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基于神经网络拟合显式 MPC 的高增益直流变换器 

罗 朋，樊涵宇，梁剑鑫，姜淏予，刘洺辛 

(广东海洋大学电子与信息程学院，广东 湛江 524088) 

摘要：针对燃料电池、风力发电等新型能源系统输出电压较低的问题，提出一种具有拟合显式模型预测控制(model 

predictive control, MPC)的高增益、高效率直流变换器。该变换器具有非隔离型三绕组耦合电感基本单元结构，通

过改变匝数比，在合适占空比下实现高增益，同时也降低了开关器件应力。此外，所提变换器采用无源钳位电路，

回收漏感能量，抑制了开关管的电压尖峰。为了提高所提变换器的动态性能及抗扰能力，利用神经网络离线拟合

显式 MPC 控制规律的策略，提高了输出电压跟踪精度，减小了输入电压变化和负载变化带来的扰动，具有良好

的动态响应。最后在理论分析的基础上，制作出了一台输入 10~12 V、输出 100 V/100 W 的实验样机，实验结果

验证了所提变换器的有效性。 
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Abstract: Given the low output voltage of new energy systems, such as fuel cells or wind power, this paper proposes a 

high gain and high efficiency DC converter with fitting explicit model predictive control (MPC). The converter has the 

basic unit structure of non-isolated three-winding coupled inductor. By changing the turns ratio, this not only achieves 

higher voltage gain with the appropriate duty cycle, but also reduces the switching device stress. In addition, a passive 

clamp circuit is adopted to recycle the leakage inductance energy and suppress the voltage spike of the switch. To improve 

the dynamic performance and immunity of the proposed converter, the strategy of offline fitting of explicit MPC control 

law of a neural network is used to improve the output voltage tracking accuracy, and reduce the disturbance caused by 

variational input voltage and load, achieving good dynamic response. Finally, based on theoretical analysis, a prototype 

with input of 10~12 V and output of 100 V/100 W is built to verify the effectiveness of the proposed converters. 
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0  引言 

目前，燃料电池、太阳能和风力发电等可再生

能源得到广泛应用[1]。但可再生能源的输出电压较

低，且输出功率存在较大的波动性，难以直接并网

运行，为了提高供电的高效性和稳定性，使用高升

压变换器是解决此问题的方法[2]。传统 Boost 电路

实际电压增益有限，在极端占空比的情况下运行会

导致开关器件应力增大、反向恢复严重、开关损耗

增加等问题[3]。因此许多具有低开关电压应力、高

电压增益和高效率特性的变换器被提出[4-8]。为了在 
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合适的占空比下获得较高增益，文献[9]提出了一种

基于开关电容的高增益变换器，引入了耦合电感技

术使其获得更高的电压增益，但其元器件较多，成

本较高，控制较为繁琐。文献[10]提出了基于三绕

组耦合电感的变换器，不仅能实现较大范围的电压

增益，还能更加灵活地调节电压增益和电压应力，

但在耦合电感匝数比增大时，漏感增加，开关管电

压尖峰过高，转换效率较低。文献[11-13]采用无源

钳位电路，有效回收了漏感的能量，提高了转换效

率，但其开关管和输出二极管的电压应力较大。文

献[14]融合了两个不对称升压单元，减小了开关管

和输出二极管的电压应力。 
由于高升压应用场合变换器的输入往往存在波
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动，且输出侧负载变化较大，采用 PID 控制难以在扰

动剧烈的情况下保证变换器的动态稳定[15-16]。为了

提高变换器的稳定性，文献[17-18]提出了一种模型预

测控制(model predictive control, MPC)策略，MPC 以

一种直观的方式处理多变量情况和系统约束[19]，相

比比例积分微分控制(proportional-integral-derivative 
control, PID)方法，拥有更高的控制性能[20]，但其计

算量大、控制周期较长，难以应用于高频的变换器

控制中。文献[21]提出了显式 MPC 的控制策略，将

控制问题表述为多参数二次规划(multi-parametric 
quadratic programs, MP-QP)问题，得到的离线控制

律为可视多面体上的分段仿射 (piecewise affine, 
PWA)函数，在线求解被简化成 PWA 函数的索引计

算。显式 MPC 只能控制一个特定的工作点，为了

提高变换器的鲁棒性，文献[22]利用神经网络具有

较强的自学习能力和泛化能力[23-26]，提出以神经网

络拟合多个工作点的显式 MPC 控制规律的策略，

实现了简单变换器的显式模型预测控制[27-29]。 
本文提出一种单开关三绕组耦合电感的高增益

直流变换器，避免了极端占空比下开关器件电压应

力较大的问题；引入无源钳位电路，回收漏感能量，

抑制了因耦合电感引起的开关管电压尖峰；为了提

高变换器的性能，采用了一种以神经网络拟合显式

MPC 的控制策略，利用反向传播算法，生成具有多

个工作点的显式 MPC 神经网络控制器，在输入电

压变化或负载变化时，能自动调整占空比，大大提

高了变换器的鲁棒性，实现了电压的稳定输出。 

1   变换器拓扑及其原理分析 

1.1 变换器拓扑 

本文提出的高增益直流变换器拓扑结构如图 1
所示。 

 
图 1 所提变换器的拓扑结构 

Fig. 1 Topology of the proposed converter 

图中： inV 和 oV 分别为变换器的输入电压和输出

电压；S为开关管； 1D 、 2D 、 3D 、 4D 为二极管；

1C 、 2C 、 3C 为开关电容； oC 为输出电容； R为等

效负载电阻； mL 为耦合电感的励磁电感； kL 为耦合

电感漏感折算到原边绕组漏感之和； 1n 、 2n 、 3n 分

别为三绕组耦合电感绕组匝数，记匝数比为

2 2 1/N n n ， 3 3 1/N n n ， 耦 合 电 感 系 数 为

m m k/ ( )k L L L  。 

1.2 原理分析 

在所提变换器中，由电容 1C 和二极管 2D 构成

的钳位电路，能有效回收漏感 kL 的能量，并抑制开

关管S 两端电压尖峰；二极管 3D 、电容 3C 构成升

压单元，进一步提高电压增益。所提变换器主要波

形如图 2 所示，其中 sT 为开关周期，D为开关管S对

应的占空比。 

 
图 2 所提变换器拓扑结构的主要波形 

Fig. 2 Key waveforms of the proposed converter topologies 

当所提变换器工作于连续导通模式(continuous 

conduction mode, CCM)时，一个开关周期共有 4 个

工作模态。每个工作模态的等效电路如图 3 所示，

各模态的主要工作过程如下。 

1) 模态 1[ 0t ~ 1t ] 

在 0t 时刻，开关管S导通，如图 3(a)所示，二

极管 1D 、 2D 和 3D 反向截止， 4D 正向导通；输入

电压 inV 向漏感 kL 提供能量，流经 kL 的电流上升，

励磁电感 mL 处于放电状态。储存在励磁电感 mL 与

电容 2C 和 3C 的能量，通过副边绕组 2n 、 3n 及二极管
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4D 传输到 oC 和负载 R中，因此流经 mL 的电流下降。

在 1t 时刻，流经 4D 的电流下降至零，该模态结束。 

流经励磁电感的电流 Lmi 和流经漏感的电流 Lki

分别表示为 

in
Lm Lm 0 0

m
( ) ( )

kV
i I t t t

L
             (1) 

in in
Lk Lk 0 0

k

( ) ( )
V kV

i I t t t
L


          (2) 

 

 

 

 
图 3 各开关模态等效电路 

Fig. 3 Equivalent circuit of operating modes 

2) 模态 2[ 1t ~ 2t ] 

在 1t 时刻，开关管S导通，如图 3(b)所示，二

极管 1D 和 3D 正向导通， 2D 和 4D 反向截止；电容 1C

处于放电状态， 2C 和 3C 处于充电状态，输出电容 oC

给负载 R供能，在输入电压 inV 的作用下，励磁电感

mL 充电储能，流经 mL 和漏感 kL 的电流上升。 

3) 模态 3[ 2t ~ 3t ] 

在 2t 时刻，开关管S关断，如图 3(c)所示，二

极管 1D 和 4D 反向截止， 2D 和 3D 正向导通；输入

电压 inV 继续向 mL 提供能量。开关管的电容被充电，

dsV 增加。由于漏感 kL 非常小，因此漏感电流 Lki 以

较大斜率值降低。在此模态中，由于二极管 2D 导通，

漏感 kL 中的能量可被钳位电容 1C 无损吸收，流经

3D 的电流方向与前一模态中流经其的电流方向保

持一致，直至 D3i 降低为零，此模态结束。 

流经励磁电感的电流 Lmi 和流经漏感的电流 Lki

分别表示为 

C1
Lm Lm 2 2

m
( ) ( )

kV
i I t t t

L
            (3) 

C1 C1
Lk Lk 2 2

k

( ) ( )
V kV

i I t t t
L


          (4) 

4) 模态 4[ 3t ~ 4t ] 

在 3t 时刻，开关管S关断，如图 3(d)所示，二

极管 1D 和 3D 反向截止， 2D 和 4D 正向导通，电容 1C

处于充电状态，输入电压 inV 、励磁电感 mL 与电容

2C 、 3C 同时给 oC 和负载 R供能，流经励磁电感 mL

和漏感 kL 的电流均下降。 
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2   变换器性能分析 

2.1 电压增益 

为了简化变换器的分析过程，做出以下假设：

(1) 所有元件均视为理想元器件，不考虑寄生参数的

影响；(2) 电容容量足够大，即电容两端电压在一个

周期内保持恒定。 
开关管 S 导通阶段，根据基尔霍夫电压定律

(Kirchhoff's voltage law, KVL)可得 

Lm inV kV                (5) 

2 Lm C1 C2 Lm 0N V V V V             (6) 

3 Lm C3 0N V V               (7) 

开关管S关断阶段，根据 KVL 可得 

Lm C1V kV                 (8) 

in Lm C2 n2 C3 n3 oV V V V V V V           (9) 

根据励磁电感 mL 的伏秒平衡原理，由式(5)和式

(8)可得 
s s

s
in C10

s s

1 1
d ( )d 0

DT T

DT
kV t kV t

T T
         (10) 

由式(10)可得电容 1C 两端的电压为 

C1 in1

D
V V

D



             (11) 

电容 2C 、 3C 两端的电压分别为 

2
C2 in

(1 ) (1 )

1

k k D k D N
V V

D

   



     (12) 

C3 3 inV kN V               (13) 

副边绕组 2n 、 3n 两端电压分别为 

2
n2 in1

N D
V V

D
 


             (14) 

3
n3 in1

N D
V V

D
 


             (15) 

由式(8)、式(9)和式(11)—式(15)可以得到本文

所提变换器的电压增益为 

o 2 3

in

1 ( )( )

1

V k k kD D N N
M

V D

    
 


   (16) 

图 4 为匝数比 2 3 1N N  时，在不同耦合系数 k

情况下占空比与电压增益的关系，由此可以得出耦

合系数对电压增益影响不大，当耦合系数 1k  时，

可以得出理想的电压增益为 

o 2 3

in

2

1

V N N
M

V D

 
 

            
(17) 

由式(17)可知，可通过合理设计耦合电感的匝

数比，以获得所需的电压增益。图 5 为不同匝数比时

电压增益与占空比的关系曲线。由图 5 可知，当占空

比一定时，匝数比 2N 、 3N 越大，电压增益M 越高。 

 
图 4 不同耦合系数 k 、匝数比 N2 = N3 = 1 的情况下 

占空比与电压增益的关系 

Fig. 4 Voltage gain versus duty cycle under various coupling 

Coefficients k and turns ratio N2 = N3 = 1 

  
图 5 不同匝数比下电压增益与占空比之间的关系曲线 

Fig. 5 Voltage gain versus duty cycle under various turns ratios 

2.2 电压应力分析 

在开关管S关断阶段，开关管S 两端的电压应

力 dsV 表达式为 

  in
ds o

2 3

1

1 2

V
V V

D N N
 

  
        (18) 

各二极管两端的电压应力表达式分别为 

 2
D1 o

2 3

1

2

N
V V

N N




 
           (19) 

 D2 o
2 3

1

2
V V

N N


 
           (20) 

 3
D3 o

2 32

N
V V

N N


 
           (21) 

 2 3
D4 o

2 3

1

2

N N
V V

N N

 


 
           (22) 

由式(18)—式(22)可知，开关管S和二极管的电
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压应力均小于输出电压。因此，在实际应用中，可

选用低损耗高效率的高性能开关器件，进一步提升

变换器效率。 
2.3 电流应力分析 

根据基尔霍夫电流定律(KCL)和电容 1C 、 2C 、

3C 和 oC 的安秒平衡原理可得 

D1 D2 D3 D4 oI I I I I             (23) 

结合图 3(d)，并根据 KCL 可得 

Lk D4 D2I I I               (24) 

Lk Lm 1nI I I               (25) 

由图 3(d)可得 

n2 n3 D4i i i                (26) 

得到 mL 的电流纹波为 

in
Lm s

m

V
I DT

L
                (27) 

结合式(23)—式(26)，并根据 KCL 可得通过 mL

的平均电流表达式为 

2 3 o
Lm

(2 )

(1 )

N N I
I

D

 



           (28) 

此时电感电流 Lmi 的最大值和最小值分别为 

 
Lm,max Lm Lm

2 3 o in
s

m

1

2
(2 )

(1 ) 2

 i I I

N N I V
DT

D L

   

 




     (29)    

 
Lm,min Lm Lm

2 3 o in
s

m

1

2
(2 )

(1 ) 2

 i I I

N N I V
DT

D L

   

 




     (30) 

在开关管S导通时，如图 3(b)所示，根据 KCL
可得流经开关管S的电流表达式为 

ds Lm n1 C2 Lm 2 D1 3 D3( 1)i i i i i N i N i         (31) 

式(31)两边同时积分可得 
s s s

ds Lm 2 D1 3 D30 0 0
s s s

1 1 1
d d [( 1) ]d

DT DT DT
i t i t N i N i t

T T T
       

   (32) 
化简式(32)并联立式(23)和式(28)，可得开关管

S的平均电流 dsI 表达式为 

         2 3
ds o

(1 )

1

N N D
I I

D

  



        (33) 

根据式(33)可得开关管电流有效值 ds(rms)I 表达

式为 

       2 3
ds(rms) o

(1 )

(1 )

N N D
I I

D D

  



        (34) 

根据式(23)可得各二极管的平均电流均与输出

电流相等，各二极管的电流有效值表达式为 

o
D1(rms) D3(rms)

I
I I

D
             (35) 

o
D2(rms) D4(rms)

1

I
I I

D
 


          (36) 

在开关管S导通或关断时，电容 1C 、 2C 、 3C 和

oC 的电流分别为 

o
s

C1
o

s s

              0 ~

        ~
1

I
DT

DI
I

DT T
D


  
 

        (37) 

o
s

C2
o

s s

            0 ~

        ~
1

I
DT

DI
I

DT T
D


 

 

        (38) 

o
s

C3
o

s s

            0 ~

        ~
1

I
DT

DI
I

DT T
D


 

 

        (39) 

o

Co o
o s s

                     0 ~

         ~
1

I DT
I I

I DT T
D

   
     (40) 

由式(37)—式(40)，可得各电容电流有效值分

别为 

o
C1(rms) C2(rms) C3(rms)

(1 )

I
I I I

D D
  


    (41) 

Co(rms) o 1

D
I I

D



           (42) 

漏感电流、副边绕组 2n 、 3n 电流有效值分别为 

2 2 2
o 2 3 3 o

Lk(rms) 2

(2 2 ) 4

(1 ) (1 )

I D N D N D N I
I

D D D

  
 

 
 (43) 

o
n2(rms) n3(rms)

(1 )

I
I I

D D
 


       (44) 

2.4 励磁电感设计 
当变换器工作在临界导通模式 (boundary 

conduction mode, BCM)时，由式(27)和式(28)可得励

磁电感 mL ，如式(45)所示。 

in s
m

2 3 o,BCM

(1 )

2(2 )

V D D T
L

N N I




 
        (45) 

式中， o,BCMI 为 BCM 时的输出负载电流。 

2.5 变换器性能对比 
本文所提变换器与其他变换器的性能对比见表

1，比较的内容为元件个数、电压增益、开关管的电

压应力和输出二极管的电压应力。电压增益随占空

比的变化曲线以及开关管的电压应力随电压增益的
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变化曲线分别如图 6(a)和图 6(b)所示。由表 1 和图

6 可知，在相同的占空比与匝数比的条件下，本文

所提变换器的增益最高，器件电压应力最小，且所

用器件相对较少，所提变换器的性能更为优越。 
表 1 所提变换器与其他拓扑结构的性能对比 

Table 1 Comparison of the presented converter with other topologies 

升压变换器 开关管数量 二极管数量 电容数量 电压增益 M 开关管电压应力 dsV  二极管电压应力 DV  
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图 6 在 N2 = 1, N3 = 2 时，对比各变换器的电压增益和开关管电压应力的曲线 

Fig. 6 Comparison of voltage gain curves versus duty cycle and power switch normalized voltage stress versus 

voltage gain under N2 = 1, N3 = 2 

3   显式 MPC 的原理及设计 

3.1 所提变换器模型参数估计 

在显式 MPC 的设计中，使用的模型参数与实

际电路的参数是否匹配对实时控制有较大影响，因

此需要一个精确的被控模型。 

3.1.1 模型参数线性变换 

进行显式 MPC 设计，首先需要得到所提变换

器的状态空间平均模型，采用离散形式的状态空间

平均模型，可表示为 

Lm Lm11 12 1

o o21 22 2

( ) ( 1)
( 1)

( ) ( 1)

i g i ga a b
D g

V g V ga a b

      
              

 (46) 

式中： Lm ( )1i g  、 o ( )1V g  和 ( )1D g  分别为 ( 1)g 
时刻对应的数值； 11a 、 12a 、 21a 、 22a 、 1b 和 2b 为

状态空间方程的状态系数。 
将式(46)进一步展开，得 

Lm 11 Lm 12 o 1( ) ( 1) ( 1) ( 1)i g a i g a V g b D g          

(47) 

o 21 Lm 22 o 2( ) ( 1) ( 1) ( 1)V g a i g a V g b D g          

 (48) 
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根据式(47)、式(48)的特点，将上一拍的采样值

Lm ( )1i g  、 o ( )1V g  和 ( )1D g  作为神经网络的输入

节点，将状态系数 11a 、 12a 、 21a 、 22a 、 1b 和 2b 定

义为可训练权重，将当前拍的采样值 (NNLm ) ( )i g 和

o(NN) ( )V g 作为神经网络的输出节点，对模型进行线

性变换训练，如图 7 所示。该形式采用神经网络对

所提变换器的模型参数进行线性回归，但节点运算

仅使用权重，而不使用偏置和激活函数，采用神经

网络进行线性变换的优点是可以利用反向传播算

法，把变换误差调整在规定范围，当建模对象非常

复杂时，该方法的优势更为明显。 

 
图 7 模型线性变换 

Fig. 7 Linear transformation of model 

3.1.2 模型线性变换训练 
在所提变换器的启动运行过程中，将一系列动

态过程中的电感电流 Lmi 、输出电压 oV 以及占空比

D 的数值储存起来，组成训练样本，如表 2 所示。 
以第1组为例，将 Lm ( )1i g  、 o ( )1V g  和 ( )1D g 

输入神经网络，拟合得到网络对应的电感电流

(NNLm ) ( )i g 和输出电压  o NN ( )V g 。 

由于 11a 、 12a 、 21a 、 22a 、 1b 和 2b 的初值是随

机设定的，网络的输出 (NNLm ) ( )i g 和 o(NN) ( )V g 并不准

确，因此构建误差函数 paraE 为 
2 2

para Lm(NN) Lmr o(NN) or( ) ( )E i i V V        (49) 

式中， Lmri 、 orV 分别为对应节拍的标签值。 

以上述误差函数为依据，执行反向传播算法，对

权重 11a 、 12a 、 21a 、 22a 、 1b 和 2b 进行迭代更新，

得出与实际变换器相符的模型参数。 
3.2 显式 MPC 设计 

本文显式 MPC 的控制目标是将 oV 调节到参考

电压，定义目标函数 minJ 为 
P 1

2
min ref o

0

[ ( | )]
L

l

J q V V j l j




          (50) 

式中： PL 为预测步长； refV 为参考电压； o ( | )V j l j
表示第 j 步采样值下，基于一组输入计算的第 j l
个状态量； q为惩罚系数。 

表 2 线性变换训练集 

Table 2 Linear transformation training set 

组别 输入 标签 

1 Lm ( 1)i g   o ( 1)V g   ( 1)D g   Lm ( )i g  o ( )V g  

2 Lm ( 2)i g   o ( 2)V g   ( 2)D g   Lm ( 1)i g   o ( 1)V g   

3 Lm ( 3)i g   o ( 3)V g   ( 3)D g   Lm ( 2)i g   o ( 2)V g   

            

z Lm ( )i g z  o ( )V g z  ( )D g z  Lm ( +1)i g z  o ( +1)V g z  

此外，显式 MPC 还需要定义状态变量和控制

参数的相应约束条件，确保状态变量不超过其物理

限制，表述为 

Lm Lm, max0 ( )i j I≤ ≤            (51) 

o o,max0 ( )V j V≤ ≤             (52) 

0 ( ) 1D j≤ ≤               (53) 

式中， o,maxV 和 Lm,maxI 分别为 oV 和 Lmi 的最大设计值。 

显式 MPC 算法的目标是在式(50)—式(53)约束

下，在当前第 j 个开关周期时，找出未来 Y 个开

关周期的最优控制量 |( )D j j 、 ( )|D j l j 、、

|( )D j L l j  ，确保式(50)中的 minJ 最小。一个二

次规划(MP-QP)问题被格式化，可以通过 MPT3.0 

工具箱进行求解[27]。得到的离线控制规律将状态空

间划分为M 个分段区域，如图 8 所示。当状态变量

 Lm o( ), ( )i j V j 落入第 r 个区域时，可以根据相应的

分段仿射函数计算出最优控制占空比，表示为 

opt Lm

o

( )
( 1| )

( )
1,2, ,

r r

i j
D j j

V j
r M

         
  

A B      (54) 

式中： opt ( |1 )D j j 为最优控制占空比； rA 和 rB 分

别为第 r 个区域的增益和偏置矩阵。 
图 8 中不同颜色表示不同的分段区域，每个区

域对应一组增益和偏置矩阵，即一条控制规律。假定

本文所提变换器当前的运行状态量为 Lm o[ ( ), ( )]i j V j   

[90,90]，根据式(54)查询到对应的增益和偏置矩阵
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为 [ 0.0117 0.0526]r   A ， 6.1663r B ，因此可以

计算出对应的最优控制占空比 opt ( | )1D j j   

0.3792 ，该占空比将在下一开关周期作用于本文所

提变换器。 

 
图 8 控制规律区域分布 

Fig. 8 Regional distribution of control law 

由上述可知，控制律获取如同查表计算，如图

9 所示，为了使控制律的获取更加简便，在实际应

用时将 Lmi 和 oV 的状态量分成 X 等份，每个区间取

中间点代入式(54)计算。 

 

图 9 三维离线控制规律 

Fig. 9 Three dimensional off-line control law 

首先利用显式 MPC 算法使控制效果达到最佳，

生成控制律区域分布，再进行训练样本采集。根据

所提变换器的动态运行过程，输出电压目标为

100 V，取惩罚系数 100q  ，不同负载下的控制效

果如图 10 和图 11 所示。 

3.3 神经网络训练样本采样 

对状态变量  Lm o( ), ( )i j V j 进行采样，用于索引

对应区域 r ，得到正确的 rA 和 rB 。这种索引过程

需要时间和存储，有两个原因： 

 
图 10 半载启动运行 

Fig. 10 Half load start running 

 

图 11 满载启动运行 

Fig. 11 Rated load start running 

1) 存储所有的增益和偏差矩阵及其边界信息，

数据量大； 
2) 采样 Lm o[ ( ), ( )]i j V j 时与边界信息进行多次比

较，直到对应的区域被索引，通过式(54)计算最优

控制占空比 opt ( |1 )D j j 。 

为了克服上述问题，可利用一个神经网络来拟

合在不同工作点下产生的多个离线控制律的输入-

输出关系，这种方法不仅消除了离线控制律及其边

界信息所要求的存储负担，而且保证了工作点变化

条件下的控制性能。 
训练样本采样如表 3 所示。由于不同工作点下

生成的控制律都是以 Lm o[ ( ), ( )]i j V j 为输入的，为了

区分每个工作点下的控制律，需要引入额外的两个

维度，因此需将样本组织为 4 维输入 Lm o[ ( ), ( ),i j V j  

o ref( ), ( )]i j V j ，其中以输出电流 o ( )i j 来代替不同负

载下的工作点。 
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表 3 神经网络训练集 

Table 3 Neural network training set 

输入 标签 
组别 

Lm ( )i j  o ( )V j  o ( )i j  ref ( )V j  opt ( 1 | )D j j  

1 15.1 64.9 1 100 1 

2 45.6 48.8 1.2 100 0.9557 

3 27.1 22.5 2 100 0.7829 

            

u 21.1 67.5 2.7 50 0.3829 

4   神经网络拟合控制 

4.1 神经网络原理 

神经网络算法是通过梯度下降法调节隐藏层以

及输出层的连接权重和偏置获得最小误差 offE 。在

训练时，神经网络正向计算后误差会反向传播，并

作为修正权值的输入量，修正权值可表示为 

 off( 1) ( )
E

j j  



  


         (55) 

式中： 为隐藏层以及输出层的连接权值：为神

经网络学习速率。 
整个学习过程是误差边反向传播边修正各层的

权值，修改权值遵循链式法则，表示为 

off offE E 
  

  
 

  
            (56) 

式中， 为隐藏层或输出层的激活函数。 
4.2 神经网络设计 

本文设计一个单隐藏层网络来拟合训练数据的

非线性输入输出关系，神经网络的信号传输过程

如下所述。 

输入层：根据表 3，输入为 Lm o o( ), ( ),[ ( ),i j V j i j  

ref ( )V j ]，因此输入层有 4 个神经元，为了避免不同

输入的尺度差异，输入量在传输到隐藏层之前需要被

归一化为  1,2,3,( ) 4mx j m  ，其区间范围为(-1,1)，

表示为 

min

max min

2 2
( ) 1m

x X
x j

X X


 


          (57) 

式中： x 为一维输入中的实际值； maxX 、 minX 分别

为一维输入中的最大、最小值。 
隐藏层：隐藏层中的神经元首先要对输入进行

加权求和运算，然后使用激活函数 h 得到隐藏层的

非线性函数 1,2, ,( )nh n N  。 
4

( )

1,2,3,4; 1, ,

n h mn m n
l

h w x j b

m n N


  

     
  




       (58) 

式中： mnw 表示输入层的第m 个神经元和隐藏层的

第 n个神经元之间的权重； nb 表示隐藏层第 n 个神

经元的偏置；N 表示隐藏层神经元的数目，其取值

与神经元的拟合精度有关。 
此外，由式(56)可知，激活函数是神经网络拟

合各种非线性函数的关键。本文选择隐藏层激活

函数 h 为 ReLU 函数，如式(59)所示。由式(57)

执行只需要一个简单的过零判断，这在数字控制器

中很容易实现，本文利用现场可编程门阵列(field 
programmable gate array, FPGA)实现神经网络控制。 

0,  0 
ReLU( )

,  0

x
x

x x


 


≤

＞
         (59) 

输出层：输出层的神经元也是先对输入进行加

权求和运算，使用激活函数 o 得到输出占空比

NND ，如式(60)所示。 

NN o , 1,2, ,
N

n n
l

D w h b n N  
   

 
       (60) 

式中： nw 表示隐藏层的第 n个神经元和输出层神经

元之间的权重；b 表示输出层的偏置值。本文也选

择 ReLU 函数作为输出层的激活函数 o ，ReLU 函

数下限为 0，符合占空比下限为 0 的特点，使得网

络训练过程非常稳定。 
4.3 神经网络离线训练 

在神经网络训练时，将训练数据的 4 维输入

Lm o o ref( ), ( ), ( ),[ ( )]i j V j i j V j 进行归一化后送入神经

网络，正向计算出占空比，然后与表 3 中的标签进

行比较得到误差函数。本文定义误差函数为 
opt 2

off NN[ ( 1| ) ( 1| )]E D j j D j j        (61) 

式中， NN ( 1| )D j j 为神经网络输出值。 

在进行误差函数的计算时，通过梯度下降法自

动调节神经网络的权重和偏置，此过程为神经网络

的离线训练，训练示意如图 12 所示。当误差函数计

算值小于设定值时，神经网络已经很好地拟合训练

数据的输入输出关系。 
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图 12 神经网络离线训练 

Fig. 12 Neural network off-line training 

5   仿真分析 

5.1 控制效果展示 

图 13 为基于神经网络控制的设计示意图。由图

可知，实现神经网络控制分为离线训练以及在线实

现两部分。 

 
图 13 基于神经网络的控制设计 

Fig. 13 Control design based on neural network 

离线训练：拟合本文所提变换器不同工作点下

的显式 MPC 控制规律，训练生成对应的权重参数

以及偏置，提取到 FPGA。 
在线实现：将本文所提变换器的电感电流 Lmi 、

输出电压 oV 和输出电流 oi 进行实时采样，神经网络

控制器会根据状态采样进行占空比的在线调整，直

至输出电压调整到允许误差范围之内，使得所提变

换器的鲁棒性更强。 
基于上述方法，本文取 16 个隐藏层神经元，得

到 24 个工作点、1 440 000 组训练样本生成的神经

网络控制器。图 14 为本文所提变换器在负载变化时

的仿真波形图。图 15、图 16 为本文所提变换器在输

入电压 inV 变化时的仿真波形图。可以看出，输出电压

oV 在负载变化和输入变化时都能快速稳定在

100 V，超调量极小，验证了该神经网络有效地拟合

了不同负载和不同输入下的控制规律。 

 

图 14 10 V 输入下负载变化时的动态响应 

Fig. 14 Dynamic response of load change under 10 V input 

 

图 15 输入电压 Vin变化时的动态性能 

Fig. 15 Dynamic performance of input voltage Vin changes 

 

图 16 输入电压 Vin从 10 V 变化至 12 V 时的动态性能 

Fig. 16 Input voltage Vin changes from 10 V to 12 V 

5.2 控制性能对比 

图17为本文所提变换器在神经网络控制和PID



罗 朋，等   基于神经网络拟合显式 MPC 的高增益直流变换器                     - 57 - 

控制下负载变化时的输出电压仿真波形。可以看出

此时在 PID 控制下，负载发生变化时的电压超调明

显大于神经网络控制下的电压超调，反映出 PID 控

制的局限性——其控制参数是在特定工作点下进行

设计的，因此当电路参数发生变化时，PID 控制性

能下降，而神经网络拟合了显式 MPC 不同工作点

的控制规律，所以在不同工作点下仍能保持良好的

控制性能。 

 

图 17 神经网络控制与 PID 控制动态性能对比 

Fig. 17 Dynamic performance comparison of neural 

network control with PID control 

6   实验结果与分析 

为了验证本文所提高增益变换器的工作性能及

控制策略理论分析结果，制作了一台实验样机进行

验证，该样机的输入范围为 10~12 V，额定输出为

100 V/100 W，具体参数如表 4 所示。 
表 4 实验样机参数 

Table 4 Parameters of the prototype 

参数 数值(型号) 

开关频率 s /kHzf  50 

匝数比 1 2 3: :n n n  5:5:5 

电感 m/ HL   12 

漏感 k /nHL  381 

开关管 S  IPP110N20N 

二极管 2D  IDH10G65C6 

二极管 1D 、 3D 、 4D  SS320 

输出电容 o/ FC   220 

电容 1C 、 2C 、 3C /μF 120、56、100 

6.1 稳态实验 

图 18 是样机在输入电压为 10 V、输出电压为

100 V、功率为 100 W 下所测得的实验波形。图

18(a)—18(d)分别为二极管 1D — 4D 的电压以及电

流波形图。由图可知： D1V 的值为 50 V，与式(20)

所计算出的理论值相符； D4V 的值为 75 V，与式(23) 
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图 18 在 Vin = 10 V, Vo = 100 V 和 Po = 100 W 下 

所测的实验波形 

Fig. 18 Measured waveforms under Vin = 10 V, 

Vo = 100 V, Po = 100 W 

所计算出的理论值相符； D2V 与 D3V 的值相接近，与

式(23)和式(25)所计算出的理论值相符，均为 25 V。

图 18(e)和图 18(f)为所提变换器在满载时，电容 1C 、

2C 、 3C 和 oC 的电压波形图。由图可知，电容 1C 、 2C 、

3C 和 oC 的电压应力分别为15 V、35 V、10 V和100 V，

均与理论分析的结果相符。 
图 19 展示了所提变换器的损耗分布。本文所提

变换器的总损耗为 8.71 W，其中二极管 1D — 4D 的

导通损耗为 4.67 W，占所提变换器总损耗的 53.65%；

三绕组耦合电感的总损耗为 1.62 W，占所提变换器

总损耗的 18.58%；电容 1C 、 2C 、 3C 和 oC 的总损耗

为 1.03 W，占所提变换器总损耗的 11.85%；开关管 S
的总损耗为 1.39 W，占所提变换器总损耗的 15.92%。 

 

图 19 在 Vin = 10 V, Vo = 100 V 和 Po = 100 W 下的损耗分析 

Fig. 19 Loss breakdown analysis at Vin = 10 V, Vo = 100 V 

and Po = 100 W 

图 20 是所提变换器在不同负载下的计算和实

测效率图。从图 20 中可以看出，由于实际电路的元

件存在寄生元件，因此实测效率略低于计算效率。输

入电压 10 V、输出电压为 100 V 时，满载时的实测效

率为 93.6%，最大效率可达到 94.8%。 
6.2 动态实验 

6.2.1 神经网络实现 
本文隐藏层取 16 个神经元，拟合 24 个工作点、

1 440 000 组训练样本生成的神经网络控制器权重

和偏置矩阵如下： 

 
图 20 效率曲线 

Fig. 20 Efficiency curve 
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其中 12W 和 12b 分别为神经网络输入层到隐藏

层的权重和偏置矩阵， 23W 和 23b 分别为隐藏层到输

出层的权重和偏置矩阵。 
在硬件实现过程中，由于神经网络各层之间的

实现是串行的，可采用流水线模块化编程。单隐藏

层神经网络的实现分为 3 个串行子模块：归一化子

模块、输入层到隐藏层子模块、隐藏层到输出层子

模块，每个子模块执行组合逻辑和块赋值。 
归一化子模块：此模块用于将采样值归一化为

1,2,3,4( )( )mx j m  。以 1( )x j 的生成过程为例，首先

将 Lm ( )i j 与常数 L,minI 输入到加法器，其中 L,minI 为

电感电流训练集最小值，再把结果与常数 L,max2 /(I   

L,min )I 输入到乘法器，其中 L,maxI 为电感电流训练集

最大值，最后将乘积与常数-1 输入到另一个加法

器，得到归一化后的 1( )x j ，最后将 1( )x j 输入 D 触

发器，该触发器将 1( )x j 发送到下一个时钟上升沿的

子模块。 

输入层到隐藏层子模块：此模块将 ( )(mx j m   

1,2,3,4) 作为输入，进行加权求和运算，然后使用

激活函数 ReLU 得到非线性输出 1,2, 1( , 6)nh n   。

以 1h 的生成过程为例，首先将输入的 ( )(mx j m   

1,2,3,4) 分别送入 4 个乘法器，与对应的权重相乘，

然后将结果与相应的偏置一起输入到 4 个加法器求

和，将求和结果输入到一个过零比较器(即 ReLU 函

数)得到输出 1h ，最后被送入 D 触发器， 1h 将被发

送到下一个时钟上升沿的子模块。 
隐藏层到输出层子模块：此模块负责处理

( 1,2, 16, )nh n   输入和 NN ( 1| )D j j 单输出。该模

块的处理过程与输入层到隐藏层的子模块类似，在

此不再赘述。输出 NN ( 1| )D j j 神经网络在下一个

时钟上升沿更新，这说明隐藏层到输出层子模块可

以在一个时钟周期内完成。 

6.2.2 动态实验结果 
图 21为本文所提变换器在神经网络控制下负载 

 

图 21 10 V 输入下负载变化时的动态响应 

 Fig. 21 Dynamic response of load change under 10 V input 

变化的输出电压及输出电流的波形图，此时神经网

络控制的电压超调量为 1.8%，电压跌落为 0.8%，

且在变化后能够快速达到稳定值。 

图 22—图 24 为本文所提变换器在神经网络控

制下输入电压 inV 从 10 V到 12 V的多种变化过程波

形图。可以看出，此时神经网络控制下的输出电压

超调仍较小，其中最大超调量为 3.8%，电压跌落为

1.4%，且在变化后仍能快速达到稳定值，说明神经

网络拟合了不同工作点下的控制规律，且控制性能

良好。 

 

图 22 输入电压 Vin从 10 V 变化至 12 V 时的动态响应 

Fig. 22 Dynamic response when input voltage Vin 

changes from 10 V to 12 V 

 

图 23 输入电压 Vin从 10 V 变化至 11 V 再变化至 

12 V 时的动态响应 

Fig. 23 Dynamic response when input voltage Vin changes 

from 10 V to 11 V and then to12 V 

 

图 24 输入电压 Vin从 12 V 变化至 11 V 再变化至 

10 V 时的动态响应 

Fig. 24 Dynamic response when input voltage Vin changes 

from 12 V to 11 V and then to 10 V 
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综合上述仿真和实验结果，与不同控制策略的

动态性能比较如表 5 所示。本文所提控制策略相较

于模糊控制，在开关频率相同的情况下，除输入电

压变化时引起输出电压超调量略高以外，其余控制

性能相对较优。本文所提控制策略相较于滑模控制，

在开关频率相对较低的情况下，输出电压超调量相

对较小，恢复时间相对较短，即所需控制的周期数

较少，综合比较下本文所提控制策略动态性能相对

较优。 

表 5 动态性能对比 

Table 5 Dynamic performance comparison 

负载变化 输入变化 

控制策略 
开关 

频率/kHz 
超调量/

% 

恢复 

时间/ms 

超调量/

% 

恢复 

时间/ms

本文所提 50 1.9 2.6 3.5 4.2 

模糊控制[15] 50 2.97 108 3.2 138 

滑模控制[16] 100 2.44 6 3.6 6 

7   结论 

本文提出了一种以神经网络拟合多个工作点显

式 MPC 的高增益、高效率直流变换器，通过结合

三绕组耦合电感、二极管及电容构成的升压单元及

钳位电路，详细分析了所提变换器在 CCM 下的工

作原理和稳态特性，利用显式 MPC 的高性能控制

和神经网络的高拟合度等优点，设计了拟合多个工

作点的显式 MPC 的神经网络控制器，最后制作了

一台实验样机进行验证。实验结果表明本文所提的

变换器及控制策略具有以下特点：(1) 该变换器仅有

一个开关管，控制及驱动简单可靠；(2) 无源钳位回

收漏感能量，提升了转换效率，抑制了开关管两端

的电压尖峰，降低了开关管两端的电压应力；(3) 结

合三绕组耦合电感、二极管及电容，实现了变换器

的高增益，适用于低压输入、高压输出的应用场合；

(4) 以神经网络拟合显式 MPC 的控制策略，实现了

显式 MPC 的多工作点高频控制；(5) 在输入电压变

化或负载变化时，能自动调整占空比，实现了电压

的稳定输出，提高了变换器的鲁棒性；(6) 扰动下的

动态压降和恢复时间明显减小，具有更优异的动态

响应性能。 
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