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摘要：　 应用广泛的欠驱动多输入多输出系统的控制仍是开放性的难题．将欠驱动系统分为直接驱

动部分和间接驱动部分，根据直接驱动部分的当前状态和目标状态，设计直接驱动部分的虚拟控

制律；利用统一的扩张状态观测器对间接驱动部分的内扰和外扰进行统一估计，设计虚拟控制律

对总和扰动进行补偿，并将直接和间接驱动部分的虚拟控制律有机组合成综合控制律，实现了欠

驱动系统的集中控制，并应用 Ｌｙａｐｕｎｏｖ 方法对算法的稳定性进行了严格的数学证明．整个控制系

统结构紧凑、鲁棒性和抗干扰能力强、参数整定容易．
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引　 　 言

欠驱动系统是指系统控制输入数目小于系统自由度的一类非线性系统．相比全驱动系统，
欠驱动系统由于减少了部分执行器，使其成本低、轻巧灵活、能耗少、易维护，这些特点使得欠

驱动系统在机器人、柔性装置、起重机械、基准系统等领域应用广泛．然而，由于欠驱动系统输

入数量缺失、非线性、参数摄动、多目标、易受干扰等特点，使得其控制难度较高，至今仍被认为

是自动控制领域主要的开放问题之一，相关科研人员采用各种方法或方法的组合进行了持续

研究，提出了诸多控制策略．
目前模型线性化设计方法被广泛应用于欠驱动系统，这种方法忽视了名义模型和实际模

型的差别，外部扰动和模型的不确定性很容易使系统不稳定．为了解决这种问题，许多学者将

自适应控制、滑模控制、预测控制、部分反馈控制、轨迹跟踪控制等方法或方法的组合应用于欠

驱动系统，实现了某欠驱动装置或者某一类欠驱动装置的控制，如倒立摆、球棒系统、各种欠驱

动机器人、水面船舶、航天器、各式吊车等［１⁃８］ ．然而这些方法在系统初始条件变化、参数不确

定、外界干扰条件下，控制效果大打折扣．为了提升欠驱动系统的控制性能，学者们将模糊方

法、神经网络等和上述控制方法相结合，得到了某一欠驱动系统的智能控制算法，如鲁棒自适

应模糊控制［９］、自适应 Ｂ 样条模糊滑模控制［１０］、并行神经网络滑模控制［１１］、自适应神经网络
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滑模控制［１２］以及自适应迭代学习控制器等［１３］ ．然而，模糊控制需要根据专家知识，由模糊推理

机获得模糊控制器的输出，神经网络需要采集大量样本，通过训练得出内部权值，学习算法需

要耗费太长在线学习时间，这就使控制器设计难度大大增加，难以应用于工程实际．而且，目前

欠驱动系统的控制主要是利用直接、间接驱动部分的动力学耦合作用，通过各种不同的控制策

略使某特定的欠驱动系统实现特定运动，不便推广到具有更多自由度的一般欠驱动系统．
自抗扰控制（ＡＤＲＣ）技术采用扩张状态观测器（ＥＳＯ）对系统的总和扰动进行实时并补

偿，把不同被控对象都化成积分器串联型进行控制［１４］ ．由于抗干扰能力良好，自抗扰控制已用

于潜艇［１５］、扭转系统［１６］、无人舰船［１７］、双足机器人［１８］ 等欠驱动系统的控制，但在应用时需要

根据实验结果整定众多的控制参数，技术要求高、工作量大，所得结果也只是根据各性能指标

折中取值，整体控制性能难以达到最优．针对以上不足，本文提出了欠驱动多输入多输出（ＭＩ⁃
ＭＯ）系统的集中式自抗扰控制（ｃｅｎｔｒａｌｉｚｅｄ ａｃｔｉｖｅ ｄｉｓｔｕｒｂａｎｃｅ ｒｅｊｅｃｔｉｏｎ ｃｏｎｔｒｏｌ， ＣＡＤＲＣ）法．该方

法将欠驱动系统分为直接驱动部分和间接驱动部分，根据直接驱动部分的当前状态和目标状

态，设计直接驱动部分的虚拟控制律；利用统一的扩张状态观测器对欠驱动部分的扰动和不确

定部分进行统一估计及补偿，并设计间接驱动部分的虚拟控制律；将直接和间接驱动部分的虚

拟控制律有机组合后形成综合控制律，实现了欠驱动系统的 ＣＡＤＲＣ，并应用 Ｌｙａｐｕｎｏｖ 方法对

ＣＡＤＲＣ 法的稳定性进行了严格的数学证明．以二级倒立摆为例，证明了该方法参数整定容易，
控制效果好．

１　 欠驱动系统 ＣＡＤＲＣ 控制器的设计

考虑如下的 ｍ 输入、ｎ 输出的欠驱动 ＭＩＭＯ 系统 （１ ≤ ｍ ＜ ｎ）：

　 　

ｘ１ ＝ ｆ１（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂ１１ｕ１ ＋ … ＋ ｂ１ｍｕｍ，
ｘ２ ＝ ｆ２（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂ２１ｕ１ ＋ … ＋ ｂ２ｍｕｍ，
︙
ｘｎ ＝ ｆｎ（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂｍ１ｕ１ ＋ … ＋ ｂｍｍｕｍ，
ｙ１ ＝ ｘ１， ｙ２ ＝ ｘ２，…， ｙｎ ＝ ｘｎ ．

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ï

（１）

式（１）所示的欠驱动系统的独立控制变量个数小于系统自由度，将其分为直接驱动部分

式（２）和间接驱动部分式（３），直接驱动部分是直接受驱动器的激励，并产生等输出的部分，所
对应的输入输出的自由度相等，间接驱动部分通过与直接驱动部分自由度的耦合，来实现相关

执行器的动作．

　 　

ｘ１ ＝ ｆ１（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂ１１ｕ１ ＋ … ＋ ｂ１ｍｕｍ，
ｘ２ ＝ ｆ２（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂ２１ｕ１ ＋ … ＋ ｂ２ｍｕｍ，
︙
ｘｍ ＝ ｆｍ（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂｍ１ｕ１ ＋ … ＋ ｂｍｍｕｍ，
ｙ１ ＝ ｘ１， ｙ２ ＝ ｘ２， …， ｙｍ ＝ ｘｍ，

ì

î

í

ï
ï
ïï

ï
ï
ï

（２）

　 　

ｘｍ＋１ ＝ ｆｍ＋１（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂ（ｍ＋１）１ｕ１ ＋ … ＋ ｂ（ｍ＋１）ｍｕｍ，
︙
ｘｎ ＝ ｆｎ（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂｎ１ｕ１ ＋ … ＋ ｂｎｍｕｎ，
ｙｍ＋１ ＝ ｘｍ＋１， …， ｙｎ ＝ ｘｎ ．

ì

î

í

ï
ïï

ï
ïï

（３）

假定欠驱动 ＭＩＭＯ 系统（１）的目标状态为 （ｖ１，ｖ１，…，ｖｉ，ｖｉ，…，ｖｎ，ｖｎ）， 系统误差为 ｅｉ， 则
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ｅｉ ＝ ｖｉ － ｘｉ（ ｉ ＝ １，２，…，ｍ） ．间接驱动部分需通过与直接驱动部分之间的动力学耦合关系进行

间接控制．因此，定义复合误差信号 ｅ－ ｉ，ｅ
－
ｉ ＝ ｅｉ ＋∑ ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φｉｊｅｊ（ ｉ ＝ １，２，…，ｍ， ｊ ＝ ｍ ＋ １，ｍ ＋ ２，…，

ｎ），φｉｊ 为间接控制部分 ｊ 对直接控制部分 ｉ 的影响系数．通过对 ｅ－ ｉ 的控制就可以实现欠驱动系

统所有自由度的控制，因此，可在设计直接驱动部分的虚拟控制律 ｕ－ ｉ（ ｉ ＝ １，２，…，ｍ） 和间接驱

动部分的虚拟控制律 ｕ－ ｊ（ ｊ ＝ ｍ ＋ １，ｍ ＋ ２，…，ｎ） 的基础上，根据间接驱动部分和直接驱动部分

之间的动力学耦合关系，将这两个部分的控制律进行有机组合，形成系统的实际控制律 ｕｉ， 实

现对欠驱动系统所有自由度的控制．为简单起见，将 ｕ－ ｉ 和对 ｕｉ 有影响的虚拟控制律 ｕ－ ｊ 进行线

性组合，作为直接驱动部分 ｉ 的实际控制律，即 ｕｉ ＝ ｕ－ ｉ ＋ ∑ ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φｉｊｕ

－
ｊ， 该控制律将能实现直接

驱动部分 ｉ 和间接驱动部分 ｊ 的有效控制．
１．１　 直接驱动部分反馈控制律设计

为使系统（１）能收敛于目标点，需要对系统进行状态反馈控制．式（２）所示的欠驱动 ＭＩＭＯ
系统的直接驱动部分可表示为

　 　 ｙｉ ＝ ｆｉ（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂｉ１ｕ１ ＋ … ＋ ｂｉｍｕｍ，　 　 ｉ ＝ １，２，…，ｍ ． （４）
为体现普适性，采用常规的误差比例⁃微分（ＰＤ）反馈控制设计 ｙｉ 的虚拟控制律：
　 　 ｕ－ ｉ ＝ ｋｉ１（ｖｉ － ｘｉ） ＋ ｋｉ２（ｖｉ － ｘｉ）， （５）

其中， ｋｉ １， ｋｉ ２ 为反馈控制律增益．
１．２　 间接驱动部分自抗扰反馈控制律设计

式（３）所示的欠驱动 ＭＩＭＯ 系统的间接驱动部分可表示为

　 　 ｙ ｊ ＝ ｆ ｊ（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂ ｊ１ｕ１ ＋ … ＋ ｂ ｊｍｕｍ，　 　 ｊ ＝ ｍ ＋ １，ｍ ＋ ２，…，ｎ ． （６）
为便于分析，将式（６）进一步表示为

　 　 ｙ ｊ ＝ ｆ ｊ（·） ＋ ｂ ｊｕ ｊ， （７）
其中， ｂ ｊ 为 ｂ ｊｉ 的估计值， ｆ ｊ（·） 为状态量 ｙ ｊ 环的总和扰动，包括 ｙ ｊ 环的内扰、外扰和系统耦合及

不确定性部分， ｆ ｊ（·） ＝ ｆ ｊ（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂ ｊ１ｕ１… ＋ （ｂ ｊ１ － ｂ ｊｉ）ｕ ｊ ＋ … ＋ ｂ ｊｍｕｍ ．
设未知扰动 ｆ ｊ（·） 有界且可微：

　 　
ｆ ｊ（·） ≤ δ ｊ，

ｆ ｊ（·） ≤ δ
－

ｊ，
{ 　 　 ｊ ＝ ｍ ＋ １，ｍ ＋ ２，…，ｎ，

其中， δｉ，δ
－

ｉ 是正实数．令 ｘ ｊ１ ＝ ｙ ｊ，ｘ ｊ２ ＝ ｙ ｊ，ｘ ｊ１ ＝ ｆ ｊ（·），ｈ ｊ ＝ ｆ ｊ（·）， 则式（７）可扩张为

　 　
Ｘ ｊ ＝ ＡＸ ｊ ＋ ｂ ｊＢｕ ｊ ＋ Ｅｈ ｊ，
ｙ ｊ ＝ ＣＸ ｊ，

{ （８）

其中

　 　 Ａ ＝
０ １ ０
０ ０ １
０ ０ ０

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

， Ｂ ＝
０
１
０

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

， Ｅ ＝
０
０
１

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

， Ｃ ＝
１
０
０

é

ë

ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
úú

Ｔ

， Ｘ ｊ ＝
ｘ ｊ１

ｘ ｊ２

ｘ ｊ３

é

ë

ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú

．

根据式（８）设计线性扩张状态观测器（ＬＥＳＯ）：

　 　
Ｚ ｊ ＝ ＡＺ ｊ ＋ ｂ ｊＢｕ ｊ ＋ Ｌ（ｙ ｊ － ｙ ｊ），
ｙ ｊ ＝ ＣＺ ｊ，

{ （９）

其中， Ｚ ｊ ＝ ［ ｚ ｊ１ 　 ｚ ｊ２ 　 ｚ ｊ３］ Ｔ 是向量 Ｘ ｊ 的状态估计， ｙ ｊ 是 ｙ ｊ 的状态估计，Ｌ 是观测增益向量，采用
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基于迭代步长 ｈ 的三阶线性扩张状态观测器的参数序列［１９］：

　 　 Ｌ ＝ １
ｈ
　 １

３ｈ２ 　
１

８２ｈ３
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú

Ｔ

．

将 ｙ ｊ 的虚拟控制律设计为

　 　 ｕ－ ｊｉ ＝
－ ｚ ｊ３
ｂ ｊ

＋ ｕ ｊｉ ． （１０）

将 ｕｉ ＝ ｕ－ ｉ ＋ ∑ ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φ ｉｊｕ

－
ｊ 和式（１０）代入式（７），可得

　 　 ｙ ｊ ＝ ［ ｆ ｊ（·） － ｚ ｊ３］ ＋ ｂ ｊ (ｕ－ ｉ ＋ ∑
ｋ≠ｊ

φ ｉｋｕ
－
ｋ ＋ ｕ ｊ ) ＝

　 　 　 　 ｂ ｊ (ｕ－ ｉ ＋ ∑
ｋ≠ｊ

φ ｉｋｕ
－
ｋ ＋ ｕ ｊ ) ＋ ｅｊ３ ≈ ｂ ｊ (ｕ－ ｉ ＋ ∑

ｋ≠ｊ
φ ｉｋｕ

－
ｋ ＋ ｕ ｊ )， （１１）

其中，下标 ｋ ＝ ｍ ＋ １，ｍ ＋ ２，…， ｊ － １， ｊ ＋ １，…，ｎ，ｅｊ３ 为 ｙ ｊ 的总和扰动 ｆ ｊ（·） 与其估计值 ｚ ｊ３ 的
误差， ｅｊ３ ＝ ｆ ｊ（·） － ｚ ｊ３ ．

从式（１１）中可以看出，当 ｅｊ３ 收敛于 ０ 时，系统最终将不受 ｆ ｊ（·） 的影响，而实际由控制律

ｂ ｊ (ｕ－ ｉ ＋ ∑ ｋ≠ｊ
φ ｉｋｕ

－
ｋ ＋ ｕ ｊ ) 控制，对 ｕ ｊ 也采用 ＰＤ 控制律设计，即

　 　 ｕ ｊ ＝ ｋ ｊ１（ｖｊ － ｚ ｊ１） ＋ ｋ ｊ２（ｖｊ － ｚ ｊ２）， （１２）
其中， ｋ ｊ １，ｋ ｊ ２ 为反馈控制律增益．
１．３　 线性反馈控制律（ＬＥＳＦ）的设计

由于间接驱动部分要由驱动器进行间接控制，间接驱动部分的控制律将对驱动器的实际

控制律产生影响，因此，需将直接驱动部分和间接驱动部分的控制律进行合成，以实现欠驱动

系统所有自由度的控制，为简单起见，采用线性组合方式作为系统控制律：

　 　 ｕｉ ＝ ｕ－ ｉ ＋ ∑
ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φ ｉｊｕ

－
ｊ ＝ ｋｉ１（ｖｉ － ｘｉ） ＋ ｋｉ２（ｖｉ － ｘｉ） ＋

　 　 　 　 ∑
ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φ ｉｊ ｋ ｊ１（ｖｊ － ｚ ｊ１） ＋ ｋ ｊ２（ｖｊ － ｚ ｊ２） －

ｚ ｊ３
ｂ ｊ

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú ． （１３）

对直接驱动部分，将式（１３）代入式（２）可得

　 　 ｘｉ ＝ ｆｉ（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂｉ (ｕ－ ｉ ＋ ∑
ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φ ｉｊｕ

－
ｊ ) ＋ ｂ１１ｕ１… ＋ ｂｉｉ － ｂｉ( ) ｕｉ ＋ … ＋ ｂ１ｍｕｍ ＝

　 　 　 　 ｂｉ { ｋｉ１（ｖｉ － ｘｉ） ＋ ｋｉ２（ｖｉ － ｘｉ） ＋

　 　 　 　 ∑
ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φ ｉｊ ｋ ｊ１（ｖｊ － ｚ ｊ１） ＋ ｋ ｊ２（ｖｊ － ｚ ｊ２） －

ｚ ｊ３
ｂ ｊ

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú } ＋ ｆｉ（·） ． （１４）

对间接驱动部分，将式（１３）代入式（３）可得

　 　 ｘ ｊ ＝ ｆ ｊ（ｘ１，ｘ１，…，ｘｎ，ｘｎ） ＋ ｂ ｊ１ｕ１ ＋ … ＋ （ｂ ｊｉ － ｂ ｊ）ｕｉ ＋ … ＋ ｂ ｊｍｕｍ ＋ ｂ ｊｕｉ ＝

　 　 　 　 ｂ ｊ { ｋｉ１（ｖｉ － ｘｉ） ＋ ｋｉ２（ｖｉ － ｘｉ） ＋

　 　 　 　 ∑
ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φ ｉｊ ｋ ｊ１（ｖｊ － ｚ ｊ１） ＋ ｋ ｊ２（ｖｊ － ｚ ｊ２） －

ｚ ｊ３
ｂ ｊ

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú } ＋ ｆ ｊ（·） ＝
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　 　 　 　 ｂ ｊ［ｋｉ１（ｖｉ － ｘｉ） ＋ ｋｉ２（ｖｉ － ｘｉ） ＋ ｋ ｊ１（ｖｊ － ｚ ｊ１） ＋ ｋ ｊ２（ｖｊ － ｚ ｊ２）］ ＋

　 　 　 　 ∑
ｋ
φ ｉｋｂｋ ｋｋ１（ｖｋ － ｚｋ１） ＋ ｋｋ２（ｖｋ － ｚｋ２） －

ｚｋ３
ｂｋ

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
＋ ｅｊ３ ． （１５）

将扩张状态观测器的观测误差定义为 ｅ ｊ ＝ ［ｅｊ１，ｅｊ２，ｅｊ３］ Ｔ， 则

　 　
ｅｊ１ ＝ ｘ ｊ１ － ｚ ｊ１，
ｅｊ２ ＝ ｘ ｊ２ － ｚ ｊ２，
ｅｊ３ ＝ ｘ ｊ３ － ｚ ｊ３ ．

ì

î

í

ï
ï

ïï

（１６）

将欠驱动 ＭＩＭＯ 系统的误差定义为 ψ（ ｔ） ＝ ［ψ １，ψ ２，…，ψ ２ｎ－１，ψ ２ｎ］ Ｔ， 则

　 　
ψ ２ｑ－１ ＝ ｖｑ － ｘｑ，
ψ ２ｑ ＝ ｖｑ － ｘｑ，

{ 　 　 ｑ ＝ １，２，…，ｎ ． （１７）

根据以上各式，将系统误差微分方程更新为

　 　 ψ ２ｉ ＝ ｂｉ ｋｉ１ψ ２ｉ －１ ＋ ｋｉ２ψ ２ｉ ＋ ∑
ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φ ｉｊ ｋ ｊ１ψ ２ｊ －１ ＋ ｋ ｊ２ψ ２ｊ －１ －

ｆ ｊ（·）
ｂ ｊ

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú{ } ＋

　 　 　 　 ｆｉ（·） ＋ ∑
ｎ

ｊ ＝ ｍ＋１
φ ｉｊｂｉ ｋ ｊ１ｅｊ１ ＋ ｋ ｊ２ｅｊ２ ＋

ｅｊ３
ｂ ｊ

æ

è
ç

ö

ø
÷ ， （１８）

　 　 ψ ２ｊ ＝ ｂ ｊ ｋｉ１ψ ２ｉ －１ ＋ ｋｉ２ψ ２ｉ ＋ ∑
ｋ
φ ｉｋ ｋｋ１ψ ２ｋ－１ ＋ ｋｋ２ψ ２ｋ －

ｆｋ（·）
ｂｋ

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú{ } ＋

　 　 　 　 ｅｊ３ ＋ ∑
ｋ
φ ｉｋｂｋ（ｋｋ１ｅｋ１ ＋ ｋｋ２ｅｋ２） ． （１９）

因此， ｘｉ 和 ｘ ｊ 可扩张为

　 　 ψ（ ｔ） ＝ Ａψψ（ ｔ） ＋ ∑
２ｎ

ｊ ＝ ２ｍ＋１
Ａｅｊｅ ｊ， （２０）

其中， Ａψ 为 ψ（ ｔ） 的系数矩阵， Ａｅｊ 为 ｅ ｊ 的系数矩阵，

　 　 Ａψ ＝

︙
ψ ２ｉ

ｂｉ ｋｉ１ψ ２ｉ －１ ＋ ｋｉ２ψ ２ｉ ＋ ∑
ｊ
φ ｉｊ ｋ ｊ１ψ ２ｊ －１ ＋ ｋ ｊ２ψ ２ｊ －１ －

ｆ ｊ（·）
ｂ ｊ

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú{ } ＋ ｆｉ（·）

︙
ψ ２ｊ

ｂ ｊ ｋｉ１ψ ２ｉ －１ ＋ ｋｉ２ψ ２ｉ ＋ ∑
ｋ
φ ｉｋ ｋｋ１ψ ２ｋ－１ ＋ ｋｋ２ψ ２ｋ －

ｆｋ（·）
ｂｋ

é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú{ }

︙

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

，

　 　 Ａｅｊ ＝

∑
ｊ
φ ｉｊｂｉ ｋ ｊ１ｅｊ１ ＋ ｋ ｊ２ｅｊ２ ＋

ｅｊ３
ｂ ｊ

æ

è
ç

ö

ø
÷

︙

ｅｊ３ ＋ ∑
ｋ
φ ｉｋｂｋ ｋｋ１ｅｋ１ ＋ ｋｋ２ｅｋ２ ＋

ｅｋ３
ｂｋ

æ

è
ç

ö

ø
÷

︙

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

．

为使 Ａψ 为 Ｈｕｒｗｉｔｚ 稳定矩阵，将 Ａψ 的特征值 λ 都配置在点 （ω－ ，０）（ω－ ＞ ０） 上，即
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　 　 λＥ － Ａψ ＝ （λ ＋ ω－ ） ２ｍ ． （２１）
求解式（２１），可得

　 　 ｋｉ１ ＝ ｆｉ１（ω
－ ）， ｋｉ２ ＝ ｆｉ２（ω

－ ）， ｋ ｊ１ ＝ ｆ ｊ１（ω
－ ）， ｋ ｊ２ ＝ ｆ ｊ２（ω

－ ）， （２２）
其中， ｆ（ω－ ） 为方程（２１）的解，具体解析式由实际系统决定，则

　 　 ｕｉ ＝ ｆｉ１（ω
－ ）（ｖｉ － ｚｉ１） ＋ ｆｉ２（ω

－ ）（ｖｉ － ｚｉ２） ＋

　 　 　 　 ∑
ｊ
［ ｆ ｊ１（ω

－ ）（ｖｊ － ｘ ｊ） ＋ ｆ ｊ２（ω
－ ）（ｖｊ － ｘ ｊ） － ｚ ｊ３ ／ ｂ ｊ］ ． （２３）

即对于输入输出数目均为 ｍ 的 ＭＩＭＯ 系统而言，不论 ｍ 和 ｎ 的数值为多少，式（２３）所示的自

抗扰控制控制律始终只有一个可调参数 ω－ ．

２　 欠驱动系统 ＣＡＤＲＣ 控制的稳定性分析

将式（８）和式（９）两个方程组相减，可得误差变量 ｅ ｊ 所满足的微分方程组：
　 　 ｅ ｊ ＝ （Ａ － ＬＣ）ｅ ｊ ＋ Ｅｈ ｊ， （２４）

式中

　 　 Ａ － ＬＣ ＝

－ １
ｈ

１ ０

－ １
３ｈ２ ０ １

－ １
６４ｈ３ ０ ０

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

，

可得其特征值分别为

　 　 － １
３ｈ

－ ３７
１ ７２８ｈ３

æ

è
ç

ö

ø
÷

１ ／ ３

， － １
３ｈ

－ （３７ ／ （１ ７２８ｈ３）） １ ／ ３

２
－ ３１ ／ ２ （３７ ／ （１ ７２８ｈ３）） １ ／ ３

２
ｉ，

　 　 － １
３ｈ

＋ （３７ ／ （１ ７２８ｈ３）） １ ／ ３

２
＋ ３１ ／ ２ （３７ ／ （１ ７２８ｈ３）） １ ／ ３

２
ｉ ．

当 ｈ ＞ ０ 时，其特征值的实部均小于 ０，则矩阵 Ａ － ＬＣ为 Ｈｕｒｗｉｔｚ 稳定矩阵，则对于任意给定的

对称正定矩阵 Ｑ，存在对称正定矩阵 Ｐ 满足 Ｌｙａｐｕｎｏｖ 方程：
　 　 （Ａ － ＬＣ） ＴＰ ＋ Ｐ（Ａ － ＬＣ） ＋ Ｑ ＝ ０． （２５）
定义扩张状态观测器的 Ｌｙａｐｕｎｏｖ 函数为

　 　 Ｖ０ ＝ ｅＴ
ｊ Ｐｅ ｊ， （２６）

对 Ｖ０ 针对时间 ｔ 求导，得
　 　 Ｖ０ ＝ ｅＴ

ｊ Ｐｅ ｊ ＋ ｅＴ
ｊ Ｐｅ ｊ ＝ ｅＴ

ｊ ［（Ａ － ＬＣ） ＴＰ ＋ Ｐ（Ａ － ＬＣ）］ｅ ｊ ＋ ２ｅＴ
ｊ ＰＥｈ ｊ ≤

　 　 　 　 － ｅＴ
ｊ Ｑｅ ｊ ＋ ２‖ＰＥ‖‖ｅ ｊ‖ ｈ ｊ ≤

　 　 　 　 － λｍｉｎ（Ｑ）‖ｅ ｊ‖２ ＋ ２δ
－
‖ＰＥ‖‖ｅ ｊ‖， （２７）

其中， λｍｉｎ（Ｑ） 是矩阵 Ｑ 的最小特征值．

当 δ
－
＝ ０ 时，有 Ｖ０ ＜ ０，因此线性扩张状态观测器在零点大范围渐进稳定．当 δ

－
≠０ 时，系统

的观测值会出现一定误差．由式（１６）和式（２２）可得稳态误差范围为

　 　
ｅｊ１（ ｔ） ≤ ６４δ ｉｈ３，

ｅｊ２（ ｔ） ≤ ６４δ ｉｈ２，
ｅｊ３（ ｔ） ≤ （６４ ／ ３）δ ｉｈ ．

ì

î

í

ï
ï

ïï

（２８）
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由式（２０）的系统误差微分方程可知，因为 Ａψ 为 Ｈｕｒｗｉｔｚ 稳定矩阵，因此对于任意给定的

对称正定矩阵 Ｑ
－
， 存在对称正定矩阵 Ｐ

－
满足如下 Ｌｙａｐｕｎｏｖ 方程：

　 　 ＡＴ
ψＰ

－
＋ Ｐ

－
Ａψ ＋ Ｑ

－
＝ ０． （２９）

定义系统误差微分方程的 Ｌｙａｐｕｎｏｖ 函数为

　 　 Ｖ
－

０ ＝ ψＴＰ
－
ψ， （３０）

　 　 Ｖ
－

０ ＝ ψＴＰ
－
ψ ＋ ψＴＰ

－
ψ ＝ ψＴ（ＡＴ

ψＰ
－
＋ Ｐ

－
Ａψ）ψ ＋ ２ψＴＰ

－∑
ｍ

ｊ ＝ １
Ａｅｊｅ ｊ（ ｔ） ≤

　 　 　 　 － ψＴＱ
－
ψ ＋ ２ψＴＰ

－∑
２ｍ

ｊ ＝ １
Ａｅｊｅ ｊ（ ｔ） ． （３１）

当 δ
－
＝ ０ 时，根据线性扩张状态观测器的收敛性分析可知，∑ ２ｍ

ｊ ＝ １
Ａｅｊｅ ｊ（ ｔ）＝ ０，即有 Ｖ

－

０ ＜ ０，

则系统在零点大范围渐进稳定；当 δ
－
≠０ 时，整个系统将存在稳态误差．令式（８）左边全等于 ０，

再将式（２８）代入其中，可求得系统的稳态误差范围为

　 　
ψ ２ｉ －１ ≤

６４ω－ ２δ ｉｈ３ ＋ １２８ω－ δ ｉｈ２ ＋ （６４ ／ ３）δ ｉｈ
ω－ ２ ，

ψ ２ｉ ＝ ０ ．

ì

î

í

ïï

ïï

（３２）

３　 ＣＡＤＲＣ 法控制的应用分析

为验证本文所提控制方法的有效性，以深圳市元创兴科技有限公司生产的直线二级倒立

摆系统为分析对象，进行实验验证，二级倒立摆系统的数学模型可表示为

　 　
Ｘ ＝ ＡＸ ＋ Ｂｕ，
Ｙ ＝ ＣＸ，{ （３３）

其中

　 　 Ａ ＝

０ １ ０ ０ ０ ０
０ ０ ０ ０ ０ ０
０ ０ ０ １ ０ ０
０ ０ ｃ１１ ０ ｃ１２ ０
０ ０ ０ ０ ０ １
０ ０ ｃ２１ ０ ｃ２２ ０

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

， Ｂ ＝

０
１
０
ｃ１３
０
ｃ２３

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

， Ｃ ＝

１ ０ ０
０ ０ ０
０ １ ０
０ ０ ０
０ ０ １
０ ０ ０

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

Ｔ

， Ｘ ＝

ｘ
ｘ
θ １

θ １

θ ２

θ ２

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

，

　 　 ｃ１１ ＝
３（ － ２ｇｍ１ － ４ｇｍ２ － ４ｇｍ３）
２（ － ４ｍ１ － ３ｍ２ － １２ｍ３） ｌ１

， ｃ１２ ＝
９ｍ２ｇ

２（ － ４ｍ１ － ３ｍ２ － １２ｍ３） ｌ１
，

　 　 ｃ１３ ＝
３（ － ２ｍ１ － ｍ２ － ４ｍ３）

２（ － ４ｍ１ － ３ｍ２ － １２ｍ３） ｌ１
， ｃ２１ ＝

２ｇ（ｍ１ ＋ ２ｍ２ ＋ ２ｍ３）
４ｍ２ ｌ２ － （１６ ／ ９）（ｍ１ ＋ ３ｍ２ ＋ ３ｍ３） ｌ２

，

　 　 ｃ２２ ＝
４ｇ（ｍ１ ＋ ３ｍ２ ＋ ３ｍ３）

１２ｍ２ ｌ２ － （１６ ／ ９）（ｍ１ ＋ ３ｍ２ ＋ ３ｍ３） ｌ２
，

　 　 ｃ２３ ＝
２（ｍ１ ＋ ２ｍ２ ＋ ２ｍ３） － （４ ／ ３）（ｍ１ ＋ ３ｍ２ ＋ ３ｍ３）

４ｍ２ ｌ２ － （１６ ／ ９）（ｍ１ ＋ ３ｍ２ ＋ ３ｍ３） ｌ２
．

状态方程中的六个状态量 ｘ，ｘ，θ １，θ １，θ ２，θ ２ 分别代表小车位移、小车速度、一级摆杆摆动

角度、一级摆杆摆动角速度、二级摆杆摆动角度、二级摆杆摆动角速度，其他各符号的含义及具
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体数值见表 １．
表 １　 直线二级倒立摆系统的物理参数［２０］

Ｔａｂｌｅ １　 Ｐｈｙｓｉｃａｌ ｐａｒａｍｅｔｅｒｓ ｏｆ ｔｈｅ ２⁃ｓｔａｇｅ ｉｎｖｅｒｔｅｄ ｐｅｎｄｕｌｕｍ ｓｙｓｔｅｍ［２０］

ｐａｒａｍｅｔｅｒ ｖａｌｕｅ ｐａｒａｍｅｔｅｒ ｖａｌｕｅ
１ｓｔ ｒｏｄ ｍａｓｓ ｍ１ ／ ｋｇ ０．１２４ ｌｅｎｇｔｈ ｆｒｏｍ ｔｈｅ １ｓｔ ｒｏｄ ａｘｉｓ ｔｏ ｉｔｓ ｃｅｎｔｒｏｉｄ ｌ１ ／ ｍ ０．１５
２ｎｄ ｒｏｄ ｍａｓｓ ｍ２ ／ ｋｇ ０．１１１ ｌｅｎｇｔｈ ｆｒｏｍ ｔｈｅ ２ｎｄ ｒｏｄ ａｘｉｓ ｔｏ ｉｔｓ ｃｅｎｔｒｏｉｄ ｌ２ ／ ｍ ０．２５
ｍａｓｓ ｏｆ ｂｌｏｃｋ ｍ３ ／ ｋｇ ０．１ ｇｒａｖｉｔｙ ｇ ／ （ｍ ／ ｓ２） ９．８１

　 　 将表 １ 中的物理参数代入以上各式，求得： ｃ１１ ＝ ５２．７９７， ｃ１２ ＝ － １６．１００， ｃ１３ ＝ ３．７４０ ７， ｃ２１
＝ － ４４．５２６ ７， ｃ２２ ＝ － ４３．９２８ ８， ｃ２３ ＝ ０．５９７．

二级倒立摆的控制目标是当小车到达目标位置时，摆杆处于垂直稳定的平衡位置，因此倒

立摆的目标状态为 （ｘ，ｘ，θ １，θ １，θ ２，θ ２） ＝ （ｐｄ，０，０，０，０，０） ．
根据式（５）设计直接驱动部分，即小车位移的虚拟反馈控制律为

　 　 ｕ－ ｘ ＝ ｋ１１（ｐｄ － ｘ） ＋ ｋ１２（０ － ｘ） ． （３４）
根据式（１２）设计间接驱动部分，即摆杆 １ 的摆角 θ １ 和摆杆 ２ 的摆角 θ ２ 的虚拟控制律为

　 　 ｕ－ θ１
＝ ｋ２１ｚ１１ ＋ ｋ２２ｚ１２ －

ｚ１３
ｂ１

， （３５）

　 　 ｕ－ θ２
＝ ｋ３１ｚ２１ ＋ ｋ３２ｚ２２ －

ｚ２３
ｂ２

． （３６）

将式（３４） ～ （３６）代入式（１３）中，得直线二级倒立摆的状态反馈控制律：
　 　 ｕ ＝ ｕ－ ｘ ＋ ｕ－ θ１

＋ ｕ－ θ２
＝ ｋ１１（ｐｄ － ｘ） ＋ ｋ１２（０ － ｘ） ＋

　 　 　 　 ｋ２１ｚ１１ ＋ ｋ２２ｚ１２ －
ｚ１３
ｂ１

æ

è
ç

ö

ø
÷ ＋ ｋ３１ｚ２１ ＋ ｋ３２ｚ２２ －

ｚ２３
ｂ２

æ

è
ç

ö

ø
÷ ． （３７）

根据式（３７）， ｂ１，ｂ２ 分别为 ｃ１３， ｃ２３ 的估计值，取实际值，即 ｂ１ ＝ ｃ１３，ｂ２ ＝ ｃ２３ ．
根据直线二级倒立摆的稳定点坐标，将系统误差定义为

　 　 ψ １ ＝ ｘ － ｐｄ， ψ ２ ＝ ｘ， ψ ３ ＝ θ １， ψ ４ ＝ θ １， ψ ５ ＝ θ ２， ψ ６ ＝ θ ２ ． （３８）
根据以上各式，得出直线二级倒立摆系统的误差微分方程：

　 　 ｘ ＝ － ｋ１１ψ １ － ｋ１２ψ ２ ＋ ｋ２１（ψ ３ － ｅ１１） ＋ ｋ２２（ψ ４ － ｅ１２） －
ｃ１１ψ ３ ＋ ｃ１２ψ ５ － ｅ１３

ｃ１３
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
＋

　 　 　 　 ｋ３１（ψ ５ － ｅ２１） ＋ ｋ３２（ψ ６ － ｅ２２） －
ｃ２１ψ ３ ＋ ｃ２２ψ ５ － ｅ２３

ｃ２３
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
＝

　 　 　 　 － ｋ１１ψ １ － ｋ１２ψ ２ ＋ ｋ２１ －
ｃ１１
ｃ１３

æ

è
ç

ö

ø
÷ ψ ３ ＋ ｋ２２ψ ４ ＋ ｋ３１ －

ｃ１２
ｃ１３

æ

è
ç

ö

ø
÷ ψ ５ ＋ ｋ３２ψ ６ －

　 　 　 　 ｋ２１ｅ１１ － ｋ２２ｅ１２ － １
ｃ１３

ｅ１３ － ｋ３１ｅ２１ － ｋ３２ｅ２２ － １
ｃ２３

ｅ２３， （３９ａ）

　 　 θ １ ＝ ｃ１１ψ ３ ＋ ｃ１２ψ ５ ＋ ｃ１３ { － ｋ１１ψ １ － ｋ１２ψ ２ ＋

　 　 　 　 ｋ２１（ψ ３ － ｅ１１） ＋ ｋ２２（ψ ４ － ｅ１２） －
ｃ１１ψ ３ ＋ ｃ１２ψ ５ － ｅ１３

ｃ１３
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
＋

　 　 　 　 ｋ３１（ψ ５ － ｅ２１） ＋ ｋ３２（ψ ６ － ｅ２２） －
ｃ２１ψ ３ ＋ ｃ２２ψ ５ － ｅ２３

ｃ２３
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú } ＝
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　 　 　 　 － ｋ１１ｃ１３ψ １ － ｋ１２ｃ１３ψ ２ ＋ ｃ１３ｋ２１ －
ｃ１３ｃ２１
ｃ２３

æ

è
ç

ö

ø
÷ ψ ３ ＋ ｃ１３ｋ２２ψ ４ ＋

　 　 　 　 ｃ１３ｋ３１ －
ｃ１３ｃ２２
ｃ２３

æ

è
ç

ö

ø
÷ ψ ５ ＋ ｃ１３ｋ３２ψ ６ － ｃ１３ｋ２１ｅ１１ －

　 　 　 　 ｃ１３ｋ２２ｅ１２ ＋ ｅ１３ － ｃ１３ｋ３１ｅ２１ － ｃ１３ｋ３２ｅ２２ ＋
ｃ１３
ｃ２３

ｅ２３， （３９ｂ）

　 　 θ ２ ＝ ｃ２１ψ ３ ＋ ｃ２２ψ ５ ＋ ｃ２３ { － ｋ１１ψ １ － ｋ１２ψ ２ ＋

　 　 　 　 ｋ２１（ψ ３ － ｅ１１） ＋ ｋ２２（ψ ４ － ｅ１２） －
ｃ１１ψ ３ ＋ ｃ１２ψ ５ － ｅ１３

ｃ１３
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú
＋

　 　 　 　 ｋ３１（ψ ５ － ｅ２１） ＋ ｋ３２（ψ ６ － ｅ２２） －
ｃ２１ψ ３ ＋ ｃ２２ψ ５ － ｅ２３

ｃ２３
é

ë
ê
ê

ù

û
ú
ú } ＝

　 　 　 　 － ｋ１１ｃ２３ψ １ － ｋ１２ｃ２３ψ ２ ＋ ｃ２３ｋ２１ －
ｃ２３ｃ１１
ｃ１３

æ

è
ç

ö

ø
÷ ψ ３ ＋ ｃ２３ｋ２２ψ ４ ＋

　 　 　 　 ｃ２３ｋ３１ －
ｃ２３ｃ１２
ｃ１３

æ

è
ç

ö

ø
÷ ψ ５ ＋ ｃ２３ｋ３２ψ ６ － ｃ２３ｋ２１ｅ１１ －

　 　 　 　 ｃ２３ｋ２２ｅ１２ ＋
ｃ２３
ｃ１３

ｅ１３ － ｃ２３ｋ３１ｅ２１ － ｃ２３ｋ３２ｅ２２ ＋ ｅ２３ ． （３９ｃ）

对二级倒立摆的误差微分方程进行扩张，得
　 　 ψ（ ｔ） ＝ Ａψψ（ ｔ） ＋ Ａｅ１ｅ１（ ｔ） ＋ Ａｅ２ｅ２（ ｔ）， （４０）

其中

　 　 Ａψ ＝

０ １ ０ ０ ０ ０

－ ｋ１１ － ｋ１２ ｋ２１ －
ｃ１１
ｃ１３

ｋ２２ ｋ３１ －
ｃ１２
ｃ１３

ｋ３２

０ ０ ０ １ ０ ０

－ ｋ１１ｃ１３ － ｋ１２ｃ１３ ｃ１３ｋ２１ －
ｃ１３ｃ２１
ｃ２３

ｃ１３ｋ２２ψ ４ ｃ１３ｋ３１ －
ｃ１３ｃ２２
ｃ２３

ｃ１３ｋ３２

０ ０ ０ ０ ０ １

－ ｋ１１ｃ２３ － ｋ１２ｃ２３ ｃ２３ｋ２１ －
ｃ２３ｃ１１
ｃ１３

ｃ２３ｋ２２ ｃ２３ｋ３１ －
ｃ２３ｃ１２
ｃ１３

ｃ２３ｋ３２

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

，

　 　 Ａｅ１ ＝

０ ０ ０

－ ｋ２１ － ｋ２２ － １
ｃ１３

０ ０ ０
－ ｃ１３ｋ２１ － ｃ１３ｋ２２ １

０ ０ ０

－ ｃ２３ｋ２１ － ｃ２３ｋ２２

ｃ２３
ｃ１３

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

， Ａｅ２ ＝

０ ０ ０

－ ｋ３１ － ｋ３２ － １
ｃ２３

０ ０ ０

－ ｃ１３ｋ３１ － ｃ１３ｋ３２

ｃ１３
ｃ２３

０ ０ ０
－ ｃ２３ｋ３１ － ｃ２３ｋ３２ １

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
êê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
úú

，
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　 　 ψ（ ｔ） ＝

ψ １

ψ ２

ψ ３

ψ ４

ψ ５

ψ ６

é

ë

ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú
ú

， ｅ１（ ｔ） ＝
ｅ１１
ｅ１２
ｅ１３

é

ë

ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú

， ｅ２（ ｔ） ＝
ｅ１１
ｅ１２
ｅ１３

é

ë

ê
ê
ê
ê

ù

û

ú
ú
ú
ú

．

根据式（２１），可得

　 　 λＥ － Ａψ ＝ （λ ＋ ω－ ） ６ ． （４１）
将表 １ 中的系统参数代入之后，求解方程（４１），可得

　 　

ｋ１１ ＝ ０．０００ １７１ ４ω－ ６，

ｋ１２ ＝ ０．００１ １８ω－ ５，

ｋ２１ ＝ ０．０００ ０７ω－ ６ ＋ ０．００３ ２ω－ ４ － ２．８８３ω－ ２ ＋ １８７．３ － ５７．２１，

ｋ２２ ＝ ０．０００ １５２ω－ ５ ＋ ０．０１６ ３４ω－ ３ － ４．３８１ ４ω－ ，

ｋ３１ ＝ ０．０００ ３６８ω－ ６ ＋ ０．２０４ ２４ω－ ４ ＋ １３．２８４ ８ω－ ２ － ９０８，

ｋ３２ ＝ ０．００２ ５ω－ ５ ＋ ０．２９２ω－ ３ ＋ ６．３７５ ６ω－ ．

ì

î

í

ï
ï
ï
ïï

ï
ï
ï
ïï

（４２）

根据 ｂ１ ＝ ｃ１３，ｂ２ ＝ ｃ２３， 可得 ｂ１ ＝ ３．７４０ ７， ｂ２ ＝ ０．５９７， 数值计算迭代步长根据系统硬件取 ｈ
＝ ０．０１ ｓ，经过充分整定后， ω－ 优选为 ６，将以上数据代入式（３７），得出二级倒立摆的控制律，即
可对二级摆进行控制．

在实验中，假定小车的目标位置为 ０．２ ｍ，在 ５ ｓ 处对小车施加 ５０％ 的阶跃扰动，在 １０ ｓ
处对二级摆杆施加 ５０％的阶跃扰动，运用 ＣＡＤＲＣ 法和元创兴公司提供的标准 ＬＱＲ 法对二级

倒立摆进行控制，实验结果如图 １ 所示．图中从上至下 ４ 条曲线分别表示台车位移 ｘ、一级摆杆

摆角 θ １、二级摆杆摆角 θ ２ 和台车驱动力 ｕ，结果表明： １） 采用 ＣＡＤＲＣ 法，小车运行平稳，基本

无超调，最大驱动力仅 ０．２ Ｎ，小车稳定在目标位置所耗时间约仅 ２．０ ｓ，运行过程中一级摆杆

的最大摆动角度仅为 １．２°，二级摆杆的摆动角度不到 １°，采用 ＬＱＲ 法，小车稳定在目标位置所

耗时间约为 ４．５ ｓ，启动时达到了 ５ Ｎ，运行过程中一级摆杆的最大摆动角度为 ２．２°，二级摆杆

的摆动角度不到 １．７°，说明 ＣＡＤＲＣ 法控制下倒立摆系统具有更好的快速性、更好的稳摆性

能； ２） 在 ５ ｓ 处对小车施加 ５０％的阶跃扰动后，ＣＡＤＲＣ 法控制下小车控制力远小于 ＬＱＲ 法，
一、二级摆摆杆的摆动时间仅 ＬＱＲ 法的一半，摆动角度也小于 ＬＱＲ 法，在 １０ ｓ 处对一级摆杆

施加 ５０％的阶跃扰动后，ＣＡＤＲＣ 法控制下小车只有微动，小车控制力及一、二级摆杆的摆动角

度均远小于 ＬＱＲ 法，说明 ＣＡＤＲＣ 法控制下倒立摆系统具有更好的鲁棒和抗干扰性能．

（ａ） ｘ
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（ｂ） θ１

（ｃ） θ２

（ｄ） ｕ
图 １　 ＣＡＤＲＣ 法和 ＬＱＲ 法控制下二级倒立摆的稳摆和抗干扰结果

Ｆｉｇ． １　 Ｒｅｓｕｌｔｓ ｏｆ ｔｈｅ ２⁃ｓｔａｇｅ ｉｎｖｅｒｔｅｄ ｐｅｎｄｕｌｕｍ ｗｉｔｈ ｄｉｓｔｕｒｂａｎｃｅｓ
ｃｏｎｔｒｏｌｌｅｄ ｗｉｔｈ ｔｈｅ ＣＡＤＲＣ ａｎｄ ＬＱＲ ｍｅｔｈｏｄｓ

４　 结　 　 论

１） 通过利用统一的扩张状态观测器对系统的总和扰动进行统一估计，并设计虚拟控制律

进行补偿，加强了欠驱动系统的自抗扰能力；将直接和间接驱动部分的虚拟控制律有机组合成

综合控制律，实现了欠驱动系统的 ＣＡＤＲＣ ．
２） 运用 Ｌｙａｐｕｎｏｖ 方法将欠驱动ＭＩＭＯ 系统的待整定参数减少到了极点配置 １ 个参数，显

著减少了参数整定难度，也从根本上保障了 ＣＡＤＲＣ 法的稳定性．
３） 二级倒立摆和桥式吊车的控制实验表明，ＣＡＤＲＣ 法比 ＬＱＲ 法具有更优良的稳摆和抗

干扰性能．
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ｔｉｖｅｌｙ ｄｉｓｔｕｒｂａｎｃｅ⁃ｒｅｊｅｃｔｅｄ， ａｎｄ ｔｈｅ ｃｏｎｔｒｏｌ ｇａｉｎｓ ａｒｅ ｅａｓｙ ｔｏ ｂｅ ｔｕｎｅｄ．

Ｋｅｙ ｗｏｒｄｓ： ｕｎｄｅｒａｃｔｕａｔｅｄ ＭＩＭＯ ｓｙｓｔｅｍ； ｄｉｒｅｃｔ ｄｒｉｖｅ ｐａｒｔ； ｉｎｄｉｒｅｃｔ ｄｒｉｖｅ ｐａｒｔ； ｃｅｎｔｒａｌｉｚｅｄ ａｃ⁃
ｔｉｖｅ ｄｉｓｔｕｒｂａｎｃｅ ｒｅｊｅｃｔｉｏｎ ｃｏｎｔｒｏｌ

９０２１一类欠驱动 ＭＩＭＯ 系统集中式自抗扰控制


