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摘要:针对并联混合有源滤波器(SHAPF)这一强耦合非线性系统的控制问题,提出了一种基于逆系统方法
的SHAPF反馈线性化解耦控制策略.首先根据SHAPF非线性数学模型,采用逆系统方法生成其α阶积分逆系统,进
而构造出解耦的伪线性系统,然后利用极点配置方法对伪线性系统进行综合,设计了系统的闭环控制器,并给出了
系统零动态的镇定条件,保证了闭环控制系统的稳定性. 最后仿真实验表明该控制策略能够有效消除电网中的谐
波电流,并且与传统线性反馈–前馈控制策略相比,该控制策略具有更好的动静态性能.
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Inverse system method based decoupling control of
shunt hybrid active power filter

LU Wei†, LI Chun-wen, XU Chang-bo
(Department of Automation, Tsinghua University, Beijing 100084, China)

Abstract: To tackle the strong coupling and nonlinearity of the shunt hybrid active power filter (SHAPF) system, we
propose a novel feedback linearization control strategy based on the inverse system method. To the nonlinear model of
SHAPF, we apply the inverse system method to produce its αth inverse system, from which the decoupled pseudo-linear
system is obtained. This pseudo-linear system is synthesized by using the pole assignment method to design the controller
for the closed-loop system. The stabilization condition of the zero dynamics of the SHAPF is presented, which ensures
the stability of the close-loop system. Simulations show that the harmonics can be effectively eliminated by the proposed
control strategy, and a better steady-state and transient performances can be achieved in comparison with the traditional
linear feedback-feedforward control strategy.
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1 引引引言言言(Introduction)
电力电子非线性负载的广泛使用给电网造成了严

重的谐波污染. 传统的谐波治理措施是采用由电容电
感组成的无源滤波器(passive power filter, PPF),由于
其便于维护、成本较低,在电网中得到了广泛应用,但
其只能消除特定次谐波,且滤波性能受电网参数影响
较大[1]. 基于功率变换器的有源滤波器(active power
filter, APF)能够动态实时补偿电网中的各次谐波,且
滤波性能受电网参数影响很小[2],但其造价较高,不
易实现大容量谐波治理.

结合了PPF和APF优点的混合有源滤波器(hybrid
active power filter, HAPF)在降低系统成本的同时能够
获得很好的滤波效果,是电网谐波治理实用化研究的
重要方向.目前已有多种HAPF的拓扑结构被提
出[3–9],其中由一组单调谐PPF和APF串联后不经过耦
合变压器直接并入电网的方案[7–9],由于其结构简单,

易于在PPF或APF基础上改造而成,得到了国内外学
者的广泛关注,本文即针对此拓扑结构的并联混合有
源滤波器(shunt hybrid active power filter, SHAPF)进
行研究.

SHAPF的控制器是决定其谐波治理效果的关键因
素之一,目前已有多种控制方法应用于SHAPF控制器
的设计中. 文献[7]提出了一种反馈–前馈的线性控制
方法,但由于SHAPF系统自身固有的强耦合非线性,
线性控制器难以同时获得理想的动静态性能.文
献[8]提出了一种新型的滑模变结构控制算法,但是抖
振问题在一定程度上限制了其应用. 文献[9]提出了一
种基于Lyapunov稳定性理论的非线性控制方法,但控
制器结构较为复杂,实现时需要进行一定的近似处理.
逆系统方法[10]作为一种反馈线性化解耦控制方法,具
有物理概念清晰、应用简便的显著优点,已经在功率
变换器[11–12]和电机系统[13–14]等多个研究领域得到了
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应用,并且取得了很好的控制效果.但逆系统方法在
SHAPF系统中的应用还很少.

本文针对SHAPF非线性数学模型,首先采用逆系
统方法生成其α阶积分逆系统,构造出SHAPF解耦的
伪线性系统,然后基于极点配置方法对伪线性系统进
行综合,并对系统零动态稳定性进行了分析,提出了
一种新的SHAPF非线性控制策略.仿真实验结果验证
了该控制策略的正确性和有效性.

2 SHAPF的的的数数数学学学模模模型型型(Mathematic model of
SHAPF)
本文研究的SHAPF电路拓扑如图 1所示. 它由

APF和一组单调谐PPF串联后并入电网, PPF承担系统
基波电压, APF仅提供与谐波电流对应的谐波电压,
因此与传统APF相比,有源部分的容量可以大大降低.
其中: vSj, j =a,b, c,为三相理想电网电压; vCj为PPF
电容两端的电压; vLj为公共连接点(point of common
coupling, PCC)处的电压; iSj, iLj和iFj分别为电网电

流、负载电流和PPF支路的电流; LS为电网侧等效电

感; CF, LF和RF分别为PPF的电容、电感和电阻; Cdc

和vdc为直流侧电容和其两端的电压; S1∼S6为6个开
关器件IGBT.

图 1 SHAPF的电路拓扑

Fig. 1 Topology of the SHAPF

由文献[9]可知, SHAPF在d-q同步旋转坐标系下
的数学模型为




LFi̇Fd = −RFiFd + ωLFiFq−
vCd − udvdc + vLd,

LFi̇Fq = −RFiFq − ωLFiFd−
vCq − uqvdc + vLq,

CFv̇Cd = iFd + ωCFvCq,

CFv̇Cq = iFq − ωCFvCd,

Cdcv̇dc = udiFd + uqiFq,

(1)

其中: vCk, iFk, vLk和uk, k = d, q,分别表示 d-q坐标
系下PPF电容两端的电压、流经PPF支路的电流、

PCC处的电压和开关器件的等效占空比函数; ω为电

网电压角频率.

为了便于系统控制器的设计,将SHAPF系统模型
表示成如下仿射非线性的形式:{

ẋ = f(x) + g(x)u,

y = h(x),
(2)

其中: x = [iFd iFq vCd vCq vdc]T, u = [ud uq]T和
y = [y1 y2]T = [iFd iFq]T分别为系统的状态变量、
控制变量和输出变量,函数f(x)和g(x)分别为

f(x) =




(−RFiFd + ωLFiFq − vCd + vLd)/LF

(−RFiFq − ωLFiFd − vCq + vLq)/LF

(iFd + ωCFvCq)/CF

(iFq − ωCFvCd)/CF

0




,

g(x) =




−vdc/LF 0
0 −vdc/LF

0 0
0 0

iFd/Cdc iFq/Cdc




.

由式(2)可以看出SHAPF系统是一个具有5个状态
变量, 2输入2输出的强耦合非线性系统.为了避免系
统状态变量与控制变量的耦合非线性对系统控制性

能的影响,本文采用逆系统方法对SHAPF进行线性化
解耦控制.

3 SHAPF逆逆逆系系系统统统控控控制制制器器器的的的设设设计计计(Inverse
system controller design for SHAPF)

3.1 SHAPF的的的逆逆逆系系系统统统(Inverse system of SHAPF)
逆系统方法的基本思想是根据被控对象的数学模

型生成一种可用反馈方法实现的α阶积分逆系统,将
被控对象补偿为具有线性传递关系的且已解耦的伪

线性系统,进而运用线性系统设计理论完成伪线性系
统的综合[10].

根据逆系统求解方法,对SHAPF输出方程不断进
行求导,直至J = [y(α1)

1 y
(α2)
2 ]T中各分量均显含控制

变量u. 描述如下:

J =

[
ẏ1

ẏ2

]
=

[
(−RFiFd+ωLFiFq−vCd+vLd−vdcud)/LF

(−RFiFq−ωLFiFd−vCq+vLq−vdcuq)/LF

]
,

(3)

进而可知J对控制变量u的雅可比矩阵为

∂J

∂uT
=

[
−vdc/LF 0

0 −vdc/LF

]
. (4)
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由于SHAPF工作时,直流侧电容电压vdc恒为正,
即∂J/∂uT非奇异.由式(3)可知系统的相对阶向量
为α = [α1, α2]T = [1, 1]T,显然α1 + α2 = 2小于系
统阶数n = 5,所以SHAPF系统是α阶可逆的.

令 [
ϕ1

ϕ2

]
=

[
ẏ1

ẏ2

]
(5)

作为新的输入,代入式(3)可知SHAPF的α阶积分逆系

统为



ud = (vLd −RFiFd + ωLFiFq − vCd−
LFϕ1)/vdc,

uq = (vLq −RFiFq − ωLFiFd − vCq−
LFϕ2)/vdc.

(6)

将式(6)表示的α阶积分逆系统串联到SHAPF原系
统之前,即可得到一个解耦的伪线性系统

y =

[
s−1 0
0 s−1

]
ϕ, (7)

其中ϕ = [ϕ1 ϕ2]T. 它相当于两个一阶线性积分子系
统,这样对SHAPF这一非线性强耦合多输入多输出系
统的控制就转化为对两个一阶线性子系统的控制.根
据以上分析可知基于逆系统方法的SHAPF反馈线性
化解耦框图如图2所示.

图 2 SHAPF的逆系统反馈线性化解耦
Fig. 2 Feedback linearization and decoupling of SHAPF with

inverse system method

3.2 控控控制制制器器器设设设计计计(Controller design)
SHAPF的基本工作原理是通过控制注入到电网的

补偿电流y1(iFd)和y2(iFq),使其准确跟踪由谐波检测
电路获得的d轴和q轴电流指令信号y∗1(i

∗
Fd)和

y∗2(i
∗
Fq),从而消除电网中非线性负载产生的谐波电

流,使电网电流为期望的正弦波.因此SHAPF系统是
一个典型的随动控制系统.

针对式(7)所示的伪线性系统,可以应用多种控制
策略进行系统控制器的设计.为了克服系统建模误差
和和参数漂移等不确定因素对控制性能的影响,本文
设计如下带有积分环节的控制输入:

[
ϕ1

ϕ2

]
=


 ẏ∗1 + k11e1 + k12

w t

0
e1dτ

ẏ∗2 + k21e2 + k22

w t

0
e2dτ


 , (8)

其中: 系统输出跟踪误差e1 =y∗1−y1, e2 =y∗2−y2,
且参数k11, k12, k21和k22均为正数. 进而由式(5)和式
(8)可知闭环系统输出跟踪误差的动态方程为{

ë1 + k11ė1 + k12e1 = 0,

ë2 + k21ė2 + k22e2 = 0.
(9)

显然,闭环系统的特征方程为{
s2 + k11s + k12 = 0,

s2 + k21s + k22 = 0.
(10)

本文通过极点配置方法[15]设计参数k11, k12, k21

和k22,使闭环系统的极点,即闭环系统特征方程的特
征根全部落在s平面负实轴上,从而系统输出跟踪误
差以指数形式收敛到0.

联立式(6)和式(8),可得系统的非线性反馈控制律
为




ud = [vLd −RFiFd − LFk11(i∗Fd − iFd)−
LFk12

w t

0
(i∗Fd − iFd)dτ + ωLFiFq−

vCd − LFi̇∗Fd]/vdc,

uq = [vLq −RFiFq − LFk21(i∗Fq − iFq)−
LFk22

w t

0
(i∗Fq − iFq)dτ − ωLFiFd−

vCq − LFi̇∗Fq]/vdc.

(11)

上式是由SHAPF的伪线性系统进行控制器综合得
到的,由于SHAPF系统的相对阶小于系统阶数,系统
存在着3个零动态[16–17],为了保证闭环系统的稳定性
和控制性能,需要进一步对零动态的稳定性进行分析.

4 零零零动动动态态态稳稳稳定定定性性性分分分析析析(Stability analysis of
zero dynamics)
针对三相平衡阻感性负载,负载电流在d-q坐标系

下可写成



iLd = ILd0 +
N∑

k=6,12,18,···
ILdk cos(kωt + ψLdk),

iLq = ILq0 +
N∑

k=6,12,18,···
ILqk cos(kωt + ψLqk),

(12)

其中 ILd0, ILq0, ILdk, ILqk, ψLdk, ψLqk为常数. 由于
SHAPF中单调谐PPF承担系统基波电压,其产生的基
波有功及无功电流在d-q坐标系下可表示为{

IFd0 =
√

3Vmcos θF/|ZF|,
IFq0 =

√
3Vmsin θF/|ZF|,

(13)

其中: Vm为电网电压有效值, PPF的阻抗模值和相位

角分别为 |ZF| =
√

R2
F + (ωLF − 1/ωCF)2, θF =

arctan[(1/ωCF − ωLF)/RF].基于SHAPF的控制原
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理,其补偿电流指令信号可表示为



i∗Fd = IFd0 −
N∑

k=6,12,18,···
ILdk cos(kωt + ψLdk),

i∗Fq = IFq0 + Iex−
N∑

k=6,12,18,···
ILqk cos(kωt + ψLqk),

(14)

其中常数Iex为附加的基波无功电流. 如下定理具体给
出了Iex和系统零动态稳定性之间的关系.

定定定理理理 1 针对SHAPF系统(2),给定系统的控制
律(11)和输出指令信号(14),若Iex = 0,则系统零动态
不稳定;而若条件




IFq0 >
√

1
2

N∑
k=6,12,18,···

(I2
Ldk + I2

Lqk),

Iex =√
I2
Fq0−

1
2

N∑
k=6,12,18,···

(I2
Ldk+I2

Lqk)−IFq0

(15)

满足,则系统零动态稳定.

证证证 由SHAPF系统(2)及系统的相对阶向量可知,
系统零动态方程为




v̇Cd = (iFd + ωCFvCq)/CF,

v̇Cq = (iFq − ωCFvCd)/CF,

v̇dc = (iFdud + iFquq)/Cdc.

(16)

在控制率 (11)及系统输出 iFd = i∗Fd和 iFq = i∗Fq

满足时,系统零动态方程变为



v̇Cd = (i∗Fd + ωCFvCq)/CF,

v̇Cq = (i∗Fq − ωCFvCd)/CF,

v̇dc =[i∗Fd(vLd−LFi̇∗Fd−RFi∗Fd−vCd)+
i∗Fq(vLq − LFi̇∗Fq −RFi∗Fq−
vCq)]/(Cdcvdc).

(17)

将式(14)带入上式可求得零动态vCd和vCq的解析

解为(推导过程见附录):



vCd = [IFq0 + Iex +
N∑

k=6,12,18,···
(Ak sin(kωt)+

Bk cos(kωt))]/(ωCF),

vCq = [−IFd0 +
N∑

k=6,12,18,···
(Ck sin(kωt)+

Dk cos(kωt)]/(ωCF),
(18)

其中:[
Ak

Bk

]
=

1
1−k2

[
kILdk cos ψLdk + ILqk sin ψLqk

kILdk sinψLdk − ILqk cos ψLqk

]
,

[
Ck

Dk

]
=

1
1−k2

[
kILqk cos ψLqk − ILdk sinψLdk

kILqk sinψLqk + ILdk cos ψLdk

]
.

显然零动态vCd和vCq是周期为T = π/(3ω)的有
界信号.此外,令η = v2

dc,则零动态vdc的动态方程可

变换为

η̇= [i∗Fd(vLd−LFi̇∗Fd−RFi∗Fd−vCd)+i∗Fq(vLq−
LFi̇∗Fq −RFi∗Fq − vCq)]/(2Cdc). (19)

对于理想三相电网电压,电网侧阻抗很小,可取
vLd =

√
3Vm, vLq =0. 依式(14)(18)易知i∗Fd(−LFi̇∗Fd

− vCd) + i∗Fq(vLq − LFi̇∗Fq − vCq)是一个周期为T的

信号.因此,对式(19)在一个周期T内进行周期平均,
可知

1
T

w T

0
η̇dt =

1
2TCdc

w T

0
(i∗FdvLd −RFi∗2Fd−RFi∗2Fq)dt =

− RF

2Cdc

[I2
ex+2IFq0Iex+

1
2

N∑
k=6,12,18,···

(I2
Ldk+I2

Lqk)].

(20)

由于RF, ILdk和ILqk均不为零,若Iex = 0,上式即
为

1
T

w T

0
η̇dt = − RF

4Cdc

N∑
k=6,12,18,···

(I2
Ldk + I2

Lqk) < 0.

(21)

这说明η随时间振荡衰减,由于η和零动态vdc之间

的正相关性,所以零动态vdc是不稳定的.

若式(15)满足,则式(20)为
1
T

w T

0
η̇dt = 0. (22)

这说明η是一个周期为T的信号,易知零动态vdc

有界,并且Cdc取值越大,其波动越小. 从而可知系统
零动态稳定.

由上述定理可知,通过向SHAPF补偿电流指令信
号添加一个合适的常数Iex,即可保证零动态的稳定
性. 考虑到系统参数无法精确获得,直接通过式(15)
计算Iex具有较大困难.由式(22)可知,通过控制η也能

达到镇定系统零动态的目的. 为此本文设计了一个PI
调节器:

Iex = kp(η − η∗) + ki

w t

0
(η − η∗)dτ , (23)

其中kp和ki为PI调节器的比例和积分系数, η∗ = V 2
dc.

由以上分析可知, SHAPF系统零动态的镇定问题
本质上是SHAPF直流侧电容电压vdc的控制问题.从
能量的角度看,若不对vdc进行附加的控制,由于
SHAPF的系统损耗(包括PPF的损耗和开关器件的损
耗等),直流侧电容电压将持续降低,只有施加一定的
控制才能保证其稳定,这与系统零动态的镇定相吻合.
综上可得SHAPF系统控制框图如图3所示.
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图 3 SHAPF控制框图
Fig. 3 Control structure of the SHAPF

5 仿仿仿真真真实实实验验验研研研究究究(Simulation and results)
为验证本文所提控制策略的有效性,在

MATLAB/Simulink环境下对图1所示的SHAPF系统
进行仿真实验研究,并且与传统线性反馈–前馈控制
策略[7]进行了对比研究.选取逆系统控制器参数
k11 = k21 = 500000, k12 = k22 = 100000,传统控制
器反馈增益K = 50,其他系统参数如表1所示.

表 1 系统仿真参数
Table 1 System parameters for simulation

系统参数 数值

电网电压Vm(有效值)和频率 220 V/50 Hz

电网侧等效电感LS 0.01 mH

无源滤波器CF, LF和RF 100 uF/2 mH/0.2 Ω

直流侧电容Cdc 10000 µF

直流侧电容电压参考值Vdc 160 V

直流侧PI调节器参数kp和ki 0.01, 0.005

PWM频率 10 kHz

三相整流桥负载L1 10 Ω/5 mH

三相整流桥负载L2 15 Ω/5 mH

当非线性负载为不可控整流器负载L1时,分别采
用本文所提控制策略和传统线性反馈–前馈控制策略
对电网谐波进行补偿,进入稳态后PCC处电压vLa、负

载电流iLa、电网电流iSa、PPF电容电压vCa和直流侧

电容电压vdc波形如图4和图5所示. 图6为谐波治理前
后的电网电流频谱分析.

(a) PCC处电压波形

(b) 负载电流波形

(c) 电网电流波形

(d) PPF电容电压波形

(e) 直流侧电容电压波形

图 4 采用本文所提控制策略SHAPF稳态响应波形
Fig. 4 Steady-state performance of the SHAPF with

proposed control strategy

(a) PCC处电压波形

(b) 负载电流波形

(c) 电网电流波形



1150 控 制 理 论 与 应 用 第 30卷

(d) PPF电容电压波形

(e) 直流侧电容电压波形

图 5 采用传统控制策略SHAPF稳态响应波形
Fig. 5 Steady-state performance of the SHAPF with

traditional control strategy

(a) SHAPF投入前电网电流频谱图

(b) 采用本文所提控制策略补偿后电网电流频谱图

(c) 采用传统控制策略补偿后电网电流频谱图

图 6 谐波治理前后电网电流频谱
Fig. 6 Spectrum of source current before and after

compensation

由仿真结果可知,电网电流在SHAPF投入前畸变
比较严重,其谐波畸变率(total harmonic distortion,
THD)高达24.43%,两种控制策略均能使电网电流的
谐波含量大大降低,满足治理后电网电流THD < 5%
的要求. 通过对比容易看出,采用本文所提控制策略
的SHAPF对电网谐波电流的补偿精度明显比传统方
法更好;本文所提控制策略能够较好的稳定直流侧电
容电压在160 V左右,进入稳态后其纹波电压幅值可
控制在1 V以内,而采用传统方法控制的直流侧电容
电压则波动较大.

为验证所提控制策略对非线性负载变化的动态响

应能力和鲁棒性,在t = 0.26 s非线性负载L2投入电

网. SHAPF在本文所提控制策略和传统控制策略下的
动态响应波形如图7和图8所示.

(a) 负载电流波形

(b) 电网电流波形

(c) PPF电容电压波形

(d) 直流侧电容电压波形

图 7 采用本文控制策略SHAPF对负载变化动态响应波形
Fig. 7 Dynamic performance of the SHAPF under load

variation with proposed control strategy

(a) 负载电流波形

(b) 电网电流波形

(c) PPF电容电压波形
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(d) 直流侧电容电压波形

图 8 采用传统控制策略SHAPF对负载变化动态响应波形

Fig. 8 Dynamic performance of the SHAPF under load

variation with traditional control strategy

由仿真结果可知,电网电流在负载突变时失去正
弦特性,在本文提出控制策略下,电网电流经过大
约1个周波即可重新进入稳态,此时电网电流THD
=1.82%,直流侧电容电压在负载变化时出现小幅度
的波动,然后迅速稳定在160 V;而在传统控制策略
下,电网电流和直流侧电容电压在负载突变时响应均
较慢,并且重新进入稳态后,电网电流THD=3.71%.
这说明本文所提控制策略比传统方法对非线性负载

变化具有更好的动态响应能力和鲁棒性.

6 结结结论论论(Conclusions)
由于SHAPF系统的强耦合非线性特性,不易设计

其控制器以达到理想的谐波治理效果.本文基于逆系
统方法构造出SHAPF解耦的伪线性系统,采用极点配
置方法设计了伪线性系统的控制器,并对系统反馈线
性化中零动态的稳定性进行了分析,给出了系统零动
态的镇定条件.仿真结果表明,基于本文所提控制策
略的SHAPF能够将THD高达24%的电网电流补偿
至2%以内,并且与传统线性反馈–前馈控制策略相比,
该控制策略具有更好的稳态补偿精度和动态补偿性

能.本文的研究不仅为SHAPF的高性能控制策略研究
提供了新思想,而且具有较强的实用价值.
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附附附录录录 等等等式式式(18)的的的推推推导导导过过过程程程(Appendix Deriva-
tion of equation (18))

对式(17)中的前两个等式进行二次微分:

8
>>>><
>>>>:

v̈Cd = (i̇∗Fd + ωCFv̇Cq)/CF =

(i̇∗Fd + ωi∗Fq − ω2CFvCd)/CF,

v̈Cq = (i̇∗Fq − ωCFv̇Cd)/CF =

(i̇∗Fq − ωi∗Fd − ω2CFvCq)/CF.

(A1)

把式(14)代入上式可得

8
>>>>>>>>>>>>>>>>><
>>>>>>>>>>>>>>>>>:

v̈Cd + ω2vCd =

{ω(IFq0+Iex)+
NP

k=6,12,18,···
[kωILdk sin(kωt+ψLdk)−

ωILqk cos(kωt + ψLqk)]}/CF,

v̈Cq + ω2vCq =

{−ωIFd0+
NP

k=6,12,18,···
[kωILqk sin(kωt+ψLqk)+

ωILdk cos(kωt + ψLdk)]}/CF.

(A2)

上式可进一步整理为

8
>>>>>>>>>>>>><
>>>>>>>>>>>>>:

v̈Cd + ω2vCd =

ω[(IFq0 + Iex)+

NP
k=6,12,18,···

(Mk sin(kωt) + Nk cos(kωt))]/CF,

v̈Cq + ω2vCq =

ω[−IFd0+
NP

k=6,12,18,···
(Pk sin(kωt)+Qk cos(kωt))]/CF,

(A3)

其中:

"
Mk

Nk

#
=

"
kILdk cos ψLdk + ILqk sin ψLqk

kILdk sin ψLdk − ILqk cos ψLqk

#
,

"
Pk

Qk

#
=

"
kILqk cos ψLqk − ILdk sin ψLdk

kILqk sin ψLqk + ILdk cos ψLdk

#
.

通过求解式(A3)所示的二阶常系数非齐次线性微分方程
组,可得到零动态vCd和vCq的解析解为

8
>>>>>>>>>>>>>>>>>>>>>>><
>>>>>>>>>>>>>>>>>>>>>>>:

vCd =

1

ωCF
[IFq0 + Iex+

NP
k=6,12,18,···

(
Mk

1− k2
sin(kωt) +

Nk

1− k2
cos(kωt))],

vCq =

1

ωCF
[−IFd0+

NP
k=6,12,18,···

(
Pk

1− k2
sin(kωt)+

Qk

1− k2
cos(kωt))],

(A4)

显然,若令

"
Ak

Bk

#
=

1

1− k2

"
Mk

Nk

#
,

"
Ck

Dk

#
=

1

1− k2

"
Pk

Qk

#
,

上式即为等式(18).
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