
第 28 卷 第 7 期

2024 年 7 月
 电  机 与 控  制 学 报

Electri c Machines and Control
 

Vol. 28 No. 7
Jul. 2024

      

高频链矩阵变换器直接功率反步控制策略

魏业文1，2， 白文静1， 李明1

(1.三峡大学 电气与新能源学院，湖北 宜昌 443002； 2.智慧能源技术湖北省工程研究中心，湖北 宜昌 443002)

摘 要：针对高频链矩阵变换器（HFLMC）电路前后级耦合导致系统动态性能和鲁棒性降低的问

题，提出一种基于直接功率的非线性反步控制策略（BS-DPC）。 首先，建立 HFLMC 非线性数学模
型和有功、无功功率动态模型，分析双极性电流空间矢量调制策略；然后，在考虑系统不确定性情况

下引入 2 个解耦控制分量，设计直流输出电流和无功功率反步控制器，实现电池不同工况下输出电

流参考值的快速跟踪控制；最后，根据李雅普诺夫稳定性理论证明 HFLMC 闭环系统全局渐进稳定
性，并对比传统 PI直接功率控制和 BS-DPC 策略。 仿真和实验结果表明，所提 BS-DPC 策略控制

HFLMC提高了输出电流的动态性能和电网波动及直流滤波电感变化下的鲁棒性，响应时间减少了

约 78% ，网侧 THD降低了 0. 98% 。
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Direct power backstepping control strategy for high
frequency chain matrix converter

WEI Yewen1，2， BAI Wenjing1， LI Ming1

(1. College of Electrical Engineering & New Energy， China Three Gorges University， Yichang 443002， China；
2. Hubei Provincial Engineering Research Center of Intelligent Energy Technology， Yichang 443002， China)

Abstract：A nonlinear backstepping control strategy based on direct power (BS-DPC) was proposed to
solve the problem that the dynamic performance and robustness of the system are reduced due to the cou-
pling of the high-frequency link matrix converter (HFLMC) circuit. The nonlinear mathematical model of
HFLMC and the dynamic model of active and reactive power were established， and the bipolar current
space vector modulation strategy was analyzed. At the same time， considering the uncertainty of the sys-
tem， two decoupling control components were introduced， and the DC output current and reactive power
backstepping controller were designed to realize the fast tracking control of the output current reference
value under different working conditions of the battery. According to the Lyapunov stability theory， the
global asymptotic stability of the HFLMC closed-loop system was proved. Compared with the traditional PI
direct power control and BS-DPC strategy， the simulation and experimental results show that the proposed
BS-DPC strategy control HFLMC improves the dynamic performance of the output current and the robust-
ness under grid fluctuation and DC filter inductance change. The proposed control strategy reduces the



dynamic response time of the system by approximately 78% . The THD reduction on the grid side is
0. 98% with the proposed control strategy.
Keywords：high-frequency link matrix converter； bipolar current space vector pulse width modulation； PI
direct power control； direct power backstepping control； dynamic response； robustness

0 引 言

电动汽车快速充电桩是为电池提供能量的必要

设备，是电动汽车推广和应用的关键基础设施。 随

着新能源与电网的整合，研究满足 V2G 等高性能储

能技术的双向变换器成为该问题的关键[1 - 2]。
传统电动汽车充电桩由两级拓扑结构组成，前

级通常是功率因数校正 ( power factor correction，
PFC)电路结构，后级为 DC-DC 隔离变换器，两级拓

扑具有控制简单的优点[3]。 然而，直流链路薄膜电

容器增加了系统体积，降低了功率密度和可靠性。
因此，无直流链电容的高频链矩阵变换器(high-fre-
quency link matrix converter，HFLMC)以其高效、体
积紧凑、可靠性高、寿命长和宽范围输出电压的优

点，成为电动汽车充电器的首选[4]。
HFLMC的调制策略较为复杂，是保证电路运行

的关键和难点。 文献[5]提出一种对称双线电压调

制法，全部开关器件可实现零电压开关(zero-voltage
switch，ZVS)；文献[6]提出一种基于三移相的双周

期解耦空间矢量相移调制来解耦变压器电流，以消

除网侧电流总谐波失真。 文献[7]提出双极性电流

空间矢量调制策略(bipolar current space vector mod-
ulation，BC-SVM)，降低了调制复杂度。 上述调制方

法中，BC-SVM策略因其网侧谐波失真率低、直流电

压利用率高以及易于实现数字控制器而被广泛

应用。
HFLMC作为一种单级电路拓扑，其交流侧连接

电网，要求实现单位功率因数控制和低谐波等并网

需求；对于电池侧，要求控制策略实现快速动态响应

和强鲁棒性。 传统的比例积分 ( proportional inte-
gral，PI)控制策略[8]，在跟踪同步坐标系下的控制

变量参考值时存在稳态误差。 文献[9]提出一种基

于直接功率的无差拍预测控制策略，建立了无差拍

参考电流矢量预测模型，具有对系统参数扰动不敏

感的优点，但其动态响应时间长，跟踪性能差；文
献[10]提出一种自适应滑模虚拟磁链观测器，并将

其与传统的 PI功率控制器相结合，以实现 PWM 整

流器的无电压传感器直接功率控制，然而，他们对参

数变化和外部扰动很敏感，并且滑模控制系统的中

间变量可能会导致抖振问题。 文献[11]提出一种

双闭环反步控制(dual closed-loop backstepping con-
trol，DCL-BSC)策略，该策略由直流输出电流外环控

制器和电网电流内环控制器组成，实现了稳定状态

下的电流跟踪性能和瞬态下快速无超调响应的

特性。
上述控制方法中，非线性反步控制( backstep-

ping control，BSC)将复杂非线性系统分解成不超过

系统阶数的低阶子系统，并逐一对每个子系统设计

Lyapunov 函数和中间虚拟控制量，确保跟踪误差收

敛为 0，输出快速准确地跟踪参考值，整个系统及各

个反步阶段渐近稳定，最终完成整个控制律的设

计[12]。 BSC策略已广泛应用于航空航天系统[13 - 15]

和电机驱动[16 - 17]等领域，并具有优越的控制性能。
此外，BSC 在功率转换系统中的应用也不断涌现。
文献[18]中针对孤岛直流微电网中的不同部件设

计了非线性自适应 BSC策略，保证了直流微电网的

稳定性。 文献[19]提出了用于燃料电池堆 /升压功

率转换器系统自适应 BSC 方案，实现了输出电压的

精确调节和较强的鲁棒性。 文献[20]为三相 PWM
整流器的直接功率控制设计了一种反步控制(BSC)
方法，该方法实现了良好的输入 /输出性能，并能够

抑制系统参数的不确定性。
基于以上分析，本文针对 HFLMC 提出一种基

于直接功率的非线性反步双闭环控制 ( nonlinear
backstepping control strategy based on direct power，
BS-DPC)策略，设计一个内环有功和无功功率回路、
一个外环直流侧输出电流回路，通过调节瞬时无功

功率实现单位功率因数，所提控制策略为 HFLMC
提供更好的动态性能、强鲁棒性和低谐波失真率，并
考虑系统参数的不确定性。

1 HFLMC的数学及动态模型

HFLMC电路拓扑结构如图 1 所示。 整个系统

由三相输入滤波器、3 - 1 矩阵变换器、高频变压器

及输出侧不可控桥式整流器、输出滤波器组成。 其

中：ei和 ii ( i = a，b，c)为电网侧输入电压和电流；
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ii j( j = a，b，c)为 3 - 1 矩阵变换器的输入电流；Lf和
C f分别为输入滤波电感电容。 前级电路中的矩阵变

换器由 6 个双向开关组成，每个双向开关 Sxy由 2 个

SiC-MOSFET单向可控开关 S +xy和 S -xy (x = a，b，c；y =
p，n)反串联构成，将三相交流电压变换成正负交替

的单相高频交流电压；高频变压器隔离前级和后级

变换电路，同时实现升、降压变换；输出侧经桥式整

流器将高频交流电压转换成直流电并为电池充电，
实现了单级功率转换。 其中 L0和 C0为输出侧低通

滤波电感电容，消除直流侧电流谐波。

图 1 高频链矩阵变换器电路结构

Fig. 1 Circuit structure of high frequency chain matrix converter

  电网侧、LC滤波器及 3 - 1MC 的单相等效电路

如图 2 所示。

图 2 HFLMC等效电路

Fig. 2 HFLMC equivalent circuit

根据等效电路图和基尔霍夫电压、电流定律建

立 HFLMC在三相静止 abc坐标系下的数学模型为：
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经过 Park 变换，得到 d - q 坐标系下的数学模

型为
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式中：ed、eq分别为电网侧 d - q 轴电压；id、iq是网侧

电流 d - q轴分量；vd、vq是 3 - 1MC 输入电压 d - q
轴分量。 根据瞬时功率理论和等功率变换可得：

P = 32 (ed id + eq iq)；

Q = 32 (eq id - ed iq)。

㊣
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㊣
㊣

㊣㊣

(4)

忽略变换器功率损耗以简化模型，在 d - q坐标

系中，存在 ed = Em，eq = 0(Em是三相电网的电压幅

值)，因此高频链矩阵变换器在 d - q 同步坐标系下

有功功率和无功功率的状态空间平均模型为：

    P· = -
2R f
Lf
P + up； (5)

    Q· = -
2R f
Lf
Q + uq。 (6)

其中 up和 uq分别是 P和 Q的解耦控制信号，以此实

现瞬时有功功率和无功功率之间的解耦独立控制，
up和 uq定义如下：

up =
3Em
2Lf
(Em - vd + R f id) - ωQ；

uq = -
3Em
2Lf
( - vq + R f iq) + ωP。

㊣

㊣

㊣

㊣
㊣

㊣
㊣

(7)

在式(5)和式(6)中，选择 P 和 Q 作为系统状

态变量，up和 uq作为控制变量，考虑电路运行过程

中参数变化的干扰，式(5)和式(6)可重新列写为：
x·p( t) = apxp( t) + up( t) =

(apn + Δapn)xp( t) + up( t) =
apnxp( t) + up( t) + η( t)； (8)
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x·q( t) = aqxq( t) + uq( t) =
(aqn + Δaqn)xq( t) + uq( t) =
aqnxq( t) + uq( t) + g( t)。 (9)

其中： xp( t) = P；xq( t) = Q；ap = aq = - 2R f / Lf； apn
和 aqn分别是 ap和 aq的额定值； η( t) 和 g( t) 分别是

有功功率和无功功率的集总参数不确定性模型，表
示为 η( t) = Δapnxp( t)、g( t) = Δaqnxq( t)。

2 双极性电流 SVM调制

3 - 1MC由三相电压源供电，要求满足输入端

不短路，输出端不断路。 因此，在任意时刻，3 - 1MC
上桥臂和下桥臂的 3 个双向开关应各导通一个；另
一方面，根据变压器电感特性可知电流 iL不会断续，
要求至少一个开关连接到点 P或点 N。 基于以上约

束条件，定义开关函数 Sxy为：

Sxy =
1，开关 Sxy 导通；

0，开关 Sxy 关断。{ (10)

因此，3 - 1MC共有 9 种可行的开关状态，分别

为 6 个有效矢量和 3 个零矢量，如表 1 所示。 其中：
I1 ～ I6 是有效电流矢量； I7 ～ I9 是零电流矢量。 将

3 - 1MC分正负两组，当 MC 进行交直流变换时，其
作为电流源整流器，此处 MC 作三相交流到单相交

流的变换，采用在正负极性交替的基础上进行整流，
从而产生高频交流电压。 正负极性下，输入电流空

间矢量具有固定方向并均匀间隔 π / 3 rad，如
图 3(a)所示。 根据目标电流矢量 Iref 所在扇区，按
照伏秒平衡的原则使用相邻 2 个有效矢量和以最少

开关切换次数对应的一个零矢量合成 Iref， 每个开

关周期 Ts被平均分成两部分，前半部分使用 iL ＞ 0
对应特定扇区中的空间电流矢量，开关周期后半部

分使用 iL ＜ 0 对应的空间矢量。 零矢量作用顺序按

照通过 3 - 1MC产生的高频交流电压中直流偏置量

最小。 以扇区Ⅰ为例，目标电流矢量 Iref在[0，Ts / 2]
期间由有效矢量 I1、I2 和零矢量 I7 合成，在[Ts / 2，
Ts]期间由有效矢量 I4、I5 和零矢量 I7 依次合成，合
成公式可写为

Iref = d1I1 + d2I2 + d0I7 + d3I4 + d4I5 + d0I7。

(11)
各矢量作用时间公式如下：

T1 = T3 = mTSsin(
π
3 - θi) / 2；

T2 = T4 = mTSsin(θi) / 2；

T0 = TS / 2 - T1 - T2。

㊣

㊣

㊣

㊣
㊣

㊣
㊣

(12)

其中：θi( i = 1，2，…，6)是目标电流矢量 Iref 在每个

扇区内与第 1 个有效矢量之间的夹角， θi∈[0，
π / 3]；m为调制系数，是输入与输出电流峰值的比

值，调整 m 的大小可以改变占空比以调节输出

电压。

表 1 开关状态

Table 1 Switch state

电流

矢量

开关组合关系

Sap Sbp Scp San Sbn Scn
电压

I +1 / I -4 1 0 0 0 1 0 uab

I +2 / I -5 1 0 0 0 0 1 uac

I +3 / I -6 0 1 0 0 0 1 ubc

I +4 / I -1 0 1 0 1 0 0 uba

I +5 / I -2 0 0 1 1 0 0 uca

I +6 / I -3 0 0 1 0 1 0 ucb

I7 1 0 0 1 0 0 uaa

I8 0 1 0 0 1 0 ubb

I9 0 0 1 0 0 1 ucc

图 3 扇区分布与矢量合成

Fig. 3 Sector distribution and vector synthesis

3 直接功率反步控制器设计

本节详细阐述 HFLMC 的直接功率非线性反步

控制策略(BC-DPC)设计。
3. 1 输出电流 BSC设计

忽略输出电容的影响，直流侧电流 idc和有功功

率 P之间的关系表示为

L0
didc
dt =

P
idc
- vb。 (13)

直流输出控制通常采用 PI控制策略，设置有功

功率或电压的参考值为 PI控制器的输出，以实现 idc
的稳定。 通过采用非线性反步控制器代替 PI 控制

器，整个设计过程分 2 个步骤。 首先设计直流输出
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电流反步控制器来控制 idc，并将输出作为有功功率

x*p 的参考值，定义直流输出电流的跟踪误差为 δ =
idc - i*dc，i*dc 是输出电流的参考值， δ的导数可表示为

δ· = i·dc =
1
L0
( Pidc
- vb)。 (14)

定义一个连续可微的 Lyapunov候选函数为

V1 =
1
2 δ

2。 (15)

由式(15)可知， V1(0) = 0且当 δ≠0时，存在

V1(δ) ＞ 0 ，满足 Lyapunov 候选函数的要求，因此，
计算其沿系统轨迹的导数为

V·1 =
δ
L0
( Pidc
- vb)。 (16)

引入有功功率跟踪误差

δp = xp - x*p 。 (17)
根据式(17)，设计有功功率参考值 x*p 为

x*p = idc(vb - L0k1δ)。 (18)
其中 k1是输出电流控制回路的增益，是正实数，联
立式(16) ～式(18)，整理得

V·1 = - k1δ2 +
δδp
L0 idc
。 (19)

若虚拟输入 δp = 0 ，则∀δ≠0，V
·
1 ＜ 0，意味控

制目标 δ满足 lim
t→∞
δ = 0，即满足 t→∞ 时， idc = i*dc。

为了确保式(19)成立，考虑第 2 个控制目标要满足

lim
t→∞
δp = 0，δp 的导数表示为

δ·p = x
·
p - x

·*
p = apnxp + up + η( t) - x

·*
p 。
(20)

设输出电流模型的控制信号 up采用如下形式：

up = -
δ
L0 idc

- apnxp - k2δp + x
·*
p - ρpsgn(δp)。

(21)
其中：sgn(·)是符号函数；k2和 ρp 是正实数，k2是有

功功率控制回路的增益， ρp 是系统参数不确定性的

估计值。 定义第 2 个 Lyapunov 复合函数为 V2 =
V1 +1 / 2δ2p，联立式 (19) ～ 式 (21)， V2 的导数表

示为

V·2 = V
·
1 + δpδ

·
p = - k1δ2 - k2δ2p + δpη -

δpρpsgn(δp) ≤- k1δ2 - k2δ2p -
| δp | (ρp -| η( t) | ) ＜ 0。 (22)

从式(22)中可以看出，只要 ρp ＞ | η( t) | ，便可

满足∀(δ，δp) ≠0，V
·
2 ＜ 0且(δ，δp) = (0，0) 是渐

进稳定的平衡点，因此可以保证直流输出电流控制

的稳定性。 输出电流控制信号 up中的 sgn(·)可能

会导致抖振问题，降低系统的动态性能，所以将符号

函数置换为饱和函数 sat(·)。
3. 2 无功功率 BSC设计

三相输入滤波器会引起网侧电压和电流之间的

相位差，不能实现单位功率因数控制，更无法满足

3 - 1MC宽负载范围内仍为单位功率因数的要求。
为此，需要通过功率因数补偿实现单位功率因数。
该控制目标可以转化为对系统无功功率的控制，当
Q = 0 时，即可实现单位功率因数。 无功功率控制误

差定义为 δq = xq - x*q ，其导数表示为 δ·q = x
·
q - x

·*
q 。

设无功功率 BSC 模型的控制律 uq采用如下

形式：
uq = - aqnxq - k3δq - ρqsat(δq)。 (23)

其中：k3和 ρq 是正实数；k3是无功功率控制回路的增

益； ρq 是无功功率 BSC模型不确定性的估计值。 定

义第 3 个 Lyapunov函数为 V3 = 0. 5δ2q，其导数为

V·3 = δqδ
·
q = - k3δ2q + δqg - δqρqsat(δq) ≤

- k3δ2q -| δq | (ρq -| g( t) | ) ＜ 0。
(24)

如果满足 ρq ＞ | η( t) | ，那么 V·3 将是 1 个负定

函数。 根据 Lyapunov稳定性定理，无功功率控制误

差 δq 将渐近收敛至 0，保证无功功率控制的稳定性。
注：动态模型中的非理想效应，包括功率转换损

耗、不等滤波电感以及高频分量等被视为集总不确

定性。 因此，这些非理想特性不影响控制器的设计

过程。
BS-DPC系统框图如图 4 所示。
首先将交流侧三相电网电压和 3 - 1MC 输入电

压转换成同步旋转坐标系下的 d - q 分量，并根据

式(5)和式(6)计算出瞬时有功和无功功率。 输出

电流反步控制器用于输出电流 idc快速跟踪其参考

值 i*dc并输出有功功率参考值 P* ；无功功率反步控

制器用于实现单位功率因数以及通过调节瞬时无功

功率实现任意相位差控制。 其中，输出电流的参考

值 i*dc是在电池不同工作方式下获得的，具体工作过

程为：当实际充放电电流 idc小于最大允许充放电电

流 i*dc-max 时，采用恒功率(CP)工作方式，此时参考值

i*dc等于功率参考值 P* 除以直流侧电压 vb，i*dc ＞ 0 表

示充电，反之为放电。 一旦实际充放电电流 idc等于

电池最大允许充放电电流 i*dc-max 时，则电池以最大充

放电电流 i*dc-max 开始工作，此时为恒电流(CC)工作

方式。 当充电电压 vb上升到一定值 v*b 时，此时采用

恒电压(CV)工作方式。 控制系统中 2 个解耦控制
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信号 up和 uq分别由式(21)和式(23)获得，根据

式(6)计算出控制参考电流 idref和 iqref构造参考电流

矢量为：

idref =
2Lf
3R fEm

(up + ωQ) -
1
R f
(Em - vd)；

iqref = -
2Lf
3R fEm

(uq - ωP) +
1
R f
vq。

㊣

㊣

㊣

㊣
㊣

㊣
㊣

(25)

然后将分量 idref和 iqref从 d - q 坐标系转换至极

坐标系，使用下式计算出参考电流空间矢量的调制

指数和角度：

m = (
iα
Ib / n
) 2 + (

iβ
Ib / n
) 2 ；

θi = arctan(
iβ
iα
)。

㊣

㊣

㊣

㊣
㊣㊣

㊣
㊣

(26)

最后通过 SVPWM单元产生切换信号。

图 4 直接功率反步控制框图

Fig. 4 Direct power reverse step control block diagram

4 仿真验证

为验证所提出的用于高频链矩阵变换器的 BS-
DPC策略的性能，通过 MATLAB / Simulink 仿真，将
所提策略与传统 PI-DPC 策略进行了对比分析。 仿

真模拟的关键参数如表 2 所示。 针对所提的 BS-
DPC策略，设定内环控制增益为 k2 = 1 500 和 k3 =
1 500，外环控制增益为 k1 = 18 000。

表 2 仿真参数

Table 2 Simulink parameters

 参数 数值  参数 数值

Em / V 110 Lf / mH 1. 5

电网频率 f / Hz 50 Cf / μF 30

开关频率 fs / kHz 20 L0 / mH 1

n∶1 1∶1 C0 / μF 47

L / μH 44 vb / V 130

4. 1 动态响应仿真分析

图 5(a)和(b)分别为 HFLMC在 BS-DPC和 PI-
DPC两种策略下直流侧与电网侧动态响应时间对

比。 t = 0. 03 s 时，直流输出电流参考值由 10 A 突

变为 5 A；t = 0. 06 s时，5 A切换回 10 A。 在 PI-DPC
策略下，输出电流瞬态响应下降和上升时间为

14 ms。 而 BS-DPC策略下的输出电流没有过冲，并
且快速恢复到稳态，响应时间仅为 3 ms。 与 PI-DPC
策略相比，所提策略动态响应时间减少了约 78% ，
因此，所提 BS-DPC方案具有更好的动态性能。

图 6(a)和(b)显示了在所提 BS-DPC 策略下，
有功和无功功率的动态性能。 其中参考功率一开始

设置为 P* = 600 W和 Q* = 0，0. 1 s 后无功功率参

考值变为 500 Var，有功和无功功率的阶跃响应如

图 6(b)所示。 从图 6(a)中可以看出，A 相电网侧

电压电流在 0. 1 s 前始终保持同相位，实现了单位
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功率因数，0. 1 s 后由于无功功率的突变，电流滞后

于电压。 为更清晰展示无功功率的跟踪控制性能，
图 6 ( c)设置无功功率在 0. 04 s 时由 0 突变至

500 Var，再由 500 Var突变回 0，无功功率 2 次动态

响应时间均小于 0. 5 ms；无功功率跟踪动态过程

中，有功功率对无功功率的阶跃变化几乎不敏感，因
此所提 BS-DPC策略可实现有功和无功功率的解耦

控制。

图 5 输出电流 idc的动态响应对比波形

Fig. 5  Comparison waveform of dynamic response of
output current idc

4. 2 鲁棒性仿真分析

为验证所提控制策略的鲁棒性，在仿真中建立

了 2 种扰动情况。 案例 1：输出电流参考值 i*dc =
10 A，将输出滤波电感值由 1 mH 切换至 1. 5 mH；
案例 2：A相相电压由初始值 110 V，在 t = 0. 3 s 时
下降 5% 。

BS-DPC策略及 PI-DPC策略下电池测电流波形

分别如图 7(a)、(b)所示。 由于输出电感的突变，
在 PI-DPC策略下 idc的波动为 5 A，并且 11 ms后恢

复至初始值；相比之下，BS-DPC策略下的 idc在 4 ms
内达到稳态，响应时间约为传统策略的 36. 4% ，输
出电流波动幅值约为传统策略的 60% 。

图 6 所提控制策略下有功和无功功率的动态性能

Fig. 6  Dynamic performance of active and reactive
power under the proposed control strategy

图 7 输出电流 idc对输出电感变化的鲁棒性

Fig. 7  Robustness of output current idc to changes in

output inductance

BS-DPC策略在不平衡电网电压下的鲁棒性如

图 8 所示。 即使电网不平衡，A 相电流波形仍保持
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正弦化且电网电流与电压同相，相应的 THD 值为

2. 19% ，这符合 IEEE 519 电流谐波极限，如图 8(b)
和图 8(c)所示。

图 8 所提策略在 A相下降 5%的不平衡电网电压下的

鲁棒性

Fig. 8 Robustness of the proposed strategy under
unbalanced grid voltage with a 5% decrease
in phase A

4. 3 THD仿真结果

PI-DPC及 BS-DPC两种策略下网侧电流总谐波

失真率对比如图 9(a)和图 9(b)所示。 由图 9 可看

出，由于电网侧使用了电感滤波器，在 2 种控制方法

下，开关频率(20 kHz)附近都存在奇次谐波和高次

谐波，所提 BS-DPC 方案可以将 PI 控制的 THD 值

(2. 71% )提高到 1. 73% ，符合 IEEE 519 电流失真

极限。
传统 PI-DPC策略以其结构简单、成本低廉等广

泛应用于工程实际中，然而，若受控对象是高度耦

合、非线性和系统参数不确定的，采用基于线性化模

型的 PI-DPC策略瞬态响应速度慢、抗扰性差。 而所

提 BS-DPC方案，其控制器设计基于 Lyapunov 稳定

性理论，设计相应控制律使控制误差随时间增长渐

进收敛至 0。 因此，所提 BS-DPC方案对有功和无功

功率的控制精度优于传统 PI-DPC策略，特别是在系

统参数不确定情况下。

图 9 2 种控制方法下电网电流谐波分析

Fig. 9 Harmonic analysis of power grid current under
two control methods

5 实验验证

为验证上述分析的正确性，搭建一台 2 kW 的

HFLMC实验平台进行实验验证。 开关管采用型号

为 C3M0065090J 的宽禁带 SiC MOSFET 器件；主控

制器采用 TMS320F28335PGFA型 DSP芯片，其输出

信号送入 EPM1270T144C5N 型 CPLD 进行逻辑解

码，实验平台硬件参数与仿真参数一致，如表 2
所示。

设置 2 种方案对比传统 PI-DPC 方法与所提

BS-DPC方法的动态跟踪性能。 方案一：输出电流

参考值 i*dc从 5 A 增加到 10 A；方案二：输出电流参

考值 i*dc从 10 A切换到 5 A。 如图 10(a)、(b)所示，
在 PI-DPC策略下，输出电流 idc的瞬态响应上升和

下降时间分别为 14 ms和 12 ms；如图 10(c)、(d)所
示，在所提 BS-DPC策略下，输出电流 idc的瞬态响应

上升和下降时间均降低至 4 ms，输出电流几乎没有

过冲；因此，所提 BS-DPC策略具有更快的动态响应

速度，可快速跟踪输出电流参考值。
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图 10 PI-DPC与所提 BS-DPC策略动态响应对比实

验结果

Fig. 10 Experimental results of dynamic response with
PI-DPC and proposed BS-DPC

图 11 对比了电网变化场景下采用 PI-DPC与所

提 BS-DPC方法的实验结果。 输出电流参考值 i*dc始
终设定为 10 A，当电网电压减小时，传统 PI-DPC 策

略下输出电流 idc波动值为 2 A，并在 10 ms 后达到

稳态；相反，在所提 BS-DPC 策略下，idc几乎没有过

冲并在 1 ms 内达到稳态，对比结果表明，所提 BS-
DPC方法比 PI-DPC方法对电网变化具有更强的鲁

棒性。
图 12 为 A 相电网电压、电流及有功功率、无功

功率的实验波形。 所设计的反步控制器能对无功功

率进行独立控制，有功功率准确跟踪参考值，无功功

率保持为 0。 实验结果可知，电网侧电压电流同相

位，实现了单位功率因数。
图 13 对比了 PI-DPC及 BS-DPC 两种控制策略

下的网侧电流 THD。 在传统 PI-DPC 方法控制下，

THD为 3. 27% ；在 BS-DPC 方法控制下，THD 降低

至 2. 1% 。 与 PI-DPC方法产生的谐波阶次相比，所
提 BS-DPC的 A相电流中的谐波阶数要少得多，因
此谐波含量较传统 PI-DPC策略有所减少。

图 11 电网电压波动场景下的鲁棒性对比实验结果

Fig. 11  Experimental results of robustness with PI-
DPC and proposed BS-DPC under grid volt-
age fluctuation

图 12 A相电网电压、电流及有功功率、无功功率的实

验波形

Fig. 12 Experimental waveforms of phase A grid volt-
age, current, active power and reactive power

图 13 2 种控制方法下 A相电流 THD对比

Fig. 13  Comparison of A-phase current THD under
two control methods
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6 结 论

本研究提出一种基于非线性反步法的直接功率

控制策略(BS-DPC)，并验证了其正确性和有效性。
仿真和实验结果表明：
1)考虑系统参数不确定性，BS-DPC 策略实现

了有功功率和无功功率的解耦控制，简化了控制器

的参数整定。
2)与传统 PI-DPC 策略相比，BS-DPC 策略控制

的有功和无功功率跟踪动态响应速度更快以及对电

网波动、直流滤波电感变化的鲁棒性更强，有效降低

了网侧电流总谐波失真率，通过调节瞬时无功功率

可实现单位功率因数和任意相位差控制。
3)直接功率非线性反步控制策略在电动汽车

充电器、电池储能和光伏微电网等领域的电力电子

变换器控制中具有很大潜力。
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