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0 引言

矩阵变换器具有正弦的输入输出波形、输入功
率因数可调、能量可双向流动、可靠性高等优点 ［1］。
目前国内外的研究主要集中在三相-三相矩阵变换
器，包括调制策略 ［2鄄3］、不平衡抑制 ［4鄄5］、换流方式 ［6］及
过调制 ［7］等方面。 在工业应用中，日本安川电机、富
士电机及德国西门子公司均开发了用于马达驱动
的矩阵变频器 ［8鄄9］。 近年来，国内外很多学者也开始
拓宽矩阵变换器在其他领域的使用，如在独立发电
系统［10］、并网控制［11］等场合的应用。

三相-两相矩阵变换器（3鄄2 MC）作为矩阵变换
器的一种特殊拓扑，其主要应用在两相交流电机和有
主副绕组的单相电机等两相负载场合［12］。 文献［12 鄄
13］分别对 3鄄2 MC 的调制策略及开关函数矩阵进行
了讨论。 文献［14］研究了 3鄄2 MC 的间接空间矢量控
制策略及实现方法。 文献［15 鄄16］提出了 3鄄2 MC 的
双电压合成策略，文献［15］在三端输出拓扑的基础
上增加一组双向开关来获得较大的控制自由度，但
该结构的复杂性加大了调制策略实现的难度及开
关损耗。 文献［17］提出了 3鄄2 MC 的滞环控制策略，
该控制策略使系统具有动态响应快、鲁棒性好及
易于数字化实现等优点，但是输入电流中谐波丰富
且谐波频率不固定。 文献［18］提出了一种新颖的
3鄄2 MC 结构用于驱动两相感应电机，该拓扑具有简
单、紧凑等优点。

本文首先以实现 3鄄2 MC 输入电流正弦化控制
为目标，以瞬时功率平衡原则为基础，推导了输出电

压调制函数中相位与幅值的约束关系，通过简化三
端输出拓扑的扇区划分方式，使得总开关组合数减
少至 24 种，并基于该划分方式改进了原有空间矢量
调制策略，给出了该调制策略下的开关函数矩阵，推
导了占空比表达式，详细分析了系统电压利用率。
然后，针对上述文献未对 3鄄2 MC 闭环控制策略进行
研究的问题，为获得良好的动态特性，本文通过建立
3鄄2 MC 平均信号及小信号模型，提出了基于输出侧
电流加权合成反馈的闭环控制策略。 最后，通过实
验验证了所提策略的可行性与有效性。

1 3鄄2 MC 拓扑结构及电流正弦控制原理

3鄄2 MC 常见拓扑结构主要有两端输出和三端输
出 2 种［18］，本文以三端输出拓扑为研究对象，具体结
构如图 1 所示。 该拓扑结构由 9 个双向开关管组
成，输出为 3 个端口，通过在原有两端输出拓扑基础
上增加 1 组双向开关管（Saw、Sbw、Scw），使输出侧两相
负载共用 1 个公共端 N，输入与输出侧均包含 LC 滤
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图 1 ３鄄２ ＭＣ 拓扑结构图
Fig.1 Topological structure diagram of 3鄄2 MC
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波器以滤除高频谐波。 图中 u′o1 和 u′o2 为负载 RL 上
的电压。

设三相输入电压 eabc 表达式为：

ea= 2姨 Ui cos（ωi t）

eb= 2姨 Ui cos（ωi t-2π／ 3）

ec= 2姨 Ui cos（ωi t+2π／ 3
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（1）

其中，Ui 为输入电压有效值；ωi 为输入侧角频率。
假设输入侧为单位功率因数，输入电流只含基

波量。 设三相输入电流 iabc 的表达式为：

ia= 2姨 Ii cos（ωi t）

ib= 2姨 Ii cos（ωi t-2π／ 3）

ic= 2姨 Ii cos（ωi t+2π／ 3
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（2）

其中，Ii 为输入电流有效值。
则输入功率 Pi（t）瞬时表达式为：

Pi（t）=ea ia+eb ib+ec ic=3Ui Ii （3）
设两相输出电压的调制波函数为：

ξo1=M1sin（ωo t+φ1）
ξo2=M2sin（ωo t+φ2
2 ）

（4）

其中，M1 和 M2 为两相输出侧的调制系数；ωo 为输
出电压角频率；φ1 和 φ2 为输出两相电压的初始相
位角。

由于本文采用的是间接空间矢量调制，为便于
直观分析，故将图 1 所示的拓扑虚拟成如图 2 所示
的虚拟整流与虚拟逆变相结合的交-直-交等效结
构。 图中，udc 为虚拟直流侧母线电压；idc 为虚拟直流
侧母线电流。

只考虑上述等效拓扑输出侧两相电压 uo1 和 uo2

的基波分量，则其表达式为：

uo1= 2姨 Uo1sin（ωo t+φ1）=udcξo1=

���������������� 3
2姨

MrecUi cos γM1sin（ωo t+φ1）

uo2= 2姨 Uo2sin（ωo t+φ2）=udcξo2=
3
2姨

MrecUi cos γM2sin（ωo t+φ2
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（5）

其中，Uo1 和 Uo2 为两相输出侧电压有效值；Mrec 为
虚拟整流侧调制系数，且 Mrec≤1；cos γ 为输入功率
因数。

为便于分析，忽略损耗，只考虑 3鄄2 MC 输出电
流基波分量，同时假设输出为两相平衡负载，则输出
侧两相功率表达式为：

Po1（t）=uo1 io1= U 2
o1

ZL
［cos δ-cos （2ωo t+2φ1-2 δ）］=

���������������������������P軈o1（t）+P軌o1（t）

Po2（t）=uo2 io2= U 2
o2

ZL
［cos δ-cos （2ωo t+2φ2-2 δ）］=

���������������������������P軈o2（t）+P軌o2（t
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（6）
其中，ZL 为变换器输出端所连接的负载阻抗，由输出
滤波器及负载决定；δ 为输出电压与电流的相位差；
P軌o1（t）和 P軌o2（t）为两相输出侧功率中的脉动量；P軈o1（t）
和 P軈o2（t） 为两相输出侧功率中的直流量。

忽略系统损耗，基于瞬时功率平衡原则（Pi（t） =
Po1（t）+Po2（t）），且根据式（3）、（6），为了实现如式（2）
所示的输入电流，两相输出侧功率中的脉动量之和
P軌 o1（t）+ P軌 o2（t） 需要约束为 0，则输出电压调制系数
M1、M2 与两相电压相位角 φ1、φ2 应满足如下关系式：

M1=M2=Minv， φ2=φ1+π
����2

， Uo1=Uo2=Uo （7）

其中，Minv 为虚拟逆变侧输出电压调制系数；Uo 为两
相输出侧电压有效值。

当两相输出电压的调制波函数满足式（7）所示
约束关系时，通过对 9 个双向开关管的合理调制，输
入电流中除开关频率次的谐波外，只含有基波分量，
实现了本文所提的输入电流正弦化控制的目标。

设输出侧电流加权合成量 i鄱�表达式为：

i鄱�=ξo1 io1+ξo2 io2= 2姨 MinvIocos δ （8）
其中，Io 为输出电流有效值。

由式（8）可知，在负载不变的情况下，输出侧电
流加权合成量 i鄱�决定了输出电流的有效值 Io，即间
接反映了输出功率，同时也表明了电流加权合成量
i鄱�为直流量。

2 扇区划分及电压利用率分析

2.1 扇区划分与实现
文献［14］采用常规的输出侧 6 扇区划分方式，

为简化扇区划分数量、减少计算时间，本文提出了输
出侧 4 扇区的划分方式，如表 1 所示。

由图 2 可知，3鄄2 MC 输出侧可虚拟成电压源型
逆变，其旋转空间矢量 Uinv 的示意图如图 3 所示。
对于输出电压在任意扇区内，其电压有效矢量 Uu 和
Uv 的占空比为：

图 2 虚拟交-直-交 3鄄2MC 等效拓扑
Fig.2 Equivalent topology of virtual
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du=Minv sin θi ， dv=Minv cos θi （9）
其中，θi 为输出电压空间矢量所在扇区的扇区角，其
值由输出电压角频率及初始相位角决定。

3鄄2 MC 输入侧可虚拟成电流源型整流，其旋转
空间矢量示意图如图 4 所示，在任意扇区内电流有
效矢量 Iα 和 Iβ 的占空比为：

dα=Mrecsin θr， dβ=Mrecsin
π
3 -θrr " （10）

其中，θr 为输入电流空间矢量所在扇区的扇区角。

上述扇区划分将输出划分为 4 个扇区，输入划分
为 6 个扇区，因此任意时刻存在 24 种开关组合。 当
输入电流与输出电压旋转空间矢量处于各自的某扇
区时，本文采用 4 个有效矢量和 1 个零矢量来合成，
则间接空间矢量调制下的各矢量占空比表达式为：

dαu=dαdu=Tαu ／ Ts， dαv=dαdv=Tαv ／ Ts

dβu=dβdu=Tβu ／ Ts， dβv=dβdv=Tβv ／ Ts

d0=1-dαu-dαv-dβu-dβv=T0 ／ Ts
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其中，Tαu、Tαv、Tβu 和 Tβv 为有效矢量作用时间；T0 为零
矢量作用时间；Ts 为开关周期，取值为 0.1 ms。

根据矩阵变换器的安全原则，输入端任意两相
不能短路，即：

Saj+Sbj+Scj=1 j｛u，v，w｝
其中，Sij=1 表示对应开关管开通，Sij=0 表示对应开
关管关闭，i｛a，b，c｝。

当 3鄄2 MC 输入与输出均处于 I 扇区时，其有效
矢量的开关函数矩阵表达式为：
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零矢量的选取以开关切换次数最少为依据，本
文所述扇区的零矢量选择为开通 Scu、Scv、Scw。
2.2 3鄄2 MC 电压利用率分析

为获得较高的电压利用率，有效矢量占空比之
和应尽可能接近 1，由式（11）可得如下关系式：
dαu+dαv+dβu+dβv=

M sin θr sin θi+M sin θr cos θi+

M sin π
3 -θrr "sin θi+M sin π

3 -θrr "cos θi （13）

其中，M 为系统总的调制比，且 M=MrecMinv，即总调制
比 M≤0.707。

由式（5）、（13）推导得矩阵变换器电压利用率为：

Uo

Ui
= 3
2 Mcos γ≤ 3 2姨

4
（14）

由于本文所研究拓扑为图 1 所示的三端输出
3鄄2 MC，输出两相电压均为线电压，故式（14）反映的
是输出线电压与输入相电压之间的关系式。

3 3鄄2 MC 信号建模与闭环控制实现

3鄄2 MC 拓扑输入为三相对称交流量，输出为正
交的交流量，输入、输出环节中均引入滤波器，这使
得 3鄄2 MC 数学模型为时变非线性系统。 因此，为便
于实现 3鄄2 MC 闭环控制，需要建立该拓扑在 dq 坐标
轴下的平均信号模型，将三相交流时变电流量转变成
较容易控制的直流量，并分离出扰动量，推导小信号
表达式，进一步验证输出侧电流加权合成反馈控制
策略的可行性。

对输入侧采用基尔霍夫电压、电流定律，可得：

L d ia
d t +Ria+ua=ea

L d ib
d t +Rib+ub=eb

L d ic
d t +Ric+uc=ec
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（15）

表 1 输出侧扇区划分方式
Table 1 Partition mode of output sector

扇区 划分依据

I ξo1≥0，ξo2≥0
Ⅱ ξo1≥0，ξo2＜0
Ⅲ ξo1＜0，ξo2＜0
Ⅳ ξo1＜0，ξo2≥0

图 3 输出侧旋转电压 Uinv 空间矢量
调制示意图

Fig.3 Schematic diagram of space
vector modulation for Uinv

Uv

Ⅳ

ⅠⅡ

Ⅲ

Uinv
ξo1≥0
ξo2＜0

ξo1＜0
ξo2＜0

ξo1≥0
ξo2≥0

ξo1＜0
ξo2≥0

Uu

θi

许宇翔，等：基于输出侧电流加权合成反馈的三相-两相矩阵变换器控制策略第 1 期

图 4 输入侧旋转电流 Ir 空间矢量调制示意图
Fig.4 Schematic diagram of space vector

modulation for Ir
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其中，uabc 为输入侧滤波电容 C 上的电压；R 为输入
侧滤波电感 L 的等效电阻。

C dua

d t + ipa= ia

C dub

d t + ipb= ib

C duc

d t + ipc= ic

c
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（16）

其中，ipabc 为变换器侧输入电流。
变换器侧输入电流可以表示为：

ipa= idcSa=Sa（ξo1 io1+ξo2 io2）
ipb= idcSb=Sb（ξo1 io1+ξo2 io2）
ipc= idcSc=Sc（ξo1 io1+ξo2 io2

c
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$ ）

（17）

其中，Sabc 为虚拟整流侧三相开关函数基波量。
忽略输出侧滤波电容 Cf 的影响，对输出两相采

用基尔霍夫电压定律，可得：

Lf
d io1
d t =ξo1udc- io1RL=

ξo1［（Sa-S*）ua+（Sb-S*）ub+（Sc-S*）uc］- io1RL

Lf
d io2
d t =ξo2udc- io2RL=

ξo2［（Sa-S*）ua+（Sb-S*）ub+（Sc-S*）uc］- io2RL
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（18）

其中，S*= （Sa+Sb+Sc） ／ 3。
三相静止坐标系下的状态方程可表示为：

X觶 abc=AabcXabc+BabcUabc （19）
Xabc= ［ia ib ic ua ub uc io1 io2］T

Uabc= ［ea eb ec 0 0 0 0 0］T

Babc=diag［1 ／ L，1 ／ L，1 ／ L，0，0，0，0，0］T

Aabc=

-RL 0 0 - 1
L 0 0 0 0

0 -RL 0 0 - 1
L 0 0 0

0 0 -RL 0 0 - 1
L 0 0

1
C 0 0 0 0 0 - ξo1Sa

C - ξo2Sa

C
0 1

C 0 0 0 0 - ξo1Sb
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C
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Da1= ξo1（Sa-S*）
Lf

， Db1= ξo1（Sb-S*）
Lf

， Dc1= ξo1（Sc-S*）
Lf

Da2= ξo2（Sa-S*）
Lf

， Db2= ξo2（Sb-S*）
Lf

， Dc2= ξo2（Sc-S*）
Lf

其中，Xabc 为静止坐标系下的状态向量；Uabc 为静止
坐标系下的输入向量；Aabc、Babc 分别为静止坐标系下
的状态矩阵、输入矩阵。

对式（１９）作 abc ／ dq 变换，可得 3鄄2 MC 在 dq 坐
标系下的状态方程为：

X觶 dq=AdqXdq+BdqUdq （20）
Xdq= ［id iq ud uq io1 io2］T

Udq= ［ed eq 0 0 0 0］T

Bdq=diag［1 ／ L，1 ／ L，0，0，0，0］
Adq=
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其中，Xdq 为 dq 坐标系下的状态向量；Udq 为 dq 坐标
系下的输入向量；Adq、Bdq 分别为 dq 坐标系下的状态
矩阵、输入矩阵；ed、eq 分别为电压的 d、q 轴分量；id、iq
分别为电流的 d、q 轴分量；ud、uq 分别为输入滤波电
容电压的 d、q 轴分量；Dd、Dq 分别为 d、q 轴分量占
空比。

稳态时忽略式（２０）中的微分量，则：

id- io1 3ξo1Dd

2 - io2 3ξo2Dd

2 =0

iq- io1 3ξo1Dq

2 - io2 3ξo2Dq

2 =

c
#
#
#
##
"
#
#
#
##
$

0
（21）

ud
3ξo1Dd

2Lf
+uq

3ξo2Dq

2Lf
- io1 RL

Lf
=0

ud
3ξo1Dd

2Lf
+uq

3ξo2Dq

2Lf
- io2 RL

Lf
=

c
#
#
#
##
"
#
#
#
##
$

0
（22）

由式（21）、（22）可得输入侧的受控电流源与输
出侧的受控电压源如下：

id1= io1 3ξo1Dd

2
， id2= io2 3ξo2Dd

2

iq1= io1 3ξo1Dq

2
， iq2= io2 3ξo2Dq

2

c
#
#
#
##
"
#
#
#
##
$

（23）

uo11=ud
3ξo1Dd

2
， uo12=uq

3ξo2Dq

2

uo21=ud
3ξo1Dd

2
， uo22=uq

3ξo2Dq

2

c
#
#
#
##
"
#
#
#
##
$

（24）

其中，id1 和 id2、iq1 和 iq2 分别为输入侧受控电流源 d、q
轴分量；uo11、uo12、uo21 和 uo22 为输出侧受控电压源的
分量。

由式（23）、（24）可得系统在 dq 坐标系下的平均
信号模型如图 5 所示。

由图 5 可知，变换器输入电流由输出电流 io1 与
io2 决定，输出电压由变换器输入端电压 d、q 轴分量
ud、uq 决定。

取式（20）中的 id、iq 与 ud、uq 为状态变量，以 id、iq



为控制量，以 ipd、ipq 为控制对象，忽略状态方程中的
微分量，可得系统稳态方程为：

ipd= （1-ω i
2LC）id-ω iRCiq+ω iCeq

ipq= （1-ω i
2LC）iq+ω iRCid-ω iCed

d （25）

其中，ipd、ipq 分别为变换器输入端电流的 d、q 轴分量。
通过电流前馈解耦，建立以虚拟整流侧输入电

流 d、q 轴分量反馈的电流内环控制如下：

i*pd= kip+ kii

s" #（i*d - id）-ω iRCiq+ω iCeq

i*pq= kip+ kii

s" s（i*q - iq）+ω iRCid-ω iCed

d
'
'
'
''
&
'
'
'
''
(

（26）

其中，kip 和 kii 为电流内环的 PI 参数；i*pd、i*pq 分别为
变换器侧输入电流 d、q 轴分量指令值；i *d 、i *q 分别为
输入电流 d、q 轴分量指令值。

输入侧通过前馈解耦，三相输入交流电流在 dq
坐标系下转变成直流量，且不再耦合；但输出侧仍为
交流量，为采用 PI 控制器实现无静差控制，需要将
输出侧的交流量转变为直流平均量。 本文提出采用
间接量 i鄱�来代替对交流量 io1、io2 的直接控制。 因此
需要对平均变量在静态工作点附近分离扰动，建立
三端输出拓扑 3鄄2 MC 包含输出交流量的小信号表
达式，从而验证采用输出侧电流加权合成反馈控制
的有效性，以便于实现对系统的线性控制。

各平均变量在其静态工作点附近存在扰动，故
平均变量 x 可分解成交流稳态分量 X 与交流小信号
分量 x軌 之和，即：

x=X+x軌 （27）
其中，x= ［id iq dd dq udc i鄱� io1 io2］T。

输出侧两相电流平均分量表达式为：
io1= Io1+ i軇o1， io2= Io2+ i軇o2 （28）

将式（28）中的交流稳态分量 Io1、Io2 约去，忽略小
信号分量中的高阶部分，获得 3鄄2 MC 输出侧两相输
出电流的小信号分量表达式为：

i軇o1= u軌o1
ZL

= M1

ZL
u軌dcsin（ωo t+φ1-δ）

i軇o2= u軌o2
ZL

= M2

ZL
u軌dcsin（ωo t+φ2-δ

d
'
'
'
'
'
&
'
'
'
'
'
(

）
（29）

由式（4）、（7）和（9）可得，输出侧电流加权合成
量 i鄱�的平均变量表达式为：

i鄱�= I鄱�+ i軇鄱�=ξo1 i軇o1+ξo2 i軇o2+ 2姨 MinvIocos δ （30）
约去 I鄱，根据式（29）、（30）可得输出侧电流加权

合成量的小信号分量表达式为：

i軇鄱�= ξo1 i軇o1+ξo2 i軇o2+ M 2
inv

ZL
u軌dccos δ=

2姨 Minv i軇ocos δ （31）

其中， i軇o 为输出电流有效值的小信号分量。
式（31）表明输出侧电流加权合成量 i鄱�的小信

号分量与输出电流幅值的小信号分量存在线性关
系。 因此，i鄱�的大小决定了输出功率值，同时基于瞬
时功率平衡原则，该值也决定了输入电流直轴分量
id 的大小。 为简化计算，避免对交流量的直接控制，
本文采用输出侧电流加权合成量 i鄱�代替 3鄄2 MC 状
态方程式（20）中的输出侧电流 io1、io2 作为外环控制
量，且以输入电流 dq 轴分量为内环控制量，从而实
现在整个控制环节中对直流量的控制。 系统闭环控
制框图如图 6 所示。

4 实验结果与分析

为验证本文所提双闭环策略的有效性，搭建了以
TMS320F28335 与 CPLD M4A5-128 为控制核心，基
于四步换流的原理样机。 其中电压、电流霍尔传感
器分别为 VSM025A、CSM025A，隔离光耦为 TLP250，
样机功率放大部分由 18 只分立绝缘栅双极型晶体
管（IGBT）1MBH60D-100 构成。 并进行了稳态和动
态实验，实验参数如下：输入电压为 150 V，输入电压
频率为 30 Hz，滤波电感 L 为 3 mH，滤波电感 L 的等
效电阻为 0.2 Ω，滤波电容 C 为 13.2 μF，阻尼电阻 Rd

为 30 Ω，滤波电感 Lf 为 3 mH，负载电压 u′o 为 90 V、
110 V，滤波电感 Lf 的等效电阻为 0.2 Ω，滤波电容 Cf

为 8.8 μF，负载电阻 RL 为 20Ω，开关频率为 10 kHz，
四步换流步长为 2.7 μF。 阻尼电阻 Rd 并联在输入
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滤波电感 L 上用以抑制输入侧谐波。
图 7 为三相对称电压输入下的输入相电流 ia、

ib、ic 与负载电压 u′o1 实验波形，为体现一般性，选择
37 Hz 与 63 Hz 2 种非工频整数倍的输出电压频率
做进一步的分析。 由图 7 可知，输入三相电流在稳态
时呈对称分布，正弦度良好，负载输出电压 u′o1 谐波
含量低。

图 8 为负载输出电压为 110 V ／ 100 Hz 下的输
入相电流 ia 和 ib、负载电压 u′o1、输出侧电压 uo2 实验
波形。 由图 8 可知，稳态变频输出电压波形正弦化
度良好，输入电流谐波含量仍然保持较低水平。 由
图 7、8 可知，本文所提控制策略能使 3鄄2 MC 在不同
输出频率下的稳态特性良好。

图 9 为负载电压频率为 50 Hz，输出电压有效值
由 90 V 切换到 110 V 的动态实验波形。 由图 9 可
知，负载电压切换过程短、响应速度快，输入电流 ia
与该相输入电压 ua 无论是在稳态还是动态过程中
都能保持较高的功率因数，切换过程中输入电流 ia
与负载输出电压 u′o1、u′o2 波形均无振荡，负载两相输
出电压相位关系满足式（7）的要求。 可见在本文所
提控制策略下，不仅能使矩阵变换器保持高功率因
数的电能输入，还能实现输入侧电流正弦化控制。

5 结论

本文对现有的 3鄄2 MC 控制策略进行分析与研
究，针对三端输出拓扑结构的 3鄄2 MC 提出了一种基
于输出侧电流加权合成反馈的闭环控制策略。 该控
制策略对虚拟整流侧采用 dq 轴电流独立控制，对虚
拟逆变侧应用基于输出侧电流加权合成反馈的级联
式协调控制策略。 该方法的优点为：采用了改进扇
区划分方式，减少了计算量；将交流时变量转变成较
容易控制的直流量，避免了对交流量的直接控制。
最后通过实验对所提闭环控制策略进行了验证，实
验结果证明了所提方法的有效性。
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许宇翔

Control strategy of 3鄄2 MC based on weighted synthesis
feedback of output current

XU Yuxiang1，2，GE Hongjuan1，GUO Hai1， ZHANG Yinglong1
（1. College of Automation Engineering，Nanjing University of Aeronautics and Astronautics，Nanjing 211106，China；

2. School of Engineering，Huzhou University，Huzhou 313000，China）
Abstract： In order to achieve the sinusoidal control of input current of 3鄄2 MC （three鄄phase to two鄄phase
Matrix Converter），the functional expression of two鄄phase output voltage modulation is formulated. A
simplified sector partition method is proposed under the three鄄terminal topology. The sector partition principle
could improve the original space vector modulation strategy，in which the expression of duty cycle is
obtained，and the switching function matrix of the modulation strategy is presented. Also，detailed output
voltage utilization ratio is analyzed to provide satisfying dynamic response，a dual鄄closed鄄loop control strategy
based on weighted synthesis feedback of output current is proposed，where the 3鄄2 MC signal model in dq
coordinate system is formulated. The correctness of the theoretical analysis and the validity of the proposed
control strategy are verified by experimental results.
Key words： current weighted synthesis； 3鄄2 MC； sinusoidal current control； sector partition； closed鄄loop
control
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