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基于神经网络的三相Vienna整流器
全局快速终端滑模控制

李颖晖1,
 

王瑶东1*,
 

邱枭楠2,
 

郭 旭1,
 

黄 舜1

(1.空军工程大学航空工程学院,西安,710038;2.95133部队,武汉,430415)

摘 要:针对Vienna整流器采用传统PI控制输出电压超调大,功率因数低,当系统参数发生变化时难以收

敛,对交流侧输入电流干扰大等问题,提出一种基于神经网络的全局快速终端滑模控制策略。针对系统参数

在实际环境中发生摄动和受到外界扰动,重新建立系统的不确定模型,将不确定项合并为总扰动并利用所建

立自适应神经网络对其进行估计,并运用Lyapunov定理证明该非线性控制系统在系统参数摄动及外界扰

动中可实现有界稳定。仿真结果表明:利用该方法提高了Vienna整流器功率因数,有效优化了输出电压超

调高的问题并且有效降低了系统的谐波污染。最后搭建了实物样机,实验结果验证了上述结论的正确性。
采用文中方法电压未出现超调,并且稳态响应时间减少了69%,切换负载电压波动减少了87%,动态响应时

间减少了84%,谐波含量减少了68%。
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Abstract Aimed
 

at
 

the
 

problems
 

that
 

the
 

output
 

voltage
 

overshot
 

is
 

high,
 

the
 

power
 

factor
 

is
 

low,
 

the
  

convergence
 

is
 

difficult
 

while
 

the
 

system
 

parameters
 

change,
 

and
 

interference
 

with
 

ac
 

input
 

current
 

of
 

Vi-
enna

 

rectifier
 

by
 

using
 

traditional
 

PI
 

control
 

is
 

heavy,
 

a
 

global
 

fast
 

terminal
 

sliding
 

mode
 

control
 

strategy
 

based
 

on
 

neural
 

network
 

is
 

proposed.
 

In
 

view
 

of
 

the
 

perturbation
 

of
 

the
 

system
 

parameters
 

and
 

the
 

exter-
nal

 

disturbances
 

in
 

the
 

actual
 

environment,
 

an
 

uncertainty
 

model
 

of
 

the
 

system
 

is
 

reconstructed,
 

the
 

un-
certainties

 

are
 

combined
 

with
 

the
 

total
 

disturbance,
 

and
 

the
 

adaptive
 

neural
 

network
 

is
 

utilized
 

for
 

estima-
ting

 

it,
 

and
 

the
 

Lyapunov
 

theorem
 

is
 

used
 

to
 

prove
 

that
 

the
 

nonlinear
 

control
 

system
 

can
 

achieve
 

bounded
 

stability
 

under
 

the
 

perturbation
 

of
 

the
 

system
 

parameters
 

and
 

the
 

external
 

disturbances.The
 

simulation
 

re-
sults

 

show
 

that
 

the
 

proposed
 

method
 

can
 

improve
 

the
 

power
 

factor
 

of
 

Vienna
 

rectifier,
 

overcome
 

the
 

prob-



lem
 

of
 

output
 

voltage
 

overshot
 

and
 

effectively
 

reduce
 

the
 

harmonic
 

pollution
 

of
 

the
 

system.
 

Finally,
 

a
 

physical
 

prototype
 

is
 

built,
 

and
 

the
 

experimental
 

results
 

show
 

that
 

the
 

above
 

conclusions
 

are
 

correct.The
 

method
 

presented
 

in
 

this
 

paper
 

has
 

no
 

overshoot,
 

and
 

the
 

steady-state
 

response
 

time,
 

switching
 

load
 

volt-
age

 

fluctuation,
 

dynamic
 

response
 

time
 

and
 

harmonic
 

content
 

are
 

reduced
 

by
 

69%,
 

87%,
 

84%
 

and
 

68%
 

respectively.
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  随着飞机的多电化[1]、全电化,飞机上的二次能

源(液压能、气压能)被电能代替[2],例如机电作动器

取代了液压作动器;电除冰取代了引气除冰[3],这导

致飞机上的非线性负载数量和功率都大幅增加[4-5],

其中绝大多数为直流非线性负载。直流非线性设备

的增多导致谐波电流增大,整流器输出电压不稳

定[6],影响飞机供电系统正常工作。此外,整流器在

高空还受到高低温和强振动的影响[7],整流器内部

元件参数变化的概率增大,整流器元件参数突变会

导致整流器的控制效果降低,增大网侧电流畸变和

器件所受应力,严重时甚至引起设备故障[8],因此在

飞机供电系统中,整流器至关重要,需要尽可能地消

除交流侧电流的谐波,保证直流侧的输出电压准确

稳定地保持在期望电压值且不受外界干扰和负载突

变的影响,这对航空整流器设计提出了很高的要

求[9]。目前所使用的两电平整流器难以达到控制目

标。因此使用新型整流器并对其控制策略进行深入

研究,提高航空整流器的抗扰动性、功率因数,降低

谐波含量意义重大。

Vienna
 

整流器是一个多变量、强非线性、高耦

合程度的复杂非线性系统[10]。相比传统两电平整

流器,三电平Vienna
 

整流器功率密度高,体积小,无
击穿现象[11],广泛应用于风力发电系统、新能源汽

车充电桩、航空电源系统[12]。

文献[13]中提出了占空比模型预测直接功率控

制方法,采用双矢量在两个控制区间进行控制,利用

冗余开关状态对中点电位波动进行控制,减小了电

流谐波含量,提高了Vienna整流器的稳态性能。但

存在在线优化难,需要较高的采样频率,系统稳定性

不高的问题,在实际中应用困难。文献[14]将系统

参数与幂次趋近律相融合,构成新型趋近律,利用扩

张状态观测器观测并补偿系统负载扰动,提高了系

统的鲁棒性和动态性能。文献[15]提出了将电流幅

值加入加权因子函数中的新型预测控制策略。文献

[16]提出有限集模型预测控制方法(FCS-MPC),减
小了输入电流过零畸变,改善了输入电流谐波失真。

文献[17]提出了一种新型零序分量注入调制方法,

降低了输入电流谐波。

RBF神经网络具有结构简单,计算速度快,能
够在一个紧凑集和任意精度下,逼近任何非线性函

数[18-19],在智能非线性控制领域广泛应用,因此针

对Vienna整流器在传统PI控制方法中存在的超调

量大、响应速度慢、谐波含量高、鲁棒性差等问题,本
文将RBF与终端滑模控制相融合,建立了包含不确

定项的新系统数学模型,采用电压外环,电流内环的

双闭环控制方法。针对元件参数变化对控制系统的

影响问题,本文将系统中的不确定参数和所受到的

外界扰动合并为系统的总偏差,然后利用神经网络

对总偏差进行估计并补偿,有效消除了超调、降低谐

波含量、提升了响应速度,提高了系统的鲁棒性。总

体控制效果优于传统PI控制。

1 问题描述与数学模型

如图1所示,三相Vienna整流器只有3个开关

器件,电路中所有功率器件受压均为输出电压的一

半,因此电路损耗更低,使其可用于更大功率的应用

场合。

图1 三相Vienna整流器的主拓扑[20]

三相Vienna整流器的输出端电压由开关管的

开关和输入电流的方向决定。

vao =0
vao =Vdc1

vao =-Vdc2

􀮠

􀮢
􀮡

􀪁􀪁
􀪁􀪁

Sa 导通  
 

 

  Sa 关断,ia ≥0  
 

 

  Sa 关断,ia <0  
在三相静止abc 坐标系下,电网三相平衡时

Vienna整流器的数学模型如下:
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L
dia

dt =ea -Ria +Vdc1
-2Sap +Sbp +Scp

3 +

Vdc2
2San -Sbn -Scn

3

L
dib

dt =eb -Rib +Vdc1
Sap -2Sbp +Scp

3 +

Udc2
-San +2Sbn -Scn

3

L
dic

dt =ec -Ric +Vdc1
Sap +Sbp -2Scp

3 +

Vdc2
-San -Sbn +2Scn

3

C1
dVdc1

dt =Sapia +Sbpib +Scpic -
Vdc1+Vdc2

RL

C2
dVdc2

dt =-Sania -Sbnib -Scnic -
Vdc1+Vdc2

RL

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(1)
式中:ea、eb、ec 为三相交流电压;L 为交流侧电感;

RL 为负载电阻;Van、Vbn、Vcn 为交流输入端a、b、c
到交流侧中点n 的电压;R 为交流侧等效电阻,C1、

C2 为直流侧上下2个电容。Sxp、Sxn 代表x 相(x
=a,b,c)与直流侧正母线p 和负母线n 相连。

为了便于控制器的设计,将通过坐标变换,将三

相静止abc 坐标系变换到两相同步旋转d-q 坐标

系。三相静止abc坐标系到两相同步旋转d-q 坐标

系的等量变换矩阵为:

Tabc-dq=
2
3
cos

 

ωt  cos(ωt-2π/3)  cos(ωt+2π/3)

-sin
 

ωt -sin(ωt-2π/3) -sin(ωt+2π/3)
􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁

将式(1)中的变量[ea,eb,ec]T,[ia,ib,ic]T,
[Sap,Sbp,Scp]T,[San,Sbn,Scn]T 进行上述等量变

换,可得两相同步旋转d-q坐标系下的数学模型:

L
did

dt =ed -Rid +ωLiq -SdpVdc1+SdnVdc2

L
diq

dt =eq -Riq -ωLid -SqpVdc1+SqnVdc2

C1
dVdc1

dt =
3
2Sdpid +

3
2Sqpiq -

Vdc1+Vdc2

RL

C2
dVdc2

dt =-
3
2Sdnid -

3
2Sqniq -

Vdc1+Vdc2

RL

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(2)

2 控制器设计

2.1 设计全局快速终端滑模控制器

针对传统 Vienna整流器PI控制中响应速度

慢、中点电位不平衡等问题,本文采用双闭环滑模控

制策略,电压外环采用指数趋近律滑模控制内环采

用全局快速终端滑模控制的双闭环控制策略。

2.1.1 外环电压控制器设计

三相Vienna整流器在两相同步旋转d-q 坐标

系下的输出电压模型为:

C1
dVdc1

dt =
3
2Sdpid +

3
2Sqpiq -

Vdc1+Vdc2

RL

C2
dVdc2

dt =-
3
2Sdnid -

3
2Sqniq -

Vdc1+Vdc2

RL

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(3)

为使输出电压稳定跟踪指令电压V*
dc,同时要

保持电容电压Vdc1,Vdc2 相等,设计如下滑模面:

S1=k(V*
dc1-Vdc1)

S2=k(V*
dc2-Vdc2) (4)

其中:

V*
dc1=V*

dc2=V*
dc/2 (5)

为了降低系统抖振,采用连续饱和函数tanh代

替不连续切换函数sign。
将S

·

i=-εitanh
 

Si-kiSi 代入式(4)可得:

-k
dVdc1

dt =-ε1tanh
 

S1-k1S1

-k
dVdc2

dt =-ε2tanh
 

S2-k2S2

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(6)

求解式(6)可得:

dVdc1

dt =(-ε1tanh
 

S1-k1S1)/(-k)

dVdc2

dt =(-ε2tanh
 

S2-k2S2)/(-k)

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(7)

假设系统处于理想状态即Vienna整流器以单

位功率运行且系统无能量损失,则可由功率守恒定

律知输入输出功率相等即系统满足以下条件:

3
2edi*

d =
V*

dc

R +C1Vdc1
dVdc1

dt +C2Vdc2
dVdc2

dt

-
3
2edi*

q =0

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(8)

将式(7)代入式(8),得到:

i*
d =

2
3ed
(V

*
dc

R +C1Vdc1

(-ε1tanh
 

S1-k1S1)
-k +

C2Vdc2

(-ε2tanh
 

S2-k2S2)
-k

)

i*
q =0

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁

(9)

2.1.2 内环电流控制器设计

三相Vienna整流器在理想状态下d-q 坐标系

下的交流侧电流数学模型满足:

L
did

dt =fd -Vd

L
diq

dt =fq -Vq

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁
􀪁
􀪁

(10)
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其中:

Vq =SqpVdc1-SqnVdc2

Vd =SdpVdc1-SdnVdc2

fd =ed -Rid -ωLiq

fq =eq -Riq -ωLid

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁􀪁

(11)

为使整流器单位功率运行,需要控制电流id、

iq,使其跟踪指令电流i*
d 、i*

q 。故设计如下滑模面:

令S0=K∫(id
*-id)dt,S01=K∫(iq*-iq)dt,

则系统滑模面为:

S=
S1

S2

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 =

S
·

0+α0S0+β0S0
q0/p0

S
·

01+α01S01+β01S01
q01/p01

􀭠

􀭡

􀪁
􀪁􀪁

􀭤

􀭥

􀪁
􀪁􀪁 (12)

式中:α0,β0,α01,β01 均大于0;p0 和q0(p0>q0)p01

和q01(p01>q01)为正奇数。先分析Vd:

S
·

1=S
··

0+α0S
·

0+β0
dS0

q0/p0  
dt =

S
··

0+α0S
·

0+β0
q0
p0

S0
(q0-p0)/p0 (13)

将式(10)代入式(13),得:

S
·

1=K i
·

d
* -

1
L fd -Vd  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 +

α0S
·

0+β0
q0
p0

S0
(q0-p0)/p0 (14)

Vd =Vd1+Vd2 (15)
将系统的控制量Vd 分为两项分别进行控制,

如式(15)所示,其中Vd1 为前馈项,Vd2 为鲁棒项。

欲使S1=0,设S
·

1=0得:

Vd1=fd -Li
·

d
* -

L
K α0S

·

0  -

L
K β0

q0
p0

S0
(q0-p0)/p0  

Vd2=-
L
KφS1-

L
KγS1

q/p

􀮠

􀮢

􀮡
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(16)

式中:φ>0,γ>0
将式(15)代入式(14)得:

S
·

1=K i
·

d
*-
1
L fd-Vd  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 +α0S
·

0+

β0
q0
p0

S0
(q0-p0)/p0=-φS1-γS1

q/p (17)

由式(17)知,系统状态沿S
·

1=-φS1-γS1
q/p

收敛 至 滑 模 面,当 S1 ≫ 0 时,系 统 主 要 沿

S
·

1=-γS1
q/p 收敛;而当S1 在0附近时即S1 ≈0

时,系统状态主要沿S
·

1=-φS1 收敛,因此S1 可以

保持较快速度收敛,且收敛时间:

ts1 = p
φ p-q  ln

φ S1 0    (p-q)/p +γ
γ

(18)

稳定性分析:
设计李雅谱诺夫函数如下:

V=
1
2S

2
1 (19)

对式(19)求导:

V
·

=S1S
·

1=

S1K i
·

d
*-
1
L fd-Vd  􀭠

􀭡

􀪁􀪁 􀭤
􀭥

􀪁􀪁 +α0S
·

0+β0
q0
p0

S0
(q0-p0)/p0=

-φS1
2-γS1

q+p/p (20)
同理可求得:

Vq =Vq1+Vq2 (21)

Vq1=fq -Li
·

q
* -

L
K α01S

·

01  -

L
K β01

q01
p01

S01
(q01-p01)/p01  (22)

Vq2=-
L
KφS2-

L
KγS2

q/p

由于p+q 为偶数,所以V
·

≤0,系统稳定。但

所设计控制方法是建立在系统参数已知且准确不

变,无外界扰动的情况下,航空三相Vienna整流器

由于工作环境复杂,L、R 值会随环境变化产生摄

动,精确参数值很难得到,这会严重影响上述系统在

实际运行当中的精度,同时外部干扰也会对对系统

产生严重影响。综上所述,上述控制方式在实际的

运行中很难实现的。

2.2 设计自适应神经网络的全局快速终端滑模控

制器

  因为参数L,R 的真实值为未知项,所以设参数

L、R 的名义值分别为L̂、̂R,不确定项为L̂、̂R,可知

L=L^ +̂L,R=R̂+R̂,则三相 Vienna整流器在两

相同步旋转坐标系下的交流侧电流模型可表示为:

L̂+̂L  
did

dt=ed- R̂+̂R  id+ωL̂+̂L  iq-

Vd+d(t)

L̂+L
~

  
diq

dt=eq- R̂+̂R  iq-ωL̂+̂L  id-

Vq+d(t)

􀮠

􀮢

􀮡

􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁
􀪁􀪁

(23)

式中:d(t)是系统受到的扰动,并假设扰动是有界

的。为便于分析仅以Vd 为例。
为了方便处理未知项,可令:

D=-L
~did

dt -R̂id +ωL
~
iq +d(t) (24)

则可将其带入上式可得:

L̂
did

dt=ed-R̂Rid+ω̂Liq-Vd-L
~did

dt-R
~
id+

ωL
~
iq+d(t)=ed-̂Rid+ω̂Liq-Vd+D (25)
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本文采用RBF观测器观测总扰动D,其结构图

如图2所示。

图2 RBF神经网络结构图

hj =exp
‖X-cj‖
2b2j

2

  (26)

f=W*Th(X)+ε (27)
式中:X 为网络的输入;j 为网络隐含层第j 个节

点;h=[hj]T 为网络的高斯基函数输出;W*为网络

的理想权值;ε 为网络的逼近误差,ε≤εN;f 为网

络的输出。
网络的输入取

 

X=[x1
  x2]T ,则网络输出为:

f̂ x  =ŴTh X  (28)
在本文中,用上述神经网络的输出来拟合系统

总扰动D,已知存在理想权值向量W*使得:

D=W*Th(X)+ε (29)
式中:X=[S1 S2]T,因为W*未知,故设 Ŵ 为W*

的估计值,因此可得总扰动估计量D̂=ŴTh X  ,其
中综上可重新设计控制系统输出如下:

V̂d =V1+V2 (30)

V1=fd +D̂ -L̂i
·

d
* -

L̂
K α0S

·

0  -

L̂
K β0

q0
p0

S0
(q0-p0)/p0  (31)

V2=-
L̂
KφS1-

L̂
KγS1

q/p

式中:fd =ed -R̂id +ω̂Liq;α0、β0 大于0,p0 和

q0(p0 >q0)为正奇数。
将式(25)带入式(31)得:

S
·

1=K i
·

d
* -

1
L̂

fd +D-V̂d  􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 +

α0S
·

0+β0
q0
p0

S0
(q0-p0)/p0 (32)

将式(31)代入式(32)得:

S
·

1= K i
·*
d -

1
L̂

fd +D- V1+V2    􀭠
􀭡

􀪁
􀪁 􀭤

􀭥

􀪁
􀪁 +α0S

·

0+

β0
q0
p0

S0
(q0-p0)/p0= -

K
L̂

D-̂D  -φS1-γS1q
/p (33)

∵D=W*Thx  +ε ̂D =ŴThx  

∴D - D̂ = W*Thx  +ε - ŴThx  =

W
~Thx  +ε

其中:W
~
=W*-Ŵ。

因此:

S
·

1=-
K
L̂

W
~Thx  +ε  -φS1-γS1q

/p (34)

设计神经网络权值自适应律:

Ŵ
·

=-
1
η

K
L̂
S1hx  (35)

设计李雅谱诺夫函数进行稳定性证明:

V=
1
2S1

2+
1
2ηW

~TW
~ (36)

式中:η>0。
对式(36)求导可得:

V
·

=S1S
·

1+ηW
~TW

~
=-W

~T K
L̂
S1hx  +η̂W

·  -
K
L̂
εS1-φS2

1-γS1
q+p/p (37)

将式(35)代入式(37)得:

V
·

=-
K
L̂
εS1-φS1

2-γS1
q+p/p (38)

式中:φ ≫
Kε
L̂

,则V
·

≤0,系统稳定。

3 仿真分析

图3为整个系统的控制框图,包括了终端滑模

外环电压控制以及神经网络内环电流自适应控制。

根据控制框图在 MATLAB/simulink
 

中搭建了仿

真模型,对提出的自适应神经网络的终端滑模控制

策略进行了仿真,并将其与传统PI控制在输出直流

电压跟踪精度、响应时间、突增(卸)负载情况、以及

交流侧电流谐波等方面进行对比。

图3 整个控制系统框
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仿真参数如表1所示,实际真实系统参数L2=

2
 

mH,R=54
 

Ω;这里假设系统参数为 L̂=2.75
 

mH,̂R=60
 

Ω。
表1 仿真参数

参数 数值

交流侧相电压有效值erms/V 115

直流侧输出电压Vdc/V 270

直流侧输出电容C/μF 2
 

000

交流侧电阻r/Ω 0.3

交流侧电感Ls/mH 2

直流侧负载RL/Ω 15

  2种控制器参数设置如下:

PI控制中,比例系数增大,可以提高系统响应

速度,但是比例系数过大会产生较大超调,甚至导致

不稳定;增大积分系数可以减小系统稳态误差,但过

大的积分会使超调加剧,甚至引起振荡。经过实际

调试,比例系数KP=8、积分系数KI=0.25。

本文提出方法中,降低系统滑模面系数α 的值

会降低系统的控制精度,提高α 的值会降低系统跟

踪误差但同时也会导致抖振加剧,α 过大会使系统

发散。滑模面系数β过大过小一定程度上都会降低

系统的精度和增大抖振。滑模面指数p 过大会使

系统稳定性降低且由于要对负数开p 次根所以取

正奇数。滑模面指数q过小会增加系统的稳态误差

且取值小于p;减小鲁棒项系数φ 会降低系统抖振

但会降低精度,增加误差,鲁棒项系数γ 取值应较小

否则抖振明显,但过小会降低控制精度,增大误差。

经过实际调试,参数设置如下:α0=α01=120、β0=

β01=1.9、p0=p01=9、q0=q01=5、φ=15、γ=0.8。

图4给出了2种控制方法下电容VC1、VC2 的电

压及两电容电压差值。当系统启动时,可以看到PI
控制方法过冲电压严重,均超过了20

 

V,0.12
 

s后

趋于稳态。而采用本文提出的方法时,在0.037
 

s
后直流测输出电压可以稳定在270

 

V(±0.1
 

V)并

且没有超调,可以看出本文提出的控制方法具有较

好的起动响应。另外,从图4(a)可以看出,系统达

到稳态后,两电容电压分别约为138.2
 

V、132.4
 

V,

存在约5.8
 

V的电压差值,两电容电压差值较大。

从图4(b)可以看到两电容电压差控制有了明显改

善,误差在0
 

V左右。因此本文所提出的控制方法

对于中点电位平衡控制效果较好。

Δ

Δ

(a)PI控制

Δ

Δ

(b)本文方法

图4 直流侧两电容电压波形

  2种方法的输入电流THDi如图5所示,PI控

制中THD=5.10%,本文方法中THD=1.45%,结
果表明本文方法对输入电流谐波畸变抑制能力相较

传统方式有了较大提升,在相同的系统参数下,其控

制性能更加优异,低于DO-160G对整流器交流侧

输入电流谐波含量小于5%的要求。

(a)PI控制

(b)本文方法

图5 稳态电流谐波畸变

在1.5
 

s时,负载由3
 

kW提高至5
 

kW,系统输

出电压如图6所示,可以看到PI控制方法直流输出

电压由270
 

V跌至263.7
 

V,0.133
 

s后恢复稳定

值,本文方法直流输出电压降至269.2
 

V,0.02
 

s后

恢复稳定值。因此本文提出的控制方法抗负载扰动
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性更强,恢复速度更快,动态性能优于传统PI控制。

(a)PI控制

(b)本文方法

图6 受扰动时输出电压波形

为了进一步分析负载变化时电流控制的准确

性,图7给出了采用所提控制策略切换负载时Id 和

Iq 的电流波形。其中可以看到负载突变后2种控

制方法中Iq 保持给定的值0不变,而Id 在传统PI
控制下有明显的超调并且到新的稳态值时间较长,
本文方法可以看到Id 迅速改变到了新的稳定状态

并且没有超调。

图7 负载切换时Id 和Iq 的电流波形

图8 2种控制方法控制效果

4 实验结果

为验证本文提出的控制策略的控制效果,搭建

制作了三相维也纳整流器5
 

kW 实验样机,如图9
所示,DSP 控 制 器 为 TMS320F28021,开 关 器 件

MOSFET 选 用 SPW47N60C3,二 极 管 采 用

RHRG30120。三相电网电压由调压器提供。测试

其稳态性能和动态性能以及电能质量。

图9 Vienna整流器样机

图10为整流器启动的稳态响应波形。黄色为

输出直流电压波形,绿色为输入电流波形,图中可以

看出,在启动过程中,输出电压可以很快达到并保持

在稳态电压,并且没有超调。表明本文提出控制方

法在稳态性能上表现良好,能够满足相应要求,由于

是空载启动所以交流电流为零。

图10 稳态响应波形

图11为采用本文所提出新型控制策略下的交

流侧稳态输入电压和电流波形。黄色为输入电压波

形,绿色为输入电流波形。从图中可以看出所提出

的控制策略能够保证输入电压与输入电流处于同一

相位。系统以单位功率因数运行。

Δ
Δ
Δ

图11 输入电压电流波形

图12为切换负载时的实验波形,红色和黄色为

电容C1、C2 电压波形,绿色为输入电流波形,紫色
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为触发信号。可以看出,当负载切换时输出电压波

动很小,并且稳定在给定电压上。上下两电容电压

幅值基本相同,输入电流也很快达到了新的稳态值。

根据上述实验结果表明本文所提出的控制方法在动

态性能方面表现良好,能够满足相应的要求。

�
�

�

图12 负载切换实验波形

5 结论

1)提出基于自适应神经网络的全局快速终端滑

模控制器结合SVPWM的方法,有效解决了传统PI
控制中稳态收敛时间长、启动超调电压大、抗扰动性

能差、谐波含量高等问题。通过实验可以看到,输入

电流电压基本保持同相位稳定运行,即实现单位功

率运行。即使在负载突变时,系统也可以很快达到

新的稳定状态。

2)仿真结果显示,相比传统PI控制,采用本文

方法电压未出现超调,并且稳态响应时间减少了

69%,切换负载电压波动减少了87%,动态响应时

间减少了84%,谐波含量减少了68%,基本保持了

中点电位平衡。控制效果良好,符合DO-160G要

求,达到了优化目标。
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