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摘要:针对具有变时滞、变参数和扰动的大时滞不确定系统的控制问题,本文提出了滞后时间削弱与自抗扰控制
方法,综合应用了前馈控制、反馈控制和自抗扰补偿控制.为了提高系统的稳定性,在前馈控制器的设计中采用了
系统的边界模型确定控制器参数取值范围;采用系统边界模型输出与系统实际输出的动态加权和作为反馈控制器
的输入. 为了提高系统控制的性能,自抗扰补偿控制回路的设计基于标称模型的补偿控制器. 理论证明和仿真结果
表明,所提出的方法是有效的,其在具有模型参数变化、滞后时间变化和外部扰动情况下,能保证系统的稳定性和
良好的控制性能.
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Abstract: For the control problem of uncertain systems with variant large time-delay, variant parameters and distur-
bance, a time-delay influence reducing (TDIR) and active disturbance rejection control method (ADRC) is presented. The
proposed TDIR-ADRC method integrates feedforward control, feedback control and active disturbance rejection compen-
sating control. In order to enhance the system’s stability, the system’s border model is used in the design of feedforward
control and the input of feedback controller is the dynamic weighted sum of the outputs of the system’s border model and
the real system. In order to enhance the system’s control performance, the active disturbance rejection compensating control
loop is based on the nominal model, a special compensating controller is designed. The theoretical analysis and simulation
research results verify the effectiveness of the proposed TDIR-ADRC methods, the TDIR-ADRC shows nice performance
of system output tracking reference input when there exist model parameter and time-delay variation and disturbance.

Key words: large time-delay system; uncertain system; active disturbance rejection control; time-delay influence reduc-
ing; compensation controller

Citation: LI Xiangyang, GAO Zhiqiang, TIAN Senping, et al. Time-delay influence reducing and active disturbance
rejection control of uncertain systems with large time-delay. Control Theory & Applications, 2024, 41(2): 249 – 260

1 引引引言言言

在实际工业过程控制中,被控过程常采用具有纯
滞后的一阶或者二阶模型,这些模型是经过机理分析
和系统辨识试验获得的近似模型,缺乏精确的被控对

象模型,导致现代控制理论的许多算法难以在实际中
获得良好的控制效果,实践工程中大量应用的仍是比
例 –积分 –微分 (proportional-integral-derivative, PID)
控制方法. 我国著名学者韩京清敏锐注意到PID不依
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赖精确数学模型,而是采用基于误差来消除误差的思
想,提出非线性状态误差反馈律 (state error feedback,
SEF);他同时利用现代控制理论中状态观测器的思想
发明了扩张状态观测器(extended state observer, ESO),
实现对系统总扰动的估计和补偿,以克服PID其对信
号利用率低的缺点;为了解决快速和超调的矛盾,他
提出了跟踪微分器 (tracking differentiator, TD),并用
它来安排过渡过程,最终形成了自抗扰控制 (active
disturbance rejection control, ADRC)[1–2]. 之 后, AD-
RC在严格理论证明和工程应用的参数整定等方面取
得了重要突破[3–14], ADRC被理论界和工业界广泛认
可, ADRC算法已经被TI等多家公司固化到其DSP芯
片和控制软件中[15].

由于ADRC只要求知道被控对象的相对阶和控制
增益的粗略估计,而对被控对象的模型信息依赖很少,
因此得到大量应用. 但是,对于滞后过程控制系统,
ADRC的无视时滞法和提高阶次法只适合小时滞系
统;对于大时滞系统, ADRC必须与其他专门针对时
滞系统的方法结合一起,主要有3种改进方法: 延时设
计型自抗扰控制(delayed designed ADRC, DDADR-
C)、基于Smith预估器的自抗扰控制(Smith predictor
based ADRC, SP-ADRC)、基于预测观测器的自抗扰
控制(predictor observer based ADRC, PO-ADRC)[16].
本文受现有方法的启发,以一阶纯滞后系统为例,从
基本的Smith预估原理出发,建立综合前馈控制和滞
后时间削弱法的大时滞过程系统的ADRC方法.

本文的后续内容安排如下: 第2节描述了研究的问
题和现有解决方法;第3节提出了一种新型的滞后时
间削弱与自抗扰控制 (time-delay influence reducing
and ADRC, TDIR-ADRC)方法;第4节对所提出的方
法进行了稳定性分析;第5节给出了仿真研究和推广;
第6节是本文的结论.

2 问问问题题题的的的提提提出出出

实际工业过程一般为高阶非线性系统,但是往往
采用一阶纯滞后(first order plus dead time, FOPDT)或
者二阶纯滞后 (second order plus dead time, SOPDT)
来近似[17],这除了FOPDT或者SOPDT与实际过程数
据有较好的拟合关系外,还可以从时滞环节的高阶近
似来理解. 在复频域中,利用Pade近似,可以把时滞
e−sτ近似表示为有理分式的形式[18],即

e−τs ≈ b0 + b1(τs) + · · ·+ bl(τs)
l

a0 + a1(τs) + · · ·+ ak(τs)k
, (1)

其中
ai =

(l + k − i)!k!

i!(k − i)!
, i = 0, · · · , k,

bj = (−1)j
(l + k − j)!l!

j!(l − j)!
, j = 0, · · · , l,

(2)

式(1)中l和k为近似的阶次,它们越大,近似精度越高;
时滞τ越小,式(1)左右两边相同频带区域的相位误差
越小. 式(1)右边的高阶分式表示可以用左边的纯滞后
来近似等效,因此, FOPDT或者SOPDT两类模型在过
程控制的教科书和文献中的大量出现,反过来也说明
具有纯滞后的系统特别是大滞后系统的控制一直是

工业控制领域的难点. 本文基于FOPDT模型研究大时
滞过程的滞后时间削弱与自抗扰控制问题,并推广
到SOPDT系统中.

考虑如下典型的FOPDT被控对象:

Gpt(s) = Gp(s)e
−sτp =

K

Ts+ 1
e−sτp , (3)

式中: K为过程增益; T为过程时间常数; τp为过程纯
滞后时间. 系统(3)的标称模型为

Gmt(s) = Gm(s)e
−sτm =

Km

Tms+ 1
e−sτm , (4)

式中Km, Tm和τm为相应的标称参数. 当τp > τm时,
经典的Smith预估(Smith predictor, SP)控制方法如图1
所示,其反馈量为

Yf(s) = Ym(s) + (Y (s)− Ymt(s)), (5)

其中:

Ym(s) = Gm(s)U(s), (6)

Y (s) = Gp(s)e
−τpsU(s) +D(s), (7)

Ymt(s) = Gm(s)e
−τmsU(s). (8)
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图 1 Smith预估控制系统

Fig. 1 Control system structure with SP

从式(5)可以看出,图1的反馈量是无滞后标称模
型Ym(s)的输出和有滞后实际系统与标称模型之差

Y (s)− Ymt(s)的和.当标称系统等于实际系统时,即
当下列条件成立:

Km = K, Tm = T, τm = τp, (9)

有

Yf(s) = Ym(s). (10)

当式(10)成立时,反馈量Yf(s)只有标称模型的输

出Ym(s),图1中的时滞环节移到了闭环系统的外面
了,整个闭环控制系统变成了一个没有时滞的控制系
统,此时达到很好的控制效果.但是条件(9)一般是不
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成立的,此时控制性能难以保证. 为此,出现了许多
Smith预估控制系统的改进形式,包括Astrom改进型
和增益自适应改进型,分别如图2和图3所示.
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图 2 Astrom改进型Smith预估控制系统

Fig. 2 Control system structure with Astrom’s modified SP
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图 3 增益自适应Smith预估补偿控制系统

Fig. 3 Gain adaptive SP compensation control system

图1的经典 Smith预估控制系统是把Gm, Gpt和

Gmt分别在3个不同时刻t, t− τp和t− τm的系统输出

混合在一起作为反馈量,采用一个控制器Gc进行控

制;图 2中的Astrom改进型Smith预估控制系统把
Ym(s)和Y (s)− Ymt(s)分别用2个不同控制器Gc1和

Gc2进行控制,提供控制器设计和参数整定的灵活性,
控制器Gc1的目标是使Ym跟随R,控制器Gc2的目标

是克服扰动的影响使系统输出Y 跟随Ymt,控制器
Gc2的整定受控制器Gc1的影响,图2的Astrom改进型
Smith预估控制系统比图1的经典Smith预估控制在控
制器类型选择和参数整定方面更加灵活,可以获得更
好的性能.

与经典Smith预估控制方法一样, Astrom改进型
Smith预估控制在式(9)–(10)条件成立且无外部扰动
时,图2的Gc2的输入为0,其输出U2也等于0,此时为
开环控制,被控对象的控制输入是通过控制不含纯延
时的标称模型产生的控制信号U1. U1是当标称模型

Gm为被控对象和R为参考输入的控制信号,也可以
把U1称之为标称模型Gm在输出为参考信号R时的逆

输入信号, U1在应用时相当于一个前馈信号.当存在
模型误差和外部扰动时,式(9)–(10)条件不成立时,
图1是采用同一控制器Gc来减少模型误差和外部扰动

对输出的影响,而图2采用第2个控制器Gc2来抗模型

和外部扰动.

图3是增益自适应Smith预估补偿控制系统[19],把
图1的经典Smith预估控制系统中对应位置的减法运

算变成了除法运算,加法运算变成了乘法运算.图3的
除法运算模块A1/B1把Gp相对于Gm的增益变化求

出,并在控制器Gc中进行补偿,实现控制器增益自适
应调节,保持环路增益不变.该方法削弱了过程增益
变化对控制性能的影响,但是不能削弱过程滞后变化
对输出的影响.图3中还增加了一个微分先行模块提
高预测能力,乘法运算模块A2×B2用于抵消除法运
算模块的作用,重新恢复反馈信号.

图4是Smith预估器与ADRC相结合的用于滞后系
统控制的SP-ADRC方法[16],该方法把图1的yf(t)经过
ESO后得到系统输出的各阶导数和总扰动估计,该方
法跟图1的方法类似,对滞后时间的估计误差比较敏
感,还需进一步提高其性能.
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图 4 SP-ADRC结构图

Fig. 4 Diagram of SP-ADRC structure

图5是图1中从U到Yf的改造方框图,通过把被控
对象中无滞后的标称模型与实际过程(含滞后)的输出
进行加权的方法来构造反馈信号.根据图4的加权平
均取反馈信号有

Yf(s) =
1

Lm + 1
Y (s) +

Lm

Lm + 1
Ym(s), (11)

式中: 当Lm→0时, yf(t)→y(t),反馈信号取具有纯
滞后环节的实际过程输出,滞后时间为τp;当Lm→∞
时, yf(t) → ym(t),反馈信号取无纯滞后环节的标称
模型输出,滞后时间为0;当Lm ∈ (0,∞)时, yf(t)是
ym(t)和y(t)的加权平均,等效的滞后时间在0与τp之
间,通过调节Lm的大小可以调节滞后时间,起到了削
弱滞后时间的作用,提高了系统的稳定性. 但是,由于
只有当Lm → 0时,才有yf(t)→y(t),真正的反馈量
不是y(t),因此最后的控制效果存在稳态误差, Lm的

调节范围受到限制.文献[18]把Lm设计成(2lm − 2)/
(τms+ 2)的形式,其中lm > 1为可调参数,虽然提高
了动态性能,但由于Lm稳态时还是不为零的常数,仍
然没有解决存在稳态误差的问题.

本文在ADRC的框架下,综合Smith预估、解耦控
制、增益自适应和滞后削弱的思想,用Smith预估中模
型产生的控制量作为前馈控制量,提高响应速度;用
ADRC的总扰动补偿机制代替增益自适应算法,克服
增益自适应算法在除法计算中的数值稳定性问题;改
进现有滞后削弱中的权函数,实现无稳态误差的控制.
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图 5 滞后时间削弱结构

Fig. 5 Time-delay influence reducing structure

3 大大大滞滞滞后后后过过过程程程的的的ADRC方方方法法法
在ADRC的框架下,大滞后过程的ADRC控制方

案如图6所示,同样可以用经典ADRC的TD, ESO和

SEF这3个组成部分来理解其工作原理;不同的是增加

了基于系统边界模型的前馈环节, ESO被分离成两部

分,一部分在等效被控对象Get(s)中,用于总扰动估

计和补偿控制,另一部分合并到反馈控制器Gfb(s)中,

SEF的基于误差的控制律也在Gfb(s)中实现. 图6中的

虚线框中的Gpu(s)为系统输入进入ESO之前的预处

理器, Gcc(s)为补偿控制器,经典ADRC中补偿控制

器为1;图6的前馈环节相当于图1中经典Smith预估控

制或者Astrom的改进Smith预估控的预估部分,不同

的是本方法采用的是被控系统的边界模型,而不是被

控系统的标称模型,而且增加一个衰减系数γff ,用于

减少超调. u1本质上是TD之后的参考信号v关于边界

模型G0的近似逆信号.
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图 6 具有前馈和滞后时间削弱结构的ADRC系统

Fig. 6 ADRC system with feedforward and modified time-delay influence reducing structure

图6中对削弱滞后时间的加权系统设计为一个动
态传递函数. 本文的系统边界模型是在真实模型变化
的边界上取值,按照对系统稳定性最不利的参数来取
值,能够保证所设计的控制系统在大范围内稳定. 系
统标称模型实际系统参数变化的中间取值,用于参数
整定. 而在前馈控制器和反馈控制器的设计中采用边
界模型确定控制器的参数范围,而在参数优化过程中
采用标称模型确定控制器的参数取值(在保证稳定性
的参数范围内取值).下面按照频域来设计和时域来实
现的方式进一步阐述图 6的控制原理. 对于式 (3)的
FOPDT被控对象,有如下假设1.

假假假设设设 1 a = 1/T , b = K/T ; a ∈ [amin, amax],
amin > 0; b ∈ [bmin, bmax], bmin > 0; 取a0 = amin,
b0 = bmax; amin 6 am 6 amax, bmin 6 bm 6 bmax.

由假设1,系统的边界模型为

G0(s) =
b0

s+ a0
, G0t(s) =

b0
s+ a0

e−sτp , (12)

系统的标称模型为

Gm(s)=
bm

s+ am
, Gmt(s)=

bm
s+ am

e−sτp . (13)

3.1 前前前馈馈馈控控控制制制器器器Gff(s)的的的设设设计计计

Gff(s)的目的是给控制系统提供一个合适的前馈

控制量u1,该前馈量的存在并不影响整个控制系统的

稳定性,只要求由Gff(s)和G0(s)组成的回路本身是

稳定的,且满足一定的性能.可以把Gff(s)和G0(s)组

成回路的闭环传递函数设计成可调参数的滤波器形

式. 设为Φff(s),则有

Φff(s) =
G0(s)Gff(s)

1 +G0(s)Gff(s)
, (14)

则前馈控制器为

Gff(s)=
Φff(s)

G0(s)(1− Φff(s))
. (15)

为了使前馈控制量在起始时刻也平滑,把Φff(s)设
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计成二阶阻尼传递函数,有

Φff(s) =
1

T 2
ffs

2 + 2ξffTffs+ 1
, (16)

式中: ξff为前馈回路的阻尼比; Tff为前馈回路的自然

周期.前馈控制器需要根据系统参考输入快速给出前
馈控制量,为了实现快读、无超调和平滑,取ξff > 1和

0 < Tff 6 τp. 前馈控制器的输出经过一个衰减系数
γff之后得到u1, 0 6 γff 6 1,通过适当衰减后的前馈
控制量有利于减少控制系统的超调.由于采用了衰减
系数,前馈控制器可以采用边界模型或者标称模型,
采用不同模型,衰减系数取不同值.当采用边界模型
时,把式(12)(16)代入式(15)有

Gff(s)=
s+ a0

b0(T 2
ffs

2 + 2ξffTffs)
. (17)

3.2 总总总扰扰扰动动动估估估计计计器器器ESO和和和补补补偿偿偿控控控制制制器器器Gcc(s)设设设计计计

ESO的目的是估计总扰动, Gcc(s)实现经过补偿

后的等效被控对象(图6中的虚线框)近似为

Get(s) ≈ G0t(s) = G0(s)e
−τps. (18)

根据实际过程的纯滞后时间τp的变化情况可以设

计不同类型ESO.当τp为固定时,取τ0=τp,则由式(3)
和式(13)有

ẋ1(t) = −a0x1 + f1(t) + b0u(t− τ0),

f1(t) = −(a− a0)x1+

(b− b0)u(t− τ0) + d(t− τ0),

y(t) = x1(t).

(19)

系统(19)的ESO设计为
˙̂x1(t) = −a0x̂1 + β1(y − x̂1)+

x̂2 + b0u(t− τ0),
˙̂x2 = β2(y − x̂1),

(20)

其中β1>0和β2>0为二阶ESO的增益,是Hurwitz多
项式的系数. 此时, Gpu(s) = 1, ESO的输出f̂d=x̂2即

为前τp时刻的总扰动.

实际中,当τp在一定范围变化时,可以通过试验获
得纯滞后的变化范围, τp ∈ [τmin, τmax],取{

τ0 = τmin > 0,

τ1 = τmax − τmin > 0,
(21)

实际中一般τ1要比τ0要小得多,则根据式(3)有

Gpt(s)=
be−sτp

s+ a
≈ be−sτ0

s+ a

1

(τm − τ0)s+ 1
, (22)

上式推导中利用了近似公式

e−s(τp−τ0) ≈ e−s(τm−τ0) ≈ 1

(τm − τ0)s+ 1
, (23)

则预处理器设计为

Gpu(s) =
1

(τm − τ0)s+ 1
. (24)

采用预处理器进行变时滞的处理方法就是ADRC
中的提高阶次法来处理时滞系统的总扰动估计,本文
用于在固定延时之外的可变延时. 此时, ESO(19)的输
入为ue和系统输出y, ESO的输出f̂d为系统当前时刻
以前(约为前τp时刻)的总扰动,与当前时刻的总扰动
在时间上并不同步,很难完全抵消,因此需要一个补
偿控制器确保补偿后的系统是稳定的. 经典ADRC系
统中Gcc(s)为1,按照频域稳定理论,当存在较大滞后
相位时,可以采用超前校正或者要求|Gcc(jω)| < 1,
而当外界扰动中含有较大噪声时,总扰动的估计值中
很可能含有部分噪声,此时可以采用滞后校正或者惯
性滤波器. 为了保证补偿控制回路有足够的稳定裕度,
补偿控制器设计为

Gcc(s) = βcc

τcfs+ 1

τcds+ 1
, (25)

式中: 0 6 βcc 6 1; 0 6 τcf 6 τ0; 0.1 < τcd 6 1.

3.3 滞滞滞后后后时时时间间间削削削弱弱弱的的的动动动态态态权权权重重重设设设计计计

由于大滞后环节会产生严重的相位滞后,为了保
证稳定性,需要限制闭环系统的带宽. 当图6中参考信
号的高频成分较大时,要求W1/(1 +W2)取较大的值,
减少系统输出在反馈信号 yf(t)中所占的比例,保证
系统稳定性;当参考输入信号处于平缓时,要求
W1/(1 +W2)接近0,加大实际系统输出在反馈信号
yf(t)中所占的比例,保证稳定误差足够小,满足控制
精度要求. 根据这一思想,设计权重系数为

W1(s)=L1τmaxs=L1(τ0 + τ1)s, L1 > 0,

W2(s)=L2τmaxs=L2(τ0 + τ1)s, L2 > 0,

W3(s)=L3τmins = L3τ0s, L3 > 0,

(26)

则

1 +W3(s)

1 +W2(s)
=

1+L3τ0s

1 + L2(τ0 + τ1)s
, (27)

W1(s)

1 +W2(s)
=

L1(τ0 + τ1)s

1 + L2(τ0 + τ1)s
. (28)

由式(27)–(28)可知,不含纯滞后的边界模型G0(s)

输出信号的权重为一个近似微分(dirty derivative),而
含纯滞后的被控系统输出的权重为一个超前–滞后校
正环节,其分子具有微分先行作用,可以提高系统输
出反馈的快速性和稳定性,静态时只有系统输出反馈
量,保证了稳态精度.

3.4 TD和和和反反反馈馈馈控控控制制制器器器Gfb(s)的的的设设设计计计

TD用来安排闭环系统参考输入的过渡过程,采用
如下的线性TD形式:

v̇1(t) = v2,

v̇2(t) = v3,

v̇3 = − 3

Tr

v3 −
3

T 2
r

v2 −
1

T 3
r

(v1 − r),

(29)
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式中r和Tr分别为系统参考输入和TD时间常数.

由于本文的ESO的标称模型并非积分串联模型,
为了减少稳态误差,需要在反馈控制器Gfb(s)中加入

积分环节. 先不考虑Get(s)和y的影响,只考虑yw对yf
的贡献,由W1/(1 +W2), Gfb(s), γfb和G0(s)构成的

闭环系统来设计Gfb(s),设该闭环系统的传递函数
为Φfb(s),则有

Φfb(s) =

γfbGfb(s)G0(s)W1(s)

(1 +W1(s)) +Gfb(s)G0(s)W1(s)
, (30)

γfb为反馈控制器的增益系数,则反馈控制器为

Gfb(s) =
(1 +W2(s))Φfb(s)

γfbG0(s)W1(s)(1− Φfb(s))
. (31)

对于含有纯滞后的系统,把Φfb(s)设计成二阶阻尼传

递函数,有

Φfb(s) =
1

T 2
fbs

2 + 2ξfbTfbs+ 1
, (32)

式中: ξfb为反馈回路的阻尼比; Tfb为反馈回路的自然

周期.把式(12)(26)(32)代入式(31)有

Gfb(s)=
(s+a0)(L2τ0s+1)

γfbb0L1(τ0+τ1)s2(T 2
fbs+2ξfbTfb)

, (33)

可调参数γfb初始值可取为1/b0,最终的控制量为{
u0 = u1 + u2,

U(s) = U0(s)−Gcc(s)F̂d(s),
(34)

式中F̂d(s)为ESO估计的总扰动.

4 大大大滞滞滞后后后过过过程程程的的的ADRC的的的稳稳稳定定定性性性分分分析析析
图6的控制系统结构,一共有3个闭环,包括产生前

馈控制量u1的闭环、具有ESO的补偿控制闭环和具有
滞后削弱的整个控制系统的闭环.产生前馈的闭环是
一个确定系统,不影响整个系统的稳定性,可以不在
系统的稳定性分析中考虑.在ADRC的理论体系中已
完成了对其ESO的分析和证明,本文直接用引理给出.
下面讨论具有削弱时间控制回路的反馈控制回路和

总扰动补偿控制回路的稳定性.

4.1 削削削弱弱弱滞滞滞后后后时时时间间间控控控制制制回回回路路路的的的稳稳稳定定定性性性分分分析析析

假如被控对象通过补偿控制后,从反馈控制器的
角度看,其等效的被控对象为G0(s)e

−τps,则有如下
定理.

定定定理理理 1 当Get(s)经过ESO和补偿控制作用变
为G0(s)e

−τps时,采用式(31)反馈控制器和式(32)的
Φfb,采用式(26)的削弱滞后时间权重方法,并按照如
下参数配置时,可以实现闭环系统稳定,即

2 6 L1 6 10, 0 6 L3 6 1.5,

L2=α1L1, α1 ∈ [0.01, 0.3],

ξfb > 1, 0 < Tfb 6 τ0 + τ1.

(35)

证 当等效的被控对象为G0(s)e
−τps时,暂时不

考虑前馈作用. W3(s)起微分先行作用,主要用于减
少超调量,可以先不考虑其对稳定性的影响,即L3 =

0,则从U2到Yf的传递函数Gf(s)为

Gf(s) =
G0(s)W1(s)

1 +W2(s)
+
G0(s)e

−τps

1 +W2(s)
, (36)

则相应闭环系统的传递函数Φf为

Φf(s) =
Gfb(s)Gf(s)

b0 +Gfb(s)Gf(s)
. (37)

由式(36)–(37)和G0(s)与W1(s)的表达式有

Φf(s) =
M1(s)

N1(s)
=

(G0W1+G0e
−τps)Φfb

G0W1(1−Φfb)+(G0W1+G0e−τps)Φfb

, (38)

N1(s) =L1(τ0 + τ1)s
2(T 2

fbs+ 2ξfbTfb) +

(L1(τ0 + τ1)s+ e−τps), (39)

M1(s) =L1τms+ e−τps, (40)

只要N1(s)的零点全部在左半平面,则Φf是稳定

的. 对N1(s)采用如下近似:

e−sτp ≈ 1− sτp, (41)

则有

N1(s)≈ N̄1(s) =

K10s
3 +K11s

2 +K12s+K13, (42)

其中 
K10 = L1(τ0 + τ1)T

2
fb,

K11 = 2L1(τ0 + τ1)ξfbTfb,

K12 = L1(τ0 + τ1)− τp,

K13 = 1.

(43)

由于纯滞后环节e−sτp的奈奎斯特曲线为单位圆,
而 1− sτp的奈奎斯特曲线在单位圆的外部,因此
N̄1(s)稳定,则N1(s)稳定. 由式(35)有K12>L1(τ0+

τ1)/2, 0 < Tfb 6 τ0 + τ1,和 ξfb > 1,可以验证

K11K12 > K10K13, (44)

因此闭环系统Φf是稳定的,定理1成立. 证毕.

由式(38)(40)可知,其阶跃响应的稳态误差为0,即
有

lim
s→0

(sΦf

1

s
) = 1. (45)

当被控对象未进行补偿控制时,有如下定理.

定定定 理理理 2 当Get(s)没 有 补 偿 控 制 时,即 为
Gp(s)e

−τps时,采用式(31)反馈控制器和式(32)的Φf ,
取γfb = 1/b0,采用式(26)的削弱滞后时间权重,并按
照式(35)配置系统参数,可以实现闭环系统稳定.
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证 当Get(s)=Gp(s)e
−τps时,为了简化,暂不考

虑前馈和微分先行的作用,从U2到Yf的传递函数

Gf(s)为

Gf(s) =
G0(s)W1(s)

1 +W2(s)
+
Gp(s)e

−τps

1 +W2(s)
. (46)

与定理1相同的推导有

Φf(s) =
M2(s)

N2(s)
=

(G0W1+Gpe
−τps)Φfb

G0W1(1−Φfb)+(G0W1+Gpe−τps)Φfb

, (47)

N2(s) =

b(s+ a0)e
−τps + b0(s+ a)L1(τ0 + τ1)s+

L1(τ0 + τ1)s
2(T 2

fbs+ 2ξfbTfb)b0(s+ a), (48)

M2(s) =

b(s+ a0)e
−τps+b0(s+ a)L1(τ0 + τ1)s. (49)

采用式(41)近似公式有

N2(s)≈ N̄2(s)=

K10s
4+K11s

3+K12s
2+K13s+K14, (50)

其中

K20 = b0L1(τ0 + τ1)T
2
fb,

K21 = b0L1(τ0 + τ1)(2ξfbTfb + aT 2
fb),

K22 = b0L1(τ0 + τ1)2aξfbTfb+

b0L1(τ0 + τ1)− bτp,

K23 = ab0L1(τ0 + τ1)− a0bτp + b,

K24 = a0b.

(51)

由假设参数取值范围,有K2i > 0, i=0, · · · , 4,且

根据条件(35)可以验证

λ22 =
K21K22 −K20K23

K21

> 0, (52)

λ23 =
λ22K23 −K21K24

λ22

> 0, (53)

即劳斯表的第1列全部大于零,根据劳斯判据, N2(s)

的零点全部在复平面的左半平面. 因此定理的闭环系

统Φf是稳定的,定理2成立. 证毕.

同理Φf的阶跃响应为

lim
s→0

(sΦf

1

s
) =

a0b

a0b
= 1. (54)

当存在等效到U2(s)侧的扰动D2(s)时,有

Yf(s) =
Gf(s)Gfb(s)

b0 +Gf(s)Gfb(s)
V1(s) +

b0Gf(s)

b0 +Gf(s)Gfb(s)
D2(s). (55)

当U2(s)和D2(s)都为阶跃信号时,根据终值定理
有

y(∞) = yf(∞) = lim
s→0

sYf(s) = 1. (56)

定理1和定理2说明:

1)在获得确保系统稳定的参数范围时,采用了边
界模型,对实现纯滞后系统的控制是有利的. 由于
ADRC的模型并非积分串联模型[20],为了实现对阶跃
输入的零稳态误差,因此需要在反馈控制律中增加积
分项使其成为Ⅰ型系统.

2)当广义被控对象为G0W1/(1 +W2)和不同的

Gf合成时,当存在常值扰动时,反馈控制器式(33)都
能保持闭环系统的稳定性和对阶跃信号的跟踪能力.

3)从证明过程可以看出,当考虑W3(s)的作用时,
定理证明中的稳定性判定方法也是适用的. 从式(43)
中的系数表达式看出,增大ξfb有利用提高系统的稳定
裕度,减小Tfb有利于提高系统的快速性,可以根据实
际过程需求灵活调节.

4.2 ESO补补补偿偿偿控控控制制制回回回路路路的的的稳稳稳定定定性性性分分分析析析
在ADRC的理论框架中, ESO对系统总扰动含有

纯滞后项的估计中,当纯滞后时间变化不大时,有如
下引理.

引引引理理理 1 当过程纯滞后τp已知且基本不变时,取
τ0为τp,采用式(20)形式的ESO,取ESO的增益参数为

β1 = 2ωo, β2 = ω2
o, ωo > 0, (57)

若f1(t)及其导数有界时,则当ωo充分大时,扩张状态
x̂2可以实现对总扰动f1(t)的准确估计

[7, 13, 21].

当τp在一定范围变化时,先对系统控制输入进行
式(24)的惯性环节的处理,然后再按照式(20)形式的
ESO进行处理获得系统总扰动.

设当前时刻为t,则当前实时总扰动为f1(t),而此
时估计的总扰动为f̂1(t− τp). 由引理1有

|f1(t− τp)− f̂1(t− τp)| < σ1, (58)

式中σ1 > 0为估计误差,是1/ωo的高阶无穷小. 在经
典的 ADRC 实时补偿中,是要用 f̂1(t− τp)来抵消

f1(t)的影响,当没有纯滞后项时,两者的滞后时间只
差一个采样周期和ESO本身的延时,当ωo充分大时,
可以认为两者在时间上近似同步.对于纯滞后的系统,
当f1(t)变化较快时,两者相位可能大于180◦,可能造
成|f1(t)− f̂1(t− τp)|比f1(t)还要大,此时,不仅没有
补偿效果,甚至造成系统不稳定. 因此,对于纯滞后系
统,一方面要尽量获得较准确的系统模型,另一方面
要专门设计补偿控制器保证补偿回路稳定. 补偿控制
器本质是要通过f̂1(t− τp)及其导数信息,获得f1(t)

的估计值
⌣

f 1(t)并进行补偿.由于对f1(t)的模型信息
知道较少,因此采用线性预测方法,线性预测对f1(t)
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的要求或者假设是其在τp时间范围内,不要剧烈变化,
是一个慢变过程,使得下式成立:

|f1(t)−
⌣

f 1(t)| < 2σ1 + |f1(t)|, (59)

否则没有必要采用补偿控制,只采用削弱滞后时间的
控制方法.

定定定理理理 3 设f1(t)的最大频率含量为ωp,当选择
补偿控制器式(25)的参数满足如下条件时:

max
06ω6ωp

|1− βcc

1 + jτcfω

1 + jτcdω
e−jτpω| < 1, (60)

式中ω为扰动频率,则式(59)成立,补偿控制有效.

证证证 由绝对值的性质有

|f1(t)−
⌣

f 1(t)| 6

|f1(t)− f̂1(t)|+ |f̂1(t)−
⌣

f 1(t)| <

σ1 + |f̂1(t)−
⌣

f 1(t)|, (61)

应用频域理论对上式最后一项进行处理,有
⌣

F 1(s) = Gcc(s)F̂1(s)e
−τps, (62)

F̂1(s)−
⌣

F 1(s) =

F̂1(s)(1−Gcc(s)e
−τps) =

F̂1(s)(1− β3

τcfs+ 1

τcds+ 1
e−τps), (63)

因此,当式(60)成立时,由式(63)有

|f1(t)−
⌣

f 1(t)|<σ1+|f̂1(t)| < 2σ1 + |f1(t)|, (64)

即式(59)成立,补偿控制是有效的. 证毕.

定理3的说明:

1)定理 3中,条件 (60)中第 2项的相角ψ(ω) =

arctan(τcfω)− arctan(τcfω)− τpω,因此通过限制ωp

和减小β3,该条件是能够满足的,但是需要考虑扰动
的频率范围,对于具有纯滞后的系统,过高频率范围
的扰动是无法补偿的;

2)增加ESO的带宽只能保证对其从输入信号u(t)
和y(t)中提取总扰动的快速性,有利于减少ESO本身
的延时,并不能解决补偿控制中被控对象本身的延时
问题,补偿控制的稳定性是要考虑包括被控对象在内
的整个回路. 要实现基于ESO的补偿控制,需要考虑
控制量补偿点(等效到被控系统输入端)的实时总扰动
与被估计的总扰动在时间上的同步性(相位误差),当
相位误差较大时,应该适当降低补偿控制器的增益,
这一点在经典ADRC中往往是通过调节b0来实现,本
文把总扰动的估计和补偿分离,分别按照估计精度和
补偿控制的稳定性两个不同目标来设计,因此不需要
调节b0,减少了调节b0对估计精度和反馈控制回路性
能的副作用,实现了参数的解耦调节,方便实际工程
应用,也为ADRC研究中如何确定b0及其物理意义提
供了一个新的研究思路[22].

4.3 具具具有有有前前前馈馈馈和和和滞滞滞后后后时时时间间间削削削弱弱弱结结结构构构的的的ADRC系系系统统统
虽然图6由多个部分组成,下面就每个部分的物理

意义进行进一步说明,方便在实际的控制系统如DCS
中实现. TD部分是一个三阶低通滤波器,用于平滑参
考输入信号,由式(29)有

V1(s) = GTD(s)R(s) =
R(s)

(Trs+ 1)3
. (65)

前馈环节的传递传递函数为

U1(s) = γff
Gff(s)

Gff(s) +G−1
0 (s)

G−1
0 (s)V1(s). (66)

其中: G−1
0 (s)是被控对象无滞后环节时的边界模型

的逆模型; Gff(s)具有积分环节,是求G0(s)输出为

V1(s)时的逆信号;系统γff是为了减少过前馈补偿.

自抗扰补偿控制环节的作用是使得等效的被控系

统Get(s)近似为Gm(s)e
−τms (当ESO的模型取标称

模型时). 滞后削弱环节的作用是使得反馈控制器
Gfb(s)的反馈信号取实际被控对象的输出与其边界模

型输出的加权平均值,高频时以边界模型为主,低频
是以实际被控对象输出为主.

Yf(s) =
1 +W3

1 +W2

Y (s) +
W1

1 +W2

Yw(s), (67)

式(67)保证了即使在系统输出有纯滞后时,反馈控制
器Gfb(s)一直有反馈信号Yf(s),且按照边界模型
G0(s)来产生控制输出U2,从而确保整个控制系统的
稳定.

5 仿仿仿真真真研研研究究究

首先对FOPDT系统进行仿真研究,之后推广到
SOPDT系统中.

5.1 FOPDT系系系统统统的的的滞滞滞后后后时时时间间间削削削弱弱弱和和和自自自抗抗抗扰扰扰控控控制制制
考虑如下典型的FOPDT被控对象:

Gpt(s) = Gp(s)e
−sτp =

b

s+ a
e−sτp , (68)

式中: a, b和τp的标称值分别为am=0.3, bm=3和τm=

9,其中参数a和b上下变化 20%,而τp上下变化 1,有
a ∈ [0.24, 0.36], b ∈ [2.4, 3.6]. τp ∈ [8, 10]. 则{

a0 = amin = 0.24, b0 = bmax = 3.6,

τ0 = 8, τ1 = 2.
(69)

纯滞后时间与惯性时间常数之比为τmam=2.7,显
然这是一个大滞后系统.前馈控制器根据参考信号快
速给出系统控制量的动态工作点,且不影响反馈控制
器的动态调节过程,取前馈控制器的参数 ξff = 4,
Tff = τ0/8 = 1和γff = 0.5,前馈控制器为

Gff(s)=
s+ a0

b0(T 2
ffs

2 + 2ξffTffs)
=

s+ 0.24

3.6(s2 + 4s)
. (70)

确定控制器的参数范围是按照边界模型参数来确

定,保证足够的鲁棒性,为了保证系统控制性能,整定



第 2期 李向阳等: 大时滞不确定系统的滞后时间削弱与自抗扰控制 257

控制器的具体参数要按照标称对象模型来整定. 反馈
控制器参数取ξfb=2.5, Tfb=2, L1=2, L2=0.1, L3=

1,取γfb = 1/b0,则反馈控制器为

Gfb(s) =
(s+ a0)(L2(τ0 + τ1)s+ 1)

L1(τ0 + τ1)s2(T 2
fbs+ 2ξfbTfb)

=

(s+ 0.24)(s+ 1)

20s2(4s+ 10)
. (71)

ESO式(20)的β1和β2按照式 (57)设计,取ωo为50,
β1 = 2ωo = 100, β2 = ω2

o = 2500.

在设计补偿控制器时需要对扰动的类型进行大概

的分析,设扰动为

d(t) = Ad sin(ωdt) + εn(t), (72)

式中: Ad = 0.1, ωd = 0.01. 该干扰为正弦扰动为主,
并叠加幅值为±0.001的均匀分布的随机噪声εn(t),
补偿控制器的参数为β3 = 0.9, τcf = 0.1, τcd = 1.

Gcc(s) = β3

τcfs+ 1

τcds+ 1
= 0.9

0.1s+ 1

s+ 1
, (73)

式(74)是一个滞后补偿器,且增益小于1,可以保证足
够的稳定裕度和减少噪声对补偿回路的影响. ESO的
预处理器设计为

Gpu(s) =
1

(τm − τ0)s+ 1
=

1

s+ 1
. (74)

采用鲁棒性较好的SP-ADRC[16]进行比较,图4中
ESO采用上述相同的参数,反馈控制取为

Gsp(s) =
1

18
. (75)

设系统参考输入r为方波,采用式(29)的线性TD
形式Tr = 5. 仿真实验如图7–10所示.

图7为被控系统的延时时间和模型参数都为标称
参数时的对比仿真,可以看出本文方法(TDIR-ADRC)
和SP-ADRC对标称模型都具有很好的适应性. 图8是
被控对象的滞后发生变化,而其他参数为标称模型参
数时,可以看出本文方法在滞后时间τp=11时具有较

好的性能,而SP-ADRC方法则在τp =9.075时,虽然
开始还表现出较好的性能,但是经过一段时间则出现
不稳定现象, SP-ADRC与Smith预估控制一样对纯滞
后参数变化敏感,对滞后参数变化的鲁棒性不理想.
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(a) TDIR-ADRC
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(b) SP-ADRC
图 7 标称条件下无扰动时仿真效果

Fig. 7 Simulation results without disturbance under the

nominal conditions
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(a) TDIR-ADRC when τp=11
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(b) SP-ADRC when τp=9.075

图 8 标称条件下滞后时间改变无扰动时仿真效果
Fig. 8 Simulation results without disturbance under the

nominal conditions and time delay change

图9是被控对象的滞后时间和模型参数都发生变
化且具有外部扰动时本文方法的仿真效果,可以看出,
本文方法不仅能保持系统稳定,且具有较好的性能.
图10是纯滞后τp=11时,本文方法补偿控制环对外部
扰动的估计,可以看出,除了估计的扰动也有纯滞后
外,基本能够扰动的实时变化, ADRC的补偿控制对
扰动具有不变性[23],但是存在明显的滞后,滞后近似
等于纯滞后时间11 s,因此专门设计补偿控制器(经典
ADRC的补偿控制器为1)对时间滞后系统是非常必要
的,是对经典ADRC的有益补充.

5.2 SOPDT系系系统统统的的的滞滞滞后后后时时时间间间削削削弱弱弱与与与自自自抗抗抗扰扰扰控控控制制制
仿照FOPDT系统可以得到SOPDT系统的滞后时

间削弱与自抗扰控制方法. 假设SOPDT系统为

Gpt(s) = Gp(s)e
−sτp =

K2e
−sτp

(T1s+ 1)(T2s+ 1)
, (76)
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式中K2, T1, T2和τp分别为SOPDT的增益、两个时间
常数和纯滞后时间.
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图 9 a = 0.24, b = 3.6, τp = 11时有扰动时的仿真结果
Fig. 9 Simulation results with disturbance when a = 0.24,

b = 3.6, τp = 11
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 / s 

图 10 a = 0.3, b = 3.0, τp = 11时扰动d与其估计fd

Fig. 10 Comparison between disturbance d and its estimation

fd when a = 0.3, b = 3.0, τp = 11

定义a1 = 1/(T1T2), a2 = (T1 + T2)/(T1T2), b2 =
K/(T1T2); a1∈ [a1min, a1max], a1min>0; b2∈ [b2min,

b2max], b2min > 0;取a10 = a1min, a20=a2min, b20=
b2max; a1min 6 a1m 6 a1max, a2min 6 a2m 6 a2max,
b2min 6 b2m 6 b2max.

式(76)的边界模型为

Gb2t(s) = Gb2(s)e
−sτp =

bb0e
−sτp

s2 + a10s+ a20
, (77)

式(76)的标称模型为

Gm2t(s) =
bbme

−sτm2

s2 + a1ms+ a1m
, (78)

采用与FOPDT相同前馈控制器设计方法和闭环传递
函数(16),根据SOPDT的标称模型,则有前馈控制器
为

Gff(s)=
s2 + a1ms+ a2m

bbm(T 2
ffs

2 + 2ξffTffs)
. (79)

SOPDT系统的状态方程为

ẋ1(t) = x2,

ẋ2(t) = −a1minx1 − a2minx2 + f1(t)+

b0u(t− τ0),

f1(t) = (b2 − b0)u(t− τ0) + d(t− τ0)−
(a1 − a1min)x1 − (a2 − a2min)x1,

y(t) = x1(t).

(80)

系统(80)的ESO设计为
˙̂x1(t) = x̂2,
˙̂x2(t) = −a1minx1 − a2minx2 + x̂3+

β2(y − x̂1) + b0u(t− τ0),
˙̂x3 = β3(y − x̂1),

(81)

其中: x̂3为扩张状态; β1 > 0, β2 > 0和β3 > 0为三阶

ESO的增益,是Hurwitz多项式的系数.

在SOPDT控制系统的设计中采用相同的预处理
器(24)、补偿控制器(25)、动态权重设计(26)(28)、TD
安排过渡过程(29);采用与FOPDT相同的闭环传递函
数和反馈控制器方法, SOPDT控制系统的反馈控制
器为

Gfb(s)=
(s2 + a10s+ a20)(L2τ0s+ 1)

γfbb0L1(τ0 + τ1)s2(T 2
fbs+ 2ξfbTfb)

. (82)

采用参考文献[16]的二阶系统来进行仿真,但是
把纯滞后时间从0.3 s扩大10倍变为3 s,得到大滞后系
统的标称模型

Gpt(s) = Gp(s)e
−sτp =

2e−3s

(3s+ 1)(s+ 1)
. (83)

针对SOPDT对象(83),实际仿真模型为

Gpt1(s) =
2.3e−3.45 s

(2.55 s+ 1)(0.85 s+ 1)
. (84)

取前馈控制器的参数 ξff = 4, Tff = 1, γff = 0.5,
则有前馈控制器

Gff(s)=
3s2 + 4s+ 1

2(s2 + 8s)
. (85)

反馈控制器参数取ξfb=2.5, Tfb=2, L1=2, L2=

0.1, L3 = 1, γfb = 1/bb0,则反馈控制器为

Gfb(s)=
3(0.4s+ 1)(3s2 + 4s+ 1)

32s2(2s+ 5)
. (86)

ESO式(20)的带宽ωo取为5,则有β1 = 3ωo = 15,
β2 = 3ω2

o= 75, β3 = ω3
o= 125.

采用式(72)的扰动、补偿控制器(73)和预处理器
(74)进行仿真.

同样采用SP-ADRC[16]进行比较, ESO采用式(80)
和相同参数,为了在前述FOPDT控制系统的基础上改
善SP-ADRC性能,同样在ESO的输出也增加一个补
偿控制器

Gcc(s) = βcc

τcfs+ 1

τcds+ 1
= 0.3

0.1s+ 1

s+ 1
. (87)

由于该补偿控制器稳态增益不为1,为了减少整个
控制系统的稳态误差,改进型SP-ADRC的反馈控制
取为PID控制

Gsp(s) = 1 + 0.1/s+ 2s/(1 + 0.01s). (88)

采用与FOPDT相同的参考信号和TD, SP-ADRC



第 2期 李向阳等: 大时滞不确定系统的滞后时间削弱与自抗扰控制 259

和TDIR-ADRC的仿真实验如图11–12所示.

从图 11–12可以看出,针对SOPDT系统,改进型
SP-ADRC在有外部扰动和建模误差条件下,当滞后变
化15%时,其控制性能接近本文的方法;但是本文的
方法当纯滞后变化30%时仍然能保持系统稳定且具有
较好的性能,比改进型SP-ADRC具有适应更大范围
的纯滞后参数变化. 因此,针对ADRC在滞后系统中
的控制问题,结合其他处理纯滞后问题的方法是非常
必要的,此外增加ESO估计出总扰动之后的补偿控制
器也是非常有效的.
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(a) TDIR-ADRC
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(b) 改进型SP-ADRC

图 11 τp = 3.45有扰动和模型参数变化时仿真效果

Fig. 11 Simulation results with disturbance and model
parameter variation when τp = 3.45
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图 12 τp = 4.2时TDIR-ADRC方法有扰动和模型参
数变化时仿真效果

Fig. 12 The TDIR-ADRC method’s simulation results
of with disturbance and model parameter vari-
ation when τp=4.2

5.3 滞滞滞后后后时时时间间间削削削弱弱弱与与与自自自抗抗抗扰扰扰控控控制制制方方方法法法的的的参参参数数数整整整定定定

把本文方法在DCS, PLC和嵌入式系统等控制系
统中实现时,首先,了解被控过程运行工艺和建立被

控系统的标称模型和模型参数变化的边界范围,从而
得到边界模型. 然后,根据控制系统中每个控制回路
的物理意义来设计和整定参数. 第1步,根据标称模型
或者边界模型设计反馈控制器和削弱滞后环节的传

递函数,并调节反馈比例增益系数 γfb使外环控制系

统稳定, γfb在初始值1/b0的基础上调节;第2步,根据
采用标称模型和边界模型设计前馈控制器,调节前馈
比例衰减因子γff , γff从初始值0.5开始调节,保证系统
有足够快的设定值跟踪性能,并保证不要有过大的超
调;第3步,根据标称模型设计ESO、预处理器Gpu和

补偿控制器Gcc,从而增强系统抗外部扰动和模型变
化的能力; ESO的带宽根据內扰和外部扰动变化的频
率的3倍以上来整定;预处理器Gpu根据滞后变化范围

来整定时间参数;补偿控制器Gcc过程噪声量和过程

最小滞后时间来调节, τcd在0.1∼1之间调节, τcf从初
始值 0.1开始调节;最后调节补偿控制器增益 0 6
βcc 6 1,对于滞后引起的相位较大时,采用较小的βcc

值.

6 结结结论论论

本文提出的削弱滞后时间的自抗扰控制方法,综
合利用了前馈控制、反馈控制和补偿控制,采用系统
边界模型参数来确定控制器参数范围,采用标准模型
来优化控制器参数. 在ADRC的模型中充分利用了被
控对象的模型信息,而在反馈控制器增加了积分器,
同样实现了对阶跃响应无静差的控制效果.在反馈控
制器设计时,反馈信号为无滞后的边界模型和系统输
出的动态加权信号;对滞后系统的ADRC补偿控制中
增加补偿控制器,采用了超前–滞后补偿器,仿真研究
表明,削弱滞后时间方法可以提供系统稳定性,而补
偿控制方法可以提高系统控制性能.本文的补偿控制
是基于频域中预测和滤波的思想来设计的,在离散时
间域的补偿控制中,同样采用预测和滤波的思想是否
会更加有效? 如何定量分析所提控制算法的鲁棒性?
这些是下一步需要研究的工作.
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