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  在半导体变流技术、电气传动与电机拖动领域应用预测控制理论等智
能控制理论与方法，是对该领域中传统控制技术手段与方法的巨大变革，
代表了这一领域今后控制理论与技术应用的一个发展方向。本书详细介绍
了预测控制理论在电力电子与电气传动领域的最新理论发展与技术应用，
既全面详细地介绍了此领域基本的理论，同时也包含了较多使用 MATLAB
编写的应用示例。

本书适合许多类型的读者，特别是工作在电气工程领域并对预测控制
理论有一定了解的读者群，包括从事电力电子与电气传动的研究人员、工
程技术人员、研究生和高年级本科生。



译 者 序

  预测控制是近年来发展起来的一类新型的计算机控制算法。由于它采用多步
测试、滚动优化和反馈校正等控制策略，因而控制效果好，适用于难以建立精确

数字模型且比较复杂的工业生产过程。所以，它一出现就受到国内外工程界的重

视，并已在石油、化工、电力、冶金、机械等工业部门的控制系统中得到了成功

应用。

在半导体变流技术、电气传动与电机拖动领域，应用预测控制理论等智能控

制理论与方法是对该领域中应用传统控制技术手段与方法的巨大变革，代表了这

一领域今后控制理论与技术应用的一个发展方向。而我国在这一领域中的理论支

持还比较欠缺，相关理论的实际应用水平也亟待提高，这与我国在这一领域中的

巨大需求形成了明显的反差。当前，我国的科研工作者和工程技术人员迫切需要

了解并掌握国际上包括预测控制等智能控制理论及应用的最新发展，使我国在电

气传动领域智能控制的理论与应用方面达到国际先进水平。

本书详细介绍了预测控制理论在电力电子与电气传动领域的最新理论发展与

技术应用，既包含了大量的理论叙述，同时也包含了较多的应用示例［本书配

套网站（www. wiley. com ／ go ／ rodrigue Z - control）还给出了应用示例的 MATLAB
程序］，因此特别适合工程技术人员参考，也适合高校师生和科研机构研发人员

进行学习和研究。

本书是机械工业出版社丛书《国际电气工程先进技术译丛》中的一本。机

械工业出版社的这套丛书涉及了当前电气工程领域科技前沿相关的理论和技术，

很好地传播了国际最新技术成果，为我国电气工程领域的研究人员、学者、工程

技术人员及广大师生提供了坚实的技术平台。

本书的翻译工作得到译者之一北京西电华清科技有限公司总经理卫三民博士

的积极支持。卫博士以其坚实的理论研究基础和丰富的实践经验使本书的引进和

翻译工作得以顺利进行。

本书共分四部分，第一部分（第 1 ～ 3 章）由卫三民博士翻译，第二部分
（第4 ～ 7章）由陈一民翻译，第三部分（第 8、9 章）及附录由周京华博士翻译，
第四部分（第 10 ～ 13 章）由苏位峰博士和张东升博士共同翻译，全书由陈一民
统稿。

本书的翻译与出版得到了许多同仁和朋友的支持与帮助，特别是张少军教

授、史晓霞博士、马鸿雁博士、周渡海高级工程师、王荣民高级馆员、陈湧工程



师，以及樊清、庄俊华、龚静、李壮举也参与本书部分内容的翻译。机械工业出

版社顾谦编辑为本书的出版做了大量辛勤的工作，译者在此深表谢意！

译者希望本书的出版能为国内电力电子与电气传动领域应用模型预测控制提

供有益的参考。本书虽然经过多次审阅校正，但由于译者能力有限，不当与疏漏

之处在所难免，恳请广大读者予以批评指正。

译 者

Ⅳ 功率变换器和电气传动的预测控制



原 书 序

  为了使未来的能量处理和控制系统的性能更为先进，本书在现代方法的研究
上做了十分必要的工作。通过使用所谓的“开关模式运行”，即通过 ON ／ OFF 模
式（消除在动态区域的运行状态）控制功率半导体器件，可以获得现代功率电
子变换器的一些主要特性，包括频率高、尺寸小、重量低、运行快和功率密度高
等特性。这产生了不同类型的脉宽调制（Pulse Width Modulation，PWM）技术，
成为应用于电力电子系统的基本能量处理。PWM模块不仅可以控制功率变换器，
同时也可以使功率变换器线性化，因而可以将其看作线性功率放大器（执行
器）。因此，传统上，在由比例积分（Proportion Integrate，PI）调节器构成的级
联多环路系统中对功率变换器和驱动系统进行控制。

模型预测控制（Model Predictive Control，MPC）提供了一种与众不同的方法
进行能量处理，就是将功率变换器当做离散和非线性的执行器。在 MPC 系统中，
通过单一的控制器实现控制动作，这一控制器可以从所有可能的状态中在线选择
状态，并在可以使代价函数最小的离散时间预测模型中计算控制动作。因此，通
过合适的代价函数形式，MPC可以满足更高的灵活性，并同时可以对许多重要
的参数（如开关次数、开关损耗、无功功率控制、电机转矩波纹等）实现最优
化。这样，预测控制器可以取代传统系统中的 PWM 模块和级联多环路 PI 控制，
同时可以提供在多目标必须被同时满足的场合所需的工业灵活性、简化性和基于
软件的优化解决方案。使用预测控制器所付出的代价是需要进行大量计算。然
而，由于信号处理器性能飞速提高和工业信息科学的快速发展，此问题将迎刃而
解。

通过本书四部分、13 章的内容，本书作者给出了预测控制的基本原理，并
十分系统地向读者介绍了应用于功率变换器和交流（Alternating Current，AC）
电机传动领域 MPC 系统的分析与设计方法。本书具有一本专著所应具有的典型
特性，本书结构严谨，并具有较强的可读性。作者根据自己的研究成果，对一些
主题进行了独创性的讨论和描述。本书所给出的仿真示例对电气工程和机电工程
设备领域的研究者、工程师、本科生和研究生十分有益。

最后，我衷心地对作者在这一控制系统领域所进行的坚持不懈的研究工作表
示祝贺。我非常希望本书不仅会很好地满足这一领域图书市场的空白，同时也能
够推动电力电子和交流驱动领域对预测控制器的进一步研究和实际应用。

Marian P. Kazmierkowshi
华沙工业大学，波兰



原 书 前 言

虽然模型预测控制（MPC）技术已经历了数十年的发展历程，但由于控制
电气变量需要非常快的处理速度，因此将该技术应用于电力电子和电气传动领域

的时间并不长。

随着处理速度快且性能先进的微处理器的出现，使得以较低的成本实现大量

的数据计算变成了现实。因此，将 MPC 技术应用到电力电子和电气传动领域已
不再是遥不可及的梦想。该技术的简单、直观、易于操作、具有非线性控制和限

值控制功能等一系列特点，使其颇具吸引力。

MPC技术极有可能显著改变目前功率变换器控制电能所使用的方式。
本书由四大部分组成，涉及了功率变换器、电气传动和控制的基本原理，

MPC技术在功率变换器上的应用，MPC 技术在电机驱动系统上的应用以及 MPC
技术应用中存在的一些一般性和实际性问题。另外，本书网站（http： ／ ／ www.
wiley. com ／ go ／ rodrigueZ control）还提供了仿真文件供读者下载，为读者学习、运
行本书涉及的示例创造了便利条件。

经过多年的研究，并考虑到相关期刊和会议文献数量的增加，我们认识到这

一课题正备受关注。这些年来，我们收集了大量的相关文献，不仅在一些大学组

织了一系列讲座，还在一些国际会议上做了专题报告。我们从各种资料中选择了

一些非常有趣的示例作为本书的某些章节，力求为读者提供一个简单易懂的读

本。

本书适用于在电力电子及电气传动领域工作，并要进一步探索使用 MPC 技
术的工程人员、研究人员和学生；也同样适用于致力控制理论研究，并要进一步

探索这一控制策略新应用的相关人员。另外，也可以考虑将本书用作研究生或本

科生研究功率变换器和电气传动装置的高级控制技术的参考用书。

我们希望在本书的帮助下，越来越多的人会参与其中，并在未来几年获得新

突破。



原 书 致 谢

作者诚恳地对以下机构和人士所提供的帮助表示感谢，他们使本书的出版成

为可能，并在相关研究工作中的不同阶段提供了帮助。

本书中的绝大多数研究成果是由以下机构进行资助的：智利圣玛丽亚 Fed-
erico技术大学、智利国家科学技术发展基金（FONDECYT㊀ ）（基金号 1101011，
100404），智利基础研究项目 FB021“瓦尔帕莱索（Valparaiso）科学与技术中
心”，Anillo计划 ACT -119 和卡塔尔基金会（卡塔尔国家研究基金项目 NPRP、
#4 - 077 - 2 - 028）。

作者特别感谢 Samir Kouro，Monina VasqueZ，Rene Vargas，Hector Young，
Marco Rivera，Christian Rojas，Cesar Silva，Marcelo PereZ，Juan Villarroel，Juan
Carlos Jarur，Sabina Torres，Mauricio Trincado，Alexis Flores。同时感谢为相关研
究工作贡献力量的所有学生和研究人员，他们的工作促成了本书的顺利出版。

最后，对在本书准备过程中我们的家庭所给予的鼓励、耐心和支持表示由衷

的感谢。

  ㊀  FONDECYT，Fondo Nacional de Desarrollo Científico y Tecnológico，智利国家科学技术发展基金。
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第一部分 绪  论

第 1 章 绪  论

在过去的几十年里，功率变换器和高性能可调速传动装置在各个领域都得到

了越来越多的应用，这主要是由于其性能得到了改善，效率有所提高，可提高生

产效率。由此可见，在大多数工业部门中功率变换器和传动装置，成为基本技术

并可应用于各种各样的系统中。考虑到日益增长的能源需求，以及现阶段对电能

质量和效率方面的新要求，利用电力电子技术来转换、控制电能成为一个非常重

要的课题。为了满足这些需求，人们推出了新型半导体器件、拓扑结构，并设计

了多种先进的控制方案。

本章为那些想了解功率变换器、电机传动装置及其应用的读者给出了基本

的介绍和一些有用的参考文献；对功率变换器最常见的应用方式进行了介绍，

并对常规的传动系统控制方案进行了说明。同时，还按照最简单的分类方式对

工业领域常见的功率变换器拓扑结构进行了介绍。本章分别对功率变换器的控

制方案及其基本概念进行了简要的说明，对当前常用的数字实现技术进行了

讨论。

最后，为了便于读者理解本书的内容，本章简要介绍了本书的脉络结构，并

简单介绍了使用预测控制技术的目的。

1. 1 功率变换器和传动装置的应用

从工业到住宅等不同应用领域都会用到功率变换器和传动装置［1，2］。图 1. 1
给出了这些装置在不同领域的一些应用示例。同时，对每个分类里的一个示例给

出了相应的系统结构框图，用*标出。
对于工业领域内使用的传动装置而言，泵和风机通常是耗能大户，它们的额

定功率常高达数兆瓦。对于这类系统，使用可调速传动装置可在性能和效率方面

带来巨大的好处。还有一些大功率传动装置可应用于采矿业，如下坡的带式输送

机。图 1. 1 给出了这类系统的框图，其中使用了具有有源前端整流器的三电平变
换器作为能量回馈装置，实现了把能量从电机输送到电网［3，4］。



图 1. 1 功率变换器的应用

传动装置广泛应用于运输行业，其中电机主要用于牵引和推进。在电气化列

车系统中，常使用图 1. 1 所示的功率变换器将能量由架空线输送至电机。这种变
换器可产生所需电压，进而实现对电机转矩和转速的控制。大功率传动装置常见

于船舶系统，一般使用柴油发电机，再通过电机产生推进动力。电动汽车、混合

动力汽车及飞机也大量采用了这些功率变换器。

近年来，功率变换器在可再生能源系统中的应用不断增加，这主要是由于能

源需求逐渐增加，同时人们对环境更加关注。在众多的可再生能源中，功率变换

器在光伏（Photovaltic，PV）发电系统中的应用最值得关注，因为 PV 电池板到
电网之间的功率传输必须通过功率变换器才能实现。图 1. 1 给出了一个适用于
PV系统的功率变换器的示例，采用了直流 -直流（DC - DC）变换器。它可保
证 PV电池板和逆变器处于最佳运行状态，进而将正弦波电流注入电网中。功率
变换器和传动装置同样适用于风能发电系统，不仅能实现对风能获取量的最优控

制，还可满足新电网规范对电能质量和系统性能方面的强制性要求［5］。

使用功率变换器有助于改善电能质量和提高电网的稳定性。应用于电力系统

的一些功率变换器例子包括有源滤波器、分布式发电系统能量变换器、储能系
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统、静态无功补偿器（STATCOM）等。图 1. 1 也给出了有源滤波器的框图。其
中，功率变换器可针对非线性负载产生的电流畸变产生对应的补偿电流，可以避

免电网电压出现畸变现象。

小功率传动装置和变换器多用于居民户用领域。使用可调速传动装置可有效

提高系统的使用效率，如空调和其他家用电器等［1，6］。

1. 2 功率变换器的类型

功率变换器和传动系统包括很多种类型，由于每个应用领域要求的技术条件

不同，应有针对性地使用最合适的拓扑结构和控制方案。下面将介绍传动系统的

常用控制方案，并对不同类型的功率变换器进行简单的分类。

1. 2. 1 通用传动系统
图 1. 2 给出了一套实际传动系统的结构框图和照片。该系统主要组成部分包

括电网侧变压器、整流器、直流（Direct Current，DC）环节、逆变器、电机和
控制单元。可根据系统要求，使用二极管整流器或有源前端整流器。逆变器和整

流器的拓扑结构决定了 DC环节是由电容器还是由电感器组成。其目标主要是用
来储存能量并实现逆变器与整流器的解耦。逆变器用来调整 DC 环节的电压（或
电流），并产生一个幅值、频率和相位均可调节的基波电压分量，进而实现对电

机转矩和转速的控制。控制单元对重要的变量，即电压和电流的测量值，进行采

样处理，从而计算并发出合适的门极驱动信号来控制功率半导体器件。

由图 1. 2 可以看出，为了达到最优的控制效果，传动系统需要一些辅助装
置，如变压器、输入 ／输出无源滤波器及功率装置的冷却系统。
1. 2. 2 功率变换器的分类

功率变换器由功率半导体器件和无源器件组成。按照一定的规则可对其进行

分类。根据系统运行时输入到输出的变换关系，例如 AC 和 DC，进行分类是一
种最简单有效的分类方法。由此可将功率变换器分成以下四大类：

交流 -直流（AC - DC）变换器，将 AC转换成稳压或未稳压的 DC电压或电流。
直流 -直流（DC - DC）变换器，将 DC 输入电压转换成 DC 输出电压，对

输出电压进行稳压处理和隔离处理（可选）。

直流 -交流（DC - AC）变换器，将 DC 电压或电流转换成幅值、频率和相
位（变量）均可调节的 AC电压或电流。

交流 -交流（AC - AC）变换器，将幅值和频率固定的 AC 电压转换成幅值
和频率（变量）可调节的 AC电压。

上述每类变换器都包括若干小类，如图 1. 3 所示。本书将对不同类型的功率
变换器的一些实例进行介绍和分析。
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图 1. 2 通用电机传动系统（AFE：Active Front - End，有源前端）
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图 1. 3 功率变换器分类（PWM - CSI：Pulse Width - Modulated Current Source Inverter，脉宽调制电流源型逆变器）
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1. 3 功率变换器和传动装置的控制

功率变换器和传动装置的控制方案随着新型半导体器件的发展和新型控制平

台的引入而不断进步。当无法控制二极管整流器的运行状态时，人们引入了模拟

控制电路来调节晶闸管的触发角。随着开关频率更高的功率晶体管的问世，之前

使用的模拟控制电路被数字控制平台所取代，为使用更先进的控制方案提供了

可能。

1. 3. 1 早期的功率变换器控制
需调整晶闸管整流器的输出电压平均值时，可调整与电网电压相对应的晶闸

管触发脉冲的角度。这种功率变换器的控制电路必须能够检测到电网电压的过零

点，并能根据角度指令产生触发脉冲。图 1. 4 给出了带有阻感性（ resistive - in-
ductive）负载的单相晶闸管整流器的工作原理图，可以看出触发角 α改变了输出
电压的波形，从而改变了输出电压的平均值。

图 1. 4 单相晶闸管整流器工作原理图

晶闸管以基波频率进行开、断控制，因为其关断时刻是与电网电压相关的，

且不具有可控性。然而，随着功率晶体管的问世，如绝缘栅双极型晶体管（ Insu-
late - Gate Bipolar Transistor，IGBT），让硬开关或可控关断操作具有了可行性，使
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得开关频率得到了提高。降压变换器就是这种功率变换器的一个简单的实例，它只有

一个开关；产生的输出电压的平均值可在0和输入电压之间变化，调整开关的占空比
即可获得期望的电压平均值；将参考电压与三角载波进行比较即可实现这种变换器的

简单控制；如果参考电压大于三角载波信号，开关就会导通，否则就会关断。降压变

换器工作原理图如图 1. 5所示，图中给出了相应的电路和主要的电压波形。

图 1. 5 降压变换器工作原理图

20 世纪 60 年代，人们使用运算放大器和无源元器件组成的模拟电路彻底实
现了这类控制方案的有效运行；不久，又引入了数字电路，并与这些模拟电路结

合在一起操作运行。最近几十年来，为了完全实现数字化控制，使用微处理器来

控制电力电子系统逐渐成了一种常见的解决方案。现代微控制器和数字信号处理

器（Digital Signal Processor，DSP）的计算能力更强大，可用来实现更智能的控
制方案［7］。尽管如此，之前针对模拟控制电路提出的一些概念仍然很有价值，

只是以数字化的方式实现而已。

功率变换器模拟控制电路的基本概念之一，就是对电压或电流的时间平均值

进行控制。这些平均值是按照一个基准时间计算得到的。基准时间既可以是晶闸

管整流器的基本周期，也可以是调制功率变换器的三角载波信号的周期。这一想

法也是当前最常见的控制方案的基本思想，它使得变换器的模型可以近似为一个

线性系统。不过，这种想法忽略了变换器的非线性特征。

另一种控制方案则源于模拟电路的滞环控制思想。第 2 章将详细介绍此类控
制器。
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1. 3. 2 目前的功率变换器控制
针对逆变器和传动装置的控制问题，人们提出了多种控制方法，其中最常用

的方法如图 1. 6 所示。一些方法既完善又简单，如非线性滞环控制法。但就一些
较新的可改善系统行为的控制方法而言，通常需要更复杂的方案，或者需要控制

平台具有强大的计算能力。

图 1. 6 功率变换器和传动装置中不同类型变换器的控制方案
（GPC：GeneraliZed Predictive Control，广义预测控制）

功率变换器具有非线性特性，且功率半导体器件的开关状态取决于测量值与

参考值的比较结果。滞环控制正是利用了这两个特点，认为误差是一个给定的滞

环宽度。这种控制方案适用于一些简单的应用领域，如电流控制；同时也适用于

一些较为复杂的情况，如直接转矩控制（Direct Torque Control，DTC）［9］和直接

功率控制（Direct Power Control，DPC）［10］。这种控制方案来源于模拟电子技术。

为了在数字平台上实现这种控制方案，通常需要非常高的采样频率。滞环宽度和

系统的非线性特性必然会引入可变的开关频率，这将导致在一些应用领域内产生

谐振问题，并产生扩展频谱成分，这就要求使用体积庞大且价格昂贵的滤波器。

针对这一问题，人们提出了一些改进方案来控制开关频率。

若为变换器配置一个调制器，而且任何功率变换器的线性控制器都可使用，

最常见的选择方案是使用 PI 控制器。对基于线性控制器的传动装置而言，磁场
定向控制（Field Oriented Control，FOC）是人们熟知的一种控制方法［11，9］。与

之相似的概念还可应用在并网变换器上，即使用电压定向控制（Voltage Oriented
Control，VOC）方法来控制电流［7］。线性控制方案通常需要额外的坐标变换。

另外，在非线性系统上使用线性控制方案将无法在动态范围内获得稳定的性能。

此外，如果要实现数字化还需要使用采样数据控制方案，并使其近似于连续时间

线性控制器。综合上述因素，再加上额外的调制器，还需要引入一些设计步骤和
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考虑因素才能获得一套合适的控制方案，这对一些功率变换器（如矩阵、多电

平变换器等）将非常困难。此外，由于功率变换器系统还受到一系列系统约束

条件和技术要求的制约（如总谐波畸变率（Total Harmonic Distortion，THD）、最
大电流、最大开关频率等），无法直接并入到线性控制器的设计中。总之，为了

将经典的控制理论应用到现代数字化控制变换器中，这些理论已被反复修改。

随着更强大的微处理器的发展，人们提出了一些新的控制方案，其中一些重

要的方案分别为模糊控制、神经网络控制、滑模变结构控制和预测控制。

在这些新型控制方案中，预测控制备受关注，最有可能成为功率变换器和传

动装置的替代控制方案。预测控制包括一系列范围广泛的控制器，各控制器采用

的途径各不相同。所有预测控制的共同观念就是使用系统模型来计算并预报受控

变量的未来值，并使用一个最优准则来选择合适的操作。

无差拍控制是最知名的预测控制方案之一，这种方案使用系统模型来计算电

压，可在一个采样时间内实现零误差，之后便可使用调制器来实现这一电压。最

近，一种新的且性能非常强大的预测控制策略已在电力电子领域得到了应用，即

模型预测控制（Model Predictive Control，MPC）技术，这也是本书的主题。
1. 3. 3 控制要求和面临的挑战

传统意义上的控制要求主要与系统的动态性能和稳定性有关。现代工业在技

术规格和约束条件上的要求要苛刻得多，而且通常会受到标准和规范的制约。其

中很多要求对工作极限和条件做出了强制性规定。但仅通过硬件是无法满足这些

规定的，此时就需要借助控制系统。这一趋势有力地推动了更先进的控制方法的

发展。

工业电力电子系统的设计可看成是一个最优化问题，需同时达到多个预定目

标。对于电力电子系统而言，下面列出的要求、约束条件及控制系统面临的挑战

都非常重要：

· 实现控制变量的误差可能的最小化，且在参考跟踪值和抑制干扰方面具
有快速的动态响应。

· 以开关损耗最小化为原则控制功率开关器件动作。这一要求使得半导体
器件的效率得到了提高，使用情况也得到了改善。

· 功率变换器本身就是一种产生谐波成分的系统。通常使用 THD来表示谐波
含量。很多功率变换器系统对调制器引入的谐波含量都提出了相应的约束和限制，

这些限制条件通常会被列入到标准里，不同国家可能有所差异。

· 应根据规定的标准和规范充分考虑系统的电磁兼容（ Electromagnetic
Compatibility，EMC）特性。

· 在一些系统中，还应使共模电压最小化，以避免产生不良影响。这种电
压可感应产生漏电电流，影响某些系统的安全，降低系统的使用寿命。
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· 在各种运行条件下都表现出良好的性能。由于功率变换器本身是非线性
系统，若使用线性化系统模型将控制器调整在单个工作点上，系统性能将很难达

到上述目标。

· 一些变换器的拓扑结构决定了它们具有一些固有的限制和约束条件，如
存在不允许的开关状态、电压平衡问题、功率平衡问题、谐振问题及很多其他特

殊要求。

1. 3. 4 数字控制平台
几十年来，功率变换器和传动装置的控制策略始终是电力电子领域内的一个

热门研究课题。与调制方案结合在一起的经典线性控制器和基于滞环边界的非线

性控制器逐渐成为工业应用领域内最常用的控制方案。其中很多概念都要追溯到

对模拟硬件的研究上，这降低了系统的复杂程度。类似 DSP 这样的现代数字控
制平台，代表了目前的技术发展水平，且已被大多数领域视为工业标准。工业电

子领域内使用的主要数字控制平台通常都是基于定点处理器的，这是因为它计算

能力较强且成本较低。然而，由于浮点处理器的控制平台具有较高的可编程性，

在学术界得到了广泛应用。近来，利用现场可编程门阵列（Field Programmable
Gate Array，FPGA）实现的硬件和软件解决方案引起了广泛的关注。这主要是因
为在灵活性很强的软件的辅助下，设计人员可搭建出高效且专用性强的硬件体系

结构。表 1. 1 给出了电力电子领域常用的一些主流数字控制平台。图 1. 7 给出了
数字处理器的处理能力的发展情况。

图 1. 7 数字处理器的处理能力的发展情况
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表 1. 1 电力电子领域常用的一些主流数字控制平台

DSP

TMS320F2812

DSP

TMS320C6713

dSPACE

DS1104 - DS1103

FPGA

XC3S400
150MHZ 225MHZ 350MHZ ～ 1GHZ 50MHZ

定点式 浮点式 浮点式 定点式

150MIPS 1800MIPS 662 ～ 2500MIPS —

  计算能力以百万条指令 ／ s（Millions of Instructions Per Second，MIPS）来衡量。
目前，数字控制平台的计算能力都非常强，这使得一些新的且通常较为复杂的控制

技术得以实现，如模糊控制、自适应控制、滑模变结构控制和预测控制技术。

1. 4 预测控制技术特别适用于电力电子领域的原因

考虑到人们对功率变换器和传动装置的性能和效率需求日益增长，开发新型

控制方案时必须充分考虑这些系统的固有特性。功率变换器和传动装置属于混合型

的非线性系统，包括线性和非线性部件及有限数量的开关器件。电力电子器件的输

入信号均为离散信号，控制着各器件开关的导通和关断。设计控制方案时，还应充

分考虑一些约束和限制条件。这一部分源于系统本身的特性，如逆变器的最大输出

电压；另一部分则出于安全因素，如限制电流以保护变换器及其负载。

目前，几乎所有的控制策略都在以离散方式运行的数字控制平台上得到了实

现。设计控制系统时，必须充分考虑装置的模型来调节控制器的参数，但前提是

功率变换器和传动装置的模型已为人们所熟知。如 1. 3 节所述，控制平台的计算
能力已得到显著提高，完全可以满足更苛刻的控制算法在计算方面的需求，这也

是预测控制得以实现的必要条件。以上便是预测控制可以应用的原因。

功率变换器和传动装置的所有特性，再加上用来实现控制方法的控制平台的

特性，所有因素集中在一起自然就形成了对模型预测控制技术的应用需求，如图

1. 8 所示。本书旨在强调说明这些可简化控制方案的特性，进而获得一套适用于
功率变换器和传动装置控制的具有较高潜力的解决方案。

1. 5 本书内容

本书由四大部分组成：第一部分介绍了与功率变换器、传动装置和经典控制

方案相关的基本信息，针对不同类型功率变换器的拓扑结构，还简要介绍了模型预
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图 1. 8 使预测控制技术成为一种必然的解决方案的功率变换器和传动装置特性

测控制的基本理论；第二部分介绍了预测控制技术的一些应用示例；第三部分重点

讨论了电机传动系统的预测控制方案，分别考虑了感应电机和永磁同步电机两种情

况；第四部分对未能涵盖在前三部分里的一些设计和实施问题进行了总结。

后续各章节的主要内容可概括如下：

· 第 2 章介绍了一些完善的适用于电流控制的控制方法，还介绍了一些能
代表目前发展水平的适用于传动系统的控制方案。本书将以这些控制方案作为参

考，然后将贯穿于本书的预测控制方案与之进行对比。

· 第 3 章阐述了模型预测控制的基本原理，重点讨论了这一技术在功率变
换器和传动装置上的应用问题。

· 第 4 章介绍了预测控制技术在一种最常见的功率变换器———三相逆变器
上的应用问题。

· 第 5 章讨论了三相三电平中性点钳位逆变器的预测控制方法。介绍了这
种变换器拓扑结构在满足特殊要求时需采用的预测电流控制方案。

· 第 6 章，针对有源前端整流器，介绍了多种不同的预测控制方案，包括
电流控制和功率控制。
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· 第 7 章涵盖了预测控制技术在矩阵变换器上的应用情况，针对输入和输
出变量对控制方案进行了介绍。

· 第 8 章介绍了适用于感应电机的预测控制方案，对电流控制和转矩控制
方案进行了讨论。

· 第 9 章介绍了适用于永磁同步电机的电流控制和转速控制方案。
· 第 10 章利用公式讨论了最合适的代价函数的选择问题。
· 第 11 章介绍了调整代价函数的权重系数时需要遵循的一些准则。
· 预测控制方案需要的计算次数越多，测量值与实际值之间的延时就越大。

第 12 章对这种延时的补偿方法进行了介绍，同时也对相关的问题进行了讨论。
· 针对预测控制技术使用的模型参数存在误差这一问题，第 13 章通过试验

对不同情况下误差产生的影响进行了评价。

本书附录给出了如何利用 MATLAB 对预测控制方案进行仿真分析的相关信
息，并分析了三种不同的实例。通过这些实例，读者将能够通过仿真分析来验证

方案的有效性，进而实施这些预测控制方案。这样一来，读者将更容易理解预测

控制技术的原理，并将这些方案应用到其他领域。

参 考 文 献

31第 1 章 绪  论 



第 2 章 功率变换器和传动装置的传统控制方法

在过去的几十年里，功率变换器在很多领域都获得了非常良好的应用效果，

包括传动装置、能源转换、牵引装置和分布式发电系统。功率变换器的控制方案

得到了非常广泛的研究，每年都会出现一些新型的控制方案。

针对功率变换器和传动装置的控制问题，人们提出了若干控制方案，第 1 章
中的图 1. 6 给出了其中一部分。在这些方案里，本章参考文献［1-3］已经证实了
基于脉宽调制（PWM）技术的滞后控制和线性控制方案的有效性。然而，随着
微处理器技术的不断发展、计算速度不断提高、功能逐渐增强，一些新的且更为

复杂的控制方案的可行性也逐渐增长。这类适用于功率变换器的新型控制方案包

括模糊逻辑控制、滑模变结构控制和预测控制。其中，模糊逻辑控制技术适用于

无法知道整个控制系统或其部分参数的应用领域。滑模变结构控制技术具有鲁棒

性强的特点，并考虑了功率变换器的开关特性。本章参考文献介绍的其他控制方

案还包括神经网络控制、神经 -模糊控制和其他先进的控制技术方案。
预测控制技术的以下几个优势使其非常适合实现对功率变换器的控制：概念

直观，易于理解；适用于各种各样的系统；易于包含系统的约束条件和非线性特

性；可用于多变量系统；控制器易于实现。与传统的控制方案相比，虽然它需要

大量的计算，但就当前已有的微处理器的计算速度而言，预测控制技术已具备可

实现性。整体而言，控制器的质量取决于建立的模型的质量。

2. 1 传统电流控制方法

功率变换器控制方法中研究最多的课题之一就是电流控制。在过去的几十年

里，有两种传统控制方法得到了广泛的研究，分别是滞环控制和基于 PWM 的线
性控制方法［4，1，2］。

2. 1. 1 滞环电流控制
滞环电流控制的基本思路：每当电流达到边界条件时，可改变功率变换器的

开关状态来确保电流处于滞环带内部。单相逆变器的滞环电流控制方案如图 2. 1
所示。这里使用电流误差作为比较器的输入量，如果电流误差高于上限值 δ ／ 2，
功率开关 T1 和 T4 将被导通，T2 和 T3 将被关断；若误差小于 - δ ／ 2，将产生相反
的开关状态。由图 2. 1 可以看出，通过这种非常简单的控制策略，负载电流 iL
很好地实现了它对参考电流 i*L 的波形的跟随。本例为正弦波情况。



图 2. 1 单相逆变器的滞环电流控制
a）控制方案 b）负载电流

对于三相逆变器，该方案使用滞环比较器将测得的各相负载电流与相应的参

考电流进行比较，如图 2. 2 所示。各比较器将确定相应的逆变器桥臂（Sa、Sb

和 Sc）的开关状态，因此负载电流便被强制限制在滞环带以内。由于各项之间

存在相互影响，电流误差难以严格控制在滞环带的限值以内。这种控制策略的简

化框图如图 2. 3 所示。
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图 2. 2 三相逆变器的滞环电流控制
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图 2. 3 三相滞环电流控制方案

  这种方法在概念上比较简单，实施时也不需要复杂的电路结构或处理器，但
滞环控制器的性能却非常好、动态响应也非常快。开关频率将随着滞环宽度、负

载参数和运行条件的变化而变化。由于变化的开关频率可导致谐振问题，这也是

滞环控制的主要缺点之一。另外，开关损耗也限制了滞环控制方法在低功率领域

的应用范围［4］。为了控制滞环控制器的开关频率，人们已经提出了一些改进

方案。

利用数字控制平台实现该方案时，为确保控制变量始终位于滞环带以内，系

统必须具有非常高的采样频率。

2. 1. 2 基于脉宽调制或空间矢量调制的线性控制
可考虑使用调制器为功率变换器的功率开关产生控制信号，进而实现非线性

变换器向线性的转换。这样该系统就可以使用任意一种线性控制器，最常见的选

择方案通常是使用比例积分（PI）控制器。
2. 1. 2. 1 脉宽调制

脉宽调制器将对参考电压与三角载波信号进行比较，比较器的输出则用于驱

动逆变器的开关器件。脉宽调制器在单相逆变器里的应用情况如图 2. 4 所示。将
正弦参考电压与三角载波信号进行比较，逆变器的输出端将产生一个脉冲电压波

形，该电压信号的基波分量与参考电压呈正比。

对于三相逆变器，每一相的参考电压均与三角波信号进行比较，并在相应的

逆变器桥臂上产生开关状态，如图 2. 5 所示，其中，a 和 b 相的输出电压信号分
别为 vaN和 vbN，图中还给出了线电压 vab。

2. 1. 2. 2 基于空间矢量调制的线性控制
PWM的一种变化方式被称为空间矢量调制（ Space Vector Modulation，

SVM），其中变换器电压矢量的使用次数由参考矢量计算得出。其依据为三相电
压用矢量进行表示，可定义为

v ＝ 2
3（vaN ＋ avbN ＋ a2 vcN） （2. 1）
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图 2. 4 单相逆变器的脉宽调制器

式中，vaN、vbN和 vcN分别为逆变器各相输出相对中性点（N）的电压，且 a ＝
ej2［π］／ 3。逆变器的输出电压取决于各相的开关状态及直流环节电压 vxN ＝ SxVdc，

其中 x ＝｛a，b，c｝。然后，根据各相开关状态的组合方式，表 2. 1 列出了三相
逆变器产生的电压矢量，相应的原理如图 2. 6 所示。

考虑到电压矢量是由逆变器产生的，可将 α - β 平面划分为六个扇区，如图
2. 6 所示。此时，当给定的参考电压矢量v*位于 k 扇区时，可使用相邻的矢量
Vk、Vk ＋ 1和 V0 合成，并分别在 tk、tk ＋ 1和 t0 时刻使用。可使用下列方程概括这
一过程：

v * ＝ 1
T（Vk tk ＋ Vk ＋ 1 tk ＋ 1 ＋ V0 t0） （2. 2）

T ＝ tk ＋ tk ＋ 1 ＋ t0 （2. 3）
式中，T为载波周期；tk ／ T、tk ＋ 1 ／ T和 t0 ／ T则分别为各矢量对应的占空比。利用
三角关系可计算出各矢量的作用时间，结果如下：

tk ＝ 3T ｜ v * ｜
2Vdc

cos（θ - θk）-
sin（θ - θk）

 （ ）3
（2. 4）
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图 2. 5 三相逆变器的脉宽调制器
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图 2. 6 SVM的工作原理
a）电压矢量和扇区定义 b）普通扇区内基准矢量的生成方式

tk ＋ 1 ＝ 3T ｜ v * ｜
Vdc

sin（θ - θk）

 3
（2. 5）

t0 ＝ T - tk - tk ＋ 1 （2. 6）
式中，θ是参考矢量v*的角度；θk 是矢量 Vk 的角度。

表 2. 1 开关状态和电压矢量

Sa Sb Sc 电压矢量 V

0 0 0 V0 ＝ 0

1 0 0 V1 ＝ 2
3 Vdc

1 1 0 V2 ＝ 1
3 Vdc ＋ j  33 Vdc

0 1 0 V3 ＝ - 1
3 Vdc ＋ j  33 Vdc

0 1 1 V4 ＝ - 2
3 Vdc

0 0 1 V5 ＝ - 1
3 Vdc - j  33 Vdc

1 0 1 V6 ＝ 1
3 Vdc - j  33 Vdc

1 1 1 V7 ＝ 0
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图 2. 7 给出了一种基于 SVM 的经典电流控制方案。为产生参考输出电压，
这里使用了 PI控制器来处理基准电流与测定负载电流之间的误差。

图 2. 7 基于 SVM的经典控制方案

利用这种方法，再通过固定的载波信号即可获得恒定的开关频率。这种控制

方案的性能取决于控制器的设计参数和参考电流频率。虽然 PI 控制器可确保连
续参考信号的稳态误差为 0，但应用于正弦参考信号时却存在明显的误差。随着
参考电流频率的增高，这种误差也随之变大，甚至无法满足某些应用领域的需

求［4］。为了解决 PI控制器处理正弦参考信号时存在的误差问题，一种标准的解
决方案就是改进原始方案———旋转参考坐标、变换坐标，使参考电流信号保持

恒定。

利用图 2. 7 所示的控制方案，逆变器一个桥臂上产生的负载电流的波形如图
2. 8 所示。

图 2. 8 基于 SVM的经典控制方案获得的负载电流

2. 2 传统电气传动装置控制方法

在过去的几十年里，对电气传动装置的控制而言，两种主要控制方案始终在

高性能应用领域占据着主导地位，分别为磁场定向控制（Field Oriented Control，
FOC）［5 - 7］和直接转矩控制（Direct Oriented Control，DTC）［8］。2. 2. 1 节和 2. 2. 2
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节所述内容将进一步介绍这两种控制策略。针对电气传动装置的控制问题，本书

后续章节将对这两种方案与预测控制方案进行比较。

2. 2. 1 磁场定向控制
FOC的主要是使用一个合适的坐标系，来实现对电磁转矩 Te 与转子磁链

图 2. 9 FOC对应的参考坐标系

｜Ψr ｜ 的解耦控制的。将坐标
系对准转子磁链即可达到这一

目的。

图 2. 9 给出了静止坐标系
αβ与旋转参考坐标系 dq之间的
关系，其中坐标系 dq 处于对准
转子磁链矢量 Ψr 的状态。

由于所有变量均以旋转坐

标系的形式表示，可通过定子

电流的 q 轴分量 isq来控制电磁

转矩，并使用定子电流的 d 轴
分量 isd来控制转子的磁链幅值。利用旋转坐标系下的电机模型即可获得它们之

间的关系：

ψrd ＝
Lm

τr s ＋ 1isd （2. 7）

Te ＝ 3
2
Lm

Lr
pψrd isq （2. 8）

式中，τr 是转子的时间常数
［7］。

FOC控制原理框图如图 2. 10 所示，其中的参考电流 i*sq利用外部的速度控制

图 2. 10 FOC控制原理框图
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环来获得，i*sd则利用转子磁通控制环来获得。利用（PI）控制器产生的定子参
考电压 v*sd和 v*sq可实现对定子电流误差的控制。将这些电压信号变换到静止坐标

系之后，通过脉宽调制器即可应用到逆变器上。

转速由 0上升至额定转速及反转 1. 5s时 FOC对应的控制结果如图 2. 11所示。

图 2. 11 转速由 0 上升至额定转速和反转 1. 5s时 FOC对应的控制结果

2. 2. 2 直接转矩控制
DTC主要有两个基本原则，其中第一个原则与定子方程有关。

dΨs

dt ＝ v s - Rs is （2. 9）

若忽略定子电阻 Rs，其中的定子磁通变化量与定子电压之间的关系可表
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示为

ΔΨs ＝Ψs（ t ＋ Ts）-Ψ（ t）≈v sTs （2. 10）
因此，可在时间 Ts 内使用一个给定的定子电压矢量来改变定子磁链，这样

即可控制定子磁链矢量并使其跟随给定的磁链轨迹。

第二个假设为转子磁链的动态特性慢于定子磁链的动态特性。可假设在一个

采样间隔内，转子磁链矢量保持不变。此外，已经证实了电磁转矩 Te 取决于定

子与转子磁链矢量之间的角度 θsr
［8］：

Te ＝ 3
2 p

Lm

LsLr - L2
m

｜ Ψs ｜ ｜ Ψr ｜ sin（θsr） （2. 11）

图 2. 12 DTC的控制原理（定子和转子的磁链矢量）

如图 2. 12 所示，使用合
适的定子电压矢量v s即可改变

角度 θsr。

考虑到电压矢量是由两电

平逆变器产生的，可将复平面

划分为六个扇区，如图 2. 13
所示。这样即可对各扇区内的

各电压矢量对转矩和磁链的影

响进行估算。举例而言，如果

定子磁链矢量 Ψs 位于扇区 2
内，如图 2. 14所示，施加矢量
v 3将提高 Te 和 ｜ Ψs ｜ ，施加矢量v 1将降低 Te、增大 ｜ Ψs ｜ 。由此可编制一份电
压矢量与各扇区里的 Te 和 ｜ Ψs ｜ 之间的关系对照表（见表 2. 2）。

图 2. 13 DTC扇区的定义 图 2. 14 DTC电压矢量选择示例
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  如表 2. 2 所示，其输入量为图 2. 13 所示的定子磁通的扇区号，控制信号 hΨ
和 hT 则分别用来定义定子磁链和电磁转矩的变化方式：增加（“1”）或减少
（“ - 1”）。

表 2. 2 DTC电压矢量选择对照表

扇区号

（hΨ，hT）

（1，1） （1， - 1） （ - 1，1） （ - 1， - 1）

1 v 2 v 6 v 3 v 5

2 v 3 v 1 v 4 v 6

3 v 4 v 2 v 5 v 1

4 v 5 v 3 v 6 v 2

5 v 6 v 4 v 1 v 3

6 v 1 v 5 v 2 v 4

DTC控制原理框图如图 2. 15 所示。外部速度控制环用来产生基准转矩 T*e ，
定子磁通幅度的参考值则始终保持恒定。这里使用了电机模型来估计转矩、定子

磁链矢量的幅值和角度。转矩和磁链误差则使用独立的滞环比较器进行控制。这

些比较器的输出，即 hT、hΨ 和定子磁通角度 θs，将作为电压矢量选择对照表的

输入量。选定的电压矢量将被直接作用于逆变器，此时电机将根据具体的控制动

作做出相应的响应。

图 2. 15 DTC控制原理框图（VSI：Voltage Source Inverter，电压源型逆变器）
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转速由 0 上升至额定转速及反向 1. 5s旋转时 DTC对应的控制结果如图 2. 16
所示。

图 2. 16 转速由 0 上升至额定转速和反转 1. 5s时 DTC对应的控制结果

2. 3 总结

本章分别介绍了传统电流控制方案和传动装置控制方案。本书将以这些控制

方案作为参考，将其与贯穿于本书的预测控制方案进行对比，包括概念和性能的

对比与分析。
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第 3 章 模型预测控制

3. 1 功率变换器和传动装置的预测控制方法

在功率变换器的一些新的应用领域里，预测控制技术涵盖了多种类别的控制

器。本章参考文献［1］对适用于电力电子领域的不同预测控制方法进行了分
类，如图 3. 1 所示。

图 3. 1 适用于电力电子领域的不同预测控制方法的分类（Cortes等，2008 © IEEE）

预测控制的主要特点在于它使用系统模型来预测控制变量未来的变化。根据

预先定义的最优化准则，控制器将通过这些信息来确定最优的操作方式。

滞环预测控制的最优化准则，主要是保持控制变量位于滞环区域的边界以

内［2］；轨迹预测控制则强制控制变量按照预定的轨迹变化［3］；无差拍控制的最



佳操作是保证下一个采样时刻的误差为 0［4，5］；模型预测控制（MPC）的最优化
准则更为灵活，可表示为最小化的代价函数［6］。

不同控制器的差别在于，具有连续控制环的无差拍控制和 MPC 需要借助调
制器来产生满足所需的电压信号，这样开关频率便变成了一个固定值。其他控制

器则不需要调制器，可直接为变换器产生开关信号并实现可变的开关频率。

预测控制的优点之一在于其概念既简单又直观。无差拍控制和有限控制环

MPC实现起来也非常简单（尤其是 N ＝ 1 的二电平变换器），具体取决于使用的
预测控制的类型。然而，如果考虑使用连续控制环，一些 MPC 实现起来就会复
杂一些。为了使基本的无差拍控制具有更强的鲁棒性，其扩展方案也会变得非常

复杂且难以理解。

预测控制有助于避免使用线性控制方案里典型的级联结构，进而获得快速的

瞬时响应。通过基于轨迹的预测控制方案来控制速度，就是一个很好的例子。

该模型可涵盖系统的非线性特性，不需要针对给定的工作点对模型进行线性

化处理，还能在所有运行条件下改善系统的可操作性。另外，设计控制器时还可

将某些变量的限制条件包含在内。在一些控制方案里可非常容易地体会到这些优

点，如 MPC，但在类似无差拍控制的方案里却很难实现这些优势。
考虑到有限控制环和有限预测范围，本书将重点讨论 MPC 在功率变换器和

传动装置上的应用问题。更多的细节问题将在后续章节进行阐述。

3. 2 模型预测控制的基本原理

在众多先进的控制技术中，MPC 技术是一种比标准的比例积分微分（PID）
控制技术更先进，并在工业应用领域获得了成功的应用［7 - 9］。20 世纪 60 年代，
针对最优控制理论的应用问题，人们就提出了 MPC 这一概念，但它在工业领域
受到关注却开始于 20 世纪 70 年代晚期［10］。此后，MPC 在化工行业得到了成功
的应用，当时使用的时间常数足以完成规定的计算量。MPC 在电力电子领域中
获得应用的时间可追溯至 20 世纪 80 年代，当时仅考虑将其应用在低开关频率的
大功率系统中［2］。由于控制算法需要的计算时间过长，当时还无法在开关频率

较高的系统中使用这种控制技术。然而，随着微处理器技术的迅猛发展，近几十

年来人们对 MPC技术在电力电子领域的应用越来越感兴趣。
MPC包含一系列多种的控制器，而不是特指某一具体的控制器［7］。这类控制

器的共用要素是，它使用系统模型来预测变量在预定义时间段内的未来行为，并从

中选择一个最优操作实现代价函数的最小化。这种结构具有如下几个重要优势：

· 概念非常直观且易于理解。
· 适用于各种系统。
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· 可顺利地在多变量系统上应用。
· 可实现死区时间的补偿。
· 模型易于呈现非线性特性。
· 约束条件处理简单。
· 控制器易于实施。
· 可针对具体的应用领域修改、扩展本方案。
然而，也需要考虑它的一些缺点，如与经典控制器相比，MPC 所需的计算

量更大。模型质量直接影响着相应的控制器质量。若系统参数随时间变化，必须

考虑应用合适的自适应算法或估计算法。

MPC的基本思路如下：
· 使用模型来预测变量在预定义时间段内未来的变化。
· 利用代价函数表示期望的系统行为。
· 通过最小化代价函数确定最优操作方式。
可使用下面的状态空间模型来表示用来预测离散时间系统的模型：

x（k ＋ 1）＝ Ax（k）＋ Bu（k） （3. 1）
y（k）＝ Cx（k）＋ Du（k） （3. 2）

需要定义代价函数来表示期望得到的系统行为。该函数应充分考虑参考值、

未来状态和未来操作，即

J ＝ f（x（k），u（k），…，u（k ＋ N）） （3. 3）
MPC属于最优化问题，在预定义的时间段 N 内，该方法应按照系统模型和

系统的限制条件要求实现代价函数 J 的最小化。其结果为 N 个最优操作组成的
序列，但控制器只使用该序列中的第一个元素。序列如下：

u（k）＝［1 0 … 0］arg minuJ （3. 4）
通过使用最新的测量数据并获取对应各时间点的最优动作序列，每个采样时

刻都会再次解决最优化问题，这就是所谓的滚动时域策略。

图 3. 2 MPC的工作原理

MPC 的工作原理如图
3. 2 所示。在预定义的时间
段 k ＋ N 内，使用系统模型
和时刻 k 之前的有效信息
（测量值）可预测出系统状

态的未来值。按照最小化代

价函数的原则，可计算出最

优操作序列，然后使用序列

中的第一个元素。考虑到系

统会不断获得新的测量数
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据，每个采样时刻都会重复整个处理过程。

3. 3 电力电子和传动装置的模型预测控制

虽然 MPC理论在 20 世纪 70 年代就已经提出来了，但将其应用到电力电子
和电气传动领域却是最近的事情，这是由于这类系统需要非常快的采样速度。在

过去的几十年里，高速微控制器的应用有力地推动了新型控制方案的研究工作，

如适用于电力电子和传动装置的 MPC技术。
如前所述，MPC包含了一系列很多的控制器和多种不同的实现方式。其中，

广义预测控制（GeneraliZed Predictive Control，GPC）就是一种很好的可选方案。
从理论分析的角度看，它能够解决最优化问题：当系统具有线性特性且没有约束

条件时，这种方法可提供一个显式控制规则，且易于实现［11，12］。这种控制方案

在多个功率变换器［13 - 15］和电气传动领域［16 - 18］都获得了应用。

为了在实际系统中实现 MPC 的应用，考虑到由于采样速度快、计算时间非
常短，人们提出了一种被称为显式 MPC 的策略，将大部分最优化问题转移到线
下处理。在充分考虑系统模型、约束条件和控制目标等因素的基础上，可通过离

线处理的方式解决 MPC的最优化问题，从而得出一套以系统状态为变量，以最
优解为函数值的对照表。这种方法不仅在功率变换器控制领域得到了应用，如直

流 -直流（DC - DC）变换器和三相逆变器［19，20］，还在永磁同步电机的控制上

得到了应用［21］。

大多数 GPC和显式 MPC 都使用调制器将功率变换器的模型近似为线性系
统。这种近似可有效简化最优化问题，实现显式控制规则的计算，并避免在线最

优化处理的需求。然而，这种简化处理没有考虑功率变换器的离散特点。

若将功率变换器的离散特点考虑进来，就能进一步简化最优化问题并实现

在线处理。考虑到开关状态的数量是有限的，并可使用快速微处理器，在线评

价各开关状态并计算最优操作是完全可能实现的。基于这种考虑，控制方案将

更简化且更具灵活性，本书后续章节将详细说明这一问题。由于功率变换器的

开关状态仅允许有限个可能的操作，一些文献中常将后一种方法称为有限控制

指令 MPC。
3. 3. 1 控制器设计

针对功率变换器的控制问题，应按照下列步骤来设计有限控制指令 MPC
方案：

· 建立功率变换器模型时，应确定出所有可能的开关状态及它们与输入 ／输
出的电压 ／电流之间的关系。

· 定义一个可代表期望的系统行为的代价函数。
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· 建立离散时间模型用以预测要控制的变量的未来行为。
功率开关器件的类型是创建变换器模型时需要考虑的基本要素，如绝缘栅双

极型晶体管（ IGBT）、门极可关断晶闸管（Gate Turn - off Thyristor GTO）或其他
类型开关器件。这种功率开关器件的最简模型为理想开关，仅具有两种状态：导

通和关断。这样看来，功率变换器开关状态的总数就等于各开关两种状态的不同

组合的数量。然而，有些组合是不可能存在的，如导致 DC 环节短路的开关
组合。

作为一个基本准则，可能的开关状态的数量 N可表示为

N ＝ xy （3. 5）

式中，x为变换器各相臂上可能出现的开关状态的数量；y 为变换器的相数（或
相臂数）。这样算来，三相两电平变换器将具有 N ＝ 23 ＝ 8 个可能的开关状态，
三相三电平变换器将具有 N ＝ 33 ＝ 27 个可能的开关状态，五相两电平变换器将
具有 N ＝ 25 ＝ 32 个可能的开关状态。在一些多电平拓扑结构中，变换器通常具
有非常多的开关状态。以三相九电平级联型 H 桥逆变器为例，其开关状态的数
量可达到 16 000 000 以上。

另外，还需要考虑变换器模型开关状态与电压电平之间的关系，如单相变换

器；或开关状态与电压矢量的关系，电压矢量的情形，例如三相及多相变换器的

情形。对于电流源型变换器，可能的开关状态与电流矢量有关，而不是电压矢

量。可以看出，某些情况下，两个或更多的开关状态可产生相同的电压矢量。以

三相两电平变换器为例，8 个开关状态可产生 7 个不同的电压矢量，即存在两个
开关状态会产生零矢量。三相三电平变换器的冗余量更大，27 个开关状态仅能
产生 19 个不同的电压矢量。图 3. 3 给出了两种拓扑结构不同的变换器的开关状
态与电压矢量之间的关系。对于其他拓扑结构而言，可能的开关状态的计算方法

可能有所不同。

不同应用领域对系统的控制要求也有所不同，如电流控制、转矩控制、

功率控制、低开关频率等，但这些要求均可表示为最小化的代价函数。需定

义的最基本的代价函数通常是基准量与预测变量之间的测量误差，如负载电

流误差、功率误差、转矩误差等。本书后续章节将进一步阐述这些问题。然

而，预测控制方法的优点之一就是可同时实现不同类型变量的控制，可同时

在代价函数里包含限制条件。为了解决控制变量的单位和幅值不同这一问

题，代价函数的每一项都将乘以一个权重系数，通过调整这些权重系数即可

调整各项的重要程度。

创建预测模型时，离散时间模型必须把要控制的变量参考进去，进而实

现对这些变量的预测。定义哪些变量需要测量、哪些不需要测量也非常重
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要，因为某些情况下预测模型所需的变量不是测量值，而是某种形式的估

计值。

图 3. 3 两种不同拓扑结构变换器的开关状态与电压矢量之间的关系
a）三相两电平逆变器 b）三相三电平逆变器

为了获得离散时间模型，有必要使用一些离散化方法。一阶系统非常有用，

因为使用前向欧拉方法可容易地获取近似导数，即
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dx
dt ＝ x（k ＋ 1）- x（k）

Ts
（3. 6）

式中，Ts 为采样时间。然而，当系统阶数较高时，欧拉方法引入的误差很明显，

此时，通过这种方式建立离散时间模型就不太合适了。对于这些高阶系统，应使

用更为严格的离散化方法。

3. 3. 2 实现
设计并实现控制器时，应考虑下列内容：

· 针对所有开关状态预测其对所有控制变量的影响。
· 评估计算各个预测的代价函数值。
· 选择代价函数降低的开关状态。
设计预测模型和预测控制策略可能会遇到不同的困难，具体取决于选用的平

台类型。使用定点处理器时，应格外注意程序的编写方式，从而确保以定点形式

表示的变量具有最高的精度。另外，使用浮点式处理器操作时，仿真所用的程序

几乎可以直接在试验设备上应用。

计算量与受控系统的复杂程度有关，过大的计算量将对最小采样时间造成限

制。对于最简单的情况———预测电流控制，其计算时间非常短；但对于转矩和磁

链控制等其他方案，计算时间将直接影响允许采样的时间。

为选出能使代价函数达到最小值的开关状态，控制系统将对所有可能的状态

进行评价，然后储存最优值供后续使用。计算量与可能的开关状态的数量呈正相关

关系。就三相两电平逆变器而言，计算 8 个可能的开关状态的预测值并不是问题；
但对于多电平、多相系统而言，必须考虑一种适当的优化方法来降低计算量。

3. 3. 3 通用控制方案
针对适用于功率变换器和传动装置的 MPC 技术，图 3. 4 给出的功率变换器

的通用 MPC方案。其中的功率变换器可采用任意拓扑结构，相数也不受限制。
图中给出的通用负载可以是电机、电网或任何其他有源或无源负载。在这种方案

里，模型将使用被测变量 x（k）为任何一种可能的操作计算出控制变量（开关状

图 3. 4 功率变换器的通用 MPC
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态、电压或电流）的预测值 x（k ＋ 1）。然后，这种方案将使用代价函数来评价这
些预测值，同时考虑参考值 x*（k）和相应的限制条件，最终选定最优操作 S 并
将其应用于功率变换器上。

3. 4 总结

本章对多种预测控制方法进行了综述性介绍。针对功率变换器和传动装置，

分别介绍了 MPC的基本原理及其应用情况。本章提出了一种通用控制方案，本
书包含的所有应用领域都将考虑这种方案。

参 考 文 献

53第 3 章 模型预测控制 



63  功率变换器和电气传动的预测控制



书书书

第二部分 应用于功率变换器的
模型预测控制

第 4 章 三相逆变器的预测控制

4. 1 引言

在电力电子领域，电流控制是研究最多的问题之一［1 - 3］，因此，将模

型预测控制（MPC）在电流控制策略中的应用作为首要研究内容十分重要。
同时，三相两电平逆变器是一种广为人知的拓扑结构，在很多驱动应用系统

中得到。

本章提出了一种应用在三相逆变器中电流控制的 MPC 策略，这是基于本章
参考文献［4］中提出的控制策略而设计的。相对于其他应用，本书中将更加详
细地对控制策略和工作原理进行阐述，同样的思想和说明可以应用到下面几章内

容中。

4. 2 预测电流控制

这里提出的预测控制策略基于以下原理，即通过静态功率变换器可以只产

生有限个开关状态，并且可以使用系统模型去预测每一个开关状态所对应的变

量的变化特性。为了选择能够应用的合适的开关状态，必须定义一种选择标

准。这种标准包括代价函数，代价函数用于评价需要控制的变量预测值。对每

一种可能的开关状态，针对这些变量的未来值进行预测，然后选择使代价函数

最小的状态。

这种控制策略可以概括为以下几个步骤：

· 定义代价函数 g。
· 建立变换器模型和其可能的开关状态。
· 建立用于预测的负载模型。



需要建立负载的时间离散模型，预测由代价函数评价的变量特性，也就是负

载电流。

4. 3 代价函数

电流控制方案的目标是使测量电流值和参考电流值之间的误差最小。可以将

这一需求写成代价函数的形式。代价函数可以由直角坐标的形式表示，并且衡量

在参考值和预测值之间的误差。

g ＝ i*α（k ＋ 1）- ipα（k ＋ 1） ＋ i*β（k ＋ 1）- ipβ（k ＋ 1） （4. 1）
式中，ipα（k ＋ 1）和 i

p
β（k ＋ 1）是对于给定电压矢量下预测负载电流矢量 i

p（k ＋ 1）
的实部和虚部。可以通过调用负载模型获得这一预测值。在后续章节中将详细解

释负载模型。参考电流 i*α（k ＋ 1）和 i*β（k ＋ 1）是参考电流矢量 i*（ k ＋ 1）的实部
和虚部。为了简化，将假定这一参考电流在一个采样时刻内不会产生很大变化，

因此将认为 i*（k ＋ 1）＝ i*（k）。这一假设可能产生在参考轨迹中的一个采样延
迟。如果采样频率高，那么采样延迟就不是问题了。在其他例子中，可能对未来

参考值进行外推，这将在本书第 12 章中进行解释。可以从外部控制环产生参考
值，如感应电机的磁场定向控制。

图 4. 1 给出了应用于三相逆变器电流控制的预测控制策略框图。表 4. 1 给出
了预测电流控制算法。

图 4. 1 应用于三相逆变器电流控制的预测控制策略框图（RodrigueZ 等，2007 © IEEE）

4. 4 变换器模型

如图 4. 2 所示，三相逆变器的功率电路实现从直流（DC）到交流（AC）的
功率变换。考虑到在补偿模式下每一次逆变器的相位操作中有两个开关状态以避

免使直流电源短路，功率变换的开关状态 Sx（x ＝ 1，…，6），可以由 Sa、Sb 和 Sc
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开关信号进行表示，可定义如下：

Sa ＝
1 若 S1 开 S4 关

0 若 S1 关 S4{ 开
（4. 2）

Sb ＝
1 若 S2 开 S5 关

0 若 S2 关 S5{ 开
（4. 3）

Sc ＝
1 若 S3 开 S6 关

0 若 S3 关 S6{ 开
（4. 4）

这些开关信号确定了输出电压值，如下所示：

vaN ＝ SaVdc （4. 5）
vbN ＝ SbVdc （4. 6）
vcN ＝ ScVdc （4. 7）

式中，Vdc为 DC电源电压。

图 4. 2 电压源逆变器功率电路

表 4. 1 预测电流控制算法

1  （可以从外部控制环）获得参考电流 i*（k）的值，同时可以测量负载电流 i（k）

2
 对每一个不同的电压矢量，使用系统模型预测在下一个采样时刻的负载电

流i（k ＋ 1）

3
 对于每一个电压矢量，代价函数 g 评价了在下一个采样时刻中的参考电流与

预测电流之间的误差

4  选择使电流误差最小的电压，同时产生相应的开关状态信号

考虑到单位矢量 a ＝ ej2π ／ 3 ＝ - 1
2  ＋ j 3 ／ 2 代表在相间的 120°相位差，输出电

压矢量可以由下式定义：

v ＝ 2
3（vaN ＋ avbN ＋ a2 vcN） （4. 8）
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式中，vaN、vbN和 vcN为逆变器的中性点电压。
这样，开关状态（ Sa，Sb，Sc）＝（0，0，0）产生电压矢量 V0，定义如

下式：

V0 ＝ 2
3（0 ＋ a0 ＋ a20）＝ 0 （4. 9）

图 4. 3a给出了相应的电路。

图 4. 3 不同开关状态下的等效负载电路
a）开关状态（0，0，0）（电压矢量 V0）  b）开关状态（1，0，0）（电压矢量 V1）

c）开关状态（1，1，0）（电压矢量 V2）  d）开关状态（1，1，1）（电压矢量 V7）
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开关状态（1，0，0）产生电压矢量 V1，定义如下式：
V1 ＝ 2

3（Vdc ＋ a0 ＋ a20）＝ 2
3 Vdc （4. 10）

电压矢量 V2由开关状态（1，1，0）产生，定义如式 4. 11 所示。
V2 ＝ 2

3（Vdc ＋ aVdc ＋ a
20）

＝ 2
3 Vdc ＋（ - 1

2 ＋ j 32 ）V（ ）dc ＝
Vdc
3 ＋ j 33 Vdc （4. 11）

图 4. 3b给出了相应的电路。
开关状态（1，1，1）产生电压矢量 V7，定义如下式：

V7 ＝ 2
3 Vdc ＋ aVdc ＋ a2V（ ）dc ＝ 2

3 Vdc（1 ＋ a ＋ a2）＝ 0 （4. 12）

不同的开关状态将产生与直流电源连接的不同的三相负载，如图 4. 3 所示。
考虑到所有可能的门控信号 Sa、Sb 和 Sc 组合，可以获得 8 种开关状态和相

应的 8 种电压矢量，见表 4. 2。如图 4. 4 所示，V0 ＝ V7，在复平面只产生 7 个不
同电压矢量的有限集合。

表 4. 2 开关状态和电压矢量
Sa Sb Sc 电压矢量 V
0 0 0 V0 ＝ 0

1 0 0 V1 ＝ 2
3 Vdc

1 1 0 V2 ＝ 1
3 Vdc ＋ j  33 Vdc

0 1 0 V3 ＝ - 1
3 Vdc ＋ j  33 Vdc

0 1 1 V4 ＝ - 2
3 Vdc

0 0 1 V5 ＝ - 1
3 Vdc - j  33 Vdc

1 0 1 V6 ＝ 1
3 Vdc - j  33 Vdc

1 1 1 V7 ＝ 0

图 4. 4 复平面中的电压矢量

如果考虑调制技术，如脉宽调制

（PWM），可以将逆变器近似为一个线
性系统。然而，本章中认为逆变器是

一个只有七种不同状态作为可能输出

的非线性离散系统。

应该注意到，当开关频率更高时，

可以使用更为复杂的变换器模型，如

将包括对模拟死区时间建模、对 IGBT
饱和电压和二极管前馈电压降进行建

模。然而，本书将强调简化的方法，
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因此将使用整流器的简化模型。

4. 5 负载模型

考虑到图 4. 2 所示电路的变量定义，可以将每一相的负载电流动态方程写为

vaN ＝ L
dia
dt ＋ Ria ＋ ea ＋ vnN （4. 13）

vbN ＝ L
dib
dt ＋ Rib ＋ eb ＋ vnN （4. 14）

vcN ＝ L
dic
dt ＋ Ric ＋ ec ＋ vnN （4. 15）

式中，R为负载电阻；L为负载电感。
将式（4. 13）～式（4. 15）代入到式（4. 8）中，可以获得负载电流动态方

程的矢量式如下：

v ＝ L d
dt

2
3（ ia ＋ aib ＋ a

2 ic（ ）） ＋ R 2
3（ ia ＋ aib ＋ a

2 ic（ ））
＋ 2
3（ea ＋ aeb ＋ a

2 ec）＋
2
3（vnN ＋ avnN ＋ a2 vnN） （4. 16）

考虑到由式（4. 8）给出的整流器电压的空间矢量定义，同时考虑负载电流
空间矢量和反电势空间矢量，得出如下公式：

i ＝ 2
3（ ia ＋ aib ＋ a

2 ic） （4. 17）

藻 ＝ 2
3（ea ＋ aeb ＋ a

2 ec） （4. 18）

同时，假设式（4. 16）的最后一部分等于零。
2
3（vnN ＋ avnN ＋ a2 vnN）＝ vnN

2
3（1 ＋ a ＋ a2）＝ 0 （4. 19）

那么，负载电流动态方程可以由矢量差分方程所描述：

v ＝ Ri ＋ L di
dt ＋ 藻 （4. 20）

式中，v为由逆变器产生的电压矢量；i为负载电流矢量；藻为负载反电动势矢量。
需要指出的是，对于仿真和实验结果，假设负载反向电势幅值不变和频率固

定的正弦波。

4. 6 预测的离散时间模型

本节描述了对于采样时间 Ts 下，式（4. 20）的负载电流公式描述了离散化
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过程。将使用离散时间模型预测从第 k个采样时刻的电压和所测得的电流中得到
未来的负载电流值。可以使用一些离散化方法获得与预测计算相匹配的离散时间

模型。考虑到可以将负载建模成一阶系统，通过对导数的简化逼近去获得离散时

间模型。然而，对于更为复杂的系统，这种逼近会将误差引入至模型中，因此需

要一种更为精确的离散化方法。

通过前向欧拉逼近代替负载电流导数 di ／ dt。也就是通过下式逼近导数：
di
dt≈
i（k ＋ 1）- i（k）

Ts
（4. 21）

式（4. 21）由式（4. 20）取代，从而得到一个表达式。这一表达式允许对
由逆变器产生的七个电压矢量v（k）值中的每一个值预测 k ＋ 1 时刻的电流值。其
表达式如下：

ip（k ＋ 1）＝ 1 -
RTs（ ）L i（k）＋

Ts
L v（k）- 藻

^（k（ ）） （4. 22）

式中，藻^（k）为估计的反电动势；上标 p为预测变量。
考虑到对负载电压和负载电流的测量，可以通过式（4. 20）计算反向电势。

其表达式如下：

藻^（k - 1）＝ v（k - 1）- LTs
i（k）-（R - LTs

）i（k - 1） （4. 23）

式中，藻^（k - 1）为 藻（k - 1）的估计值。可以通过估算反电动势过去值的一个外推
估计当前的反电动势 藻（k），可见式（12. 2）中的表示。另一种方法是，由于反
电动势的频率低于采样频率，我们将假设在一个采样时刻内反电动势不会发生很

大改变，因而可以假设藻^（k）＝ 藻^（k - 1）。

4. 7 工作原理

为了说明预测控制策略是如何工作的，图 4. 5 和图 4. 6 给出了详细的示例。

图 4. 5 工作原理：参考电流和预测电流的矢量图
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这里，用负载电流 iα、iβ和其参考值表示了参考值的完整周期。使用测量的 i（k）
和电压矢量v（k）的全部开关状态去评估未来的电流值 i（k ＋ 1）表示为 ip（k ＋ 1）。

在图 4. 5 所示的矢量中，可以看到矢量 V2使预测的电流矢量最接近参考
矢量。

图 4. 6 工作原理：参考电流和预测电流
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图 4. 7 工作原理：每一个电压矢量的代价函数值

如图 4. 6 所示，如果在时间
k应用电压矢量 V0或是 V7，那么

电流 iα p（V0，7）对应于预测的电
流。图中，可以看到矢量 V2和
V6使得电流 iα中的误差最小，矢
量 V2和 V3使得电流 iβ中的误差
最小，所以使代价函数 g 最小的
电压矢量是 V2。

这些图形表示了作为误差测

量方法或是参考矢量与预测矢量

之间距离的代价函数的意义。很

容易看出，这些误差和矢量差是

在电流控制的情况下产生的，但

是很难或根本不可能用这些图形

去建立更为复杂的代价函数。

从数值的观点看，图 4. 7 还
给出了优化电压矢量的选择。每

一个电压矢量产生一个预测电流，这些电流产生一个代价函数值。可以看到，对

于这一示例，矢量 V2产生了代价函数 g 的最小值。然后，可以在逆变器中选择

和应用电压矢量 V2。

4. 8 预测控制策略实施

图 4. 8 给出了预测电流控制的流程图。这里，外环用于执行每一步采样时
刻，内环用于执行每一步可能的状态，从而获得最优化的状态以便在下一个采样

周期内实施。

图 4. 9 给出了不同任务的时序。同时，这里也表明最耗时的计算是在优化开
关状态的预测和选择阶段。这是由于负载模型和代价函数的计算被执行了 7 次，
对于每一个电压矢量都进行一次计算。

在 MATLAB 软件中应用 S 函数对预测的电流控制策略进行仿真，其代码
如下：
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图 4. 8 预测电流控制的流程图（RodrigueZ等，2007 © IEEE）

图 4. 9 不同任务的时序（RodrigueZ等，2007 © IEEE）
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这里，ik ＝ i（k），ik1 ＝ i（k ＋ 1），ik 1 ＝ i（k - 1），ek ＝ 藻（k）。使误差最小的优
化电压矢量是v（x燥责）。

实验中实施预测控制的时候，用 C 语言中对相同的代码进行重写，分别对
iα，iβ进行计算。

下面给出用 MATLAB ／ Simulink 运行控制算法后得到的结果，考虑对于负载
电流预测应用式（4. 22），对于反电动势评价应用式（4. 23）。仿真中考虑以下
系统参数：Vdc ＝ 520V，L ＝ 10mH，R ＝ 10Ω，e ＝ 100Vpeak。

图 4. 10 给出了采样时间为 Ts ＝ 100μs 时的稳态负载电流和电压。在电流中
没有稳态误差，但是有显著的纹波。当采用更短的采样时间，图 4. 11 所示的
Ts ＝ 25μs时这一纹波会大幅度降低。然而，通过缩减采样时间，通过比较两个
负载电压波形，可以看出开关频率大幅增加，如图 4. 10 和图 4. 11 所示。

图 4. 10 采样时间 Ts ＝ 100μs时的稳态负载电流和电压
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图 4. 11 采样时间 Ts ＝ 25μs时的稳态负载电流和电压

图 4. 12 给出了反电动势矢量的实部和虚部。通过在采样时间 Ts ＝ 25μs时使
用式（4. 23）估计反电动势。

图 4. 12 反电动势矢量的实部和虚部
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图 4. 13 给出了采样时间 Ts ＝ 25μs 时参考电流矢量 i*的幅值阶跃变化下的
负载电流。可以看出，负载电流以快速的动态速度跟随参考值。在此图中也可以

看出在参考电流阶跃变化下负载电压如何变化。

图 4. 13 采样时间 Ts ＝ 25μs时参考电流矢量 i*的幅值阶跃变化下的负载电流

图 4. 14 所示的实验系统表示预测电流控制策略的实验电路。应用带 RL负载
的 Danfoss VLT5008 型 5. 5kW三相逆变器进行实验，通过三相二极管桥整流器输
入至 DC，通过接口和保护卡（ Interface and Protection Card，IPC）对逆变器进行
外部控制。应用 TMS320C6713 型浮点 DSP 进行控制，通过光缆将每一个逆变器
引脚所需的门电路驱动信号从 DSP送至 IPC。通过同轴电缆从逆变器中将两相的
电流测量值送回至 DSP。基于 FPGA 的板卡处理模拟信号到数字信号之间的转
换、数字信号到模拟信号之间的转换，以及送至 DSP 的数字信号输出。完成电
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流控制算法所需要的处理时间大约为 7μs。实验系统参数分别是，Vdc ＝ 520V，
L ＝ 10mH，R ＝ 10Ω，e ＝ 0Vpeak和 Ts ＝ 25μs。

图 4. 14 实验系统示意图

图 4. 15 给出了稳态情况下一相负载的电流和电压特性。设定参考电流幅度
为 10A，频率为 50HZ。电流为具有较低谐波失真的正弦波。

图 4. 15 稳态情况一相负载的电流和电压特性
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图 4. 16 给出了参考电流 i*α 幅值阶跃变化下的实验结果：负载电流。参

考电流 iα*的幅值从 5A 到 10A 阶跃变化的。参考电流 i*β 幅度保持在 10A。
可以看出当电流 iβ不受阶跃变化影响的时候负载电流 iα以很快的响应速度达
到参考值。这一结果说明，在预测电流控制策略中可以对电流进行解耦。图

4. 17 给出在相同的测试情况下负载电压 van。可以看出在负载电流 iα每一次
阶跃变化过程中，负载电压会保持其最大值不变，直到负载电流达到参考

电流。

图 4. 16 参考电流 iα*幅值阶跃变化下的负载电流实验结果

图 4. 18 给出了负载参考电流幅值阶跃变化下的实验结果：一相负载的
电流和电压。对于所有相位，参考电流的幅值从 10A 改变到 5A，再从 5A 改
变至 10A。在图中同样表示了参考电流 iα*。可以看出负载电流幅值能够以
很快的速度跟随参考值进行改变。负载电压 van的输出波形也在图中进行了
表示。
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图 4. 17 参考电流 iα*幅值阶跃变化下的实验结果：负载电流和负载电压

图 4. 18 负载参考电流幅值阶跃变化下的实验结果：一相负载的电流和电压
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4. 9 与传统控制策略进行比较

图 4. 19a所示的实验结果表示了预测电流控制与传统的 PWM控制之间的比

图 4. 19 参考电流 iα*的幅值阶跃变化的实验结果

a）用 PWM的经典电流控制 b）预测电流控制

（RodrigueZ 等，2007 © IEEE）
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较。这里保持电流幅值 iβ*固定，在 t ＝ 0. 015s 时刻下参考电流 iα*从 13A 降低
到 5. 2A，以此评价电流控制环的解耦能力。在图 4. 19a中，通过 PWM技术，使
用 PI控制器所获得的负载电流表示在电流 iα和电流 iβ之间的显著耦合，同时表
示了由于限定电流环的动态响应而使负载电流响应变慢。图 4. 19b所示的实验结
果表示了在同样的测试实验下预测电流控制的响应。当完成两种电流间的内部解

耦后，动态响应很快。

除了任何电流控制方法所具有的参考跟踪值能力之外，另一个重要的性能比

较是由逆变器产生的输出电压频谱。图 4. 20 所示的负载电压频谱比较了两种控
制方法的电压频谱。

图 4. 20 负载电压频谱
a）用 PWM的经典电流控制 b）预流电流控制

图 4. 20a所示的负载电压频谱在频率范围表示了谐波分量（这是使用了传统
电流控制而产生的）。由于 PWM 技术，谐波分量主要集中于载波频率附近。最
后，图 4. 20b所示的负载电压频谱是由预测电流控制所获得的频率范围。通过与
传统电流控制相类似的离散频谱线描述预测控制方法的电压频谱，尽管这些范围

线分布在更为广泛的频率频谱上。虽然对于预测控制的开关频率是可变的，但这

种变化是有限的。事实上，在每一个采样时刻，对逆变器的开关状态可以仅改变
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一次，因而，开关频率被限定在采样频率 fs 的一半。然而开关状态并不会在每
一个采样时刻发生改变，因而平均开关频率总是小于 fs ／ 2。结果表明，平均开关
频率集中在 fs ／ 5 和 fs ／ 4 之间。此外，可以通过对代价函数的调整控制开关频率，
这将在下面的应用实例中进行说明。

表 4. 3 给出的运行原理评价对传统电流控制策略和预测电流控制策略进行了
比较。虽然，预测控制是基于更为先进的控制原理的，但是所得到的控制策略并

不比基于 PI控制器和基于空间矢量调整（SVM）的传统控制策略更为复杂。基
于 PI控制器的控制策略和基于 SVM的控制策略需要对逆变器和其产生的电压矢
量进行建模。在传统的策略中，运用电压矢量的知识完成调节器的执行。对于预

测控制，这些电压矢量是可能产生的执行过程的有限集。为了调节 PI 控制器，
需要负载的线性模型。预测控制器将使用负载的离散时间模型去计算每一个电压

矢量的预测值，其中，负载的离散时间模型并不一定是线性的。PI 控制器的性
能依赖参数 kp 和 ki 的调节。在预测控制方案中，没有相应的参数需要调节，但
是必须定义代价函数，在电流控制的情况下对这一函数进行定义十分简单。在本

书第 2. 1. 2 节中已经解释过，必须通过对所选择的电压矢量的作用时间计算进行
考虑以便实施空间矢量调节器。在预测控制方案中不需要这一过程，通过控制器

即可直接产生开关状态。
表 4. 3 运行原理评价

通过基于矢量调整（SVM）的电流控制 预测控制

 1. 基于空间矢量调整方法用 7 个电压矢量进行

调整
 1. MPC使用 7 个电压矢量进行预测

 2. 线性模型v ＝ Ri ＋ L di
dt ＋ 藻

 2. 用于预测的负载模型（可以是非线性模型）

ip（k ＋ 1）＝ 1 -
RTs（ ）L i（k）＋

Ts
L（v（k）- 藻

^（k））

 3. 控制器调整

v* ＝ kp（ i* - i）＋ ki∫（ i* - i）dt
 3. 代价函数：通过每一个电压矢量进行评价，

g ＝ i*α - i责α ＋ i*β - i责β
 并选择最优代价函数 g

 4. 空间矢量调整

v * ＝ 1
T （v a ta ＋ v b tb ＋ v 0 t0）

T ＝ ta ＋ tb ＋ t0
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4. 10 总结

本章给出了最简化预测控制策略的一个示例：三相逆变器中的电流控制。这

一示例可以帮助读者学到在电力电子领域的控制方法。本章给出了变换器的简化

模型和负载模型，详细阐述了预测电流控制方法，给出了所获得的结果，并与传

统控制方案进行了对比。

参 考 文 献
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第 5章 三相三电平中性点钳位逆变器的预测控制

5. 1 引言

在高功率、中电压变换和驱动领域中广泛使用三相三电平中性点钳位

（Neutral Point Clamped，NPC）逆变器［1，2］。在相应的功率范围内，围绕着由于

通信和输出电流质量所产生的功率损失有关的主题成为相应的研究问题［3 - 5］。

近些年，所研究的另一个主题是在这一拓扑中的中性点平衡问题［6 - 8］。本章参

考文献［9 - 12］中提出，对于这一变换器的最常用控制方法有非线性技术，如
磁滞控制，和非线性方法，如使用脉宽调制技术（PWM）的 PI控制器。

这里将使用本书第 3 章所提出的普通预测控制方案完成对 NPC 逆变器的应
用。通过系统的性能去预测这一逆变器的每一个可能的开关状态。应用本书第 3
章和第 4 章中所提出的同样的控制策略，在下一个采样间隔内应用所选择的使所
给定代价函数最小的开关状态。与前文所使用的二电平逆变器相比，NPC 逆变
器能够产生很多开关状态。非常多可能的驱动方式提供了额外的自由度，同时能

够考虑应用几种代价函数的组合。考虑到这一拓扑结构和这一应用的控制需求特

性，对算法的几种变化进行了研究，并且将其与 PWM 的经典线性控制进行比
较，包括负载电流参考追踪、DC 环节电容电压平衡和开关频率降低等几种
特性［13］。

5. 2 系统建模

图 5. 1 给出了与动态阻感负载所连接的三相 NPC 逆变器电路。在由 4 个开
关和 2 个二极管组成了逆变器的每一相中 2 个中间开关和二极管使输出接线端连
接到 DC环节的中性点上。这一配置产生在 x 相的输出接线端的三相电压，就中
性点 0 而言，表 5. 1 给出了逆变器一相的开关状态。

开关状态变量 Sx 表示了 x 相的开关状态，这里 x ＝｛a，b，c｝，用三个符
号 ＋、0 和 -表示了三个可能的值，这些符号分别代表了在逆变器输出相位中产
生 Vdc ／ 2，0 和 - Vdc ／ 2 的开关组合。

对于逆变器的三相，产生了 27 种开关状态，这里得到了 19 种不同的电压矢
量，如图 5. 2 所示。需要指出的是有些开关状态是冗余的，产生了同样的电压矢



图 5. 1 与动态阻感负载所连接的三相 NPC逆变器电路（Vargas等，2007© IEEE）

量。例如，可以通过三个不同的开关状态（ ＋， ＋， ＋）、（0，0，0）和（ -，
-， -）产生矢量 V0，这些开关状态也产生了图 5. 3 所示的负载特性。考虑到
输出电压的空间矢量定义：

v ＝ 2
3（va0 ＋ avb0 ＋ a2 vc0） （5. 1）

表 5. 1 逆变器某一相的开关状态

Sx Sx1 Sx2 Sx3 Sx4 Vx0

＋ 1 1 0 0 Vdc ／ 2

0 0 1 1 0 0

- 0 0 1 1 - Vdc ／ 2

这三个开关状态产生如下的电压矢量：

V0 ＝ 2
3
Vdc
2 ＋ a

Vdc
2 ＋ a2

Vdc（ ）2
＝ 0 （5. 2）

V0 ＝ 2
3 （0 ＋ a0 ＋ a20） ＝ 0 （5. 3）

V0 ＝ 2
3 -

Vdc
2 - a

Vdc
2 - a2

Vdc（ ）2
＝ 0 （5. 4）
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图 5. 2 由三电平逆变器所产生的可能的电压矢量和开关状态（Vargas等，2007 © IEEE）

图 5. 3 产生零矢量 V0 的不同开关状态

a）（ ＋， ＋， ＋）  b）（0，0，0）  c）（ -， -， -）

通过两个不同的开关状态产生电压矢量 V1 到 V6，也就是它们代表了冗余开
关状态。图 5. 4 给出了产生 V1 的冗余开关状态。开关状态（ ＋，0，0）对应的
电压矢量如下：

V1 ＝ 2
3
Vdc
2 ＋ a0 ＋ a2（ ）0 ＝

Vdc
3 （5. 5）

开关状态（0， -， -）对应相同的矢量：
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V1 ＝ 2
3 0 - a

Vdc
2 - a2

Vdc（ ）2
＝
Vdc
3 （5. 6）

图 5. 4 产生电压矢量 V1 的不同开关状态

a）（ ＋，0，0）  b）（0， -， -）

从图 5. 4 中可以看出，虽
然两种开关状态产生同样的电

压矢量，它们对 DC 环节电容
器的充电和放电具有不同的

效果。

外部矢量未产生冗余。图

5. 5 给出了开关状态（ ＋，0，
-）所产生的矢量 V8，可以通
过下式进行计算：

V8 ＝ 2
3
Vdc
2 ＋ a0 - a2

Vdc（ ）2
＝
Vdc
3 （1 - a2） ＝

Vdc
 3

ejπ ／ 6 （5. 7）

可以通过类似的过程对其余的电压矢量进行计算。

DC环节电容器电压的动态过程可以通过以下电容差分方程进行描述：
dvc1
dt ＝ 1

C ic1 （5. 8）

dvc2
dt ＝ 1

C ic2 （5. 9）

式中，C为电容值。

图 5. 5 产生电压矢量 V8

a）开关状态（ ＋，0， -）  b）复平面上的矢量 V8

对于采样时刻 Ts 的电容电压，可以使用前文描述的导数近似值，公式如下：
dvcx
dt ≈

vcx（k ＋ 1）- vcx（k）
Ts

（5. 10）

因此，式（5. 8）、式（5. 9）对应的离散时间方程为

06  功率变换器和电气传动的预测控制



vpc1（k ＋ 1）＝ vc1（k）＋
1
C ic1（k）Ts （5. 11）

vpc2（k ＋ 1）＝ vc2（k）＋
1
C ic2（k）Ts （5. 12）

式中，电流 ic1（k）和 ic2（k）依赖逆变器开关状态和输出电流的值，并且可以通
过以下表达式进行计算：

ic1（k）＝ idc（k）- H1a ia（k）- H1b ib（k）- H1c ic（k） （5. 13）
ic2（k）＝ idc（k）＋ H2a ia（k）＋ H2b ib（k）＋ H2c ic（k） （5. 14）

式中，idc为电压源 Vdc所产生的电流。开关状态决定变量 H1x和 H2x，并且可以通
过以下两式进行定义：

H1x ＝
1，如果 Sx ＝“ ＋”

0，{ 其他
（5. 15）

H2x ＝
1，如果 Sx ＝“ -”

0，{ 其他
（5. 16）

式中，x ＝ a，b，c。
因而，式（5. 11）～式（5. 14）允许预测所选择的一个在电容电压变化给定

开关状态下的效果。

与 NPC逆变器一同使用在前文提出的同样的三相动态阻感负载。由下式表
示负载电流矢量的离散时间模型：

ip（k ＋ 1）＝ 1 -
RTs（ ）L i（k）＋

Ts
L（v（k）- 藻

^（k）） （5. 17）

式中，v（ k）为所要评价的电压矢量，是图 5. 2 给出的 19 个电压矢量的
集合。

本章由下式给出了对于负载反向电势的估计所进行的同样的公式和假设：

藻^（k - 1）＝ v（k - 1）- LTs
i（k）- R - LT（ ）

s
i（k - 1） （5. 18）

5. 3 应用脉宽调制的线性电流控制方法

在提出预测控制方法之前，先对应用于 NPC 逆变器的传统电流控制进行简
要回顾，以便获得适当的比较。所选择的方法包括线性控制器和已知电平变换载

波同相配置脉宽调制（Level Shifted Phase Disposition PWM，LS - PD - PWM）方
法。在各种 PWM策略中选取 LS - PD - PWM方法，这是因为在这一类型逆变器
中广泛采用了这种方法，并且这一方法能够得到最好的谐波特性［1］。

图 5. 6 所示的 NPC逆变器中的传统电流控制方法，是基于 PWM的传统控制
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方法。测量负载电流并将其与参考值进行比较。然后，PI 控制器产生参考负载
电压，参考负载电压能够输入至调节器。在这一阶段，根据每一个参考电压在相

似相分配的位置，并和双三角载波信号进行比较。根据比较结果选择应用于逆变

器的开关状态。此部分更详细的介绍请见本章参考文献［2，9 - 11］。

图 5. 6 NPC逆变器中的传统电流控制方法（Vargas等，2007 © IEEE）

5. 4 预测电流控制方法

图 5. 7 给出了 NPC逆变器中的预测电流控制方法。对于由逆变器所产生的
27 个开关状态，预测在电容器中的负载电流和电压的未来值，这可以通过式
（5. 17）、式（5. 11）和式（5. 12）得到。为了达到这一目的，有必要测量在电
容器中的当前负载电流和电压值。获得预测值以后，对每一种开关状态评估代价

函数 g。选择使代价函数最小的开关状态，并在下一个采样时刻使用。

图 5. 7 NPC逆变器中的预测电流控制方法（Vargas等，2007 © IEEE）

对于 NPC逆变器的控制要求如下：
· 负载电流参考轨迹。
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· DC环节电容电压平衡。
· 开关频率减少。
通过代价函数可以将这些控制要求通过公式表示，以便得到最小值。对于

NPC逆变器的代价函数有如下的组成部分：
g ＝ i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ＋ λdc vpc1 - vpc2 ＋ λnnc （5. 19）

式中，前两项为直角坐标系下的负载电流误差。这里 ipα和 i
p
β分别是预测电流矢量

ip的实部和虚部，iα*和 iβ*是参考电流矢量 i*的实部和虚部。前文已对其进行
了定义。

代价函数的第三个表达式衡量在 DC环节电容电压的预测值差异。通过使用
式（5. 11）和式（5. 12）计算被测的电压。然后通过对表达式求取最小值，电
容电压将趋于零。最后一次是从当前开关状态到需要评估的开关状态下所需的信

号传输数量。开关状态表明期望应用更少的功率半导体转换。在这种方式中，使

用这一次将对变换器开关频率产生直接的影响。

权重系数 λdc和 λn用来处理对参考轨迹、电压平衡和在代价函数 g中对开关
频率降低有贡献的变量之间的关系。某种更大的 λ 值暗示对于这一目标具有更
大的优先权。

最基本的预测电流控制策略———在 λdc ＝ λn ＝ 0 时应用代价函数式
（5. 19）———不需要对参数进行调节，仅需要了解负载。然而，为了利用由这一
控制方法所提供的可能性，必须调节参数 λdc和 λn。因而，不会偏离这一目标去

建立设计过程。然而，在本书第 11 章可以找到如何选择权重系数的方法。首先，
设计者需要考虑不同的单元和在代价函数 g中所涉及的变量数量。这将提供一些
思路，来如何确定所有重要性相等参数的权重系数大小的顺序。如果设计者希望

仅通过从冗余状态（这些冗余状态会产生一个相同的电压矢量）中选择合适的

开关状态去维持在 DC 环节中的电压平衡，那么就应该使用一个很小的 λdc值。

通过执行平台所获得的最小值也可以实现以上目的。对 λn 应用同样的标准。如

果值比较小，该方法将会选择一种开关状态，这一开关状态使一个电压矢量内只

有较少的换相。当增加 λn 的时候，该方法可以选择开关状态，这些开关状态不

会在按照参考轨迹的最优化电压矢量里，但是只有较少的换相。

为了测量在开关频率上的控制策略效果和参考轨迹性能，定义一些性能变量

就显得尤为重要了。首先，每个开关器件的平均开关频率 fs 可以通过在变换器
电路中的 12 个受控的功率半导体的开关频率平均值进行定义。相应有

fs ＝ ∑
4

i ＝ 1

fsai ＋ fsbi ＋ fsci
12 （5. 20）

式中，fski为在时间周期内的平均开关频率。其中，相数为 k，功率半导体序号数
为 i，i∈｛1，2，3，4｝，k∈｛a，b，c｝。逆变器开关频率的降低说明频率 fs
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降低。读者可以看到，fs 定义成在开关频率之间的平均值。此外，通常在不同的
电流值下将产生转变，所以 fs 将不会与在变换器中产生的功率损失有直接的比
例关系。然而，这样可以衡量或得到逆变器开关频率的一些标志或是由于换相而

产生的功率损失。

对于给定的采样时间间隔的 m个样本，将定义绝对平均值参考轨迹误差 e-为
参考电流和测量的负载电流之间绝对误差的平均值：

e- ＝ 1
m∑

m

k ＝ 0
i*（k）- i（k） （5. 21）

作为在电流之间的误差，将以安培（A）为单位对误差进行衡量，并用参考
电流幅值的百分比表示。

5. 5 实现

基于安装在主处理机上的 dSPACE DS1104 快速原型系统、MATLAB和 Simu-
link实施控制策略。预测策略中所实施的采样周期为 Ts ＝ 100μs，或是 10kHZ 的
采样频率。图 5. 8 给出了基于 dSPACE DS1104 控制平台的控制策略实施流程图。
控制环开始对所需要的信号进行采样。然后，通过式（5. 18）的算法估计负载
的动态分量，并且初始化 gop值。变量 gop将包含由算法所评价的最低代价函数的
值。然后，控制策略将转入以下运算，即对于每一个可能的开关状态，分别考虑

由式（5. 17）、式（5. 11）和式（5. 12）所获得的电流和电压预测值所评价的代
价函数式（5. 19）。如果对于一个给定的开关状态，所评价的代价函数 g 比 gop
低，那么存储这一更低的值作为 gop，同时将开关状态数存储为 jop。当完成对全
部 27 个开关状态进行评价的时候，程序循环停止。通过变量 jop定义产生 g 的最
优化值（最小值）的状态，并将其应用于下一个采样周期的变换器中，然后重

新开始控制算法。

5. 5. 1 开关频率降低
下面将对预测控制策略的性能进行分析，并将其与传统的电流控制策略进行

比较。使用下面的代价函数实施控制算法：

g ＝ i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ＋ λnnc （5. 22）
式（5. 22）对应于 λdc ＝0时候的代价函数式（5. 19）。对于此系统可以考虑应用

这一代价函数，因为在这一系统内部，通过整流器保证 DC环节电容电压的平衡。
通过1440HZ和400HZ的载波频率实施PWM方法。并且，通过DC源（在这些测

试中用直流源维持电压平衡）将 DC环节总电压限定在 533V。将感性负载连接到逆
变器，其参数是 R ＝ 10Ω，L ＝ 50mH。应用幅值为 10A、频率为 50HZ 的正弦参考
电流。
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图 5. 8 基于 dSPACE DS1104 控制平台的控制策略流程图

通过使用式（5. 22）中所给出的目标函数，在 λn ＝ 0. 001 情况下检验预测
策略。通过整流器强制限定 DC环节电容电压平衡。通过频率为 fc ＝ 1440HZ的载
波信号实施 PWM 方法。两种方法提供给每一个半导体的平均开关频率 fs ＝
720HZ。图 5. 9 所示为 fs ＝ 720HZ时的负载电流 ia（A），是 a 相负载的观测结果。
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图 5. 9 fs ＝ 720HZ时，负载电流 ia（A）（Vargas等，2007 © IEEE）
a）PWM方法 b）预测方法

图 5. 10 fs ＝ 720HZ时，负载电压 van（V）（Vargas等，2007 © IEEE）

a）PWM方法 b）预测方法
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图 5. 10 所示为 fs ＝ 720HZ 时的负载电压 van（V），也是 a 相负载的观测结果。

PWM控制策略可以测出平均绝对误差 e- ＝ 0. 184A。预测控制方法所得到的平均

绝对误差 e- ＝ 0. 165A。
第二步是将权重系数 λn 增加到 0. 16，以便降低开关频率。预测控制方法给

出的开关频率为 fs ＝ 200HZ。改变 PWM 方法去适应开关频率，其载波信号频率
是 fc ＝ 400HZ。从图 5. 11 所示可以看到两种控制策略的负载电流结果。从图
5. 12 所示可以看到对于 PWM 和预测控制方法所得到的负载电压结果。将图
5. 11、图 5. 12 和图 5. 9、图 5. 10 进行对比，可以证实在开关频率降低时，同样
可以得到两种方法中参考跟踪误差。然而，对于绝对平均误差的分析显示出两种

控制方法性能上有很大的区别。在两种方法都工作在开关频率为 fs ＝ 200HZ的情

况下，PWM 控制策略得到的绝对平均误差为 e- ＝ 0. 406A，而预测控制方法可以

达到 e- ＝ 0. 283A。

图 5. 11 fs ＝ 200HZ时，负载电流 ia（A）（Vargas等，2007 © IEEE）

a）PWM方法 b）预测方法

表 5. 2 给出了 PWM和预测控制方法的性能比较，是两种控制方法最相关的
特性和结果，这包括每个 IGBT的平均开关频率 fs、平均绝对跟踪误差 e

- 和应用

这种控制方法所需要的采样频率。每一种控制方法所能达到的理论上的最大开关

频率基本依赖采样频率。对于 PWM控制方法，理论上最大的开关频率 fs 等于所
使用的采样频率；而对于预测控制方法，理论上最大的开关频率 fs 等于所使用
的采样频率的 1 ／ 2。这些值限定了开关频率。
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图 5. 12 fs ＝ 200HZ时，负载电压 van（V）（Vargas等，2007 © IEEE）

a）PWM方法 b）预测方法

为了解释预测控制的概率，图 5. 13 给出了设计参数 λn，反映了其与每一个

半导体的平均开关频率 fs，以及平均绝对参考跟踪误差 e之间的关系。如图 5. 13
所示，通过在每一个 λn 值上的仿真，可以确定上述的关系。增加 λn 意味着在

开关频率上的降低，并且增加了参考跟踪误差。设计者应该选择 λn 和 λdc，以

便满足开关频率和参考跟踪的要求。

表 5. 2 PWM和预测控制方法的性能比较（Vargas等，2007 © IEEE）

控制方法 开关频率 ／ HZ 绝对误差 ／ A 采样频率 ／ kHZ

PWM fc ＝ 1440HZ 720 0. 184 1. 44

预测 λn ＝ 0. 001 720 0. 165 10

PWM fc ＝ 400HZ 200 0. 406 0. 4

预测 λn ＝ 0. 16 200 0. 283 10

5. 5. 2 电容电压平衡
预测控制方法中最有趣的一个方面就是在 DC 环节中实施电压平衡的简化。

通过从电源中分离出 DC环节中点来检验这一特性，并且通过以下的代价函数来
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图 5. 13 设计参数 λn（Vargas等，2007 © IEEE）

a）与开关频率的关系（开关频率和 λn）  b）与绝对误差的关系（绝对误差和 λn）

应用预测控制方法：

g ＝ i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ＋ λdc vpc1 - vpc2 （5. 23）

权重系数 λdc被设定在 λn ＝ 0. 1。通过使用前面所实施的试验中的相同的参
考信号和参数，这一控制方法成功地保持了电压平衡。为了证明这一控制方法的

能力，禁止代价函数的电容电压平衡部分功能，在时间 t ＝ 0. 67s 的时候设置

λdc ＝ 0，如图 5. 14 所示。这一控制方法不会考虑 g 中的电压不平衡问题。如所
预期的一样，在 DC 环节中两个电容电压开始快速地分开，直到当不平衡达到
40V的时候，电路保护机制终止系统的运行。

图 5. 14 在 DC环节中应用预测方法测试电容电压平衡（Vargas等，2007 © IEEE）
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总之，实施预测电流控制方法可以确保仿真的观测效果。这一控制方法

成功地保持了在 DC 环节中的电压平衡，并且降低了开关频率。工作在同样
的开关频率下，所给出的控制方法取得了比载波方法更好的参考追踪。然

而，所提出的方法需要更高的采样频率或是数据采集频率。考虑到数字信号

处理（DSP）方面出现的新技术，高采样频率将不成问题。需要注意的是，
在采样周期内，采样瞬间总在固定的位置，这使获取测量数据更为便捷，同

时避免了对功率器件开关所带来的问题。使用 dSPACE 系统在采样时间 Ts ＝
100μs情况下运行算法，是不会产生问题的。事实上，系统将花费 52μs 执
行整个算法，包括电压平衡和开关频率降低。也可以在美国德州仪器公司的

DSP 芯片 TMS320F2812 上执行算法，使用相同的采样频率时需要同样的处
理时间取得相似的结果。

必须提到的一个方面是，要在所提出的控制方法中对实施电压平衡控制方法

进行简化。不需要考虑很复杂的查询表或是额外的控制框图。

5. 6 总结

本章所提出预测电流控制方法不需要任何线性控制器或调制手段。这一方

法可以有效地控制负载电流，并很好地与已有的控制方法（如 PWM 方法）进
行比较，获得相对较好的动态响应和参考跟踪，并工作在较低的开关频率下。

如果在同样的开关频率下对两种方法进行比较，如表 5. 2 所示，预测策略显示
出更小的跟踪误差。此外，本章所提出的方法显示出在负载电流的两个分量之

间不存在相互影响。

预测控制方法很引人瞩目的一方面是，使用分配到每一个目标中的代价函数

去获得参考跟踪、DC环节中的平衡和开关频率的降低。对于原理的简化很容易
理解并实施。这一控制策略允许设计者基于开关频率、电容电压平衡和参考跟踪

去调节参数 λ，以便适应需求。决定权重系数的系统方法是未来工作的一个挑
战。本书第 11 章给出了一些在这些参数调整上的指导。

通过利用当前可以获得的 DSP 技术很容易实施这一控制方法。目前，所需
要的更高采样频率并不是问题。这一控制方法可以以十分简便的方式使用功率变

换器，并应用对其控制的微处理器的离散特性。
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第 6 章 有源前端整流器的控制

6. 1 引言

目前，整流器是在电力电子中使用最广泛的变流器件。在广泛的应用范围

中，功率从很小到数兆瓦的应用范围，整流器完成了从交流（AC）到直流
（DC）的转变。

图 6. 1a所示的二极管整流器，是最简单的电路拓扑结构。它可以得到固定
的 DC电压，而通过交流电压对二极管进行整流。这种整流器就是众所周知的有
源整流器，同时功率半导体以极低的开关频率运行。二极管整流器的主要优点是

简单且成本极低。三相二极管整流器的不足和局限有以下几个方面：

1）不能提供功率流的控制。
2）在输入电流中产生较高的谐波，特别是如图 6. 1a所示的连接电容性负载

的时候。通常需要使用电容器对输出电压进行滤波。

3）不能对功率逆变。
图 6. 1b所示的晶闸管整流器也是重要的电路拓扑结构。这种拓扑结构通过

改变晶闸管的门控脉冲角度 α使得对功率的控制成为可能。通过角度 α，可以改
变负载电压的平均值，产生负载所需的功率控制［1］。晶闸管整流器通常与二极

管整流器一样，有相同的优点和局限。相对于二极管整流器，晶闸管整流器的另

一个不足是当增加 α时，相对于 AC源的电压，增加了输入电流的相间位移，这
就增加了基波无功数量。晶闸管整流器的一个优点是，运行在 α ＞ 90°的情况下，
电路可以从 DC负载向功率源回馈能量。

图 6. 1c所示的有源前端（Active Frond End，AFE）整流器，是重要的整流
器电路拓扑结构。这包含由反向并联二极管作为主要的功率开关所组成的功率晶

体管。这种整流器可在高开关频率下运行，并且是所知的 AFE 整流器。这种整
流器克服了二极管整流器和晶闸管整流器的所有缺点和局限［2］。其主要特性

如下：

1）受控的 DC电压。
2）受控的正弦波形式输入电流（低谐波含量）。
3）运行在高功率因数下。
4）具有完全的逆变操作。



图 6. 1 三相整流器
a）二极管整流器 b）晶闸管整流器 c）AFE整流器

相比于二极管整流器和晶闸管整流器，这一拓扑结构最显著的缺点是成

本较高。

在本章参考文献［3］中对 AFE整流器的控制方法进行了分类，分为电压定
向控制（VOC）和直接功率控制（DPC）。在 VOC中，通过对输入电流的控制直
接调整输入有功功率和无功功率。输入电流由线性电压矢量所确定［4］。图 6. 2
给出了 AFE整流器的 VOC，是考虑到在旋转坐标系下电流控制的 VOC 方案。在
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这一控制方案中，为了 dq同步旋转坐标系的方向性，计算了电网电压矢量的角
度。在这一方法中，d轴电流 id与有功功率成正比，q 轴电流 iq与无功功率成比
例。为了获得单位功率因数，将参考电流 iq*设置为零。通过 PI控制器对 DC 环
节电压进行调整，PI控制器将产生与有功功率相关的参考电流 id*。这一方法取
得了很好的动态和静态特性。但是，这一性能依赖于电流控制策略的效果。

图 6. 2 AFE整流器的 VOC

在 DPC方法中，应用测量电流对有功功率和无功功率进行估计，同时通过
磁滞控制器和与在直接转矩控制（DTC）中类似的开关表对有功功率和无功功率
进行直接控制［5，6］。

在本章，考虑到 VOC和 DPC两种控制方案，对 AFE整流器的控制应用了预
测控制方法，同时提到了对于逆变驱动的预测功率控制应用。

6. 2 整流器模型

6. 2. 1 空间矢量模型
图 6. 3 给出了 AFE整流器模型。整流器是用功率晶体管组成的全控桥式电
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路，通过滤波电感 Ls 和电阻 Rs 将整流器与三相电压源vs 相连。
根据图 6. 3 所示的电路，可以将每一相的方程式写成如下形式：

vsa ＝ Ls
d isa
dt ＋ Rs isa ＋ vaN - vnN （6. 1）

vsb ＝ Ls
d isb
dt ＋ Rs isb ＋ vbN - vnN （6. 2）

vsc ＝ Ls
d isc
dt ＋ Rs isc ＋ vcN - vnN （6. 3）

然后，对电网电压的空间矢量定义有如下形式：

v s ＝
2
3（vsa ＋ a vsb ＋ a

2 vsc） （6. 4）

式中，a ＝ ej2π ／ 3，将式（6. 1） ～式（6. 3）代入式（6. 4），可以获得如下对电
网动态电流的矢量方程：

vs ＝ Ls
d
dt

2
3（ isa ＋ a isb ＋ a

2 isc（ ）） ＋ Rs
2
3（ isa ＋ a isb ＋ a

2 isc）

＋ 2
3（vaN ＋ a vbN ＋ a2 vcN）-

2
3（vnN ＋ a vnN ＋ a2 vnN） （6. 5）

该式的最后一项等于零，即

2
3（vnN ＋ a vnN ＋ a2 vnN）＝ vnN

2
3（1 ＋ a ＋ a2）＝ 0 （6. 6）

图 6. 3 AFE整流器模型

当考虑到下面对于电网电流矢量和由 AFE 整流器所产生的电压矢量定义的
时候，可以对输入动态电流方程式（6. 5）进行如下简化：

i s ＝
2
3（ isa ＋ a isb ＋ a

2 isc） （6. 7）

v afe ＝
2
3（vaN ＋ a vbN ＋ a2 vcN） （6. 8）
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电压v afe由逆变器和 DC 环节电压的开关状态进行定义，并且可以用下式
表示：

v afe ＝ SafeVdc （6. 9）
式中，Vdc为 DC环节电压；Safe是整流器的开关状态矢量，定义如下：

Safe ＝
2
3（S1 ＋ a S2 ＋ a2 S3） （6. 10）

式中，S1、S2和 S3为整流器每一个桥臂的开关状态，如图 6. 3 所示。如果 Sx是
关断状态，其值是 0；如果 Sx是导通状态，其值是 1。其中 x ＝ 1，2，3。

可以在 α β 坐标系下重写输入动态电流方程式（6. 5），得到如下的矢量
方程：

Ls
dis
dt ＝ vs - v afe - Rs is （6. 11）

式中，is为输入电流矢量；v s为电源线电压；v afe为由变流器所产生的电压。
6. 2. 2 离散时间模型

通过使用离散时间模型对预测电流进行计算：

is（k ＋ 1）＝ 1 -
Rs Ts
L（ ）
s
is（k）＋

Ts
Ls
［v s（k）- v afe（k）］ （6. 12）

对于采样时间 Ts，通过对式（6. 11）进行离散化可以获得此公式。在一个
采样周期内对导数项进行逼近实现离散化的过程，本书前几章对此进行了描述，

并在第 4 章对此进行了解释。
考虑到在直角坐标系下的输入电压矢量和输入电流矢量，预测的瞬时输入有

功功率和无功功率可以由下式获得：

Pin（k ＋ 1）＝ Re｛v s（k ＋ 1）is
-
（k ＋ 1）｝＝ vsα isα ＋ vsβ isβ （6. 13）

Qin（k ＋ 1）＝ Im｛v s（k ＋ 1）is
-
（k ＋ 1）｝＝ vsβ isα - vsα isβ （6. 14）

式中，根据由变流器v afe所产生的给定电压矢量， i
-

s（k ＋ 1）为预测的输入电流矢
量 is（k ＋ 1）的共轭复根。

对于较小的采样时间，考虑到电网基波频率，可以假设v s（k ＋ 1）≈v s（k）。
然而，如果采样频率不是足够小到可以认为电网电压在两个采样间隔内是恒定

的，那么可以通过在一个采样时刻内对电压矢量的角度进行补偿来计算未来的电

网电压v s（k ＋ 1），即

v s（k ＋ 1）＝ v s（k）ejΔθ （6. 15）
式中，Δθ ＝ ωTs 为在一个采样间隔内电网电压矢量的超前角度；ω为电网电压的
角频率。
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6. 3 在有源前端整流器中的预测电流控制

图 6. 4 给出了对电流环使用预测控制的 AFE 的 VOC 方案。对于 DC 环节电
压调节，使用了 PI控制器，并得到了输入参考电流的幅值。通过电网电压的波
形放大 PI控制器的输出来计算参考电流。

图 6. 4 对电流环使用预测电流控制的 AFE的 VOC方案

6. 3. 1 代价函数
预测电流控制器必须以最快的动态响应获得最小的电流误差。可以用一个合

适的代价函数衡量预测输入电流误差。下面的代价函数考虑到了在参考电流和预

测电流之间的绝对误差，表示成直角坐标系的形式如下：

g ＝ ｜ i*sα - ipsα ｜ ＋ ｜ i*sβ - ipsβ ｜ （6. 16）

式中，is（k ＋ 1）＝ ips α ＋ jips β为对于给定的变流器电压v afe（k）在 k ＋ 1 时刻的输入

电流预测值；电流 is*（k）＝ i*sα ＋ ji*sβ为对于在时刻 k的参考电流。
图 6. 4 所示方案的结果是通过表 6. 1 给出的系统参数获得的。这里给出了在

稳态下产生的结果和在瞬态下得到的系统性能。

图 6. 5 给出了在稳态下的输入电流、输入电压和变换器电压。这里，输入电
流是正弦波，并且电压与电源电压同相。可以看到，预测控制器没有使用调制器

就产生了调制电压。
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表 6. 1 系统参数

参数 数值

V*dc 500V

Ls 10mH

Rs 0. 1Ω

vs 150Vpeak

Ts 50μs

图 6. 5 稳态下的输入电流、输入电压和变换器电压

如图 6. 6所示，阶跃负载是从一半负载到满负载，图中曲线反映了 AFE 的预
测电流控制的性能。这里，输入电流控制的快速动态响应允许对负载阶跃响应进行

快速补偿。如图 6. 7所示，即使是在瞬时响应过程中，输入电流与电源电压同相。
从整流操作到逆变操作的瞬时变化过程中，负载阶跃响应下的供电电压、输

入电流和 DC链电压的变化，如图 6. 8 所示。在 0. 1s时刻，完成 DC 负载电流的
阶跃变化，瞬间增高 DC环节电压。这一在 DC 环节电压上的改变由电压控制器
进行补偿。电压控制器导致参考电流的符号改变。可以看到，在 0. 1s 时刻，输
入电流相对于供电电压改变了 180°，并且维持了单位功率因数。
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图 6. 6 负载阶跃响应下的电源电压、输入电流和 DC环节电压的变化

图 6. 7 负载阶跃响应下的输入电流和变换器电压的变化
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图 6. 8 从整流操作到逆变操作的瞬态变化过程中，负载阶跃响应下的供电电压、
输入电流和 DC环节电压的变化

6. 4 预测功率控制

通过使用整流器模型，并且结合瞬时功率原理［7］，可以预测在变换器输入

情况下输入有功功率和无功功率的性能。然后，通过定义合适的代价函数，可以

直接控制在变换器和电网之间的功率潮流［8］。

变换器的开关状态在相等时间间隔发生改变，并且其状态在整个采样间隔内

保持恒定。在每一个采样间隔内，控制策略选择开关状态，并通过最小化代价函

数来应用这一开关状态。

预测功率控制并没有内部控制环，同时也不需要外部调制器。通过直接控制

有功功率和无功功率，对电流进行限定。

6. 4. 1 代价函数和控制方案
如图 6. 9 所示，测量输入电流 is（k），通过使用所应用的变换器电压vafe（k）

对未来电流 is（k ＋ 1）进行计算。对于由 AFE所产生的 7 个可能的电压矢量vafe中的

每一个都产生了未来电流 is（k ＋ 1）的预测值。通过使用式（6. 13）和式（6. 14），
并使用这些预测去计算未来的输入有功功率和无功功率———Pin（k ＋ 1）和 Qin（k ＋
1）。通过代价函数 gafe对 Pin（k ＋ 1）和 Qin（k ＋ 1）的每一个值进行评价。
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代价函数 gafe归纳了整流器所需要的特性：使无功功率误差最小，控制有功

功率 Pin并使之等于参考值 P*in。
gafe ＝ Q*in - Qin（k ＋ 1） ＋ P*in - Pin（k ＋ 1） （6. 17）

对于 DC环节电压调节，使用 PI 控制器实现。PI 控制器的输出符合对所需
要用于补偿在 DC环节电压上的误差。选定这一变量作为有功功率参考值 P*in。

通常，将无功功率 Q*in的参考值设为零，如图 6. 9 所示。然而，在一些应用
中，可能有不为零的其他值。

图 6. 9 对于整流器的预测功率控制方案图（Cortes等，2008©IEEE）

每一个可能的电压矢量vafe（k）将产生代价函数 gafe的不同值。在下一个采样

间隔中，将选择并应用使函数 gafe最小的电压矢量———也就是在输入功率中的

误差。

下面介绍预测功率控制方法的性能。应用 5kW 的变换器进行仿真，采样时
间为 Ts ＝ 50μs进行控制。用于仿真的系统参数如下：vs ＝ 150Vpeak，Ls ＝ 10mH，
Rs ＝ 100mΩ，C ＝ 470μF。

通过在有功参考功率 P*in中应用一步预测，检测整流器的功率控制性能。在
这一测试过程中，不连接用于电压控制的外部 PI 控制器。如图 6. 10a 所示，功
率跟踪是非常快的，并且在有功功率和无功功率之间不存在耦合。如图 6. 10b 所
示，输入电流是正弦波，并且与线电压同相。

如图 6. 11 所示，对于 DC 负载的阶跃变化预测是在电压控制环内部，预测
直接功率控制的结果。系统可以很快地跟随由电压控制器产生的参考有功功率，

并且不会影响无功功率。图中还给出了测试过程中的输入电流。

图 6. 12 给出了在不同供电位移功率因数下的运行性能。参考无功功率 Qin
*

从 - 1000var 阶跃变化到 1000var。在这一过程中，参考有功功率是常数，即
Pin

* ＝ 1500W。图中，同样给出了在无功功率改变下的电压和电流之间的相移。

18第 6 章 有源前端整流器的控制 



图 6. 10 对于参考有功功率 P*in从 750W阶跃变化到 1500W的

预测功率控制的性能（Cortes等，2008©IEEE）
a）有功功率和无功功率 b）输入电压、输入电流和变换器电压

28  功率变换器和电气传动的预测控制



图 6. 11 负载从 150Ω阶跃变化到 100Ω下的输入功率控制性能（Cortes等，2008©IEEE）

图 6. 12 参考无功功率 Q*in从 ＝ - 1000var阶跃变化到 1000var的过程中不同的

供电位移功率因数下的运行性能（Cortes等，2008©IEEE）
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6. 5 AC _ DC _ AC变换器的预测控制

本节给出了对 AC - DC - AC 的变换器使用模型预测控制的控制方案。图
6. 13 给出了 AC - DC - AC变换器模型。控制策略使代价函数最小。代价函数提
出了变换器的性能需求。在逆变器一侧，使负载电流误差最小；而在输入侧，对

有功功率和无功功率进行直接控制。

对 AC - DC - AC变换器，在变换器控制方案中，可以考虑逆变器变量，以
便改善输入 -输出功率匹配，同时减少 DC环节电压的波动。通过本章参考文献
［4］提到的功率前馈，本章参考文献［9］提到的反馈线性化方法和本章参考文
献［10］提到的主从方法对这一思想进行研究。本章参考文献［11］提到了变
换器的预测控制应用。

图 6. 13 AC - DC - AC变换器模型（RodrigueZ等，2005©IEEE）

6. 5. 1 逆变器侧控制
逆变器侧的控制与本书第 4 章提到的控制方案类似。通过使用负载模型预测

负载电流，负载电流则由逆变器所产生的每一个可能的电压矢量的效果所代表。

然后，通过使用代价函数 ginv去评价每一个预测。选择使这一函数最小的电压矢

量，并在下一个采样周期内使用这一电压矢量。对于逆变器所要最小代价函数是

在参考电流和预测电流之间的误差，在直角坐标系下的公式如下：

ginv ＝ i*lα - i
p
lα ＋ i*lβ - i

p
lβ （6. 18）

式中，i*lα和 i*lβ为参考负载电流矢量 i*l 的实部和虚部；i
p
lα和 i

p
lβ为预测负载电流矢

量 ipl（k ＋ 1）的实部和虚部。通过下面的离散化的时间公式，可以获得对于每一
个电压矢量v inv和采样时间 Ts的预测负载电流矢量为

ipl（k ＋ 1）＝ 1 -
Rl Ts

L（ ）
l
il（k）＋

Ts

L（v inv（k）＋ 藻（k）） （6. 19）
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式中，负载反电动势 藻可以通过使用如下公式给出的负载模型方程进行估计：

藻^（k ＋ 1）＝ v inv（k - 1）-
Ll

Ts
i（k）- Rl -

Ll

T（ ）
s
i（k - 1） （6. 20）

对较小的采样周期 Ts，可以假设 藻（k）≈藻
^（k - 1）。

6. 5. 2 整流器侧控制
当正弦输入电流与其对应的负载线电压同相的时候，对变流器侧控制的目的

是调整 DC环节电压。通过使用正确的代价函数 gafe，并使代价函数最小来完成

这一任务。如本章前面所提出的，这一代价函数可以表示为有功功率和无功功率

的函数以便预测功率控制：

gafe ＝ Q*in - Qin ＋ P*in - Pin （6. 21）

式中，Q*in和 P*in为所需要的输入有功功率和无功功率；Qin和 Pin为预测的输入有

功功率和无功功率，这依赖于变流器的开关状态。

由于需要正弦输入电流与供电线电压同相，输入参考无功功率 Q*in 必须
为零。

通过调节输入参考功率 P*in调整 DC环节电压，输入参考功率 P*in将分为两个
分量，即

P*in ＝ P*load ＋ P*dc （6. 22）
式中，P*load为由负载所获得的瞬态有功功率；P*dc为由 DC环节电容所获得的有功
功率，以便达到参考电压 V*dc。在静态状态，P*load是最重要的分量，而在瞬态计

算和在无模型损耗下的补偿 P*dc具有更大的相关性。

6. 5. 3 控制方案
图 6. 14 给出了 AC - DC - AC 变换器的预测控制图。对输入电流矢量 is（k）

进行测量，测取输入电流，并根据 AFE整流器产生的 7 个可能的电压矢量 vafe中

的每一个矢量来产生未来电流的预测值 is（ k ＋ 1）。通过使用离散时间方程式
（6. 12）对这些电流进行计算。

使用这些预测值去计算未来的输入有功功率 Pin（k ＋ 1）和无功功率 Qin（k ＋
1）。通过使用式（6. 13）和式（6. 14）计算这些值。

为了计算参考有功功率 P*in，需要对负载有功功率进行估计。通过下式使用
负载参考电流和反电动势估计值获得有功功率的值：

P*load ＝ Rl i*l i
-*

l ＋ Re｛藻 i
-*

l ｝ （6. 23）
使用 PI控制器调整 DC环节电压。PI 的输出对应所需的功率，以便补偿在

DC环节电压上的误差，将这一变量命名为 P*dc。

图 6. 15 所示的电气变量特性，是参考负载电流的幅值阶跃变化下预测控制
方法的性能。在 0. 06s负载电流幅值从 35A变为 70A。逆变器电流以极快的速度
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图 6. 14 AC - DC - AC变换器的预测控制图（RodrigueZ等，2005© IEEE）

图 6. 15 30HZ的输出频率下的参考负载电流阶跃变化下的电气变量特性
（RodrigueZ等，2005© IEEE）
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图 6. 15 30HZ的输出频率下的参考负载电流阶跃变化下的电气变量特性
（RodrigueZ等，2005© IEEE）（续）

对在 DC环节电压上产生衰减的变化进行响应，这通过调节参考有功功率的 DC
环节控制器进行补偿。在瞬时响应过程中，当电流保持正弦波并且和供电电压同

相的时候，输入电流也显示出快速动态特性。

如图 6. 16 所示，相同测试实验下得到了输入有功功率和无功功率的性能。
当瞬时响应不影响无功功率的时候，有功功率可以以快速的动态速度对参考功率

变化进行响应。图 6. 16 还给出了负载功率 Pload和 PI控制器的输出 Pdc。

图 6. 16 对于参考负载电流阶跃变化下输入功率、输出功率和 DC环节功率
（RodrigueZ等，2005©IEEE）
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图 6. 16 对于参考负载电流阶跃变化下输入功率、输出功率和 DC环节功率
（RodrigueZ等，2005©IEEE）（续）

6. 6 总结

本章给出了两种预测控制方案：第一种是电压导向型控制方案，使用了对电

网电流的预测控制策略；第二种是基于直接功率控制的控制方案，使用了在代价
函数上的有功功率和无功功率误差。

对于电流或者功率来说，两种控制方法构成了内控制环；对于 DC 环节来说
构成了电压外控制环。未来研究的挑战是在预测控制方法中将 DC 环节电压控制
包括进来，避免使用级联结构。

本章也描述了在逆变驱动应用中使用预测功率控制。这一应用也考虑到了对
逆变器侧的预测电流控制器和对整流器的前馈环路。
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第 7 章 矩阵变换器的控制

7. 1 引言

矩阵变换器（Matrix Converter，MC）是一种单级功率变换器，可以从 n 相
电源中直接至 m相负载（即 n ×m MC），而不需要能量存储设备［1］。

MC的主要特性如下：
1）功率电路十分紧凑。
2）可以把高质量的电压和电流送入负载，而在频率上没有限制。
3）可以产生正弦输入电流，并且电路运行在单位功率因数。
4）可以控制功率从电源流向负载，也可以使控制功率反向流动。这意味这

种变换器十分适合再生性负载。

这些是理想逆变器的特性，也是为什么我们对这一拓扑结构的电路十分感兴

趣的原因。近三十年对这一拓扑结构的电路进行了广泛的研究，Venturini 和
Alesina进行了开拓性的研究工作［2，3］。本章中将结合矩阵变换器的工作原理，

介绍预测控制方法对负载电流和输入电流波形控制的应用。

7. 2 系统的模型

7. 2. 1 矩阵变换器模型
图 7. 1 给出了 MC功率电路。这种电路使用了一系列的双向开关将三相功率

电源与三相负载直接相连，这就是 3 × 3 的 MC。如图 7. 1 所示，每一个双向开关
由两个功率晶体管组成，与功率晶体管并联连接的二极管是反向的。

MC通过输入滤波器 Lf、Rf、Cf 与三相电源进行连接。这些滤波器有以下两

点用途：

1）避免由于电流 ieu、iev、iew的快速变换，功率电源（图 7. 1 中没有标明）
短路阻抗产生过电压。

2）消除在输入电流 iu、iv、iw 上的高频谐波。
图 7. 1 中，将每一个双向开关定义为变量 Sxy。其中，x∈［u，v，w］，y∈

［a，b，c］。每一个双向开关的导通状态仅由其控制信号值唯一决定。对于开关
xy的转换函数，定义为 Sxy。Sxy ＝ 1 意味着开关 xy是工作状态、闭合状态或是导



图 7. 1 MC功率电路

通状态，Sxy ＝ 0 意味着开关 xy是非工作状态、开路状态或是高阻状态。
必须指出，不能突然中断负载电流，这是由于负载的感性特性将产生过电压

从而破坏电路器件。此外，对开关的操作不能短路两个输入线，这是由于这样将

产生短路电流。这些限制可以由以下的公式进行数学表示：

Suy ＋ Svy ＋ Swy ＝ 1  〓  y∈｛a，b，c｝ （7. 1）
相对于中性点 N，负载和 MC输入电压之间的关系可以如下表示：

va（ t）
vb（ t）
vc（ t
[ ]

）

＝
Sua Sva Swa
Sub Svb Swb
Suc Svc S









       wc

·
veu（ t）
vev（ t）
vew（ t
[ ]

）

（7. 2）

               T
式中，T为瞬态转移矩阵。

输入和负载可以表示为矢量形式：

vo ＝
va（ t）
vb（ t）
vc（ t
[ ]

）
  vi ＝

veu（ t）
vev（ t）
vew（ t
[ ]

）
（7. 3）

使用式（7. 3）的定义，电压的关系可以由下式给出：
vo ＝ T·vi （7. 4）

对开关应用基尔霍夫电流定律，可以获得下面的公式：

ieu（ t）

iev（ t）

iew（ t









）

＝

Sua Sub Suc

Sva Svb Svc

Swa Swb S











       wc

·

ia（ t）

ib（ t）

ic（ t









）

（7. 5）

                 TT
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考虑到电流矢量：

ii ＝

ieu（ t）

iev（ t）

iew（ t









）

  io ＝

ia（ t）

ib（ t）

ic（ t









）

（7. 6）

电流公式如下：

ii ＝ TT·io （7. 7）
式中，TT 是矩阵 T的转秩。
7. 2. 2 矩阵变换器工作原理

双向开关以极高的开关频率完成通断的操作，将产生频率和幅值变化的低频

电压。通过达到图 7. 2 所示的开关方式完成这一目标。通过对输入电压打开和闭
合双向开关完成采样同步负载电压的低频分量。

如果将 tij定义为在开关 Sij闭合（工作）过程中的时间，时间 T是采样间隔，
可以将负载电压的低频分量表示为

v- jN（ t）＝
tuj·veu（ t）＋ tvj·vev（ t）＋ twj·vew（ t）

T   j∈｛a，b，c｝（7. 8）

式中，v- jN（ t）为输出相 j的低频分量（由一个采样间隔 T所计算的平均值）。

图 7. 2 MC的开关方式

例如，从图 7. 2 所示可以看出，通过在时间段 tua内传递负载电压 veu、在时

间段 tva内传递电压 vev以及在时间段 twa内传递负载电压 twa，产生 a相的电压。
必须限制导电时间，即

T ＝ tuj ＋ tvj ＋ twj   〓  j∈｛a，b，c｝ （7. 9）
通过定义占空比：

muj（ t）＝
tuj
T，mvj（ t）＝

tvj
T，mwj（ t）＝

twj
T （7. 10）

同时，扩展式（7. 8）每一相，可以获得下面的公式：
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v-aN（ t）

v-bN（ t）

v-cN（ t











）

＝

mua（ t） mva（ t） mwa（ t）

mub（ t） mvb（ t） mwb（ t）

muc（ t） mvc（ t） mwc（ t











           

）

·

veu

vev

v











ew

（7. 11）

  M（ t）

v-  
o ＝

v-aN

v-bN

v-











cN

（7. 12）

v-  
o（ t）＝ M（ t）·v i（ t） （7. 13）

式中，v-  
o（ t）为低频输出电压矢量；v

-  
i（ t）为瞬态输入电压矢量；M（ t）为 MC的低

频转移矩阵。

考虑到输入电流的类似过程，可以表示为

i
-

t（ t）＝ MT（ t）·io（ t） （7. 14）

式中，i
-

i（ t）为输入电流矢量的低频分量；MT（ t）为矩阵 M（ t）的转秩。
7. 2. 3 开关的转换

电流从一个双向开关转换到另一个双向开关并不容易，这是由于半导体导通

和关断的时候不可能获得一致的动态特性。如果一个开关导通过快，那么变换器

的输入侧将会产生短路。另一方面，如果开关关断太慢，在负载上的电流就会中

断，从而产生过电压。

通过引入基于电流和 ／或电压诊断的高智能转换方法可以解决这一问题，这
种诊断可以使转换十分安全。本书并不对这些方法进行说明，读者可以从本章参

考文献［1］中找到相关的说明。

7. 3 经典控制：Venturini方法

三相电源的正弦电压可以由下式表示：

v i（ t）＝

vu
vv
v











w

＝

Vicos（ωi t）

Vicos（ωi t ＋ 2π ／ 3）

Vicos（ωi t ＋ 4π ／ 3









）

（7. 15）

在负载侧产生所需的电压，负载电压是低频分量，可以表示为
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v-o（ t）＝

v-aN（ t）

v-bN（ t）

v-cN（ t











）

＝

Vo cos（ωo t）

Vo cos（ωo t ＋ 2π ／ 3）

Vo cos（ωo t ＋ 4π ／ 3









）

（7. 16）

忽略输入滤波器的存在，输入电压幅度和输出电压幅度之间的关系可以表

示为

Vo ＝ qVi （7. 17）
式中，q为电压增益。

考虑到 MC的典型负载有低通特性，输出电流为

io（ t）＝

ia（ t）

ib（ t）

ic（ t









）

＝

Io cos（ωo t ＋ φ）

Io cos（ωo t ＋ 2π ／ 3 ＋ φ）

Io cos（ωo t ＋ 4π ／ 3 ＋ φ









）

（7. 18）

为了在单位功率因数下进行操作，必须控制全部开关产生如下的输入电流

（基波分量）：

i
-

i（ t）＝

i-u

i-v

i-











w

＝

Ii cos（ωi t）

Ii cos（ωi t ＋ 2π ／ 3）

Ii cos（ωi t ＋ 4π ／ 3









）

（7. 19）

MC并不存储能量，并且出于这一原因，输入功率 Pi 和输出功率 Po 必须时

刻相等，即

Pi ＝
3Vi Ii

2 ＝
3qVi Io cos（φ）

2 ＝ Po （7. 20）

有了这些基本的定义，考虑到由式（7. 15） ～式（7. 20）产生限制条件，
调整器的任务是找到低频转移矩阵 M（ t），使式（7. 13）和式（7. 7）成立。

从本章参考文献［1，3］中可以获得对于矩阵 M（ t）的解，并且可以简化成
十分紧凑的表达式，即

mij ＝［1 ＋ 2 viN（ t）＋ v
-
jN（ t）／ V2

i］ （7. 21）
式中，i∈｛u，v，w｝，j∈｛a，b，c｝。

可以将 MC的调整步骤假设为如下几步：
1）测取电网电压 viN和所需的参考电压 vjref ＝ vjN。
2）使用式（7. 21）构建低频转移矩阵 M（ t）。
3）使用式（7. 10）计算 9 个开关 tij的导通时间。
4）双向开关产生门级驱动脉冲。
如图 7. 3 所示，通过 Venturini方法控制的 MC运行。可以看到，通过使用电
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网的全部三相电压可以对电压 vaN进行同步。负载电流 ia 是完整正弦的，仅有很
小的纹波，可以通过增加开关频率在很大程度上减小这一纹波。

图 7. 3 通过 Venturini方法产生的输出电压 vaN和输出电流 ia

图 7. 4 给出了通过 Venturini 方法产生的输入电压和输入电流。可以看到，
输入电流 ieu具有很强的换相能力。并且，由于滤波器作用，可以完全消除来自

于 iu 的这种突变。

图 7. 4 通过 Venturini方法产生的输入电压和输入电流
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可以在 MC上应用空间矢量调整。本书不对这一技术进行介绍，但是读者可
以从本章参考文献［1，4］中获得更多的相关信息。

7. 4 矩阵变换器的预测电流控制

7. 4. 1 为预测控制产生的矩阵变换器模型
7. 4. 1. 1 矩阵变换器模型

为了预测控制的需要，MC的模型要十分简单：这里仅考虑了与输入和输出
的电流和电压瞬时值有关系的式（7. 2）和式（7. 5）。基于式（7. 1）所给出的
限制条件，对于变量的预测，仅考虑 MC中的 27 个不同的开关状态。
7. 4. 1. 2 负载模型

在这种情况下，其目标是，对于 MC 的 27 个不同的开关状态中的每一种获
得一个公式去预测在下一个采样间隔内的负载电流。图 7. 1 所示的阻感动态负载
公式如下：

L
dio（ t）

dt ＝ v o（ t）- Rio（ t）- 藻（ t） （7. 22）

式中，L和 R为负载的电感和电阻；e 为感应电势（Electromotive Force，EMF）。
这一负载模型是通用的，这是因为它包括了广泛的应用范围，如无功电感负载、

电机及与电网联系的变换器。

对于输出电流的导数的近似值，有

dio
dt ≈

io（k ＋ 1）- io（k）
Ts

（7. 23）

式中，Ts 为采样周期，可以将式（7. 22）代入式（7. 23）中，获得预测负载电
流的公式：

io（k ＋ 1）＝ 1 -
R Ts（ ）L io（k）＋

Ts

L（vo（k）- 藻
^（k）） （7. 24）

式中，io（k ＋ 1）为在不同的电压值v o（k）下 k ＋ 1 采样时刻的预测电流值。可以针
对变换器全部的 27 个开关状态计算相应的负载电压矢量vo（k）。

通过对当前值和过去值进行二阶插值，或是基于采样时刻认为 e（k - 1）≈
e（k），对当前的负载反电动势 藻（ t）进行估算。
7. 4. 1. 3 输入滤波器模型

基于图 7. 1 所示的电路，通过下面的连续时间公式可以对输入滤波器模型进
行描述：

vs（ t）＝ Rf is（ t）＋ Lf
dis（ t）

d（ ）t ＋ v i（ t） （7. 25）

69  功率变换器和电气传动的预测控制



is（ t）＝ ii ＋ Cf
d v i（ t）

dt （7. 26）

式中，Lf和 Rf为线路和滤波器的节点电感和电阻；Cf为滤波器的电容。

vs（ t）＝ 2 ／ 3（vu ＋ avv ＋ a2 vw）
is（ t）＝ 2 ／ 3（ iu ＋ aiv ＋ a2 iw）

可以将连续时间系统的公式重写成如下形式：

x·（ t）＝
0 1 ／ Cf

- 1 ／ Lf - Rf ／ L[ ]

        f
x（ t）＋

0 - 1 ／ Cf

1 ／ Lf
[ ]

       

0
u（ t） （7. 27）

            Ac           Bc

式中

x（ t）＝
v i（ t）

is（ t[ ]）  同时，u（ t）＝
vs（ t）

ii（ t[ ]） （7. 28）

当把零阶保持输入应用于式（7. 27）所描述的状态空间形式的连续时间系统
时，可以得出离散状态空间模型。考虑到采样时刻 Ts，从式（7. 27）中可以导出离
散时间系统：

x（k ＋ 1）＝ Aqx（k）＋ Bqu（k） （7. 29）
式中

Aq ＝ eAcTs  同时， Bq ＝ ∫Ts

0
eAc（Ts-τ）Bc dτ （7. 30）

可以参见本章参考文献［5］获得在此分析中所使用的采样数据系统和原理
的更多细节。在采样时刻，离散时间变量将与连续时间变量匹配。一个较方便的

办法是可以通过 MATLAB 中的函数“ c2d（）：conversion of continuous - time
models to discrete time”获得离散模型。为了预测干线电流，必须从式（7. 29）
求解 is（k ＋ 1），有

is（k ＋ 1）＝ Aq（2，1）ve（k）＋ Aq（2，2）is（k）
＋ Bq（2，1）vs（k）＋ Bq（2，2）ie（k） （7. 31）

这样，该方法可以使用这一模型去预测依赖于 ii的 is值。那么必须对每一种
开关状态使用式（7. 5）计算 ii的值。
7. 4. 1. 4 瞬时无功功率

在三相电网中，考虑瞬态无功功率的因素可以改进 MC的特性。
通过以下公式可以计算这一无功功率［6］：

Q ＝ Im｛vs（ t）· i
-

s（ t）｝ （7. 32）
式中，Im｛｝对应于矢量积的虚部；is（ t）为 is（ t）的复共轭。

可以通过下式预测瞬时无功功率：
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    Q（k ＋ 1）＝ Im｛vs（k ＋ 1）· i
-

s（k ＋ 1）｝
＝ vsβ（k ＋ 1）isα（k ＋ 1）- vsα（k ＋ 1）isβ（k ＋ 1）（7. 33）

式中，角标 α和 β为伴随矢量的实部和虚部分量。可以从式（7. 31）中获得输
入电流 is（k ＋ 1）的预测值。线电压是低频信号，可以认为vs（k ＋ 1）≈vs（k）。
7. 4. 2 输出电流控制

图 7. 5 所示的 MC的预测电流控制方法框图，是考虑到用异步电机作为负载
的情况。用负载模型和滤波器模型来计算 MC 的 27 个开关状态的输出电流的未
来预测值。基于这些预测，使用代价函数去选择应用于变换器的最优开关状态。

代价函数 g代表了评价标准，通过这种标准，控制方法来确定应用于下一个
采样周期的最优开关状态。通过对每一个有效的开关状态评价使函数 g最优化过
程。但是，在确定将要代表代价函数的方程之前，需要定义变换器必须取得的目

标。MC必须提供负载与参考值最接近的电流值，同时，允许对输入电流进行控
制以便获得较低的谐波畸变和调整功率因数。由于所给出方法具有多样性，使未

来的研究具有更广泛的范围，因此可以在代价函数中包括其他目标值。

图 7. 5 MC预测电流控制方法的框图

反映在代价函数中的目标之一，是对负载参考电流进行跟踪。应该选择能够

产生与参考电流值更为接近的输出电流值的开关状态。可以通过设定与参考值不
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同的代价或是惩罚来实现，用代价函数可表示为

g1 ＝ i*oα（k ＋ 1）- ipoα（k ＋ 1） ＋ i*oβ（k ＋ 1）- ipoβ（k ＋ 1） （7. 34）

式中，电流 i*oα和 i*oβ分别为参考电流矢量 i*的实部和虚部；电流 i
p
oα和 i

p
oβ分别为

通过对给定开关状态使用式（7. 24）所计算得到的预测电流矢量 ip（k ＋ 1）的实
部和虚部。

下面给出了对于一个由 18kV·A的 MC驱动 11kW异步电机时，该 MC 的预
测控制方法特性。

没有对无功功率进行控制下所实施的预测方法对输出电流表现出很好的参考

跟踪特性，如图 7. 6 所示。然而输入电流有很大畸变，同时，输入功率因数不
受控。

图 7. 6 没有输入无功功率控制时负载电流控制的静态状态（Vargas等，2008©IEEE）

对于再生的情况而言，MC的一个优点是功率是从负载流向电网的。在再生
条件下，图 7. 7 所示是没有调整输入功率因数的电流控制下 MC 运行得到的静态
状态。可以看出，当输入电流失真时，输出电流控制保持了很好的性能。

7. 4. 3 在输入无功功率最小条件下的输出电流控制
除了对输出电流进行控制，MC 可以控制来自于电源中的输入电流。由于

MC不能存储能量，因此需通过无功功率流动来确定幅值。通过相对复杂的方
法，绝大多数调整方法可以实现在单位功率因数工作条件下的目标［7，8］。但要在

感性功率因数或容性功率因数下使用，将大大提高方法的复杂性［9 - 11］。应用预

测控制方法，控制无功功率 Q 的目标可以通过定义开关状态的惩罚函数方便地
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图 7. 7 没有输入无功功率控制时再生运行的静态状态（Vargas等，2008©IEEE）

实现，这些开关状态产生不同于参考值的无功功率 Q 的预测量［12，13］，公式

如下：

g2 ＝ Q* - Qp（k ＋ 1） （7. 35）

从式（7. 33）得到的每一种有效的开关状态，可以获得预测的无功功率 Qp

值。可以从外部获得参考值 Qp，以便在容性、感性或是单位功率因数下工作，

如图 7. 5 所示。多数应用需要单位功率因数，因此 Q* ＝ 0，并且 g2 ＝ Qp 。但

是，与其他调制方法相比，该方法通过一种十分简单的方式提供了另一种选择，

去控制代价函数 g［9 - 11］。

仅通过增加 g1和 g2就可以获得反映目标、输出电流和无功输入功率控制的

代价函数，因而得到

g ＝ i*oα - ipoα ＋ i*oβ - ipoβ ＋ A Q* - Qp （7. 36）
式中，权重系数 A处理每一个目标的相关性。为了处理在 g中所表示项的不同单
位，A必须用 V - 1作为单位。

图 7. 8 给出了在输入无功功率最小值下对 MC 的预测电流控制框图。与图
7. 5 所示的控制方法相比，增加了输入滤波器模型，同时代价函数是由式
（7. 36）得到。

更高的 A值暗示着对于控制功率因数或是在输出参考电流上的无功输入功
率具有较高的相关性。下面主要讨论选择 A值的标准。
7. 4. 3. 1 权重系数 A的选择

在预测电流控制器中，权重系数 A 是唯一一个需要被调整的参数。对于这
一类型参数的调整仍旧是研究的热点问题。可以在一些实例中找到最优值。在这
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图 7. 8 在输入无功功率最小值下对 MC的预测电流控制框图

些实例中，系统没有约束条件并且具有特定结构的代价函数［14］。对于具有有限

数量控制特性、有限输入集合或状态表的系统，调节参数的一种方法是通过仿真

去简单评价特定系统变量的性能以便确定最佳值。

对于给出的基于 MC的系统，评价预测电流控制方法的关键变量是输出和输
入的全部谐波失真，或是线电流的整体谐波失真（ Total Harmonic Distortion，
THD）。为了进行评价，通过 400 次仿真进行了穷举，仿真采用了 0 ～ 0. 007V - 1

范围每一个权重系数 A 的等距离值。如前所述，为了选择权重系数，观察和评
估的变量是输入和输出电流的 THD。图 7. 9 给出了应用穷举法评价并选择参
数 A。

如同预期的，当权重系数 A 增加的时候，输入电流的 THD 急剧降低，其值
在权重系数 A ＝ 0. 002V - 1附近 5%的范围内。在这一权重系数 A的值之外，没有
更进一步的剧烈降低。另一方面，作为一种平衡，当权重系数 A 增加的时候，
代价函数中的无功功率具有更重要意义，引起输出电流的 THD 增加。虽然在评
价的范围值之内输出电流的 THD仍旧较低，并不认为其值从 0. 09%到 0. 14%是
一个较高的数值，但是在两种电流情况下取得较低的畸变仍旧是一种理想的状

况。出于这一原因，设置权重系数 A ＝ 0. 0045V - 1，以便选择远离输入电流的

THD急剧增加的范围（A ＝ 0. 002V - 1以下），确保在输出电流上有较低的 THD，
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图 7. 9 给出了应用穷举法评估并选择参数 A。

图 7. 9 应用穷举法评价并选择参数 A（Vargas等，2008©IEEE）

为了获得单位功率因数，需要设置无功功率参考值 Q* ＝ 0。图 7. 10 给出了
输入无功功率最小时（A ＝ 0. 0045）负载电流控制方程下的稳态。可以看到，与
图 7. 6 所示相比，它可以较好地保持输出电流控制的质量，同时很好地改善输入
电流的波形；输入电流是具有低畸变的正弦波，并且与电网电压同相；即使在变

换器逆变运行状态也可以获得对输入功率因数的控制，如图 7. 11 所示。

图 7. 10 在输入无功功率最小时（A ＝ 0. 0045）负载电流控制方法下的稳态
（Vargas等，2008©IEEE）

201  功率变换器和电气传动的预测控制



图 7. 11 在输入无功功率最小时（A ＝ 0. 0045）负载电流控制方法下逆变的稳态
（Vargas等，2008©IEEE）

7. 4. 4 输入无功功率控制
这一控制方法能够在无功参考值 Q* ＝ 900var 时，调节输入功率因数，如图

7. 12 所示，设置参数 A为 0. 0045。

图 7. 12 在容性功率因数下的性能（Q* ＝ 900var），A ＝ 0. 0045（Vargas等，2008©IEEE）

如图 7. 10 所示，可以看到对于 Q* ＝ 0var（单位功率因数）的结果，并且没
有观察到变换器输出特性的异常。如同期望，主要的不同在于输入电流的特性，
这呈现出 0. 81 的容性功率因数特性。总之，通过改变 Q*值可以控制输入功率
因数。
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7. 5 结论

本章给出了对于 MC的预测控制方法。MC 可以有效控制输出电流和无功输
入功率。所给出的方法允许通过一种简单和直接的方式对输入功率因数进行调
节，这就是控制输入电流的相位，通过这种方法，变换器可以根据应用的需要运
行在容性、单位或是感性功率因数下。

通过利用当前数字信号处理器技术，可以很容易实施这一方法。所需要的高
采样频率在当前来说应该不是问题，更不用说未来了。这一控制方法以一种较为
方便的方式来使用功率变换器的离散特性及其控制微处理器。

对于 MC，预测控制方法比传统方法要简单。

参 考 文 献
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第三部分 应用于电机传动的
模型预测分析

第 8 章 感应电机预测控制

8. 1 引言

在过去的几十年中，对电气传动控制进行了广泛的研究。线性方法，如使用

脉宽调制（PWM）的比例积分（PI）控制器，以及非线性方法，如滞环控制，
都在相关文献中有充分记载，并在高效能工业应用中占主导地位［1，2］。高性能电

气传动领域应用最广泛的线性策略为磁场定向控制（FOC）［3-6］，这种控制利用

合适的坐标系完成对转矩和磁链的解耦控制。基于滞环的非线性策略，如直接转

矩控制（DTC）［7］，也可以作为高性能应用的解决方案。

20 世纪 70 年代末期，石油化工行业［8-10］开发出了模型预测控制（MPC）。
MPC并不是具体的控制策略，但其所包含的多种控制技术可以充分利用过程的
数学模型并使代价函数最小化［11］，从而获得最优控制信号。化工的慢动态允许

存在较长的采样周期，这可以为解决在线最优化问题提供足够的时间。

随着微处理器的快速发展，认为仅使用集中控制器而不采用级联控制结构的

做法可以改进动态特性。此外，越来越多的传动应用（需要快速动态响应、低

灵敏度参数和简化算法）也推动了能够提高性能的新型控制策略的发展。应用

于功率变换器和传动装置的首个 MPC概念出现于 20 世纪 80 年代［12，13］。

MPC概念基于对系统未来行为的计算，以便使用该信息计算执行变量的最
优值。根据预先设计的控制定律，预测算法的执行分为三个主要步骤：非可测变

量估算、系统未来行为预测及计算结果最优化。

针对电机传动应用，测量变量 is、ω和电机的数学模型都可以用于估算非可
测变量，如转子和定子磁链 ψr、ψs。然后，可以使用同一个模型预测每个控制

变量的未来特性。最后，选择能够产生最优参考跟踪的电压矢量作为下一个采样

步长的开关状态。电机模型是控制器中最重要的部分，因为估计和预测都基于该

模型。



如果电气传动需要高动态控制，则拥有众多优点的预测控制将成为实际选

择。这个概念既容易理解又容易实现，可以包含约束条件和非线性因素，并且也

可以考虑多变量情况。相比传统策略，该控制方案需要进行大量计算。好在当前

处理器的性能足够强大，使该方案的实现成为可能。预测控制与传统策略之间的

主要区别是对系统行为的预先计算，以及在参考与测量值之间出现误差之前在控

制算法中对预测控制加以考虑。PI 控制回路反馈将在控制误差出现之后对其进
行修正。

本章提出了两种不同的感应电机预测控制方法：第一种方法基于 FOC 并包
含预测电流控制回路；第二种方法称为预测转矩控制（Predictive Torque Control，
PTC），该方法采用系统模型和适当的代价函数对转矩和磁通进行直接控
制［14，15］。为了对两种预测控制方案进行说明，将通过简单的三相逆变器和较为

复杂的矩阵变换器（MC）说明 FOC和 PTC。

8. 2 感应电机动态模型

可以将三相电流系统表示为三轴坐标系，如图 8. 1a 所示。但是，三个轴为
线性相关，这将使三相电机的数学描述变得很困难。但线性相关意味着三个物理

量的描述仅需要两个变量即可，因此可以选择线性无关的两相静止坐标系，如图

8. 1b所示。

图 8. 1 坐标变换
a）以三相参考坐标系表示电流（a、b、c）  b）在两相静止坐标系 αβ中表示电流

在三相静止坐标系，可以将角频率为 ω0的三相定子电流系统表示为

ia ＝ Isin（ω0 t） （8. 1）
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ib ＝ Isin ω0 t ＋
2π（ ）3 （8. 2）

ic ＝ Isin ω0 t ＋
4π（ ）3 （8. 3）

定子电流由三相转换为两相系统，表示为

is ＝ 2
3（ ia ＋ aib ＋ a2 ic） （8. 4）

a ＝ ej2π ／ 3 ＝ - 1
2 ＋ j 32 （8. 5）

a2 ＝ ej4π ／ 3 ＝ - 1
2 - j 32 （8. 6）

电磁变量的坐标变换与上述变换相同。因此，可以使用以角频率为 ωk 旋转

的任意参考坐标系表示感应电机方程［16］。用变量 ω表示转子角速度，则感应电
机方程为

vs ＝ Rs is ＋
dψs

dt ＋ jωkψs （8. 7）

0 ＝ Rr ir ＋
dψr

dt ＋ j（ωk - ω）ψr （8. 8）

ψs ＝ Ls is ＋ Lm ir （8. 9）
ψr ＝ Lm is ＋ Lr ir （8. 10）

T ＝ 3
2 pRe｛ψs is｝＝ -

3
2 pRe｛ψr ir｝ （8. 11）

式中，Ls、Lr和 Lm分别为定子、转子和励磁电感；Rs和 Rr分别为定子电阻和转

子电阻；vs和 is分别为定子电压和电流矢量；ir为转子电流矢量；ψs 和 ψr 为定

子和转子磁链矢量；T和 p分别为电磁转矩和极对数；ψ为 ψ的共轭复值。
在式（8. 8）中，由于使用笼型电机，因此，转子绕组短路，转子矢量电压

vr等于零。
如果考虑转子机械方程，则转矩可能会影响机械转子速度 ωm的变化率：

J
dωm

dt ＝ T - Tl （8. 12）

式中，J为机械轴的惯性转矩；Tl为连接到电机的负载转矩，该值与外部干扰相

对应，且必须由控制系统补偿；ωm为转子机械角速度，其与转子电角速度 ω 以
及极对数 p相关：

ω ＝ pωm （8. 13）
为了便于确定合适的控制策略，可以使用状态变量表示电机方程。选择定子

电流矢量 is和转子磁链矢量 ψr 作为状态变量。选择定子电流十分关键，因为其
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为可测量变量，同时也可以避免不希望的定子动态，如对定子电阻、定子电感和

反电动势的影响。因此，根据本章参考文献［17，18］，可以得出笼型感应电机
定子和转子动态等效方程：

is ＋ τσ
dis
dt ＝ - jωkτσ is ＋

kr

Rσ
1
τr

- j（ ）ω ψr ＋
v s

Rσ
（8. 14）

ψr ＋ τr
dψr

dt ＝ - j（ωk - ω）τrψr ＋ Lm is （8. 15）

其中

τs ＝
Ls

Rs

τr ＝
Lr

Rr

σ ＝ 1 -
L2

m

LsLr

kr ＝
Lm

Lr

ks ＝
Lm

Ls

Rσ ＝ Rs ＋ Rrk2r

τσ ＝
σLs

Rσ
这些方程将用于估计定子和转子磁链，以及使用合适的离散时间方程计算定

子电流、定子磁计和电磁转矩的预测值。

8. 3 利用预测电流控制对由矩阵变换器供电的感应电机
  进行磁场定向控制

由矩阵变换器（MC）时感应电机供电时，在本书第 7 章中为此类变换器提
供的预测控制策略可用于 FOC 方案，但是 MC 的具体要求可以包含在代价函
数中。

8. 3. 1 控制方案
MC控制策略包括执行预测电流控制的内部控制回路及通过 FOC［19］完成速

度、磁链和转矩控制的外部回路。其中，外部回路可以生成预测电流控制参考电

流。整个控制策略的框图如图 8. 2 所示。
PI控制器接收速度误差并生成参考转矩。通过 FOC 使用定子磁链的参考
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幅值和参考转矩产生控制策略中预测电流控制部分的输出参考电流，如图 8. 2
所示。在该方法中，预测电流控制策略将取代线性电流控制器及传统方法中的

调制技术［20，21］。预测算法将实现根据来自前一级的参考信号控制输出电流的

目标，并调节输入功率因数使得无功输入电流接近其参考值。通常，多数应用

都需要使用单位功率因数，但所提出的方法也允许使用容性和感性功率因数。

图 8. 2 利用预测电流控制对由 MC供电的感应电机进行 FOC策略的框图

MC中存在 27 个有效开关组合［22］。预测电流控制方法包含基于系统行为评

估标准与预测，并按照固定采样间隔选择变换器最可能的开关状态。为此，算法

将通过系统模型变量预测实现最小化代价函数。将通过一个穷举的搜索过程，即

对 27 个有效开关状态代价函数进行简单评估，实时解决非线性最优化问题。代
价函数是预测的评估标准，也代表了系统的预期特性。

针对 MC输出电流控制与输入无功功率最小化的要求，其代价函数可表示为
g ＝ i*oα - i

p
oα ＋ i*oβ - i

p
oβ ＋ A Q* - Q

p （8. 16）

如上述代价函数所示，需要对 MC输入侧进行控制。图 8. 3 表示了对于感应
电机反转速度的预测控制结果。这些结果对应相关的权重系数A ＝ 0，也就是说，
未对 MC的输入侧进行控制。观察发现，输出电流控制的性能极佳，因此传动装
置的运行效果也很好，但 MC的输入电流将发生畸变。

对输入无功功率控制也进行了相同测试，将其权重系数设置为 A ＝ 0. 0045，
已根据本书第 7 章提出的标准对该值进行调整。输入电流波形大幅改善，输入功
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率因数接近单位功率因数。使用有输入无功功率控制的 MC 的 FOC 策略下的电
机反转如图 8. 4 所示。

图 8. 3 使用没有输入无功功率控制的 MC FOC策略下的电机反转
（Vargas等，2008©IEEE）
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图 8. 4 使用有输入无功功率控制的 MC FOC策略下的电机反转
（Vargas等，2008©IEEE）

8. 4 对由电压源逆变器供电的感应电机进行预测转矩控制

经证明，感应电机的定子磁通 ψs 和电磁转矩 T都可以通过选择合适的电压
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矢量序列进行调节，该矢量序列可以在修改定子磁链幅值的同时增大或减小转子

与定子磁链间的角度。这些概念与 DTC的基础知识相对应。
PTC采用相同的原理，但在本方案中，对定子磁通和转矩的未来预测值进行

计算。因此，由代价函数实现的参考条件将考虑这些变量的未来特性。对每种执

行可能性的预测值进行计算，而且代价函数将选择能够优化参考跟踪的电压矢

量。PTC方案框图如图 8. 5 所示。

图 8. 5 PTC方案框图

通过与估算相关的框图计算非可测变量当前值，如转子磁链 ψr 和定子磁链

ψs。然后，预测模型计算在 k ＋ 1 时刻的受控变量未来值，此处的变量指定子磁
链 ψs（k ＋ 1）和电磁转矩 T（k ＋ 1），对逆变器拓扑结构提供的每种操作可能性
计算预测值计算。如果考虑使用两电平逆变器，则可以产生 8 个开关状态与 7 个
不同的电压矢量。最后，关于最小化的框图选择使代价函数最小化的最优开关状

态。该函数所包含的控制定律能够实现适合的转矩和磁通调整。

在 PTC中，当前的采样步长需要对定子磁链 ψs 和转子磁链 ψr 进行估算。

定子磁链估算基于定子电压方程：

v s ＝ Rs is ＋
dψs

dt （8. 17）

使用欧拉公式对式（8. 17）进行离散，得到式（8. 18）来完成定子磁链
估算：

ψ^ s（k）＝ ψ
^

s（k - 1）＋ Ts v s（k）- RsTs is（k） （8. 18）
在式（8. 20）中通过代入从式（8. 19）获得的转子电流 ir，利用磁链方程
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获得转子磁链估算值ψ^ r（k）：
ψr ＝ isLm ＋ irLr （8. 19）
ψs ＝ isLs ＋ irLm （8. 20）

ψ^ r ＝
Lr

Lm
ψ^ s ＋ is Lm -

LrLs

L（ ）
m

（8. 21）

因此，通过将式（8. 21）进行离散并代入定子磁通ψ^ s（k）的当前估算值，可

获得转子磁链估算值ψ^ r（k）：

ψ^ r（k）＝
Lr

Lm
ψ^ s（k）＋ is（k） Lm -

LrLs

L（ ）
m

（8. 22）

获得转子和定子磁链估算值后，有必要计算受控变量的预测值。采用 PTC
方案时，需要预测下一个采样时刻 k ＋ 1 的电磁转矩 T和定子磁链 ψs。

定子磁链预测 ψp
s（k ＋ 1）可以采用与估算所用相同的定子电压方程。通过对

定子磁链导数进行近似，可获得定子磁链预测值：

ψp
s（k ＋ 1）＝ ψ^ s（k）＋ Ts v s（k）- RsTs is（k） （8. 23）

转矩预测直接取决于定子磁链和电流：

T ＝ 3
2 pIm｛ψs is｝ （8. 24）

因此，可以通过定子磁链和定子电流预测值得出转矩预测值：

Tp（k ＋ 1）＝ 3
2 pIm｛ψ

—p
s（k ＋ 1）ips（k ＋ 1）｝ （8. 25）

如式（8. 25）所示，需要利用定子电流 ips（ k ＋ 1）预测值来计算电磁转矩预
测值。

对式（8. 14）离散化并代入基于欧拉方程近似得出的导数，可以得出k ＋ 1
时刻定子电流 is的预测值：

ips（k ＋ 1）＝ 1 ＋
Ts

τ（ ）
σ
is（k）＋

Ts

τσ ＋ Ts

1
Rσ

kr

τr
- kr j（ ）ω ψ^ r（k）＋ vs（k[ ]{ }）

（8. 26）
得到定子磁链和定子电流预测值后，即可计算电磁转矩的预测值。

电磁转矩和定子磁链预测值都依据逆变器电压v s（k）得出。这意味着根据两
电平逆变器所产生的电压矢量可以得到 7 个不同的转矩和磁链（Tp（ k ＋ 1），
ψp

s（k ＋ 1））h预测值，h∈［0，1，…，6］。
最后，根据包含控制律的代价函数对开关状态进行选择。基本上，开关状态

对应一个转矩和磁链参考值与预测值之间的比较。针对每次预测对代价函数进行

评估，并选出预测值最低的函数。逆变器就可以产生了触发脉冲。
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代价函数结构如下：

gh ＝ T* - Tp（k ＋ 1）h ＋ λψ ψ*s - ψp
s（k ＋ 1）h （8. 27）

式中，λψ为权重系数，该值可以增大或减小转矩与磁链控制的相对重要性。它

是 PTC中唯一需要调节的参数。如果两个控制变量被赋予相同权重，λψ 将等于
额定转矩 Tn与定子磁通 ψsn

幅值之比：

λψ ＝
Tn

ψsn

（8. 28）

图 8. 6 给出了采用 PTC 时的起动、电机反转和负载转矩响应。PTC 可以在
定子电流和转矩畸变极小的情况下获得极佳的动态性能。

图 8. 6 采用 PTC时的起动、电机反转和负载转矩

转矩阶跃响应如图 8. 7a所示。这里要注意该方案的快速动态特性。可以解
释为 PTC是一种直接策略，无须为定子电流和调制器提供内部 PI 控制回路，因
此电磁转矩动态没有带宽限制。

稳态运行下的定子电流波形如图 8. 7b 所示。此时，电机在额定速度
（2860r ／ min）和 50%额定转矩等效负载的条件下运行。需要注意，这时的定子
电流谐波含量较小，产生的总谐波畸变率（THD）为 4%。
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图 8. 7 定子电流的转矩阶跃响应与稳态波形
a）转矩阶跃响应 b）稳态运行下定子电流波形

8. 5 对由矩阵变换器供电的感应电机进行预测转矩控制

如果感应电机由另一种类型的变换器供电，也可以使用与 8. 4 节相同的 PTC
方案。本节涉及 PTC在MC供电的感应电机中的应用。控制方案与之相同，预测
使用相同的电机方程，并使用相同的代价函数；主要区别是可用的开关状态数

量，在采用 MC的情况下为 27 个开关状态，而不是三相逆变器中可用的 8 个开
关状态。考虑到 MC的具体要求，可以在控制方案中包含输入无功功率控制。
8. 5. 1 转矩与磁链控制

MC的 PTC方案框图如图 8. 8 所示。外部速度控制回路将产生预测控制器转
矩参考值。电机模型可用于在电流与速度测量的基础上对定子和转子磁链进行估

算。电机模型还可以用于计算 MC中 27 个开关状态的转矩与定子磁链的预测值。
选择可使代价函数最小化的开关状态，并将其应用于 MC。

考虑转矩与磁链误差，代价函数与三相逆变器所用函数相同：
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图 8. 8 MC的 PTC方案框图

g ＝ T* - Tp（k ＋ 1） ＋ λψ ψ*s - ψp
s（k ＋ 1） （8. 29）

式中，权重系数 λψ已如第 8. 4 节所述经过调节。
该控制方案允许对感应电机的转矩和磁链进行快速控制，如图 8. 9 所示的

MC输入侧未经控制的 PTC策略的电机反转。由于输入无功功率未经控制，将呈
现非零值，而该值将反映在畸变的输入电流中。可以通过在代价函数中包含最小

化无功功率的方式解决该问题，后面将对此进行详述。

图 8. 9 MC输入侧未经控制的 PTC策略的电机反转（Vargas等，2008©IEEE）
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图 8. 9 MC输入侧未经控制的 PTC策略的电机反转（Vargas等，2008©IEEE）（续）

8. 5. 2 采用输入最小化无功功率的转矩与磁链控制
MC采用 PTC时，必须考虑以下附加要求：对输入无功功率进行最小化。通

过为代价函数增加附加项即可将该要求加入控制方案，将产生

g ＝ T* - Tp（k ＋ 1） ＋ λψ ψ*s - ψ
p
s（k ＋ 1） ＋ λQ Qp（k ＋ 1）（8. 30）

式中，Qp（k ＋ 1）为输入无功功率预测值，以本书第 7 章所述方式并利用输入
滤波器模型对该值进行计算。权重系数 λQ处理代价函数中该项与其他项之间的

关系。

采用输入无功功率最小化的 MC 的 PTC 方案框图如图 8. 10 所示。电机模型
可用于对 27 个可能开关状态的电磁转矩和定子磁链进行估算和预测。滤波器模
型可用于计算 27 个开关状态的输入无功功率预测值。然后，利用代价函数对预
测值进行评估，然后选择能够使代价函数最小化的开关状态，并将其应用于变换

器中。转矩参考值由外部速度控制回路生成。

转矩控制的性能不会受到代价函数调整的影响，采用 MC输入最小化无功功
率的 PTC策略的电机反转如图 8. 11 所示。图中，输入电流为正弦电流并与电网
电压同相，这将能够改善与第 8. 4 节所示结果有关的系统特性。
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图 8. 10 MC采用输入无功功率最小化的 PTC方案框图

8. 6 总结

本章内容为 MPC在感应电机控制中的应用。基于磁场定向控制和直接转矩
控制提出了两种控制方案。

通过使用预测电流控制器替换电流控制器与调制器实现磁场定向控制。该策

略可用于三相逆变器和 MC。由于预测电流控制的快速动态响应特性，可以获得
良好的系统性能。

图 8. 11 采用 MC输入无功功率最小化的 PTC策略的速度逆转（Vargas等，2008©IEEE）
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图 8. 11 采用MC输入无功功率最小化的 PTC策略的速度逆转（Vargas等，2008©IEEE）（续）

预测转矩控制可以获得高性能结果，完全可以媲美传统方法。该控制策略可

用于三相逆变器和 MC。如本章所述，控制方案保持不变，几乎不需要进行任何
修改即可在复杂变换器（如 MC）中实现该方案。
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第 9 章 永磁同步电机预测控制

9. 1 引言

永磁同步电机（Permanent Magnet Synchronous Motor，PMSM）的多种特征使
得其十分适用于传动应用，例如大转矩、高功率密度、高效率以及极佳的动态响

应能力。由于具有以上特征，PMSM适用于各种各样的装置，包括通用工业传动
装置、高性能伺服驱动器，以及汽车和航空航天领域中尺寸与重量受到严格控制

的特殊装置。

通常，PMSM为组合装置，包含三相定子绕组和永磁铁转子。永磁体可以位
于转子表面或转子铁心内部，以此方式固定于转子相应位置处。出于其构造的原

因，转子的速度与定子频率极为相关，而进行变速操作时则需要使用电压源逆

变器。

目前已经提出了多种 PMSM 控制方案。已实现的方法包括磁场定向控制
（FOC）［1］和直接转矩控制（DTC）［2，3］。FOC 方法的效能取决于电流控制器的性
能，最常用的是采用脉宽调制（PWM）的比例积分（PI）控制器。其他控制方
法，如滞环控制器和基于无差拍的控制器［4，5］，也已提出。本章主要内容是在本

章参考文献［6，7］所报告的类似控制方法的基础上，提出适应于 PMSM电流控
制的模型预测控制（MPC）。

在直接速度控制的 PMSM 传动中使用的 MPC 将采取不同的方法，详见本章
参考文献［8］，同时在本章中予以进一步解释。

9. 2 电机方程

本章将对采用三相定子绕组和正弦磁链分布的 PMSM进行讨论。如图 9. 1 所
示，电机由三相逆变器供电。

分别对定子电压、定子电流和定子磁链的空间矢量进行定义：

v s ＝
2
3（vsa ＋ avsb ＋ a

2vsc） （9. 1）

is ＝
2
3（ isa ＋ aisb ＋ a

2 isc） （9. 2）



图 9. 1 由三相逆变器供电的 PMSM

ψs ＝
2
3（ψsa ＋ aψsb ＋ a

2ψsc） （9. 3）

由此可将定子电压动态方程写为

vs ＝ Rs is ＋
dψs

dt （9. 4）

式中，Rs 为定子电阻。

定子磁链 ψs 由转子磁场产生，而自链磁通则由定子电流产生，关系表示

如下：

ψs ＝ Ls is ＋ ψmejθr （9. 5）
式中，Ls为定子自感；ψm为转子磁场产生的磁链幅值；θr为转子位置。

将式（9. 4）与式（9. 5）合并后可以得到

v s ＝ Rs is ＋ Ls
dis
dt ＋ jψmωr e

jθr （9. 6）

式中，ωr ＝ dθr ／ dt 指转子速度。
式（9. 6）两边乘以 e - jθr并考虑在转子坐标系中定子电压空间矢量为v（ r）

s ＝
v se

- jθr，定子电流空间矢量为 i（ r）
s ＝ ise

- jθr，因此式（9. 6）可写为

图 9. 2 定子变量与旋转参考坐标系矢量图

v（ r）
s ＝ Rs i

（ r）
s ＋ Ls

di（ r）
s

dt ＋ jLsωr i
（ r）

s ＋ jψmωr

（9. 7）
式中，上标（ r）表示转子坐标系。

式（9. 7）的定子电压方程可在 dq
坐标系中改写为

vsd ＝ Rsisd ＋ Ls
disd

dt - Lsωr isq  （9. 8）
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vsq ＝ Rs isq ＋ Ls
disq

dt ＋ Lsωr isd ＋ jψmωr （9. 9）

v（ r）
s ＝ vsd ＋ jvsq且 i

（ r）
s ＝ isd ＋ jisq

定子矢量与旋转参考坐标系矢量图如图 9. 2 所示。
电机的电磁转矩取决于磁链幅值与定子电流矢量的正交部分：

Te ＝
3
2 pψm isq （9. 10）

机械转子动态方程如下：

dωm
r

dt ＝
1
J（Te - Tl）-

B
J ω

m
r （9. 11）

式中，ωm
r 为转子轴的机械速度；J 为转子惯性；B 为摩擦系数；Tl为负载转矩。

机械角速度与电角速度的关系如下：

ωr ＝ pω
m
r （9. 12）

式中，p为电机极对数的数量。

9. 3 采用预测电流控制的磁场定向控制

采用参考转子磁场轴的旋转 dq 参考坐标系后各定子电流部分都具有了物理
意义。虚部 isq与电磁转矩成正比，而实部 isd则与无功功率成正比。这样，电机
控制将采用电流控制方案，其中参考电流由外部速度控制回路产生。

电机模型可用于定子电流特性预测，而代价函数必须考虑参考电流与预测电
流间的误差。
9. 3. 1 离散时间模型

对采样时间 Ts的定子电流导数采用欧拉近似法，即

di
dt ≈

i（k ＋ 1）- i（k）
Ts

dq参考坐标系下的预测定子电流表达式可从式（9. 8）和式（9. 9）得出：

ipsd（k ＋ 1）＝ 1 -
RsTs

L（ ）
s

isd（k）＋ Tsωr isq（k）＋
Ts

Ls
vsd （9. 13）

ipsq（k ＋ 1）＝ 1 -
RsTs

L（ ）
s

isq（k）- Tsωr isd（k）- ψmωrTs ＋
Ts

Ls
vsq （9. 14）

这些表达式可以对逆变器所产生的 7 个电压矢量中每个矢量的定子电流进行
预测。在静止参考坐标系中，逆变器所产生的电压矢量是固定的，但在 dq 参考
坐标系中，这些矢量将作为旋转矢量，计算如下：

v（ r）
s ＝ vse

- jθr （9. 15）
9. 3. 2 控制方案

采用预测电流控制的 PMSM的 FOC方案框图如图 9. 3 所示。用 PI 控制器进
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行速度控制，并产生转矩的电流参考值 i*sq。预测电流控制器将对该电流进行跟
踪。在预测方案中，电机的离散时间模型将负责对逆变器所产生的 7 个不同电压
矢量定子电流部分进行预测。选择能够使代价函数最小化的电压矢量，并将其应
用于整个采样间隔。

预测电流控制方案的目标是总结如下：

1）转矩电流参考跟踪。
2）转矩 ／安培的比值优化。
3）电流幅值限制。
这些目标可以表示为如下代价函数：

g ＝（ ipsd（k ＋ 1））2 ＋（ i*sq - i
p
sq（k ＋ 1））2 ＋ f ^

（ ipsd（k ＋ 1），ipsq（k ＋ 1））

（9. 16）

图 9. 3 采用预测电流控制的 PMSM的 FOC方案框图（Fuentes等，2009©IEEE）

式中，第一项为无功功率最小化，且包含转矩 ／安培的比值优化；第二项为跟踪
转矩生成电流；最后一项为限制定子电流幅值的非线性函数。该函数表示为

f ^
（ ipsd（k ＋ 1），ipsq（k ＋ 1））＝

∞  当 ipsd ＞ imax 或 ipsd ＞ imax

0 当 ipsd ≤ imax 和 ipsd ≤ i
{

max

（9. 17）

式中，imax为最大允许定子电流幅值。如果指定电压矢量所生成的预测电流幅值

大于 imax，则代价函数 g ＝ ∞，因此不会选择该电压矢量。另一方面，如果预测
定子电流低于限制值，则其代价函数将仅包含前两项，并将选择能够使电流误差

最小化的电压矢量。

PMSM预测电流控制下的转子速度与定子电流如图 9. 4 所示。图中，t ＝
0. 02s时产生速度参考阶跃变化，t ＝ 0. 1s 时出现了电机反转，在 0. 25s 时出现
负载阶跃。从这些结果可以看出，测试期间取得全部控制目标。isd电流接近零时

已完成转矩生成电流 isq的快速跟踪。限制了瞬时电流幅值且对两个分量进行
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解耦。

PMSM预测电流控制下电机反转过程特性如图 9. 5 所示。该瞬时应用了最大
允许电流 isq，而该值将受到式（9. 16）的代价函数最后一项的有效限制。即使
在瞬时期间，isd电流分量也接近零。

负载阶跃变化由连接至 PMSM 轴的带载机组完成，相应的转子速度与定子
电流如图 9. 6 所示。速度 PI控制器通过改变转矩电流参考值 isq对干扰作出响应，

然后进行预测电流控制。

图 9. 4 PMSM预测电流控制下的转子速度与定子电流（Fuentes等，2009©IEEE）

图 9. 5 PMSM预测电流控制下电机反转过程的转子速度与定子电流（Fuentes等，2009©IEEE）
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图 9. 5 PMSM预测电流控制下电机反转过程的转
子速度与定子电流（Fuentes等，2009©IEEE）（续）

图 9. 6 负载转矩阶跃变化下的转子速度与定子电流（Fuentes等，2009©IEEE）

9. 4 预测速度控制

MPC的一个主要优势是可以使用一个代价函数控制多个不同变量。这使在
某些指定条件下，保持定子电流不变时实现预测速度控制成为可能。需要考虑电

流幅值限制并通过转矩 ／安培的比值进行优化。
这种 MPC应用方式导致了许多难点，如系统的非线性模型、速度动态（机

械动态）与定子电流动态（电磁动态）间的差异较大及速度测量时的噪声量化

问题［8］。
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9. 4. 1 离散时间模型
为了采用 MPC完成速度控制，在计算预测值所用离散时间方程中必须包含

机械方程。电机模型可以总结为如下空间状态方程：

dx
dt ＝ h（x，u） （9. 18）

其中

x ＝［ isd  isq  ωr］
T （9. 19）

u ＝［vsd  vsq］
T （9. 20）

h（x，u）＝

- 1 ／ τs isd ＋ ωr isq ＋ 1 ／ Lsvsd

- 1 ／ τs isq - ωr isd - ψm ／ Lsωr ＋ 1 ／ Lsvsq

pkT ／ Jisq - B ／ Jω











r

（9. 21）

式中，τs ＝ Ls ／ Rs，为定子时间常量；kT ＝ 3
2 pψm，为电机转矩常量。

为了获得更准确的离散时间模型，需要采用改进后的欧拉积分法代替本书第

8 章所用的简单欧拉近似法。式（9. 18）的离散时间模型如下：
x^（k ＋ 1）＝ x（k）＋ Tsh（x（k），u（k）） （9. 22）

x（k ＋ 1）＝ x（k）＋
Ts

2（h（x（k），u（k））＋ h（x
^
（k ＋ 1），u（k）））（9. 23）

式中，Ts为采样时间。

9. 4. 2 控制方案
PMSM的预测速度控制方案框图如图 9. 7 所示。电机的离散时间模型用于计

算逆变器 7 个电压矢量所产生的转子速度和定子电流预测值。采用确定系统所需
特性的代价函数来评估这些预测值。选择能够使该代价函数最小化的电压矢量，

并将其应用于整个采样间隔的电机终端。

由于速度测量的噪声特性，这类预测控制方案通常需要采用较高的采样频

率，建议使用扩展型卡尔曼滤波器（Extended Kalman Filter，EKF）完成转子速
度估算［8］。

预测速度控制方案的目标总结如下：

1）速度参考跟踪。
2）电磁转矩平滑。
3）转矩 ／安培的比值优化。
4）电流幅值限制。
目标可以表示为如下代价函数：
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g ＝ λω（ω*r - ω
p
r（k ＋ 1））2 ＋ λi（ i

p
sd（k ＋ 1））2 ＋ λif（ i

p
sqf（k ＋ 1））2

＋ f ^
（ ipsd（k ＋ 1），ipsq（k ＋ 1））

（9. 24）

图 9. 7 PMSM的预测速度控制方案框图

式中，对预测速度误差与 ω*r 进行评估的第一项为速度参考值；第二项为最小化
isd电流，以便转矩 ／安培的比值优化；第三项是对 isq电流的滤波值进行评估。高

通滤波器将对转矩所产生电流中的高频部分进行抑制以使电磁转矩变得平滑。如

式（9. 17）所示，最后一项为非线性函数，该函数允许通过对导致预测电流幅
值高于规定限制值的电压矢量进行限制从而限制定子电流。由于该代价函数中的

不同项均采用不同的单位和幅值，需要引入权重系数 λω、λi和 λif。这些权重系

数允许对上述差异进行补偿，且可将其作为控制器参数进行设计。

9. 4. 3 转子速度估算
转子位置测量可以考虑使用增量编码器。这类设备可以对转子位置进行量化

测定，在角度测量时会引入高频噪声。由于转子速度为转子角度的导数，速度测量

期间的量化噪声将增大。采样时间 Ts的转子速度可以使用导数的欧拉近似法计算：

ω～ r（k）＝
θr（k）- θr（k - 1）

Ts
（9. 25）

从式（9. 25）可以看出，如果编码器分辨率低或采样频率高，则噪声能量
将增加。

传统控制方案并不存在高频噪声问题，因为其速度控制回路通常会采用具有

低通特性的 PI控制器。但是，在预测速度控制中，这种高程度的高频噪声将阻
碍控制策略的顺利实施。为了解决这个问题，本章参考文献［8］建议使用 EKF
完成转子速度估算。

EKF采用的是本章参考文献［9］中所述的标准方法。
以采样时间 Ts ＝ 30μs 来实施控制策略。这些结果所用的权重系数值为，

λω ＝ 1000、λ i ＝ 1 和 λ if ＝ 1. 4。isq电流所用的高通滤波器为二阶巴特沃斯滤波器，
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截止频率为 fc ＝ 200HZ。式（9. 17）提及的电流限值为 imax ＝ 22. 6A。
PMSM的转子速度与定子电流的稳态运行波形如图 9. 8 所示。使用 EKF的效

果请参考该图，从采用转子位置 ω～ r导数欧拉近似法所获得的速度波形图可以看

出，量化后估算速度 ω^ r未出现噪声。获得这些结果所采用的是在 Ts ＝ 30μs 时以
分辨率为 4096 次脉冲的增量编码器进行采样。定子电流为正弦电流，最小化 isd

后将出现小幅畸变。

图 9. 8 PMSM的转子速度与定子电流的稳态运行波形（Fuentes 等，2009©IEEE）

PMSM预测速度控制电机反转时的转子速度与定子电流如图 9. 9 所示。可以
看出，速度响应呈现出近乎理想的状态，参考跟踪效果较好且几乎未出现超调现
象。而电流 isd即使在瞬时期间也几乎为零，产生转矩的电流 isq应该被快速动态
地进行调节，以获得所需要的速度特性。结果显示两个电流分量都很好地解耦。
由于最小化 isd，所有测试期间的定子电流均为正弦波。

图 9. 9 PMSM预测控制下电机反转时的转子速度与定子电流（Fuentes等，2009©IEEE）
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图 9. 9 PMSM预测控制下电机反转时的转子速度与定子电流（Fuentes等，2009©IEEE）（续）

9. 5 总结

本章对永磁同步电机控制的 MPC 应用情况进行了说明。内容涉及两种控制
方案，包括采用预测电流控制器的 FOC方案和预测速度控制方案。

预测电流控制与本书第 4 章所述方案类似，但本章所述方案是在旋转参考坐
标系中实现的。这样，其中一个电流分量将与电磁转矩成正比，而另一个与无功
功率成正比。电流参考由外部速度控制回路生成。

预测速度控制不使用任何外部速度控制回路，速度由预测控制器直接控制。
该应用是对 MPC方案所包含的变量差异、控制目标差异及限制差异的举例说明，
并得到了极高的系统动态性能。

参 考 文 献
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第四部分 模型预测控制
的设计与实现

第 10 章 代价函数的选择

10. 1 引言

本章将对代价函数所包含的各项进行介绍，并对这些项与不同系统控制要求

之间的关系进行说明。

10. 2 参考跟踪

最常见的代价函数项为代表参考变量的项，如电流控制、转矩控制、功率控

制等。一般可以将这些项表示为预测变量与其参考值之间的差：

g ＝ ‖x* - xp‖ （10. 1）
对于功率变换器的任一开关状态，此处的 x*代表受控变量的参考值，而 xp 则代

表预测值。取平均数‖ ·‖是指参考值与预测值间的差值，通常该值可以为一
个采样周期的误差绝对值、二次方值或积分值：

g ＝ x* - xp （10. 2）
g ＝（x* - xp）2 （10. 3）

g ＝ ∫
k＋1

k
（x*（ t）- xp（ t））dt （10. 4）

当代价函数仅涉及一个误差项时，绝对误差与二次方误差可以得出类似结

果。但如果代价函数包含两个或多个不同项，其结果将不同。如第 10. 3 节所述，
当代价函数包含其他项时，误差二次方值能够成为更为准确的参考跟踪。式

（10. 4）不是考虑 tk ＋ 1时刻的最终值，而是考虑时刻 tk 和 tk ＋ 1之间的变量轨迹，

从而使误差平均值最小。这还能够提高参考跟踪的准确性。

10. 2. 1 示例
这一简单类型的代价函数可用于本书涉及的多种控制系统。可以采用以下正



交坐标系表示的代价函数实现三相系统的电流控制：

g ＝ i*α - i
p
α
＋ i*β - i

p
β

（10. 5）
这适用于本书第 4 章和本章参考文献［1］中的三相逆变器、本书第 6 章和本章
参考文献［2］中的有源前端整流器及本书第 7 章和本章参考文献［3］中的矩
阵变换器（MC）。

使用该类型代价函数即可实现本书第 6 章中涉及的直接功率控制：
g ＝ P* - Pp ＋ Q* - Qp （10. 6）

代价函数的其他形式包括对两个不同幅值的变量的跟踪。该情况主要针对本

书第 8 章提及的预测转矩与磁链控制，这包含以下代价函数：
g ＝ T*e - T

p
e ＋ λψ ψ * - ψ p （10. 7）

式中，λψ为处理两个参考基准项幅值差异的权重系数。还可以对该系数进行调

整，以改变各项的权重，这将在本书第 11 章中详述。

10. 3 驱动约束条件

在控制系统中，达到参考跟踪与控制作用的协调十分重要。功率变换器和驱

动装置的控制效果与电压或电流变化、开关频率或开关损耗有关。通过预测控

制，就可以考虑所有影响代价函数的控制措施，从而降低误差。

三相逆变器的控制措施可以表示为负载电压矢量变化。可以将其作为代价函

数的附加项，该代价函数负责测定前面所用的电压矢量v（k - 1）与下一个电压矢
量v（k）间的幅值差异，即

g ＝ ‖x* - xp‖ ＋ λ‖ v（k - 1）- v（k）‖ （10. 8）
式中，x为受控变量；λ为权重系数。该权重系数允许调节参考跟踪与控制作用
间的权重。

可以将本书第 4 章涉及的预测电流控制与式（10. 8）提出的电压矢量变化
约束条件为例，由此得出的代价函数可以表示为

g ＝ i*α - i
p
α ＋ i

*
β - i

p
β ＋ λ‖ v（k - 1）- v（k）‖ （10. 9）

使用该代价函数时，增大权重系数 λ 的值即可降低控制作用。三相逆变器
使用式（10. 9）的代价函数进行电流控制的运行结果如图 10. 1 所示。观察发
现，电压变化降低后，多个采样阶段的负载电压都将保持为固定值，开关频率

fsw将从 2767HZ降至 723HZ，并对电流参考跟踪产生负面影响。两种结果的采样
频率相同，即 fs ＝ 20kHZ。
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图 10. 1 三相逆变器使用式（10. 9）的代价函数进行电流控制的运行结果
a）开关频率 fsw ＝ 2767HZ b）开关频率 fsw ＝ 723HZ
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  代价函数采用电流参考跟踪误差的二次方时，可以改善低开关频率时的效
果。代价函数为

g ＝（ i*α - i
p
α）

2 ＋（ i*β - i
p
β）

2 ＋ λ‖ v（k - 1）- v（k）‖ （10. 10）
使用式（10. 10）的代价函数进行电流控制的运行结果如图 10. 2 所示。观察发
现，对于与图 10. 1b所示的类似的开关频率，电流与电压波形将呈现出相对较好
的性能，且电流与电压畸变更少。

图 10. 2 使用式（10. 10）的代价函数进行
电流控制的运行结果（开关频率 fsw ＝ 725HZ）

10. 3. 1 开关频率最小化
功率变换器的一个主要控制手段是开关频率。在许多应用中，控制或限制功

率开关器件的次数十分重要。

为了直接减少代价函数换相的次数，一个简单方法是，相比前一个开关状态

S（k - 1），加入开关状态 S（k）时包含发生变化的开关器件的数量项。
由此得出的代价函数可以表示为

g ＝（ i*α - i
p
α）

2 ＋（ i*β - i
p
β）

2 ＋ λnn （10. 11）
式中，n为采用开关状态 S（k）时的开关动作次数。

如果开关状态矢量 S为
S ＝（S1，S2，…，SN） （10. 12）

式中，Sx为开关状态，且仅存在两种状态：1 或 0，则从 S（k - 1）到 S（k）的开关
变化数量为
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n ＝ ∑
N

x ＝ 1
Sx（k）- Sx（k - 1） （10. 13）

以三相逆变器为例，开关状态矢量 S ＝（Sa，Sb，Sc）确定了各逆变器桥臂的开
关状态。则从 k - 1 时刻到 k时刻的开关动作次数为
n ＝ Sa（k）- Sa（k - 1） ＋ Sb（k）- Sb（k - 1） ＋ Sc（k）- Sc（k - 1）

（10. 14）
图 10. 3 表示了权重系数 λn 为不同值下的开关频率特性。可以看出，增大权

重系数即可以降低开关频率。图 10. 4 表示了在 fsw ＝ 525HZ 时，三相逆变器的运
行结果。

图 10. 3 使用式（10. 11）时改变权重系数 λn 时开关频率的变化曲线

应用于三电平中性点钳位（NPC）逆变器所采用的类似策略请参阅本章参考
文献［4］。
10. 3. 2 开关损耗最小化

开关损耗不仅取决于开关频率，还取决于开关时刻的电压值和电流值，采用

预测控制时可以通过一个简单的开关过程模型直接最小化开关损耗。

可以基于开关电压 Δvce值和电流 Δic值计算开关过程的损耗。采用多项式时
需要考虑本章参考文献［5］提及的所有合理的物理项。

Esw ＝ K1ΔicΔvce ＋ K2ΔicΔv
2
ce ＋ K3Δi

2
cΔvce ＋ K4Δv

2
ce ＋ K5Δi

2
cΔv

2
ce（10. 15）

式中，系数 K1、…、K5 均为测得值的最小二次方近似值。

为了获得损耗估算的简化表达式，可以忽略式（10. 15）中提出的多个项而
采用试验数据，从而得到：
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图 10. 4 使用式（10. 11）的代价函数的开关频率降
低预测电流控制的运行结果（开关频率 fsw ＝ 525HZ）

Esw ＝ K1ΔicΔvce （10. 16）
该表达式与采用换相过程（见图 10. 5）所得到的简化电流与电压波形的方

程等效。根据该图可以计算出采用瞬时功率换相期间的耗散功率，即

Esw ＝ ∫Tc
p（ t）dt （10. 17）

或

Esw ＝ ∫Tc
ic（ t）vce（ t）dt ＝

Tc

6 ΔicΔvce （10. 18）

式中，Tc为换相持续时间。

这个简单的开关损耗估算模型可以加入到代价函数中，并作为包含所有功率

变换器开关损耗预测的项：

g ＝ ‖x* - xp‖ ＋ λ∑
N

j ＝ 1
Δicp（ j）Δvcep（ j） （10. 19）

式中，N为变换器包含的开关器件数量。
本章参考文献［6］中提及将该开关损耗降低控制策略应用于 MC。该过程

需要考虑输出电流控制代价函数、输入无功功率最小化代价函数及开关损耗减少

代价函数，即
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g ＝ i*oα - i
p
oα
＋ i*oβ - i

p
oβ
＋ A Qp ＋ B∑

18

j ＝ 1
Δicp（ j）Δvcep（ j） （10. 20）

图 10. 5 开关损耗估算简单模型

式中，io ＝ ioα ＋ ioβ，为输出电流
矢量；Q为输入无功功率；A和
B为权重系数。MC预测控制的
详细说明见本书第 7章。

在本章参考文献［ 6］
中，通过调节 B 值可以提升
MC的效率，确保总谐波畸变
率（THD）的输入和输出电流
的良好性能。所采用的 B 值较
大时，可以进一步减少开关损耗，但电流的 THD 将增加。采用不同 B 值时，由
热成像摄像机测得的 MC 开关温度。如图 10. 6 所示，随着 B 值增大，开关温度
将随之降低，且开关损耗也将随之减少。

图 10. 6 不同 B值时的绝缘栅双极型晶体管（ IGBT）的温度（Vargas等，2008©IEEE）
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10. 4 约束条件

预测控制的一个优势是能够实现输出变量的直接控制而无需内部控制回路，

然而许多例子都显示出内部变量未受控，且其值能够超出允许范围。在传统级联

控制方案中，这些内部变量限制方式可以通过设置饱和值来实现。而在预测控制

方案中，可以将这些限制作为附加项纳入代价函数中。

例如，可以考虑本章第 8 章所述的预测转矩控制。在该控制方案中，电磁转
矩 Te和定子磁通幅值 ψs 将受到以下代价函数

［7］的直接控制：

g ＝
（T*e - Te）

2

T2
n

＋ A
（ ψs

* - ψs ）
2

ψ2
sn

（10. 21）

此时，定子电流未受到直接控制，稳态下该电流为正弦电流且其幅值处于允

许限制范围内。然而在有些瞬时过程，此类电流可能很大并损坏逆变器或电机。

预测转矩与磁通控制方案下的感应电机的起动特性如图 10. 7 所示。从该图中可
以看出，初始瞬时时的定子电流大于最大转矩时的电流。建议考虑采用预测控制

方案中的电流限制。

图 10. 7 预测转矩与磁通控制方案下的感应电机起动特性（起动
时的转矩、定子磁通幅值及定子电流）（Miranda等，2009©IEEE）
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书书书

考虑采用预测控制时，优化算法必须忽略能够导致预测电流超过预定限制范

围的所有开关状态，并从未超过限制范围的状态中选择一个能够使转矩和磁通误

差最小化的开关状态。该程序可以在代价函数中作为附加非线性项，且此类代价

函数将在电流超出允许限制范围时产生很高的值，而电流处于限制范围内时其值

将为零。该代价函数为

g ＝
（T*e - Te）

2

T2
n

＋ A
（ ｜ψs ｜* - ｜ψs ｜）2

ψ2
sn

＋ flim（ ips） （10. 22）

式中，ips 为预测定子电流矢量；flim（ ips）是非线性函数，表示如下：

flim（ ips）＝
∞ 当 ｜ ips ｜ ＞ imax

0 当 ｜ ips ｜≤i{
max

（10. 23）

式中，imax为最大允许定子电流幅值。

该附加项对代价函数产生影响，相应起动特性如图 10. 8 所示，其他起动条
件与图 10. 7 所示相同。此外还发现，设定限值为 imax ＝ 15A 时，定子电流幅值
在 15A时饱和。在这两种情况下，定子电流低于限值时和正常预测控制操作方
式相同。

图 10. 8 存在定子电流限制时的预测转矩与磁通控制方案时的感应电机起动特性（起动转矩、
定子磁通幅值及定子电流）（Miranda等，2009 © IEEE）

931第 10 章 代价函数的选择 



另一个针对永磁同步电机电流限制的示例见本书第 9 章。
可以使用与本节所述相同的非线性函数方法限制任何预测控制方案中的任何

变量。

10. 5 频谱含量

除对于变量瞬时值的控制外，代价函数还可以包含有关变量频谱含量的

要求。

本书所涉及的预测控制在执行过程中一般不会为开关信号强加任何模式。最

大开关频率受到采样频率的限制，但最优开关状态可以持续多个采样周期，这将

导致开关频率发生变化并产生受控变量扩展频谱。

以本书第 4 章的预测电流控制方案为例，其负载电流所显示出的扩展频谱类
似图 10. 9 所示的扩展频谱。该示例中基于两种不同的采样频率，并给出了各自
频谱的范围与幅度。

图 10. 9 在不同采样频率下运行的三相逆变器预测电流控制负载电流
扩展频谱（Cortes等，2008 © IEEE）
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该扩展频谱并不适用于某些应用，因为会产生振荡并使得无源滤波器的设计

难度更大。为了解决这些问题，可以通过在代价函数中引入滤波器来影响频谱。

这样，不同的频率将通过代价函数获得不同的权重，从而实现受控变量的谐波含

量控制。

引入滤波器后的代价函数为

g ＝‖F（x2 - xp）‖ （10. 24）
式中，F为数字滤波器。

以下传递函数将采用离散时间滤波器 F：

F（ z）＝
z0 ＋ b1 z - 1 ＋… ＋ bnz - n

a0 z0 ＋ a1 z - 1 ＋… ＋ anz - n （10. 25）

式中，n为滤波器阶数。
设计 F滤波器时可以形成受控变量的频谱。由于滤波器的频率响应将决定

各频率在代价函数中的权重，所形成的频谱将与滤波器频率逆响应频谱类似。例

如，如果采用中心频率为 fo 的带阻滤波器，其谐波含量将集中在 fo 周围；而如
果使用低通滤波器，频谱含量将集中在滤波器截止频率的高频范围内。

为了获得与采用 PWM控制结果类似的频谱，必须使用带阻滤波器将频谱含
量集中于窄带频率范围内。进行三相逆变器电流控制时可以考虑采用以下代价

函数［8］：

g ＝ ｜F（ i*α - ipα）｜ ＋ ｜F（ i*β - ipβ）｜ （10. 26）
这里，滤波器 F是带阻滤波器，其频率响应如图 10. 10 所示。使用中心频率

为 2kHZ的带阻滤波器 F的预测控制负载电流与频谱如图 10. 11 所示。可以看出，
负载电流频谱集中在确定频率范围，这可以避免较宽频率范围内出现谐波含量。

将频谱含量信息加入代价函数的另一种方法是使用离散傅里叶变换（Dis-
crete Fourier Transform，DFT），以控制受控变量的个别谐波值。该概念在本章参
考文献［9］中提出，目的是消除多电平变换器闭环控制预测谐波。

此类代价函数适用于大功率系统应用。例如，大功率 NPC 逆变器的控制目
标为低开关频率、跟踪基波输出电压及消除多个低频谐波。该预测谐波消除应用

的代价函数表示如下：

g ＝ DFTf1｛ ｜ v*- vP ｜｝＋ λf∑
N

i
DFTfi｛ ｜ v

*- vP ｜｝＋ λswn （10. 27）

式中，第一项为基波频率电压误差的 DFT，允许跟踪输出电压基波；第二项允许
消除不同谐波 fi，i ＝ 0、2、3、4、…、N；最后一项允许按照前一节要求降低
开关频率。
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图 10. 10 带阻滤波器 F的频率响应（Cortes等，2008 © IEEE）

图 10. 11 使用中心频率为 2kHZ的带阻滤波器 F的预测控制的负载电流与频谱
（Cortes等，2008 © IEEE）
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采用该控制策略消除了 0、2、4、6、7、8 和 10 次谐波，并在 300HZ的开关
频率下运行时，采用预测谐波消除的单相 NPC 逆变器的负载电压及其频谱如图
10. 12 所示。

图 10. 12 采用预测谐波消除的单相 NPC逆变器的负载电压及其频谱

（Kouro等，2009 © IEEE）

10. 6 总结

本章提出了代价函数所适用的不同类型，包含多个示例，并对各种类型的项

进行了说明。可以按照参考跟踪、驱动约束条件、硬性限制及频谱含量项对代价

函数项进行分类。这些项构成了代价函数的各组成部分，来实现系统的控制

要求。
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第 11 章 权重系数设计

11. 1 引言

模型预测控制（MPC）的一个主要优势是单个代价函数可以包含多个控制
目标、变量与约束条件并能够同时实现控制。以此方式可以在达成附加控制要求

（如开关频率降低、共模电压降低与无功功率控制等）的同时也可以控制典型变

量（如电流、电压、转矩或磁通）。通过向即将进行评估的代价函数引入附加控

制目标即可简单地实现该目标。然而，如果变量特性不同（单位不同且各值的

数量级不同），则将两个或多个变量合并一个代价函数将是一项复杂而困难的工

作。代价函数的每个附加项都拥有一个特定的权重系数，其作用是调节该项与其

他控制目标之间的重要性或代价函数中的权重关系。需要正确设计这些参数以达

到预期的性能要求。但是，目前并没有合适的分析、数值方法或控制设计理论能

够指导调整此类参数，各个参数的确定均依据实验过程。虽然该挑战并未影响

MPC在多种功率变换器中的成功实施，但人们仍十分希望制订一套程序或确定
一些基本指导，以减少调整阶段所存在的不确定性并提高调整效率。

本章提出了应对这一挑战的第一种方法。首先提出了一些根据各项的特性对

MPC代价函数进行分类的示例，分类的目的是对可以进行类似调整的权重系数
类型进行分组；然后根据一系列简单的指导进行分析和测试，以对与权重系数变

化对系统性能影响进行评估；研究了多种变换器与传动控制应用，以分析各种代

价函数与权重系数。此外，给出了三种不同权重系数的分析结果，以对相关理论

进行比较和验证。

11. 2 代价函数分类

尽管代价函数的主要目标是跟踪特殊变量和控制系统，但目标并不仅限于

此，参见本节前面章节的分析。事实上，MPC 的一个主要优势是代价函数允许
增加任何必要的变量，它可以代表其他系统变量、系统约束条件或系统要求的预

测。由于这些变量极可能有不同的物理性质（电流、电压、无功功率、开关损

耗、转矩、磁链等），其单位和幅值也可能具有很大差别。在 MPC中，此类问题
的常见解决方法是为代价函数的各项加入权重系数 λ。



g ＝ λx‖x* - xp‖ ＋ λy‖y* - yp‖ ＋… ＋ λz‖z* - zp‖ （11. 1）
根据代价函数公式所包含的各个不同项的性质，可以将它们分成不同的类。

分类是必要的，可以使权重系数调整步骤的定义更为容易使其适用于类似类型的

代价函数或项。

11. 2. 1 未包含权重系数的代价函数
此类代价函数中，仅一个变量或一个变量中的某些部分受到控制。这是最简

单的情况，而且由于仅有一种类型的变量受控，因此无需使用权重系数。此类代

价函数的典型示例：电压源逆变器的预测电流控制［1］；有源前端（AFE）整流
器的预测功率控制［2］；不间断电源（Uninterruptible Power Supply，UPS）系统的
预测电压控制［3］；包含开关频率的预测电流控制［4］；多相逆变器的预测电流控

制［5 - 7］。未包含权重系数的代价函数见表 11. 1。
注意，这种情况下代价函数的所有项均由相同性质的变量组成（相同的单

位与数量级）。此外，有些项的单个矢量还可分解为两个或更多部分。因此，无

需使用权重系数或其对应调整过程。

11. 2. 2 包含次要项的代价函数
有些系统包含一个必须实现的主要目标或更重要的控制目标，以提供正确的

系统特性，此外还包含需要达成提升系统性能、效率或供电质量为目的的附加次

要约束条件或要求。此时，代价函数将包含主要项和次要项，其中次要项的重要

性有很大区别，取决于具体应用及其特殊需求。例如，降低开关频率以提升系统

效率的预测电流控制［8］；降低共模电压来防止电机损坏的预测电流控制［9］；降

低无功功率以提升供电质量的预测电流控制［10，11］。包含次要项的代价函数见

表 11. 2。
表 11. 1 未包含权重系数的代价函数

应用 代价函数

 VSI电流控制 i*α - ipα ＋ i*β - ipβ

 AFE整流器功率控制 Qp ＋ P* - Pp

 UPS的电压控制 （v*cα - vpcα）
2 ＋（v*cβ - vpcβ）

2

 VSI包含开关频率 F（ i*α - ipα） ＋ F（ i*β - ipβ）

 多相 VSI电流控制 i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ＋ i*x - ipx ＋ i*y - ipy

表 11. 2 包含次要项的代价函数

应用 代价函数

 降低开关频率 i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ＋ λswnp
sw

 降低共模电压 i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ＋ λcm Vp
cm

 降低无功功率 i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ＋ λQ Qp
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表 11. 3 包含同等重要项的代价函数

应用 代价函数

 转矩与磁通控制 1 ／ T2
en（T*e - Tp

e）
2 ＋ λψ ／ψ

2
sn（ ψs

* - ψp
s ）2

 电容电压平衡 1 ／ i [sn i*α - ipα ＋ i*β - ip ]β ＋ λΔV ／ Vcn ΔVp
c

电流控制代价函数次要项的重要性（即开关频率、共模电压或无功功率的

降低幅度）取决于应用的具体需求及与主要控制目标间的折中。注意，各代价

函数的对应次级项都拥有权重系数 λ。因此，可以将解决折中问题看作是用于代
价函数的权重系数调整。

11. 2. 3 包含同等重要项的代价函数
与前一种情况不同，为了实现某些系统的控制，需要以同等重要程序控制多

个变量。其代价函数可能包含具有同等重要性的多个项，而权重系数需要对各个

变量的不同性质进行调整。感应电机的转矩和磁链控制即此种情况，需要对这两

个变量进行准确控制才能获得所需的系统性能［12，13］。另一个实例是中性点钳位

逆变器（NPC）的电流控制，该设备的直流母线电容电压平衡对于减少电压畸
变、防止系统损坏（超出电容允许电压水平，否则需要使用更高耐压的电容）

十分关键［8］。这两种代价函数均可见表 11. 3。注意，每个代价函数都包含两个
附加项用于将与额定值（由下标 n 表示）相关的数量进行标准化，原因将在下
文详述。

11. 3 权重系数调整

各类代价函数所包含的项不同，相关权重系数调整程序也将不同，其分类请

参考第 11. 2 节。
11. 3. 1 包含次要项的代价函数

包含次要项的代价函数权重系数调整的最简单情况，这是因为仅通过主要控

制目标或项可以对系统进行初步控制。通过忽略次要项而迫使权重系数变为零

（λ ＝ 0）即可达成该目标。因此，权重系数调整程序的第一步即为将含有次要
项的代价函数转化为不包含权重系数的代价函数。由此可以确定主要变量特性的

测量起点。

第二步是确定用于评估权重系数所实现性能测量值或相关数据。针对表

11. 2 所给出的所有示例，最直接的数据应该是与主要变量即电流误差相关的数
据。可以确定多种电流误差测定方法，如稳态误差均方根（RMS）值或 THD。
与次要项折中时至少需要确定一种额外测定措施。针对表 11. 2 中的三种代价函
数，可以选择以下对应测量值：设备平均开关频率 fsw、RMS 共模电压值和稳态
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输入无功功率。

一旦测量值确定，后面的程序如下：采用仿真法评估系统行为，开始时λ ＝
0，然后该值逐渐增大。记录各 λ值对应的测量值。一旦次要项的测量值达到应
用预期值，立即停止增大 λ 值或持续增大 λ 值，直到无法正确控制主要变量。
然后绘制结果并选择对应两个变量系统要求的 λ 值。通过自动进行仿真和重复
进行仿真，同时在每次仿真后为权重系数引入增量的方法为该程序编程。

为了减少确定权重系数的值所需的仿真次数，可以采用分支与定界算法。采

用该方法时，首先为权重系数 λ 选择几个初始值，这些值通常应该包含大范围
的不同数量级，如 λ ＝ 0、0. 1、1 和 10。有关该算法的定性示例可参考图 11. 1
所示的算法。然后对这些权重系数进行仿真并分别获得主要项与次要项的测量值

M1 和 M2。然后将这些结果与应用中的预期最大误差进行对比，并将这些结果纳

入两个权重系数区间（例如 0. 1≤λ≤1），然后以新区间值的一半（例如 λ ＝
0. 5）计算 λ测定值，并继续计算直到获得所需 λ 值。注意，如图 11. 1 所示，
各条实线对应的是仿真值，而虚线对应的是已完成仿真的数值。该方法能够减少

获得工作权重系数所必需的仿真次数。

图 11. 1 减少获得合适权重系数所必需的仿真次数的
分支与定界算法（Cortes等，2009 © IEEE）

图 11. 1 所示的定性示例与图 11. 3a所示的共模降低案例结果相匹配。注意，
仅进行 6 次仿真，λcm的搜索范围将缩减至 0. 1≤λcm≤0. 25 区间，λcm完全符合

该区间要求。

11. 3. 2 包含同等重要项的代价函数
针对与表 11. 3 所列代价函数类似的代价函数，需要采用完全不同的程序，
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因为其 λ值不得为零。
第一步，需要考虑各个变量的不同特性。例如，控制可调速度驱动应用的转

矩和磁通且其额定转矩和磁通分别为 25N·m 和 1Wb 时，转矩误差和磁链误差
将具有不同的数量级，这使得两个变量在代价函数中具有不同的重要性并影响系

统性能。因此，第一步应该实现代价函数的标准化。实现标准化后，所有的项将

具有同等重要性，且可以将 λ ＝ 1 作为起点。通常合适的 λ 值都接近 1。注意，
表 11. 3 中的代价函数已经过了标准化（标称值带有下标 n）。

第二步与前一个程序相同，即确定用于评估每个权重系数值所实现性能的测

量值或品质因数。

最后一步是为一系列起点，执行图 11. 1 所示的分支与定界算法。通常 λ ＝
1，λ ＝ 0 不可选。接近权重系数小区间时（小区间指区间上下边界测得值差别
不大的区间），将获得权重系数。

11. 4 示例

11. 4. 1 降低开关频率
关于 NPC逆变器降低开关频率进行预测电流控制的方案请参考本书第 5 章。

在该方案中，代价函数包含电流参考跟踪主要项和开关频率降低次要项，即

g ＝ i*α - i责α ＋ i*β - i责β ＋ λswnp
sw （11. 2）

次要项 np
sw对应由当前状态转向未来开关状态所涉及的预测开关数量。因此，

增大相关权重系数 λsw后，该项在代价函数中的重要性也将提高，开关频率将降

低，该效果可从图 11. 2a 中能够看出。通过多次仿真能够获得该图，开始时
λsw ＝ 0，且每次仿真后该值将逐渐增大。

从这些结果中可以看出，开关频率降低将导致更高程度的畸变，从而影响负

载电流的质量。如图 11. 2a所示，图中测量曲线代表不同 λsw值的相反变化。可

以在 0. 04≤λsw≤0. 06 区间内任选合适的 λsw值，因为在此区间的电流误差均低

于额定电流的 10%（在此示例中为 15A）且设备平均开关频率可以从 1000HZ降
至 500HZ。最终选择 λsw ＝ 0. 05。在该应用中，也可以通过选择 λsw来获得指定

开关频率。

图 11. 2b给出了采用 3 个不同权重系数 λsw值的系统运行结果对比，并从中

选择一个值。注意换相次数大幅减少并选择更大的 λsw值时，负载电流呈现出更

高程度的畸变。另一方面，λsw ＝ 0 时电流控制效果最佳，但开关损耗也更高。
由于 NPC适用于中压、大功率且损耗极其重要的应用，选择 λsw ＝ 0. 05 将带来最
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佳效率与性能。该预测方法与基于 PWM的传统控制器对比请参阅参考文献［8］。
11. 4. 2 降低共模电压

使用本章指导调整表 11. 2 中第二个方程的权重系数。该示例对应共模电压
降低的矩阵变换器（MC）预测电流控制［9］，使用如下代价函数：

g ＝ i*α - i责α ＋ i*β - i责β ＋ λcm Vp
cm （11. 3）

式中，附加项 Vp
cm为不同开关状态的预测共模电压，可将其作为次要控制目标，

可以通过正确调整权重系数 λcm来调整该效果。

有关 MC的预测电流控制策略见本书第 7 章。共模电压表示为

Vcm ＝
vaN ＋ vbN ＋ vcN

3 （11. 4）

式中，输出电压 vaN、vbN和 vcN将作为 MC 输入电压和变换器开关状态函数进行
计算。共模电压会在由功率变换器供电的电机绕组绝缘部分造成过电压冲击，并

导致电机性能退化，使用寿命缩短。此外，通过电机轴承的容性电流会损坏轴

承，且电磁干扰也会影响电子设备的操作。代价函数包含该次级项后，共模电压

及其负面影响将减少。

用于评估不同 λcm值性能的是电流误差 RMS与共模电压 RMS。从多个 λcm值

的一系列仿真操作获得的测量值，其效果如图 11. 3a所示。注意，如前一个示例
所述，两个测量值都出现了类似变化，即 λcm值越大共模电压越低，而电流控制

的重要性也越来越低并损失了一些性能。结果还显示，共模电压是一个变量，与

开关频率相比，其与负载电流的解耦程度更高，因为在整个 λcm范围内电流误差

都保持在很低的状态。因此很容易选择合适的值，且最适合的值为 0. 05≤λcm≤
0. 5。相关结果对比如图 11. 3b 所示，共模电压明显降低且未对电流控制产生
影响。

11. 4. 3 输入无功功率降低
MC输入无功功率降低时的预测电流控制见本章参考文献［10，11］。该控

制方案与所需系统模型见本书第 7 章。该控制方案的代价函数包含以正交坐标系
表示的输出电流控制主要项和输入无功功率降低次要项，即

g ＝ i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ＋ λQ Qp （11. 5）
代价函数的附加项为预测输入无功功率 Qp 及其对应权重系数 λQ。
为了评估并选择 λQ 值，需给出电流误差 RMS与输入无功功率幅值 Q特性。
权重系数对于电流误差与输入无功功率的影响如图 11. 4a所示。由于该代价

函数与前两个示例属于同类，也将显示出类似的测量变化方式，即 λQ 增大。在
前一个示例中，输入无功功率与负载电流间的解耦程度似乎很高，因此在很大范

围内，λQ 都保持极小的电流误差。采用 0. 05≤λQ≤0. 25 区间值将很容易获得合
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图 11. 2 降低开关频率下权重系数的影响（Cortes等，2009 © IEEE）
a）权重系数对于电流误差与设备平均开关频率 fsw的影响 b）不同权重

系数 λsw值的系统运行的结果对比（负载电流与负载电压）

适值。可以通过图 11. 4b所示的结果证实该做法，该图给出了 λQ ＝ 0. 05 时输入
无功功率的降低情况。

11. 4. 4 转矩与磁链控制
有关具有同等重要性项的代价函数的示例，即感应电机的预测转矩与磁链控

制，请见本书第 8 章。该示例中，控制算法的目标是同时控制电磁转矩 Te 与定

子磁链幅值 ψs 。可以将该目标表示为包含两项（转矩误差与磁链误差）的代

价函数，按照本章参考文献［12］所给出，权重系数必须处理这两项间的幅值
与单位差异。不同的方法包括使用标准化代价函数，函数各项除以额定值，可以
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得到：

g ＝
（T*e - Tp

e）
2

T2
er

＋ λψ
（ ψs

* - ψs
p）2

ψsr
2 （11. 6）

图 11. 3 降低共模电压下权重系数的影响（Cortes等，2009 © IEEE）
a）权重系数对于电流误差与共态电压的影响 b）不同权重系数的结果对比（负载电流与共模电压）

根据本章参考文献［13］所给出，采用该代价函数时，如果 λψ ＝ 1 则各项
的重要性相同。然而最优值也会不同，这取决于最优操作的确定标准。

为了对不同权重系数 λψ 值的控制性能进行评估，确定转矩误差 RMS与定子
磁链幅值误差 RMS为性能测量值。

分支与定界算法开始时 λψ ＝ 0. 01、0. 1、1、10 和 100，第一个区间为0. 1≤
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图 11. 4 输入无功功率降低下权重系数的影响（Cortes等，2009 © IEEE）
a）权重系数对于电流误差与输入无功功率的影响

b）不同权重系数的结果对比（负载电流与输入无功功率）

λψ≤1，第二个区间为 0. 5≤λψ≤1，两者差别很小。最终选择 λψ ＝ 0. 85。需要
指出，所获得的最优值十分接近 λψ ＝ 1 时的初始值。

如图 11. 5a所示，大量结果将涉及更多的 λψ 值（注意，以 log10对数表示各

值），目的是显示分支与定界方法确实找到了合适的解决方案。

不同 λψ 值的结果（包含 λψ ＝ 0. 85）对比如图 11. 5b 所示，也给出了预测
转矩与磁链控制所取得的性能。注意，λψ ＝ 0. 85 时，转矩阶跃响应与稳态、磁
链控制与负载电流波形能够得到极佳组合。
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图 11. 5 转矩与磁链控制下权重系数的影响（Cortes等，2009 © IEEE）
a）权重系数对于磁链与转矩误差的影响 b）不同权重系数的结果对比

（转矩阶跃响应、稳态磁链幅值与负载电流）
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11. 4. 5 电容电压平衡
如本书第 5 章所述，NPC结构中有两个 DC母线电容，以便在各输出阶段形

成三电平电压。这些电压需要实现平衡，来确保逆变器的正确操作。如果该平衡

状态未受控，DC母线电压将发生漂移并产生相当大程度的输出电压畸变，而且
DC母线电容还会由于过电压而损坏（提高电容耐压水平的情况除外）。

图 11. 6 电容电压平衡下权重系数的影响（Cortes等，2009 © IEEE）
a）权重系数对于电流误差与 DC母线电容电压不平衡的影响 b）不同权重

系数的结果对比（负载电流与 DC母线电容电压、动态特性）

可以将该控制要求加入预测电流控制方案，前提是在代价函数中引入附加

项。由此得出的代价函数可以表示为
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g ＝ 1
isn
［ i*α - ipα ＋ i*β - ipβ ］＋

λΔC
Vcn

ΔVp
c （11. 7）

式中，ΔVp
c 为预测电压不平衡；λΔC是需要调整的权重系统。注意，应该根据调

整程序第一步的要求对额定电流 isn和额定 DC 母线电容电压 Vcn值进行代价函数

项标准化处理。

用来评估权重系统 λΔC的衡量标准为电流误差与电压不平衡的 RMS值。

λΔC ＝ 10 - 2、10 - 1、1、101 和 102的分支与定界算法首个区间为 1≤λΔC≤
10；首次评估后，需要加入两个附加迭代次数，直到区间两端值的差值很小为
止。最终选择 λ ＝ 1. 05。如图 11. 6a所示，大量结果将涉及更多的值（注意，以
log10比例表示各值），目的是显示分支与定界方法确实找到了合适的解决方案。

图 11. 6b给出了不同 λΔC值的结果对比（包括 λΔC ＝ 1. 05），并显示了 MPC
所实现的性能。注意，λΔC ＝ 0 时（通常不允许，因为其不控制而会导致 DC 母
线电容最大漂移和不平衡），负载电压仅表现出不同的五个电压电平，而负载相

对中性点电压应该包含九个电压电平（因为 NPC 相对中性点电压包含三个电压
电平）。仅出现五个电压电平的原因是由于电容出现电压漂移，NPC 未生成输出
三个电压电平，而仅生成了两个电压电平。另一方面，λΔC ＝ 100 可以相当准确
地控制电压不平衡，甚至可以增加电压不平衡在代价函数中的重要性，因为可以

避免出现会导致不平衡的开关状态、避免消除输出的电压电平数回并提高开关频

率，具体请参考图 11. 6b所示的负载电压。最后，所选权重系数 λΔC ＝ 1. 05 得
到负载九个电压电平，其能够控制负载电流并确保电容电压的平衡。

11. 5 总结

本章给出了有关预测控制方案调整代价函数权重系数的实验过程。

确定了三种类型的代价函数并为各类型函数提供了相关程序。权重系数调整

的第一步是确定控制所需代价函数的类型。

至少需要考虑两个不同的品质因数或系统参数，具体取决于应用，从而确定

权重系数的设计选择折中。

对于包含主要控制目标与次要项的代价函数，起点为 λ ＝ 0。然后需要对 λ
值的增量进行测试，直到获得所需特性（可以采用分支与定界算法）。

对于包含同等重要性项的代价函数，必须将代价函数标准化，并将权重因子

设置为 λ ＝ 1。设置为该值时，系统将受到控制且可以采用分支与定界算法进行
调整或对围绕 1 小幅变化的 λ值进行测试。

本章提供了针对各种程序的示例，用于对多种预测控制应用的权重因子进行

调整。
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第 12 章 延 时 补 偿

12. 1 引言

基于模型预测控制（MPC）的控制方案实验实施后，需要进行大量运算，
这将产生动作延时。如果控制器的设计未考虑该问题，所产生的延时可能会导致

系统性能恶化。

迄今为止所做的工作都考虑到了计算延时补偿问题［1 - 5］。针对其他预测控

制方案也提出了类似补偿方法，如无差拍控制法［6］。

此类控制方案中产生其他延时的原因是代价函数参考变量需要未来值。通常

认为未来参考值与实际参考值相同，该假设适用于参考值为恒定值或采样频率大

于参考变量频率的情况。然而，在瞬时及采用正弦参考时，受控变量与参考变量

间将出现延时。为了消除延时，需要计算未来参考变量。本章对几种简单的未来

参考变量外推计算法进行说明。

12. 2 计算时间导致的延时影响

对计算时间导致的延时效应及延时补偿方法进行说明时，将采用包含无源负

载（电阻式 -电感式）的三相逆变器控制为例。但相同的概念对于所有预测控
制方案均有效。

三相逆变器采用 MPC 的预测电流控制方案如图 12. 1 所示，方案包含以下
步骤：

1）负载电流测量。
2）所有可用开关状态下，下一个采样时刻的负载电流预测。
3）每次预测的代价函数评估。
4）选择能够使代价函数最小化的开关状态。
5）应用新的开关状态。
也可以通过图 12. 2 所示的流程图表示预测控制算法。如图 12. 2 所示，具有

可用开关状态时需要对预测电流与代价函数进行多次重复计算，因此微处理器需

要完成大量计算。

实施电流控制时，代价函数将作为指定开关状态参考电流与预测电流间的误



差，表示如下：

g ＝ i*α（k ＋ 1）- i责α（k ＋ 1） ＋ i*β（k ＋ 1）- i责β（k ＋ 1） （12. 1）
式中，i*α 和 i*β 分别为参考电流矢量的实部和虚部；i

责
α 和 i

责
β 则分别为预测负载

电流矢量 i责（k ＋ 1）的实部和虚部。采用负载离散时间模型计算预测负载电流
矢量时，该电流矢量将作为测定电流 i（ k）与逆变器电压v（ k）的函数，表示
如下：

i责（k ＋ 1）＝ 1 -
RTs（ ）L i（k）＋

Ts

L v（k） （12. 2）

式中，R和 L分别为电阻和电感负载；Ts代表采样时间。

下面用图表说明预测电流控制，图 12. 3 仅给出了 iβ。这将简化示例，7 个
不同的电压矢量仅能够为 β部分产生 3 个不同值，因此 iβ 将只存在 3 种可能的
轨迹。图中，虚线代表 iβ 预测值，见式（12. 2）；实线代表最小化代价函数式
（12. 1）所获得的最佳电压应用实际轨迹。

在理想情况下，可以忽略所需计算时间，无延时的预测电流控制操作如图

12. 3 所示。该理想情况用于对比。在 tk 时刻测定电流并立即计算最佳开关状态。
选择能够在 tk ＋ 1时刻使得误差最小化的开关状态，并将其应用于 tk 时刻。然后，
负载电流将在 tk ＋ 1时刻达到预测值。

由于三相逆变器具有 7 种不同的电压矢量，预测电流式（12. 2）与代价函
数式（12. 3）需要计算 7 次。以此基于采样频率与微处理器控制速度判断，负
载电流测定与新开关状态应用间的时间间隔将相当长。

图 12. 1 三相逆变器采用 MPC的预测电流控制方案

如图 12. 4 所示，如果与采样时间相比，计算时间较长，则测量电流时刻与
应用新开关状态时刻之间将存在延时。两个时刻间隔将持续应用前一个开关状

态。如图 12. 4 所示，tk 时刻测量值选定的电压矢量将在 tk ＋ 1时刻后继续使用，

并导致负载电流偏离参考值。下一个动作将根据 tk ＋ 1时刻的测量值选择，并应

用于 tk ＋ 2时刻。作为延时补偿，负载电流将围绕其参考值波动且电流纹波将

增加。
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图 12. 2 预测电流控制流程图

12. 3 延时补偿方法

补偿延时的简单方法是考虑计算时间，并于下一个采样时刻后应用所选开关

状态。按照该方法将控制算法修改如下：

1）测量负载电流。
2）应用开关状态（计算完成于前一个间隔）。
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图 12. 3 无延时的预测电流控制操作（计算时间为零，理想状态）
（Cortes等，forthcoming © IEEE）

图 12. 4 出现延时但未进行补偿时的预测电流控制操作（较长计算时间，实际状态）
（Cortes等，forthcoming © IEEE）

3）在所应用开关状态的基础上在 tk ＋ 1时刻估算电流值。

4）所有适用的开关状态下，预测下一个采样时刻 tk ＋ 2的负载电流。

5）每次预测的代价函数评估。
6）选择能够使得代价函数最小化的开关状态。
也可以通过图 12. 5 所示的流程图表示进行了延时补偿的预测控制算法。与

图 12. 2 所示的原始控制算法相比，该算法将应用新的电压矢量的时刻移到开始
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阶段，并增加 tk ＋ 1时刻的电流估算。注意，电流估算会延长计算时间，但所延长

的时间很短，因为仅需计算一次。

图 12. 5 包含延时补偿的预测电流控制流程图

出现延时并进行延时补偿的预测电流控制操作如图 12. 6 所示。这里将测得
电流与 tk 时刻应用的开关状态用于式（12. 2）来估算 tk ＋ 1时刻的负载电流值。
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然后将该电流值作为起点开始进行所有开关状态的预测。这些预测值的计算使用

了一步超前负载模型：

图 12. 6 出现延时并进行补偿时的预测电流控制操作：较长计算时间（实际状态）
（Cortes等，forthcoming © IEEE）

图 12. 7 没有延时补偿或有延时补偿时的预测电流控制结果比较（Ts ＝ 50μs）

（Cortes等，forthcoming © IEEE）
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i责（k ＋ 2）＝ 1 -
RTs（ ）L î（k ＋ 1）＋

Ts

L v（k ＋ 1） （12. 3）

式中，î（k ＋ 1）代表估算电流矢量；v（k ＋ 1）为需要接受评估的动作。
修改代价函数以对预测电流 ip（k ＋ 2）进行评估，由此得到：

g ＝ i*α（k ＋ 2）- i责α（k ＋ 2） ＋ i*β（k ＋ 2）- i责β（k ＋ 2） （12. 4）
选择能够使该代价函数最小的开关状态进行储存，并将其应用于下一个采样

时刻。

图 12. 7 还给出了包含较长计算延时的预测电流控制的情况。如图所示，未
对延时进行补偿时，负载电流纹波相当大。采取延时补偿方法可以减少纹波，且

其操作接近理想状态。

注意，式（12. 2）和式（12. 3）的代价函数分别需要使用参考电流 i*（k ＋ 1）
和 i*（k ＋ 2）的未来值。有关这些值的计算将在第 12. 4 节讨论。

12. 4 未来参考值预测

在本书涉及的预测控制策略中，代价函数主要基于未来误差。也就是说，预

测变量与下一个采样时刻参考值间的误差。这意味着需要获知未来参考值。

然而未来参考值通常为未知，因此需要对其进行估算。一个十分简单的方法

是，基于采样频率明显高于参考信号频率这一假设，认为未来参考值约等于实际

参考值。

根据预测电流控制示例假设 i*（k ＋ 1）＝ i *（k），则可以将代价函数改写为
g ＝ i*α（k）- i责α（k ＋ 1） ＋ i*β（k）- i责β（k ＋ 1） （12. 5）

这种近似将导致实际电流跟踪参考电流时出现一个采样周期的滞后。

如果对计算时间延时进行补偿（见第 12. 3 节），将需要参考电流 i*（ k ＋
2）。采用相同的概念假设未来参考电流为 i*（k ＋ 2）＝ i*（k），则代价函数为

g ＝ i*α（k）- i责α（k ＋ 2） ＋ i*β（k）- i责β（k ＋ 2） （12. 6）
且跟踪过程将出现两个采样同期的滞后。

该未来参考近似法产生延时影响，延时在较长采样时间如 Ts ＝ 100μs 时十
分明显，但采样时间较短时则很难发现，如图 12. 8 所示。

常见的做法是在预测控制方案中采用较短的采样时间，该方法对于上述情况

来说较为合理。稳态运行参考值恒定时，该方法不会产生负面影响，且两个采样

周期的延时将仅出现在瞬时内。

本书多数示例都采用了此种未来参考值近似法。

12. 4. 1 采用外推法的未来参考值计算
对于正弦参考值与较长采样时间，使用参考外推法可以补偿预测控制方案中
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图 12. 8 采用 i*（k ＋ 2）＝ i*（k）且采样时间为 Ts ＝ 100μs 和 Ts ＝ 25μs

时预测电流控制的负载电流与负载参考电流

的参考跟踪延时。

一种可行的解决方案是采用拉格朗日外推法［7］的 n 阶公式中的实际电流参
考值推算一步超前预测值。

î*（k ＋ 1）＝ ∑
n

l ＝ 0
（ - 1）n-l

n ＋ 1[ ]l i*（k ＋ l - n） （12. 7）

对于正弦参考值，建议采用 n ＝ 2 或更大值［7］。

采用该外推公式时，可以预测未来参考值 i*（k ＋ 1），对于 n ＝ 2 有

î*（k ＋ 1）＝ 3i*（k）- 3i*（k - 1）＋ i*（k - 2） （12. 8）

采用代价函数式（12. 4）时需要计算未来参考值 i*（k ＋ 2）。可以通过时
序前移式（12. 8）计算该估算值，得出：

î*（k ＋ 2）＝ 3 î*（k ＋ 1）- 3i*（k）＋ i*（k - 1） （12. 9）
将式（12. 8）代入式（12. 9），即可以仅根据参考电流的当前值和过去值计算未
来参考值。所得出的 i*（k ＋ 2）表达式为

î*（k ＋ 2）＝ 6i*（k）- 8i*（k - 1）＋ 3i*（k - 2） （12. 10）
使用式（12. 8）计算参考电流 i*（ k）与估算未来参考电流值 î*（ k ＋ 1），

如图 12. 9 所示。通过稳态运行过程即可实现电流未来值的正确估算，但参考值
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阶跃变化时推算值也会出现突变。

估算未来参考电流值 î*（k ＋ 2），如图 12. 9 所示，得出与 î*（k ＋ 1）类似的
特性，但阶跃变化期间出现的峰值较大。

12. 4. 2 采用矢量角补偿法的未来参考值计算
考虑到三相系统变量的矢量表示法后，即能够根据一次采样时间的矢量角变

化来估算未来参考值。

例如，可以通过其幅值 I*和角 θ计算负载电流参考矢量 i*，即
i*（k）＝ I*（k）ejθ（k） （12. 11）

图 12. 9 采用外推法计算幅值阶跃变化的正弦参考值的未来参考电流值

处于稳态时，假设该矢量以角速度 ω旋转且幅值保持不变，则 tk ＋ 1时刻的参

考矢量角可通过下式计算：

θ（k ＋ 1）＝ θ（k）＋ ωTs （12. 12）
式中，Ts 为采样时间。

结合式（12. 12）和 I*（k ＋ 1）＝ I*（k），未来参考矢量值估算如下：
i*（k ＋ 1）＝ I*（k ＋ 1）ejθ（k ＋ 1）＝ I*（k）ej（θ（k）＋ ωTs） （12. 13）

将式（12. 11）代入式（12. 13）得到：
i*（k ＋ 1）＝ i*（k）ejωTs （12. 14）
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相同的程序也可以用于 i*（k ＋ 2）的估算，假设
θ（k ＋ 2）＝ θ（k）＋ 2ωTs （12. 15）

且 I*（k ＋ 2）＝ I*（k），则
i*（k ＋ 2）＝ i*（k）e2jωTs （12. 16）

图 12. 10 采用矢量角补偿法计算电

流参考矢量与未来参考矢量

采用矢量角补偿法计算电流参考矢量

与未来参考矢量如图 12. 10 所示。
分别使用式（12. 14）和式（12. 16）

进行计算的参考电流 i*（k）与估算未来参
考电流 î*（ k ＋ 1）和 î*（ k ＋ 2），如图
12. 11 所示。通过稳态运行过程即可实现电
流未来值的正确估算。参考步骤改变期间

的估算参考值特性优于图 12. 9 所示的外推
法计算。

采用矢量角补偿法估算未来参考值不

适用于单相系统。

预测电流控制采用未来参考值预测后跟踪效果得到改善，如图 12. 12 所示，
跟踪参考值的延时已消除。

图 12. 11 采用矢量角补偿法计算幅值阶跃变化的正弦参考未来参考值
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图 12. 12 未采用及采用参考外推法的预测电流控制方法特性（Ts ＝ 100μs）

12. 5 总结

本章提供了有关预测控制算法计时延时的补偿方法。这个简单的补偿方法允

许预测模型包含延时并能够避免受控变量出现较大纹波。

考虑到有时需要使用参考值的未来值，本章还提供了两种估算未来参考值的

外推法。

参 考 文 献
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书书书

第 13 章 模型参数误差影响

13. 1 引言

模型预测控制（MPC）的一个重要特点是，能够明确利用系统模型选择最
优控制。考虑到某些系统的参数值可能会发生变化，而在其他情况下很难获得准

确的参数值，因此，评估 MPC方案在存在模型参数误差情况下的性能十分重要。
由于本书涉及预测控制方案的非线性特性，很难进行简单的分析研究以对存

在模型参数误差时的预测控制方案性能进行评估。本章提出了一种简单的实证方

法，用于测试稳态下的模型参数误差影响及系统的瞬态特性。以三相逆变器的电

流控制为例，为了对结果比较提供参考，选择了旋转坐标系中包含脉宽调制

（PWM）且基于比例积分（PI）控制器的经典控制方案和众所周知的无差拍控
制器。

13. 2 三相逆变器

本章的比较将针对三相逆变器（见图 13. 1）。

图 13. 1 具有阻感负载的三相逆变器

可以考虑阻感负载，这里的简单模型对负载电流的动态特性进行了说明，即

v ＝ Ri ＋ L di
dt （13. 1）

这个简单模型将应用在第 13. 3 节所述的 3 种控制方法中。



13. 3 采用脉宽调制的比例积分控制器

13. 3. 1 控制方案
采用脉宽调制器的 PI控制器是本章参考文献［1 - 3］中涉及的发展最快且

历史最悠久的方法。该方法中，电流误差由 PI 控制器补偿，而该控制器将生成
输入调制器的参考电压。

该控制方法的实现需要采用负载电流矢量静止或同步参考坐标系［4］。在静

止参考坐标系中，受控电流为正弦信号，PI 控制器无法将误差减为零。在同步
旋转 dq参考坐标系中，负载电流部分为直流（DC），稳态下 PI控制器可以将误
差减为零，因此该方法将采用同步参考坐标系调节器。基于同步 dq 坐标系［5］，

将负载模型式（13. 1）表示为

vd ＝ Rid ＋ L
did
dt - jωLiq （13. 2a）

vq ＝ Riq ＋ L
diq
dt ＋ jωLid （13. 2b）

式中，ω为旋转坐标系的角频率；vd和vq分别为旋转坐标系中由逆变器生成的电
压矢量；id 和 iq 则分别为旋转坐标系中的负载电流矢量。

式（13. 2a）和式（13. 2b）为系统的数学模型，将该模型应用于 PI 调节器
的设计中。选择 PI调节器的参数是一个关键因素，选择时必须考虑到受控系统
的相关要求。在选择 PI调节器参数时有一些传统的调整方法，因此采用了适用
于微处理器控制的传统调整方法。

图 13. 2 所示的采用 PWM的 PI控制器框图是有关电流控制的控制方案。将
测得电流转换为旋转坐标系，然后根据相应参考信号计算误差。误差信号指输入

PI控制器并在旋转坐标系中生成参考电压的输入信号。将参考电压转换为静止
参考坐标系并输入调制器生成逆变器所需的门极驱动信号。

图 13. 2 采用 PWM的 PI控制器框图

13. 3. 2 模型参数误差影响
为了对参数变化系统特性进行分析，需要对系统进行模拟与实验测试，且测
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试期间仅改变一个参数，另一个参数仍保持其标称值。电感值的范围为 3 ～
15mH，电阻值的范围为 5 ～ 20Ω。两者的额定值分别为 7mH和 10Ω。

根据闭合回路的稳定性对负载参数值的变化效果进行了分析。前面测试所用

方法的目的是形成闭合回路特征方程，然后绘制根轨迹［7］。本次测试中也将采

用相同的方法，对采用 PWM的 PI控制器及无差拍控制进行评估。
图 13. 3 所示为采用 PI控制时的根轨迹，参数值在之前确定范围内变化。依

据本章参考文献［6］中的指导设计确定 PI 调节器。如图所示，两个参数均在
规定范围内变化时，系统将保持稳定。

图 13. 3 采用 PI控制时的根轨迹
a）电感值变化 b）电阻值变化

13. 4 采用脉宽调制的无差拍控制

13. 4. 1 控制方案
无差拍控制是众所周知的预测控制法之一，大约在二十年前提出［8，9］。采

用 PWM的无差拍控制框图如图 13. 4 所示。此种控制方案的主要优势是快速的
动态响应能力，以及能够使用任何调制方法，如 PWM 或空间矢量调制（SVM）。
但无差拍控制在其基本实施过程中对于负载参数的变化十分敏感。

可以使用矩阵符号表示式（13. 1）所给出的简单模型。其中，静止坐标系
中的电流将作为状态变量，表示如下：

i*α
i*[ ]
β

＝
- R ／ L 0

0 -[ ]R ／ L
iα
i[ ]β ＋

1 ／ L 0
0 1[ ]／ L

vα
v[ ]
β

（13. 3）

式中，iα 和 iβ 分别为负载电流矢量 i部分；vα 和 vβ 代表逆变器电压矢量v部分。
假设采样时刻间的变量恒定，则可以将系统式（13. 3）写为如下的离散

形式：
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图 13. 4 采用 PWM的无差拍控制框图

i（k ＋ 1）＝Φi（k）＋Γ v（k） （13. 4）
式中

Φ ＝ e -（R ／ L）T （13. 5）

Γ ＝ 1
L ∫
T

0
e -（R ／ L）τdτ （13. 6）

式中，T为采样时间。
基于式（13. 4）的离散时间模型可以获得参考电压矢量，从而在下一个采

样时刻实现零电流误差：

v *（k）＝ 1
Γ
［ i*（k ＋ 1）-Φi（k）］ （13. 7）

将式（13. 7）作为调制器输入电压，从而实现无差拍控制。
13. 4. 2 模型参数误差影响

图 13. 5 给出了以根轨迹图的形式表示在预定范围内参数值变化的效果，系
统在整个范围内均保持稳定。但也有特殊情况，即其中一个系统闭合回路极点靠

近不稳定区域时。电感值达到最小值时将出现该情况。

图 13. 5 采用无差拍控制时的根轨迹
a）电感值变化 b）电阻值变化
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13. 5 模型预测控制

MPC是一种预测控制类型，该方法会应用系统模型对受控变量的特性进行
预测。通过最小化代价函数选择最优输入序列，从而确定所需系统特性。电压源

逆变器中，一种简单而有效的电流控制 MPC 实现方法见本章参考文献［10］。
本方法的框图如图 13. 6 所示；有关该控制方法的详细说明见本书第 4 章。

图 13. 6 MPC框图

通过在采样时间 T对式（13. 3）进行离散化（采用欧拉法），可以获得用于
计算预测电流的预测模型表达如下：

i（k ＋ 1）＝ 1 - RT（ ）L i（k）＋ TL v（k） （13. 8）

式中，v（k）为接受评估的电压矢量，且属于逆变器产生的 7 个电压矢量。
采用代价函数对逆变器产生的各个可能电压状态矢量影响对负载电流特性的

影响进行评估。在静止参考坐标系中将代价函数定义为参考电流与预测电流间的

绝对误差，即

g ＝ ｜ i*α - ipα ｜ ＋ ｜ i*β - ipβ ｜ （13. 9）

式中，i*α 和 i*β 分别为参考电流矢量 i*的分量；i
p
α 和 i

p
β 分别为预测负载电流矢

量 i（k ＋ 1）的分量。
13. 5. 1 负载参数变化影响

由于 MPC的实现过程包含非线性属性，因此无法对其进行根轨迹分析，且
闭合回路稳定性分析也更为复杂。因此，将根据控制器性能（而不是闭合回路

稳定性效应）分析参数变化。

可以将预测模型式（13. 8）改写成如下形式：
i（k ＋ 1）＝ Ki i（k）＋ Kv v（k） （13. 10）

式中，Ki ＝（1 - RT ／ L），Kv ＝ T ／ L。
注意，式（13. 10）中的预测电流包含两部分：一部分与实际电路矢量方向
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相同；另一部分的方向则与 7 个可能电压矢量的方向相同。电阻值变化仅影响权
重系数 Ki；另一方面，电感值变化将影响权重系数 Kv 和 Ki。

可以绘制稳态下负载参数变化对于预测电流的影响图。如图 13. 7 所示，电
感负载变化将导致预测负载电流矢量变化 Δi 发生改变。从而导致电流纹波发生
变化且电流幅值发生小幅变化，因为两个权重系数都受到电感值改变的影响，但

对于 Kv 的影响更为明显。另一方面，电阻负载变化将使预测电流发生径向位移，
从而导致预测负载电流振幅发生变化，其原因是电阻值发生变化时，仅有 Ki 受
到了影响。

图 13. 7 负载参数变化影响
a）电感值变化 b）电阻值变化

13. 6 比较结果

采用 MATLAB ／ Simulink仿真了三种方法，所采用的系统额定参数为 R ＝
10Ω、L ＝ 7mH和 Vdc ＝ 540V。对于 PI控制器和无差拍控制，所用载波频率均
为 5kHZ且采样时间为 200μs。这些值也应用于 PI 控制器调整及无差拍控制器与
MPC模型中。由于 MPC方案缺乏调制器与可变开关频率，应该选择 T ＝ 45μs
的采样时间以达到平均开关频率（相比其他方法的 5kHZ固定开关频率）。

为了比较参数变化时对系统性能的影响，需要选择一个性能指标来作为系统

性能的评判标准［11］。根据本章参考文献［12］，选择电流误差 RMS 的原因是，
该指标适用于对实际电流瞬时跟随参考电流的方式进行评估。

通过仿真以对采用三种控制方法的系统稳态性能进行研究。图 13. 8 所示为
负载电流稳态波形是采用额定参数的稳态电流波形。三种方法给出了较好效果，

即使电流纹波出现小幅增加（相比其他两种方法）的 MPC也不例外。
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图 13. 8 负载电流稳态波形，参数采用额定值

通过计算负载电感值与负载电阻值变化的负载电流误差 RMS 对各控制方法
的性能进行评估。负载电流 RMS 误差如图 13. 9 所示。如果电感值变化超过
5mH，三种控制方法的控制效果相似；而如果电阻值发生变化，MPC 和 PI 控制
将出现类似的稳态误差特性。理想条件下的无差拍控制性能极佳，但通常会受到

负载参数变化的影响。

图 13. 10 所示在采用额定参数时的三种控制方法瞬时响应。相比其他两种控
制方法，采用参考电流幅值阶跃变化时，MPC表现出了更快的动态响应速度。

为了对系统参数变化时的动态响应进行评估，需要重复执行上述测试。图

13. 11 和图 13. 12 分别给出了电感值和电阻值发生变化时的响应。PI控制器的动
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图 13. 9 负载电流的 RMS误差值
a）考虑电阻负载变化 b）考虑电感负载变化

态性能将受到负载参数变化的轻微影响，并在某些情况下呈现出缓慢响应的现

象。电感变化时无差拍控制将出现振荡，且负载电阻与模型中的电阻不同时将产

生大幅值误差。如前面所述的根轨迹（见图 13. 5），电感值较小时，系统特征根
十分接近不稳定区域，且发生阶跃变化时，将出现振荡。电感变化时，MPC 显
示出纹波变化；而电阻变化时，会出现小幅值误差，但其快速动态响应能力几乎

未发生改变。
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图 13. 10 负载参数采用额定值时，参考电流幅值阶跃变化下控制方法的响应
a）PI控制 b）无差拍控制 c）MPC
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图 13. 11 电感值发生变化时，参考电流幅值阶跃变化下控制方法的响应
a）PI控制 b）无差拍控制 c）MPC

图 13. 12 电阻值发生变化时，参考电流幅值阶跃变化下控制方法的响应
a）PI控制 b）无差拍控制 c）MPC
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13. 7 总结

本章对模型参数误差对 MPC 的性能影响进行了说明。为了避免进行复杂的
理论分析，本章内容通过与其他两种常用控制方法的比较对 MPC 的性能进行了
评估。

负载电流的误差 RMS结果显示，系统参数值的变化将对 MPC 的性能造成影
响，但其动态性能不受影响。
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附  录

附录 A 预测控制仿真———三相逆变器

附录将从仿真实施的角度深入分析本书前面所讨论的三种不同的功率变换器

的拓扑结构。附录旨在给读者提供必要的工具以便使用仿真环境（这里特指

MATLAB ／ Simulink工具）去理解和重复预测控制算法的实施。在预测控制设计
中，仿真是关键的过程。这是由于仿真过程提供了控制系统性能中各种有益信

息，需要这样的信息来调节控制参数，如代价函数中的权重系数。此外，在实际

的原型系统进行实验前，需要通过仿真进行初步验证。附录中示例研究范围包括

从预测控制中的简单设计到高级设计所需要的考虑因素。这些因素也覆盖了实现

本书所述的全部控制器所需要的绝大多数要素和工具。

附录并不对本书所提到的概念进行回顾，而是着重于仿真实现。因此，这里

建议读者阅读附录涉及的有关拓扑结构的理论和概念的相关章节。

A. 1 三相逆变器的预测电流控制

工业中最常见的逆变器拓扑结构之一是三相电压源逆变器的拓扑结构。由于

一些其他的逆变器的运行原理与三相电压源型逆变器相似，这一逆变器的预测控

制算法仿真就可以作为未来开发其他逆变器仿真的参考。

图 A. 1 给出了本书第 4 章所描述的用于电压源逆变器的预测电流控制仿真
的 MATLAB ／ Simulink模型。仿真模型由五个主要的部分组成：参考电流、坐标
变换、预测控制器、逆变器模型和负载模型。

通过正弦波电源（块 1）可以产生三相参考电流。可以通过所需要的峰峰
值、频率和相位角对正弦波电源参数进行配置。对三相电流可以直接应用预测控

制算法。然而，为了减少预测数量，可以在两相复平面坐标系（αβ 坐标系）中
完成控制。由于参考电流分量和负载电流分量是三相变量，需要对每一个信号应

用坐标变换。在参考电流已经在 αβ坐标系上的一些应用就不需要进行坐标变换
的步骤了。通过式（4. 17）可以完成从 abc 坐标系到 αβ 坐标系的变换。式
（4. 17）可以被分成实部和虚部，如以下两公式所示：



iα ＝ 2
3（ ia - 1

2 ib - 1
2 ic） （A. 1）

iβ ＝ 2
3（
 3
2 ib - 32 ic） （A. 2）

通过图 A. 1 所示的块 2 完成这一变换方程。图 A. 2 给出了详细的设计。

图 A. 1 用于电压源逆变器的预测电流控制仿真的 Simulink模型

图 A. 2 从 abc坐标系变换为 αβ坐标系

在一个嵌入的 MATLAB 函数（块 3）中实现预测控制算法的核心部分，该
函数输入是由 αβ坐标系所表示的参考电流和测量电流。在 A. 1. 2 节中将详细解
释用于预测算法的 MATLAB代码。

图 A. 3 给出的用于三相电压源逆变器的 Simulink 模型，这是建立的逆变器
模型。这是根据式（4. 5）～式（4. 7），通过将 DC 环节电压与相应的门极信号
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图 A. 3 用于三相电压源
逆变器的 Simulink模型

相乘，去计算对应于负极母线（N）上的每
一个逆变器桥臂上的输出电压。在这一模型

中，假设 DC 环节还是一个理想的直流电
源。与 DC 环节电压相乘的门极信号本质上
暗示了将功率半导体建成理想开关模型。

图 A. 4 给出的三相阻感（RL）负载的
Simulink模型是用于仿真的负载模型。可以
根据图 4. 2 所示的拓扑描述所定义的变量获
得这一模型。从基尔霍夫（Kirchhoff）电压
定律可知，可以通过下列公式得出每一相的

负载电压：

van ＝ vaN - vnN （A. 3）
vbn ＝ vbN - vnN （A. 4）
vcn ＝ vcN - vnN （A. 5）

图 A. 4 三相阻感（RL）负载的 Simulink模型

通过式（4. 13）～式（4. 15）可以确定共模电压 vnN，即

vaN ＋ vbN ＋ vcN ＝ L d
dt（ ia ＋ ib ＋ ic）＋ R（ ia ＋ ib ＋ ic）＋（ea ＋ eb ＋ ec）＋ 3vnN

（A. 6）
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考虑到负载是星形联结的，基尔霍夫（ Kirchhoff）电流定律指出在式
（A. 6）中 ia ＋ ib ＋ ic ＝ 0。此外，假设负载反电动势是平衡的三相电压，则 ea ＋
eb ＋ ec ＝ 0。替代在式（A. 6）中的条件，并且求解 vnN，将得出下面的共模电压

表达式：

vnN ＝ 1
3 （vaN ＋ vbN ＋ vcN） （A. 7）

通过将式（A. 3）～式（A. 5）代入到式（4. 13）～式（4. 15）所获得的线性
连续时变传递函数，来表示阻感负载的动态特性，将得到如下公式：

van ＝ L
dia
dt ＋ Ria ＋ ea （A. 8）

vbn ＝ L
dib
dt ＋ Rib ＋ eb （A. 9）

vcn ＝ L
dic
dt ＋ Ric ＋ ec （A. 10）

通过对式（A. 8）～式（A. 10）应用拉普拉斯变换，可以获得在阻感负载下
的电压到电流传递函数：

Ia
Van - Ea

＝ 1
Ls ＋ R （A. 11）

Ib
Vbn - Eb

＝ 1
Ls ＋ R （A. 12）

Ic
Vcn - Ec

＝ 1
Ls ＋ R （A. 13）

式中，大写字母变量代表了时域中各自的小写字母变量的拉普拉斯变换。传递函

数的输出是每一相的负载电流，而其输入是通过从相应的负载电压减去反电动势

所获得的电压。认为反电动势是具有固定幅值和频率的正弦波，并通过标准正弦

波块进行仿真。

A. 1. 1 仿真参数的定义
可以在每一个块中直接定义通过模型块所获得的全部参数值，同时可以在

MATLAB的工作空间中进行初始化，或是在 m 文件中引用（这需要在开始仿真
前执行）。后者操作使用户很容易对仿真参数进行初始化和编辑，并且避免了模

型不同块之间出现不匹配的风险。代码 A. 1 给出了在 m 文件中进行的参数定义
代码。第 4 行中配置了预测算法的采样时间（Ts）。通过代码中的第 6 行 ～第 9
行设置负载参数，即定义电阻（R）、电感（L）、反电动势峰值（e）和反电动
势频率（f e）。在第 10 行中定义了 DC 环节电压（Vdc）。第 12 行、第 13 行
分别定义了参考电流幅值（I ref peak）和频率（f ref）。对于参考电
流和反电动势，频率单位为 rad ／ s，这是由 Simulink 中用来产生这些信号的正弦
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波模块所要求的。

根据表 4. 2，在这一 m文件中同样定义了逆变器中 8 个可以获得的电压矢量
（第 15 ～ 23 行）。第 25 行中定义了每一个矢量相应的开关状态。这样，预测算
法可以从这些状态中为控制器选择一个输出开关状态。

代码 A. 1 预测控制仿真的参数

除了块的参数，Simulink同样需要对仿真参数进行定义（如求解器类型、起
始 ／终止时间等）。表 A. 1 给出了建议的仿真参数设置。设置剩余的仿真参数为
默认即可。

表 A. 1 建议的仿真参数设置

参数 值

起始时间 0. 0s
停止时间 0. 15s
求解器类型 固定步长

求解器 ode 5（5 阶龙格库塔算法）
固定步长范围 1 × 10 - 6 s
任务模式 单任务

A. 1. 2 预测电流控制的MATLAB®代码
通过使用嵌入的 MATLAB 函数块（图 A. 1 所示的块 3）来实施预测算法。
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这个函数块必须被配置成在每一个预测算法定义的采样时间（Ts，在 A1. 1 节中
进行了解释）进行离散更新的方式完成运行。通过使用 Simulink 模型资源管理
器可以很容易地完成配置。模型资源管理器也可以把算法的变量定义为输入、输

出或是参数。

代码A. 2给出了本书第4. 8节所描述的预测电流控制策略的算法实现。代码的第
1行声明了控制函数，控制函数的面输出是三个门极信号 Sa、Sb 和 Sc。控制函数的

输入是参考电流（I ref）和测量电流（I meas），这两个输入均在 αβ坐标系中
表示。函数剩下的声明是电流预测和输出状态选择所需要的参数。

本例中的算法需要从前面的采样时刻引用两个变量：由算法（x old）所
选择的最优向量和瞬时电流测量值（i old）。使用这些变量估计负载反向电
动势，如在本书 4. 6 节中的式（4. 23）所给出的。第 5 ～ 8 行声明这些持续变量，
并初始化其值，而在第 15 行估计反向电动势（e）。

代码的第 11 行和第 13 行分别给出了在采样时刻 k 的参考电流（ik ref）
和测量电流（ik）；在第 17 行更新了在 k - 1 时刻的电流值。

第 18 行 ～ 29 行之间的代码完成了优化步骤。此步骤连续选择了 8 个可能的
电压矢量（第 20 行），并且将其应用于第 22 行的公式中以便获得在 k ＋ 1 时刻
（ik1）的电流预测值。使用第 24 行的代价函数评估每一个电压矢量中在参考电
流和下一个采样时刻预测电流之间的误差。通过第 26 行 ～第 29 行选择代价函数
的优化值（g opt）和优化电压矢量（x opt）。在第 9 行中，通过一个很大
的值对（g opt）值进行初始化。第 32 行对前面的优化电压矢量值进行更新。
最后，第 34 行 ～第 36 行的代码产生了对应于优化电压矢量的输出开关状态。

代码 A. 2 预测控制算法
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附录 B 预测控制仿真———由两电平逆变器驱动的
感应电机的转矩控制

  图 B. 1 给出了本书第 8 章所描述的由二电平逆变器供电的感应电机预测转矩
控制仿真的 Simulink模型。这一仿真模型包含了六个主要部分：参考速度产生、
PI速度控制器、预测控制器、逆变器模型、坐标变换和感应电机模型。

图中，参考速度（块 1）可以是常量、阶跃或是根据仿真需要的其他信号。
对于参考速度跟踪，使用了 PI控制器（块 2）。PI控制器收到误差信号，为预测
控制器计算参考转矩。图 B. 2 给出了离散的抗积分饱和 PI 速度控制器。控制器
中有两个可调参数：比例增益 Kp和积分增益 Ki。对于这些参数的设计，可以通
过应用拉普拉斯变换获得在电机速度和转矩之间的传递函数：

ωm（ s）
T（ s） ＝ 1

Js （B. 1）

通过式（B. 1），可以应用多种大家熟知的方法去设计 PI 控制器。B. 1 节将
给出这一仿真中所应用的控制器参数值。

PI控制器输出包括了饱和块（saturation块），以便在仿真电机的限制内保持
参考转矩的幅值。给出这一约束可以引起积分饱和现象，当控制器中的积分器持

续积分而输入限值时会产生这种现象，并且在瞬时响应中产生有害的结果。通过

比较输出参考转矩的绝对值和输出参考转矩的限值，在仿真中采用一个简单的抗

积分饱和方法就能有效避免这种情况。比较器的输出可以取 1 或 0，同时与输入

681  功率变换器和电气传动的预测控制



信号相乘送入积分器。一旦参考转矩的值低于限值，比较器的输出为 1，积分器
可以正常运行；相反，当输出饱和，积分器的输入为 0，从而防止了积分饱和。

电机定子的磁通量对应于预测控制器的第二个输入，并且是由图 B. 1 所示
的块 3 生成的常量。在嵌入的 MATLAB 函数（块 4）中实施了预测算法。这个
块也将测量的转子速度和定子电流作为输入，而其输出是应用于逆变器的门极信

号。B. 2 节将详细解释预测算法的 MATLAB代码。
A. 1 节解释了对二电平逆变器（块 5）进行建模的过程，同时图 A. 3 对此进

行了表示。由于在这一仿真中使用的感应电机模型是在 αβ 坐标系框架下建立
的，通过与 A. 1 节所说明的块相似的坐标变换块处理了逆变器的输出电压。

图 B. 1 由二电平逆变器供电的感应电机的预测转矩控制仿真 Simulink模型

图 B. 2 离散的抗积分饱和 PI速度控制器

图 B. 3 给出了仿真中所使用的感应电机动态模型（块 8）。这一个块将定子
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电压和负载转矩作为输入，把定子电流和转子速度作为输出。在图 B. 3 中可以
区别三个主要的部分。第一部分，将定子电压的 α 分量和 β 分量合并成复数信
号，这样可以直接使用本书 8. 2 节中所解释过的复数模型。第二部分对应于定子
动态特性和转子动态特性，式（8. 14）和式（8. 15）对此进行了解释。模型中
的复数信号有两个积分，对于每一个状态变量（定子电流和转子磁链）都有一

个积分。由于 Simulink中的积分器不能处理复数信号，因此分别对实部和虚部进
行积分，如图 B. 4 所示。在模型中的增益块包含 8. 2 节中的变量所用的符号
（在标签内部）和在 8. 1 节中的 MATLAB代码所使用的符号（在标签外部）。

图 B. 3 仿真中所使用的感应电机动态模型
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图 B. 4 复数积分器的实现

模型的第三部分包含电动机电磁转矩和机械子系统的计算。可以将电磁转矩

表示为模型的两个状态变量的函数。例如，式（8. 11）给出了两种可能性：定
子磁链和定子电流；转子磁链和转子电流。为了简化需要，在这一仿真中，根据

模型的其他部分使用的相同状态变量去计算转矩。也就是说，应用转子磁链和定

子电流进行计算：

T ＝ 3
2 pIm｛ψr·is｝ （B. 2）

式（8. 12）给出了转子速度的动态方程，这里输入是电磁转矩 T 和负载转
矩 Tl；输出是电机的转子机械角速度 ωm。如同式（8. 13）所表示的，需要将转
子机械角速度乘以极对数 p，以便获得转子电角速度 ω。

B. 1 预测转矩控制仿真参数的定义

在 m文件中写了仿真中的模型块所需要的全部参数值，代码 B. 1 中给出了
相应内容。代码的第 4 行定义了 PTC 的采样时间。第 6 行 ～第 8 行给出了离散
PI速度控制器的参数。通过第 10 行 ～第 18 行定义了电机参数。使用第 17 行的
额定定子磁链（sf nom）作为对预测控制器（图 B. 1 所示的块 3）的参考定
子磁链，而第 18 行的额定转矩（T nom）确定了在 PI 控制器内部的饱和器限
值。在第 20 行设定逆变器的 DC环节电压。第 22 ～第 27 行定义了式（8. 14）和
式（8. 15）中介绍的大量的辅助常量。这些常量等价于 8. 2 节中所定义的常量，
等价关系如下：

ts ＝ τs，tr ＝ τr，sigma ＝ σ，kr ＝ kr，r sigma ＝ Rσ，t sigma ＝ tσ。第
29 行给出了根据式（8. 28）所计算的 PTC权值参数 lambda。最后，第 31 行 ～
第 41 行定义了逆变器的电压矢量和相应的开关状态。

表 B. 1 给出了最重要的仿真配置参数，其余的配置参数设置为默认。
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表 B. 1 建议的仿真参数设置

参数 值

起始时间 0. 0s

终止时间 3. 0s

求解器类型 固定步长

求解器 ode 5（5 阶龙格库塔算法）

固定步长范围 1 × 10 - 5 s

任务模式 单任务

B. 2 预测转矩控制仿真的MATLAB®代码

应用嵌入的 MATLAB函数块（图 B. 1 所示的块 4）执行预测控制器。对这
个块进行配置以便在预测控制算法所定义的采样时间（前面章节进行了阐述）

中运行，这点十分重要。同样，控制函数的一些声明应该被定义成输入，而其他

的声明要对应相应的参数。通过使用 Simulink 模型浏览器可以很方便地完成
配置。

代码 B. 2 给出了本书第 8. 4 节中所描述的控制算法。代码的第 1 行声明了控
制函数，在控制函数中输出是门极信号 Sa、Sb 和 Sc。控制函数的输入是转矩和

磁链的参考值（T ref和 sflux ref），以及转子速度和定子电流的测量值
（wm和 i meas）。函数中剩余的声明涉及需要进行预测和输出状态选择的
参数。

PTC算法需要从前面的采样时刻里调用两个变量：由算法（x opt）所选
择的最优化电压矢量和定子磁链估计（Fs）。根据式（8. 18）用这些变量去估
算定子磁链。通过第 4 行 ～第 6 行声明这些永久变量，并且对其值进行初始化。
第 8 行估计定子磁链（Fs）。第 10 行根据式（8. 22）估计转子磁链。

通过第 12 行 ～第 31 行的代码段完成预测 -优化程序。算法依次选择 8 个可
用的电压向量中的一个（第 14 行），并且将其应用到第 16 行、第 18 行的方程中
以便获得在第 k ＋ 1 采样时刻中的定子磁链和电流预测值（分别是 Fsp1 和
Isp1）。第 21 行同样可以预测电磁转矩。然后，应用第 23 行的代价函数去评价
在参考值和预测转矩，以及对于每一个电压矢量在下一个采样时刻定子磁链之间

的误差。使用权重系数 lambda 去调节相对于磁链控制、转矩控制的效果。第
11 行所设定的代价函数的优化值（g opt）被存储在第 24 行 ～第 27 行。在这
一部分算法中也选择了优化电压矢量（x opt）。最后，第 33 行 ～第 35 行设置
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了对应于最优电压向量的输出开关状态。
代码 B. 1 PTC的参数

代码 B. 2 PTC算法
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附录 C 预测控制仿真———矩阵变换器

C. 1 直接矩阵变换器的预测电流控制

如本书第 7 章中所提到的，矩阵变换器由一列双向开关组成，这些双向开关
直接将电源连接到负载，而不使用任何 DC 环节或是大的能量存储单元。同样，
相对于三相电压源逆变器，矩阵变换器的拓扑结构更加复杂。通过对其进行仿真

和实施预测控制算法，很容易将这一方法应用到这种变换器中。

图 C. 1 给出了本书第 7 章所描述的用于直接矩阵变换器预测电流控制仿真的
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Simulink模型。模型由六个主要的部分组成：参考电流、预测控制器、交流电
源、输入滤波器、矩阵变换器和负载模型。通过正弦波信号源（块 1）产生三相
输出电流参考，将正弦波信号源根据所需要的峰值、频率和相角进行配置。

图 C. 1 直接矩阵变换器预测电流控制仿真的 Simulink模型

在嵌入的 MATLAB函数（块 2）中完成预测控制算法的核心部分。块 2 的
输入是电网电压、电网电流、电容电压、测量的负载电流和参考负载电流。将瞬

时无功功率的参考值设置为零以便在系统的输入侧产生零瞬时无功功率。块输出

是应用于直接矩阵变换器的门极信号。C. 1. 2 节将详细解释预测算法的 MATLAB
代码。

通过正弦波信号源（块 3）产生交流电源，并将正弦波信号源块配置成所需
峰值、频率和相角。

如本书第 7 章中所提到的，变换器的输入需要一个 LfCf 滤波器以便降低由

开关动作和交流电网的感性特性产生的高频电流谐波。块 4 为滤波器模型。滤波
器模型由通过式（7. 25）和式（7. 26）所描述的二阶系统组成。如图 C. 2 所示，
块 4 的输入是电网电压和变换器电流，输出是电容电压和电网电流。图 C. 2 中的
每个块代表了一相的滤波器。通过使用相应的传递函数完成滤波器实现，如图

C. 3 所示。
图 C. 4 和图 C. 5 表示为矩阵变换器的数字建模，根据式（7. 2），通过将输

入电压乘以相应的门极信号计算每一个输出桥臂的相 -中性点电压。类似地，如
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图 C. 2 矩阵变换器预测电流控制仿真中输入滤波器的 Simulink模型

图 C. 3 仿真中使用的输入滤波器模型

式（7. 5）所表示，负载电流和相应的门极信号构成输入电流向量。
仿真所需的负载模型与前面所述的模型一样。根据图 7. 1 给出的拓扑结构描

述所定义的变量可以获得这一模型。通过线性连续传递函数可以表示阻感负载动

态这一传递函数可由式（7. 22）得到。
C. 1. 1 仿真参数的定义

代码 C. 1 给出了在 m文件中的参数定义代码。第 4 行对预测算法的采样时
间（Ts）进行了设置。第 6 行、第 8 行设置了电压源（Vs）和频率（fs）。代
码的第 10 行 ～第 12 行设置输入滤波器参数，也就是电感（Lf）、电阻（Rf）
和电容（Cf）。代码的第 14 行 ～第 15 行设置了负载参数，也就是电阻（R）、
电感（L）。第 17 行和第 18 行分别定义了参考电流幅值（i ref）和频率。参
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图 C. 4 直接矩阵变换器的数学模型

考频率的单位是 rad ／ s，这是由 Simulink 中用来产生这些信号的正弦波块所要求
的。在式（7. 36）中，权重系数 A处理了每一个对象的相关性，第 20 行对这一
数值进行了设置。第 22 行 ～第 26 行是输入滤波器的状态空间模型。通过对滤波
器模型进行离散化，并使用 MATLAB 函数 c2d，可以获得第 28 行 ～第 36 行的
值，这对应于式（7. 31）的常量。第 38 行 ～第 64 行定义了每一个矢量能够得到
的 27 个开关状态，以便预测算法能够为控制器输出选择其中的一个状态。

除了块的参数，MATLAB ／ Simulink 也需要对仿真参数进行定义（如求解器
的类型、起始 ／终止时间等）。表 C. 1 给出了建议的仿真参数设置，其余的配置
参数为默认设置。
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图 C. 5 在矩阵控制器中的输出电压和输入电流的生成
表 C. 1 仿真参数设置

参数 值

起始时间 0. 0s

停止时间 0. 15s

求解器类型 固定步长

求解器 ode 5（5 阶龙格库塔算法）

固定步长范围 1 × 10 - 6 s

C. 1. 2 具有瞬时无功功率最小化的预测电流控制的 MATLAB®代码
通过使用嵌入的 MATLAB函数块（图 C. 1 所示的块 2）对预测算法进行实

现。在嵌入的 MATLAB 函数块属性中设置了控制算法的采样时间 LfCf。在本实

例中，完成了两个目标：第一，相对于参考，输出电流表现出很好的跟踪性；第

二，最小化输入侧的瞬时无功功率。

本书 7. 4. 3 节解释了用于预测电流控制方法的算法，代码 C. 2 给出了相应的
算法。如前所述，算法的输入是电网电压和电流、电容电压、测量的负载电流和

参考负载电流。其余的函数声明是输入、负载电流预测和状态选择所需要的参

数。第 10 ～第 39 行给出了这一算法中最重要的部分。这里，对于变换器的每一
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种可能开关状态都进行了负载电流和瞬时输入无功功率的预测。第 15 行获得了
输入电流的预测。这里，预测由电网电压、电容电压、电网电流和每一个开关状

态的输入电流预测所给定。第 13 行给出了输入电流的预测值，这里可以看出输
入电流由开关状态和输出电流进行同步。为了简化计算，第 17 行和第 18 行进行
了坐标变换。这一输入电流预测将用来预测瞬时无功功率，这里假定所测得的电

网电压与在 k ＋ 1 采样时刻的预测值近似。类似的，基于输出电压的预测值可以
获得第 26 行的输出电流，输出电压由第 21 行 ～第 24 行的开关状态和电容电压
所表示。在对必要的变量预测之后，必须评价每一个控制目标的代价函数。第一

个控制目标是输出电流控制，第 31 行给出了输出电流参考和预测之间的误差。
第二个控制目标是第 32 行给出的瞬时无功功率的最小值。第 33 行，将上面两个
控制目标合并为一个单一的代价函数。通过第 35 行的代码段对最优化过程进行
处理。min函数选择了代价函数的最小值，并选择了相应的开关状态。这些开关
状态使代价函数最小，然后将优化的开关状态应用于变换器中。

代码 C. 1 预测控制仿真的参数
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代码 C. 2 预测控制算法
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