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Введение

Актуальность темыисследования.На сегодняшний день разработано мно-
жество конфигураций инверторов напряжения и тока, и большое количество науч-
ных работ, как в отечественной, так и в зарубежной практике, посвящено анализу,
систематизации и применению систем энергопреобразования на их основе. Это
обусловлено тем, что данный класс преобразователей находит применение в со-
ставеширокого класса систем энергоснабжения, таких как, например, автономные
источники питания для систем распределенной генерации энергии, вторичные ис-
точники электроснабжения, источники питания систем электропривода, являясь
при этом неотъемлемым звеном таких систем. Все перечисленные области при-
менения в настоящее время активно развиваются, либо уже находят широкое
применение, так, например, хорошо известен факт, что системы электропривода,
которые являются наиболее распространенным типом нагрузки для инверторов,
в современном мире потребляют свыше 60-75% всей генерируемой на планете
электроэнергии.

В силу широкого применения инверторов актуальной является задача совер-
шенствования различных аспектов проектирования систем электроснабжения на
их основе. Соответственно, разработка методов управления преобразователями
в составе таких систем, включая использование широко применяемых микропро-
цессорных технологий, также представляет собой весьма актуальную проблему,
требующую детального изучения. Производительность и эффективность работы
преобразователя, а также качество входящей и исходящей электроэнергии, в зна-
чительной мере зависят от выбранной стратегии управления и структуры системы
автоматического управления (САУ). Для решения задачи проектирования систе-
мы энергопреобразования в том числе необходимо выполнить синтез системы
управления инвертором, и, соответственно, разработка новых методик синтеза с
целью достижения более высокой точности формирования требуемого напряже-
ния при поддержании высокого качества спектрального состава остается актуаль-
ной проблемой в современной силовой электронике. Следует также подчеркнуть,
что возрастающие требования к инверторам в плане повышения эффективности
преобразования энергии делают разработку новых методов управления еще более
значительной.

Степень разработанности темы исследования. Вопросу разработки под-
ходов к проектированию систем электроснабжения, в составе которых присут-
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ствуют инверторы напряжения и тока, и рассмотрению методов разработки си-
стем автоматического управления для таких систем посвящено множество работ.
Так например, можно отметить, что различные аспекты теоретического анализа
и практической реализации инверторов, различные схемотехнические решения и
алгоритмы управления силовыми ключами в их составе рассматривались в работах
таких авторов, как Зиновьев Г.С., Баховцев И.А., Frede Blaabjerg, Teodorescu, R., H.
Akagi,Щуров Н.И., Халютин С.П., Харитонов С.А., Гарганеев А.Г., Чаплыгин Е.Е.,
Иванов А.Г и др. Вопросы рассмотрения алгоритмов и систем автоматического
управления для силовых преобразователей и систем электропривода проанали-
зированы в трудах Панкратова В.В., Носа О.В., Зимы Е.А., Александрова И.В.,
Севостьянова Н.А., Жаркова М.А., Yonghao Gui, Yongheng Yang и др.

Следует отметить, что среди существующих на сегодняшний момент подхо-
дов к разработке систем преобразования затруднен выбор оптимального решения
с учетом схемотехнических и аппаратных ограничений, экономических затрат,
решаемых задач и предъявляемых к системе требований.

Наиболее широкое распространение на практике получили различные мето-
ды, основанные на анализе частотных свойств системы, благодаря относительно
простым процедурам расчета и простоте визуализации [1—6], однако данные ме-
тодики обладают ограничением в применении, поскольку требуют линеаризации
математической модели процессов в преобразователе и не всегда позволяют обес-
печить требуемые показатели качества в системе регулирования, в том числе в
условиях изменения параметров нагрузки или источника питающего напряжения.

Модальный метод синтеза также находит определенное практическое при-
менение, например в системах электропривода. Данный подход, также как и ча-
стотный метод, демонстрирует удовлетворительные результаты при постоянных
параметрах объекта управления, однако требует рассмотрения линейных моделей
[1]. Кроме того, недостатком данного подхода, как и в случае с частотнымметодом
синтеза, является ухудшение показателей качества регулирования при изменении
параметров объекта управления.

С целью повышения точности систем автоматического управления при со-
хранении их устойчивости в настоящее время достаточно широко распространен
подход с использованием резонансных регуляторов. Вопросам их расчета и прак-
тической реализации посвящено множество работ [2, 7—14], рассматривающих в
том числе и проблему учета запаздывания в контурах управления.
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Также известны методики синтеза на основе преднамеренного формирова-
ния разнотемповых процессов в системе автоматического управления, которые
возникают при использовании больших коэффициентов усиления в алгоритме
управления, что приводит к рассмотрению свойств сингулярно-возмущенных ди-
намических систем. Существует ряд работ, описывающих общие принципы дан-
ных методик синтеза [1, 15, 16], исследований, анализирующих отдельные аспекты
их применения для систем электропривода и силовых преобразователей [17—20],
и обосновывающих их свойства, такие как обеспечение устойчивости систем и гру-
бость динамических свойств при изменении параметров модели объекта управле-
ния [17, 19, 21, 22]. Данное направление исследований в силу своих преимуществ
является достаточно перспективным и требует дальнейшего расширения с це-
лью формализации методик и их адаптации применительно к конкретным объек-
там управления. Актуальной научно-технической задачей является развитие этой
сферы исследований, с формализацией методик и их адаптацией применительно
к задаче управления силовыми преобразователями, и, в частности, инверторами
напряжения в условиях динамических изменений параметров нагрузки.

Исходя из вышеизложенного, были сформулированы цель и задачи диссер-
тационной работы, представленные ниже.

Цельюдиссертационного исследования является обеспечение требований
на статическую и динамическую точности формирования переменного напряже-
ния, повышение качества спектрального состава генерируемого переменного на-
пряжения, обеспечение требуемых показателей качества переходных процессов в
условиях неполной информации о переменных параметрах нагрузки за счет разра-
ботки новых алгоритмов управления и методик синтеза систем автоматического
управления для инверторов напряжения.

Для достижения цели диссертационного исследования были поставлены и
решены следующие задачи:

1. Провести анализ состояния проблемы синтеза систем автоматического
управления, включающий в себя сравнение методик расчета регуляторов
и исследование математических моделей базовых топологий инверторов
напряжения.

2. Разработать методику синтеза алгоритмов управления для базовых то-
пологий инверторов напряжения на основе метода разделения движений
(МРД).
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3. Разработать методику расчета параметров и выбора структуры регулято-
ров с учетом требований на точность и ограничений на уровень пульсаций
в системах управления с широтно-импульсной модуляцией (ШИМ) на ос-
нове разработанных методик.

4. Разработать методику синтеза резонансных регуляторов с привлечением
метода разделении движений, с целью повышения точности формирова-
ния заданного переменного напряжения.

5. Провести апробацию разработанных методик на основе численных и ими-
тационных моделей.

6. Провести практическую апробацию разработанных методик синтеза САУ
для инвертора напряжения в составе системы электропривода.

Объектом исследований являются многоконтурные системы автоматиче-
ского управления для однофазных и трехфазных инверторов напряжения и мате-
матические модели данных силовых полупроводниковых преобразователей.

Предметом исследований являются методики синтеза систем автоматиче-
ского управления инверторами напряжения и динамические характеристики си-
стем электроснабжения на основе инверторов напряжения в условиях изменения
параметров нагрузки.

Методы исследования. В процессе научного исследования использованы
методы математического анализа и численного моделирования. Математические
модели исследуемых преобразователей получены с использованием широко при-
меняемого при рассмотрении силовых преобразователей метода усреднения и
анализа в пространстве состояний. При синтезе САУ рассматривались непрерыв-
ные модели регуляторов, с применением математического аппарата передаточных
функций и частотных характеристик. Численное моделирование проводилось при
использовании имитационных моделей, построенных с помощью программного
обеспечения (ПО) Matlab/Simulink и характерного для этого ПО пакета инстру-
ментов для анализа частотных и спектральных характеристик, а также при помощи
cистемы компьютерной алгебры Mathcad. Верификация разработанных методик
синтеза регуляторов проводилась с помощью экспериментов на испытательном
стенде.

Научная новизна полученных результатов состоит в следующем:
1. Разработана методика синтеза систем автоматического управления для

автономных инверторов напряжения на основе преднамеренного форми-
рования разнотемповых процессов в контурах регулирования, что поз-
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воляет обеспечить требуемую точность формирования переменного на-
пряжения и грубость динамических характеристик системы управления
в условиях неполной информации о параметрах объекта управления и
переменных характеристиках нагрузки.

2. Предложен подход к синтезу систем автоматического управления для
автономных инверторов напряжения с учетом требования на фильтра-
цию высокочастотных пульсаций в канале регулирования, вызванных ис-
пользованием широтно-импульсной модуляции при управлении силовы-
ми ключами, позволяющий устранить возникновение режима насыщения
ШИМ и обеспечить требования на спектральный состав генерируемого
переменного напряжения.

3. Разработана методика синтеза систем автоматического управления для
автономных инверторов напряжения с целью устранения влияния гармо-
нического возмущения на ошибку регулирования за счет использования
предложенной структуры регулятора с резонансными компонентами.

Теоретическая значимостьрезультатовработы состоит в развитии теории
синтеза регуляторов для преобразователей переменного тока на основе формиро-
вания в замкнутой системе разнотемповых процессов.

Практическая значимость результатов работы состоит в разработке ал-
горитмов и методик синтеза систем автоматического управления для инверторов
напряжения, позволяющих обеспечить заданные требования на качество генери-
руемого переменного напряжения, которые могут быть использованы при проек-
тировании систем управления для силовых преобразователей, функционирующих
в составе систем электроснабжения для электропривода, систем распределенной
генерации энергии, и систем электроснабжения с повышенными требованиями к
качеству генерируемой энергии.

На защиту выносятся следующие научные положения:
1. Методика синтеза регуляторов в составе системы автоматического управ-

ления для силовых преобразователей в системах переменного тока, сфор-
мированная на основе подхода с разделением темпов процессов в конту-
рах регулирования, и позволяющая обеспечить грубость динамических
свойств процессов в системе автоматического управления по отношению
к существенным изменениям режимов работы преобразователя.

2. Методика синтеза регуляторов в системах управления с разнотемповы-
ми процессами для силовых преобразователей с ШИМ, которая позво-
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ляет уменьшить величину высокочастотных пульсаций в модулирующем
сигнале, что приводит к улучшению качества спектра генерируемого пе-
ременного напряжения и позволяет избежать режима насыщения ШИМ,
вызванного данными пульсациями.

3. Методика синтеза резонансных регуляторов на основе разделения темпов
процессов в контурах регулирования, которая позволяет исключить вли-
яние гармонических возмущений на ошибку формирования переменного
напряжения в установившемся режиме, особенностью которой является
возможность независимого расчета параметров регулятора и его резо-
нансных компонент.

Достоверность и обоснованность полученных в результате выполнения
диссертационной работы выводов подтверждается сходимостью результатов про-
веденного математического анализа с результатами численного моделирования и
испытаний на экспериментальном стенде трехкаскадного синхронного генератора
авиационного назначения.

Внедрение результатов исследований. Результаты диссертационной рабо-
ты были использованы:

1) в рамках выполнения ОКР «Разработка и изготовление универсально-
го блока регулирования напряжения трехкаскадного синхронного генератора»
(шифр БРЗУ-115ИН) для разработки двухконтурной системы автоматического
управления для силового преобразователя в составе испытательного стенда трех-
каскадного синхронного генератора авиационного назначения;

2) в учебном процессе в рамках дисциплины «Специальные главы теории
автоматического управления», проводимой на кафедре Электроники и Электро-
техникиНовосибирского государственного технического университета (НЭТИ), г.
Новосибирск, по направлению подготовки 11.04.04 - Электроника и Наноэлектро-
ника. Использование результатов диссертационной работы подтверждается соот-
ветствующими актами о внедрении.

Апробация результатов исследований.
Основные результаты работы обсуждались на следующих мероприятиях:
1. Научные семинары кафедры автоматики ФГБОУ ВО «НГТУ» (г. Новоси-

бирск, 2023, 2024, 2025, 2026 гг.).
2. Научные семинары кафедры электроники и электротехники ФГБОУ ВО

«НГТУ» (г. Новосибирск, 2023, 2024, 2025, 2026 гг.),
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3. Международные IEEE конференции молодых специалистов в области
электронных приборов и материалов (EDM-2022, EDM-2023 Эрлагол,
Республика Алтай).

4. Международная IEEE конференция по инженерным, компьютерным и ин-
формационным наукам (SIBIRCON–2022, г. Новосибирск).

5. Международная IEEE конференция по проблемам электронного прибо-
ростроения (APEIE–2023, г. Новосибирск).

Личный вклад автора состоит в непосредственном решении поставлен-
ных задач диссертационного исследования, а именно: разработке математических
моделей, методик синтеза и их модификаций, проведении математического и ими-
тационного моделирования, проведении экспериментов в составе испытательно-
го стенда, а также в анализе полученных результатов. Постановка цели и задач
диссертационного исследования осуществлялась автором совместно с научным
руководителем Юркевичем В.Д.

Публикации.По теме диссертационного исследования опубликовано 12 пе-
чатных работ, в том числе 2 статьи в рецензируемыхизданиях входящих в перечень
ВАК РФ по специальности «2.4.2 – Электротехнические комплексы и системы»,
8 публикаций входящих в международную систему цитирования «Scopus» и/или
«Web of Science», 1 свидетельство о регистрации программы для ЭВМ (Приложе-
ние Б).

Структура и объем диссертационной работы.
Диссертация состоит из введения, 5 глав, заключения, списка литературы и

1 приложения. Объём диссертации составляет 125 страниц, включая 57 рисунков,
4 таблицы. Список литературы содержит 142 наименования.
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Глава 1 Обзор современного состояния систем электроснабжения на основе
инверторов напряжения и методов синтеза систем автоматического

управления для них

На сегодняшний день существует множество топологий автономных инвер-
торов напряжения (АИН) и тока, и количество этих разработок постоянно увели-
чивается, причиной чего, в первую очередь, является их высокая востребованность
в большом количестве различных систем электроснабжения (СЭС). Обзору, систе-
матизации, практическому использованию преобразователей инверторного типа
посвящено множество публикаций как в России, так и за рубежом, как будет пред-
ставлено в данной главе. Такое большое количество исследований по данной теме
обусловлено необходимостью модернизации и технологического развития систем
энергоснабжения, передачи и распределения электроэнергии, повышения энерго-
эффективности производства и улучшения энергосбережения как приоритетных
целей развития науки, технологии и техники в современном мире.

Соответственно, решение вопросов управления преобразователями, в том
числе с помощью микропроцессорных систем, также является важной задачей,
требующей пристального рассмотрения. Качество потребляемой и генерируемой
преобразователем электроэнергии, и, соответственно, его энергоэффективность,
в значительной степени определяется выбором способа управления и проектиро-
ванием системы автоматического управления. Также необходимо отметить, что c
учетом текущих стандартов, налагаемых на инверторы с целью повышения эф-
фективности преобразования электрической энергии, разработка новых методов
управления приобретает еще большую актуальность.

В основной части данной главы приведены ключевые понятия теории пре-
образования видов электроэнергии, обобщенный анализ эволюции методов и си-
стем управления рассматриваемыми преобразователями, в том числе и в рамках
теории автоматического управления. Приведена краткая классификация типов
инверторов, проведено рассмотрение доминирующего в настоящее время прин-
ципа управления – широтно-импульсной модуляции. Проведен анализ научных
публикаций, посвященных исследованию и созданию методик управления основе
широтно-импульсной модуляции для инверторов напряжения (ИН).
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1.1 Типовые схемы силовых инверторов и область их применения

В настоящее время для эффективной генерации, передачи и потребления
электроэнергии зачастую необходимо многократное преобразование её характе-
ристик для приведения в соответствие с требованиями конкретных потребите-
лей, которые существенно отличаются от стандартных параметров промышлен-
ных электросетей. Для решения этой задачи широко применяются высокомощные
силовые преобразователи, основанные на использовании полупроводниковых клю-
чей. По статистике, в таких странах как США, Канада, Япония и государствах Ев-
ропы, более шестидесяти процентов всей производимой электроэнергии подвер-
гается трансформации с участием полупроводниковых силовых преобразователей
[23]. В Российской Федерации доля преобразуемой силовыми устройствами элек-
троэнергии в настоящее время находится на значительно более низком уровне,
однако непрерывно повышается. Одним из наиболее распространенных силовых
преобразователей в системах электроснабжения являются автономные инверторы
напряжения и тока, предназначенные для преобразования электрической энергии
постоянного тока в переменный с регулированием частоты и величины выходно-
го напряжения, основанные на использовании полупроводниковых приборов [24].
Преобразователи данного типа широко используются в составе различных типов
энергосистем, таких как, например, системы распределенной генерации энергии,
вторичные источники электроснабжения, питание регулируемого электропривода,
системы на основе возобновляемых источников энергии, различные СЭС транс-
портных средств и др.

В зависимости от характера подключения различают два типа инверторов –
зависимые от внешней сети и независимые (автономные) инверторы [23].

Инвертор рассматривается как зависимый, если его выходной контур вклю-
чает источник переменного напряжения, который определяет ключевые характе-
ристики тока и напряжения в данной системе, как, например, при подключении к
изолированной сети переменного тока. В подобной конфигурации энергосистемы
зависимый инвертор предназначен для подачи недостающей или дополнительной
активной мощности в сеть. При этом выходные параметры и режим работы за-
висимого инвертора должны быть согласованы с общим процессом работы этой
внешней сети [25].

Автономным инвертором называется преобразователь постоянного тока в
переменный, работающий в условиях, когда на его выходе нет дополнительно
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подключенных источников переменного напряжения. Частота напряжения, гене-
рируемого автономным инвертором, напрямую зависит от частоты управляющих
импульсов, подаваемых на его полупроводниковые ключи. В то же время, вид и
амплитуда выходного переменного напряжения формируются с учетом характера
подключенной нагрузки и выбранной схемотехнической реализации инвертора.
Также необходимо отметить, что преобразователи такого типа отличаются наибо-
лее высокой востребованностью и наибольшим разнообразием принципов управ-
ления [26].

Среди автономных инверторов в свою очередь можно выделить три типа: 1)
инверторы тока; 2) инверторы напряжения и 3) резонансные инверторы. Между
собой эти виды могут отличаться топологией схем преобразователя и характером
электромагнитных процессов в нагрузке и входной цепи.

Исторически первымтипоминвертирующего преобразователя стал инвертор
тока, обобщенная топология которого представлена на Рисунке 1.1 [23]. Харак-
терными особенностями этих инверторов являются входная цепь со свойствами
источника постоянного тока, что позволяет формировать выходной переменный
ток только за счет переключения вентилей, и выходная цепь с малым внутрен-
ним динамическим сопротивлением, что позволяет пропускать через инвертор
скачкообразно меняющийся ток [23].

Рисунок 1.1—Обобщенная схема m-фазного двухуровневого инвертора тока



14

Дальнейшим развитием концепции инвертирования тока стали такие схемы
как последовательно-параллельные инверторы тока, инверторы с выпрямителями
обратного тока, инверторы построенный по мостовой схеме и др. [23, 25]. Все
эти ступени развития схемотехники инверторов позволили добиться улучшения
энергетических характеристик преобразователей и увеличения их надежности.
Автономные инверторы тока нашли широкое применение как в российской, так и
в мировой практике, в области применения электропривода переменного тока и
системах возобновляемой энергетики [27—36].

К резонансным относят такие инверторы, у которых характер электромаг-
нитных процессов в нагрузке обусловлен колебательностью соединенного с на-
грузкой LC-контура, под действием которого происходит коммутация тиристоров
(Рисунки 1.2, 1.3) [25]. Это узкий класс преобразователей, находящий применение
в основном для получения высокочастотных напряжений, например в установках
индукционного нагрева. Существенными недостатками резонансных инверторов
являются невозможность режима холостого хода и значительная зависимость ре-
жима работы от параметров нагрузки [25, 37—39].

Рисунок 1.2—Резонансный инвертор с вентилями обратного тока и удвоением
частоты

Рисунок 1.3—Однотранзисторный резонансный инвертор класса Е

Автономные инверторы напряжения представляют собой наиболее распро-
страненный класс инверторов. Ключевыми особенностями этих устройств вы-
ступают жесткость внешней характеристики, отсутствие зависимости выходного
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генерируемого напряжения от колебаний нагрузки и ее коэффициента мощности,
возможность функционирования в режиме холостого хода. Одним из наиболее
важных преимуществ данного типа инверторов является возможность регулирова-
ния амплитудыичастотыпервой гармоники выходного генерируемого напряжения
в широких пределах путем выбора соответствующей стратегии управления. Также
необходимо отметить что интеграция процессов преобразования и регулирования
напряжения в одном устройстве ведет к снижению общих массо-габаритных пока-
зателей всей системы преобразования электроэнергии. Данный аспект позволяет
классифицировать инверторы такого типа как наиболее универсальные, что, в свою
очередь, объясняет их широкое применение для обеспечения питания как стати-
ческих, так и динамических нагрузок [23, 26, 40]. Применение АИН позволяет
разрабатывать системы с широкой вариацией характеристик, что и обуславливает
использование данного класса преобразователей в составе систем автономного
электроснабжения и в системах частотно-регулируемого электропривода на осно-
ве различных типов двигателей [25, 33, 34].

При рассмотрении известных схем автономных инверторов напряжения
можно выделить некоторые базовые элементы, такие как, например, плечо (также
известное как стойка или фаза) в случае рассмотрения двухуровневого инвертора
напряжения в составе обобщенной m-фазной структуры, схема которого приведе-
на на Рисунке 1.4 [23].

Рисунок 1.4—Обобщенная схема m-фазного двухуровневого АИН
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При использовании данной топологии инвертор генерирует на выходе фазы
двухполярное импульсное напряжение (u𝑎0) с амплитудами импульсов +E𝑑 /2 и
−E𝑑/2. Соединение нескольких стоек параллельно друг другу позволяет получить
двух-, трех- или, в общем случае, m-фазный инвертор с величиной выходных фаз-
ных напряжений равных u𝑎0, u𝑏0,. . . u𝑚0. Индекс «0» введен для обозначения того
факта, что данные напряжения измеряются относительно средней точки источ-
ника питания, что эквивалентно соединению нагрузки в виде m-фазной звезды
с нулевым проводом, соединяющим среднюю точку источника питания и общую
точку нагрузки. При этом независимо от количества фаз указанные выше напря-
жения будут представлять собой биполярные импульсы, аналогично однофазной
системе.

Однофазные инверторы напряжения (1Ф-ИН) мощностью менее 5 кВт ши-
роко используются в составе приводов двигателей переменного тока, источни-
ков бесперебойного питания, маломощных источников возобновляемой энергии
и др. Для использования в устройствах средней и высокой мощности, таких как,
например, автономные системы электроснабжения, накопители электроэнергии,
электропривод переменного тока мощностью до единиц МВт, чаще применяются
трехфазные инверторы [23, 35, 36].

Кроме того, в настоящее время за счет развития полупроводниковых сило-
вых ключей, усовершенствования методов их управления и развития микропро-
цессорных систем управления становятся доступны к реализации более сложные
топологии инверторов с возможностями улучшения эффективности, надежности,
качества электроэнергии и специальными возможностями для некоторых сфер
применения [41, 42]. Так, например, наблюдается существенный интерес к разра-
ботке и внедрению многоуровневых инверторов, однако использование большого
количества силовых ключей в их составе закономерно приводит к проблемам в
виде усложнения конструкции и алгоритмов управления, ухудшения надёжности
преобразователя при возрастании размера и стоимости системы преобразования.

Появление многоуровневых инверторов стало одним из наиболее важных
этапов в области проектирования АИН [33]. Эти преобразователи продемонстри-
ровали высокую эффективность и нашли обширное применение в высоковольтных
энергосистемах большой мощности, используемых для преобразования и переда-
чи электроэнергии. Одним из ключевых достоинств силовых устройств данного
типа является усовершенствованная точность воспроизведения синусоидальной
формы выходного напряжения, что ведет к улучшению спектра выходного на-
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пряжения и снижению общего коэффициента нелинейных искажений. Это в свою
очередь позволяет снизить частоту переключения силовых ключей и существенно
снизить прикладываемое к ним напряжение, что ведет к снижению требований к
ключам, минимизации потерь при переключениях и, как следствие, повышению
общего коэффициента полезного действия (КПД) системы преобразования. В ка-
честве недостатка многоуровневых АИН можно выделить значительное усложне-
ние алгоритма управления силовыми ключами и усложнение топологии схемы в
связи с требованием к уравниванию напряжению на конденсаторах, от которого
зависит амплитуда уровней генерируемого на выходе напряжения [23, 25].

Необходимо отметить, что одним из наиболее востребованных направле-
ний применения инверторов различных топологий в настоящее время являются
системы электроснабжения летательных аппаратов. На современных летательных
аппаратах наиболееширокое применение находит комбинированная система элек-
троснабжения, которая включает в себя все необходимые первичные источники
электроэнергии [40—43]. Инверторы напряжения в свою очередь функциониру-
ют в качестве вторичных источников питания для потребителей электроэнергии
переменного тока, таких как, например, радиолокационное и навигационное обо-
рудование, световые приборы, системы безопасности и коммуникации, систем
автоматического управления (САУ) и др. Также инверторы напряжения широко
используются в составе систем электропривода первичных источников электро-
питания летательных аппаратов. На текущий момент значительная часть электро-
энергии, требуемой для обеспечения полета воздушного судна, вырабатывается
с помощью синхронных генераторов с приводом от маршевых авиационных дви-
гателей. Чаще всего используются трехкаскадные бесщёточные синхронные ге-
нераторы, современные образцы которых позволяют получить мощности до 250
кВт при скоростях вращения от 12 до 24 тыс. об/мин. Причем данные генераторы
также дополнительно играют роль в качестве и стартеров авиационных марше-
вых двигателей. Таким образом, трехкаскадные синхронные генераторы (ТСГ),
работающие на постоянной частоте, являются основным агрегатом комбиниро-
ванной СЭС, и функционируют в составе вспомогательной силовой установки
(ВСУ), либо в совокупности с гидроприводом постоянных оборотов, работающим
в основной системе в комплексе с маршевым двигателем [44—46]. Электрические
машины данного типа отличаются высоким уровнем надежности с возможностью
регулирования напряжения с помощью встроенной системы возбуждения. Систе-
ма возбуждения представляет собой два дополнительных каскада электрических
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машин, расположенных на общем валу: 1) обращенная синхронная машина с бло-
ком вращающихся диодов; 2) синхронная машина выполняющая роль возбудителя
основного генератора с возбуждением от постоянных магнитов (подвозбудитель).
Для питания и управления данным комплексом электрических машин использу-
ются различные полупроводниковые преобразователи, и в том числе, в первую
очередь – инверторы напряжения. Соответственно, учитывая текущие тенденции
по поиску принципиально новых подходов к построению энергетической системы
летательных аппаратов, стремление к переходу на полностью электрифицирован-
ные энергосистемы летательных аппаратов, улучшение массоэнергетических ха-
рактеристик – разработка и внедрение новых подходов к проектированию новых
топологий инверторов и систем автоматического управления для них остается
крайне актуальной задачей [47, 48].

1.2 Анализ энергоэффективности преобразования электрической энергии для
типовых схем инверторов

Провести оценку энергоэффективностипреобразования электроэнергиидля
силовых преобразователей можно с использованием различных характерных пока-
зателей. Ключевыми параметрами для оценки являются: уровень качества потреб-
ляемой и генерируемой электроэнергии, а также уровень потерь, возникающих в
процессе работы преобразователя [24, 49]. Качество потребляемой и генерируе-
мой электроэнергии непосредственно влияет на величину дополнительных потерь,
связанных с высокочастотными компонентами напряжения или тока, а коммута-
ционные потери при переключении силовых ключей зависят от выбранной частоты
их работы в преобразователе. Под повышением энергоэффективности преобразо-
вателя в первую очередь понимается повышение его КПД за счет уменьшения
величины потерь в его входных и выходных цепях и потерь при коммутации. Кро-
ме того, важным показателем, определяющим эффективность работы автоном-
ных инверторов, является степень использования напряжения источника питания.
Данная характеристика устанавливает предельно допустимую амплитуду первой
гармоники выходного напряжения в линейном диапазоне его регулирования, и как
следствие величину мощности, которая может быть передана на выход преобра-
зователя. Исходя из этого, значительно количество научных работ в настоящее
время посвящено увеличению указанного диапазона линейного регулирования до
максимально достижимых значений, что достигается в первую очередь за счет рас-
смотрения различных стратегий управления силовыми ключами. Примером таких
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исследований может служить рассмотрение шестишагового режима работы для
трехфазных автономных инверторов [50—53] и ряд других работ в которых боль-
шое внимание уделяется вопросам непосредственного формирования импульсов
управления для силовых ключей с помощью различного вида модуляций [51, 54,
55]. Помимо этого, исходя из вышесказанного, повышение энергоэффективно-
сти преобразования возможно за счет совершенствования элементной базы, как
например использования полупроводниковых ключей на основеширокозонныхпо-
лупроводников (карбид кремния (SiC), нитрид галлия (GaN) и др.) [56, 57]. Также,
в отличие от рассмотренных методов, повышение эффективности преобразова-
ния возможно за счет улучшения качества генерируемой энергии, которое может
быть достигнуто с помощью различных систем автоматического управления, что
и рассматривается в рамках данной работы.

1.3 Анализ типовых подходов к управлению и методов синтеза систем
автоматического управления для типовых силовых преобразователей

Системы управления силовыми преобразователями оказывают существен-
ное влияние на их характеристики и качество генерируемой энергии. Вопросы
анализа и классификации способов управления силовыми ключами в составе пре-
образователей неоднократно рассматривались по мере развития автономных ин-
верторов. Наиболее эффективным и используемым в подавляющем количестве
систем управления инверторами в течении долгого времени является принцип
широтно-импульсного способа формирования выходного тока. На нынешнем эта-
пе развития преобразовательной техники данный принцип стал основополагаю-
щим для значительного числа силовых устройств, что объясняет значительное
количество исследований, посвященных вопросам создания новых методик управ-
ления на базеШИМ. Таким образом,учитывая активное развитие многоуровневых
и многофазных топологий преобразователей, на текущий момент существует об-
ширная база данных типов и методов реализации ШИМ. Следствием этого яв-
ляется заметное усложнение задач, связанных с категоризацией существующих
подходов, разработкой новых алгоритмов управления, сопоставлением различных
методик и подбором наиболее эффективных решений при проведении проектиро-
вания систем преобразования.

Согласно анализу, проведенному в работе [23], теория импульсной модуля-
ции начала наиболее активно разрабатываться и использоваться в области радио-
техники в 40-х годах прошлого века. Применение импульсных методик модуляции
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обеспечивало значительное преимущества в виде высокой степени защиты от по-
мех и упрощенного процесса демодуляции, при этом требуя меньших затратах
энергии [55]. Так в работе [58] проводится широкомасштабный и подробный ана-
лиз методов ШИМ, различных топологий автономных ИН, спектральных харак-
теристик генерируемого напряжения, влияния способов управления и вопросов
программной реализации.

Первоначально методы широтно-импульсной модуляции, применяемые для
силовых преобразователей, были заимствованы из области радиотехники. ШИМ
по своей сути представляет собой процесс развертывающего преобразования
[59—61], включающий в себя дискретизацию непрерывного входного сигнала
по временной оси. В рамках использованы методики ШИМ задействованы два
основных сигнала: низкочастотный модулирующий U𝑚, который также называ-
ют эталонным или задающим, и высокочастотный опорный U𝑂𝑃 , также называе-
мый несущим или развертывающим. Сравнение мгновенных значений этих двух
сигналов позволяет генерировать управляющие прямоугольные импульсы F𝑦 для
силовых ключей, и длительность этих импульсов регулируется в соответствии с
изменением модулирующего сигнала во времени (Рисунок 1.5). Для формиро-
вания опорного сигнала могут быть задействованы напряжения пилообразного,
треугольного или синусоидального вида [62], для модулирующего сигнала – так-
же треугольного и синусоидального, либо трапецеидального вида. Для методик с
использованием прямоугольного модулирующего сигнала отдельно введен термин
широтно-импульсное регулирование (ШИР) [63, 64].

Рисунок 1.5—Осциллограммы, демонстрирующие принцип работы ШИМ
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Исходя из того, проводится ли модуляция положения одного из двух или
обоих фронтов импульса управления, выделяют два вида модуляции: односторон-
нюю по переднему или заднему фронту для прямоугольно-пилообразной формы
сигнала U𝑂𝑃 , и двухстороннюю для всех других форм сигнала U𝑂𝑃 [62—64]. Так-
же рассматривается разделение на однополярную (униполярную) и двуполярную
(биполярную) широтно-импульсную модуляцию в соответствии с тем, изменяется
ли полярность импульсов управления на полупериоде выходного напряжения [63,
64].

По мере развития методик ШИМ для управления силовыми преобразовате-
лями были выделены следующие основные особенности данных методик, отлича-
ющие их от ШИМ, применяемой в радиотехнике:

1) частота модулирующего сигнала и частота опорного сигнала, также на-
зываемой частотой коммутации, выбираются кратными друг другу [60, 61], их
отношение является целочисленной величиной, и может быть изменено для регу-
лирования выходного напряжения преобразователя [65];

2) при анализе методики, когда кратность частот двух сигналов представляет
собой дробное число, может быть полезно синхронизировать опорный сигнал с
помощью характерных точек, присутствующих в модулирующем сигнале [61, 65];

3) модификация программных алгоритмов управления для изменения мо-
дулирующих сигналов с целью регулирования амплитуды и улучшения качества
управления выходного напряжения и использование модулирующих сигналов в
различных конфигурациях (с симметрией по полуволнам, по четвертям периода,
между фазами).

В течение последних 20 лет также можно выделить еще одну ступень раз-
вития схемотехники силовых преобразователей – появление мощных высокоча-
стотных полупроводниковых приборов (тиристоров, полевых транзисторов, би-
полярных транзисторов с полевым затвором и др.). Это позволило значительно
увеличить частоту коммутации (до десятков и сотен кГц) без серьезного увеличе-
ния потерь, которые демонстрировали более ранние образцы полупроводниковых
приборов. Следовательно, появилась возможность вновь рассмотреть классиче-
ские методы синусоидальной ШИМ и следящие подходы к управлению

В результате этого открылись новые подходы к анализу процесса работы
трехфазных инверторов напряжения на основе использования обобщенного век-
тора выходного напряжения (тока). Этот вектор характеризуется толькомодулем и
фазой, и будучи представленным на комплексной плоскости, занимает шесть чет-
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ко фиксированных позиций, разделенных интервалами в 60 эл.градусов по фазе
(Рисунок 1.6) [23].

Рисунок 1.6—Векторная диаграмма

Метод векторной ШИМ впервые был непосредственно предложен в науч-
ной работе 1982 г. [66], хотя известны более ранние подходы к рассмотрению
комплексного представления напряжения при использовании ШИМ [67]. Разви-
тие данного направления исследований привело к созданию так называемых век-
торных способов управления АИН. Эти подходы характеризуются существенным
снижением потерь, вызываемых высшими гармониками, снижением необходимого
числа коммутаций силовых ключей. Кроме того, необходимо отметить, что одним
из главных преимуществ стала возможность расширения линейного диапазона ре-
гулирования первой гармоники по сравнению с синусоидальной ШИМ на 15.5%
[68]. Появление микропроцессорных систем управления для силовых преобразо-
вателей также способствовало активному внедрению векторных алгоритмов ре-
гулирования АИН, благодаря простоте дискретизации обобщенного вектора во
временной области.

В связи с появлением термина «векторная ШИМ» разработанные ранее ме-
тодики, основанные на рассмотрении модуляции во временной области, получили
название «скалярной ШИМ».

Перечисленные выше походы к управлению силовыми ключами в составе
АИН служат дополнительным свидетельством того, что основным направлени-
ем совершенствования алгоритмов управления на основе ШИМ является более
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глубокий и полный анализ объекта управления и доступных средств реализации
алгоритмов [69]. Именно эта направленность формирует ключевые закономерно-
сти современного этапа развития алгоритмов управления на основе ШИМ, среди
которых можно отметить следующие:

1) активное внедрение многоуровневых и многофазных топологий преобра-
зователей, обоснованное потребностью в увеличении мощности систем преобра-
зования электроэнергии;

2) развитие алгоритмов пространственно-векторной ШИМ для использова-
ния с различными топологиями преобразователей;

3) внедрение методов проектирования преобразователей и создание методик
управления с использованием нейросетей, находящих все более широкое приме-
нение;

4) продолжающийся поиск новых решений на основе модификации опор-
ных и модулирующих сигналов ШИМ, таких как, например, использование «ин-
вертированного» синусоидального опорного сигнала, синхронизация опорного и
модулирующего сигнала с сохранением их постоянной кратности; модуляция ам-
плитуды опорного сигнала для увеличения линейного диапазона регулирования
по основной гармонике генерируемого напряжения АИН; изменение знака моду-
лирующих сигналов в точках естественной коммутации выходных напряжений;
уменьшения величин паразитных гармоник в спектре напряжения за счет смеще-
ния опорного сигнала; сброс опорного сигнала в начальное состояние при пере-
ходе модулирующих сигналов через ноль; использование "частотной"модуляции
опорного сигнала и т.д.

Таким образом можно заключить, что в современных условиях, характеризу-
ющихсяшироким разнообразием топологий инверторов и алгоритмов управления,
актуальными задачами являются анализ и структурирование имеющихся данных
в области разработки ШИМ силовых преобразователей, с развитием информаци-
онно емких критериев и подходов к сопоставлению различных методов.

Большинство областей применения инверторов с широтно-импульсной мо-
дуляцией – приводы двигателей переменного тока, активные фильтры, системы
бесперебойного питания и источники питания переменного тока и др. – имеют
систему автоматического управления, включающую внутренние контуры обрат-
ной связи по току и напряжению с различного вида регуляторами. Введение таких
систем автоматического управления позволяет значительно повысить производи-
тельность энергопреобразовательной системы. Так, например, управление током в
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преобразователях сШИМобеспечивает контроль формы мгновенного тока, защи-
ту от пиковых токов, хорошие динамические характеристики, грубость системы
по отношению к изменению параметров нагрузки и компенсацию изменений на-
пряжения в звене постоянного тока [70].

Решение задачи синтеза регуляторов в составе САУ зачастую основано на
рассмотрении линеаризованной в заданной рабочей точке математической моде-
ли преобразователя. При этом необходимо учитывать, что изменение величины
напряжения питания или сопротивления нагрузки преобразователя, деградация
свойств реактивных элементов могут привести к отклонению режима работы пре-
образователя от заданной рабочей точки, что, в свою очередь, может привести к
существенному изменению его динамических характеристик и, как результат, к
потере эффективности работы регуляторов, расчет которых выполнен на основе
методов синтеза требующих линеаризации математической модели процессов в
преобразователе [71]. Соответственно, высокойперспективностьюобладаютмето-
дики расчета регуляторов в составе САУ силовых преобразователей напряжения,
обеспечивающих грубость системы в условиях переменной нагрузки и изменении
режимов работы, при отсутствии необходимости в линеаризации математических
моделей преобразователей. Учитывая данные особенности, также можно заклю-
чить, что производительность системы преобразования во многом зависит именно
от эффективности применяемой стратегии управления.

Ключевой проблемой теории автоматического управления является пробле-
ма синтеза, поскольку выбор эффективных методик расчета регуляторов является
необходимым условием для успешной разработки реальных систем управления.
Выбирая подходящий метод расчета системы управления для конкретного объек-
та, необходимо удостовериться в том, что задача синтеза будет разрешима. Для
этого необходимо исследовать свойства объекта управления, ограничения на пе-
ременные состояния и управления, а также требования, которые предъявляются к
качеству работы замкнутой системы. Также необходимо убедиться в отсутствии
внутренних противоречий между предъявляемыми требованиями ифактическими
возможностями объекта, поэтому предварительно рекомендуется проводить оцен-
ку условий разрешимости задачи синтеза. Все методы синтеза решают одну из об-
ратных задач динамики, когда нужно по заданному (оценками или конкретным ви-
дом) выходу y и известной модели объекта управления определить формируемую
величину управления u в зависимости от входа v и выхода y таким образом, чтобы
выполнялись требования к динамике и основная цельфункционирования [72—74].



25

Конкретное сочетание оценок переходных процессов, видов динамических харак-
теристик объектов и систем, способов вычисления управления определяют ме-
тоды синтеза. Теория и практика автоматического управления накопила большое
количество приемов синтеза, каждый из которых хорош в определенных задачах.
Так, например, для регулирования выходного напряжения в литературе описа-
ны различные методы управления, в том числе пропорционально-интегральный
регулятор с использованием ШИМ-модуляции [75], использование фазовой авто-
подстройки частоты [76], управление с использованием dq-преобразования [77]
и использование линейно-квадратичного регулятора (Linear quadratic regulator –
LQR) [78].

Также в качестве примеров можно привести частотный метод, предназна-
ченный для синтеза систем, работающих в режиме слежения или отработки входа,
или модальный метод, основанный на использовании корней характеристического
уравнения замкнутой системы, совокупность которых определяет свойства про-
цессов отработки начальных состояний [1, 3—6, 79—82].

В настоящее время частотный метод считается классическим и остается од-
ним из основных при расчете линейных систем. Популярность данного метода,
равно как и его многочисленных модификаций, обусловлена еще и тем, что он
обеспечивает приемлемое качество регулирования даже при небольшом измене-
нии параметров реального объекта. Частотный метод чаще всего применяется при
синтезе систем, работающих в режиме слежения или отработки входного воз-
действия [1, 2]. Это графоаналитический метод, основанный на использовании
частотных характеристик разомкнутой или замкнутой системы. Также известен
как метод желаемой логарифмической амплитудно-частотной характеристики
(ЛАЧХ), при котором строится желаемая ЛАЧХ разомкнутой системы, исходя
из требований на время переходных процессов и величину перерегулирования.
Область применимости ограничена требованиями на отсутствие нулей и полюсов
в правой части комплексной плоскости характеристического уравнения замкнутой
системы (минимально-фазовая система). Методы настройки на технический оп-
тимум (оптимум по модулю) и симметричный оптимум являются производными
от метода желаемой ЛАЧХ, обеспечивая упрощенную процедуру расчета пара-
метров регуляторов. Так технический оптимум обеспечивает компромисс между
быстродействием и колебательностью переходных процессов, название исходит из
того, что амплитудно-частотная характеристика (АЧХ) в полосе пропускания по-
чти не искажает входные гармонические сигналы. Симметричный оптимум в свою
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очередь обеспечивает лучшее быстродействие при худшем перерегулировании.
Название дано по виду ЛАЧХ, при котором частота среза симметрична частотам
сопряжения [1, 72, 79, 83, 84].

Модальный метод синтеза обычно применяется для расчета систем, рабо-
тающих в режиме отработки начальных условий. При синтезе САУ с помощью
данной методики формируются желаемые корни характеристического полинома
замкнутой системы, которые относятся к модальным характеристикам системы.
Однако данная методика не позволяет обеспечить желаемые показатели качества
в условиях изменения параметров объекта управления, в частности, для силовых
преобразователей, при изменениях мощности нагрузки или величины питающего
напряжения [1, 81, 82].

Перечисленные выше методы требуют рассмотрения линеаризованной в за-
данной рабочей точке математической модели преобразователя. Однако измене-
ние величины напряжения питания или сопротивления нагрузки преобразователя,
деградация свойств реактивных элементов могут привести к отклонению режи-
ма работы преобразователя от заданной рабочей точки, что в свою очередь может
привести к существенному изменению его динамических характеристик и к потере
эффективности работы регуляторов. Соответственно, высокой перспективностью
обладают методики расчета регуляторов для силовых преобразователей напря-
жения, которые не требуют линеаризации математической модели процессов в
преобразователе и могут обеспечить грубость динамических свойств процессов в
системе управления по отношению к существенным изменениям режимов работы
преобразователя.

Метод малого параметра позволяет пренебрегать малыми параметрами, ко-
торые присутствуют в математической модели и обычно не учитываются при про-
ектировании реальной системы управления. В качестве одной из вариаций такого
подхода можно рассмотреть метод разделения движений, где в качестве малых па-
раметров системы рассматриваются параметры характеризующие инерционность
процессов [15, 16, 85]. Процессы, протекающие в реальных системах, можно услов-
но разбить на несколько категорий в зависимости от скорости их протекания. При
этом чаще всего вводится допущение о незначительно малых величинах быст-
рых составляющих процессов, данными малыми величинами можно пренебречь
при условии устойчивости быстрых процессов. Однако такое допущение может
негативно отразиться на оценке качественных свойств системы (например, устой-
чивости). Применение метода разделения движений позволяет условно разбить
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полную модель системы с малыми параметрами на две подсистемы меньшего по-
рядка, отражающие быстрые и медленные процессы, что позволяет упростить
анализ и синтез. При использовании данного подхода устойчивость быстрых про-
цессов достигается за счет выбора параметров регулятора, а получение желаемых
показателей качества переходных процессов – за счет формирования медленных
процессов в соответствии с эталонным уравнением. Данный метод обеспечивает
грубость динамических свойств процессов в системе управления по отношению
к существенным изменениям режимов работы преобразователя, и, кроме того,
позволяет сохранять устойчивость систем при больших коэффициентах усиления
регуляторов, что обеспечивает малость ошибок регулирования в системах пере-
менного напряжения. Основным условием применения метода разделения движе-
ний является физическое наличие в системе малых инерционностей или больших
коэффициентов (обратная величина будет малым параметром) [17—21].

Синтез многоканальных систем управления может быть выполнен также в
классе разрывных алгоритмов управления путем формирования скользящих ре-
жимов. Основная особенность такого подхода состоит в применении релейного
алгоритма управления для формирования движения вектора состояния системы
вдоль заданной динамической траектории (многообразия, которое задано в про-
странстве состояний данной системы). Характерными свойствами регуляторов,
основанных на скользящем управлении, являются: 1) повышенное быстродействие
по сравнению с регуляторами с токовой обратной связью; 2) свойства робастно-
сти, характерные для скользящих режимов, работающих на постоянной частоте;
3) устойчивость при изменении условий эксплуатации в широких пределах; 4) бо-
лее благоприятные переходные процессы. Однако необходимо подчеркнуть, что
названные преимущества достигаются ценой более сложной топологии и требуют
быстродействующих датчиков тока. Традиционная реализация регуляторов сколь-
зящих режимов основана на гистерезисноймодуляции, что приводит к переменной
частоте коммутации и является причиной дополнительного шума [1, 86—89].

1.4 Проблемы фильтрации при проектировании устройств силовой
электроники

Одной из характерных особенностей силовых преобразователей с системой
управления на основе широтно-импульсной модуляции является возникновение
высокочастотных пульсаций, порождаемых при переключении полупроводнико-
вых приборов в составе преобразователя, следствием чего является ухудшение
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спектра генерируемого выходного напряжения. Кроме того, качество генерируе-
мой энергии ухудшается при возникновении в цепях токов и напряжений неси-
нусоидальной формы и при передачи помех по линиям обратной связи. Также
необходимо отметить, что увеличение коэффициента усиления регулятора с це-
лью повышения точности САУ также ведет к увеличению амплитуды данных вы-
сокочастотных пульсаций, ухудшая тем самым эффективность силового преоб-
разователя. Это также оказывает негативное влияние на модулирующий сигнал
ШИМ, и может привести к переходу ШИМ в режим насыщения (режим перемо-
дуляции) [90]. В данном режиме функционирование силового преобразователя
характеризуется следующими негативными эффектами: 1) существенное сниже-
ние величины основной гармоники выходного напряжения; 2) повышения уровня
высокочастотных гармоник в спектральном составе генерируемого напряжения;
3) неравномерный режим эксплуатации и повышение износа полупроводниковых
ключей [91, 92]. Следовательно, актуальной задачей при проектировании СЭС на
основе силовых преобразователей является разработка методик снижения элек-
тромагнитных помех и, в том числе, высокочастотных пульсаций ШИМ.

На текущий момент известны различные способы снижения уровня элек-
тромагнитных помех. Среди наиболее распространенных подходов можно назвать
введение активных и пассивных фильтров в силовые цепи или цепи обратной свя-
зи [93, 94], использование силовых ключей с увеличенной длительностью фрон-
тов коммутации, оптимизация топологии печатной платы [95], экранирование и
разнообразные схемотехнические решения [96, 97]. Для наиболее эффективного
решения вопроса подавления помех, создаваемых полупроводниковым преобра-
зователем, электромагнитные помехи принято разделять на два типа – индуктив-
ные, распространяющиеся с помощью электромагнитного поля, и кондуктивные,
распространяющиеся по проводникам. В качестве характерных проявлений по-
следнего вида помех можно привести гармоники в спектре напряжения, колеба-
ния и прерывания напряжения, изменения частоты тока, разбаланс напряжений.
Кондуктивные помехи также принято делить на дифференциальные и синфаз-
ные шумы. Дифференциальными принято называть шумы, возникающих между
силовыми линиями, а синфазными –шумы, представляющими собой помехи от на-
земных линий [93, 98]. Большое количество литературы посвящено как вопросам
обнаружения и точного выделения этих шумов [99], так и вопросам их наиболее
эффективного подавления [100—109].
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Импеданс источника и цепей распространения синфазных помех носит явно
выраженный емкостной характер, и, соответственно, уменьшается при увеличе-
нии частоты переменного тока в цепи. Импеданс источника дифференциальных
помех обладает индуктивным или резистивным характером и увеличивается при
возрастании частоты тока. Для снижения уровня помех требуется либо уменьшить
их величину в источнике, либо увеличить импеданс цепей распространения по-
мех с помощью фильтров или других шумоподавляющих компонентов, например,
ферритовых бусин [101].

Широко распространен способ подавления помех с помощью пассивных
фильтров в цепи переменного тока, но, если такая возможность отсутствует, их
устанавливают в цепи выпрямленного напряжения. Также широко распространено
использование гибридных фильтров, включающих в себя связанные активные и
пассивные фильтры, обеспечивающих эффективное подавление помех и позволя-
ющих уменьшить габариты фильтра [93—95].

Пульсации, порождаемые в процессе коммутации силовых ключей при рабо-
те преобразователя с ШИМ, относятся к дифференциальным помехам. Величина
этих помех прямо пропорциональна скорости изменения тока в цепях силовых
ключей в процессе коммутации. Также источником данных помех является неси-
нусоидальная форма тока, порождающая высшие гармоники.

Для подавления такого вида электромагнитных помех широко используют-
ся активные фильтры [94], однако их применение в основном рассматривалось в
составе преобразователей постоянного тока [102, 103]. Ряд работ, посвященных
гибридным фильтрам в AC/DC преобразователях, демонстрирует, что реализация
активных фильтров для дифференциальных шумов по переменному току явля-
ется очень сложной задачей по сравнению с активными фильтрами по постоян-
ному току [104—106]. При проектировании таких фильтров возникает проблема
обеспечения их устойчивости, связанная с требованиями на поддержание низкого
коэффициента усиления на частоте сети и высокого коэффициента усиления в
области частотного диапазона электромагнитных помех. При попытке сохранить
существенное усиление в средней полосе и достаточно низкое усиление на частоте
основной гармоники, неизбежно резкое увеличение усиления перед средней по-
лосой частот. Это ведет к проблемам со устойчивостью, решение которых затруд-
нено. Так, например, в работах [104, 106] разработана схема активного фильтра с
обратной связью для уменьшения дифференциальных помех для AC/DC преобра-
зователей, но из-за требований низкого коэффициента усиления на частоте сети и
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сложности поддержания устойчивости как на низких, так и на высоких частотах,
сделан вывод о том, что одиночный активный фильтр не может достаточно эффек-
тивно подавлять электромагнитные помехи. Для решения этой проблемы в работе
[94] предлагается изменение конфигураций активных фильтров, основанное на
комбинировании фильтров с различными типами обратных связей.

Отдельно необходимо рассмотреть вопрос подавления шумов в каналах си-
стемы управления и уменьшения влияния помех на измерительные цепи. Ап-
паратные способы уменьшения влияния помех на электрические цепи в первую
очередь реализуются за счет уменьшения влияния эффектов внешней среды. К
ним относятся использование корпусов с повышенной степенью защиты от фак-
торов окружающей среды (класса IP60 и выше), системы контроля температуры,
а также меры по снижению вибраций и акустического шума. Важную роль играют
также внедрение экранирования и заземления для уменьшения влияния электро-
магнитных помех. Методические способы подавления шумов и помех предпола-
гают использование аппаратных (в случае использования аналоговых и цифровых
приборах) и программных средств (для микропроцессорных систем). Алгоритмы
сглаживания и усреднения, включая регрессионные, эффективно уменьшают уро-
вень воздействие шумов за счет рассмотрения шумовых сигналов как случайных
недетерминированных процессов. Частотная фильтрация является действенным
способом пресечения помех, расположенных выше или ниже частоты полезного
сигнала. Корреляционные и статистические подходы дают возможность детек-
тировать полезный сигнал даже в условиях, когда уровень шумов на несколько
порядков превышает уровень полезного сигнала.

Зачастую реальные измерительные сигналы являются низкочастотными, и
соответственно в измерительных каналах в целях уменьшения влияния помех рас-
пространено добавления фильтров нижних частот (ФНЧ), частота среза которых
задается равной максимальной граничной частоте спектра сигнала. Регулярные
и импульсные помехи в промышленных условиях как правило имеют достаточ-
но ограниченный, постоянный и хорошо воспроизводимый спектр частот. Если
этот спектр известен, то соответствующий фильтр может резко снизить уровень
помехи на входе измерительного прибора.

Необходимо отметить, что также решению похожей проблемы по подавле-
нию пульсаций посвящен ряд работ по теории управления для систем со скользя-
щими режимами [107—109]. В представленных исследованиях авторы предлагают
способы устранения проблемы дребезга в нелинейных динамических системах пу-
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тем использования различных подходов, основанных на использовании робастных
систем управления, внедрении наблюдателей состояния, применение непрерывно-
го управления и использование модифицированных регуляторов в системах авто-
матического управления и т.д.

Выводы по главе 1

В данной главе был проведен анализ принципа действия, конструктивного
исполнения, алгоритмов управления, подходов к синтезу систем автоматического
управления и основных областей применения электроэнергетических комплексов
на базе инверторов, на основании которого были сделаны следующие выводы:

1. При проектировании электроэнергетических комплексов на базе инвер-
торов напряжения требуется обеспечить соответствие заданным требованиям на
энергетические показатели преобразования электроэнергии, в том числе путем
уменьшения потерь при преобразовании и передаче, поддержания точности син-
хронизации выходного переменного напряжения инвертора с сетью, улучшения
спектрального состава генерируемого напряжения, подавления шумов/помех в
каналах управления и каналах передачи электроэнергии. Разработка новых под-
ходов к проектированию инверторов напряжения и систем управления для них с
учетом повышенных требований особенно актуальна в области создания электро-
энергетических систем летательных аппаратов.

2. Наиболее распространенные в практическом применении методики синте-
за систем автоматического управления, такие как частотный и модальный методы
синтеза и их производные, недостаточно эффективны в условиях изменения пара-
метров объекта управления (как, например, при нелинейной нагрузке или нагруз-
ке с переменными параметрами для силовых преобразователей). Соответствен-
но, актуальной является разработка методик проектирования робастных систем
управления, таких как, например, методы синтеза на основе разделения темпов
процессов в системе управления.

3. В существующей литературе проблема подавления пульсаций, порожда-
емых ШИМ, их влияния на процессы в контурах регулирования и возможности
перехода ШИМ в режим перемодуляции недостаточно проработан. Рассмотрение
данной проблемы с точки зрения подходов к синтезу САУ представляет собой
важную научно-исследовательскую задачу.

4. Стремление к повышению точности системы автоматического управле-
ния приводит к необходимости повышения коэффициента усиления регуляторов.
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Однако это свою очередь ведет к негативным эффектам в виде потери устой-
чивости системы и ухудшения показателей качества генерируемого напряжения.
Соответственно, актуальным является вопрос решения этой проблемы и разра-
ботки альтернативных методов повышения точности САУ. В частности, один из
наиболее распространенных подходов к решению данной проблемы заключается
в использовании резонансных регуляторов, как будет рассмотрено в Главе 3.
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Глава 2 Разработка методик синтеза регуляторов на основе метода разделения
движений для типовых схем инверторов напряжения

В настоящее время для проектирования систем автоматического управления
силовых преобразователей применяются различные методики, в том числе широ-
ко распространенный частотный метод синтеза, который был кратко рассмотрен
в Главе 1. Однако необходимо отметить, что для систем с переменными пара-
метрами данные методики могут привести к потере устойчивости и ухудшению
эффективности регуляторов. Для подобных систем представляет интерес вопрос
применения подходов основанных на разделении быстрых и медленных процессов
в системе [17—19, 22]. В рамках данных подходов выбор структуры регулятора в
соответствии со структурой объекта при определенных условиях позволяет обес-
печить увеличение коэффициента усиления при сохранении свойства устойчиво-
сти системы. При этом устойчивость быстрых процессов обеспечивается за счет
расчета параметров регулятора, а медленные процессы в силу заданной структу-
ры регулятора соответствуют заданной эталонной модели, параметры которой, в
свою очередь, выбираются исходя из требований к качеству переходных процес-
сов. Соответственно, темп медленных процессов не зависит от параметра объекта
управления, и таким образом становится возможнымобеспечить грубость системы
по отношению к изменениям этих параметров. Под разделением движений в дан-
ном случае понимается разделение между медленными и быстрыми процессами
в каждом отдельно рассматриваемом замкнутом контуре регулирования, т.е меж-
ду медленным процессом формирования сигнала согласно заданному желаемому
виду и быстрыми колебательными процессами при воздействии внешних возму-
щений. Также необходимо отметить, что полученные результирующие выражения
для расчета коэффициентов регуляторов необходимо подвергать верификации
с использованием численного моделирования или физических экспериментов с
целью корректировки постоянных времени, введенных для описания быстрых и
медленных процессов, и их соотношения в рамках рассматриваемой методики.
В данной главе представлена процедура получения математических моделей для
двух топологий инвертора напряжения и проведения синтеза двух систем авто-
матического управления с использованием методологии на основе формирования
разнотемповых процессов в замкнутой системе. Последовательность этапов вы-
полнения синтеза в соответствии с рассматриваемой методикой приведена в конце
раздела 2.2.
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2.1 Синтез системы автоматического управления для однофазного инвертора
напряжения

На первом этапе рассмотрен синтез системы автоматического управления
для наиболее простой конфигурации среди рассматриваемых силовых преобра-
зователей – однофазного одноуровневого инвертора напряжения, построенного
по Н-мостовой схеме, с обобщенной RL-нагрузкой. В качестве управления рас-
сматривается двуполярная синусоидальная ШИМ, принцип работы которой рас-
смотрен в разделе 1.3. Принципиальная схема преобразователя представлена на
Рисунке 2.1 и включает в себя четыре полупроводниковых ключа, обозначенных
как VT1-VT4. В качестве питания такого преобразователя выступает напряжение,
обозначенное как U𝐷𝐶 и прикладываемое к звену постоянного тока, включающе-
му в себя конденсатор с емкостью С. В качестве нагрузки инвертора выступает
последовательное соединение сопротивления RН и индуктивности LН.

Рисунок 2.1—Обобщенная схема однофазного мостового инвертора напряжения

Математическая модель и передаточные функции рассматриваемого одно-
фазного инвертора выделяются с помощью применения метода пространства со-
стояний, для чего необходимо получить систему дифференциальных уравнений
и представить их в матричном виде. Тогда линейный объект может быть описан с
помощью следующей системы уравнений [71, 72, 79, 110]:{︃ ∙

𝑥 = 𝐴𝑥+𝐵𝑢

𝑦 = 𝐶𝑥
, (2.1)

где в качестве x обозначен вектор состояния, А, B, С – используемые матри-
цы коэффициентов, u – вектор управляющих воздействий, y – вектор выходных
сигналов. Тогда передаточная функция для системы (2.1) определяется согласно
следующему выражению:

𝑊 (𝑝) = 𝐶(𝑝𝐼 − 𝐴)−1𝐵. (2.2)
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Для получения математической модели в виде системы дифференциальных
уравнений, описывающей происходящие в рассматриваемом инверторе процессы,
можно рассмотреть следующую схему замещения, представленную на Рисунке
2.2. Ток нагрузки обозначен как iН, под e𝐷𝐶 понимается внутренняя ЭДС инвер-
тора (электродвижущая сила), отражающая связь между входным напряжением
преобразователя U𝐷𝐶 и напряжением, генерируемым на выходных зажимах (1) и
(2) преобразователя при работе силовых ключей, управляемых ШИМ.

Рисунок 2.2—Схема замещения однофазного мостового ИН

Процессы в преобразователе могут быть описаны с помощью следующей
системы дифференциальных уравнений в форме Коши:⎧⎨⎩

𝑑𝑖𝐻
𝑑𝑡

= −𝑅𝐻

𝐿𝐻
· 𝑖𝐻 +

𝑒𝐷𝐶

𝐿𝐻

𝑖ВЫХ = 𝑖𝐻

. (2.3)

В соответствии с методом усреднения мгновенные значения тока iН и напря-
жения e𝐷𝐶 можно усреднить на интервале периода импульсов ШИМ (T𝑠) следую-
щим образом:

𝐼𝐻(𝑡) =
1

𝑇𝑠

∫︁ 𝑡

𝑡−𝑇𝑠

𝑖𝐻(τ)𝑑τ; 𝐸𝐷𝐶(𝑡) =
1

𝑇𝑠

∫︁ 𝑡

𝑡−𝑇𝑠

𝑒𝐷𝐶(τ)𝑑τ. (2.4)

Также необходимо отметить, что согласно принципу работы рассматривае-
мого преобразователя при его управлении с помощью скалярной синусоидальной
ШИМ, и анализу, проведенному в работах [90, 111—114], при использовании раз-
ложения в ряд Фурье и аппроксимации по первой гармонике напряжения, среднее
значение ЭДС может быть заменено как произведение модулирующего сигнала
u𝑀 на входное напряжение U𝐷𝐶 , как показано в первом уравнении системы (2.5)
ниже.
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Тогда система (2.3) для средних на периоде ШИМ значений токов и напря-
жений может быть представлена следующим образом:⎧⎪⎨⎪⎩

𝑑𝐼𝐻
𝑑𝑡

= −𝑅𝐻

𝐿𝐻
· 𝐼𝐻 +

𝑈𝐷𝐶

𝐿𝐻
· 𝑢𝑀

𝐼ВЫХ = 𝐼𝐻

. (2.5)

Таким образом, система (2.3) приведена к виду (2.1), с учетом усреднения
на периоде ШИМ (2.4), где в качестве переменной состояния x рассматривается
ток IН, который также является и выходным током, т.е. одновременно рассматри-
вается и как выходной сигнал y. В качестве управляющего воздействия u можно
рассмотреть модулирующий сигнал u𝑀 . Параметры системы, соответствующие
модели (2.1) представлены ниже:

𝐴 =

(︂
−𝑅

𝐿

)︂
; 𝐵 =

(︂
𝑈𝐷𝐶

𝐿

)︂
; 𝐶 = 1. (2.6)

Тогда передаточная функция для рассматриваемого преобразователя в соот-
ветствии с выражениями (2.1)-(2.2) может быть определена следующим образом:

𝑊𝐼(𝑠) =
𝐼𝐻(𝑠)

𝑢𝑀(𝑠)
=

𝑈𝐷𝐶

𝐿𝐻𝑠+𝑅𝐻
. (2.7)

После получения математической модели преобразователя в виде переда-
точной функции можно перейти к синтезу системы автоматического управления,
в данном случае, учитывая принцип работы рассматриваемого преобразователя,
достаточно синтезировать одноконтурную САУ с регулированием по входному
току, т.е. току нагрузки инвертора IН. Учитывая, что передаточная функция объ-
екта управления представляет собой дробь с полиномом первого порядка в зна-
менателе, в качестве регулятора в системе управления достаточно использовать
регулятор первого порядка. Таким образом, структурная схема предлагаемойСАУ
представлена на Рисунке 2.3, в ее состав входит один ПИ-регулятор с единичной
обратной связью по выходному току.

Рисунок 2.3—Структурная схема САУ для 1Ф-ИН
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Здесь iН(𝑟𝑒𝑓) и iН – задание на ток нагрузки и сигнал обратной связи по дан-
ному току, e𝑖 – сигнал ошибки слежения/ошибки стабилизации, рассчитываемый
как разность сигналов задания и обратной связи, u𝑀 – модулирующий сигнал,
генерируемый на выходе САУ и используемый в ШИМ для генерации последо-
вательности управляющих импульсов для силовых ключей преобразователя. За-
дачей синтезируемой САУ является обеспечение требования асимптотического
стремления ошибки e𝑖 к нулю:

lim
𝑡→∞

𝑒𝑖(𝑡) = lim
𝑡→∞

(︀
𝑖Н(𝑟𝑒𝑓)(𝑡)− 𝑖Н(𝑡)

)︀
= 0.

Вкачестве регулятора рассматриваетсяПИ-регулятор, с передаточнойфунк-
цией вида:

𝑊𝑃𝐼(𝑠) = 𝑘𝑃 +
𝑘𝐼
𝑠

= 𝑘1
𝑠+ 𝑇−1

µ · 𝑠
, (2.8)

где k𝑃 и k𝐼 – пропорциональный и интегральный коэффициенты ПИ-регулятора.
Вид передаточной функции ПИ-регулятора, адаптированной для использования в
рамках методики, основанной на разделении разнотемповых процессов, представ-
лен в правой части выражения (2.8). Здесь введены следующие коэффициенты: µ
– постоянная времени, соответствующая быстрым процессам, T – постоянная
времени, соответствующая подсистеме медленных движений, k1 – коэффициент
усиления регулятора.

Для перехода к синтезу параметров регуляторов необходимо рассмотреть
передаточную функцию замкнутой системы управления с единичной обратной
связью, соответствующую схеме на Рисунке 2.2:

𝑊1(𝑠) =
𝑊𝐼(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼(𝑠)

1 +𝑊𝐼(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼(𝑠)
, (2.9)

𝑊1(𝑠) =
𝑘1
𝑈𝐷𝐶

𝐿𝐻
(𝑠+ 𝑇−1)

µ𝑠2 +

(︂
µ
𝑅𝐻

𝐿𝐻
+ 𝑘1

𝑈𝐷𝐶

𝐿𝐻

)︂
𝑠+ 𝑘1

𝑈𝐷𝐶

𝐿𝐻
· 𝑇−1

. (2.10)

Для анализа условий устойчивости замкнутой системы и получения расчет-
ных соотношений параметров для регулятора ПИ-1, в соответствии с методикой
разделения движений [15, 16, 22, 115], необходимо выделить полиномы для под-
системы быстрых движений (ПБД) и медленных движений (ПМД). Характеристи-
ческий полином ПМД в контуре регулирования тока можно получить на основе
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характеристического полинома замкнутой системы (2.9), который представляет
собой знаменатель дроби из выражения (2.10), при µ→0:

𝐴1(𝑠, µ) = µ𝑠
2 +

(︂
µ
𝑅Н
𝐿Н

+ 𝑘1
𝑈𝐷𝐶

𝐿Н

)︂
𝑠+ 𝑘1

𝑈𝐷𝐶

𝐿Н
· 𝑇−1, (2.11)

𝐴1(ПМД)(𝑠) = lim
µ→0

𝐴1(𝑠, µ) = 𝑘1
𝑈𝐷𝐶

𝐿Н

(︀
𝑠+ 𝑇−1

)︀
. (2.12)

Принимая во внимание устойчивость полинома в числителе передаточной
функции (2.10), в подсистеме медленных движений устойчивость процессов до-
стигается с помощью выбора постоянной времени ПМД исходя из условия T>0.
Расчет данной постоянной времени осуществляется исходя из требования на дли-
тельность переходных процессов по току.

Также из характеристического уравнения замкнутой системы (2.10) необ-
ходимо выделить характеристический полином ПБД путем использования ряда
математических преобразований [22, 115]. Для рассматриваемого характеристи-
ческого полинома второго порядка (2.11) необходимо выполнить в полиноме заме-
ну s=p/µ и домножить полученное выражение на µ. Затем, устремив µ→0, полином
принимает следующий вид:

lim
µ→0

(︂
𝐴1

(︂
𝑝

µ

)︂
· µ

)︂
= lim
µ→0

(︂
𝑝2 + µ

𝑅Н
𝐿Н

𝑝+ 𝑘1
𝑈𝐷𝐶

𝐿Н
𝑝+ µ𝑘1

𝑈𝐷𝐶

𝐿Н
· 𝑇−1

)︂
=

= 𝑝2 + 𝑘1
𝑈𝐷𝐶

𝐿Н
𝑝.

(2.13)

Итоговое выражение для характеристического полиномаПБД в таком случае
может быть получено на основе выражения (2.13) после умножения его на p−1 и
выполнения замены p→µs:

𝐴1(ПБД)(𝑠) = µ𝑠+ 𝑘1
𝑈𝐷𝐶

𝐿Н
. (2.14)

Исходя из полученного видаПБД (2.14) при выполнении условия µ>0, устой-
чивость быстрых процессов будет обеспечиваться при положительном значении
второго слагаемого в выражении (2.14), т.е. (k·U𝐷𝐶 /LН)>0. С целью обеспечения
устойчивости ПБД и для простоты расчета рекомендуется считать это слагаемое
равное единице, и, следовательно, коэффициент усиления регулятора будет равен
k = LН /U𝐷𝐶 . Из выражения (2.12) следует, что темп процессов в подсистеме мед-
ленных движений зависит от величины постоянной времени T. Постоянную време-
ни µ для быстрых процессов, исходя из известных подходов на основе разделения
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движений [22, 115], можно рассчитать, используя следующее соотношение:

µ = 𝑇 · η−1, (2.15)

где η – степень разделения быстрых и медленных движений, которую рекоменду-
ется задавать из условия η≥10 [22].

Также расчет постоянной времени µ можно осуществить исходя из требова-
ния на величину относительной ошибки ε в установившемся режиме. Для этого
необходимо рассмотреть передаточную функцию по ошибке регулирования для
замкнутой системы с единичной обратной связью, как отношения изображений
сигнала ошибки e𝑖 и сигнала задания iН(𝑟𝑒𝑓):

𝑊𝑒𝑖(𝑠) =
1

1 +𝑊𝐼(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼(𝑠)
=

1

1 +
𝑈𝐷𝐶

𝐿𝐻𝑠+𝑅𝐻
· 𝑘1

𝑠+ 𝑇−1

µ · 𝑠

=

=
(𝐿𝐻𝑠+𝑅𝐻)µ𝑠

(𝐿𝐻𝑠+𝑅𝐻)µ𝑠+ 𝑘1𝑈𝐷𝐶(𝑠+ 𝑇−1)
.

(2.16)

При переходе в частотную область передаточная функция (2.16) преобразу-
ется следующим образом, как показано ниже (под j понимается мнимая единица):

𝑊𝑒𝑖(𝑗ω) =
−𝐿𝐻µω

2 + 𝑗 ·𝑅𝐻µω

−𝐿𝐻µω
2 + 𝑗 ·𝑅𝐻µω+ 𝑗 · 𝑘1𝑈𝐷𝐶ω+ 𝑘1𝑈𝐷𝐶𝑇−1

. (2.17)

Далее может быть получена амплитудно-частотная функция, определяемая
как модуль частотной передаточной функции (2.17):

𝐴𝑒𝑖(ω) = |𝑊𝑒𝑖(𝑗ω)| =
µω

√︀
𝐿2
𝐻ω

2 −𝑅2
𝐻√︀

𝐿2
𝐻µ

2ω4 − 2𝐿𝐻µω
2𝑘1𝑈𝐷𝐶𝑇−1 + ...

...√︀
...+ 𝑘21𝑈

2
𝐷𝐶𝑇

−2 +𝑅2
𝐻µ

2ω2 + 2𝑅𝐻µω
2𝑘1𝑈𝐷𝐶 + 𝑘21𝑈

2
𝐷𝐶ω

2
.

(2.18)

Значение функции (2.18) на частоте задающего сигнала и представляет со-
бой величину относительной ошибки регулирования. Тогда при решении задачи
синтеза с известным требованием на величину ошибки ε должно выполняться
условие A𝑒𝑖(ω𝑟𝑒𝑓)≤ε, из которого при известных параметрах объекта управления
и рассчитанных параметрах регулятора Т и k может быть получено итоговое рас-
четное соотношение для постоянной времени µ.

Таким образом, в данном разделе был рассмотрен подход к синтезу пара-
метров регуляторов простейшей одноконтурной системы автоматического управ-
ления с ПИ-регулятором на основе формирования разнотемповых процессов в
системе управления.
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2.2 Синтез системы автоматического управления для трехфазного инвертора
напряжения

Для трехфазного инвертора напряжения процедура получения математиче-
ской модели и синтеза системы автоматического управления проводится с по-
мощью методики, аналогичной представленной в предыдущем разделе для одно-
фазного инвертора. Структурная схема трехфазного двухуровневого мостового
инвертора напряжения может быть получена на основании Рисунка 1.3. Она пред-
ставлена на Рисунке 2.4 и включает в себя три силовые фазные стойки, состоящие
из 6 полупроводниковых ключей (VT1-VT6). Аналогичным предыдущему разделу
образом в качестве алгоритма управления силовыми ключами (IGBT, MOSFET)
рассматривается скалярная синусоидальнаяШИМ с длительностью управляющих
импульсов 120 эл. градусов, принцип работы которой рассмотрен в разделе 1.3.
Необходимо отметить, что здесь представлена топология инвертора с соединени-
ем средней точки звена постоянного тока и нулевой точки нагрузки с помощью
нулевого провода, как одна из наиболее часто встречающихся в системах распреде-
ленной генерации энергии [116—118], в том числе в энергосистемах авиационных
комплексов. Подобная топология получила широкое распространение благодаря
возможности подключения несимметричной нагрузки за счет независимой работы
трех фаз. Питающее напряжение распределяется равномерно между конденсато-
рами С1 и С2 в звене постоянного тока, и принимает величину U𝐷𝐶 /2.

Также для анализа электромагнитных процессов в схеме и получения ма-
тематической модели преобразователя вводится трехфазное напряжение eИН(𝑁 )

(внутренняя ЭДС инвертора, где индекс N введен для обозначения одной из трех
фаз А, В, С). Процедура получения аналитических выражений для связи ЭДС
с входным напряжением инвертора U𝐷𝐶 была подробно рассмотрена в работах
[111, 112, 114]. Обобщая результаты, представленные в этих исследованиях, мож-
но сделать вывод, что среднее значение рассматриваемого напряжения с высокой
степенью точности описывается с помощью аппроксимации, основанной на первой
гармонике, в соответствии со следующей формулой:

ЕИН =
𝑈𝐷𝐶

2
· 𝑢𝑀 , (2.19)

где u𝑀 – модулирующий сигнал синусоидальной ШИМ.
Ток и комплексное сопротивление трехфазной нагрузки обозначены как

i𝑍 (𝑁 ) иZ𝑁 соответственно. В зависимости от объекта применения под комплексной
трехфазной нагрузкой могут пониматься различные комбинации RLC-элементов.
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Рисунок 2.4—Принципиальная схема трехфазного инвертора напряжения с обоб-
щенной комплексной нагрузкой

При рассмотрении различных типов нагрузки необходимо рассмотреть два
наиболее распространенных варианта – последовательное и параллельное под-
ключение RL нагрузки на выходе преобразователя. Учитывая наличие нулевого
провода, при рассмотрении последовательного соединения нагрузки схема заме-
щения для однойфазы рассматриваемого инвертора напряжения будет аналогична
схеме, представленной на Рисунке 2.2, и, следовательно, электромагнитные про-
цессы в схеме и итоговая математическая модель для преобразователя по одной
фазе будут совпадать с выражениями (2.3)-(2.7).

Также необходимо рассмотреть параллельное подключение RL нагрузки. В
качестве примера, такое соединение элементов может быть использовано для за-
мещения трехфазной двухполупериодной трансформаторно-выпрямительной на-
грузки, которая также представляет собой один из допустимых видов электри-
ческих цепей в авиационных СЭС [49]. При расчете подобного типа бортовой
нагрузки рекомендуется использовать стандартную T-образную схему замещения
трансформатора [22], с допущением о том, что паразитные параметры обмоток
считаются пренебрежимо малыми. Именно в таком случае схема замещения дан-
ной нагрузки представляет собой параллельное соединение RL-элементов. Также
одним из наиболее распространенных решений при проектировании преобразова-
теля является добавление LC-фильтра, для повышения качества генерируемого
напряжения с помощью фильтрации паразитных гармоник. Таким образом, в дан-
ном разделе в качестве комплексной нагрузки Z на Рисунке 2.4 рассматривается
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подключение трехфазного Г-образного LC-фильтра с соединением нулевой точки
с проводом нейтрали и параллельная активно-индуктивная нагрузка. Также необ-
ходимо отметить, что рассматриваемая четырехпроводная топология трехфазного
инвертора позволяет рассмотреть схему замещения по каждой фазе отдельно, и,
следовательно, реализовать независимое пофазное регулирование. Схема заме-
щения, соответствующая рассматриваемой нагрузке для одной из фаз инвертора,
представлена на Рисунке 2.5. Для простоты расчета на данном этапе индексы
для обозначения фаз в токах и напряжениях опущены, нагрузка предполагается
симметричной.

Рисунок 2.5—Схема замещения одной фазы выходной цепи трехфазного ИН

Здесь LФ и СФ – индуктивность и емкость фильтра; RН и LН – активное
сопротивление и индуктивность нагрузки; uН – нагрузочное напряжение равное
напряжению, падающему на фильтровом конденсаторе; eИН – выходное напряже-
ние инвертора согласно выражению (2.19), под током iLФ понимается выходной ток
инвертора, соответствующий току i𝑍 (𝑁 ) на Рисунке 2.4. Математическая модель
для данной схемы замещения может быть получена таким же образом, как для
рассмотренного ранее однофазного инвертора, согласно выражениям (2.1)-(2.2) в
виде системы дифференциальных уравнений и в виде передаточной функции.

В соответствии с методом усреднения мгновенные значений токов iН, iС, i1,
и напряжений u𝐶 , eИН можно усреднить на интервале периода импульсов ШИМ
(T𝑠) следующим образом:

𝐼𝑅(𝑡) =
1

𝑇𝑠

∫︁ 𝑡

𝑡−𝑇𝑠

𝑖𝑅(τ)𝑑τ, 𝐼𝐶(𝑡) =
1

𝑇𝑠

∫︁ 𝑡

𝑡−𝑇𝑠

𝑖𝐶(τ)𝑑τ,

𝐼𝐿Ф(𝑡) =
1

𝑇𝑠

∫︁ 𝑡

𝑡−𝑇𝑠

𝑖𝐿Ф(τ)𝑑τ, 𝐼𝐿Н(𝑡) =
1

𝑇𝑠

∫︁ 𝑡

𝑡−𝑇𝑠

𝑖𝐿Н(τ)𝑑τ,

𝑈Н(𝑡) =
1

𝑇𝑠

∫︁ 𝑡

𝑡−𝑇𝑠

𝑢Н(τ)𝑑τ, 𝐸ИН(𝑡) =
1

𝑇𝑠

∫︁ 𝑡

𝑡−𝑇𝑠

𝑒ИН(τ)𝑑τ.

(2.20)



43

Система дифференциальных уравнений, описывающая процессы в схеме за-
мещения, и приведенная к виду (2.1), с учетом выражения (2.19) для ЭДС выглядит
следующим образом:⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩

∙
𝐼𝐿Ф = − 1

𝐿Ф
𝑈Н +

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑢𝑀 ,

∙
𝐼𝐿Н =

1

𝐿Н
𝑈Н,

∙
𝑈Н =

1

𝐶Ф
𝐼𝐿Ф − 1

𝐶Ф
𝐼𝐿Н − 1

𝑅𝐶Ф
𝑈Н.

(2.21)

Матрицы переменных состояний, входных и выходных переменных, и мат-
рицы коэффициентов, соответствующие математической модели (2.1), для полу-
ченной системы уравнений (2.21) принимают следующий вид:

𝑋 =

⎛⎜⎝ 𝐼𝐿Ф

𝐼𝐿Н

𝑈Н

⎞⎟⎠ ; 𝑌 = (𝑈Н) ; 𝑈 = (𝑢𝑀) . (2.22)

𝐴 =

⎛⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎜⎝
0 0 − 1

𝐿Ф

0 0
1

𝐿Н
1

𝐶Ф
− 1

𝐶Ф
− 1

𝑅𝐶Ф

⎞⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎟⎠
; 𝐵 =

⎛⎜⎜⎝
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
0

0

⎞⎟⎟⎠ ; 𝐶 =

⎛⎜⎝ 0

0

1

⎞⎟⎠ . (2.23)

Соответствующая рассмотренной системе уравнений передаточнаяфункция
для объекта управления внутреннего контура (по выходному току инвертора/току
индуктивности фильтра), полученная в соответствии с выражением (2.2), пред-
ставлена ниже:

𝑊𝐼(𝑠) =
𝐼𝐿Ф(𝑠)

𝑢𝑀(𝑠)
=

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф

(︂
𝑠2 +

1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

1

𝐶Ф
· 1

𝐿Н

)︂
𝑠3 +

1

𝑅𝐶Ф
𝑠2 +

(︂
1

𝐿Ф
· 1

𝐶Ф
+

1

𝐶Ф
· 1

𝐿Н

)︂
𝑠

. (2.24)

Учитывая принцип работы рассматриваемого трехфазного преобразователя
необходимо, синтезировать двухконтурную САУ с регулированием по выходно-
му току инвертора, т.е. току фильтровой индуктивности и напряжению нагрузки,
эквивалентному напряжению на фильтровой емкости. На данном этапе исследо-
вания предлагается рассмотреть систему управления с двумя ПИ-регуляторами,
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как показано на Рисунке 2.6. Передаточные функции регуляторов внутреннего
контура WПИ1(s) и внешнего контура WПИ2(s) принимают следующий вид:

𝑊𝑃𝐼1(𝑠) = 𝑘𝑃 +
𝑘𝐼
𝑠

= 𝑘1
𝑠+ 𝑇1

−1

µ1𝑠
, (2.25)

𝑊𝑃𝐼2(𝑠) = 𝑘2
𝑠+ 𝑇2

−1

µ2𝑠
. (2.26)

Здесь коэффициенты k𝐼 и k𝑃 в левой части выражения (2.25) определяют
интегральную и пропорциональную составляющие ПИ-регулятора; коэффициен-
ты k1 и k2 введены для обозначения коэффициентов усиления регуляторов при
представлении его передаточной функции в виде единой дроби; T1 и T2 – посто-
янные времени подсистем медленных движений; µ1 и µ2 – постоянные времени
подсистем быстрых движений, представленные в соответствии с МРД.

Рисунок 2.6—Структурная схема двухконтурной САУ для одной фазы трехфаз-
ного инвертора напряжения

Ток и напряжение с выхода инвертора с помощью единичной обратной связи
передаются в соответствующие контуры системы регулирования, управление осу-
ществляется независимо для трехфаз. Требуемые величины выходных параметров
выражены через сигналы задания I𝐿Ф(𝑟𝑒𝑓 ) для тока и UН(𝑟𝑒𝑓) для напряжения. Сиг-
налы ошибок слежения, поступающие с выходов сумматоров на ПИ-регуляторы,
представлены как e𝐼 и e𝑈 для тока и напряжения соответственно:

𝑒𝐼(𝑡) = 𝐼𝐿Ф(𝑟𝑒𝑓)(𝑡)− 𝐼𝐿Ф(𝑡), (2.27)

𝑒𝑈(𝑡) = 𝑈Н(𝑟𝑒𝑓)(𝑡)− 𝑈Н(𝑡). (2.28)

Задача управления ставится аналогичным образом, как это было представ-
лено в разделе 2.1, синтезируемая САУ должна обеспечивать нулевые величины
ошибок управления по напряжению во внешнем контуре и по току во внутреннем
контуре. Расчет параметров регуляторов проводится в соответствии с методом
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разделения движений последовательно для внутреннего и внешних контуров. Пе-
редаточная функция для внутреннего контура регулирования принимает следую-
щий вид:

𝑊1(𝑠) =
𝑊𝐼(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼1(𝑠)

1 +𝑊𝐼(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼1(𝑠)
=

=

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф

(︂
𝑠2 +

1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

1

𝐶Ф
· 1

𝐿Н

)︂
(𝑠+ 𝑇1

−1)

𝐴𝐼(𝑠)
.

(2.29)

Здесь для удобства отображения знаменателя дроби введено следующее обо-
значение:

𝐴1(𝑠, µ1) = µ1𝑠
4 +

(︂
1

𝑅𝐶Ф
µ1 +

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1

)︂
𝑠3+

+

(︂
1

𝐶Ф𝐿Ф
µ1 +

1

𝐶Ф𝐿Н
µ1 +

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1𝑇1

−1 +
1

𝑅𝐶Ф

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1

)︂
𝑠2+

+

(︂
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф𝐿Н
𝑘1 +

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝑅𝐶Ф
𝑘1𝑇1

−1

)︂
𝑠+

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф𝐿Н
𝑘1𝑇1

−1.

(2.30)

Выражение (2.30) для характеристического полинома позволяет прове-
сти анализ устойчивости и получить выражения для расчета параметров ПИ-
регулятора в контуре тока. Необходимо подчеркнуть, что данный полином вклю-
чает в себя малый параметр µ1, вследствие чего в замкнутой системеформируются
быстрые и медленные процессы. Для анализа корней предлагается использовать
метод разделения движений, подробнее описанный в разделе 1.3. Для подсистемы
медленных движений на основании алгоритма, приведенного в работах [18, 21,
115], можно записать следующее выражение:

𝐴1(ПМД)(𝑠) = lim
µ1→0

𝐴1(𝑠, µ1) =
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1

(︂
𝑠2 +

1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

1

𝐶Ф𝐿Н

)︂
(𝑠+ 𝑇1

−1). (2.31)

Учитывая, что полином в числителе передаточной функции (2.29) счита-
ется устойчивым, в подсистеме медленных движений устойчивость может быть
обеспечена при соблюдении условия T1>0. Выражение, связывающее величину
постоянной времени ПМД с желаемым временем переходных процессов в рас-
сматриваемом контуре, приведено ниже:

𝑡перех.проц. = (3...4) · 𝑇1.

Также на основе выражения (2.30) можно выделить полином подсистемы
быстрых движений, для чего необходимо провести ряд следующих преобразова-
ний: выполнить в полиноме (2.30) замену s=p/µ1, умножить полученное на µ13,
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получить результат при µ1→0, и провести обратные действия, умножив получен-
ное ранее на p−3 и выполнив замену p=µ1·s, как показано ниже:

lim
µ1→0

(︂
𝐴1

(︂
𝑝

µ1

)︂
· µ13

)︂
= 𝑝3

(︂
𝑝+

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1

)︂
, (2.32)

𝐴1(ПБД)(𝑠) = µ1𝑠+
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1. (2.33)

Исходя из выражения (2.33) при положительном значении постоянной вре-
мени быстрых процессов (µ1>0), их устойчивость будет обеспечена при сохране-
нии второго слагаемого в выражении (2.33) больше нуля. Таким образом, с целью
обеспечения устойчивости в контуре тока и для простоты расчета коэффициент
усиления регулятора можно выбрать следующим:

𝑘1 =
2𝐿Ф
𝑈𝐷𝐶

. (2.34)

Для корректного разделения темпов протекания быстрых и медленных про-
цессов постоянная времени µ1 должна быть задана следующим образом:

µ1 =
min {τ, 𝑇1}

η
, (2.35)

где η – коэффициент, обозначаемый как степень разделения быстрых и медленных
движений, который рекомендуется задавать из условия η≥10 [22]; τ – постоянная
времени из выражения (2.31):

τ =
√︀

𝐶Ф𝐿Н.

Необходимо отметить, что благодаря устойчивости быстрых и медленных
процессов, в свою очередь обеспечивается устойчивость замкнутого контура по
току, и ошибка регулирования из выражения (2.27) стремится к нулю.

Расчет параметров регуляторов во внешнем контуре по выходному напря-
жению осуществляется аналогичным образом. Согласно принципу подчиненно-
го регулирования быстродействие внутреннего контура должно значительно пре-
вышать быстродействие во внешнем контуре. Следовательно, при рассмотрении
объекта управления во внешнем контуре можно ввести допущение о том, что к
моменту вступления в работу регулятора внешнего контура переходные процессы
во внутреннем контуре завершились, т.е. справедливо условие I𝐿1(𝑟𝑒𝑓 )=I𝐿1. Тогда
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на основе выражений (2.21)-(2.23) может быть получена следующая передаточная
функция для объекта управления внешнего контура:

𝑊𝑈(𝑠) =
𝑈𝐶(𝑠)

𝐼𝐿Ф(𝑠)
=

1

𝐶Ф
𝑠

𝑠2 +
1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

1

𝐶Ф𝐿Н

. (2.36)

Таким образом, передаточная функция замкнутой системы для контура
регулирования напряжения, полученная на основе передаточных функций ПИ-
регулятора и объекта управления для внешнего контура (2.36), представлена ни-
же:

𝑊2(𝑠) =
𝑊𝑈(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼2(𝑠)

1 +𝑊𝑈(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼2(𝑠)
=

=
𝑘2

1

𝐶Ф
(𝑠+ 𝑇2

−1)

µ2𝑠
2 +

(︂
𝑘2
𝐶Ф

+
µ2

𝑅𝐶Ф

)︂
𝑠+

µ2

𝐶Ф𝐿Н
+

𝑘2
𝐶Ф

𝑇2
−1

.

(2.37)

По аналогии с контуром по току на основе знаменателя дроби (2.37) был
выделен характеристический полином А2(s, µ2) и получены полиномы подсистем
быстрых и медленных процессов для внешнего контура регулирования:

𝐴2(ПМД)(𝑠) = lim
µ2→0

𝐴2(𝑠, µ2) = 𝑘2
1

𝐶Ф
(𝑠+ 𝑇2

−1), (2.38)

lim
µ2→0

(︂
𝐴2

(︂
𝑝

µ2

)︂
· µ2

)︂
= 𝑝2 + 𝑘2

1

𝐶Ф
𝑝, (2.39)

𝐴2(ПБД)(𝑠) = 𝑠µ2 +
𝑘2
𝐶Ф

. (2.40)

Для устойчивости полинома (2.38), аналогично полиному ПБД для внутрен-
него контура (2.31), рекомендуется выбирать коэффициент усиления регулято-
ра равным k2=СФ. Аналогичным образом устойчивость процессов в подсистеме
медленных движений внешнего контура регулирования обеспечивается выбором
T2>0. Принимая во внимание принцип подчиненного регулирования в многокон-
турных системах, постоянные времени µ2 и T2 для внешнего контура могут быть
рассчитаны на основе быстродействия внутреннего контура:

µ2 = 𝑇1, (2.41)

𝑇2 = µ2 · η. (2.42)



48

При этом длительность переходных процессов по выходному напряжению
U𝐶 будет определяться значением постоянной времени Т2. Также необходимо
отметить, что дополнительные расчетные соотношения для постоянных времени
подсистем быстрых движений µ1 и µ2 могут быть получены, исходя из требований
на величину ошибки по регулируемым переменным, с помощью выделения модуля
частотной передаточной функции по ошибке регулирования для каждого контура,
полностью аналогично тому, как это было представлено в разделе 2.1 (выражения
(2.16)-(2.18)). Однако здесь данная процедура не приводится подробно в силу
громоздкости передаточных функций для объекта управления и для замкнутого
контура.

Также предлагаемая методика позволяет провести синтез альтернатив-
ной САУ для рассматриваемого объекта управления только с одним конту-
ром регулирования по выходному напряжению и пропорционально-интегро-
дифференциальным регулятором (ПИД-регулятором) в следующем виде:

𝑊𝑃𝐼𝐷(𝑠) = 𝑘𝑃 +
𝑘𝐼
𝑠
+

𝑘𝐷𝑠

τ𝑠+ 1
= 𝑘3

𝑠2 + 2 · 𝑇−1
3 𝑠+ 𝑇−2

3

µ23𝑠
2 + 2µ3𝑠

. (2.43)

где k𝐷 – дифференциальный коэффициент ПИД-регулятора; τ – постоянная вре-
мени реального дифференцирующего звена; k3, µ3, T3 – коэффициент усиления
и постоянные времени подсистем быстрых и медленных движений, характери-
зующие рассчитываемый регулятор в соответствии с МРД. При этом, поскольку
рассматривается одноконтурная САУ, передаточная функция объекта управления
будет представлена следующим образом:

𝑊𝑈2(𝑠) =
𝑈𝐶(𝑠)

𝑢𝑀(𝑠)
=

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф

1

𝐶Ф

𝑠2 +
1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

(︂
1

𝐿Ф
· 1

𝐶Ф
+

1

𝐶Ф
· 1

𝐿Н

)︂ . (2.44)

Структурная схема одноконтурной САУ для такой конфигурации представ-
лена на Рисунке 2.7 ниже.

Рисунок 2.7—Структурная схема одноконтурной САУ для одной фазы трехфаз-
ного инвертора напряжения
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Передаточная функция замкнутого контура с объектом управления (2.44) и
регулятором (2.43) принимает вид, как представлено в выражении (2.45):

𝑊3(𝑠) =
𝑊𝑈2(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝐷(𝑠)

1 +𝑊𝑈2(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝐷(𝑠)
=

=
𝑘3

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф

(︀
𝑠2 + 2𝑇−1

3 𝑠+ 𝑇−2
3

)︀(︂
𝑠2 +

1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

(︂
1

𝐿Ф𝐶Ф
+

1

𝐶Ф𝐿Н

)︂)︂(︀
µ
2
3𝑠

2 + 2µ3𝑠
)︀
+ ...

...

... + 𝑘3
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф

(︀
𝑠2 + 2𝑇−1

3 𝑠+ 𝑇−2
3

)︀
(2.45)

Аналогично синтезу, проведенному в данной главе для САУ однофазного
инвертора и для двухконтурной САУ, для трехфазного инвертора на основе харак-
теристического полинома из знаменателя выражения (2.45) выделяются полиномы
для подсистемы быстрых движений и медленных движений, как представлено ни-
же:

𝐴3(ПМД)(𝑠) = lim
µ3→0

𝐴3(𝑠, µ3) = 𝑘3
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф

(︀
𝑠2 + 2𝑇−1

3 𝑠+ 𝑇−2
3

)︀
. (2.46)

lim
µ3→0

(︂
𝐴3

(︂
𝑝

µ3

)︂
· µ23

)︂
= 𝑇 2

3 𝑝
2

(︂
𝑝2 + 2𝑝+ 𝑘3

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф

)︂
, (2.47)

𝐴3(ПБД)(𝑠) = 𝑇 2
3

(︂
µ
2
3𝑠

2 + 2µ3𝑠+ 𝑘3
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф

)︂
. (2.48)

Таким же образом на основании выделенных полиномов можно заключить,
что устойчивость процессов обеспечивается выбором T3>0 и (k3U𝐷𝐶 / 2CФLФ)>0.
Постоянные времени ПМД И ПБД выбираются исходя из требуемого быстродей-
ствия и времени переходных процессов по выходному напряжению (с учетом того
факта, что используется регулятор 2-го порядка):

𝑇3 =
𝑡перех.проц.
2 · (3...4)

, (2.49)

µ3 =
𝑇3

η3
, (2.50)

Коэффициент усиления регулятора, исходя из представленных выше усло-
вий, может быть рассчитан следующим образом, как представлено в выражении
(2.51):

𝑘3 =
2𝐿Ф𝐶Ф
𝑈𝐷𝐶

. (2.51)
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Таким образом, по результатам разделов 2.1-2.2, основные этапы синтеза
САУ для силового преобразователя с использованием предлагаемой методики
формулируются следующим образом:

1. Получить математическую модели объекта управления в виде системы
дифференциальных уравнений в форме Коши в соответствии с (2.1), с учетом
необходимых допущений, требуемых для рассматриваемого объекта управления.

2. Получить передаточную функцию W(s), как отношение изображения по
Лапласу регулируемой выходной величины к управляющему сигналу. Для силовых
преобразователей таким воздействием для внутреннего контура является моду-
лирующий сигнал ШИМ, для внешних контуров – токи / напряжения / скорость
вращения, либо любые другие переменные в зависимости от рассматриваемой
электромеханической или электрической системы и объекта управления в её со-
ставе.

3. Выбрать порядок регулятора исходя из структуры объекта управления, и,
в частности, порядок эталонной модели, зависящий от относительного порядка
передаточной функции, который рассчитывается как разность порядков полинома
знаменателя и полинома числителя в передаточной функции. Так, например, пере-
даточные функции ПИ- и ПИД-регуляторов, приведенные к виду, используемому
в методе разделения движений, принимают вид в соответствии с выражениями
(2.8) и (2.43).

4. Выделить характеристический полином А(s), как знаменатель передаточ-
ной функции замкнутой системы и провести анализ его корней, выделив подси-
стемы быстрых и медленных движений как показано ниже.

5. Выделить полином подсистемы медленных движений из характеристиче-
ского полинома, при допущении о том, что быстрые процессы завершились, т.е
при µ→0.

6. Выделить полином подсистемы быстрых движений из характеристическо-
го полинома при µ→0, после выполнения замены оператора s=p/µ, т.е. с помощью
выражения в следующем виде:

lim
µ→0

(︂
𝐴

(︂
𝑝

µ

)︂
· µ𝑛

)︂
,

где n – значение, выбранное таким образом, чтобы после домножения на µ𝑛, поли-
ном А стал нормированным (старший коэффициент стал равным единице). Тогда
характеристический полином ПБД будет получен из результирующего выражения
после домножения на p−𝑛 и выполнения обратной замены p→µs.
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7. Выбрать постоянную времени подсистемы медленных движений T исходя
из требования на желаемое время переходных процессов по выходной переменной
(T=𝑡ПП/(3...4)).

8. Рассчитать коэффициент усиления, исходя условий устойчивости поли-
нома быстрых движений и параметров объекта управления.

9. Рассчитать постоянную времени подсистемы быстрых движений µ на ос-
нове требований на степень разделения движений и задания на величину ошибки
регулирования в установившемся режиме. На практике рекомендуется выбирать
степень разделения темпов движений с учетом параметров объекта управления,
величины и частоты возмущающих воздействий, увеличивая ее в 20-30 раз для
разделения процессов в ПБД и ПМД. При малой величине степени разделения
движений η и малой величине µ проявляется взаимовлияние ПБД и ПМД, соотно-
шения для времени переходного процесса и постоянной времени ПМД Т размы-
ваются. Также величину µ можно рассчитать, рассмотрев передаточную функцию
по ошибке регулирования для замкнутой системы как показано в выражениях
(2.16)-(2.18).

Также необходимо отдельно отметить влияние постоянной времени ПБД µ
на величину пульсаций для импульсных систем сШИМ– её уменьшение позволяет
снизить величину ошибки слежения, однако это приводит к существенному росту
высокочастотных пульсаций в сигнале u𝑀 , порождаемых работой ШИМ и комму-
тацией полупроводниковых ключей и передающихся по линиям обратной связи.
На Рисунке 2.8 приведен фрагмент имитационного моделирования, проведенного
для трехфазного ИН (Рисунок 2.4) с двухконтурной САУ, спроектированной в
данном разделе, демонстрирующий относительные величины пульсаций в моде-
лирующем сигнале.

Подробный обзор имитационных моделей и результатов моделирования
представлен в Главе 4, однако в данном случае приведенные осциллограммы
демонстрируют кратное увеличение пульсаций при моделировании с отличием
только по величинам постоянной времени µ.

Наличие помех такой величины в модулирующем сигнале в свою очередь мо-
жет стать причиной перехода ШИМ в режим насыщения (режим перемодуляции),
что значительно ухудшает эффективность работы преобразователя. Аналогичным
влиянием обладает и коэффициент усиления регулятора, и таким образом при
проектировании системы управления возникает противоречие между требовани-
ем повышения точности САУ (стремления ошибки к нулю) и работоспособностью
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Рисунок 2.8—Модулирующие сигналы ШИМ при трех различных значениях по-
стоянной времени ПБД µ1; µ2=2µ1; µ3=4µ1

преобразователя с ШИМ. Один из способов решения данного вопроса в рамках
задачи синтеза САУ подробнее представлен в следующем разделе.

Кроме того, изменение коэффициента усиления и постоянной времени µ ре-
гулятора с целью увеличения точности системы неизбежно ведет к потере устой-
чивости, и, следовательно, любые альтернативные методы повышения точности
САУ представляют существенный интерес. Один из наиболее широко распростра-
ненных подходов к повышению точности заключается в применении резонансных
регуляторов. Их внедрение применительно в рамках разработанной методики бу-
дет представлено в Главе 3.

2.3 Синтез ПИ-регуляторов с фильтрующими компонентами на основе метода
разделения движений

Учитывая анализ, проведенный в разделе 1.4, можно сделать вывод, что для
фильтрации электромагнитных помех в силовых преобразователях и системах
управления рассматривается множество различных подходов, основанных как на
аппаратных и схемотехнических решениях, так и с привлечением программных
и алгоритмических средств. При этом необходимо отметить, что в случае рас-
смотрения силовых преобразователей, и, в частности, инверторов напряжения,
одними из наиболее характерных типов помех являются высокочастотные пульса-
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ции, возникающие при коммутации силовых полупроводниковых ключей в составе
преобразователя при управлении с помощьюширотно-импульсноймодуляции.Од-
ним из наиболее явных негативных эффектов является возможный переходШИМ
в «режим насыщения». Как было показано в предыдущем разделе, при синтезе
системы автоматического управления улучшение точности генерации выходного
параметра обеспечивается за счет повышение коэффициента усиления регулятора
(а также, при синтезе на основе методики разделения движений, за счет умень-
шения постоянной времени µ). Однако это приводит к увеличению амплитуды
пульсаций, что, в свою очередь, может привести выходу модулирующего сигнала
ШИМ за допустимые границы по амплитуде (т.н. режим насыщения или режим
перемодуляции) [90]. В данном режиме эффективность работы силового преоб-
разователя значительно ухудшается, что проявляется в следующих факторах:
1) снижение амплитуды первой гармоники выходного напряжения; 2) увеличение
доли высокочастотных гармоник в спектре выходного напряжения; 3) неравномер-
ной загрузке и износе полупроводниковых ключей [91, 92]. Соответственно, при
синтезе систем автоматического управления появляется необходимость в адапта-
ции к подобным явлениям и учете влияния высокочастотных пульсаций на работу
преобразователя. Необходимо отметить, что зачастую при синтезе систем авто-
матического управления вводится допущение о том, что модулирующий сигнал
скалярной ШИМ идеализирован, амплитуда пульсаций пренебрежимо мала, и со-
ответственно их влияние не учитывается [7, 119].

В данном разделе предлагается рассмотреть модификацию регулятора в си-
стеме автоматического управления с целью уменьшения амплитуды высокочастот-
ных пульсаций в неидеализированном канале ШИМ (дифференциальных помех
при коммутации ключей). Для этого предлагается повысить динамический поря-
док используемого регулятора и провести его синтез на основе метода разделения
движений. Подавление высокочастотных составляющих в сигнале ШИМ достига-
ется путем модификации только структуры регулятора, без введения фильтров в
цепи обратной связи, с возможностью реализации различной степени подавления
высокочастотных пульсаций.

В качестве объекта управления рассматривается трехфазный инвертор на-
пряжения с нулевой точкой (Рисунок 2.4), математическая модель которого пред-
ставлена в виде (2.21). В качестве системы автоматического управления за основу
будет также взята двухконтурная САУ с контурами регулирования по выходно-
му току инвертора и напряжению нагрузки, представленная в разделе 2.2 (Рису-
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нок 2.6). Однако вместо стандартного ПИ-регулятора в контуре тока, передаточ-
ная функция которого соответствует выражению (2.25), используется следующая
структура:

𝑊𝑃𝐼𝐹1(𝑠) = 𝑘1
𝑠+ 𝑇1

−1

µ1
2𝑠2 + 2µ1𝑠

. (2.52)

Тогда для внутреннего контура передаточная функция замкнутой системы
(2.29) будет представлена следующим образом:

𝑊1Ф(𝑠) =
𝑊𝐼(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝐹1(𝑠)

1 +𝑊𝐼(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝐹1(𝑠)
=

=

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф

1

𝐿Ф

(︂
𝑠2 +

1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

1

𝐶Ф
· 1
𝐿

)︂
(𝑠+ 𝑇1

−1)

𝐴1Ф(𝑠, µ1)
,

(2.53)

где А1Ф(s, µ1) – характеристический полином замкнутой системы:

𝐴1Ф(𝑠, µ1) = µ1
2𝑠5 +

(︂
1
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µ1
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(2.54)

Аналогично анализу, проведенному выше, на основе характеристического
полинома (2.54) можно выделить полиномы описывающие процессы в подсистемах
быстрых и медленных движений следующим образом:

𝐴1Ф(ПМД)(𝑠)= lim
µ1→0

𝐴1Ф(𝑠, µ1)=
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1

(︂
𝑠2 +

1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

1

𝐶Ф𝐿Н

)︂
(𝑠+ 𝑇1

−1), (2.55)

lim
µ1→0

(︂
𝐴1Ф

(︂
𝑝

µ1

)︂
· µ13

)︂
= 𝑝3

(︂
𝑝2 + 2𝑝+

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1

)︂
,

𝐴1Ф(ПБД)(𝑠) = µ1
2𝑠2 + 2µ1𝑠+

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
𝑘1. (2.56)

Таким образом, устойчивость в подсистеме медленных движений может быть
обеспечена при соблюдении постоянной времени ПМД больше нуля T1>0. При
расчете постоянная времени T1 выбирается из требований на время переходных
процессов в контуре тока. Анализируя выражение (2.56) для полиномаПБДможно
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заметить, что при постоянной времени ПБД µ1>0 устойчивость быстрых процес-
сов будет обеспечиваться при (U𝐷𝐶 /2·LФ)·k1>0. Постоянная времени µ1 выбира-
ется полностью аналогично выражению (2.35), при задании степени разделения
η≥10. Таким образом, можно отметить что, несмотря на изменение структуры
регулятора, расчетные соотношения для его коэффициентов k1, η, T1, µ1 оста-
лись теми же, которые были получены в разделе 2.2, при синтезе САУ с типовым
ПИ-регулятором.

Для получения сравнительной оценки степени подавления высокочастотных
пульсаций в каналеШИМ при использовании разных структур регуляторов можно
провести сравнительный анализ амплитудно-частотных характеристик регулято-
ров. Так при сравнении ПИ-регулятора с предложенным фильтром и стандартного
ПИ-регулятора с одинаковыми численными значениями их параметров, коэффи-
циент ослабления амплитуды пульсаций на частоте опорного сигнала ШИМ ω𝑆

может быть представлен следующим образом:

𝑘𝐴(ω𝑆) =

⃒⃒⃒⃒
𝑊𝑃𝐼𝐹1(𝑗ω𝑆)

𝑊𝑃𝐼1(𝑗ω𝑆)

⃒⃒⃒⃒
=

1√︀
4 + (µ1ω𝑆)2

. (2.57)

Если же рассмотреть структуру ПИ регулятора с фильтром 2-го порядка
следующего вида:

𝑊𝑃𝐼𝐹2(𝑠) = 𝑘1
𝑠+ 𝑇1

−1

µ1
3𝑠3 + 3µ12𝑠2 + 3µ1𝑠

, (2.58)

то аналогичное выражение для коэффициента ослабления k𝐴(ω𝑆) может быть за-
писано как:

𝑘𝐴(ω𝑆) =
1√︁

[3− (µ1ω𝑆)2]
2 + [3µ1ω𝑆]

2
. (2.59)

Анализ данного коэффициента применительно к конкретной задаче позво-
лит выбрать порядок фильтра в модифицированном ПИ регуляторе.

Таким образом, в данном разделе рассмотрен метод снижения высокоча-
стотных помехШИМ, осуществляемый лишь с помощью модификации структуры
регулятора в системе автоматического управления без корректировки расчетных
выражений для параметров регулятора.
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2.4 Сравнительный анализ с методиками настройки на технический и
симметричный оптимумы

Как было представлено в Главе 1, методы синтеза с настройкой на модульный
(технический) и симметричный оптимумы являются частными случаями частот-
ного метода и обеспечивают достаточно простой практический подход к расчету
регуляторов со строго определенными величинами перерегулирования и соотно-
шениями для времени переходного процесса. Среди недостатков данных методик
синтеза можно выделить неоптимальную настройку по длительности переходно-
го процесса, величине перерегулирования и требование к ограничению порядка
синтезируемой САУ, т.к предполагается что синтезируемая система управления с
обратной связью будет иметь передаточную функцию не выше второго порядка
при использовании модульного оптимума (МО) и не выше третьего порядка для
симметричного оптимума (СО) [6]. В связи с этим наиболее широкое примене-
ние данные методики находят в области проектирования систем регулирования
для электропривода [6, 83, 84], где данные недостатки не проявляются в связи с
низким порядком передаточных функций объектов управления (зачастую пред-
ставляющими собой апериодические звенья первого или второго порядков) или,
в некоторых случаях, не слишком жесткими требованиям к работе замкнутого
контура по быстродействию и перерегулированию.

Для проведения сравнительной оценки эффективности предложенной в дан-
ной работе методики в этом разделе предлагается провести синтез двух альтер-
нативных вариантов для регулятора во внешнем контуре двухконтурной САУ
3Ф-ИН (Рисунок 2.6), согласно методам настройки на симметричный и модульный
оптимумы, заменив регулятор ПИ2.

При настройке наМО предполагается, что передаточная функция разомкну-
того контура регулирования должна принимать следующий вид:

𝑊𝑀𝑂(𝑠) =
1

𝑎𝑇𝑀𝑂𝑠 · (𝑇𝑀𝑂𝑠+ 1)
, (2.60)

где a – коэффициент демпфирования (коэффициент оптимизации), зачастую при-
нимаемый равным 2; T𝑀𝑂 – постоянная времени модульного оптимума, жестко
связанная с временем переходного процесса для результирующей замкнутой си-
стемы (𝑡ПП=4.1·𝑇МО). Тогда передаточную функцию корректирующего звена (ре-
гулятора) в разомкнутой системе можно найти с помощью передаточной функции
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объекта управления (2.36) и выражения (2.60) следующим образом:

𝑊рег(МО)(𝑠) = 𝑊𝑈(𝑠)
−1 ·𝑊МО(𝑠) =

=
𝑠2 +

1

𝑅𝐶Ф
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1

𝐶Ф𝐿Н

𝑎
1

𝐶Ф
𝑇 2
𝑀𝑂 · 𝑠3 + 𝑎

1

𝐶Ф
𝑇𝑀𝑂 · 𝑠2

.
(2.61)

При настройке на СО передаточная функция разомкнутого контура регули-
рования должна принимать следующий вид:

𝑊С𝑂(𝑠) =
𝑎2 · 𝑇𝐶𝑂𝑠+ 1

𝑎3 · 𝑇 2
𝐶𝑂𝑠

2 · (𝑇𝐶𝑂𝑠+ 1)
, (2.62)

где TС𝑂 – постоянная времени симметричного оптимума, жестко связанная
с временем переходного процесса для результирующей замкнутой системы
(𝑡ПП=14.7·𝑇СО). Передаточнуюфункциюрегулятора в разомкнутой системеможно
найти аналогично выражению (2.61), как представлено ниже:

𝑊рег(𝐶𝑂)(𝑠) = 𝑊𝑈(𝑠)
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.
(2.63)

Также необходимо отметить, что при использовании оптимизации по сим-
метричному оптимуму перерегулирование при переходном процессе достигает
43%. Для устранения такого недостатка иногда используется включение на входе
замкнутого контура фильтра со следующей передаточной функцией:

𝑊С𝑂(Ф)(𝑠) =
1

4 · 𝑇𝐶𝑂𝑠+ 1
. (2.64)

Таким образом, полученные согласно настройке на МО и СО регуляторы
для рассматриваемого объекта управления во внешнем контуре САУ 3Ф-ИН
имеют третий и четвертый порядок соответственно, что ведет к значительному
усложнению практической реализации таких регуляторов по сравнению с ПИ-
регуляторами синтезированными выше согласно МРД. При этом можно отметить,
что синтез регуляторов подобными методами для внутреннего контура двухкон-
турной САУ 3Ф-ИН также приведет к передаточным функциям регуляторов вы-
сокого порядка. Сравнение эффективности синтезированных регуляторов с помо-
щью имитационного моделирования будет приведено в Главе 4.
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Выводы по главе 2

В данной главе получены следующие основные результаты:
1. Рассмотрены математические модели для однофазного и трехфазного

инверторов напряжения с активно-индуктивной нагрузкой.
2. Разработана методика синтеза одноконтурной системы автоматического

управления для однофазного инвертора напряжения на базе методики разделения
движений, которая позволяет обеспечить заданную величину ошибки регулиро-
вания в установившемся режиме и требуемое время переходного процесса при
изменении параметров нагрузки.

3. Разработана методика синтеза двухконтурной системы автоматического
управления для 3Ф-инвертора напряжения с нулевым проводом на базе методи-
ки разделения движений, которая также позволяет обеспечить требуемое время
переходного процесса в условиях существенного изменения параметров нагрузки.

4. Разработана обобщенная процедура реализации методики синтеза САУ
для силовых преобразователей на основе формирования разнотемповых процес-
сов в замкнутой системе.

5. Разработана методика уменьшения высокочастотных пульсаций ШИМ
только за счет изменения структуры регулятора в системе автоматического управ-
ления. Аналитически показано, что при использовании предлагаемой модифици-
рованной структуры регулятора, расчетные соотношения коэффициентов регуля-
тора не изменились в сравнении с исходной системой без введения фильтрации.

6. Представлена процедура синтеза модифицированного регулятора соглас-
но разработанной методике, с фильтрацией высокочастотных пульсаций во внут-
реннем токовом контуре двухконтурной САУ для трехфазного инвертора напря-
жения.

7. Для сравнительной оценки эффективности представлена процедура син-
теза регулятора согласно методикам настройки на симметричный и модульный
оптимумы, отмечен повышенный порядок полученных регуляторов.
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Глава 3 Разработка методики синтеза резонансных регуляторов на основе
метода разделения движений

В предыдущей главе была разработана методика синтеза САУ для инверто-
ра напряжения на основе разделения темпов быстрых и медленных процессов в
каждом из рассмотренных контуров регулирования. В данной главе предлагается
модификация описанной методики с использованием резонансных регуляторов
для повышения точности генерирования выходного переменного напряжения ин-
вертора.

3.1 Анализ различных подходов к введению резонансных составляющих в
системы управления

В основе применения резонансных регуляторов лежит идея включения в
структуру регулятора модели возмущающего воздействия, впервые рассмотрен-
ная в работах [120—123], данный подход в настоящее время также известен под
называнием принципа внутренней модели [124, 125]. При этом обеспечивается
свойство селективной инвариантности регулируемых величин в системе управле-
ния по отношению к заданному виду возмущающих воздействий. Вопросы синтеза
регуляторов для подавления гармонических возмущений на основе данного под-
хода рассматриваются также в работах [126—129].

Известно, что использование резонансных регуляторов в системах управ-
ления силовых преобразователей позволяет значительно улучшить спектральный
состав и точность регулирования выходных величин преобразователей за счет се-
лективного подавления паразитных высших гармоник и отслеживания частоты
основной несущей гармоники [2, 7, 14, 74]. Соответственно, в настоящее время
вопрос внедрения резонансных регуляторов в системы автоматического управ-
ления с использованием различных подходов достаточно широко исследуется
в современной силовой электронике. Так, например, в работах [8—10] за счет
применения резонансных регуляторов рассматривается возможность подавления
пульсаций напряжения в звене постоянного тока, в составе так называемых микро-
сетей (микрогридов) постоянного тока, возникающих за счет нелинейныхнагрузок
преобразователя. Кроме того, резонансные регуляторы находят широкое приме-
нение в системах электропривода, например, для синхронных электродвигателей
с постоянными магнитами, что позволяет компенсировать пульсации крутящего
момента и гармоник магнитного потока [12, 13, 130, 131]. Также Р-регуляторы
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могут использоваться в системах, работающих с постоянной частотой выходного
напряжения, например, в устройствах, соединяющих возобновляемые источники
энергии с электросетью [132, 133]. Одним из наиболее распространенных вариан-
тов является включение некоторого числа резонансных компонент в параллель с
хорошо известными ПИ- или П-регуляторами, при этом передаточные функции
таких регулирующих звеньев можно представить в следующей форме:

𝑊𝑃𝐼𝑅(𝑠) = 𝑘𝑃 +
𝑘𝐼
𝑠
+

𝑚∑︁
𝑛=1

𝑘РЕЗ(𝑛)𝑠

𝑠2 + ω2
(𝑛)

,

𝑊𝑃𝑅(𝑠) = 𝑘𝑃 +
𝑚∑︁
𝑛=1

𝑘РЕЗ(𝑛)𝑠

𝑠2 + ω2
(𝑛)

,

где под kрез понимается коэффициент усиления резонансной составляющей регу-
лятора, а под ω𝑛 – некоторая рассматриваемая резонансная частота.

Необходимо отметить, что добавление резонансных составляющих повыша-
ет динамический порядок замкнутой системы, что ведет к усложнению процедур
расчета параметров регуляторов. С точки зрения синтеза систем управления и
расчета параметров таких регуляторов предлагаются различные методики, как на-
пример, основанные на анализе частотных характеристики [134], рассмотрении
метода Циглера-Николса [135], анализе диаграмм Боде для оценки запаса устой-
чивости по фазе и амплитуде [11, 136—138]. Все перечисленные методы требуют
взаимозависимого расчета всех составляющих регуляторов. Рассмотренный ниже
подход к синтезу резонансных регуляторов на основе применения метода разделе-
ния движений демонстрирует возможность расчёта параметров пропорциональной
и интегральной составляющих независимо от параметров резонансных составля-
ющих регулятора, что упрощает процедуру расчета.

3.2 Синтез резонансных ПИ-регуляторов на основе метода разделения
движений

В рамках данного раздела предлагается провести синтез САУ с ПИ-
регулятором с последовательным включением резонансной составляющей. В об-
щем виде при введении нескольких резонансных компонент передаточная функ-
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ция ПИ-регулятора принимает следующий вид:

𝑊𝑃𝐼𝑅(𝑠) =

(︂
𝑘𝑃 +

𝑘𝐼
𝑠

)︂ 𝑁∏︁
𝑛=1

(︂
1 +

𝑘РЕЗ(𝑛)𝑠

𝑠2 + ω2
𝑛

)︂
=

= 𝑘
𝑠+ 𝑇−1

µ𝑠

𝑁∏︁
𝑛=1

(︂
1 +

𝑘РЕЗ(𝑛)𝑠

𝑠2 + ω2
𝑛

)︂
.

(3.1)

Одним из основных преимуществ предлагаемой структуры, с учетом исполь-
зования метода разделения движений, является возможность независимого расче-
та резонансных составляющих. Их включение в структуру регулятора возможно в
требуемом для конкретного объекта управления количестве. В качестве примера
рассматривается модификация ПИ-регулятора во внешнем контуре системы ав-
томатического управления для трехфазного инвертора напряжения, приведенной
в разделе 2.2 (Рисунок 2.4). Предлагается включение одной резонансной компо-
ненты, по первой гармонике выходного напряжения с частотой ω1, в таком случае
передаточная функция (3.1) регулятора для внешнего контура (2.26) примет сле-
дующий вид:

𝑊𝑃𝐼𝑅2(𝑠) = 𝑘2
𝑠+ 𝑇2

−1

µ2𝑠

(︂
1 +

𝑘РЕЗ𝑠

𝑠2 + ω2
1

)︂
. (3.2)

Соответственно, с учетом известной передаточной функции для объекта
управления (2.36), для замкнутого контура будут справедливы следующие вы-
ражения для передаточной функции замкнутой системы и характеристического
полинома:

𝑊2𝑅(𝑠) =
𝑊𝑈(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝑅2(𝑠)

1 +𝑊𝑈(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝑅2(𝑠)
=

𝑘2
1

𝐶Ф
(𝑠+ 𝑇2

−1)(𝑠2 + 𝑘РЕЗ𝑠+ ω
2
1)

𝐴2𝑅(𝑠, µ2)
,

𝐴2𝑅(𝑠, µ2) = µ2𝑠
4 +

(︂
𝑘2
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф
+
µ2

𝑅𝐶Ф

)︂
𝑠3+

+

(︂
𝑘2𝑘РЕЗ
𝐶Ф

+
𝑘2
𝐶Ф

𝑇2
−1 +

µ2

𝐶Ф𝐿Н
+ µ2ω

2
1

)︂
𝑠2+

+

(︂
ω2
1µ2

𝑅𝐶Ф
+

𝑘2
𝐶Ф
ω
2
1 +

𝑘2𝑘РЕЗ
𝐶Ф

𝑇2
−1

)︂
𝑠+

𝑘2
𝐶Ф
ω
2
1𝑇2

−1 +
µ2

𝐶Ф𝐿Н
ω
2
1.

(3.3)

Для анализа устойчивости внешнего контура с резонансной составляющей
аналогичным образом необходимо рассмотреть характеристические полиномы
подсистем быстрых и медленных движений. Как видно из выражения (3.3), ха-
рактеристический полином замкнутой системы А3(s) имеет четвертый порядок, и
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процесс выделения полиномов ПБД и ПМД, проведенный аналогично процедурам
из раздела 2.2, приведет к следующему результату:

𝐴2𝑅(ПМД)(𝑠) = lim
µ2→0

𝐴2𝑅(𝑠, µ2) =
𝑘2
𝐶Ф

(𝑠+ 𝑇2
−1)(𝑠2 + 𝑘РЕЗ𝑠+ ω

2
1), (3.4)

lim
µ2→0

(︂
𝐴2𝑅

(︂
𝑝

µ2

)︂
· µ23

)︂
= 𝑝3

(︂
𝑝+

𝑘2
𝐶Ф

)︂
,

𝐴2𝑅(ПБД)(𝑠) = µ2𝑠+
𝑘2
𝐶Ф

. (3.5)

Можно заметить, что полином (3.5) для системы управления с резонансным
регулятором идентичен полиному (2.40) для системы без резонансных составля-
ющих, и, соответственно, для обеспечения устойчивости полинома (3.5), анало-
гичным образом коэффициент усиления регулятора можно выбрать как k2=СФ.
Кроме того, можно сделать вывод, что резонансная составляющая не влияет на
поведение быстрых процессов, а в характеристическом полиноме ПМД (3.4) дан-
ная составляющая представлена в виде отдельного множителя. Следовательно,
для рассмотренной структуры возможен расчет резонансных компонент, незави-
симый от других параметров регулятора (т.е расчет постоянных времени также
остается без изменений и соответствует выражениям (2.41)-(2.42)). Для сохране-
ния устойчивости процессов в ПМД (3.4), с учетом выполнения условия T2>0,
коэффициент усиления резонансной составляющей должен принимать положи-
тельное значение, и может быть рассчитан следующим образом:

𝑘РЕЗ = 2 · 𝑑 · ω1, (3.6)

где в качестве d обозначен коэффициент демпфирования, который в целях сохра-
нения устойчивости также должен выбираться из условия d>0.

Также для внешнего контура синтезированной САУ по аналогии с тем, как
это было сделано ранее для одноконтурной САУ в разделе 2.1, можно рассмот-
реть передаточную функцию по ошибке регулирования для замкнутой системы
с единичной обратной связью, как отношения изображений сигнала ошибки e2 и
сигнала задания u𝐶(𝑟𝑒𝑓):

𝑊𝑒𝑢(𝑠) =
1

1 +𝑊𝑈(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝑅2(𝑠)
=
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=
1

1 +

⎛⎜⎜⎝
1

𝐶Ф
𝑠

𝑠2 +
1

𝑅𝐶Ф
𝑠+

1

𝐶Ф𝐿Н

⎞⎟⎟⎠ · 𝑘2
𝑠+ 𝑇2

−1

µ2𝑠

(︂
1 +

𝑘РЕЗ𝑠

𝑠2 + ω2
1

)︂ =

=
𝑇2µ2

(︀
𝑠2 + ω2

1

)︀ (︀
𝐶Ф𝐿Н𝑅𝑠2 + 𝐿Н𝑠+𝑅

)︀
𝑇2µ2 (𝑠2 + ω2

1) (𝐶Ф𝐿Н𝑅𝑠2+ 𝐿Н𝑠+𝑅)+ 𝐿Н𝑅𝑘2(𝑇2𝑠+ 1)(𝑠2+ 𝑘РЕЗ𝑠+ ω2
1)
.

(3.7)
При переходе в частотную область передаточная функция (3.7) принимает

следующий вид, как показано ниже:

𝑊𝑒𝑢(𝑗ω) =
𝑇2µ2(ω

2
1 − ω2)(𝑅− 𝐶Ф𝐿Н𝑅ω

2 + 𝑗𝐿Нω)

𝑇2µ2(ω2
1 − ω2)(𝑅− 𝐶Ф𝐿Н𝑅ω2 + 𝑗𝐿Нω)− ...

...

...− 𝐿Н𝑅𝑘2(𝑗𝑇2ω+ 1)(ω2
1 − ω2 + 𝑗𝑘РЕЗω)

.

(3.8)

Исходя из выражения (3.8) очевидно, что наличие множителя (ω2
1 − ω2) в

числителе и в одном из двух слагаемых в знаменателе передаточной функции по
ошибке регулирования (3.8) приведет к тому, что на резонансной частоте значение
амплитудно-частотной функции устремляется в ноль:

lim
ω→ω1

𝐴𝑒𝑢(ω) = 0, (3.9)

т.е. при рассмотрении предложенной структуры регулятора с резонансной со-
ставляющей (3.2) величина относительной ошибки регулирования на резонансной
частоте стремится к нулю (3.9), что и приводит к существенному увеличению
точности системы управления на заданной частоте.

3.3 Синтез резонансных ПИД-регуляторов на основе метода разделения
движений

По тому же принципу, который был рассмотрен для ПИ-регулятора выше,
возможна модификация ПИД-регулятора. В качестве примера рассматривается
последовательное добавление резонансной составляющей по первой гармонике
выходного напряжения для ПИД-регулятора (2.43) в одноконтурной САУ трех-
фазного ИН, представленной на Рисунке 2.7:

𝑊𝑃𝐼𝐷РЕЗ
(𝑠) = 𝑘3

𝑠2 + 2 · 𝑇−1
3 𝑠+ 𝑇−2

3

µ23𝑠
2 + 2µ3𝑠

(︂
1 +

𝑘РЕЗ𝑠

𝑠2 + ω2
1

)︂
. (3.10)
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Тогда, с учетом передаточной функции для объекта управления (2.44) и
ПИД-резонансного регулятора (3.10), выражения для передаточной функции за-
мкнутой системы и характеристического полинома принимают следующий вид:

𝑊3𝑅(𝑠) =
𝑊𝑈2(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝐷РЕЗ

(𝑠)

1 +𝑊𝑈2(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼𝐷РЕЗ
(𝑠)

=

=
𝑘3

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф

(︀
𝑠2 + 2𝑇−1

3 𝑠+ 𝑇−2
3

)︀
(𝑠2 + 𝑘РЕЗ𝑠+ ω

2
1)

𝐴3𝑅(𝑠, µ2)
,

(3.11)

𝐴3𝑅(𝑠, µ3) = µ3𝑠
6 +

(︂
µ23

𝑅𝐶Ф
+ 2µ3

)︂
𝑠5+

+

(︂
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф
𝑘3 + ω

2
1µ

2
3 +

µ23

𝐿Н𝐶Ф
+
µ23

𝐿Ф𝐶Ф
+

2µ3
𝑅𝐶Ф

)︂
𝑠4+

+

(︂
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф
𝑘3𝑘РЕЗ +

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф
𝑘РЕЗ𝑇

−1
3 + 2µ3ω

2
1 +

2µ3
𝐿Н𝐶Ф

+
2µ3

𝐿Ф𝐶Ф
+
ω2
1µ

2
3

𝑅𝐶Ф

)︂
𝑠3+

+

(︂
𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф
𝑘РЕЗω

2
1 +

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф
𝑘РЕЗ𝑇

−2
3 +

𝑈𝐷𝐶

2𝐿Ф𝐶Ф
𝑘3𝑘РЕЗ𝑇

−1
3

)︂
𝑠2+

+
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(3.12)
Исходя из выражений (3.11)-(3.12) можно выделить характеристические по-

линомы подсистем быстрых и медленных движений, согласно методике описанной
в разделе 2.2 что приведет к следующему результату:

𝐴3𝑅(ПМД)(𝑠)= lim
µ2→0

𝐴3𝑅(𝑠, µ3)=𝑘3
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(3.13)

lim
µ3→0
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. (3.14)

Анализируя полученные выражения можно отметить, что полином ПБД
(3.14) для системы управления с ПИД-резонансным регулятором идентичен по-
линому (2.48) для системы без резонансных составляющих. Следовательно, выра-
жения для расчета коэффициента усиления регулятора (2.51) и для постоянных
времени (2.49)-(2.50) может быть оставлено без изменений. При этом также как
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для ПИ-резонансного регулятора, представленного выше, резонансная составля-
ющая оказывает влияние только на медленные процессы и представлена в составе
полинома (3.13) в виде отдельного множителя. Также необходимо отметить, что
для сохранения устойчивости процессов в ПМД (3.13), при выполнении условия
T3>0, коэффициент усиления резонансной составляющей должен принимать по-
ложительное значение и может быть рассчитан согласно выражению (3.6).

При рассмотрении передаточной функции по ошибке регулирования для за-
мкнутой системы с ПИД-резонансным регулятором получаемые результаты ана-
логичны анализу проведенному для ПИ-резонансного регулятора:
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(3.15)
При переходе в частотную область множители (𝑠2+ω2

1) в числителе и в одном
из слагаемых знаменателя передаточной функции (3.15) примут вид (ω2

1 − ω2), и,
следовательно, на резонансной частоте значение амплитудно-частотной функции
в таком случае также устремляется в ноль:

lim
ω→ω1

𝐴𝑒𝑢3(ω) = 0, (3.16)

т.е. при рассмотрении предложенной структуры ПИД-регулятора с резонансной
составляющей в величина относительной ошибки регулирования на резонансной
частоте также стремится к нулю.

Выводы по главе 3

В данной главе получены следующие основные результаты:
1. Проведен анализ текущего состояния вопроса применения резонансных

регуляторов в силовой электронике и наиболее распространенных подходов к их
расчету и внедрению в системы автоматического управления.

2. Разработана методика синтеза двух- и одноконтурной САУ для 3Ф-
инвертора напряжения с внедрением резонансных составляющих в контур управ-
ления по напряжению, которая позволяет существенно повысить точность систе-
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мы только за счет модификации структуры регулятора, без изменения методики
синтеза, разработанной в Главе 2.

3. Аналитически показано, что при использовании предложенной структуры
регулятора в рамках разработанной методики расчет резонансных составляющих
возможен независимо от пропорционально-интегральных и дифференциальных
компонент регулятора.
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Глава 4 Имитационное моделирование систем автоматического управления
инверторами

4.1 Описание имитационных моделей

Имитационное моделирование предназначено для проведения численного
эксперимента с целью проверки аналитических выражений, полученных в преды-
дущих главах. Разработка имитационныхмоделей осуществлена с использованием
пакетов прикладных программ PowerSIM и Matlab-Simulink [139], для однофаз-
ной и трехфазной топологий инвертора напряжения с различными типами нагру-
зок при работе в статическом и динамических режимах. При создании моделей,
для обеспечения их соответствия реальным устройствам, учитываются следующие
характерные особенности:

– КПД силового преобразователя составляет не более 0.98;
– В силовых цепях учитывается влияние паразитных пассивных элементов;
– Для корректной имитации работы силовых полупроводниковых ключей

вводится «мертвое время» – временные задержки при переключении верхних и
нижних ключей в стойках, необходимые для предотвращения короткого замыка-
ния в фазах преобразователя (обозначенные как td).

На Рисунке 4.1 приведена имитационная модель для однофазного мостового
инвертора с последовательной RL-нагрузкой, на Рисунке 4.2 – используемая для
его управления одноконтурная система автоматического управления с блоком
ШИМ.Описание блоков, используемых в составе модели приведено в абзаце ниже.

Рисунок 4.1—Имитационная модель силовой части 1Ф-ИН
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Рисунок 4.2—Имитационная модель САУ для 1Ф-ИН

На Рисунке 4.1 для реализации силовой части, соответствующей схеме на
Рисунке 2.1, используется блок «Inverter_1F», имитирующий работу однофазного
силового моста, состоящего из двух стоек, с паразитными параметрами ключей,
выбранными около 1 мкОм. В качестве питающего элемента в схеме использу-
ется источник «U_DC» с собственным сопротивлением r_1, в качестве нагрузки
инвертора – элемент «R_L_load», замещающий последовательное RL-соединение.
Значения токов и напряжения в имитационной схеме снимаются с помощью бло-
ков «I_1», «I_load», «U_C» и передаются в систему управления.

Импульсы управления для силовых ключей поступают на вход «g» блока
«Inverter_1F» и генерируются на выходе системы автоматического управления,
представленной на Рисунке 4.2, где сигнал задания на величину тока нагрузки
«I_load_ref» сравнивается с сигналом обратной связи и поступает на один из регу-
ляторов. В зависимости от состояния переключателей «Manual switch1» и «Manual
switch2» перед запуском имитационной модели выбирается одна из трех совокуп-
ностей блоков, реализующих передаточные функции регуляторов, рассчитанных
в Главах 2 и 3. Выходной сигнал с регуляторов поступает в качестве модули-
рующего сигнала u𝑀 через переключатель на блок «PWM Generator (single-phase
bridge)», имитирующий работу скалярной синусоидальнойШИМи генерирующий
прямоугольные импульсы управления для четырех ключей в стойках однофазного
инвертора напряжения.

В рамках имитационного моделирования рассматривается однофазный ин-
вертор, работающий в составе системы возбуждения трехкаскадного синхронного
генератора авиационного применения, при работе системы в стартовом режиме с
заданием на генерацию переменного тока синусоидальной формы для питания об-
мотки возбуждения. Численные параметры данной имитационной модели и пара-
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метры регуляторов, рассчитанные в соответствии с соотношениями, полученными
в Главах 2-3, представлены в Таблице 4.1.

Таблица 4.1—Параметры имитационной модели 1Ф-ИН
Параметр Значение

Силовая схема
Напряжение питания инвертора U𝐷𝐶 , B 270
Частота коммутации силовых ключей f𝑆, кГц 50
Индуктивность обмотки возбуждения LН, мГн 4.65
Сопротивление обмотки возбуждения RН, Ом 3.85
Входное сопротивление r1, Ом 0.00001
Требуемая амплитуда выходного тока IН, A 5
Частота выходного тока IН, Гц 1000

Система автоматического управления
Постоянная времени ПБД µ 2·10−5

Постоянная времени ПМД T 2·10−4

Степень разделения движений η 10
Коэффициент усиления регулятора k 1.72·10−5

Коэффициент усиления резонансной составляющей kрез 12566

На Рисунках 4.3-4.6 приведена имитационная модель для трехфазного мо-
стового инвертора с симметричной параллельной RL-нагрузкой и Г-образным LC-
фильтром, предназначенная для проверки расчетных соотношений, полученных в
Главах 2-4. В качестве силового преобразователя используется блок «ИН», ими-
тирующий работу трехфазного моста, состоящего из шести биполярных транзи-
сторов, с паразитными параметрами также заданными в области единиц-десятков
мкОм. Прямоугольные импульсы управления для транзисторов в трех стойках ин-
вертора подаются через вход «g», с задержкой включения/выключения равной 300
нс, введенной для имитации мертвого времени. Звено «node1» выполняет роль
нулевого провода, соединяющего среднюю точку звена постоянного тока, LC-
фильтра и нулевую точку нагрузки. Три пофазных блока «Lф. . . » и три пофазных
блока «Сф. . . » выполняют роль Г-образногоLC-фильтра, три блока «Ф. . . » – пара-
зитные параметры электрических линий. Блоки «Zn. . . » служат для отображения
трехфазной нагрузки, с параллельным соединением активной и индуктивной со-
ставляющих. Токи и напряжения в схеме снимаются с помощью блоков «IL. . . »,
«Uн. . . », имитирующих работу датчиков тока и напряжения в реальной схеме.
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Рисунок 4.3—Имитационная модель силовой части 3Ф-ИН

Учитывая, что рассматриваемая топология силовой схемы с нулевым про-
водом позволяет реализовать независимое пофазное регулирование, достаточно
рассмотреть систему управления только по одной из фаз инвертора, например по
фазе A, как представлено на Рисунках 4.5-4.6. Для фаз B и C структурная схема
системы автоматического управления полностью аналогична схеме для фазы A, а
корректное функционирование достигается за счет введения смещения по фазе в
блоках сигналов задания на 120 и 240 эл.град. соответственно.

Также для оценки эффективности работы синтезированных регуляторов и
проверке соответствия требованиям ГОСТ 54073-2017 было проведено имитаци-
онное моделирование 3Ф-ИН для несимметричной нагрузки, при небалансе до
15% номинальной мощности фазы и для нелинейной трехфазной двухполупери-
одной трансформаторно-выпрямительной нагрузки, работающей на звено посто-
янного тока 27 В при использовании 25% номинальной мощности источника. Для
этого в имитационной модели были сделаны следующие изменения, как представ-
лено на Рисунке 4.4, вместо блоков «Zn. . . » к выходным зажимам блоков «Ф. . . »
были последовательно включены трехфазный трансформатор, подключенный по
схеме "звезда-звезда"с нулевым проводом в первичной обмотке, и неуправляемый
мостовой выпрямитель, питающий активно-индуктивную нагрузку в выходном
звене постоянного тока.
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Рисунок 4.4—Имитационная модель нелинейной нагрузки в составе схемы 3Ф-ИН

Трансформатор рассчитан таким образом, чтобы его КПД составлял 98%,
падение напряжения на обмотках – 5% от номинального напряжения нагрузки,
ток магнетизации – 5% от номинального нагрузочного тока, коэффициент транс-
формации подобран таким образом, чтобы входная мощность трансформатора
составляла 25% от номинальной мощности нагрузки.

Для управления 3Ф-ИН используется один из двух разработанных в Главе
2 вариантов системы управления: 1)двухконтурная САУ с внутренним контуром
регулирования по выходному току инвертора (току индуктивности фильтра) I𝐿
и внешним контуром по напряжению нагрузки инвертора UН; 2) одноконтурная
САУ с ПИД-регулятором по выходному напряжению UН. Переключение между
данными системами осуществляется перед проведением моделирования с помо-
щью элемента «Manual switch5». Соответствующие сигналы обратной связи с ин-
формацией о величинах тока и напряжения фазы А обозначены на Рисунке 4.5 как
«I_OSa» и «U_OSa». Сигнал обратной связи по напряжению поступает на сумма-
тор и сравнивается с сигналом задания на величину напряжения, «U_н_ref», после
чего сформированный сигнал ошибки «e_u» поступает в блок «Voltage regulator
subsystem», представленный на Рисунке 4.6. В зависимости от конфигурации пе-
реключателя «Manual Switch3» внутри данного блока, в качестве регулятора по
напряжению может быть использован стандартный ПИ-регулятор (2.25), либо ре-
гулятор с добавлением резонансной составляющей (3.2). Сигнал, формируемый
на выходе данного блока, является сигналом задания для контура тока, который
сравнивается с реальной величиной тока «I_OSa» и поступает на блок «Current
regulator subsystem». Состав данного блока полностью аналогичен набору регуля-
торов, представленному на Рисунке 4.2. Результирующий сигнал с помощью блока
мультиплексора объединяется с двумя сигналами, поступающими с аналогичных
систем управления для фаз B и C, и в качестве модулирующего сигнала поступает
на блок «PWM Generator (three-phase bridge)», имитирующий работу скалярной



72

синусоидальнойШИМ и генерирующий прямоугольные импульсы управления для
шести полупроводниковых ключей в трех стойках силовой схемы. При выборе
одноконтурной САУ с ПИД-регулятором блоки «Current regulator subsystem» и
«Voltage regulator subsystem» игнорируются, сигнал с первого сумматора поступа-
ет на ПИД-регулятор, благодаря чему формируется необходимый модулирующий
сигнал u𝑀А.

Рисунок 4.5—Имитационная модель САУ для 3Ф-ИН

Рисунок 4.6—Блок «Voltage regulator subsystem» в составе САУ для 3Ф-ИН

Численные параметры для блоков, имитирующих работу силовой схемы, и
блоков регуляторов системы автоматического управления в составе данной ими-
тационной модели, а также требуемое качество генерируемого напряжения пред-
ставлены в Таблице 4.2. Данные параметры выбраны для имитации работы преоб-
разователя в составе системы генерирования электрической энергии переменного
тока постоянной частоты 115 В / 400 Гц, предназначенной для питания бортового
оборудования летательных аппаратов, согласно требованиями [49].

В рамках проводимого моделирования также были построены частотные ха-
рактеристики для всех рассчитанных на основе МРД регуляторов в составе двух-
контурной САУ для 3Ф-ИН. На Рисунках 4.7-4.8 представлены логарифмические
амплитудно-частотные характеристики для регуляторов во внутреннем контуре
регулирования по току и внешнем контуре по напряжению соответственно, рас-
считанные на основе величин из Таблицы 4.2 .
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Таблица 4.2—Параметры имитационной модели 3Ф-ИН
Параметр Значение

Силовая схема
Напряжение питания инвертора U𝐷𝐶 , B 400
Напряжение на конденсаторах С1 и С2 во входном звене
постоянного тока (Е1 и Е2 на Рисунке 4.3), В

200

Мощность нагрузки, кВА 1
Коэффициент мощности нагрузки (cos(φ)) 0.8
Действующее значение 1-ой гармоники UН, В 115
Частота напряжения нагрузки fН, Гц 400
Частота коммутации силовых ключей f𝑆, кГц 100
Индуктивность симметр.нагрузки LН, мГн 26.3
Сопротивление симметр.нагрузки RН, Ом 49.6
Индуктивность DC-нагрузки LТр, мГн 42
Сопротивление DC-нагрузки RТр, Ом 10.9
Индуктивность Г-образного фильтра LФ, мкГн 400
Емкость Г-образного фильтра СФ, мкФ 15

Внутренний контур системы автоматического управления
Постоянная времени ПБД µ1 1·10−5

Постоянная времени ПМД T1 1·10−4

Степень разделения движений η1 10
Коэффициент усиления регулятора k1 2·10−6

Коэффициент усиления резонансной составляющей kрез 10053
Внешний контур системы автоматического управления

Постоянная времени ПБД µ2 1·10−4

Постоянная времени ПМД T2 1·10−3

Степень разделения движений η2 10
Коэффициент усиления регулятора k2 1.5·10−5

Одноконтурная система автоматического управления (ПИД-рег.)
Постоянная времени ПБД µ3 1·10−4

Постоянная времени ПМД T3 1·10−3

Степень разделения движений η3 10
Коэффициент усиления регулятора k3 1.5·10−9
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Рисунок 4.7—ЛАЧХ ПИ-регулятора в стандартном виде (2.25); ПИ-регулятора
с добавлением фильтрации 1-го порядка (2.52); ПИ-регулятора с добавлением

фильтрации 2-го порядка (2.58)

Рисунок 4.8—ЛАЧХ ПИ-регулятора в стандартном виде (2.26); ПИ-регулятора
с добавлением фильтрации 1-го порядка (2.52); ПИ-регулятора с резонансной

составляющей (3.2); ПИД-регулятора (2.43)

Как видно из Рисунка 4.7, повышение порядка фильтра в составе регуля-
тора приводит к падению модуля частотной передаточной функции на высоких
частотах, причем тем сильнее, чем выше порядок регулятора. Следовательно,
увеличивается степень подавления высокочастотных шумов, например, пульса-
ций, порождаемых работой ШИМ в модулирующем сигнале. Так, коэффициент
ослабления пульсаций в соответствии с формулами (2.57) и (2.59), для величин
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из Таблицы 4.1 принимает следующие значения: k𝐴(ω𝑆) = 0.152 для регулятора с
фильтром 1-го порядка, и k𝐴(ω𝑆) = 0.024 для регулятора с фильтром 2-го порядка.
В свою очередь, для регулятора с резонансной составляющей (Рисунок 4.8) явно
проявляется усиление сигнала на частоте резонанса, в данном случае 400 Гц.

На Рисунке 4.9 приведены логарифмические фазочастотные характеристики
(ЛФЧХ) регуляторов, предлагаемых для использования во внутреннем контуре по
току, на Рисунке 4.10 – ЛФЧХ регуляторов для внешнего контура. Модификации
ПИ-регулятора с введением фильтрующей составляющей демонстрируют умень-
шение запаса по фазе на высоких частотах. Введение резонансной составляющей
приводит к тому, что ЛФЧХ достигает максимума на частоте резонанса.

Рисунок 4.9—ЛФЧХ ПИ-регулятора в стандартном виде (2.25); ПИ-регулятора
с добавлением фильтрации 1-го порядка (2.52); ПИ-регулятора с добавлением

фильтрации 2-го порядка (2.58)

Рисунок 4.10—ЛФЧХ ПИ-регулятора в стандартном виде (2.26); ПИ-регулятора
с добавлением фильтрации 1-го порядка (2.52); ПИ-регулятора с резонансной

составляющей (3.2); ПИД-регулятора (2.43)
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4.2 Результаты моделирования для однофазного инвертора

Для однофазного ИН с одноконтурной системой автоматического управле-
ния было проведено имитационное моделирование на основе расчетов, представ-
ленных в Главе 3, с параметрами модели из Таблицы 4.1, для оценки влияния
предлагаемой резонансной составляющей на работу САУ. Согласно результатам,
полученным в Главе 3, введение резонансных составляющих при рассматриваемой
методике не влияет на расчет параметров ПИ-регулятора. Соответственно, в дан-
номразделе проводится рассмотрение какСАУрассчитанной вГлаве 2 для 1Ф-ИН,
так и ее модификации с резонансной составляющей. Результаты моделирования
представлены на Рисунках 4.11-4.13 ниже. В данном случае исследуется влияние
резонансной составляющей на статический режим работы. Поскольку, как было
сказано выше, рассматриваемый 1Ф-инвертор предназначен для питания обмотки
возбуждения, динамические процессы при изменении нагрузки в процессе работы
для подобного типа нагрузки не рассматриваются. Моделирование динамических
режимов более подробно представлено для системы с 3Ф-ИН.

Рисунок 4.11—Осциллограммы тока нагрузки (обмотки возбуждения) САУ со
стандартным ПИ-регулятором (2.8)
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Рисунок 4.12—Осциллограммы тока нагрузки (обмотки возбуждения) САУ с ПИ-
регулятором c резонансной составляющей (3.2)

Рисунок 4.13—Осциллограммы модулирующих сигналов для САУ с ПИ-
регулятором в стандартном виде (2.8); ПИ-регулятором с резонансной состав-

ляющей (3.2)
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Как видно из полученных осциллограмм, относительная ошибка слежения
по току для системы с регулятором (2.8) составляет е𝐼 ≈ 15%, для системы с
резонансным регулятором (3.2) е𝐼 < 1%. Таким образом, добавление резонансной
компоненты позволило существенно снизить величину ошибки и соответствовать
установленному требованию на точность слежения без увеличения коэффициента
усиления регулятора и снижения запаса устойчивости. Также можно отметить, что
введение резонансной составляющей позволило незначительно снизить амплитуду
высокочастотных пульсаций в модулирующем сигнале, поступающем с выхода
регулятора на блок ШИМ, как показано на Рисунке 4.13.

4.3 Результаты моделирования для трехфазного инвертора

В результате проведения имитационного моделирования были получены ос-
циллограммы выходного напряжения и тока инвертора, а также диаграммы для
спектрального состава выходного напряжения при функционировании преобразо-
вателя в статическом и динамическом режимах работы (при изменении мощности
нагрузки в диапазоне 10-100% от номинала). Моделирование проводилось для
следующих девяти конфигураций САУ для трёхфазного инвертора напряжения,
с параметрами по Таблице 4.2: 1 – для двухконтурной САУ со стандартными
ПИ-регуляторами (2.25) и (2.26), рассчитанными согласно результатам синтеза
проведенного в Главе 2; 2 – для двухконтурной САУ с введением фильтрации
1-го порядка (2.52) по высокочастотным составляющим во внутреннем контуре,
рассчитанным результатам раздела 2.3; 3 – для двухконтурной САУ с введением
фильтрации 2-го порядка (2.58) во внутреннем контуре; 4 – для двухконтурной
САУ с резонансной составляющей во внешнем контуре по напряжению (3.2); 5
– для двухконтурной САУ с фильтрацией 1-го порядка во внутреннем контуре
(2.52) и добавлением резонансного регулятора (3.2) во внешнем контуре; 6 – для
одноконтурной САУ только с ПИД-регулятором (2.43) по напряжению; 7 – при
использовании во внешнем контуре регулятора 3-го порядка, настроенного наМО
(2.61); 8 – при использовании во внешнем контуре регулятора 4-го порядка, на-
строенного на СО (2.63); 9 – при использовании ПИД-резонансного регулятора
(3.10) в составе одноконтурной САУ.

На Рисунках 4.14-4.17 приведены осциллограммымодулирующих сигналов и
диаграммы спектрального состава выходного напряжения для конфигураций 1-3,
для демонстрации влияния вводимых во внутреннем контуре фильтров. При этом
во внешнем контуре во всех трех случаях используется регулятор ПИ-2 (2.26).



79

Рисунок 4.14—Осциллограммы модулирующих сигналов для САУ с ПИ-
регулятором в стандартном виде (2.25) – u𝑀 1; для САУ с ПИ-регулятором с филь-
трацией 1-го порядка (2.52) – u𝑀 2; для САУ сПИ-регулятором с фильтрацией 2-го

порядка (2.58) – u𝑀 3

Согласно полученным осциллограммам, пульсации с максимальным разма-
хом имеют частоту 50 кГц, т.е. частоту опорного сигналаШИМ, частоту коммута-
ции силовых ключей, что согласуется с принципом работы силового преобразова-
теля сШИМ. Именно эти пульсации вызывают переходШИМ в режим насыщения
для диаграммы u𝑀 1, где модулирующий сигнал принимает значения больше 1, и
ограничивается на этом уровне, согласно принципу работы ШИМ. Вводимые в
системе 2 и 3 фильтры позволяют избежать режима насыщения, размах пульсаций
в модулирующем сигнале составляет ∆u𝑀 1 ≈ 0.7, ∆u𝑀 2 ≈ 0.21, и ∆u𝑀 3 ≈ 0.07
отн.ед., что явно демонстрирует эффект подавления высокочастотных составляю-
щих. Таким образом, экспериментально полученное значение степени подавления
пульсаций в системе с регулятором (2.52) по отношении к степени подавления в
системе с ПИ-регулятором (2.25) составляет k𝐴1(ω𝑆) = ∆u𝑀 2 / ∆u𝑀 1 = 0.304, а
значение степени подавления в системе с регулятором (2.58) по отношении к сте-
пени подавления в системе с ПИ-регулятором (2.25) составляет k𝐴2(ω𝑆) = ∆u𝑀 3

/ ∆u𝑀 1 = 0.116. При этом величины коэффициентов подавления, рассчитанные
согласно формулам (2.57) и (2.59), принимают следующие значения:
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𝑘𝐴1(ω𝑆) =
1√︀

4 + (µ1ω𝑆)2
=

1√︀
4 + (1 · 10−5 · 2π · 50 · 103)2

= 0.269,

𝑘𝐴2(ω𝑆) =
1√︁

[3− (1 · 10−5 · 2π · 50 · 103)2]2 + [3 · 1 · 10−5 · 2π · 50 · 103]2
= 0.086.

Таким образом, расхождение теоретического и экспериментально получен-
ных результатов для величин коэффициентов подавления пульсаций не превышает
15%.

Рисунок 4.15—Спектральный состав напряжения нагрузки UН для САУ со стан-
дартным ПИ-регулятором (2.25)

Рисунок 4.16—Спектральный состав напряжения нагрузки UН для САУ с филь-
трацией 1-го порядка (2.52)
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Рисунок 4.17—Спектральный состав напряжения нагрузки UН для САУ с филь-
трацией 2-го порядка (2.58)

В качестве THD на данных диаграммах обозначен коэффициент гармоник
(total harmonic distortion), используемый для количественной оценки искажения
синусоидального сигнала [25]:

𝑇𝐻𝐷 =

√
𝑈2

2 + 𝑈3
2 + ...+ 𝑈𝑛

2

𝑈1
, .

где U1 – действующее значение первой (основной) гармоники напряжения, U1,
U2. . . U𝑛 – действующие значения высших гармоник, т.е. всех гармоник отличных
от первой. Согласно приведенным выше спектральным характеристикам, включе-
ние в систему фильтра первого порядка привело к уменьшению коэффициента
гармоник на 47%, а включение фильтра второго порядка – на 58%. При этом
необходимо отметить, что согласно полученным результатам, наличие фильтра не
влияет на величину первой гармоники выходного напряжения, и в представленной
системе при требуемом значение в 162.6 В она составляет лишь 150.9 В, таким
образом, ошибка по амплитуде U1 составляет 7.2%. Соответственно, действую-
щее значение фазного напряжения составляет U1(𝑅𝑀𝑆) = U1 /

√
2 = 106.7 B, что

выходит за допустимые пределы согласно ГОСТ 54073-2017 (U1(𝑅𝑀𝑆) = 108 B).
На Рисунках 4.18-4.26 приведены осциллограммы модулирующих сигналов,

токов и напряжений фазы А, спектральный состав выходного напряжения для
конфигураций 1, 4, 5, 6 для демонстрации влияния вводимых во внешнем контуре
резонансных составляющих и оценки точности рассматриваемых конфигураций
САУ.
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Рисунок 4.18—Осциллограммы модулирующих сигналов для САУ с ПИ-
регулятором с резонансной составляющей (3.2) – u𝑀 4; для САУ сПИ-регулятором
с резонансной составляющей (3.2) и с фильтрацией 1-го порядка (2.52) – u𝑀 5; для

САУ с ПИД-регулятором (2.43) – u𝑀 6

Согласно осциллограммам на Рисунке 4.18, размах пульсаций составляет
∆u𝑀 4 ≈ 0.7, ∆u𝑀 5 ≈ 0.21 отн.ед, и ∆u𝑀 6 < 0.1 отн.ед, из чего можно сделать
вывод, что введение одной резонансный оставляющей по первой гармонике не
оказывает влияния на высокочастотные составляющие (при∆u𝑀 1 ≈ 0.7, как было
получено выше), а использование ПИД-закона управления существенно уменьша-
ет амплитуду сигнала во всем спектре частот, что согласуется с ЛАЧХ, представ-
ленными на Рисунке 4.7.

Ток, протекающий через фильтровую индуктивность с достаточно высокой
точностью повторяет задающий синусоидальный сигнал, поступающий с выхода
внешнего контура по напряжению (расхождение с эталонным сигналом для разных
конфигураций САУ по действующему значению тока не превышают 15%). В рам-
ках проводимого здесь имитационного моделирования специальных требований
на величину тока и ограничение пульсаций не задается.
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Рисунок 4.19—Осциллограммы выходных токов инвертора (на фильтровой ин-
дуктивности): эталонный сигнал – I𝑟𝑒𝑓 ; для САУ с ПИ-регулятором в стандартном
виде (2.25) – I𝐿Фа1; для САУ с ПИ-регулятором с резонансной составляющей (3.2)
– I𝐿Фа4; для САУ с ПИ-регулятором с резонансной составляющей (3.2) и с филь-
трацией 1-го порядка (2.52) – I𝐿Фа5; для САУ с ПИД-регулятором (2.43) – I𝐿Фа6

Рисунок 4.20—Осциллограммы напряжения нагрузки и ошибки слежения для
САУ с ПИ-регулятором в стандартном виде (2.26) – UН1 и e𝑈 1; для САУ с ПИД-

регулятором (2.43) – UН6 и e𝑈 6
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Рисунок 4.21—Осциллограммы напряжения нагрузки и ошибки слежения для
САУ с ПИ-регулятором с резонансной составляющей (3.2) – UН4 и e𝑈 4; для САУ с
ПИ-регулятором с резонансной составляющей (3.2) и с фильтрацией 1-го порядка

(2.52) – UН5 и e𝑈 5

Спектральный состав напряжения нагрузки для конфигурации 1 (два ПИ-
регулятора) приведен на Рисунке 4.15, и здесь повторно не приводится. Спектро-
граммы напряжений для конфигураций САУ 4, 5, 6 приведены на на Рисунках
4.22-4.24 ниже.

Рисунок 4.22—Спектральный состав напряжения нагрузки UН для САУ с ПИД-
регулятором (2.43)
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Рисунок 4.23—Спектральный состав напряжения нагрузки UН для САУ с ПИ-
резонансным регулятором (3.2)

Рисунок 4.24—Спектральный состав напряжения нагрузки UН для САУ с ПИ-
резонансным регулятором составляющей (3.2) и сфильтрацией 1-го порядка (2.52)

Как видно из данных диаграмм (Рис. 4.22-4.24), полученная одноконтур-
ная система с ПИД-регулятором при заданных параметрах имитационного мо-
делирования демонстрирует существенно худшую точность по первой гармонике
напряжения (с ошибкой слежения около 16%) по сравнению с конфигурацией 1
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(2 ПИ-рег. – Рис.4.15). Введение резонансной составляющей по первой гармони-
ке приводит к существенному увеличению точности, уменьшив величину ошибки
слежения с 8% (дляUН(1) =150.9B) до значений менее 1% (дляUН(1) =162.6B). При
этом введение дополнительного фильтра 1-го порядка во внутренний контур САУ
не оказывает заметного влияния на величину первой гармоники, но все также улуч-
шает спектральный состав напряжения, сокращая коэффициент гармоник более
чем в 2 раза. Результаты имитационного моделирования САУ с ПИД-резонансным
регулятором (3.10) в установившемся режиме полностью аналогичны результатам
для ПИ-резонансного регулятора, представленным на Рисунках 4.21 и 4.23, и в
силу этого отдельно не приводятся.

Работоспособность синтезированной САУ в динамических режимах прове-
рялась при изменениях мощности нагрузки в диапазоне 10%-160% от номинала,
согласно требованиям ГОСТ Р 54073-2017 [49], результаты моделирования пред-
ставлены на Рисунках 4.25-4.26. Требования на переходные процессы, задаваемые
стандартом, представлены на Рисунке 4.27 [49].

Рисунок 4.25—Осциллограммынапряжения нагрузки и ошибки слежения для кон-
фигураций САУ 1, 4, 5, 6 при изменении мощности нагрузки от 160% до 10% от

номинала
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Рисунок 4.26—Осциллограммынапряжения нагрузки и ошибки слежения для кон-
фигураций САУ 1, 4, 5, 6 при изменении мощности нагрузки от 10% до 160% от

номинала

Рисунок 4.27—Огибающая нормальных переходных напряжений переменного то-
ка постоянной частоты 400 Гц (1 и 2 – верхний и нижний предел действующего

значения напряжения)

Как видно из полученных осциллограмм, время переходных процессов со-
ставляет приблизительно 0.0006 секунд для конфигураций САУ 4 и 5, что в
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несколько раз быстрее требований стандарта [49] на время завершения переход-
ных процессов. При этом максимальное отклонение по амплитудному значению
не превышает 21.4 В (т.е. 15.1 В по действующему значению), что также полно-
стью удовлетворяет требованиям стандарта. Для конфигурации САУ 6 с ПИД-
регулятором можно отметить как величину ошибки, значительно превышающую
требования на точность, так и повышенную колебательность, обоснованную более
высоким порядком регулятора и меньшей устойчивостью системы. Время пере-
ходного процесса для конфигурации САУ 1 со стандартными ПИ-регуляторами
во внутреннем и внешнем контурах, рассчитанных согласно МРД, сложно оце-
нить точно из-за слишком большого значения ошибки слежения, однако оно не
превышает 0.002 секунд, что также удовлетворяет требованиям стандарта.

Также при имитационном моделировании были получены осциллограммы
переходных процессов по напряжению при использовании во внешнем контуре
САУ регуляторов 3-го и 4-го порядков, спроектированных в результате синтеза с
настройкой на МО и СО, представленного в Главе 2 в выражениях (2.61)-(2.64).
Результаты моделирования представлены ниже для выходного напряжения в ста-
тическом (Рисунок 4.28) и динамическом режимах работы (Рисунки 4.29-4.30), и
в численном виде в Таблице 4.3.

Рисунок 4.28—Осциллограммы напряжения нагрузки и ошибки слежения для
САУ конфигурации 1 с двумя ПИ-регуляторами; для САУ с регулятором на-

строенным на СО; для САУ с регулятором настроенным на МО
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Рисунок 4.29—Осциллограммынапряжения нагрузки и ошибки слежения для кон-
фигурацийСАУ1 иСАУс регуляторами настроенными на ТОиСОпри изменении

мощности нагрузки от 160% до 10% от номинала

Рисунок 4.30—Осциллограммынапряжения нагрузки и ошибки слежения для кон-
фигурацийСАУ1 иСАУс регуляторами настроенными на ТОиСОпри изменении

мощности нагрузки от 10% до 160% от номинала

Согласно полученным результатам в статическом режиме работы настройка
на модульный (технический) оптимум приводит к ошибке слежения около 82%
(для UН(1) =28.85B), настройка на симметричный оптимум - к ошибке около 3%
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(для UН(1) =168.6B), однако при этом наблюдается значительный сдвиг по фазе
выходного напряжения, значительно превышающий пределы регламентирован-
ные стандартом (±4 эл.град.). При переходных процессах можно отметить поте-
рю устойчивости при использовании регулятора, настроенного на симметричный
оптимум, что объясняется высокой чувствительностью регулятора 4-го порядка,
синтезированного согласно известной методике. Кроме того, для нелинейной на-
грузки не удалось добиться устойчивого режима при использовании по внешнем
контуре регуляторов, настроенных на МО и СО.

Результатымоделирования для нелинейной трансформаторно-выпрямитель-
ной нагрузки при использовании САУ в конфигурации 5 (с фильтрацией 1-го по-
рядка во внутреннем контуре (2.52) и добавлением резонансного регулятора(3.2)
во внешнем контуре) представлены на Рисунках 4.31-4.33, численные значения из-
меренных выходных величин приведены в Таблице 4.3. Качественный вид выход-
ного напряжения при моделировании 3Ф-ИН с несимметричной нагрузкой незна-
чительно отличается от диаграммы, представленной на Рисунке 4.31 и отдельно не
приводится, количественные показатели качества выходного напряжения указаны
в Таблице 4.3. Полученные результаты позволяют заключить, что использование
синтезированной САУ приводит к высокому качеству трехфазного напряжения
на первичной обмотке трансформатора, с величиной ошибки менее 1% и незначи-
тельным увеличением коэффициента гармоник (на 0.02% относительно THD для
симметричной нагрузки).

Рисунок 4.31—Осциллограммы трехфазного напряжения на первичной обмотке
трансформатора
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Рисунок 4.32—Спектральный состав напряжения фазы А на первичной обмотке
трансформатора

Напряжение в выходном звене постоянного тока асимптотически стремится
к значению 27В.

Рисунок 4.33—Напряжение и тока в выходном DC-звене

Под ∆φ в Таблице 4.3 понимается максимальный среди трех фаз сдвиг по
фазе выходного напряжения относительно величины задания, равного 0, 120 и 240
электрических градусов для фаз А, В и С соответственно. Под U𝐻(1) понимается
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максимальное из трех фаз отклонение по действующему значению первой гармо-
ники выходного напряжения от заданного значения 115 В. Под U3𝑎𝑣 понимается
среднее по трем фазам действующее значение напряжения. Под ∆𝑈 понимает-
ся небаланс напряжений, равный разности между максимальным и минимальным
из трех фаз значениями амплитуды первой гармоники выходного напряжения.
Требования к коэффициенту гармоник (THD) согласно стандарту [49] должны
соответствовать 5% для линейной симметричной нагрузки и 8% для нелинейной /
несимметричной нагрузки.

Таблица 4.3—Соответствие результатов моделирования для 3Ф-ИН требовани-
ям ГОСТ [49] для всех предложенных конфигураций САУ при различных типах
нагрузки

Конфигурация
САУ

THD, % U𝐻(1), B U3𝑎𝑣, B ∆𝑈 , B ∆φ,
эл.град.

Требования ГОСТ
[49]

5 / 8 108÷119 114÷118 3 116÷124

Симметричная линейная нагрузка
1 (ПИ+ПИ) 0.88 106.9 106.8 0.1 -5.3
2 (ПИ+ПИФ1) 0.47 106.9 106.8 0.1 -5.7
3 (ПИ+ПИФ2) 0.37 106.9 106.8 0.1 -5.9
4 (ПИР+ПИ) 0.88 115 115 0 0.001
5 (ПИР+ПИФ1) 0.4 115 115 0 0.001
6 (ПИД) 0.6 96.8 96.5 0 -10.6
7 (МО-рег.+ПИ) 0.71 28.85 20.39 0.01 -118.1
8 (СО-рег.+ПИ) 0.72 168.6 119.2 0.5 -54.30
9 (ПИД-рез.) 0.9 115 115 0 0.001

Несимметричная линейная нагрузка
1 (ПИ+ПИ) 0.58 108.9 107.5 3 -12.4
5 (ПИР+ПИФ1) 0.6 115 115 0 0.002
7 (МО-рег.+ПИ) 4.84 8.8 8.84 0.1 -47
8 (СО-рег.+ПИ) 3.12 109.6 104.6 10.7 14.7

Нелинейная трансформаторно-выпрямительная нагрузка
1 (ПИ+ПИ) 0.33 122.7 122.6 0.1 -7.1
5 (ПИР+ПИФ1) 0.5 115 115 0 0.0002
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Также необходимо отметить, что частота выходного напряжения 115 В для
всех приведенных в Таблице 4.3 конфигураций САУ отличается от величины за-
дания, равной 400 Гц, не более чем на десятые доли Гц, и поэтому в таблице
отдельно не приведена. Аналогичным образом не отражены такие параметры, как
модуляция напряжений, модуляция частоты, коэффициент амплитуды, составля-
ющей напряжения постоянного тока, в силу того, что для всех рассмотренных
конфигураций САУ значения этих параметров в рамках имитационного модели-
рования удовлетворяют требованиям стандарта [49] с очень высокой точностью.
При этом в рамках исследуемой системы значение коэффициента гармоник (THD)
при любых конфигурациях САУ существенно ниже требований стандарта.

Выводы по главе 4

В данной главе получены следующие основные результаты:
1. Проведено имитационное моделирование для однофазного и трехфазного

инверторов с системами автоматического управления, синтезированными соглас-
но результатам Глав 2-3.

2. Выполнено моделирование для двухконтурной системы автоматического
регулирования с добавлением резонансной составляющей и введением фильтра-
ции высокочастотных составляющих. Продемонстрирована работоспособность
системы автоматического управления синтезированной с использованием мето-
дики разделения движений.

3. Показано, что уменьшение ошибки слежения может быть достигнуто без
пересчета/изменения параметров ПИ- или ПИД-составляющих регулятора, только
с помощью введения резонансного регулятора.

4. Показано, что результаты аналитического расчета, проведенного в разделе
2.3, совпадают с результатами имитационного моделирования для САУ трехфаз-
ного инвертора с добавлением фильтрации во внутреннем контуре. Рассчитанные
величины степени подавления высокочастотных пульсаций корректно описывают
изменением величины пульсаций на полученных осциллограммах для модулиру-
ющего сигнала ШИМ.

5. Результаты имитационного моделирования показали возможность устра-
нения режима насыщения ШИМ при использовании синтезированных систем с
фильтрацией в каналах управления.

6. Результаты моделирования для САУ с регуляторами, настроенными на
модульныйи симметричный оптимумы, показали худшие результаты относительно
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системы, настроенной согласно МРД, как при скачках мощности нагрузки, так и
в установившемся режиме работы.

7. Полученные при имитационном моделировании результаты для двухкон-
турных САУ трехфазного инвертора показали, что предложенные методики рас-
чета регуляторов на основе разделения темпов процессов позволяют обеспечить
качество выходного генерируемого напряжения согласно требованиям ГОСТ Р
54073-2017 при симметричном, несимметричном и нелинейном типах нагрузки.
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Глава 5 Экспериментальные исследования силовых преобразователей в
составе системы возбуждения трехкаскадного синхронного генератора

5.1 Обзор аппаратных модулей

При проведении физического эксперимента рассматривалась задача управ-
ления однофазным инвертором напряжения для системы возбуждения в составе
системы генерирования на основе трехкаскадного синхронного генератора (ТСГ).
В современных авиационных СЭС комбинированного типа трехкаскадные син-
хронные генераторы достаточно часто применяются в качестве первичных ис-
точников энергии. Структурная схема данной системы представлена на Рисунке
5.1. Однофазный ИН в составе данной системы предназначен для формирования
тока обмотки возбуждения возбудителя IОВ, который, в соответствии с принци-
пом работы ТСГ, позволяет стабилизировать величину выходного трехфазного
напряжения синхронного генератора UАВС [140]. В качестве питания инверто-
ра выступает трехфазное высокочастотное напряжение подвозбудителя в составе
каскада электрических машин, которое зависит только от частоты вращения вала
основного генератора (общего вала ТСГ). Это напряжение с помощью неуправля-
емого трехфазного выпрямителя преобразуется в постоянное напряжение U𝐷𝐶 ,
передаваемое непосредственно на вход 1Ф-ИН.

Рисунок 5.1—Структурная схема системы генерирования на основе трехкаскад-
ного синхронного генератора
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Инвертор напряжения выполнен в виде H-моста, состоящего из четырех по-
левых SiC-транзисторов, и входит в состав опытного образца блока регулирования
напряжения (Рисунок 5.3) экспериментального стенда трехкаскадного синхрон-
ного генератора с номинальной мощностью 30 кВт, представленного на Рисунке
5.2.

Рисунок 5.2—Электромеханический стенд испытаний трехкаскадного синхрон-
ного генератора

Рисунок 5.3—Опытный образец блока регулирования напряжения

Используемый для проведения физических экспериментов блок регулиро-
вания напряжения представляет собой преобразователь напряжения, состоящий
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из последовательно соединенных неуправляемого трехфазного выпрямителя и
транзисторного H-моста, с микропроцессорной системой управления (микрокон-
троллер K1921BK01T), датчиком тока обмотки возбуждения и цепями измерения
напряжений и токов генератора, напряжения звена постоянного тока. Данный блок
предназначен дляформирования необходимого тока на обмотке возбуждения воз-
будителя и реализации многоконтурной системы автоматического управления для
генерации параметров выходного напряжения ТСГ в соответствии с ГОСТ 54073-
2017 [49], рассмотренной в следующем разделе.

5.2 Синтез системы автоматического управления однофазного инвертора в
составе блока возбуждения трехкаскадного синхронного генератора

Для управления 1Ф-ИН используется двухконтурная система автоматиче-
ского управления, включающая в себя внутренний контур по току обмотки воз-
буждения возбудителя (выходному току инвертора) и внешний контур по дей-
ствующему значению выходного трехфазного напряжения ТСГ, представленная
на Рисунке 5.4. Требования на качество генерируемого переменного напряжения
(115 В / 400 Гц) и на показатели качества переходных процессов при синтезе САУ
задаются исходя из требований ГОСТ 54073-2017 [49].

Рисунок 5.4—Структурная схема предлагаемой системы автоматического управ-
ления системы возбуждения

На Рисунке 5.4 под iОВ(𝑟𝑒𝑓 ) и iОВ понимается задание на ток обмотки возбуж-
дения возбудителя и величина этого тока, получаемая по цепи обратной связи с
датчика в силовой цепи, uОГ(𝑟𝑒𝑓 ) и uсумм(𝑟𝑚𝑠) представляют собой задающий сигнал
на действующее значение выходного переменного напряжения ТСГ для фазы A,
и фактическое действующее значение этого напряжения, вычисляемое как сред-
нее по трем фазам uсумм(𝑟𝑚𝑠) =( u𝐴(𝑟𝑚𝑠) + u𝐵(𝑟𝑚𝑠) + u𝐶 (𝑟𝑚𝑠) )/3. Для обозначения
ошибки слежения по выходному напряжению и току обмотки возбуждения ис-
пользуются параметры e𝑢 и e𝑖 соответственно. Под u𝑀 понимается модулирующий
сигналШИМ, генерируемый системой автоматического управления. В качествеF𝑦
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обозначена последовательность управляющих импульсов для полупроводниковых
ключей, формируемая с помощьюШИМ. В качестве регуляторов в синтезируемой
САУ рассматриваются стандартные ПИ-регуляторы, рассчитанные в соответствии
с методикой разделения движений, рассмотренные в Главе 2. Передаточная функ-
ция объекта управления для внутреннего контура также аналогична выражению
(2.7), полученному в Главе 2 для однофазного инвертора. Соответственно, и вы-
ражения для системы автоматического управления и коэффициентов регуляторов
для внутреннего контура не отличаются от выражений (2.8)-(2.15). Расчет парамет-
ров регуляторов во внешнем контуре по выходному напряжению осуществляется
аналогичным образом. Согласно принципу подчиненного регулирования, быстро-
действие внутреннего контура должно значительно превышать быстродействие
во внешнем контуре. Следовательно, при рассмотрении объекта управления во
внешнем контуре можно ввести допущения о том, что к моменту вступления в ра-
боту регулятора внешнего контура переходные процессы во внутреннем контуре
завершились. В таком случае необходимо рассмотреть только звенья, отражающие
параметры возбудителя и основного генератора. Учитывая сложность конструк-
ции трехкаскадного синхронного генератора [141, 142], его передаточная функ-
ция может быть приближенно представлена как ряд последовательно соединенных
апериодических звеньев, с постоянными времени, характеризующими процессы в
возбудителе и в основном генерирующем каскаде:

𝑊2(𝑠) =
1

𝑇𝑆𝑇1𝑠+ 1
· 1

𝑇𝑊𝐺𝑠+ 1
· 1

𝑇𝑆𝑇2𝑠+ 1
, (5.1)

где T𝑆𝑇1 – постоянная времени обмотки статора возбудителя, T𝑆𝑇2 – постоянная
времени обмотки статора основного генератора, T𝑊𝐺 – постоянная времени об-
мотки возбуждения основного генератора. Все перечисленные постоянные време-
ни рассчитываются исходя из величин индуктивности и активного сопротивления
соответствующих обмоток, и, в зависимости от рассматриваемого типа электри-
ческих машин, могут принимать значения порядка 10−3. . . 10−5. Таким образом,
можно сделать вывод о том, что, исходя только из свойств объекта управления,
быстродействие внешнего контура уже достаточно велико, а порядок постоянных
времени во внутреннем и внешнем контуре сопоставим. Соответственно, прини-
мая допущение о том, что постоянные времени во внутреннем и внешнем контуре
имеют одинаковый порядок, и допущения о том, что данные постоянные време-
ни значительно меньше требуемого быстродействия согласно ГОСТ 54073-2017



99

(tПП≈ 0.1сек) [49], можно сделать вывод о том, что во внешнем контуре достаточно
регулятора первого порядка.

Синтез регулятора во внешнем контуре также аналогичен проведенным ра-
нее расчетам для контура по току. Передаточная функция для замкнутой системы
управления с единичной обратной связью может быть представлена следующим
образом (5.2), с использованием передаточных функций для объекта управления
(5.1) и ПИ-регулятора (2.8):

𝑊𝑈(𝑠) =
𝑊2(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼2(𝑠)

1 +𝑊2(𝑠) ·𝑊𝑃𝐼2(𝑠)
, (5.2)

𝑊𝑈(𝑠) =
𝑘2

(︀
𝑠+ 𝑇2

−1
)︀

(𝑇𝑆𝑇1𝑠+ 1) (𝑇𝑊𝐺𝑠+ 1) (𝑇𝑆𝑇2𝑠+ 1) µ2𝑠+ 𝑘2 (𝑠+ 𝑇2
−1)

≈

≈ 𝑘2
(︀
𝑠+ 𝑇2

−1
)︀

(𝑇2𝑠+ 1) µ2𝑠+ 𝑘2
(︀
𝑠+ 𝑇2

−1
)︀ . (5.3)

Здесь необходимо отметить, что при получении полиномов ПМД и ПБД
требуется учитывать, что в рассматриваемой системе возможна только прибли-
зительная оценка постоянных времени T𝑆𝑇1, T𝑆𝑇2, T𝑊𝐺, и они могут отличаться
на 1-2 порядка. Поэтому при синтезе внешнего контура в качестве постоянной
времени подсистемы медленных движений для расчета коэффициента усиления
выбирается наибольшая постоянная времени, для соответствия наиболее длитель-
ным и медленным процессам в контуре, а характеристический полином замкнутой
системы может быть приближенно представлен в сокращенном виде, как пред-
ставлено во второй части выражения (5.3), в знаменателе дроби. Тогда выражения
для характеристических полиномов ПМД и ПБД для внешнего контура согласно
представленной в Главе 2 методике принимают следующий вид:

𝐴𝑈(ПМД)(𝑠) = lim
µ2→0

(︀
(𝑇2𝑠+ 1) µ2𝑠+ 𝑘2

(︀
𝑠+ 𝑇2

−1
)︀)︀

= 𝑘2
(︀
𝑠+ 𝑇2

−1
)︀
, (5.4)

lim
µ2→0

(︂(︂
𝑇2µ2 ·

𝑝2

µ2
2
+ µ2 ·

𝑝

µ2
+ 𝑘2 ·

𝑝

µ2
+ 𝑘2𝑇2

−1

)︂
· µ2

)︂
= 𝑝 (𝑇2𝑝+ 𝑘2) ,

𝐴𝑈(ПБД)(𝑠) = 𝑇2µ2𝑠+ 𝑘2. (5.5)

Анализируя полиномы (5.4)-(5.5), по аналогии с расчетами для внутреннего
контура могут быть получены коэффициенты ПИ-регулятора для внешнего кон-
тура:

𝑘2 ≈ 𝑇2 ≈ max {𝑇𝑆𝑇1, 𝑇𝑆𝑇1, 𝑇𝑊𝐺} , (5.6)
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µ2 = 𝑇1, (5.7)

𝑇2 = µ2 · η. (5.8)

Устойчивость процессов в подсистеме медленных движений аналогичным
образом обеспечивается выбором T2>0. Постоянные времени µ2 и T2 для внешне-
го контура (5.7)-(5.8) рассчитаны на основе быстродействия внутреннего контура
таким образом, чтобы процессы в подсистеме медленных движений внешнего
контура удовлетворяли требованиям на быстродействие согласно ГОСТ [49]. Ко-
эффициент усиления (5.6), с учетом введенных ранее допущений, может быть
рассчитан через постоянную времени ПМД для внешнего контура, обеспечивая
таким образом и устойчивость быстрых процессов.

Также для реализации цифровых регуляторов в приведенной системе управ-
ления необходимо рассмотреть вопрос дискретизации. Так как используются стан-
дартные ПИ-регуляторы, возможно использовать известные выражения. Коэффи-
циенты для ПИ регулятора в стандартном виде (k𝑃 , k𝐼) и в виде, используемом в
МРД (k, T, µ) связаны следующими соотношениями:

𝑘𝑃 =
𝑘

µ
, (5.9)

𝑘𝐼 =
𝑘 · 𝑇−1

µ
. (5.10)

При дискретизации обратным методом Эйлера выполняется следующая под-
становка:

𝑠 = 𝑝 =
1− 𝑧−1

𝑇𝑠
, (5.11)

где T𝑆 – частота дискретизации, в рамках проводимого эксперимента составля-
ющая 32 кГц. Вид передаточной функции ПИ-регулятора, с учетом выражений
(5.9)-(5.11) и адаптированный под реализацию в дискретной системе:

𝐺𝑃𝐼(𝑧) = 𝑘𝑃 + 𝑘𝐼 · 𝑇𝑠
1

1− 𝑧−1
.

Такимобразом, учитывая результаты проведенного в данном разделе синтеза
можно перейти к рассмотрению микропроцессорной реализации синтезированной
САУ и результатам испытаний на экспериментальном стенде.
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5.3 Результаты испытаний синтезированной системы автоматического
управления на экспериментальном стенде

Учитывая требования ГОСТ 54073-2017 [49], при расчете регуляторов время
переходных процессов по выходному фазному напряжению было задано в диапа-
зоне около 40-50 миллисекунд, для переходных процессов по току возбуждения –
в 4-5 раз меньше, в соответствии с принципом подчиненного регулирования. Также
для представленного экспериментального стенда известны следующие параметры
обмотки возбуждения RН = RОВ ≈ 10.1 Ом и LН = LОВ ≈ 37 мГн, необходимые при
расчете параметров регуляторов. Однако, в силу конструктивных ограничений,
замеры параметров обмоток основного каскада провести невозможно, поэтому
оценка постоянных времени электромеханических каскадов сделана исходя из
совокупности доступных расчетных и теоретических данных для типовых элек-
трических машин, применяемых в авиационных системах электроснабжения. Таб-
лица 5.1 содержит параметры регуляторов, определенные на основе полученных
формул и известных характеристик объекта управления.

Также необходимо отметить, что в ходе проведения экспериментов, с учетом
использованных теоретических данных и сделанных выше допущений, оказалось
необходимым скорректировать величины коэффициентов регуляторов для полу-
чения оптимальных показателей переходных процессов как току возбуждения,
так и по напряжению. Экспериментально полученные оптимальные параметры
регуляторов также приведены в Таблице 5.1.

Таблица 5.1—Параметры регуляторов
Параметр k µ Т η

PI-1 (теор.) 0.03 1.56·10−4 1.56·10−3 10
PI-1 (эксперим.) 0.065 1.64·10−4 1.64·10−3 10
PI-2 (теор.) 2·10−3 6.3·10−3 6.3·10−2 10
PI-2 (эксперим.) 2.34·10−3 3.9·10−3 3.9·10−2 10

На Рисунках 5.5-5.6 ниже приведены результирующие осциллограммы рабо-
ты блока регулирования напряжения в составе испытательного стенда при замы-
кании только внутреннего токового контура системы автоматического управления
при различных величинах сигнала задания iОВ(𝑟𝑒𝑓 ). Анализируя представленные
результаты, можно заключить, что синтезированная одноконтурная система ав-
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томатического управления позволяет получить статическую ошибку в установив-
шемся режиме менее 10%.

Рисунок 5.5—Осциллограммы сигнала обратной связи по току iОВ, сигнала зада-
ния по току iОВ(𝑟𝑒𝑓 ), и ошибки слежения e𝑖 при величине задания для внутреннего

контура САУ 2 А

Рисунок 5.6—Осциллограммы сигнала обратной связи по току iОВ, сигнала зада-
ния по току iОВ(𝑟𝑒𝑓 ), и ошибки слеженияe𝑖 при переходном процессе при изменении

задания для внутреннего контура САУ от 1А до 4А

Экспериментально полученные осциллограммы переходных процессов по
току и выходному напряжению ТСГ при использовании двухконтурной САУ при-
ведены на Рисунках 5.7-5.9. Соответствие параметров полученных переходных
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процессов требованиям ГОСТ на переходные процессы представлены на Рисунке
5.10.

Рисунок 5.7—Осциллограммы переходных процессов по току обмотки возбужде-
ния iОВ и действующему значению выходного напряжения ТСГ uОГ фазы A при

изменении нагрузки с 0 кВт до 10 кВт и обратно

Рисунок 5.8—Осциллограммы переходных процессов по току обмотки возбужде-
ния iОВ при изменении нагрузки с 30 кВт до 15 кВт и обратно
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Рисунок 5.9—Осциллограммы переходных процессов по действующему значению
выходного напряжения ТСГ uОГ фазы A при изменении нагрузки с 30 кВт до 15

кВт и обратно

Рисунок 5.10—Диаграммы для переходных процессов по действующему значению
выходного напряжения ТСГ uОГ при различных изменениях мощности нагрузки
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Выводы по главе 5

В данной главе получены следующие основные результаты:
1. Разработанные методики расчета были использованы при синтезе двух-

контурной системы автоматического управления для однофазного инвертора на-
пряжения в составе системы электроснабжения на основе трёхкаскадного син-
хронного генератора с использованием метода разделения движений.

2. Представлены результаты экспериментов на испытательном стенде ТСГ
для одноконтурной и двухконтурной систем автоматического управления. Полу-
ченные результаты демонстрируют соответствие системы требованиям ГОСТ Р
54073-2017 на выходное переменное напряжение для бортовых систем перемен-
ного тока с постоянной частотой.

3. Теоретически рассчитанные постоянные времени регуляторов отличают-
ся от определенных путем экспериментов менее чем на 40%, а коэффициенты
усиления не более чем в 2 раза. С учетом принятых ранее допущений о вели-
чинах постоянных времени обмоток электрических машин и широкого диапазона
возможных значений постоянных времени обмоток, на основе полученных резуль-
татов можно заключить, что выведенные теоретические соотношения для расчета
коэффициентов регуляторов могут быть использованы при синтезе систем управ-
ления для аналогичных объектов.

4. Результаты экспериментов для системы электроснабжения на основе трёх-
каскадного синхронного генератора показали эффективность применения расчет-
ных соотношений, полученных согласно разработанным методикам.
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Заключение

В результате данного диссертационного исследования была разработана и
реализована методика синтеза системы автоматического управления для силовых
полупроводниковых преобразователей, в частности инверторов напряжения, ос-
нованная на методологии с разделением темпов процессов в системе управления,
с учетом возможности введения резонансных компонент и фильтрующих состав-
ляющих в контуры управления для повышения точности системы регулирования
и качества генерируемого напряжения соответственно. В ходе диссертационного
исследования решены следующие актуальные научно-технические задачи:

1. Разработана методика синтеза ПИ- и ПИД-регуляторов для инверторов
напряжения на основе применения метода разделения движений. Разработанный
алгоритм позволяет осуществить синтез многоконтурной системы автоматическо-
го управления с сохранением устойчивости системы при больших коэффициентах
регуляторов и обеспечить требуемые показатели качества формируемого пере-
менного напряжения в условиях изменения параметров нагрузки.

2. Разработана методика синтеза резонансных ПИ- и ПИД-регуляторов, ис-
пользование которых позволяет обеспечить высокую точность формирования же-
лаемого выходного напряжения и устранить влияние гармонического возмущения
на ошибку регулирования в установившемся режиме без потери устойчивости.
Предложенная методика расчета позволяет выбирать параметры резонансных со-
ставляющих независимо от параметров пропорциональных, интегральных, диф-
ференциальных составляющих.

3. Разработана методика синтеза ПИ-регуляторов с фильтрацией высокоча-
стотных ШИМ-пульсаций в каналах управления, использование которой позволя-
ет существенно снизить уровень высокочастотных коммутационных пульсаций в
модулирующем сигнале, улучшить спектральный состав генерируемого перемен-
ного напряжения, предотвратить переход в режим насыщения ШИМ, и которая
может быть использована при разработке САУ для различных типов силовых пре-
образователей с использованием широтно-импульсной модуляции.

4. Эффективность разработанных методик была подтверждена результатами
имитационного моделирования рассчитанных САУ для однофазного и трехфаз-
ного инверторов и результатами эксперимента для силового преобразователя в
составе испытательного стенда трехкаскадного синхронного генератора.

Результаты диссертационного исследования были использованы:
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- при разработке двухконтурной системы автоматического управления
для инвертора напряжения в составе авиационной системы электроснабжения
на базе трехкаскадного синхронного генератора в ходе реализации опытно-
конструкторской работы «Разработка и изготовление универсального блока ре-
гулирования напряжения трехкаскадного синхронного генератора»;

- в образовательном процессе во время изучения дисциплины «Специальные
главы теории автоматического управления» на кафедре Электроники и Электро-
техники Новосибирского государственного технического университета (НГТУ-
НЭТИ), г. Новосибирск.
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Список сокращений и условных обозначений

1Ф-ИН – однофазный инвертор напряжения
3Ф-ИН – трехфазный инвертор напряжения
АИН – автономный инвертор напряжения
АЧХ – амплитудно-частотная характеристика
ВСУ – вспомогательная силовая установка
ИН – инвертор напряжения
КПД – коэффициент полезного действия
ЛАЧХ – логарифмическая амплитудно-частотная характеристика
ЛФЧХ – логарифмическая фазочастотная характеристика
МО – модульный оптимум
МРД – метод разделения движений
ПБД – подсистема быстрых движений
ПИ – пропорционально-интегральный
ПИД – пропорционально-интегрально-дифференциальный
ПИР – пропорционально-интегральный с резонансной частью
ПИФ1 – пропорционально-интегральный с фильтром первого порядка
ПИФ2 – пропорционально-интегральный с фильтром второго порядка
ПМД – подсистема медленных движений
ПО – программное обеспечение
САУ – система автоматического управления
СО – симметричный оптимум
СЭС – система электроснабжения
ТСГ – трехкаскадный синхронный генератор
ШИМ – широтно-импульсная модуляция
ШИР – широтно-импульсное регулирование
ЭДС – электродвижущая сила
GaN – нитрид галлия
SiC – карбид кремния
THD – total harmonic distortion
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