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1. Tematyka pracy

1.1 Wstep

Falowniki to jedne z podstawowych urzadzen elektronicznych znajdujacych
zastosowanie m.in. w ukladach elektroniki mocy i szeroko pojetej energoelektroniki [104],
[112], [113]. Sa podstawowymi elementami zespotdéw gwarantowanego zasilania. Obecnie
glownymi zastosowaniami falownikow sg sterowniki silnikow indukcyjnych pradu statego
1 przemiennego, uklady bezprzerwowego zasilania ,, Uninterruptible Power Supply” UPS,
uktady zasilania w instalacjach fotowoltaicznych PV, pozyskiwania energii z elektrowni
wiatrowych oraz systemy oddajace energi¢ elektryczng do sieci dystrybucyjnej [19].
Ponadto falowniki stosuje si¢ rowniez w uktadach , Heating, Ventilation, Air Conditioning”
HVAC. Falowniki DC/AC dzielimy na falowniki pradu ,, Current Source Inverter” CSI,
falowniki z siecig impedancyjng ,, Impedance Source Inverter” ZSI oraz falowniki napigcia
., Voltage Source Inverter” VSI [79], ktére sa przedmiotem rozprawy doktorskie;.
W falownikach typu VSI sterujemy napieciem wyjsciowym. W tego typu uktadach
wykonywane sg operacje przetwarzajace napiecie, gdzie amplituda napiecia wyjsciowego
jest utrzymywana na zadanym poziomie. Uktady CSI, pracuja jako Zrédlo pradu zmiennego
[19]. Zastosowanie takich falownikéw to przede sterowanie silnikami elektrycznymi.
W zwigzku z szerokim zastosowaniem falownikow napigcia jak 1 wymaganiami jesli chodzi
owarunki i miejsce ich pracy dla konkretnego s$rodowiska np. w popularnych w
zastosowaniu systemach podtrzymujacych napigcie jest to jedna z najszybciej i1 nieustannie
rozwijajacych si¢ dziedzin elektroniki.

Wedlug definicji zwartej w stowniku IEEE falownik to urzadzenie, ktére zamienia
napigcie statle DC na napigcie zmienne AC o zdefiniowanej amplitudzie 1 czgstotliwosci,
dodatkowo opisywane jako urzadzenie pelnigce odwrotng funkcje w stosunku do
prostownika [74]. W zwiazku z rolg jaka posiada w procesie dostarczania energii jego
parametry pracy podlegaja m.in normom jako$ci napigcia wyjsciowego. Przedmiotem
rozprawy doktorskiej sa falowniki napigcia DC/AC, ktore wchodzg w sklad systemow

bezprzerwowego zasilania UPS.
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1.2 Uzasadnienie podje¢cia tematu

Parametry, ktére muszg spetnia¢ takie urzadzenia sa zawarte m.in. w dokumentach:
PN-EN 62040:3:2005 [77], IEEE 519-1992 [52], PN-EN 50530 [78], PN-EN 61000-2-2
[76] oraz PN-EN 50160 [79]. Norma PN-EN 62040:3:2005 [77] uszczegotowia trzy
podstawowe typy obcigzenia, dla ktorych nalezy przeanalizowa¢ jako$¢ napigcia
wyjsciowego falownika (statyczne — liniowe rezystancyjne, nieliniowe prostownikowe - RC
oraz dynamiczne).

W zwiazku z r6Zznymi zastosowaniami i r6znymi typami obcigzen dla r6znych rodzajow
falownikow mamy do czynienia z odmiennymi wymaganiami odno$nie jakos$ci sygnatu
wyjsciowego — vour. Najbardziej szkodliwie harmoniczne, ktore wptywaja na straty mocy
falownika i1 znieksztalcenia napigcia wyjsciowego to harmoniczne o niskim indeksie. Sama
topologia falownika w podanej analizie r6wniez ma znaczenie, na przyktad dla tréjfazowych
falownikow trojprzewodowych bez przewodu neutralnego ze zréwnowazonym typem
obcigzenia nie obserwuje si¢ trzeciej harmonicznej i jej nieparzystych wielokrotnosci
w napigciach miedzyfazowych [65], [77]. W przypadku falownikéw trojfazowych
przeznaczonych do silnikéw elektrycznych niekorzystne harmoniczne to 6n +/- 1, gdzie n to
wielokrotnosci tych harmonicznych, zazwyczaj eliminowane sg one w parach [1], [65].
Na straty w silniku najbardziej niekorzystnie wptywaja niskie harmoniczne o czgstotliwosci
zblizonej do czestotliwosci podstawowe; £, [65].

W systemach typu UPS, ktore sa przedmiotem rozprawy doktorskiej celem jest
uzyskanie jak najnizszej zawartosci harmonicznych dla osiggniecia jak najlepszego
odwzorowania sygnatu sinusoidalnego o zadanej czestotliwosci — w naszym przypadku 50
Hz. Czestotliwo$¢ ta odnosi si¢ do typowej czestotliwosci uzywanej w Europie. Wyrdznia
si¢ rowniez systemy pracujace z czgstotliwoscig podstawowa 60 Hz np. w USA, Kanadzie
czy czesci Japonii. W zaleznos$ci od klasy falownika wielko§¢ harmonicznych moze zaleze¢
od wybranego sposobu modulacji szerokosci impulsow PWM lub zastosowanej metody
eliminacji harmonicznych ,,selective harmonic elimination” SHE [30], [107]. Parametrem
zawartym w normie okreslajacym jako$¢ napigcia wyjsciowego dla obcigzen statycznych
jest wspotczynnik znieksztalcen ,, total harmonic distortion” THD wyrazany w procentach.
Na jego podstawie wyznacza si¢ rowniez klase¢ urzadzenia producenta. Nalezy nadmienic,
ze dla obcigzenia typu dynamicznego normatywnymi parametrami sa natomiast czas dojscia
do stanu ustalonego oraz warto$¢ przeregulowania amplitudy wyj$ciowej, rOwniez zawarte
w normie PN-EN 62040:3:2005 [77] (ktorych ograniczenia zalezg od klasy urzadzenia
itrybu pracy). W pracy doktorskiej zaproponowano i przedstawiono réwniez inne nowe
metody w zakresie analizy pracy falownikéw bedace podstawa oceny jakoSciowej sygnatu
m.in. na bazie analizy czasowo-czestotliwosciowej. Wykorzystujac transformate falkowa
[39], [42], [52], [66] =zaproponowano wspodtczynnik pomocniczy w odniesieniu

do powszechnie stosowanego wazonego wspotczynnika , weighted total harmonic
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distortion” WTHD [12], ,,total distortion factor” TDF oraz wspomnianego wczesniej

zawartego w normach THD.

2. Cel pracy

2.1  Opis badan

Glownym celem pracy jest przedstawienie efektywnosci réznych metod redukcji
znieksztatcen napigcia wyjsciowego falownikow napigcia zaczynajac od zaprojektowania
filtra wyj$ciowego LrCr, dobor odpowiednich metod i schematéw modulacji, analiza mocy
czynnej 1biernej oraz zaprojektowanie efektywnego ukladu regulacji uwzgledniajac
opoOznienie wystepujace w sterowanym ukladzie. Odksztatcenia te moga wynikaé¢ z wielu
przyczyn i by¢ przyczyna nieprawidtowego dziatania urzadzenia lub wptywaé negatywnie

na obcigzenie falownika dostarczajac sygnal o niedostatecznej jakos$ci [30], [85].

Czynniki majace realny wptyw na jakos¢ napigcia wyjsciowego:

a) wielko$¢ przeregulowania sygnatu sterujacego wynikajaca z trudnego do uniknigcia
zjawiska nasycenia regulatora poszczegolnych wartosci zmiennych stanu sterowania
oraz efektu , windup” [6], [10], typowego dla regulatora calkujacego. Jedna
z gtownych metod zapobiegania temu niekorzystnemu zjawisku jest technika tzw.
wstecznej kalkulacji, w ktorej analiza sygnalu odbywa si¢ poprzez rdznice
nasyconych 1 nienasyconych zmiennych sterowania w celu wygenerowania
pozadanego zwrotnego sygnatu sterujacego. Efekt ,, windup” mozemy zaobserwowac
podczas zastosowania na przyktad regulatora PID, gdzie odpowiedz btedu moze by¢
utrzymywana dluzej w kontekscie powolnej odpowiedzi zmiennej sterujacej [10],
[33]. Ze wzgledu na duze zwigkszanie si¢ wartosci amplitudy sygnatu wyjsciowego
regulatora stosuje si¢ réznego rodzaju ograniczenia zapobiegajace temu zjawisku.
W symulacjach stosuje si¢ bloki ,,saturation” majace swoje zastosowanie zar6wno
w sygnale sterujacym jak i w torze sprzezenia zwrotnego. W przypadku stosowania
uktadow ,, anti-windup” w torze sprzezenia zwrotnego ograniczenie nie wplywa na
czton proporcjonalny regulatora dzigki temu nie ma potrzeby znacznych ograniczen
odpowiedzi idodatkowo jest mozliwos¢ stosowania elementow o innych
charakterystykach nasycenia [25], [26]. Dzi¢ki temu mamy wigksza swobodg jesli
chodzi o wartosci graniczne ograniczenia, pozwalajace na zaobserwowanie

wiekszego wplywu sterowania;
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opoOznienia w torze sterowania — w systemach sterowanych mikroprocesorowo

co najmniej o jeden okres przetwarzania, wynikajacego oraz dodatkowo opdznien
wynikajacego ze sposobu dziatania dyskretnego modulatora PWM (zalezne od
rodzaju 1 typu modulacji) oraz dodatkowo opdznien wynikajacych z zastosowanego
uktadu regulacji np. regulacji nadaznej ze sprz¢zeniem zwrotnym [67];

czestotliwos$¢ przetaczania 1 i1lo§¢ przetacznikdéw tranzystorowych mostka falownika
uwzgledniajac moc obliczeniowa mikroprocesora [86];

tzw. czas martwy ,,dead time” niezbedny w sterowaniu tranzystorami mostka [83],
[104]. Jest to efekt znaczacy szczegdlnie przy wysokiej czgstotliwosci przetaczania
falownika, gdy nastgpuje chwilowa utrata calego sterowania [107]. W celu
unikniecia tego niepozadanego zjawiska zazwyczaj konieczne jest przesunigcie
poziomu sygnatu odniesienia lub zastosowanie szybszych potprzewodnikéw mostka
na wejsciu falownika [107]. Zalezy on od typu stosowanych tranzystoréw. Prowadzi
do obnizenia amplitudy napigcia i pradu wyjsciowego dodatkowo jego nastepstwem
jest wprowadzenie dodatkowych harmonicznych do sygnatu wyjsciowego falownika;
zastosowany schemat i rodzaj modulacji;

rodzaj zastosowanego filtra wyjsciowego falownika (materiatdéw rdzenia dlawika
[16] o rdéznej stratnosci, zastosowanie filtra aktywnego lub pasywnego);

sposOb gromadzenia i rozprowadzania dodatkowo produkowanej energii

np. w systemach zasilanych z ogniw PV [100];

rodzaj 1 wielko$¢ obcigzenia lub sposob polaczenia wyjscia falownika np. praca ,,na
sie¢”, podigczenie transformatora, baterii akumulatoréw, odbiornika o nieliniowej
charakterystyce (w przypadku podlaczenia wyjscia falownika z siecig energetyczng —
praca ,,on grid”, rozpatrujemy problem mocy biernej na wyjsciu falownika).
Dodatkowo nalezy wzig¢ pod uwage rozwigzania majace na celu intencjonalne
zwracanie mocy biernej oraz synchronizacj¢ z napigciem sieciowym, gdzie
wspotczynnik mocy oddawanej do sieci jest celowo mniejszy niz 1, zauwazalny
miegdzy innymi w kaskadowym potaczeniu kilku falownikow [11];

zaklocenia sygnatéw pomiarowych sterowania, iloSci mierzonych sygnatow —
systemy MISO (Multi-Input Single-Output) oraz SISO (Single-Input Single-Output);
niezrOwnowazenie obcigzenia w uktadach trdjfazowych, gdzie obcigzenie nie jest

jednakowe dla wszystkich faz;
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Ze wzgledu na rozne typy obcigzenia znieksztalcenia te majg réwniez odmienny
charakter. Odmienne wielko$ci 1 ksztalty znieksztalcenia wystepuja dla nieliniowego
obcigzenia prostownikowego RC, inne dla obcigzenia dynamicznego 1 statycznego
rezystancyjnego [77], [85]. Podstawowym wyzwaniem podczas przeprowadzanych badan
jest unifikacja i uniwersalno$¢ przedstawionych algorytméw sterowania m.in. w stanach
niezrownowazenia obcigzenia dla falownikow trojfazowych oraz mozliwosci zastosowania
rozwigzania dla jak najwigkszej ilosci topologii falownika (tatwo$¢ strojenia parametrow,
zlozono$¢ obliczeniowa — duzy wplyw na dobor mikrokontrolera, doktadnosé¢
przetwornikow AC mierzacych sygnaty i czgstotliwosci pracy procesora). Podczas badan
eksperymentalnych wykorzystano moc obliczeniowg modutu STM32 F407VG Discovery z
procesorem Cortex-M4, gdzie jego czgstotliwos¢ taktowania podawana przez producenta to
168 MHz, arozdzielczo$¢ przetwornikow AC to 12 bitow. Dodatkowo trzeba wzia¢ pod
uwage fakt, ze przedstawiony algorytm sterowania powinien charakteryzowaé si¢
odporno$cig na zmiany parametrow wynikajacych na przyktad z wlasciwosci materiatow
magnetycznych rdzeni dlawikow filtra wyjsciowego, ktore powinny zosta¢ poddane analizie
juz w poczatkowej fazie projektowania [16].

W rozprawie doktorskiej zawarto wyniki analizy dla réznych typoéw falownikéw
pracujacych zrdznymi typami obcigzenia. Rozpoczeto od analizy wpltywu sprzezenia
zwrotnego 1 filtra wyjsciowego LzCr w szerokim zakresie cz¢stotliwosci. Ponadto dobrano
odpowiedni schemat i rodzaj modulacji. Zaprojektowano filtr wyjsciowy LrCr
1 przedstawiono pomiary dlawikéw w modelu eksperymentalnym pracujacym z otwarta
petla sprzgzenia zwrotnego oraz wdrozono poszczegélne metody sterowania nadaznego,
takze predykcyjnego. Dodatkowym nieodtacznym zagadnieniem zwigzanym z analizg
jako$ci napiecia wyjsciowego jest odpowiedni opis, analiza i porownanie zastosowanych
metod dla uktadow zotwarta petla sprzezenia zwrotnego i filtrem oraz w uktadzie
zamknigtym z regulatorem. Dla pordéwnania efektywnosci dziatania poszczegdlnych
algorytméw sterowania przeprowadzono symulacje jak 1 weryfikacje na modelu
eksperymentalnym stosujac si¢ do zalecen w odniesieniu do uktadow niskonapieciowych do
1kV oraz o mocy do 3kVA zgodnie z zaleceniami EN 62040:3 [77]. Tylko dzi¢ki analizie
systemow regulacji typu MISO, uwzgledniajacych wigcej niz jeden parametr wejsciowy
jesteSmy w stanie uzyska¢ wigkszg odpornos¢ na zmiany parametréw obcigzenia jak i typ
obcigzenia rowniez w warunkach stresu np. dla niezrbwnowazenia faz lub zmian napigcia

wejsciowego Vpc.
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Zakres rozprawy doktorskiej:

a) porownanie zmodyfikowanych metod sterowania w uktadach o wigcej niz jedna
zmienna wejsciowa — MISO wykazujacych duza odporno$¢ na zmiany
parametrow oraz szybkos$¢ i jako$¢ regulacji obiektu. Realizacja ulepszonego
sterowania typu ,,passivity” oraz model ,, predictive control” w odniesieniu do
poprawy jakosci napigcia wyjsciowego falownikéw voyr w zastosowaniach dla
systeméw UPS dla réznych typoéw obcigzenia, ilosci faz, warunkow pracy,
zmiany parametrow filtra wyjsciowego LrCr;

b) zaproponowanie metody sterowania przeptywem energii wykorzystujacej ztacze
DC — ,,DC link”, ukiad peryferyjny podwyzszajacy napigcie wyjsciowe — qZ-
Source, akumulator, ogniwo PV oraz falownik DC/AC jako jeden ze sposobow
na obnizenie znieksztatcen vour przy jednoczesnych korzysciach takich jak
niskie straty mocy, utrzymanie punktu maksymalnej mocy (MPP) ogniwa PV,
mozliwos¢ tadowania baterii akumulatorow w celu pdzniejszego odzyskiwania
energii;

c) zaproponowanie jednego wspolnego wspoOlczynnika oceny jako$ci napigcia
wyjsciowego v,.s dla réznych typéw obcigzenia w oparciu o analiz¢ czasowo-
czestotliwosciowg, ciggla transformate falkowa dla zadanej czestotliwosci

przelaczania f;.

2.2  Tezarozprawy

Zmniejszenie poszczegdlnych znieksztalcen napigcia wyjsciowego falownika mozna
uzyska¢ zar6wno poprzez odpowiedni projekt i dobdr parametrow filtra wyjsciowego, przez
zastosowanie odpowiedniego liniowego uktadu regulacji jak i przez zastosowanie uktadow
bilansujacych energi¢ w uktadach z sieciami impedancyjnymi zasilanymi z ogniw PV.
Kryteria oceny znieksztalcen napiecia wyjsciowego muszg bra¢ pod uwage zmiany
parametréw napiecia wyjsciowego dla wszystkich obcigzen zdefiniowanych w normach,
bioragc pod uwage limity dopuszczalnych wartosci harmonicznych, czas dojscia do stanu

ustalonego oraz wielko$¢ przeregulowania w zaleznos$ci od typu obcigzenia uktadu.
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3. Wymagania jakos$ci napiecia wyjsciowego w oparciu o obowigzujace
normy

3.1 Definicje dopuszczalnych wartosci znieksztalcen harmonicznych

Jednym z podstawowych standardow europejskich okre§lajacym jako$¢ sygnatlu
wyjsciowego 1 klasyfikacje falownikow w systemach UPS jest EN-62040 [77]. W normie tej
w punkcie trzecim okresla si¢ jakos$¢ napigcia wyjsciowego na podstawie klasyfikacji
falownika do odpowiedniej grupy: X, S oraz Y, gdzie zazwyczaj pierwszy czion kodu to
tryb pracy, drugi okre$la jako$¢ ze wzgledu na zawarto$§¢ procentowg THD, a trzeci
mozliwo$ci dynamicznej pracy uktadu. Dodatkowo zostaly w niej zawarte opisy metod
okreslania wlasciwosci 1 wymagania dotyczace badan dla poszczegdlnych trybow pracy
iobcigzen. Standard ten jest niejako uzupelieniem normy IEC 61000-2-2 [76].
Uszczego6towiajac dla klasyfikacji typu S, wspotczynnik THD napigcia wyjsciowego
powinien by¢ mniejszy niz 8% dla obcigzenia typu liniowego oraz nieliniowego
prostownikowego RC, gdzie PF=0.7 dla systemow dziatajacych ponizej napigcia 3 kVA.
Jest to najczgsciej spotykany typ obcigzenia szczegélnie w systemach komputerowych
i serwerowniach. Dla kodu klasyfikacji X napigcie wyjsciowe podobnie jak w klasie S,
charakteryzuje si¢ THD napiecia < 8% jednak tylko dla obcigzenia liniowego. Ostatnig
klasyfikacja jest Y, gdzie na wyjsciu nie mamy przebiegu sinusoidalnego i nie spetnia si¢
wymagan zgodnych z Tab. 3.1.1, gdzie zazwyczaj producent dostarcza informacji
o ksztalcie przebiegu wyjsciowego, jednak ograniczeniem jest szybko$¢ narostu napigcia
wyjsciowego.

Dodatkowo norma EN 62040:3 [77] definiuje badanie dynamicznych charakterystyk
wyjsciowych UPS przy zmianach skokowych obcigzenia. Odpowiednio do uktadu dotacza
si¢ obcigzenie rezystancyjne (100% czynnej mocy wyjsciowej), ktore skltada si¢ z dwoch
obcigzen odpowiednio 80% 1 20%. W normie zawarte sg rowniez kryteria oceny jakoS$ci
napigcia wyjsciowego, gdzie wyrdznia si¢ 3 klasy falownikow (1-3). Sa to czas dojscia do
stanu ustalonego oraz wielko$¢ przeregulowania. Na bazie wykreséw charakterystyk
dynamicznych na wyjsciu uktadu, gdzie przedstawiona jest zalezno$¢ zmiany wartos$ci
nominalnej napiecia wyjsciowego [%] w czasie [ms] wyroznia si¢ uktady, w ktorych btad
statyczny miesci si¢ w granicach +/- 10% lub +10% 1 -20 %. Wg normy [77] dla najmniej
rygorystycznej trzeciej klasy i odpowiadajacych poszczegdlnych granicznych warto$ci
obnizenia 1 zwyzki napigcia przejsciowego obcigzenia VSI w systemie UPS musza
zachowac przedziat tolerancji trwajacy do 10 ms.

Jak podaje norma IEC 6100-2-2 [76] nalezy ponadto zwrdci¢ uwage¢ na poziomy
kompatybilnosci jesli chodzi o interharmoniczne napigcia. Nalezy wzia¢ pod uwage tylko te

interharmoniczne, ktore s3a blisko czgstotliwosci podstawowej 50 lub 60 Hz.
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Interharmoniczne sg to wielkosci odnoszace si¢ do przebiegdw o czestotliwosci nie
bedacymi catkowitymi krotno$ciami czestotliwosci sktadowej podstawowej [5], [107]
zgodnie z [77] odgrywaja coraz to wigksza role w analizie jakos$ci napigcia wyjSciowego.
Wg normy w tym konkretnym przypadku cze$¢ obcigzen jest szczegdlnie wrazliwa na
niekorzystny efekt interharmonicznych, szczegoélnie lamp $wietlnych, gdzie mozna
zauwazy¢ tzw. efekt migotania, Tab 3.1.1. Norma wyrdznia tez takie pojecia jak
niezrOwnowazenie napigcia ,,unbalance”, gdzie wskazuje, ze jest to zjawisko o dluzszym
efekcie odzialywania na caty system, dtuzszym niz 10 min. W literaturze wyrdznia si¢
wspotczynnik ,, unbalance factor” UF, jako stosunek napigcia RMS sktadowej przeciwnej
do napigcia RMS sktadowej zgodnej [30]. Norma IEC 61000-2-2 [80] podaje, ze dla
trojfazowego uktadu niezrOwnowazenie napigcia okresla sie zalezno$cig (3.1.1),

wykorzystujgc pomiary napi¢cia miedzyfazowego, Uy, Up, Ue,.

(3.1.1)

6 * (Uczlb + Ul?c + Uga
v _
out-un Uap + Upe + Ugq

Poziom kompatybilnosci ustala si¢ jako niezréwnowazenie przeciwne] sktadowej na
poziomie 2% sktadowej zgodnej [76]. W falownikach tréjfazowych z duzym obcigzeniem
jest to natomiast 3%. Norma wyszczegolnia réwniez dopuszczalne wahania czgstotliwosci
na poziomie +/- 1 Hz czgstotliwosci podstawowej. W wigkszoSci obowigzujacych norm
falowniki charakteryzuje si¢ jako falowniki niskiego napiecia do 1 kV, §redniego napigcia

do 35 kV oraz wysokiego napigcia powyzej 35 kV.
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Tab. 3.1.1 Poziomy dla poszczegolnych harmonicznych napigcia w sieciach

niskonapieciowych wg IEC 6100-2-2 [76]

Harmoniczne nieparzyste,

niepodzielne przez 3

Harmoniczne nieparzyste,

podzielne przez 3

Harmoniczne parzyste

Numer Procentowy | Numer Procentowy | Numer Procentowy
harmonicznej | udziat harmonicznej | udziat harmonicznej | udziat
h harmonicznej | h harmonicznej | h harmonicznej
W  napieciu W napieciu w napieciu [%]
[70] [70]
3 5 1,52 2
7 9 1,5 4 1
11 3,5 15 0,4 0,5
13 3 21 0,3 0,5
17 2
19 1,5
23 1,5
25 1,5
17<h<49 | 2,27*(17/h) | 21<h<45 0,2 10<h <50 0,25*(10/h)
- 0,27 +0,25

* Przyjmuje sig, ze poziomy wszystkich wyzszych harmonicznych nie wystepuja

réwnoczesnie

Kolejng rekomendacje¢ dla dostawcy energii ograniczajaca harmoniczne napigcia 1 dla

odbiorcy harmoniczne pradu, definiowane odpowiednio przez wspotczynniki THD, 1 THD;

ujeto w IEEE-519 [76], gdzie dla dowolnego punktu ,,point of common coupling” PCC

spelnione sg warunki dla napi¢¢ ponizej 69 kV.

/ >, (U)?
THD, = ~————

1

*100%

1

/Z;‘;z(lk)z
THD; = ———— % 100%

(3.1.2)
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Wzory wspotczynnika znieksztalcen sygnalow sinusoidalnych napigcia 1 pradu
przedstawiono w (3.1.2). W tym standardzie nie okresla si¢ konkretnego limitu najwyzszego
rz¢du harmonicznej napigcia, lecz przyjmuje si¢, ze nie powinna by¢ on wigkszy niz 25.
Maksymalna amplituda harmonicznych napigcia powinna by¢ nie wigksza niz 3%
podstawowej harmonicznej, natomiast maksymalny wspotczynnik znieksztalcen napigcia
THD, nie wigkszy niz 5% po przefiltrowaniu (dla napie¢ do 69 kV), limity te dotycza
znieksztalcen mierzonych w stanie ustalonym.

Ograniczenia stojace po stronie odbiorcy energii elektrycznej (THD;) przedstawiono w
tabeli Tab. 3.1.2.

Tab. 3.1.2 Poziomy dla poszczegolnych nieparzystych harmonicznych napigcia w sieciach
dla napie¢ do 69 kV wg IEEE-519 [50]

Maksymalne dopuszczalne wartosci THD; [%]

Lscmar/1I1 <11 11<h<17 17<h<23 23<h<35 35<h TDD
<20* 4 2 L,5 0,6 0,3 5
20<50 7 3,5 2,5 1 0,5 8
50<100 10 4,5 4 1,5 0,7 12
100<1000 | 12 5,5 5 2 1 15
>1000 15 7 6 2,5 1,4 20

W wielu pozycjach literaturowych [105], [113], [114] wskazuje si¢, ze elementem
o najwigkszej zawodnos$ci w systemach UPS s3 wykorzystywane baterie akumulatoréw,
gdzie $redni czas migdzy uszkodzeniami ich ,, mean time between failures” MTBF jest duzo
mniejszy niz $redni MTBF falownika jednofazowego matej mocy, ktory wynosi $rednio 25
lat [113]. Najbardziej popularne s3 baterie kwasowo-otowiowe z wykorzystaniem
technologia VRLA, czyli akumulatorow zamknietych, o wigkszej gestosci elektrolitu.
Oprocz baterii kwasowo-otowiowych wyrdznia si¢ roéwniez akumulatory: nikolowo-
kadmowe, nikolowo-wodorowe, litowo-jonowe, litowo-jonowe z elektrolitem polimerowym
oraz niklowo-chlorosodowe. Akumlatory VRLA pracuja bezobslugowo w zakresie
uzupeltniania elektrolitu 1 odprowadzania gazoéw za pomocg zaworoOw podcisnieniowych w
przypadku pracy awaryjnej [114]. Optymalng temperaturg tadowania akumulatoréw jest 20
°C (dla akumulatoréw VRLA podaje si¢ zakres 0-40 °C) [113], [114] okres eksploatacji
baterii akumulatorow definiuje si¢ dla spadku ich pojemnosci do 80% pojemnosci
znamionowej po pelnym natadowaniu. W pracy doktorskiej w modelu eksperymentalnym
wykorzystujacym qZSI oraz symulator panelu PV wykorzystano tryb tadowania przez stala

rezystancje.
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3.2 Teoria mocy pozornej, rzeczywistej i biernej w ukladach z sinusoidalnymi
przebiegami wyjSciowymi

W uktadach jednofazowych i trojfazowych (dla ktérych analize rozkladu mocy
powinnismy dokona¢ dla kazdej z faz z osobna) z sinusoidalnym przebiegiem mozna
wyrdznic trzy roznego rodzaju moce: S (moc pozorng), P (moc czynng) oraz Q (moc bierng).
Natomiast w uktadach z niesinusoidalnym przebiegiem pradu, wg teorii Budeanu tylko
harmoniczna podstawowa odksztalconego pradu przenosi moc czynng uktadu [2], a przy
zatozonym sinusoidalnym napigciu (tylko prad jest odksztalcony) pozostate wyzsze
harmoniczne nie maja wplywu na moc czynng. Dla idealnego ukladu jednofazowego
zasilanego sinusoidalnym zrédlem obcigzenia 1 obcigzeniem liniowym (rezystancyjno-
indukcyjnym) zachodzg zaleznosci (3.2.1) oraz (3.2.2), gdzie v(z) oraz i(t) to odpowiednio
warto$ci skuteczne napigcia i pradu. W notach katalogowych podaje si¢ warto$ci
znamionowej mocy wyjsciowej falownikéw w kVA, ktora wynosi zazwyczaj od
kilkudziesigciu do nawet kilkuset kVA. Chwilowa moc czynna to iloczyn chwilowego

napigcia oraz pradu.

v(t) = V2U sin(wt) (3.2.1)
i(t) = V2I sin(wt — @) (3.2.2)
p(t) = Ul cos @ [1 — cos (2wt)] — Ul sin ¢ sin(2wt) (3.2.3)

p(t) = P[1 — cos (2wt)] — Qsin(2wt) (3.24)
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c S,
/([3-
a
b a
b

moc pozorna
faz: a, b, c

Rys. 3.2.1 Rozktad zaleznosci mocy dla dowolnego typu obcigzenia w uktadzie trojfazowym
[19], [20]

Moc czynng, pozorng oraz bierng dla uktadéw sinusoidalnych przedstawia si¢ wzorami
(3.2.5), (3.2.6) oraz (3.2.7), bazujac na trojkacie mocy Rys. 3.2.1 oraz Rys. 3.2.2 a).

P =Ulcosp =I°R (3.2.5)
Q =Ssing (3.2.6)

S=UI=P+jQ (3.2.7)
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Dla zrownowazonego uktadu trojfazowego falownika napigcia DC/AC napigcia i prady

fazowe przedstawia si¢ zaleznos$ciami (3.2.8) oraz (3.2.9) [2].

[ sin(wt) ] (3.2.8)
VouTa ) 2 |
vOUTb] = \/Evo | sin(wt — 3 *70)
Voure

4
sin(wt — 3* n)J

. [ sm(wt) ] (3.2.9)
FZ:] = V2i, sin(wt — = * ) |
loc 4
| sin(wt — 3* m) |

Wedtug [114] na podstawie analizy mocy czynnej powinno si¢ przyjmowaé minimum
25% zapas rezerwy w celu zapewnienia ciaglej pracy przy duzych chwilowych wzrostach
mocy, wynika to z wpltywu pradéw rozruchowych przy sterowaniu silnikami oraz
odksztalcen w pierwszych taktach dziatania falownika przy pracy w zasilaczach typu UPS
[105], [113]. Znieksztatcenia pradu majg wptyw na wielko§¢ THD;, a co za tym idzie na
wspotczynnik mocy 4 falownika, jednak zaleza one tylko i wytacznie od odbiorcy i rodzaju
obcigzenia.

Niepozadang mocg jest moc bierna falownika Q gromadzona na elementach reaktywnych
falownika, powoduje ona straty mocy poprzez cykliczny pobdr pradu przez elementy
rezystancyjne [85]. Minimalizacja mocy biernej pozwala na poprawe jakosci wyjsciowej
falownika i ma wptyw na sprawnos¢ oraz MTBF. W sterowaniu falownikéw pracujacych na
sie¢ stosuje si¢ na przyktad specjalne uktady pozwalajace na wstrzykiwanie mocy czynnej
do sieci, dokonujac jednocze$nie korekcji — minimalizacji mocy biernej, majac na uwadze
zastosowane obcigzenie, na ktorym wydzielana moc nie powinna przekracza¢ mocy czynnej
falownika [4]. Problem zwigzany ze zwigkszeniem mocy biernej moze by¢ rowniez
obserwowalny dla niezrbwnowazonego obcigzenia wynikajacego np. z uszkodzenia ktores z
faz [22] izwigkszonym przebiegiem pradu elementow obcigzenia. Szczegdlnie dla
obcigzenia nieliniowego prostownikowego RC, istnieje wiele metod analizy mocy 1 jej
rozktadu w uktadach z niezréwnowazonym obcigzeniem [22], jedna z nich opiera si¢ na tzw.
teorii mocy chwilowej pg 1 jej modyfikacjach przyblizonej bardziej szczegdtowo
w rozdziale 3.5. Jednym ze sposobow walki z tym negatywnym zjawiskiem moze by¢
zastosowanie uktadow kompensacyjnych mocy biernej Q, bedacej sktadowa mocy pozorne;j

S, na podstawie trdjkata mocy Rys. 3.2.2 a).
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a) b)
Rys. 3.2.2 a) Trojkat mocy dla przebiegdéw sinusoidalnych; b) czworo$cian mocy dla
przebiegdw niesinusoidalnych pradu uwzgledniajacy moc dystorsji D oraz moc

deformacji V'

Majac na uwadze mozliwo$¢ wystgpienia zjawiska niezréwnowazenia napigcia
wyjsciowego rowniez w takich uktadach jak stanowiska wyspowe, w rozprawie doktorskiej
zaproponowano odrgbng metodologie sterowania nadaznego - nowe zmodyfikowane
sterowanie typy PBC. Wdrozone sterowanie IPBC2 jest odporne na znieksztalcenia
spowodowane nadmiarem pradu uszkodzonej fazy. Zapewnia efektywna redukcje
znieksztalcen fazy niezrownowazonej wzgledem dwoch pozostatych faz m.in. poprzez
wprowadzenie dodatkowego tlumienia (rezystancji) R; w ukladzie regulacji, a co za tym
idzie zmniejszenie tetnien napigcia wyjsciowego. Nie skupiato si¢ ono bezposrednio na
wyliczaniu mocy biernej Q oraz jej kompensacji, wykorzystujac na przyktad kompensatory
pasywne, badz rozktad pradow w systemie [22]. Majac na uwadze zalezno$ci wynikajace
z takich wspotczynnikow jak THD;, wspotczynnika mocy A, uklad nalezy przeanalizowaé
pod wzgledem ksztaltu napiecia wyjsciowego oraz przesunigcia fazowego w zalezno$ci
od odbiornika. Inne obliczenia wspdiczynnika mocy stosuje si¢ dla sinusoidalnych
przebiegdéw (dla obcigzenia liniowego R rezystywnego) — (3.2.10), (3.2.11), (3.2.12) badz
niesinusoidalnych przebiegéw (na przyktad dla obcigzenia nieliniowego prostownikowego

RC), uwzgledniajac np. moc dystorsji D w odniesieniu do teorii mocy.

IR (3.2.10)

A: —_— —
g = cosy

el e~
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Py (3.2.11)

VP + Qf
S, = +/P?2+ Q2 (3.2.12)

cosp =

3.3 Teoria mocy pozornej, rzeczywistej i biernej w ukladach
z niesinusoidalnymi przebiegami wyjSciowymi

W jednofazowych i tréjfazowych falownikach z niesinusoidalnymi przebiegami
wyj$ciowymi wyroznia si¢ 2 podstawie teorie jest to teoria Fryzego oraz teoria Budeanu. W
celu obliczenia poszczegdlnych sktadowych mocy wedtug teorii Budeanu, wykorzystuje si¢
wzory (3.3.1), (3.3.2) oraz (3.3.3). W podanej analizie na etapie projektowania pomija si¢
moc deformacji V, ktora wchodzi w sktad mocy dystorsji [105], [107] - Rys. 3.2.1 b).
poszczegolne wartosci P, O oraz S sa obliczane podobnie jak w przypadku ukladow
z przebiegami sinusoidalnymi (3.2.7), niemniej wartosci napigcia i pradu sa obliczane jako
suma wartosci skutecznych RMS, gdzie z definicji szeregu Fouriera sktadowe te okresla si¢
jako sinusoidalnie zmienne [2], [85]. Warto nadmieni¢, ze dla niezerowych mocy czynnych
oraz biernych odpowiadajace harmoniczne pradu oraz napigcia dla tej samej czgstotliwosci

muszg przyjmowac wartosci niezerowe [105].

i > (3.3.1)
P=P, + z P, =U,l, + Z U,IL,cosp,
n=1 n=1

°° (3.3.2)
Q=) Unlnsing,
n=0

. \/W (3.3.3)

Kolejng rdéznica jest zdefiniowanie mocy pozornej uwzgledniajagcej moc dystorsji D
(3.3.5). Wg [37] ta skladowa mocy pozornej jest odpowiedzialna za niezrownowazenie
obcigzenia i w odniesieniu do analizy mocy powinna zosta¢ uwzgledniona. Dodatkowo [37]
wskazuje, ze nawet dla systemu bez znieksztalcen powinni§my przeanalizowaé: ciagla
transmisj¢ energii, przesuni¢cie napigcia oraz pradu oraz asymetri¢ zwigzang z
niezrownowazonym obcigzeniem. Inng interpretacje mocy znieksztalcen D przedstawiono
na Rys. 3.3.3 [2].
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P

Rys. 3.3.1. Trojkat mocy dla przebiegdw niesinusoidalnych wg teorii C.I. Budeanu [2].

§? = p2 4 (? (3.3.4)
Gdzie §; to moc pozorna podstawowych harmonicznych pradu i napigcia.

D? = §? — p? — @? (3.3.9)
D? =52 — 52 (3.3.6)
Wspotczynnik mocy 4 dla przebiegéw niesinusoidalnych przyjmuje wzor (3.3.7).

P P
P (3.3.7)

S /P2+QZ+D2:Y*COS(p

Opierajac si¢ na wyprowadzeniach korzystajac ze wzoru Parsevala, zarowno dla napigcia jak
1 pradu zachodzi réwnos¢ (3.3.8) Na podstawie tego wzoru przyblizony wspdtczynnik PF
mozna wyznaczy¢ rowniez za pomoca (3.3.9), gdzie procentowe znieksztalcenia napigcia sg

zazwyczaj pomijane, ze wzgledu na niskie wartosci THD,.

(3.3.8)
THDx s [%]°

100
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Uilicose (3.3.9)

THD;[%]*

A ~
|U111|\/1 +—an 100

M Vo i, R= 100 Q, CLOAD*43O,uF, CFZSOuF,LFZZmH
I I I I I I I I I I I I I I

@(50HZz)=-0.2026 deg
cos@(50Hz)=0.99999

PF=0.741

DLl
Lkt ¥ "

10k THDv:6.193% i

30F THDI,Z 90.61% i

_40 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Time [ms]
Rys. 3.3.2 Pomiary napigcia wyjsciowego oraz pradu wyjsciowego modelu
eksperymentalnego dla nieliniowego prostownikowego obcigzenia RC bez

sprzezenia zwrotnego.
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3.4 Teoria mocy chwilowej pg

Jedna z metod analizy mocy w uktadzie jest kalkulacja mocy chwilowej falownika.
Tworcg teorii 1 metodologii mocy chwilowej pgq jest H. Akagi [2]. Jednym z podstawowych
podejs¢ jest obliczenie chwilowych warto$ci mocy rzeczywistej p oraz chwilowej mocy
urojonej g. Na podstawie transformaty af, w uktadzie ab0 jesteSmy w stanie wyznaczyc¢ v,,
vg oraz i, ip W przypadku rozpatrywania obwodu trojprzewodowego bedacego
przedmiotem rozprawy doktorskiej czton p mocy czynnej reprezentuje caly przeptyw energii
na jednostk¢ czasowa, natomiast czlon urojony ¢ jest to zupelnie nowa jednostka obliczana

na potrzeby metodologii [2], wykorzystujac (3.4.1).

[Z] = [ v?;a E@a] * [ig] (3.4.1)

Wzér na chwilowy wektor napigcia (3.4.2) o statej amplitudzie oraz chwilowy wektor pradu

(3.4.3) w odniesieniu do teorii pg po transformacie aff przyjmuje nastgpujacg postac:
e = v, +jvp (3.4.2)
[ =1lq+jig (3.4.3)

W ukladzie trojfazowym chwilowa moc czynng oblicza si¢ jako sumg iloczynow
chwilowych napie¢ i chwilowych pradow fazowych (3.4.4). Stosujac teori¢ mocy chwilowej
moc ta rozpatrywana jest za pomocg réwnania (3.4.5) w odniesieniu do skladowych

transformacji Clarke na osiach af0.
D = Valg + Vplp + Vel (3.44)
P = Vaig + Vgig + voip = Va(iap + iag) + vp(igp + ipg) (3.4.5)

Dla falownikow trojfazowych w ukladzie obcigzenia trojprzewodowym nie wystepuje
sktadowa pradu zerowego iy izachodzi zalezno$¢ vpip=0. W sktad chwilowej mocy
rzeczywistej p wchodza prady chwilowej mocy czynnej poszczegdlnych faz: iy, ig, oraz
prady chwilowej mocy biernej g: ing, ig;. Chwilowa moc rzeczywista p odnosi si¢ do
catkowitego przeptywu energii w odniesieniu do sktadowych af. Catkowita chwilowa moc

rzeczywista jest sumg na obu osiach chwilowych mocy czynnych (3.4.6).

P = Pap + pﬁp'l'paq + Ppq (3.4.6)
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Chwilowa moc bierna p,, 1 pg, jest sktadowa chwilowej mocy rzeczywistej p. Suma
chwilowych mocy biernych na osiach af jest rowna 0 i nie musi zosta¢ poddawana dalszej
analizie.

W przypadku [2] v,#v,, nalezy wyznaczy¢ odpowiednio chwilowa moc rzeczywista kazdej

z faz p, oraz pg zgodnie ze wzorem (3.4.7) [2].

G-l
Pl vgigl  lvgigyl * lvgipgg

W celu wyznaczenia chwilowej mocy urojonej stosuje si¢ natomiast zaleznos¢ (3.4.8).
q = Vgly — Vulp (3.4.8)

Suma chwilowej mocy rzeczywistej p (3.4.6) oraz chwilowej moc urojonej g (3.4.8) jest
natomiast moca zespolong s [2] 1 jest to réwniez nowa wielko§¢ w pordéwnaniu do

tradycyjnego podejscia rozktadu mocy.
s=p+jg=exi” (3.4.9)

Finalnym etapem przeprowadzonej analizy chwilowych napie¢ i pradow falownika jest
wyznaczenie zaleznosSci pradoéw sterujacych i,, iz (3.4.10) oraz dobdér wartosci
kompensacyjnych chwilowych mocy rzeczywistych i urojonych w zaleznosci od
wystepujacych znieksztatcen. W pierwszej kolejnosci nalezy obliczy¢ chwilowe moce p
oraz g na podstawie przyjetego schematu i wzorow (3.4.5), (3.4.8), nastepnie dokonac
kompensacji wartosci chwilowych mocy wykorzystujac w nastepnym kroku odwrotng
transformate of.

Wykorzystujac transformate off oraz odwrotng transformat¢ of, nalezy pamigtaé
o prawidtowym doborze wspolczynnikéw macierzy przeksztalcen dla uktadu stacjonarnego
w zaleznos$ci od ilosci faz (ilosci przewoddéw), zastosowanej metody pg oraz typie

obcigzenia — rozdziat 4.2.

-l 2

Nalezy jedocze$nie nadmieni¢ ze wartosci p,, 1 pg, nie odpowiadaja mocy biernej O 1
jest to wielko$¢ obliczana na podstawie [2], chociaz ich wzor wykorzystany w transformacie
off zawiera zalezno$ci napiecia 1 pradu nie nalezy laczy¢ zalezno$ci napigcia zasilania i

zastosowanego obcigzenia, jest to napigcie chwilowe oraz moc chwilowa z jednostka [VAI]
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[2]. Dzigki takiemu rozwigzaniu analizowany uklad nie musi by¢ rozpatrywany w stanie
ustalonym, jednak podejscie to rozni si¢ od klasycznej analizy, gdzie np. w [30] stosuje si¢
sterowanie wprost moca, wprowadzajac dodatkowe regulatory np. PI mocy biernej i czynne;j
dazy si¢ do jej minimalizacji. Teori¢ mocy chwilowej pg wykorzystuje si¢ glownie
niwelujac  oscylacje chwilowej mocy czynnej p stosujac réznego rodzaju filtry
dolnoprzepustowe i zerujac moc ¢g. Moze by¢ to rowniez jedna z metod sterowania
pradowego.

Wedlug [36] teoria mocy pg [2] w tradycyjnym podejsciu w celu implementacji
sterowania jest odpowiednig metoda w szczego6lnosci, gdy nie jest wymagana catkowita
analiza mocy w ukladzie. Jednocze$nie wskazuje na mozliwo§¢ wystgpienia chwilowych
pradow mocy biernej dla czystego obcigzenia rezystancyjnego R, gdzie uktad nie zawiera
elementéw reaktywnych, a moc bierna Q wynosi 0. Wnioski, ktore moga si¢ nasuwac [36]
to brak odpowiedniego opisu zaleznosci w szczegolnosci dla zjawiska asymetrii obcigzenia.
Teoria mocy chwilowych pg nie pozwala na identyfikacj¢ typu zastosowanego obcigzenia.
W systemach trojfazowych analize¢ mocy dokonuje¢ si¢ w oparciu o ciggly przeptyw energii,
przesuni¢gcie fazowe oraz asymetri¢ zwigzang z niesymetrycznym obcigzeniem.
Wg [37] przy niesinusoidalnym obcigzeniu niezrownowazonym nalezy uwzgledni¢ zaréwno
moc bierng Q oraz moc dystorsji D odpowiedzialng za niezrGwnowazenie obcigzenia, gdzie
w podejsciu mocy chwilowej pg wartosci te zostajg zastgpione przez jeden wspotczynnik.
Jako jedna z wad analizy mocy chwilowej wskazuje si¢ wzrost mocy pozornej S przy
jednoczesnym zmniejszeniu wspotczynnika PF, gdy nie jesteSmy w stanie okresli¢ czy
wzrost jest zwigzany z wystgpowaniem kondensatora w obcigzeniu badz tez
z niezrébwnowazeniem fazowym dla konkretnej fazy uktadu. Przedstawiona analiza pozwala
na analiz¢ jakos$ci napigcia wyjSciowego uktadow energoelektronicznych w szczegdlnosci

w systemach pracujacych ,, on-grid”’, podczas zmian obcigzenia.
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4. Podzial falownikow napiecia

4.1 Porownanie topologii falownikow jedno- i trdj- fazowych.

Podstawowy podziat falownikow napiecia to podziat ze wzgledu na ilos¢ faz. Do
najbardziej popularnych zaliczmy falowniki jedno- 1 trojfazowe w zaleznos$ci od
przeznaczenia i trybu pracy. W przypadku tréjfazowych falownikow nalezy zwrocié
réwniez uwage na mozliwo$¢ pracy z niesymetrycznym obcigzeniem ,,unbalance load”
wynikajacym na przyktad z usterki modutow elektronicznych obcigzenia, a co za tym idzie
znacznym zwigkszeniem przeptywu pradu wyjsciowego i odksztatceniami napigciowych
przebiegdw wyjsciowych.

Kolejny podziat to dywersyfikacja ze wzgledu na budowe przetwornic pozwalajacych na
modulacje sygnatu wejsciowego [85]. Stosowane sg uktady przeciwsobne, potmostkowe
., half-bridge” oraz z pelnym mostkiem ,, full-bridge”, tak zwanym mostkiem typu H [84],
[68]. Osobna szeroka grupa sa falowniki wielopoziomowe, w ktdrych wyrdznia si¢ np.
struktury kaskadowe 1 ,,neutral point clampled” NPC lub tez ,,flying capactior” FC. Przy
uzyciu falownika z mostkiem typu full-bridge, ktory zostat wykorzystany w badaniach
eksperymentalnych nalezy pamigta¢ o odpowiedniej komutacji kluczy tranzystorowych
w celu uniknigcia stanu zwarciowego wystepujacego podczas jednoczesnego zalgczenia
gornej badz tez dolnej galezi kluczy. Wykorzystuje si¢ wtedy najczgsciej modulacje
sinusoidalng, tréjpoziomows, dwuzboczows, gdzie wystepujace harmoniczne to
harmoniczne nieparzyste. Dzicki zastosowaniu pelnego mostka typu H odpowiedniemu
sterowaniu szerokosci impulsow mozna uzyska¢ dwa razy wyzsze napigcie wyjsciowe niz
na przyklad w przypadku potmostka. Tranzystory wykorzystywane do budowy mostka to
tranzystory typu MOSFET oraz IGBT [24]. Dla uktadéw o wyzszej mocy rz¢du stosuje si¢
tranzystory w technologii IGBT, przy jednoczesnym uwzglgdnieniu nizszych czgstotliwosci
przetaczania. Zjawiskiem niepozadanym w tranzystorach typu IGBT jest tzw. ogon pradowy
(,,current tail”), gdzie dochodzi do wydlizenia czasu wylaczania w stosunku do
tranzystorow typu MOSFET [45].

Ponadto falowniki napigcia pracujace w systemach UPS skladaja si¢ zazwyczaj
z przetwornicy DC/DC podwyzszajacej napigcie wejsciowe falownika lub tez uktadu typu
sieci impedancyjnych, dzieje si¢ tak z powodu niskich warto$ci napiecia wejsciowego
dostarczanego do uktadu podczas wykorzystywania falownikoOw w sieciach typu microgrids
lub zasilanych z ogniw PV. Dodatkowo w zastosowaniach przemystowych stosuje sie¢

falowniki z wyj$ciem transformatorowym, szczegdlnie przy mocach rzgdu wielu kilowatow.
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W celu potaczenia réwnoleglego falownikéw o $redniej i matej mocy potrzeba natomiast
zastosowa¢ odpowiednie filtry na wyjsciu [59].

RLF LF iLinCF+iLOAD iLOAD
T >
VDC —91 i— Lep
N RCF Vour R
LOAD
b Vewm CF —|—

S,

S=NOT(S) S,=NOT(S,)

a) Jednofazowy 2- lub 3- poziomowy falownik z pelnym mostkiem typu H i obcigzeniem

rezystancyjnym
trojkqt
____________________________ | UrA—T10—T R,
S 1818 Vel E]# o
& Sk Sk iR, Ly W

____________________________ ’ VC s i
Sl- W T TI]
mirft i ETT
PWM <—l. N E R A A !
«—— our Lour Vour
vOUT

gwiazda

b) Trojfazowy 2- poziomowy falownik z obcigzeniem typu trojkat (delta) oraz gwiazda (star)
w ukladzie tréjprzewodowym z obcigzeniem rezystancyjnym

Rys. 4.1.1 Podstawowe schematy jedno i tréjfazowych falownikow [85], [96]
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4.2 Rozne typu obcigzenia VSI w zastosowaniach dla UPS — stanowisko

wyspowe
Obcigzenie
Filtr wyjsciowy
Falownik
Lr Roﬁ a)
N W_L %

Voc = J TG ’
Ro R b)

O

Rys. 4.2.1 Rdzne typy obcigzenia: a) statyczne, b) dynamiczne rezystancyjne,

¢) nieliniowe prostownikowe RC [42]

Pierwsze falowniki, ktére zaczeto projektowaé opieralty swoje sterowanie o modulacje
szeroko$ci impulséw z przebiegiem prostokatnym — modulacja w pasmie podstawowym.
Najprostsze falowniki generowaly prostokatny sygnal wyjsciowy o czestotliwosci 50 Hz za
pomoca schematu modulacji ,,square wave pulse width modulation” SWPWM [68].
W literaturze przedstawia si¢ falowniki o czgstotliwosci podstawowej £, = 50 Hz lub f,
= 60 Hz. Prostokatny sygnat wyjsciowy dawat mozliwo$¢ regulacji amplitudy podstawowej
harmonicznej oraz mozliwosci ksztattowania wielkosci pozostatych harmonicznych (zmiana
wspotczynnika THD) [67]. Réwniez dzieki temu rozwigzaniu stosowano stosunkowo wolne
tranzystory, a dzigki niskiej czestotliwos$ci przelgczania dynamiczne straty mocy w
falowniku zostaty ograniczone. Takie rozwigzanie posiada jednak réwniez swoje wady.
Jedng z nich byt brak mozliwos$ci zapewnienia ograniczenia szybkiego narostu napigcia
wyjsciowego do co najwyzej 10 [V/us] wskazanego w normie PN-EN 62030:3 [85]. Jednym
ze sposobOw oceny jakos$ci zastosowanej techniki modulacji PWM jest mozliwosé
uzyskania jak najwigkszej amplitudy w odniesieniu do zadanego statego napigcia
wejsciowego [85], [91].

Zaleta przetwornic przeciwsobnych oraz tych w ukladzie mostkowym z wyjsciowym
transformatorem pracujacych z czestotliwos$cig przelaczania rownej czestotliwosci

podstawowej (z przebiegiem prostokagtnym) jest mozliwos¢ uzyskania najwyzej amplitudy
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pierwszej harmonicznej 4/z*Vpccoso, gdzie o to przesunigcie impulsoOw prostokatnych
o jednakowej wielkos$ci w zadanym potokresie 7 [85].

Niekorzystne, wysokie zawartosci harmonicznych zaproponowanego rozwigzania
wymusity jednak proby podjecia innych metod sterowania szeroko$cig impulsow, gdzie
szeroko$¢ impulsow o wyzszej czestotliwosci odpowiada chwilowej amplitudzie sinusoidy.
W takim rozwigzaniu w modulatorze przebieg modulowany jest sygnalem o wysokiej
czestotliwosci. Z powstatych w ten sposob impulsow po usrednieniu uzyskujemy przebieg
sinusoidalny. W przypadku obecnie stosowanych uktadow dyskretnych przebieg odniesienia
ma najczesciej charakter schodkowy, gdzie uzyskujemy jedng warto$¢ napigcia
modulujacego dla kazdego okresu sygnatu modulowanego [68]. Taka modulacja nazywana
jest modulacja regularng moze mie¢ posta¢ modulacji symetrycznej na przyktad w
przypadku modulacji tréjpoziomowej. Modulacja regularna moze by¢ jedno- lub tez dwu-
zboczowa. Dla modulacji dwupoziomowej w zerze wypelnienie szerokosci impulsow
wynosi dokladnie potowe (co niekorzystnie zwicksza zawarto§¢ harmonicznych o
czestotliwosci przelaczania f;). W modulacji trojpoziomowej mamy trzy poziomy napigcia.
W modulacji wielopoziomowej wyrdzniamy dziedziny czasu na poszczegdlnych poziomach

[5].

Systemy UPS, w ktorych wykorzystywane sg falowniki mozemy ponadto sklasyfikowac
wedlug zaleznosci wynikajacych z wielko$ci 1 zmienno$ci napigcia stalego DC oraz
czestotliwoscei [77], [113], [114]:

a) VFD (,,voltage and frequency dependent”’) — wielko$¢ oraz czgstotliwos$¢ napiecia

wyjsciowego sa zalezne od wielkos$ci napigcia i1 czestotliwos$ci zasilania;

b) VFI (,,voltage, frequency independent”’) — wielko$¢ oraz czgstotliwos$¢ napiecia

wyjsciowego sa niezalezne od wielko$ci napigcia i czestotliwosci zasilania;

¢) VI (,,voltage independent”’) — wielko$¢ napigcia wyjsciowego jest niezalezna

od wielko$ci napigcia zasilania, czestotliwos$¢ na wyjsciu falownika jest zalezna

od czestotliwosci zrodla zasilania.
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Sposoby ograniczenia wyst¢epowania znieksztalcen napiecia wyjsciowego

Mozemy przyja¢ trzy glowne sposoby ograniczenia wystgpowania znieksztalcen

w falownikach napigcia, ktore zostaty przeanalizowane w rozprawie:

a)

b)

Dobor parametréw filtra wyjsciowego falownika, ktory powinien nie tylko zapewniaé
ograniczenie te¢tnien napigcia wyjSciowego falownika 1 ograniczenie wartosci
bezwzglednych mocy biernych w elementach filtra, ale takze by¢ dobrany w celu
uzyskania efektywnej pracy danego typu sprz¢zenia zwrotnego np. CDM, PBC, PID
i wielu innych. Ze wzgledu na opdznienie modulatora PWM sprzezenie zwrotne jest
op6znione co najmniej o jeden takt przetaczania, dtawik mozna potraktowaé wtedy w
jednym takcie jako zrédlo pradowe (dtawik wymusza prad podczas gdy nie dziata
sprzezenie zwrotne)

Odpowiedni wybor regulatora falownika, ktory powinien uwzglgdniaé rowniez
rzeczywiste parametry filtra wyjsciowego, w szczegolnosci zastepczej indukcyjnosci

1 szeregowej rezystancji dlawika, zaleznych od amplitudy i1 czestotliwosci pradu
magnesujacego w tym dlawiku. Na model falownika wptywa w tym momencie takze
dobor tranzystorow mostka falownika. Efektywna redukcja szeroko rozumianych
znieksztalcen napigcia wyjsciowego poprzez pomiar napigcia wyjSciowego oraz
pradu wyjsciowego i pradu dtawika prowadzi do konieczno$ci stosowania uktadow
typu MISO.

Wykorzystanie bilansu energetycznego, zasad zachowania energii w uktadzie, analizy
mocy czynnej 1 biernej. Zastosowanie uktadow gromadzacych dodatkowa energie
w uktadzie na przyklad przez zastosowanie tzw. bankéw akumulatorow w uktadach
zasilanych z ogniw PV wspotpracujacych z uktadami podwyzszajacymi napigcie na
przyktad z sieciami impedancyjnymi w strukturze qZ-Source. Charakteryzuja si¢ one
wykorzystaniem jedynie kluczy falownika co prowadzi do redukcji ilosci elementow
mogacych mie¢ wpltyw na sprawnos¢, straty mocy, a co za tym idzie rowniez
niezawodnos$¢ i1 jako$¢ napigcia wyjsciowego. Jednak wystepuja znaczne dodatkowe
straty mocy na kluczach falownika w stanach zwarciowy ,,shoot-through”. Przy
niecigglym przeplywie pradu przez diawiki sieci impedancyjnych powoduja one
zwiekszenie znieksztatcen napigcia wyjsciowego. Stad zastosowanie sieci typu qZ-
source w potaczeniu z baterig akumulatorowa w uktadach falownikow napiecia

wspolpracujacych z ogniwami PV.
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Dodatkowo warto nadmienié, ze dla niskich czestotliwosci mniejszych od czestotliwosci
rezonansowych filtra wyjsciowego, ktdra jest mniejsza niz f/2, harmoniczne s3 thumione
przez petle sterowania. W przeciwienstwie do wyzszych czestotliwos$ci, gdzie harmoniczne
sg tlumione przez pasywny filtr LrCp. Najwazniejszg czestotliwoscig harmonicznych jest
efektywna czgstotliwos¢ PWM réwna czestotliwos$ci przelaczania f. lub 2f. dla pierwszego
schematu modulacji [85], poniewaz harmoniczna o czgstotliwosci przebiegu PWM ma
najwyzszg amplitude. W celu uzyskania jak najlepszej jakos$ci napigcia wyjsciowego uktad
powinien by¢ zatem rozpatrywany calo§ciowo wykorzystujac zarowno odpowiednie filtry
jak 1 sterowanie. Zastosowanie pojedynczych rozwigzan np. tylko filtra wyjSciowego nie jest
w stanie zapewni¢ prawidlowej pracy w catlym zakresie czestotliwosci nawet ukladach

klasyfikowanych jako uktady o niskiej i §redniej mocy.

5. Sprzezenie zwrotne i jego wplyw na jako$¢ napiecia wyjsciowego —
dyskretna analiza malosygnalowa uwzgledniajaca modulacj¢e PWM.
Dyskretny model falownika bazujacy na rownaniach stanu

Jednym ze sposobow ograniczenia harmonicznych przebiegu wyjSciowego jest
zastosowanie odpowiedniego algorytmu sterowania w petli sprzezenia zwrotnego [13], [38],
[55], [63]. Redukcje znieksztalcen napigcia wyjsciowego nalezy rozpatrywaé w zakresie
nisko (ponizej czestotliwosci rezonansowej pasywnego filtra LpCr) 1 wysoko
czestotliwosciowym. Powyzej czgstotliwosci rezonansowej filtra wyjsciowego jego
tlumienie jest na tyle duze, ze sprzg¢zenie zwrotne nie wplywa na jako$¢ napigcia
wyjsciowego nawet ponizej czgstotliwosci Nyquista [63]. Wyrdzniamy takie sposoby
regulacji jak regulacja typu MISO (ang. Multi-Input Single-Output) oraz SISO (Single-Input
Single-Output) [87], [92]. W regulacji typu MISO mamy przynajmniej dwie zmienne
wejsciowe regulatora [85]. W zastosowaniach przemystowych w falownikach o wyjsciu
transformatorowym stosuje si¢ zazwyczaj prosta regulacj¢ amplitudowa (reguluje si¢ co
okres podstawowy amplitud¢ napigcia). Przy regulacji nadaznej (regulacja przebiegu co
okres przetwarzania), stosujac dyskretny modulator PWM mierzymy parametry (dane
wejsciowe) regulatora takie jak: napigcie wyjsciowe vour, prad dtawika iz oraz prad
wyjsciowy ipyr W jednym takcie przetwarzania procesora sterujgcego i1 wyliczamy
szerokosci impulsow, ktérymi bedziemy sterowali mostek dopiero w nastepnym takcie
przelaczania [91].

W zwigzku z tym musimy wzig¢ pod uwage przynajmniej jeden takt opdznienia
(w przypadku sterowania opartego na porOwnywaniu wartosci zadanej — regulatory
niepredykcyjne). Przy dynamicznych obcigzeniach powoduje to konieczno$¢ korzystania ze

znacznie wigkszych wartosci kondensatorow w filtrze wyjsciowym LpCr niz tych



40

wynikajacych bezposrednio z wyliczen dopuszczalnych harmonicznych w napigciu
wyjsciowym dla stanu ustalonego. Dla przyktadu w chwili skokowego odlgczenia
obcigzenia dtawik pracuje jak zrodto pradowe, ktére taduje kondensator w filtrze
wyjsciowym. W takim przypadku dla skokowej redukcji pradu obcigzenia o 5 A 1 wartosci
pojemnos$ci 2 uF skok napigcia dla czgstotliwosci przetwarzania 25600 Hz moéglby dojsé
maksymalnie do 97.5 V. W wielu publikacjach problem rozwigzano stosujac znacznie
wieksze warto$ci kondensatora filtra wyjsciowego — np. 50 pF, dla ktérych skok wynosi juz
tylko 3.9 V. Rozwigzanie to jest wystarczajace dla uzyskania dopuszczalnego
przeregulowania napi¢cia wyjsciowego oraz dojscia do stanu ustalonego po okresowej
zmianie obcigzenia. W [38], [112] metodologi¢ doboru wielkosci filtra réwniez uzalezniono
od typu regulacji 1 mozliwosci zwigzanych z obnizaniem THD, jak i1 przeregulowania.

Istnieja dwa podejscia jesli chodzi o teori¢ regulacji zwigzang z sterowaniem uktadow
elektroniki mocy. Pierwsze podejscie zaklada poslugiwanie si¢ modelem dyskretnym
falownika. Drugie podejscia opiera si¢ na dyskretyzowanym opisie modelu ciagtego
(np. metoda ZOH). Dyskretyzacja modelu cigglego uniemozliwia analiz¢ wpltywu typu
modulacji PWM na sterowanie co ma istotny wpltyw na analize jakosci i opdznien w torze
pomiarowym. Tylko wykorzystanie modeli od razu dyskretnych pozwala zbadaé
zachowanie urzadzenia dla okreslonego schematu i typu modulacji (np. jedno- lub
dwuzboczowej) PWM. Typowym przypadkiem jest sytuacja, gdy modulacja dwuzboczowa
w uktadach jednofazowych wprowadza opdznienie o jeden takt wigksze niz modulacja
jednozboczowa. Sytuacja ta wynika z zalezno$ci przerwy migdzy poszczegodlnymi
impulsami od szeroko$ci poprzedniego impulsu [24].

Typowymi obcigzeniami falownikow malej i1 sredniej mocy stosowanych w systemach
UPS jest obcigzenie statyczne rezystancyjne, dynamiczne liniowe oraz obcigzenie
prostownikowe nieliniowe RC. W projektowaniu ukladow cyfrowych stosujemy dwa
podejscia jesli chodzi o realizacj¢ uktadoéw sterowania. Pierwsze podejscie to wykorzystanie
modelu ciggtego w dziedzinie czasu, a nastgpnie jego transformacja do dziedziny dyskretnej
[48]. Drugie podejscie koncentruje si¢ natomiast na uwzglednieniu wszystkich elementow,
ktore sa w stanie przetwarza¢ sygnaly na posta¢ dyskretng juz wcze$niej na poczatku
implementacji np. impulsatory, modulatory PWM oraz pozostate elementy. Do glownych
wad 1 ryzyka przy podejsciu pierwszym nalezy mozliwo$¢ utraty stabilno$ci po
dyskretyzacji natomiast w drugim przypadku mozliwos¢ wystepowania zaktdcen i pomiedzy
poszczegolnymi okresami probkowania jak 1 zmian wlasno$ci dynamicznych modelu.
Problem ten wystepuje rowniez w przypadku sterowania typu deadbeat, ktore charakteryzuje
si¢ skonczonym czasem sterowania. Jest ono wrazliwe na zmian¢ parametréw uktadu, co w
efekcie bedzie skutkowato zwigkszeniem znieksztalcen napigcia wyjsciowego w znaczacym
stopniu np. przy zmianach obcigzenia. Duza role odgrywa rowniez topologia falownika,

ilo$¢ kluczy zastosowanego mostka (mozliwos¢ wystgpowania opdznien), czestotliwose
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przetaczania kluczy f;, rodzaj zastosowanej modulacji PWM dla konkretnego sterowania z
modulatorem lub okresleniem stanow przetaczen.

Typowe konfiguracje obiektu (falownika VSI) to obiekt regulacji typu SISO ( Single-
Input Single-Output) oraz MISO (Multiple-Input Single-Output). Zmienng wyjsciowa jest
w tym przypadku zawsze napi¢cie wyjsciowe falownika natomiast zmiennymi wej§ciowymi
moga by¢ napigcie wyjSciowe na kondensatorze, prad dlawika oraz prad wyjsciowy.
Zaktada si¢, ze w wigkszosci przypadkow rezystancja szeregowa kondensatora ESR jest
roOwna zeru, wynika to z faktu stosowania kondensatoréw typu MKP, polipropynelowych,
o bardzo niskim wspoétczynniku ESR.

Odrgbna kwestig jest realizacja modelu ciaglego. Przyblizony model ciagly uzyskuje si¢
w oparciu o topologi¢ falownika i schemat polaczen zalezno$ci wejs¢ oraz wyjs¢. W wielu
pracach podaje si¢, ze obcigzenie mozna traktowac jako niezalezne zrodto pradowe [81].
Pozwala to w znacznym stopniu uprosci¢ model. Powoduje to jednak brak wystgpowania
w modelu falownika sprz¢zenia pomiedzy napigciem wyjsciowym a pradem obcigzenia,
Jednak mozna wykaza¢, ze dla konkretnego typu sterowania zmiana potozenia pierwiastkéw
robwnania charakterystycznego uktadu zamknigtego powodowana przez takie uproszczenie

nie jest istotna na tyle, zeby powodowac niestabilno$¢ uktadu [90].
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Rys. 5.1 Podstawowy schemat ciggltego modelu jednofazowego falownika VSI [90]
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Rys. 5.2 Realizacja ciggta falownika z obcigzeniem zaimplementowanym jako

niezalezne Zrédto pradowe /o [91]

Dla tak przedstawianego modelu funkcja przej$cia uwzgledniajaca opdznienia wystepujace
w modulatorze przyjmuje zaleznos¢ (5.1), dlan =1 lub n = 2. W ukladzie jedno opdznienie
wynika z wartosci przechowywanych w rejestrach w celu obliczen wykonywanych w
nastepnym takcie. Drugie op6znienie moze wynika¢ z zastosowanej modulacji w przypadku

modulacji dwuzboczowe;j.

w2, (5.1)

Kctrl(s) = exp(_snTS)

R
s2 4+ 2&rwpes + (1 + RL;:D) * W2,

Znajac parametry wejsciowe oraz wyjsciowe falownika oraz bazujac na konkretnym
typie 1 schemacie modulacji w kolejnym kroku wykonano analiz¢ matosygnatowg catego
uktadu regulacji. Dzigki dyskretnej analizie matosygnatowej jesteSmy w stanie nie tylko
wzig¢ pod uwage rodzaj filtra, w badanym przypadku LrCr oraz jego parametry rzeczywiste
zmierzone w rozdziale 6. Nalezy uwzgledni¢ rowniez typ zastosowanej modulacji PWM.
W badaniach wykorzystywano rézne typy modulacji wskazujac wyzszo$¢ pierwszego
schematu  modulacji  izastosowania modulacji trdjpoziomowej w  falownikach
jednofazowych (mniejsza zawarto$¢ harmonicznych w napigciu wyjsciowym dla malej
warto$ci sygnatu niz w modulacji dwupoziomowej) 1 modulacji dwupoziomowej dla

falownikow trojfazowych ze wzgledu na ograniczenie ilosci przetacznikow w mostku.
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Uktad falownika zapisuje si¢ w postaci rownan stanu [7] opisujacych zalezno$ci wejs¢ oraz

wyj$¢ falownika dla schematu zastepczego przedstawionego na Rys. 5.2 (5.2).
x =Ax+ Bu,y = Cx, y=Cx (5.2)

Wektory zmiennych stanu dla uktadu wielowejsciowego przyjeto zgodnie z (5.3), gdzie x to

wektor wejsé, y wektor wyjs$¢, a u wektor sterowania[6], [41], [85].

x = [Vour ir lour] y = [Vour iour]” U = vgy (5.3)

Macierze stanu dla modulacji dwuzboczowej i filtra wyjsciowego LrCr rozpisuje si¢ za
pomoca (5.4) [6], [41], [85].

, L 1 (5.4)
Cr CF} 0
A= 1 RLF ) = i C = 1 0 0
—_— = 0 - el - )
P L o 1 0
0 0 0

Nastepnie rownanie stanu (5.1) rozwigzuje si¢ dla kluczy tranzystorowych w okresie
zalaczenia Toy, gdzie (Vewy=Vpc) oraz wylaczenia Topr (Ven=0) dla czestotliwosci
przetaczania f. [40], [82]. Rozwigzanie zawiera nieliniowe funkcje macierzowe
exp(ATon/2), ktére sa aproksymowane liniowym przyblizeniem 1 + ATopn/2. W rezultacie
otrzymuje si¢ dyskretne, roznicowe rownania stanu (5.5), ktore niezbedne do projektowania

sterowania w systemach mikroprocesorowych w falownikach.
x((k + 1D)T¢) = Apx(kT¢) + GpTon (KT¢) (5.5)
Xi+1 = ApXp + GpTon, (5.6)

Macierz fundamentalna 4p przyjmuje wartosci w (5.7):

P11 P12 P13 (5.7)
Ap = p(T;) = [P21 P22 P23
P31 P32 P33
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Poszczegdlne wspotczynniki ¢ (5.8) - (5.17):

1
E(T¢) = —exp(—&rwroTc), & = ERLF\/ Cr/Lp (5.8)
@11 = [cos(wpTe) +sinér (wgeTe)] * E(T¢) (5.9)

1 . (5.10)
P12 = C sin(wgoT¢) * E(T¢)

WpolFr
Y13 = — @12 + Rp(@11 — 1) (5.11)
1 ) (5.12)

P21 = — sin(wgeT¢) * E(T¢)

WroLp
@22 = [cos(wgeTe) —sinép(wreTc)] * E(T¢) (5.13)
023 =1—¢1y (5.14)
31 =0 (5.15)
®32 =0 (5.16)
¢33 =1 (5.17)

Wykorzystujac rownanie réznicowe oraz dyskretng funkcje przejScia nalezy réwniez

obliczy¢ wspotczynniki macierzy Gp (5.18)-(5.21).

911 (5.18)
Gp = $(Tc/2)BVpc = 921

931
911 = Vpcwgosin(wgoT¢/2) * exp(—¢pwpeTc/2) (5.19)

1 . (5.20)
921 = Vpc Z * [(cos(wpoT¢/2) — sinép(wreTc/2)] * exp(—ErwpoTe/2)

931 =0 (5.21)
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Jednym z podej§¢ do przeprowadzenia symulacji i1 testowania falownika jest
dyskretyzacja modelu ciaggltego falownika. Rozwigzanie to uwzglednia uzycie metod
dyskretyzacji transmitancji ciagtej funkcji przejs$cia i ewentualnego dalszego projektowania

regulatora dyskretnego.

W pierwszej kolejnosci nalezy wyznaczy¢ funkcje przejscia K.,«(s), nastgpnie nalezy ja
zdyskretyzowac [41], [43], [84]. Podczas dyskretyzacji stosuje si¢ rozne przyblizenia funkcji
odwrotnej z=exp(sT.). Wyrodznia si¢ nast¢pujace metody:

- ‘“Z0H’ - Zero-order Hold. Zaktada si¢, ze funkcja ciggla jest odcinkami stala w okresie
probkowania 7.

- ‘FOH’ - modyfikowana metoda First-order Hold — przyblizenie trdjkatem. Funkcja ciaggta
jest liniowa w okresie probkowania 7.

- ‘Tustin’ — aproksymacja bilinearna (Tustina).

- ‘impulse’

- ‘matched’ — zero pole matching method

- ‘least-squares’ — metoda najmniejszych kwadratow

Drugie podejscie opiera si¢ na dyskretnych rownaniach stanu, gdzie mozna wyznaczy¢
dyskretng funkcj¢ sterowania odpowiadajacg dyskretyzowanej funkcji. Podejscie to
wykorzystuje wprost dyskretng funkcje przejscia [85].

6. Projektowanie filtra wyjsciowego falownika oraz dobor jego
parametrow

Filtry jakie mozemy wyrdzni¢ stosowane w falownikach napigcia to przede wszystkim
pasywne filtry dolnoprzepustowe o cze¢stotliwosci granicznej wy. W uktadach wyspowych
wykorzystywanych gtownie w modutach komputerowych badz tez elementach
infrastruktury serwerowni nalezy zwrdci¢ uwage zaré6wno na odpowiednie tlumienie
harmonicznych jak 1 na analiz¢ wspdtczynnika mocy PF w odniesieniu do obcigzenia
wskazanego przez normeg. Czestotliwos¢ probkowania w badanych uktadach jest rowna
czestotliwosci przelaczania funkcji sterujacej verg,. W zalezno$ci od przeznaczenia w
systemach UPS stosuje si¢ gtéwnie filtry LrCr lub tez LrCrLr, W sytuacji gdy system UPS
wspolpracuje z siecig - tryb ,,on-grid”, Schemat potaczen filtra falownika zalezy od ilo$ci
faz, ilosci przewodoéw wystepujacych w uktadzie i1 konkretnego obcigzenia. W rozprawie

doktorskiej zaprezentowano i przebadano uktady trojprzewodowe bazujac na metodologii
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przedstawionej w [95]. W przypadku falownikéw pracujacych wyspowo filtr pasywny
stosuje si¢ glownie wcelu usuniecia znieksztalcen wynikajacych z czgstotliwosci
przelaczania z przebiegu napiecia wyjSciowego vour. Przyjmujac idealne zrodito napigcia
wejsciowego przebieg wyjsciowy jest iloczynem wartosci napigcia Vpce oraz funkcji
przetaczen. W celu zachowania warunkéw pracy zblizonych do idealnego zrédia
napigciowego impedancja wyjsciowa falownika powinna rownac si¢ zero. Przy zatozeniu, ze
CrRcr jest warto$cig pomijalng ze wzgledu na bliska zeru warto$¢ szeregowej rezystancji
kondensatora funkcja reprezentujagca impedancje wyjsciowa przyjmuje postac (6.1).
Impedancja wyjsciowa jest zalezna w niskich zakresach czestotliwosci od rezystancji
szeregowej dtawika R;r1 indukcyjnosci Lr, natomiast w wysokich zakresach od rezystancji
szeregowe]j zastosowanego kondensatora Rcr 1 jego pojemnosci Cr. W celu zmniejszenia
impedancji wyjéciowe] Z,,, w zastosowanym uktadzie powinno si¢ zachowaé zaleznos¢, ze
czestotliwo$¢ rezonansowa filtra wyjsciowego (6.3) musi by¢ mniejsza niz potowa
czestotliwo$¢  przetaczania f.. Nalezy zwroci¢ uwage, ze zwickszenie stosunku
indukcyjnosci filtra wyjsciowego do jego pojemnos$ci skutkuje zwigkszeniem impedancji
wyjsciowe]j Z,[85] (6.2).

Vour (6.1)
Loyt

Zout = —

W  zakresie wysokich czestotliwosci dla modutu |Z,,| znaczenie ma rezystancja
szeregowa Rcp, natomiast w zakresie niskich czgstotliwo$ci  rezystancja szeregowa
inwertera R,—=R;r + Rcr. Majac na uwadze powyzsze warunki i zalezno$¢ wLp>>Rr

funkcja przejscia falownika [85], [112] jest rowna (6.2).

. . wL
vin(jw) —j 1—

F (6.2)
w?LpCrg

vour(Jw) = loyr(jw)

1 — w?LyCp

Pierwszym aspektem podczas projektowania filtra wyjsciowego jest odpowiedni dobor
materiatu z ktéorego wykonany jest dltawik filtra wyj$ciowego. Nalezy wzig¢ pod uwage
kilka kryteriow odnos$nie doboru L. Stratnosci dtawika r6znig si¢ w zalezno$ci od materiatu
z ktorego zostaly wykonane np. Materiat 26, Super-MMS, FluxSan, Hi-Flux oraz inne [16].
Bazujac na [89] w analizowanym w pracy zakresie czgstotliwosci materiatem
wykorzystywanym podczas badan byl gtéwnie Materiat 26 lub Super MSS.

Warto$¢ czestotliwosci odcigcia powinna eliminowa¢ harmoniczne o niskim indeksie
napi¢cia wyjsciowego falownika, ktéra jest skutkiem przede wszystkim zastosowanej
regulacji PWM. Wg [89] celem jest zwickszenie warto$ci kondensatora przy jednoczesnym
zmniejszeniu indukcyjnos$ci. Nie nalezy jednak zapominaé, ze zwigkszenie warto$ci

kondensatora prowadzi to zwickszenia mocy biernej ,,reactive power” co w rezultacie
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przeptywu pradu przez zastgpcza szeregowa rezystancje pogarsza sprawnos¢. W uktadach
pracujacych wyspowo celem nadrzgdnym jest uproszczenie uktadu regulacji i zmniejszenie
ilosci obliczen. Zmiana pojemnosci kondensatora wyjsciowego z filtra Cr wplywa na
parametry zastosowanego sprzezenia zwrotnego. Moze to znaczaco wptyngé na wielkos¢
przeregulowania, a w konsekwencji dla ukladow regulacji opartych na wspdlpracy
z modulatorem PWM koniecznosécig obnizenia indeksu gltebokosci modulacji M w celu
unikni¢cia nasycenia modulatora.

Istnieje wiele podejs¢ wskazujacych na odpowiedni dobdr parametrow filtra 1 jego
implementacji jak 1 sposobow potaczen [14], [28], [58]. Jedno z nich [112] opiera si¢ na
minimalizacji sumy modutéw mocy biernych w warunkach ustalonych uktadu tzw. funkcji
kosztow. Opierajac si¢ na normie IEEE 519 dazy si¢ do doboru parametréw LzCg
uwzgledniajac czestotliwos¢ graniczng w celu zapewnienia dobrego ttumienia wspierajac
jednoczesnie model eksperymentalny uktadem regulacji.

Dla czgstotliwos$ci granicznej reaktancja cewki jest rOwna reaktancji kondensatora filtra

wyjsciowego LrCr stad czgstotliwos$¢ rezonansowa przyjmuje postac [80] :

__ 1 (63)

W [11], [12] wskazuje si¢, ze oprocz tradycyjnych filtrow w zastosowaniu uktadéw
przeksztattnikowych jakimi sg falowniki stosuje si¢ dodatkowe potaczenia szeregowe cewek
oraz kondensatorow. Jednak w nowoczesnych systemach wykorzystujacych falowniki
napi¢cia jako urzadzenia peryferyjne najbardziej popularne sa filtry pasywne LyCr [11].
[106].

6.1 Wyznaczanie wartosci parametrow filtra wyjsciowego L Cr

Wedlug wymagan normy IEEE-519 [50] (6.1.1):

THDoyr < 5%
(6.1.1)

Vournn| max < 3%Voyrn1

Pierwszym sposobem, ktory zostal wykorzystany podczas analizy falownikéw
w rozprawie doktorskiej jest stworzenie funkcji kosztéw wielkosci Lr cewki oraz Cp
kondensatora. Wartosci te dobierane sa w taki sposob, aby zminimalizowa¢ sum¢ modutdéw

wartosci mocy biernej w tych komponentach. Jest to funkcja kosztow, w ktérej w réznych
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publikacjach [59] przyznaje si¢ wyzsza wage modutowi mocy biernej w indukcyjnosci filtra
Lp.

Drugim alternatywnym sposobem moze by¢ wykorzystanie [59] i rozbicie napigcia
zasilajagcego Vpc na dwa kontrolowane zrddta napigcia: wzorcowego oraz tlumienia.
Wykorzystujac ograniczenia zwigzane ze znajomoscig najwigkszego 1 najmniejszego
obcigzenia w pierwszym kroku nalezy wyznaczy¢ czgstotliwo$¢ odcigeia filtra w

odniesieniu do czg¢stotliwosci przetaczania (6.1.2).

1 _of, (6.1.2)

[T.C; 10

(,l.)f—

Kolejno wyznacza si¢ stosunek impedancji obcigzenia do zaproponowanego [59], [60]
wspotczynnika thumienia &, (6.1.3) bedacego funkcja wspodtczynnik thumienia filtra
wyjsciowego LrCr (6.1.4). Wzmocnienie a dobierane jest w taki sposob, aby zapewnic¢
odpowiedni stosunek indukcyjnosci 1 pojemnosci dla filtra w oparciu o przebiegi wyjsciowe

dla danego obciazenia.

Lr _ Ziow (6.1.3)
G &
(6.1.4)
R C
Se= Mo |- = L+ )

Na tej podstawie mozna dodatkowo wyznaczy¢ wzmocnienie calego regulatora thumienia.
Gltowna idea polega jednak na zbadaniu zachowania uktadu w warunkach z petnym

1 niepelnym obcigzeniem.
Korzystajac z pierwszej metody (6.1.1) wyznaczony poszczegdlne parametry filtra (6.1.5).

1 (6.1.5)
LpCp = ]T'
(5

("‘)FOTC =1

Wykonano minimalizacj¢ sumy wartosci bezwzglednych mocy biernej w poszczegdlnych
elementach filtra (6.1.6).

O[|PLr| + |Pcpr(Cr = f(LE)I] 0 (6.1.6)
oLy B
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Wzory Lr(5.1.4)1 Cr(5.1.5)dla f, = 12800 Hz, Ry,0m = 50 Q dla badanego falownika

jednofazowego.

1V, 1 6.1.7
Lp ~ ——20TRMS — Z R om = 3.9 mH (6.17)
]CC IOUTRMS c
1 1 1 (6.1.8)
Cr = — = = 0.15 uF
F fc VOUTRM.S‘ fcROnom
IOUTRMS

Przyblizone wzory Lg, (6.1.9) 1 Cg, (6.1.10) dla falownika tréjfazowego dla kazdej z faz

ze zrOwnowazonym obcigzeniem typu trojkat [86].

11 (6.1.9)

LFn = 3fCR0nom

1 (6.1.10)

~ —
~

CFn f R Oonom
[

Wplyw szeregowej rezystancji pasozytniczej ESR kondensatora wyjsciowego jest
praktycznie pomijalny dla zastosowanych w falownikach kondensatorow MKP. Warto$¢
RcrCr w badanym modelu to 0,01us, zostala ona pominigta w dalszych obliczeniach.
W licznych publikacjach dotyczacych uktadéw regulacji stosowanych w inwerterach
warto$¢ Cr jest zwigkszana do wartosci 50 — 100 uF wcelu pokazania efektywnosci
zastosowanego typu regulacji oraz zmniejszenia przeregulowania napig¢cia wyjsciowego
przy skokowym odcigzeniu, biorac pod uwage op6znienie modulatora PWM o jeden okres.

Przy duzej czgstotliwosci probkowania f;, rzedu 25600 Hz lub wyzZszej trudno jest jednak
wytlumi¢ drgania dla obcigzenia nieliniowego jak 1 te powstajace przy skokowym
odcigzeniu przy zastosowaniu relatywnie niskiej pojemnosci rzedu 1 puF. Zastosowanie filtra
o duzej pojemnosci skutkuje wigkszymi pradami przeptywajacymi przez zastepcza
szeregowg rezystancje falownika oraz obnizeniem sprawnos$ci falownika i np. koniecznoscia

obnizenia rezystancji $ciezek na ptycie drukowanej (PCB).
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6.2  Analiza rzeczywistych parametrow filtra wyjsciowego LCr na podstawie
pomiarow charakterystyk czestotliwosciowych funkcji sterowania ukladu

Bazujac na [98] wykonano analiz¢ pomiaru zmian rezystancji i indukcyjnosci dlawika
filtra wyj$ciowego w punkcie pracy falownika o zadanym obcigzeniu rezystancyjnym Rzo4p
(pomiaru dokonywano dla wielu rezystancji obcigzenia) i stalym napigciem wejsciowym
Vpc dla konkretnego materialu magnetycznego cewki Lr. Charakterystyki czestotliwo$ciowe
uzyskano poprzez analiz¢ sumy podstawowej harmonicznej /; oraz przebiegu pobudzenia o
zadanej czgstotliwosci. Zmiany parametrow elementow filtra, jak na przyktad wzrost
zastepczej rezystancji szeregowej diawika lub zmiana indukcyjnosci diawika wraz ze
wzrostem amplitudy 1 czestotliwosci pradu magnesujacego [98] powoduja zmiany
parametrow modelu falownika i przez to moga negatywnie wplynaé¢ na prace ze sprzgzeniem
zwrotnym, spowodowaé obnizenie jako$ci napigcia wyjSciowego voyr oraz wzrost
wspotczynnika THD,. Zalezno$¢ charakterystyk czgstotliwosciowych od typu materiatu dla
fe = 25600 Hz i1 roznych obcigzen przedstawiono na Rys. 6.2.1. Zmierzone zmiany
szeregowej rezystancji zastepczej falownika zar6wno w funkcji obcigzenia jak i w funkcji

czestotliwosci przelaczania wptywaja na straty mocy w falowniku [16].

Funkcja przejscia K.(s) (6.2.1).

1
Vour (LrCr) w(Z)

K s) = ~ H(s — (621)

Ctrl( ) VCTRL ( ) Sz +5 (RLF + 1 ) + 1 SZ + 25(1)05 + (,L)OZ

Lr ~ RoCp/ ~ LpCp

Warto$¢ modutu funkcji przejscia (6.2.2)
Jeul = k b

T @ — 0D + QEw,)? (622)

Maksymalna warto$§¢ modutu funkcji przejscia (6.2.3).

dla &2 < 0.5 (6.2.3)

1
|Kumax| = Kuo m,

Czestotliwos¢ dla ktorej wystepuje maksymalna warto$¢ modutu (6.2.4).

Wrmax = Woy/ 1 — 2&2 (6.2.4)
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Wspotczynnik thumienia cewki filtra (6.2.5).

_ 1 1 1 1
= R0 e

Induktancja cewki filtra wyjsciowego, przy zatozeniu ze R r << R, (6.2.6).

1—2é&2 1 1 1
e i J(l_—)

2 - 2 2
Wrmax CF CF Wrmax |kumax|

Rezystancja szeregowa cewki filtra wyjsciowego rowna si¢ (6.2.7).

Wrmax 1 (1 - 2‘52)

- )
4/ 1-— 252 ROCF wrmaXZCF

Rip = (2§

Przy zachowaniu warunku (6.2.8).

o o (1269

——— = orazé?2<0.5
0 2E("eraxCF

(6.2.5)

(6.2.6)

(6.2.7)

(6.2.8)



52

2(og, (abs(K ) [dB], Mat. 26-¥ OP-13, FS-+ Al]gle{Kﬁm) [degl, Mat. -2()~V OP-1, FS—+

Optilloy, R,,,=2000 Q TA 0 OP.R...=
20 FluxSan, R,,,,=2000 ), +
Mat, No -26, R,,,,=2000 O]

-100

-150|

;,
Mal No 36, B30 037
S FluxSan, R,..=50 (3, +

oo 1500 2000 2500 3500 fibz] 200 1500 2000 2500 3500 7IHz]
a) b)

20l0g,(abs(K...., ) [dB], HF-0, MS-x, MP-¢ Angle(K ;) [degl, HF-0, MS-x, MP-&
Molvpermalioy, R,,,,=2000 Q.$ == S
20; Super-MSS, R,,,,=2000 €% X /]
150 _Hi-Flux. R, =2000 Q2 o 48 \
10+--Molypermalloy,
Rion=300, ©

FluxSan, R,,,=50 Q, + &

-100 Hi-FIHZX: R,.=508,0
' Super-MSS, R, =30 €, x

th

-150| Hi-Flux, R,,,=2000 03, 0
’ Supsr=MSS. £.,,~2000 1. xSk

S| Super—MSS Rm,) 50 Qx/ -
Moo 1500 2000 2500 3500 f1H7 hoo 1500 2000 2500 3500 F(Hzl
c) d)
LI'/LFnom [%], HF-0, MSS-x, Mat.-26-v, OP-0, FS-+, MP-© {Q] HF-0, MSS-x, Mat.-26-v, OP-0, FS—+, MP-$

150% 1 T : ‘ ; i 12
: Material Mix No 26 v

Mater]a] MEX No-26 v

140%;

10-
130%
120% : 8 :
1100 B2 Super-MSS x o o Hi-Flux 0.
100%! oo —— FluxSan * o MSS X

Optilloy &3

W%y : : ’
0%} Moly.permal]oy < . Hi-Flux 0 2r

0 ) . i L B \ . . : : \
0% 100 200 300 400 500 660 700 0 100 200 300 400 500 600 700
H - fA/m] H_[Alm]

hax

e) f)

Rys. 6.2.1 Wyniki pomiaréw charakterystyk amplitudowych a), c); fazowych
b), d) dla obcigzen rzedu 2000, 1000, 500, 200, 100 i 50 Q dla r6znych rdzeni
dlawikow dla £,=25600 Hz, Lr,,n=2 mH, dla R;r pc=0.22 Q, Cp= 1 pF
oraz e¢) zmian indukcyjnosci; f) zmian rezystancji zastepczej Ryr. uwzgledniajace;j

straty mocy w rdzeniu diawika [16]
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7. Zasady sterowania przelacznikami mostka na wejsciu falownika

[ pwm |

[ Dwuposiomony ang. Two-teve | Mult+ilevel J[ svewm Optimz:l PWM |

y

[ Wielono$ny (ang. Multicarrier) ]

Rys. 7.1 Rodzaje metod sterowania szerokos$cig impulsow [19], [20], [21]

Przyktady podstawowych metod modulacji PWM:

a) Metody przestrzennych wektorow stanu: dwupoziomowy SVM, wielopoziomowy
SVM, wielofazowy SVM,

b) Metody bazujace na sygnale nosSnym: sinusoidalne, trapezoidalne, prostokatne,

¢) Metody wyznaczania optymalnych szerokosci impulsow: eliminacji poszczegolnych

harmonicznych SHE.

W literaturze wyrdznia si¢ wiele roznych typoéw klasyfikowania metod sterowania
szeroko$ciami impulsow PWM dedykowanych do przetwornikéw DC/AC o sinusoidalnym
przebiegu wyjsciowym [56], [103], Rys. 7.1. Na wyjsciu falownika wyrdznia si¢ przebiegi
prostokatne oraz sinusoidalne [109], w zalezno$ci od jego klasy. Oprocz klasycznych metod
sterowania PWM bazujacych na sinusoidalnym przebiegu odniesienia stosuje si¢ roOwniez
algorytmy wykorzystujace w obliczeniach katy przetaczen - SHE 1 obliczen stanoéw kluczy
tranzystorowych - SVM. Obecnie najbardziej popularne w zastosowaniu falownikow
przeznaczonych do systeméw UPS sa uktady oparte na sinusoidalnym PWM. Prowadza do
efektywnego obnizenia THD, z punktu widzenia regulatoréw sterujacych mniejsza iloscia
kluczy tranzystorowych (niz w falownikach wielopoziomowych) w wykorzystaniu dla UPS,
gdzie celem nadrzednym nie jest praca w obrebie niskiej czestotliwosci przetaczania jak na
przyktad ma to miejsce w falownikach wielopoziomowych w zastosowaniach
wysokonapigciowych [19]. W [19] wskazuje si¢ ponadto, ze dla falownikéw napigcia
wielopoziomowych nie zauwazono znaczacej poprawy stosujac SVM w odniesieniu do
algorytméw opartych na SPWM, poznaczonych do ukladow typu ,, microgrids”. W
modelach rzeczywistych wykorzystuje si¢ dyskretny modulator PWM badz tez operuje si¢ w
zakresie skonczonych stanow przetaczen FCS, gdzie S, przyjmuja wartosci 0 lub 1. Brak

modulatora na wejsSciu uktadu skutkuje zazwyczaj szybszymi odpowiedziami na zmiany
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dynamiczne falownika, natomiast wymaga okreslenia wszystkich standéw mogacych
wystapi¢ podczas pracy mostka wejsciowego w zakresie czestotliwosci probkowania f;. Jako
bardziej wyrafinowane metody stosuje si¢ tzw. modulacj¢ optymalng (,, optimal PWM?”),
znajduje ona jednak zastosowanie gléwnie w ukladach wysokiego napigcia oraz przy
sterowaniu silnikami [19], gdzie wymaga si¢ predefiniowanych wartosci czgstotliwosci
przetaczen w kazdym cyklu. Celem modulacji PWM stosowanej w falownikach napigcia jest
przede wszystkim generacja napig¢cia bez wprowadzania jego znieksztatcen harmonicznych
przy jednoczesnym uwzglednieniu zastosowanego kontrolera 1 mozliwie jak
najkorzystniejszym wykorzystaniu napigcia wejsciowego Vpc. Na przyktad w uktadach
trojfazowych zastosowanie modulacji wektora przestrzennego SVM pozwala na uzyskanie
wyzszej amplitudy sinusoidalnego napigcia wyjsciowego przy tym samym napigcie
zasilajacym Vpce (kosztem znieksztatcen napie¢ fazowych, ktore jednak nie wplywaja na
wielko$¢ znieksztalcen napie¢ miedzyfazowych). Na poczatku implementacji sterowania
nalezy zapozna¢ si¢ doktadnie z topologia falownika napigcia. Bez znajomosci typu
obcigzenia oraz budowy mostka bardzo trudno dobra¢ jest odpowiedni schemat modulacji
majac na uwadze dopuszczalne wielkos$ci znieksztatcen zawarte w normach. Inne schematy
nadajg si¢ sterowania falownikéw jednofazowych inne do wielofazowych, stosujacych na
przyktad modulacja wielopoziomowa. Roéwniez rozktad harmonicznych napigcia
wyjsciowego takich uktadow jest rézny. W niektorych przypadkach moze dochodzi¢ do
sytuacji, gdzie nieefektywny sposéb realizacji modulacji moze prowadzi¢ do zwigkszenia
wielkosci harmonicznych napigcia wyjsciowego. Wpltyw na jako$¢ i szybkos$¢ dziatania
kluczy uwzgledniajac konieczny do implementacji czas martwy ma rowniez typ
zastosowanych tranzystorow. Obecnie najbardziej popularne sg tranzystory Si MOSFET
oraz IGBT [19]. Obecnie na rynek weszly nowe technologie tzw. tranzystorow Wide Band
Gap WBG SiC (weglik krzemu) lub GaN (azotek galu) [15], ktore maja znacznie krotsze
czasy przelaczania, a przez to mniejsze dynamiczne straty mocy przy przetaczaniu, mniejsze
rezystancje szeregowe kanatu w stanie otwarcia co zmniejsza statyczne straty mocy, jednak
obecnie s3 one wielokrotnie drozsze od tranzystorow w technologii krzemowi Si.
Podstawowymi parametrami sinusoidalnego przetaczenia jest wielkos¢ glebokosci
modulacji amplitudy oraz glgbokosci modulacji czestotliwosci [20]. Przedmiotem
przeprowadzonych badan podczas projektu byl jednofazowy 1 trojfazowy falownik
na wejsciu posiadajacy petny mostek typu H z czteroma kluczami tranzystorowymi.

W celu realizacji ukladu w systemach opartych na mikroprocesorze dziatajacym w
czasie rzeczywistym stosuje si¢ tylko 1 wylacznie regulacje regularng. W modulacji
naturalnej [68] porownuje si¢ sygnal sinusoidalny z przebiegiem trojkatnym badz tez
pitoksztattnym trojkatnym o okresie 7, [11]. Efektem zastosowania regulacji naturalnej jest
brak harmonicznych niskoczgstotliwosciowych czestotliwosci modulujacej. Napigcie
odniesienia w modulacji regularnej ma najczesciej przebieg schodkowy, gdzie jedna warto$¢

napi¢cia modulujgcego odpowiada konkretnemu okresowi sygnatu modulowanego.
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W przypadku zastosowania modulacji regularnej symetrycznej warto$¢ przebiegu
modulujacego jest wartoscig sinusoidy w potowie okresu. Modulacja regularna moze by¢
jedno lub dwuzboczowa. Dodatkowo wyrdézniamy PWM dwupoziomowa, trzypoziomowa
1 wielopoziomow3g (ilo$¢ poziomdéw wicksza badz réwna 3, zwykle nieparzysta).

Wszystkie wspolczesne procesory stosowane w celu sterowania urzadzeniami typu UPS
umozliwiaja realizacj¢ modulacji 2-zboczowej, dodatkowo nalezy nadmieni¢ ze w uktadach
sterowanych cyfrowo mozna zrealizowa¢ wylacznie modulacje regularng. Modulacja
naturalna  dwuzboczowa pozwala na  zmniejszenie  wplywu  harmonicznych
niskoczestotliwosciowych. Modulacja regularna powoduje natomiast wystgpienie
harmonicznych w przebiegu PWM co wigze si¢ z odksztalceniem przebiegu napigcia
wyjsciowego falownika. Zapobiec mozna temu dzigki zwigkszeniu czestotliwosci przebiegu
modulowanego f., co daje wigkszg ilos¢ probek schodkowej aproksymacji sinusoidy.
Zastosowany w modelach eksperymentalnych mostek typu H pozwala na realizacje dwdch
typow modulacji: dwupoziomowej i trdjpoziomowe;.

Modulacja, ktora wydaje si¢ najbardziej odpowiednia to modulacja 3-poziomowa
dwuzboczowa regularna. W odréznieniu od modulacji dwupoziomowej, gdzie mozna
zaobserwowa¢ zardwno nieparzyste jak 1 parzyste harmoniczne, przy modulacji 3-
poziomowe] wystepuja wylacznie harmoniczne nieparzyste, co korzystnie zmniejsza
warto$¢ procentowg wspotczynnika THD,. Najwigksza réznicg jest jednak to, ze w
modulacji dwupoziomowej dla zerowej amplitudy podstawowej harmonicznej, amplituda
przebiegu o czestotliwosci przebiegu modulowanego jest najwyzsza (mamy przebieg
prostokatny o wspolczynniku wypetnienia 50%). Oczywiscie przebieg o czestotliwo$ci
przebiegu modulowanego jest silnie ttumiony przez filtr wyj$ciowy, ale 1 tak nastepuje
wzrost wspotczynnika THD, napigcia wyjsciowego dla malej amplitudy sygnatu
wyjsciowego [85].

W modulacji trdjpoziomowej dwuzboczowe] wystepuje odwrotna symetria potéwkowa

1 dzigki temu nie ma parzystych harmonicznych.

7.1 Eliminacja poszczegolnych harmonicznych korzystajac z metody SHE

Jedna z metod poprawy jako$ci napigcia wyjsciowego juz na etapie doboru rodzaju
modulacji PWM moze by¢ zastosowanie metody przetaczen SHE eliminacji poszczegdlnych
harmonicznych wystepujacych w uktadzie [46], [47], [80]. Obok metod optymalizacyjnych
OPP-PWM 1 minimalizacji poszczego6lnych harmonicznych z przebiegu modulacji metoda ta
jest alternatywa dla sterowania korzystajacego z SVPWM ograniczajac dzigki temu ilo$¢
przetaczen. [107]. Takie rozwigzanie sprawdzi si¢ zarowno w uktadach jedno- jak i trdj-
fazowych, gdzie arbitralnie nalezy okresli¢, ktére harmoniczne majg niekorzystny wplyw na
uktad i1 jaki rzad harmonicznych nalezy usungé. Celem metody jest ograniczenie

harmonicznych wynikajacych z przetaczen tacznikow, nie daje ona pozadanych rezultatow
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eliminacji harmonicznych wyzszego rzedu [11]. W przypadku systeméw UPS 1 obcigzenia
typu RC sg to harmoniczne nieparzyste. Rozwigzanie pozwala wprawdzie na poprawe
1 obnizenie wspotczynnika THD,, niemniej [65] harmoniczne sg3 w wigkszosci usuwane
tylko z napigcia miedzyfazowego, gdzie analizowany uktad powinien by¢ zbalansowany
[65]. W falownikach napigcia SHE wykorzystuje si¢ do eliminacji nieparzystych
harmonicznych nizszego rzedu w falownikach wielopoziomowych. W przypadku
falownikow o jednej lub trzech fazach wynikiem omawianej metody minimalizacji
harmonicznych uzyskuje si¢ wartosci zblizone do modulacji bipolarnej [8]. Kolejng wada
takiego rozwigzania jest bardziej obcigzajaca praca kluczy tranzystorowych niz w przypadku
tradycyjnych sinusoidalnych metod regulacji PWM uktadu. Ilo§¢ obliczen, ktére obcigzaja
mikroprocesor wzrasta wraz z ilo$cig harmonicznych, ktore nalezy usunaé (réwnania).
Sposéb fizycznej realizacji falownika o wigkszej ilosci faz z eliminacja wielu
harmonicznych wymaga stosowania wczes$niej zaimplementowanych tablic typu ,,lookup
table” [11].

Kazdy zmodulowany przebieg PWM mozna rozwing¢ w szereg Fouriera dla jednej
zmiennej [85]. Czestotliwo$¢ przebiegu nosnej jest wielokrotnoscig czestotliwosci

modulujacej [85].

d (7.1.1)
V(wt) =ay + Z a,cos( wnt) + bysin(wnt)
n=1
) 2n (7.1.2)
ap = ﬂf v(wt)d(wt)
0
1 2 (7.1.3)
a, = ;f v( wt)cos(wnt)d(wt)
0
1 2z (7.1.4)
b, = Ef v( wt)sin(wnt)d(wt)
0
(7.1.5)

V(wt) =ay + z A, sin(wnt + ¢,)
n=1

Metoda SHE jest rowniez mato wydajna w przypadku zastosowania dodatkowej petli
sprzgzenia zwrotnego. Wynika to z jej znikomej efektywnosci dla mniejszego indeksu

modulacji [8]. Wedlug [85], [68] wyeliminowanie harmonicznych metoda SHE moze
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prowadzi¢ do pojawienia si¢ niepozadanych harmonicznych o innym indeksie lub ich
wzrostu, ktore nie byly wczesniej widoczne w ukladzie otwartym. Podstawowe
przeksztalcenie pozwalajace na wyliczenie kata przetaczen kluczy tranzystorowych w celu
eliminacji harmonicznych dowolnego rz¢gdu to réwnanie (7.1.6) opisujace zaleznos¢
amplitudy n-tej nieparzystej harmonicznej (zakladamy odwrotng symetrie potéwkowa
generowanego przebiegu) od kata przetaczania.

Wedlug [85] przedstawiono wzor (7.1.6) okreslajacy amplitud¢ n-tej harmoniczne;,
ktora jest nieparzysta dla 3-poziomowego (Vpc, 0, —Vpc) przebiegu prostokatnego w funkcji
katow przetagczen oy [85]Sa one okreslone dla jednej ¢wiartki okresu podstawowego,
mianowicie (0 + m/2) [85] Wzér (7.1.6) wyprowadzono przy zalozeniu symetrii ¢wiartkowe;j

1 odwrotnej symetrii potowkowej dla zadanego przebiegu.

N
2 (7.1.6)
Vi = —[1 = (=1)"Vac ; (—1)*eos(na)

W celu eliminacji pigtej harmonicznej z generowanego przebiegu dla zatozonych trzech
katéw przetaczen a;, a,, az; w éwiartce okresu N=3 1 dodatkowym zalozeniu, ze pierwsze

przetaczenie nastepuje dla wr=0, a;=0 rozpisuje si¢ zaleznosci (7.1.7), (7.1.9) [85]:

4 7.1.7
Vi = EVDC(COS @, — CoS a, + CoS a3) ( )

4 .
Vis = EVDC(COS 5a; — cos5a, + cos5a3) =0 (7.1.8)

Dzigki temu otrzymujemy uktad dwoch roéwnan (7.1.9) i (7.1.10). Nastepnie obliczamy

katy a1 a3 dla zadanej amplitudy podstawowej harmonicznej [85].

1.
1—cosa, +cosaz = Vh1/;VDc (7.1.9)

1 —cos5a; + cos5a; =0 (7.1.10)



58

7.2  Transformacja ukladu trdéjfazowego do dwufazowego ortogonalnego
ukladu stacjonarnego af

Podczas analizy uktadéw trojfazowych nalezy wzig¢ pod uwage dwa podejscia w
zwigzku z przejSciem z ukladu trojfazowego abc do uktadu dwufazowego ortogonalnego
stacjonarnego podczas analizy parametrow wyjsciowych. Dla obcigzenia typu gwiazda lub
trojkat stosujemy odrgbne wspdiczynniki transformacji i odwrotnej transformacji Clarke.
W celu implementacji sterowania falownikiem tréjfazowym konieczne jest transformacja
uktadu trdjfazowego do uktadu stacjonarnego of, wykonania niezaleznych operacji
sterujacych dla obu faz aff zar6wno podczas wyznaczania standw wektoréw przelaczajacych
w sterowaniu predykcyjnym MPC jak 1 nadaznym PBC. Nastgpnie dokonuje si¢
transformacji odwrotnej uzyskujac z powrotem trzy fazy abc. W skrocie mozna przyblizy¢,
ze dla uktadu nadaznego przy transformacie Clarke wykonuje si¢ obliczenia dla dwoch
regulatorow jednofazowych, natomiast w przypadku sterowania predykcyjnego dazy si¢ do

minimalizacji btedu funkcji kosztow J...

Dla obcigzenia typu gwiazda (7.2.1) i (7.2.2) oraz trojkat (7.2.3) 1 (7.2.4) transformata

Clarke oraz jej odwrotna transformata przestawia si¢ rOwnaniami:

[xa] 2[% 0 %] [xlzl (7.2.1)
=3 X23
X[g 3|0 ﬁ 0 } X31
2

[ 3 V3 (7.2.2)
X12 2 2
=0 s ]
X31 | 3 \/§|

=37 — %I
a2
[Xﬁ] - §| \/§ \/§ [ngl

0 7 —ZI"

1 (7.2.4)

—
xR X X
w N =
e—
Il
l___l_—|
N R N -
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7.3 Transformacja ukladu tréjfazowego do dwufazowego ukladu wirujgcego
dq

Zaréwno dla obcigzen typu gwiazda (a) oraz trojkat (b) transformata Parke dla
zrbwnowazonego obcigzenia oraz jej odwrotna transformata przestawia si¢ rdwnaniami
(7.3.1) oraz (7.3.2). Zaletg tej transformaty dla zrownowazonego obcigzenia jest otrzymanie
tylko jednej warto$ci zadanej zmiennej odpowiadajgcego przetwarzanego sygnatu x,,
podczas gdy zmienna x, przyjmuje wartos¢ 0. Ma to istotne znaczenie w kontekscie
wykonywania obliczen w bardziej wyrafinowanych sterowaniach, gdzie mozna obnizy¢
ilos¢ regulatoréow 1sprowadzi¢ problem do rozwigzania jednofazowego falownika
z mostkiem typu H.

W przeprowadzonych badaniach uszczegétowiono sterowanie oparte na transformacie
Clarke ze wzgledu na brak obecnosci wspdtczynnikdw macierzy wzajemnych odziatywan
(,, interconnection matrix”’) faz alfa 1 beta. W [96] przedstawiono porOwnanie sterowania
IDA-PBC w uktadzie stacjonarnym af 1 wirujacym dgq. Nie zauwazono znaczacych réwnic
w obu przypadkach. Ze wzgledu na mniejsza ilo$¢ obliczen w dalszej czgsci pracy

zastosowano transformacj¢ na uklad stacjonarny.

[xd] _[coswput  sinwpyt] [xa] (7.3.1)
Xql — |—sinw,,t cosw,,t]|Xp
Xa] _ [cOSwput  —sinwpyt][Xa (7.3.2)
xg|  Isinw,t  coswpt | |xg
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7.4  Trzy typy schematow modulacji jednofazowej 3-poziomwej

W literaturze wyroznia [108], [98] wyrdznia si¢ 3 podstawowe schematy modulacji 3-
poziomowej. Analiz¢ rdznych schematéw modulacji oparto na schemacie przedstawionym
na Rys. 7.4.1.

Inverter bridge
PWM(f, =50 Hz,]f)R
| i, =1.+I i
S S ——:lm L>F. C LOAD >L()AD
VD(:‘ _1_9\ ‘k—l L i Ic| v
CD S, I Syt Vi I Ziomw
PWM V(”TR[‘
Modulator
H=exp(-sT, )

Rys. 7.4.1 Schemat falownika z pelnym mostkiem typu H oraz modulatorem PWM na

wejsciu realizujagcym dany schemat modulacji [85], [99]

* S1 control N ) _
/’/'— -‘\“\
\\\ /// p
83 control » - 3 N !
// \\
| P
\\\ //// f
VPW;’V] / \
A NOT(51) AND S3 t
STAND NOT(S3) |\, S

Rys. 7.1.1 Pierwszy schemat modulacji [99]
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Wskazany na Rys. 7.1.1 pierwszy schemat modulacji dziala na zasadzie iloczynu
logicznego funkcji przewodzenia dwdch szeregowo potaczonych tranzystoréw (S;-Ss 1 S3-
S;), gorne tranzystory (S;, S;3) sg sterowane przebiegami przesunigtymi o pot
podstawowego okresu. Dzigki temu mamy dwa impulsy PWM w jednym cyklu. W tym
schemacie klucze sg przetaczane z duza czgstotliwoscia f., gdzie czestotliwo$¢ przebiegu
PWM jest podwojona do warto$ci 2f.. Tak wysoka czestotliwo$¢ wyjsciowego przebiegu
PWM moze by¢ wadg uktadu, poniewaz moze prowadzi¢ do problemoéw z kompatybilnos$cia
elektromagnetyczng wigkszych niz w dwoch pozostatych schematach modulacji [41], [94].
W celu zastosowania pierwszego schematu modulacji dla sieci impedancyjnych nalezy
wzig¢ pod uwage konieczno$¢ zdefiniowania przerw migdzy generowanymi impulsami.

Znajduje on swoje zastosowanie gtoéwnie w uktadach ze sprz¢zeniem zwrotnym [94].

S1:Ton(k)/Ts = 0.5Msin (k fz/; ) + 05M (7.4.1)
S,:NOT(S,) (7.4.2)
S3:Ton(k)/Ts = 0.5Msin ((k fz/:i ) + TL') + 05M (7.4.3)
S,.:NOT(S;3) (7.4.4)

Drugi schemat modulacji Rys. 7.1.2 opiera si¢ na przelaczaniu dwoch par kluczy mostka
z r0zng czestotliwoscig. Para Sy 1 S; przetaczana jest z czgstotliwoscia przetaczania f., reszta
kluczy S; i S4 przelaczane sa z podstawowa czestotliwosciag f,=50 Hz [41], [94]. Drugi
schemat modulacji ogranicza straty dynamiczne uktadu. Ogranicza réwniez czg¢stotliwos¢
napigcia wspolnego. Klucze S; 1 S, w chwilach przejécia sygnatu wyjsciowego przez zero
zmieniajg wspotczynnik  wypetnienia impulséw z minimalnego do maksymalnego
i odwrotnie. W tej samej chwili czasu przej$cia przez zero nastgpuje zmiana sterowania
kluczami S3 i S4. W celu eliminacji impulsow znieksztalcajacych przebiegi sterujace S; 1 S,
oraz S3; 1 S4 przy przejSciu przez zero powinny by¢ dokladnie synchronizowane.
Synchronizacja w praktycznej realizacji modulatora urzadzenia nie jest wykonalna co
skutkuje wystgpieniem znieksztatcen sygnalu wyjsciowego i wzrostem wspotczynnika
znieksztalcen THD, [41], [94].
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2 S1 control Problem:g}:‘ synchronisation
b ]
4 WNEHER L
sl o
| = I,
S3 control Si3 -
| .
NOT(51) AND S3 /
Vows |S1 AND NOT(S3) ’
\\\ ] Pg

Rys. 7.1.2 Drugi schemat modulacji [99]

Najbardziej efektywnym schematem modulacji podczas prostej regulacji amplitudy
wydaje si¢ trzeci schemat modulacji [41], [94]. Jest on stosowany glownie w rozwigzaniach
przemystowych. W trzecim schemacie modulacji dwa z kluczy z tej samej pierwszej galezi
przetaczane sa z wysoka czestotliwoscia przelaczania f. w kazdej z potowek okresu
podstawowego. Reszta z kluczy znajduja si¢ wstanie wigczonym ON, badz tez wylaczonym
OFF przez caly potokres podstawowy [94]. W drugiej potowie okresu podstawowego
dokonuje si¢ zamiana zalezno$ci [41], [85], [94]. Klucze z drugiej galezi sg przelaczane
czestotliwoscig przetaczania f; Klucze z pierwszej galgzi osiggaja natomiast swoj stan
ustalony. Dzigki zastosowaniu trzeciego schematu modulacji unika si¢ problemow
z synchronizacja, niemniej jednak mozna spodziewaé si¢ wigkszych problemow
dotyczacych kompatybilnosci EMC [94] w odniesieniu do pierwszego schematu modulacji.
Dla tego schematu obserwuje si¢ rowniez brak problemoéw z przejsciem sygnatu

napieciowego w okolicach zera.
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4 S1 control
t b
S3 control -
t N
NOT(51) AND 83 {
Vows |S1 AND NOT(S3) ’

Rys. 7.1.3 Trzeci schemat modulacji [99]

8. Sterowanie Passivity Based Control jako ulepszona metoda
sterowania nadaznego

Jedng z metod sterowania nadaznego jest sterowanie oparte na zasadach zachowania
energii PBC, po raz pierwszy wspomniane w klasycznej wersji w [115]. Sterowanie to
w ostatnich latach zyskato swoja popularnos¢ ze wzgledu na swoja efektywnos¢ szczegdlnie
w porownaniu do innych metod np. regulatora deadbeat, ktory jest bardziej podatny na
zmiany parametréw falownika [49]. Wsroéd najbardziej popularnych odmian sterowania
pasywnego na uwage zastuguja zmodyfikowana wersja tzw. IPBC [61] oraz IDA PBC [72],
[111]. Na poczatku rozwazan bardzo wazne jest okreslenie doktadne modelu i schematu
potaczen. Sterowanie to nadaje si¢ zarowno do falownikow jedno- jak i1 trojfazowych
wykorzystujacych modulacje sinusoidalng z komparatorem [61]. Obiekt powinien by¢
opisany za pomoca rownan Euler’a Lagrange’a lub tez Hamiltonianu ukladu [27].

Najbardziej efektywne sterowanie uzyskano stosujac uktad wielowejsciowy typu MISO.
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Obiekt
VDC
’_g_*e LF vOUT
N o>
|
GND;
iLF
V MISO i
sterownik PWM L R4 : oL
Ownanie Vour
réznicowe y

VCTRL(k) :f (vour(k’ k-1 ’ k—2), iOUT(k’ k-1 ’ k—Z),
i,w(k, k-1, k-2),v,(k, k-1, k-2))
Rys. 8.1 Schemat uktadu typu MISO w zastosowaniu dla falownika jednofazowego
ze sterownikiem PWM [92]

System w celu zachowania pasywnosci powinien zachowa¢ podstawowe warunki

charakteryzujace:

a) gromadzona energia w ukladzie powinna by¢ mniejsza od energii dostarczonej;

b) falownik pracujacy bez sprze¢zenia zwrotnego powinien by¢ stabilny.

Dodatkowo sily w ukladzie pasywnym dzielimy na sity stabilizujace, podtrzymujace
oraz destabilizujace. Efektem sterowania jest poprawne strojenie parametrow 1 modyfikacja
sit destabilizujgcych uktad. Celem sterowania jest prawidlowe rozpraszanie energii, a co za
tym idzie zagwarantowanie pasywnos$ci ukladu [70]. W trakcie przeprowadzonych badan
dokonano analizy ré6znych odmian sterowania PBC [41]. Najprostsze rozwigzanie bazuje na
linearyzacji uktadu rownan oraz Lagrangian’u oraz dodaniu tylko i wylacznie zmiennej R;,
ktora jest parametrem regulowanym i majagcym wplyw na wzmocnienie réznicy miedzy iz,
a iy referencyjnym.

Po sprowadzeniu problemu uktadu tréjfazowego do uktadu stacjonarnego w uktadzie aff
otrzymano odpowiednie zaleznos$ci, wykorzystujac dodatkowo wersje [61] w uktadzie

trojfazowym.
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8.1 Klasyczne podejscie to sterowania typu pasywnego dla jednofazowego
falownika

W podejsciu wg [61] problem sprowadza si¢ do opisu falownika jednofazowego za
pomoca réwnan wynikajacych wprost z prawa Kirchhoffa (8.1.1) 1 (8.1.2). W przypadku
uktadow trojfazowych sposdb postepowania polega na uproszczeniu problemu do

sterowania faz w uktadzie stacjonarnym ortogonalnym af lub wirujagcym dq [93].

diy r _ @.1.1)
Lp ar + Rypipp = UVpe — Vour

dvoyr . ) (8.1.2)
CFT =1l r — lour

Wektor zmiennych stanu (8.1.3).

z = [iyr vour]” (8.1.3)
Wektor odniesienia (8.1.4).

zy = [iLpres Vrer]” (8.1.4)

Na podstawie réwnan (8.1.1) oraz (8.1.2) mozna zapisa¢ nastepujace réwnanie dla ukladu

OtwartegO:

Wektor btedu (8.1.6) jest r6znica pomiedzy mierzonymi zmiennymi wejSciowymi, a ich

warto$ciami referencyjnymi.

X = [x1] _ [iLF - iLFref] (8.1.6)
X2 Vout = VUref

Dokonujac podstawienia z=x+z, otrzymujemy (8.1.7) Nastgpnie wyznacza si¢ btad

dynamiczny réwnania zachowania energii (8.1.5):

Dx + (J + R)x = uE — igyrM — [DZyep + (J + R)Zy¢f] (8.1.7)
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Poszczegodlne sktadowe macierzy rownania (8.1.7):

D:[% g] (8.1.8)
R:F%'ﬁ (8.1.9)
E=V?] (8.1.10)
M:E] (8.1.11)
]:Li ﬂ (8.1.12)

Do obu stron réwnania dodajemy dodatkowy czton dysypatywny. Zawiera on wstrzykiwang

rezystancje R;,, injected” — wzmocnienie regulatora PBC (8.1.13).
Dk + (J + (R; + R))x = uE — ipyrM — [DZyef + (J + R)Zyef — Rix] (8.1.13)

Gdzie macierz wzmocnien regulatora PBC opisana jest zalezno$cig (8.1.14).
_[R; O (8.1.14)
&_[Ooym>o

Lewa stron¢ réwnania (8.1.13) opisujaca dynamike bledu w uktadzie zamknigtym
z regulatorem PBC o wzmocnieniu R;nalezy przyréwnan do zera (8.1.15).

Dx+(J+ (R;+R)x=0 (8.1.15)
Stad (8.1.16):

UE — igyrM — [DZyep + (J + R)Zyep — Rix| = 0 (8.1.16)
Ostatecznie z rOwnania (8.1.16) uzyskujemy rownanie sterowania (8.1.17).

UE — igyrM — [Dzyep + (J + R)Zpep — Rix| (8.1.17)
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Roéwnanie macierzowe (8.1.17) mozna przedstawi¢ w postaci uktadu rownan (8.1.18)
oraz (8.1.19):

dippref ) ] ] (8.1.18)
L dtre + Ripdiiprer + Vourrer — Ri(iLe — lurrer) = UVpc

AVourrer . . (8.1.19)
CTW — lppref +lour =0

W nastepnej kolejnosci korzystajac z (8.1.18) oraz (8.1.19), dla przypadku klasycznego

podejscia do sterowania typu PBC rownanie sterowania ma postac (8.1.20).

(8.1.20)

1 dirp . . .
u (Lg——+ Rypir + Vref — Ri(ipr — lLFref))

" Vpe t

Napigcie sterowania falownikiem v, zalezne od czasu zataczenia kluczy tranzystorowych
(8.1.21):

Ton (1) (8.1.21)
Vetrt = T, Vpe = uVpe

Warto§¢ wzmocnienia regulatora — ,,wstrzykiwana” rezystancja R; musi by¢ dodatnia.
Natomiast szybko§¢ zmian napigcia sterujgcego v.,s nie moze przekracza¢c maksymalne;j

szybkosci zmian sygnalu wyjsciowego modulatora PWM.

dVetry Ve (8.1.22)
dt max TC

dVeiry ~ —R. d(iLF B iLFref) ~ —R. dir o~ _Vctr — Vour (8.1.23)
dt ' dt bt Y Lg

Aerrt|  _ , Voe (8.1.24)
dt max l LF

Z (8.1.22) i (8.1.24) wynika ograniczenie wartosci zawsze dodatniego cztonu

dysypatywnego R; (8.1.25)
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h

R, < FF (8.1.25)
c
Nalezy zwroci¢ uwage, ze w klasycznym podej$ciu do sterowania PBC falownikiem nie
mierzymy bezposrednio napigcia wyjSciowego, a jest ono okreslone jedynie za pomoca
analitycznego opisu falownika. Niedoskonalo$¢ tego opisu (roOwnania stanu) bedzie
powodowa¢ pewne bledy napigcia wyjsciowego. Stad proby [61] uwzglednienia
bezposrednio napigcia wyjsciowego w rdéwnaniu sterowania. Znacznie lepszym
rozwigzaniem jest oparcie si¢ na idei IDA-PBC przedstawionej w [102] 1 rozwinigtej w

rozdziale 8.2.

8.2 Zmodyfikowane sterowanie nadgzine typu ,passivity” — Improved
Passivity Based Control 2 (IPBC2)

Zmodyfikowane sterowanie typu PBC opiera si¢ natomiast na [102]. Przedstawione tam
rozwigzanie ,, interconnection and damping assignment” passivity-based control (IDA-PBC)
dotyczylo sterowania trojfazowego falownika realizowanego w wirujagcym uktadzie
wspotrzednych dg. Wystepujace tam wzajemne oddzialywania zmiennych na obu osiach
wymagaty wprowadzenia specjalnego sterowania tlumigcego te wzajemne wplywy
(,, interconnection damping’’). Wykorzystujac transformacje uktadu trojfazowego do uktadu
ortogonalnego stacjonarnego af, gdzie sterowania w obu osiach sg niezalezne, mozna
znacznie zredukowaé ilos¢ obliczen, nie tracac na jako$ci sterowania [96]. Dodatkowo
réwnania sterowania dla uktadu o mozna bezposrednio wykorzysta¢ do sterowania uktadu
jednofazowego (biorgc pod uwage przeliczenie wartosci zastepcze] pojemnosci, w uktadzie
trojfazowym zastepcze pojemnosci dla obcigzenia w trojkat wynosza Cr. = 3Cr, a dla
obcigzenia w gwiazde Cr, = Cr). Zasada dziatania sterowania dalej nazywanego IPBC2
(,,improved” PBC, wersja 2) roOwniez opiera si¢ na zasadach zachowania i gromadzenia
energii w ukladzie jednak opis uktadu wykorzystuje zaleznosci wynikajace z okreslenia
wektora zmiennych stanu x.

Za zmienne stanu (8.2.1) przyjeto funkcje napigcia i pradu dlawika poszczeg6lnych faz,

tak aby uzyska¢ funkcje Hamiltonianu przedstawione w rownaniach (8.2.2) 1 (8.2.3):
Xqp = [Lritra  Lritrg  CrVoura Cevourg]T (8.2.1)

Roéwnanie ogodlne sterowania PBC opartego na [101], gdzie g(x) jest to macierz wejs¢

wektora sterujacego u, ¢ to zaburzenia systemu. Wektor napigcia wyjsciowego:
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OH (x) (8.2.2)
I +g(x)u+é

x = [J(x) — R(x)]

)= gT(x)Z_Z(x) + D (8.2.3)

Roéwnania stanu poszczegdlnych faz (8.2.4) sa nazywane zaburzonym modelem
fizycznym systemu typu “perturbed Port—Hamiltonian”. Uklad otwarty mozna opisaé
rownaniem (8.2.14). Zmienna wejsciowa to m,p, a wektor zaburzen to d,s. Jest to opis

uktadu otwartego.
Xap = [Jap = Rap]P ™ Xap + GapMep + Dopdag (8.2.4)
W sktad réwnania (8.2.4) wchodza migdzy innymi macierz interkoneksji (wzajemnych

oddziatywan) J (8.2.10), macierz zaburzen D (8.2.11), macierz wspotczynnikéw filtra P

(8.2.9), macierz sterowania m,g(8.2.5).

Myg = [Ma mp]" (8.2.5)
[LRwr o _1 (8.2.6)
| Lr Lg|

Ag=| 0 0 0

1 Lo,
Cr Cr
1 (8.2.7)
Bog = LOF Cap=10 0 1 0]
0
[Ri, 0 0 0 (8.2.8)

R-_|0 R 00

“p 0 -1 0 0
-1 0 0 0
Lr 0 0 0 (8.2.9)

lo L 0 o0

P=10 0o ¢ o

0 0 0 C
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0 0 -1 0 (8.2.10)
J 00 0 -1
@11 0 0 0
01 0 0
[Vbc 0] 0 0 (8.2.11)
I 0 VDCl 0 0
G“B = 0 0 ’D“ﬁ = 1 0
0 0 0 —1
0 o0
dup = [lourap louTap] (8.2.12)

Dynamika ukladu falownika jest wyznaczana na podstawie roéznicy zmiennych stanu

oraz wektora wartosci referencyjnych (8.2.13).
ea[,» = xa[; - xaﬁref (8213)

Rownanie opisujace uktad zamkniety ($ledzenia btedu) z wprowadzonymi

wspotczynnikami wzmocnienia bteddéw pradu 1 napigcia (8.2.13) ma postac (8.2.14):

eap = [Jap +Japa) — (Rap + Rapa)|P eng (8.2.14)

Gdzie macierz wzmocnien pradu R; i napigcia K, ma postac (8.2.15).

R, 0 0 0 (8.2.15)
R. |0 R 0 0
@fa=10 0 K, 0

0 0 0 K

Natomiast w uktadzie af, J,z, = 0, bo zmienne na osiach a, f sg niezalezne (uktad jest

ortogonalny). Ostatecznie mamy posta¢ rownania opisujacego uklad zamkniety (8.2.16).

eap = Jap — (Rap + Rapa)|P "eqp (8.2.16)
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Wzmocnienia pradu i napigcia muszg by¢ zdefiniowane dodatnio (8.2.18), (8.2.19), aby

spetni¢ warunek pasywnosci uktadu (8.2.17):

dH (eqp) (8.2.17)
——2<0

dt
Ryp+R; >0 (8.2.18)
Ky >0 (8.2.19)

Roéwnanie sterowania (8.2.20) uzyskujemy odejmujac stronami réwnanie uktadu otwartego
(8.2.4) od rownania uktadu zamknigtego (8.2.16).

aptap — " Jap T Nap aﬁ_l aBref — RaB,a a,B_l aB — Aap,ref e
GopMap = —|Jaup — Rap|Pop ' RupaPap " (Xap — Xaprer) (8.2.20)
_Daﬁ'daﬁ + xaﬁ,ref

Korzystajac z zaleznosci (8.2.20) mozna wyprowadzi¢ réwnanie sterowania (8.2.21).

LFd(iLF BREF) ) ] ) (8.2.21)
MepVpe = d:[ + RipelLFaprEF — Ri(lLFa - lLFaBREF) + VouTaBREF
. CFd(VOUTa/iREF) . (3.2.22)
lLFaBREF = a — —K,(vourap — Vouragrer) + iourag

Roéwnania sterowania (8.2.21) 1 (8.2.22) mozna zapisa¢ w postaci réznicowej (8.2.23)
1(8.2.24).

Verriag (k) = LF[iLFaﬁREF(k) — i raprer(k — 1)]fs + Ripiiraprer (k) — (8.2.23)
_Ri[iLFa:B (k) — iLFaBREF(k)] + Vourap REF (k)

iLFaBref(k) = Cfe [UOUTaBref(k) - UOUTaBref(k - 1)]fc (8'2'24)
- Kv[UOUTaﬁ (k) — Voutapres K] + lourap (k)

Funkcja opisujgca przeplyw calej energii systemu H jest uzywana we wszystkich
rodzajach starowania typu PBC (8.2.25). Funkcj¢ gromadzenia energii mozna zapisa¢ w
postaci Liapunowa (8.2.26). Dla rownania (8.2.25) gromadzona energia musi by¢ mniejsza

badZ rowna energii dostarczonej do systemu.
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: (8.2.25)
H[x(t)] — H[x(0)] < fuT(u)h(x(u))du

0

1 1 22
H= ELFxl2 + ECFxZZ (8.2.26)

Dla poprawnego zachowania systemu IPBC2 musi spetnia¢ warunki stabilnosci systemu
dla punktu réwnowagi e,; = 0, dodatkowo system jest asymptotycznie stabilny jezeli

spetnione sg zaleznosci (8.2.27) — (8.2.29):

1 _ (8.2.27)
H(xaﬁ,xaﬁ'REF) = EeaﬁTP 1eaﬁ

0H (Xap, XaprEr) _o (8.2.28)
: =
Xaﬁ Xaf~=XaBREF
02H(Xap, XaprEr) -0 (8.2.29)
ox%ap

XaB=XaBREF

Mowigc o warunkach stabilno$ci nie sposdb poming¢ warunek ograniczajacy
wzmocnienie pradu i napigcia. Mozna go wyznaczy¢ na podstawie zasad stabilnosci uktadu
oraz szybkos$ci narostu napi¢cia wejsciowego w czasie [15].

Analizujac warunki stabilno$ci uktadu poprzez analize wartosci pierwiastkdéw réwnania
charakterystycznego (8.2.23) mozna wykaza¢, ze pierwiastki te ;> dla dodatnich wartosci

wzmocnien R; 1 K, zawsze beda dodatnie, co wynika z réwnania (8.2.30).

det{[(Jap +Japa) — (Rap + Rapa)] — U} =0 (8.2.30)
1. = {—[(Rpe + R)Cpe + LpK,] (8.2.31)
v 2LgCre

_I_\/[(RFe + Ri)CFe + LFKV]Z - 4'LFCFe[l + (RFe + RF)KU]}
N 2LFCFe



73

Root Locus

5000 : : : .
T(I)
©
[
(@)
3
@ K=1.45 | K=inf K =0.56
R 0 \\\% \i %/// "
X «— A
<
> K =inf K=0 K=0
4y
[
D
4y}
£

_5000 1 | 1 i

4%10* 3% 10" 2x10* 1x10* 0

Real Axis (seconds'1)

Rys. 8.2.1 Rozmieszczenie pierwiastkow rownania charakterystycznego dla Cr = 50 pF
1 Lp=1 mH, R;r+ Ri =20 Q dla uktadu jednofazowego [100]

Natomiast podobnie jak pokazano to w rozdziale 8.1, szybko$¢ narostu napigcia
sterujagcego nie moze przekracza¢ szybkosci narostu sygnatu wyjsciowego modulatora
PWM.

AVctry Ve (8.2.32)

dt max TC

Zaktadamy, ze w jednym cyklu przetwarzania d(vour-p)/dt = 0. Stad:

irrer (KTs) = =Ky [vour (KTs) — Voune (kT9)] + iour (kTs) (8.2.33)

. 1 8.2.34

lLFref(kTs) ~ (5 - Kv) Vour (kTs) + vOUTref(kTS) ( )

dipprey (KTs) ( 1 . )dvour(kTs) (8.2.35)
dt “\R,oup dt
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Roéwnanie (8.2.21) mozna zapisa¢ w uproszczonej wersji: (8.2.36).

dvergy, (KT) ~ L dziLFref (kT;)

diLFref(kTs) di;r(kTs) (8.2.36)
dt TF dt? - R

dt Edt

+ (Rse + Ri)

Podstawiajac (8.2.35) do (8.2.36) uzyskuje si¢ (8.2.37):

dverg, (kT) ( 1 )dZVOUT(kTs) (8.2.37)
_CRR S AL - K, | ————>2

dt Rioap dt?

1 dvoyr (kT;) dipp(kTy)
R R)|l——K —R;
+(Ree + Ri) (RLOAD ") dt Loodt

Dla Ry04p >> 1/(2nf,Cr), mozna wprowadzi¢ do (8.2.37) nastepujace przyblizenia (8.2.38):

di;p(kTs) + Vbe (8.2.38)
dt CEE
max,min
dvoyr (kTs) - lL_F
dt max  CF
d?voyr(kTs) ~ d (lLF) ~ 4 Ve
dt? dt \Cp T LpCp

max max

W rezultacie otrzymujemy warto$¢ na maksymalng szybko$¢ napigcia sterujacego
(8.2.39). Z(8.2.32) i (8.2.39) otrzymujemy wzdr (8.2.40) okreslajacy ograniczenia na
wzmocnienia regulatora IPBC2. Rys. 8.2.2 przedstawia ilustracje graficzng zaleznosci
(8.2.40).

dv kT. Vpe % 8.2.39
Pl « Kylie + R+ BT 25 4+ R 2 23
dt LiCp Ly
max
1 8.2.40
[1+(R +RS€)L]_+R‘L_<fC ( )
F F

Na podstawie (8.2.17) dolne ograniczenie wynosi (8.2.18), (8.2.19) i dla
przeprowadzonych badan przyjeto K, = 0.5 oraz R; = 10 majagc na uwadze rozktad
pierwiastkéw i dobrany kondensator Cr = 50 pF [100].
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Maximum Ova(Ri’ Rw), CF: 10, 50 uF, LF= 1 mH,.f;‘ =25600 Hz

Rys. 8.2.2 Zalezno$¢ wspodiczynnika K, od wzmocnienia pradowego R; oraz szeregowej

rezystancji R, (zastgpczej rezystancji szeregowej falownika) dla f. = 25600 Hz
[15]

Im mniejszy stosunek okresu przetwarzania do indukcyjnosci (8.2.40) tym mniejszy wptyw

szeregowej rezystancji zastepczej. Dla duzych wartosci czgstotliwosci wielkos$¢ rezystancii

szeregowej R, jest pomijalna [15].
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Rys. 8.2.3 Schemat potaczen dla trojfazowego falownika z obcigzeniem typu trojkat

i sterowaniem IPBC2 w uktadzie stacjonarnym of — fragment z programu

MATLAB/Simulink [94]
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Rys. 8.2.4 Schemat potaczen sterowania IPBC2 dla jednej z faz (o) uktadu stacjonarnego
of — fragment z programu MATLAB/Simulink [94]

o IPBC2, V), oo, 1 o, Rectifier R, ) =470, C, ) =470 uF
I I I I I I I I I I I

— o
_100 THDVOUT12 1.232% .

2200 | | | | | | | | | | | | | | | | | | |
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 0 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20

Time [ms]

Rys. 8.2.5 Przebiegi symulacyjne napigcia miedzyfazowego napigcia wyjsciowego
oraz pradu sterowania dla K,=0.5, Rj=10 Q, Cr= 50 uF, Lr=2 mH
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83 Wyniki pomiaréow w trojfazowym modelu eksperymentalnym ze
sterowaniem IPBC2 dla zrownowazonego obcigzenia

RIGOL (510P )H{(2000ms) 0t o S ;D (000000000ps ) T (5 W -140v )
v :

i I i i i 1 I I i i I
' EEITRY EEITRY &N = 500V ) "% 1148

a)

RIGOL (570P) H{Z000ms) “1e oo ooy D (00000000005 ) T (¥ @ 000V )

T T T T T T T T
1V TN

.fsnnv)--1nuv).:mnv)ﬂ-soov) G 11:37

b)
RIGOL (5or )1 (Zo00ms) *0sss @ oy D (O ) T (F@1a0v )

]

#{] Dv=5.46%
V A

"'\\ ) \/L'/""é J\\ A

N\ X

v v v
"-n-.-/ et o
[ &)Y EEIDBY EEITSY - D) %1158
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Rys. 8.3.1 a) Napiecie miedzyfazowe i prad fazowy dla obcigzenia rezystancyjnego Rio4p =
47 Q, b) obcigzenia dynamicznego, ¢) obcigzenia nieliniowego RC, gdzie Ry o4p =
47Q1C, =470 pF,dla K,=0.8,R;=7,f.=12800 Hz, Lr=3 mH, Cr= 50 uF
[96]
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84 Wyniki pomiarow w trojfazowym modelu eksperymentalnym dla
niezrownowazonego obciazenia

Vourn neg V1 10%1 o [A] " Btad napigcia miedzyfazowego [%]

200 " Vours  Vour: Vours 947, 47,47 Q © O
. 6,
100 4
2
0 0
-2
2100 4
-6
-200 ‘No Feedback _g

0 2 4 6 s 0o aicim %5678 910111213141516

czas [ms] czas [ms]

a) b)

Rys. 8.4.1 a) Napigcie miedzyfazowe i prad fazowy dla niezréwnowazonego obcigzenia
dynamicznego rezystancyjnego typu trojkat bez sprz¢zenia zwrotnego 43-470-
470 Q b) btad statyczny podczas przeregulowania dla stanu odcigzenia

1 docigzenia [94]

1% . [V], 10*I i [A] 5 Btad napu;ma mlf;dzyfalzowegf) [%]

Vours  Vourtn Vours

200
100
0
-100
o 177:Ye7. 1 S I
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a) b)

Rys. 8.4.2 a) Napigcie migdzyfazowe i prad fazowy dla niezréwnowazonego obcigzenia
dynamicznego rezystancyjnego typu trojkat ze sprz¢zeniem zwrotnym IPBC2 43-
470-470 Q b) blad statyczny podczas przeregulowania dla stanu odcigzenia
idocigzeniadla K, =0.5 R;=7, f. = 12800 Hz, Lr =3 mH, Cr= 50 pF [94]
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Zastosowane ulepszone i zmodyfikowane sterowanie typu ,, passivity” — IPBC2 pozwala nie
tylko na zachowanie zasad przeptywu energii w falowniku ale réwniez jest w stanie
reagowa¢ na zmiany zwigzane z rdéznymi typami obcigzenia, w tym obcigzeniami typu
dynamicznego niezréwnowazonego. Problem sprowadza si¢ do poprawnego opisu dynamiki
btedu uwzgledniajac jednoczesnie dodatkowa pochodna napigcia wyjsciowego, ktora
z jednej strony moze mie¢ wpltyw na opdznienia wystepujace w uktadzie, z drugiej strony
pozwala na korekcj¢ pradu dtawika filtra wyjsciowego dla konkretnych faz.

Dla nieliniowego prostownikowego obcigzenia typu RC oraz dla rezystancyjnego
obcigzenia dynamicznego dla sterowania PBC uzyskano wyniki poprawiajace prace uktadu
[92]. Zastosowany kontroler pozwalat na efektywna redukcje znieksztalcen napigcia
wyjsciowego z okoto 6% THD do 2.5% THD w ukfadzie trdjfazowym dla nieliniowego
obcigzenia prostownikowego RC.

Dzigki zastosowaniu metodologii sterowania IPBC2 [94] uzyskano odpornos¢
dla r6znych typow obcigzenia w tym niezrOwnowazonego obcigzenia rezystancyjnego
dynamicznego w uktadzie z obcigzeniem typu trojkat. Uzyskano redukcje¢ bledu liniowego
z okoto 12% do 2% dla napi¢¢ migdzyfazowych przy okresie przelaczania obcigzenia o
czasie trwania 10 ms dla obcigzenia w uktadzie trojkata 43-470-470 Q.

9. Sterowanie predykcyjne

9.1 Podstawowy podzial sterowan predykcyjnych

Na przestrzeni lat powstalo bardzo wiele réznych typdéw sterowania predykcyjnego.
Wsréd wiodacych rozwigzan nalezy wyr6znic ,,model predictive control” MPC, |, linear-
quadratic control” LQR,  fuzzy-logic”, sterowania oparte na analizie stanow
przetaczeniowych korzystajacych z tzw. tablic LUT (sieci neuronowe ANN [9],
wykorzystujgcych obserwatory stanu np. obserwator Luenbergera oraz wiele innych [3].
[18], [29], [34], [45]. Rozwiazanie te opierajg si¢ gtownie na estymacji wartosci btedu
poszczegdlnych parametrow wyjsciowych i jego minimalizacji na podstawie przyjetego
kryterium jakosci ipodanego opisu modelu [4]. Dodatkowo stosuje si¢ parametry
kompensacji opdznienh czy tez minimalizujace ilos¢ obliczen, szczegdlnie w uktadach
trojfazowych w systemach typu MISO. Algorytmy predykcyjne regulacji stosuje si¢ przede
wszystkim w przypadkach: duzej liczby zmiennych regulowanych i sterowanych, przy
réznego rodzaju ograniczeniach tych wielkosci, przy badaniu uktadéw narazonych na
uszkodzenia elementdw pomiarowych, przy duzych opdznieniach, przy uktadach na granicy
stabilno$ci i minimalnofazowos$cia [57], [80]. Sterowanie w chwilach (k+1) ma miejsce dla
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pewnego zadanego skonczonego horyzontu predykcji NV, nastepnie przewaznie dokonuje si¢
ponownego pomiaru sygnatow wyjsciowych. W przypadku sterowania typu MPC przy
kroku predykcji (k+2) obserwuje si¢ tylko nieznaczne rdéznice spadku THD, zwigzane z
ponownym pomiarem wartosci mierzonych w poréwnaniu do wykorzystania tego samego
wektora pomiarowego [36], [44], wykorzystanie dwoch krokéw predykcji stosuje sie w
przypadku dodatkowych pomiaréw pradu wyjsciowego, eliminacji standw przetaczan czy
tez zebrania wigkszej ilosci danych warstwy niezbg¢dnej do trenowania sieci neuronowej w
celu poprawy wydajnos$ci sterowania.

Ogodlna zasada przesuwnego horyzontu zaklada natomiast, ze po uptywie calego
horyzontu N nie nastepuje przyrost sygnatu sterujacego i jednoczesnie osiggnieto minimum
funkcji celu J.. Zarowno w przypadku estymacji napigcia wyjsciowego v, jak 1 pradu
wyjsciowego i, bardzo wazng role odgrywa znajomos$¢ charakterystyki idealnych sygnatow
wyjsciowych, czestotliwosci, amplitudy w tym sygnatu referencyjnego v,.,[62]. Przyjmuje
si¢, ze zmiany pradu maja znacznie wolniejszy charakter, niemniej wielko$ci tych zmian
zwigzane miedzy innymi z wielko$cig obcigzenia czy tez indukcyjno$ci Ly 1 szeregowej
rezystancji R, Podobnie jak w przypadku sterowania typu ,, passivity” regulator pracuje W

zakresie statego napigcia wejsciowego Vpc.

CZas

przesztosc przysztosc R
Al t"f 2 b
—i
A :
o E '
. : : i horyzont predykcji
T .

Rys. 9.1 Predykcja wartosci sygnatow dla zadanego okresu dyskretyzacji w skonczonym

horyzoncie predykcji N
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9.2 Model Predictive Control (MPC) — sterowanie typu predykcyjnego,
oparte na problemie optymalizacji funkcji kosztow falownika napie¢cia

Jednym z analizowanych sterowan podczas przeprowadzonych badan bylo sterowanie
MPC, oparte na modelu wewngtrznym falownika. Jest traktowane jako jedno
z zaawansowanych metod sterowania, gdzie wyroznia si¢ przesuwany horyzont predykcji
Podobnie jak w przypadku przestawionego sterowania typu pasywnego PBC bazuje ono na
znajomos$ci wewnetrznej budowy falownika i1 opiera si¢ na uwzglednieniu potaczen
pomigdzy mostkiem, filtrem wyjsciowym, ilo$cig kluczy tranzystorowych oraz typem
zastosowanego obcigzenia. Sterowanie typu MPC znajduje swoje zastosowanie nie tylko w
uktadach energoelektroniki. Sterowanie MPC oraz jego odmiany sprowadzaja si¢ do
problemu optymalizacyjnego, gdzie dazy si¢ do optymalizacji funkcji kosztow J., ktora
roézni si¢ w zaleznos$ci od ilo$ci badanych zmiennych podobnie jak miato to miejsce w
przypadku sterowania PBC [110].

Pierwsza odmiana sterowania opartego na modelu obiektu wykorzystywata dyskretng
odpowiedz skokowa obiektu — ang. Dynamic Matrix Control [80]. Podczas badan
wykorzystano zmodyfikowang wersj¢ ,,improved model predictive control” IMPC, gdzie
stosujac uktad MISO z dwoma parametrami wejSciowymi pradem dtawika i;r oraz
napi¢ciem wyjsciowym voyr wykorzystano rowniez parametr lambda 4, odpowiedzialny za
sledzenie pochodnej napigciowej, a co za tym idzie wprowadzajacym dodatkowe $ledzenie
pradu dtawika i;r oraz napiecia na kondensatorze filtra wyjsciowego LrCr. Podobny efekt
uzyskano we wspotautorskiej metodzie IPBC2, gdzie dzigki wykorzystaniu pochodnych
pradu, transformacie af uktad stat si¢ bardzo odporny na zmiany parametréw filtra jak
rowniez na znieksztalcenia wynikajace z roéznych typow obcigzenia w tym
niezrOwnowazenia napig¢cia wyjsciowego. Podobnie jak w przypadku sterowania typu PBC,
wykorzystano trzy mierzone wielkosci wejsciowe: prad wyjsciowy, prad dtawika i napigcie
wyjsciowe, traktujac prad wyjsciowy jako niezalezne zaburzenie bez jego dodatkowej
estymacji. Wczesniej takie uktady znalazly zastosowanie gldwnie w odniesieniu ukladow
drugiego rz¢du, badz wykazujacymi niestabilno$¢ 1 znaczne przeregulowania dla duzego
zakresu napie¢ powyzej 220V [4]. Przewaga sterowania predykcyjnego typu MPC nad
sterowaniami nadgznymi jest brak koniecznosci uzycia modulatora, poniewaz na wyjsciu
funkcji sterujacej otrzymujemy wartosci stanow 0 lub 1, ktére moga by¢é wprost uzyte

w celu implementacji dyskretnej w uktadzie rzeczywistym.
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9.3 Opis liniowych zaleznosci falownika i stanow przelaczajacych klucze
mostka H tranzystorow falownika

Ipc

Vpe

, i
ROWANIE e’

STEROWANIA < VouTap
MISO 7

</ LOUTop

A\

KONTROLER
MPC

Vrefop
Y

Rys. 9.3.1 Schemat potaczen dla trojfazowego falownika z obcigzeniem typu gwiazda

~—

dla regulatora MPC bez modulatora

Na poczatku obliczen nalezy wykona¢ opis falownika za pomoca réwnan wejs$¢ u, wyjsé
y oraz zaktocen d, podobnie jak miato to miejsce w przypadku klasycznego sterowania PBC
bazujac na konfiguracji Rys. 9.2.1. W opisie sterowania tego typu bardzo czesto macierz B
czesto rozbija si¢ na dwie mniejsze macierze zaleznosci. Dzigki temu w opisie otrzymujemy
odrebnie zaleznosci pomiedzy sygnalami wejSciowymi napigciem wejsciowym V;, oraz
pradem wyjsciowym ipyr (9.3.3). Podczas badan eksperymentalnych ze wzgledu na
zbudowany model rzeczywisty wykorzystano uktad regulacji w potaczeniu obcigzenia typu
gwiazda. W rozpatrywanym przypadku zwrocono uwage gldwnie na zmodyfikowang
metod¢ MPC o dodatkowy parametr 4 w (9.2.14). Obecnie istnieje wiele parametrow
pomocniczych np. pozwalajacych na pracg w zakresie zblizonym do stalej czestotliwosci
przelaczania f., czy tez parametry pozwalajace na szybsze odpowiedzi uktadu i kompensacje
wystepujacych opoéznien. W zwigzku z brakiem zastosowania dyskretnego modulatora
PWM sterowanie FSC-MPC charakteryzuje si¢ zmienng czgstotliwoscig pracy przelaczen —
tzw. czestotliwo$cig usredniong w zadanym zakresie czgstotliwosci taktowania procesora
sterujacego — w tym przypadku byla to ptyta sterujgca dSPACE DS5101 (tzw. ,, Real Time

Interface” umozliwiajacy sterowanie rzeczywistym obiektem z poziomu oprogramowania
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Matlab/Simulink z pakietem dSpace) , gdzie $rednia f' .= 12800 Hz. Zmiennym parametrem,
ktory byt regulowany programem Control Desk z poziomu pakietu dSPACE 1 komputera
stuzacego jako programator poza parametrami wielkos$ci filtra LrCr byl tylko 1 wylacznie
okres przetwarzania, przyjety na czas badan — 7. = 39 us. Zabieg ten miat na celu
obiektywng ocen¢ jakosci napigcia wyjsciowego w porownaniu z [PBC2 [43]. Na samym
poczatku rozwazan rozwigzujemy uklad réwnan wynikajacy wprost z opisu falownika,
podobnie jak to miato miejsce w klasycznym przypadku sterowania PBC — rozdziat 8.1.
Wyjatkiem jest rozbicie macierzy B uktadu ciaggltego (9.3.3) na macierz zaleznosci filtra
wyjsciowego (9.3.6) oraz macierz zaburzen (9.3.7). Rowniez w wickszosci artykutow
dotyczacych sterowania MPC prad obcigzenia i,, jest traktowany jako niezalezne
zaburzenie. W celu przyspieszenia dziatania uktadu czasem wykorzystuje si¢ algorytmy
predykcji pradu obcigzenia, w przedstawionej metodzie i schemacie wykorzystano jednak

pomiar iOUT-

diy, _ (9.3.1)
F dt — VIN ouTt

dvour _ . _, 93.2)
Fdt Lr — lout

9323
d_f:Ax+Blvi+Bdi0UT ( )
x(k) = [Z:ut] (9:3.4)

_R/L, —1/LF (9.3.5)
A= [ 1/C; ]
B, = :1/0Lf] (9.3.6)
70 9.3.7)
Ba= .—1/CF]

Zgodnie ze stanami mogacymi wystgpi¢ w falowniku dwupoziomowym wyznaczono
wszystkie stany, ktoére moga przyjmowaé klucze tranzystorowe mostka wejsciowego
falownika [80] — Rys. 9.3.2.



84

Va $s=(0,0,1) v, Va
<+ ———>
S.=(0,1,1)
VO,? SO=(010r0)
s,=(1,1,1)
Vs

$5=(0,0,1) S6=(1,0,1) 1 Ve

Rys. 9.3.2 Stany przetaczeniowe kluczy tranzystorowych dla 2L VSI

Sterowanie MPC wykorzystujace bezposrednie sterowanie kluczami tranzystorowymi
w oparciu o modulacj¢ dwupoziomowa, gdzie wyznacza si¢ dopuszczalne wektory
przetaczen podobnie jak ma to miejsce w modulacji SVM, gdzie wyznacza si¢ sektory
pracy. W odréznieniu od SVM sterowanie odbywa si¢ poprzez sformutowanie problemu
optymalizacyjnego, ktoéry poprzedza pomiar parametréw w poprzednim takcie procesora,
badz tez sygnaty referencyjne 1 warto$ci zadane juz w pierwszym okresie 7.. W klasycznej
wersji sterowania MPC oraz wersji usprawnionej IMPC podobnie jak w sterowaniu typu
PBC problemem drugorzegdnym majacym istotny wplyw na sterowanie jest liczba
zmiennych stanu. W celu wyeliminowania op6znienia zwigzanego z pomiarem ipyr mozna

zastosowac obserwator pradu.

s = {1 jesli S; oni S, off (9.3.8)
@ |0jesli S; offi S, on

_ {1 jesli S, on i Sy off (9.3.9)
b7 0jesli S, offi Sg on

s = {1 jesli S on i Sg off (9.3.10)
¢ |0 jesli S3 oni Sg on
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Podczas korekcji napigcia wyjsciowego wektory napigcia rozpatruje si¢ po uprzedniej

transformacie af.

Sa Sh Se Wektor napigcia wejSciowego vy
dla obcigzenia typu gwiazda
0 Vg = 0
2
Uy = 3 Vbe
1 1 0 1 3
vy = §VDC +J ?VDC
0 1 0 1 3
vz = —§VDC +J?VDC
0 1 1 2
Uy = — §VDC
0 0 1 1 3
Us = _§VDC _]?VDC
1 0 1 1 3
Ve =3 Ve —J 3
1 1 1 v, =0

2
S = §(Sa + aS, + a?Ss,)

vy =S8 *Vpe

a= ej27r/3

9.4 Model dyskretny MPC

Po doktadnym opisie budowy falownika

(9.3.11)

(9.3.12)

(9.3.13)

(9.3.14)

wykorzystaniu wprost zaleznosci

wynikajacych z prawa Kirchoffa oraz opisu macierzowego obiektu regulacji nalezy

dokona¢ przeksztatcen do dyskretnej domeny czasowej w celu wykorzystania w cyfrowym

uktadzie regulacji. Dyskretny model sterowania w chwilach (k+1) jest oparty o zalezno$¢

(9.4.1), gdzie ponownie dokonujemy przyblizenia jedna z metod dyskretyzacji funkcji

ciggltej - ‘ZOH’ dla zadanego 7.
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x(k + 1) = Agx(k) + Bgu; (k) + Bagi, (k) (9.4.1)

Gdzie poszczegodlne sktadowe (10.2.11):

A, = expTs (9.4.2)

Ts 9.4.3

B, :f exp4? B, dt ©4.3)
0

(9.4.4)

Ts
By, =f exp4? B,dt
0

Problem optymalizacyjny sterowania sprowadza si¢ do rozwigzania funkcji kosztéw
(9.4.5). Wykonuje si¢ obliczenia predykcji pradow i napig¢ filtra wyjsciowego dla
wszystkim mozliwych wektorow wejsciowych napigcia. Wybdr odpowiedniego wektora
napieciowego opiera si¢ na minimalizacji funkcji kosztow.

Ostatni czton (4*g;) to wprowadzone przez autora usprawnienie majace zapewnic lepsza
reakcje na zmiany napigcia wyjsciowego voyr W oparciu o jego pochodna, czyli pochodna
napigcia filtra wyjsciowego, zalezng rowniez od pradu diawika, czestotliwosci sygnatu
referencyjnego oraz wielkosci kondensatora.

Wielko$ci w,r Oraz v.ms odnosza si¢ do czeSci rzeczywistych i1 urojonych
referencyjnego uktadu ortogonalnego napigcia odniesienia. W idealnym przypadku w celu
usprawnienia algorytmu MPC zwigkszono by horyzont o jeden krok. Jednak w
przedstawionym na Rys. 9.2.1 prowadzitoby to juz do 64 stanéw w pierwszym kroku przy
dokonaniu ponownych pomiarow. Wg wielu publikacji [34], [35], [36], [40] w celu pracy w
zakresie niskich czestotliwosci np. dla falownikow wielopoziomowych stosuje si¢

sterowanie predykcyjne ze zmiennym horyzontem badz tez wielokrokowe.

Je = (Vera — vk + 1)) + (vig — vl + 1))2 + (g * ) (9.4.5)

Gdzie g; oblicza si¢ na podstawie (10.2.14):

. . N . . . 2 9.2.14
g = (LLfOZ — loa + waref(voﬁ)) + (lLfB - lOUTﬁ + waref(VOUTa)) ( )

Nowoscia zastosowanego rozwigzania byl odpowiedni dobdér parametréw w
zastosowaniu falownikow pracujacych z systemami UPS z filtrem LrCr. Zdecydowano

sprawdzi¢ dziatanie przedstawionego algorytmu tylko i wylacznie w oparciu o jeden



87

parametr wazony A, pomijajac ograniczenia pradu wyjsciowego, czestotliwosci czy tez
zwigkszajac horyzont, gdzie funkcja kosztow J. w ogolnej postaci przyjmuje postac (9.2.15)
[18], [19] dla skonczonego horyzontu N [19]. W badanym przypadku zmienng wyj$ciowa
predykowang bylo tylko 1 wytgcznie napigcie wyjsciowe voyr. Dzigki temu zastosowaniu
jestesmy w stanie dokona¢ poréwnania zgodnego jesli chodzi o ilo$¢ analizowanych

argumentow wejsciowych ze sterowaniem typu ,, passivity”.

. ©2.15)
Je@) = Y llyQ+ D=y U+ D3
l=k
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cama POMiar x(k): ir oraz vour

v

Pomiar pradu obcigzenia ipyr lub
estymacja za pomoca metody
wstecznej propagaciji

Obliczanie v(i) = S(i)*Vpc

¢

X

)

‘O

I~ —

% by Predykcja vour(k+1)
c x iir (k+1) (9.4.1)
Q%

[T

)

(%]

cu

2

Wyliczenie J(i)
(9.4.5)

Wyllczen'e J(iopt)
na podstawie min J(i)

Sopt= S(' opt)

Przechowywanie
W pamieci
optymalnego wektora
sterowania Sop¢

Rys. 9.4.1 Schemat algorytmu FCS-MPC dla skoficzonego horyzontu predykcji N =1

oraz falownika tréjfazowego z dwupoziomowa modulacja bez modulatora
PWM
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9.5  Wyniki symulacji ukladu regulacji MPC

1 Rectifier R
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Rys. 9.5.1 Napigcie wyjsciowe zmodyfikowanego sterowania FCS-MPC dla nieliniowego
prostownikowego obcigzenia RC, Ry p4p = 35 Qi C;, =460 pF [43]

9.6 Wyniki modelu eksperymentalnego regulacji MPC

Noise Filter Off
R

H voltage [V] |

© T time [ms]

43.3868 Hz|17:23:15

100Y
& 100y

Rys. 9.6.1 Napigcie wyjsciowego sterowania FCS-MPC dla nieliniowego
prostownikowego obcigzenia RC, R;p4p = 35 Q1 C, =460 pF
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10. Porownania efektywnosci sterowania predykcyjnego i nadaznego.
Odpornos¢ sterowania na zmiany parametrow filtra wyjsciowego

LCr.

¥oermme Lo Rectifier Ry rar—H1 Q, C,04p=100 pF

300 & T T T T T T T T T T T T T T T T ]

THDPBC=0.76%

= —() 40
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ST 250 =
-300 |FSW 1\2.8}(HZ I | | | I I | | ]

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 1011 12 13 14 15 16 17 18 19 20
Time [ms]

Rys. 10.1.1 Poréwnanie ksztaltow napigcia wyjsciowego zmodyfikowanego sterowania
FCS-MPC oraz zmodyfikowanego sterowania I[PBC2 dla nieliniowego
prostownikowego obcigzenia RC, Ry osp = 35 Q1 Cp =460 puF [43]

Odrgbnym zagadnieniem badanym podczas przeprowadzonych analiz byla odpornosé
zastosowanych zmodyfikowanych sterowan predykcyjnych i nadaznych na zmiany
parametréow filtra wyj$ciowego. Najmniej odporny na zmiany parametréw uktadu jest
regulator SISO-deadbeat. Dlatego wykorzystywano go jedynie do identyfikacji opdznien w
uktadzie zamknictym falownika [90]. Wadg takiego typu sterowania jest natomiast brak
odporno$ci na zmiany parametréw takiego regulatora. Jest on bardzo czuly nie tylko na
wahania wielko$ci mierzonych praddéw i napieé, ale rowniez na obliczone lub zmierzone
wcezesniej wartosci indukcyjnosci oraz pojemnosci. Rozwigzaniem tego problemu byto
zastosowanie nowatorskich metod MISO typu IMPC w oparciu o ulepszone klasyczne
podejscie sterowania ze skonczonych horyzontem MPC oraz nadaznego sterowania IPBC2.
Wartosci indukcyjno$ci oraz pojemnosci sg obecne w rownaniach stanu dla kazdej topologii
falownika 1 majg istotny wplyw w szczegoélnosci na narost pradu diawika. Dzieki
zastosowaniu zmodyfikowanych wersji uktadow, ktére w obu przypadkach wykorzystywaty
transformate of funkcja sterujgca byla w stanie $ledzi¢ dodatkowo pochodng napigcia
wyjsciowego wykazujac znaczaca poprawe w odniesieniu do redukcji znieksztatcen napigcia
wyjsciowego nawet przy wickszym napieciu wyjsciowym rzedu 220 V napigcia fazowego.
Wykorzystujac fakt pracy wyspowej (brak koniecznosci sprze¢zenia sktadowych uktadu
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ortogonalnego), algorytm typu MISO, oraz transformate w uktadzie stacjonarnym
ortogonalnym uzyskano poprawe jakosci napigcia wyjsciowego zarowno przy rosnacych jak
1 malejacych wartosciach Lr. Wykorzystujac urzadzenie i konfiguracje przedstawiong na
Rys. 10.1.4 przyjeto normalne warunki pracy Ly = 3mH oraz Cr = 60 pF. Wartos¢
pojemnosci zostata celowo zwigkszona w zwiazku z zastosowanym napigciem wyjsciowym
220 V. Nastepnie dokonano obnizenia warto$ci indukcyjnosci do 2 mH Rys. 10.1.2 b).

5
=
z
g

Trig’d

Noise Filter Off Tek Run Trig’d — Noise Filter Off
= : = B
13 ' % :
£ g :
g 5
. !

. : s x ‘time [ms] :
00¥ ! i i f 00v
@ +100Y J[4.00ms & -s00v £34TH172m00 | |@@v100v
(a)

i ‘ time [ms]
Jfa.00ms @ 7 -s00v 439870 Hzf1731:40 |

(b)

Tek Run Trig’d

Noise Filter Off

y voltage [V]

I £ ‘time [ms]
100Y | - i i i i i
®+100V J(4.00ms J&® -g00v 50.0054Hf172220 |

(c)

Rys. 10.1.2 Napiecia wyjsciowe dla sterowania MPC przy: a) obnizeniu wartos$ci

kondensatora Cr = 40 pF, b) obnizeniu warto$ci indukcyjnosci Lz =2 mH,
¢) zwigkszeniu wartosci cewki L= 4 mH
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Rys. 10.1.3 Napigcia wyjsciowe dla sterowania PBC przy: a) obnizeniu wartosci
kondensatora Cr = 40 pF, b) obnizeniu warto$ci indukcyjnosci Lz =2 mH,
¢) zwigkszeniu warto$ci cewki L= 4 mH

Tab. 10.1.1 Wyniki znieksztalcen napigcia wyjsciowego sterowania IMPC oraz IPBC2 przy
probach niedopasowania parametrow filtra wyjsciowego

Parametry filtra wyjsciowego Zmodyfikowana metoda Zmodyfikowana metoda
MPC THD [%] PBC THD [%]
Lr=3 mH, Cr= 60 puF, 0.97 0.56
normalne warunki pracy
(dopasowanie parametrow)
Lr=2 mH niedopasowanie 7.55 4.61
cewki
Lr=4 mH niedopasowanie 0.67 1.06
cewki
Cr =40 puF niedopasowanie 1.09 0.45
kondensatora




Dwupoziomowy falownik z pelnym
mostkiem typu H
Danfoss 131F3040

Obciazenie R/RC

" Filtr wyjsciowy LeCr|

DS2004 A/D
System akwizycji danych
i wysylania sygnalow sterujacych
do falownika

konfiguracyjny parametrow
sterowania

DS5101 plyta sterujaca

Control Desk — panel ’ ‘

Rys. 10.1.4 Schemat potaczen stanowiska stuzacego do analizy jako$ci napigcia
wyjsciowego falownika w napigcia korzystajacego ze sterowania predykcyjnego
w oparciu o falownik Danfoss 131F3040

Przeprowadzone badania wykonane byty w ramach wspoipracy z osrodkiem naukowym
Aalborg University w Danii, na podstawie umowy stazu naukowego zawartej pomiedzy

autorem pracy, a wyzej wspomniang jednostkgq.
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11. Zarzadzanie przeplywem energii w systemach UPS
wykorzystujacych sieci impedancyjne jako sposob na obnizenie
znieksztalcen napiecia wyjsciowego

11.1 Analiza schematu modelu z uwzglednieniem roznych tryboéw pracy oraz
zrodel zasilania

W typowych rozwigzaniach UPS wykorzystuje si¢ zarowno falowniki z wyj$ciem
transformatorowym jak i bez transformatora. Istotnym problemem, ktéory mozna napotkac
jest stosunkowo niskie napigcie szczegdlnie podczas pracy falownika z ogniwem PV czy tez
akumulatorem w trybie pracy ,,off-line”. Takie zastosowanie falownikow 1 wyposazenie w
zrodio zasilania o zadanej pojemnosci 1 napi¢ciu nominalnym pozwala na bezpieczng prace
uktadu w okreslonym krotkim interwale czasowym 1 pozwala na przykltad na
zarchiwizowanie danych czy tez zapewnienie $ciezek ewakuacyjnych w budynkach [114].
Odrgbnym zagadnieniem jest stosowanie falownikow z migkkim przetagczaniem.
W systemach przemystowych wykorzystujacych wyjscie transformatorowe stosuje si¢
zazwyczaj regulacje jedynie amplitudy. Rozwigzanie to wymaga jednak dodatkowej analizy
nasycania rdzeni transformatora w pierwszym potokresie napigcia modulujacego [85].
Wymagana jest korekcja pradu magnesujacego, ze wzgledu na konieczno$¢ jego
ograniczenia. W celu uzyskania wyzszego regulowanego napigcia mozna zastosowac
rowniez uklady podwyzszajace napiecie DC/DC juz na wejsciu falownika. Takim
rozwigzaniem sg w ostatnich latach na przyklad sieci impedancyjne Z-Source [95].

W falownikach beztransformatorowych istotnym parametrem jest zwrotny prad
obcigzenia i,,, ktory oddzialuje wprost na uktad podwyzszajacy napiecie w szczegdlnosci
na kondensatory, ktére moga okaza¢ si¢ niewystarczajagce w celu gromadzenia dostarczanej
energii. Rozwigzaniem takiego problemu moze by¢ zastosowanie akumulatora jak modutu
peryferyjnego tadowanego na wyjsciu sieci impedancyjnej zasilanej z ogniwa PV. Stosujac
sieci impedancyjne nalezy jednak zwrdci¢ uwage na typowe 1 istotne znieksztatcenia
wprowadzane przez te uktady. Napigcie wyjsciowe sieci impedancyjnych zalezy od energii
gromadzonej podczas stanéw zwarciowych ,,shoot-through”. Stany zwarciowe ,,shoot-

2

through” w przeciwienstwie do stanéow ,,nmon shoot-thorugh” moga wystapi¢ tylko w
stanach zerowych falownika, nie wprowadzajg one zadnych zmian napi¢cia filtra falownika
[85]. Gromadzenie energii w dlawikach stanach ,,shoot-through” ma miejsce, gdy oba
przetaczniki kluczy tranzystorowych w jednej galezi sa zataczone [95], [100]. Zbyt krotkie
czasy Tsr prowadza do nieciggltego przeplywu pradu przez dlawiki sieci impedancyjnej

(DCM), co skutkuje zwigkszeniem znieksztatcen napigcia wyjsciowego vour.
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Rys. 11.1 Schemat ideowy potaczen dla uktady bilansujacego energi¢ z qZSI
oraz ogniwami PV [autor: dr inz. Krzysztof Bernacki]

11.2 Redukcja znieksztalcen w trybie ladowania akumulatora

W literaturze wyrdznia si¢ wiele topologii sieci impedancyjnych. W rozprawie
doktorskiej wykonano analiz¢ falownika jednofazowego z pelnym mostkiem H
wspoOtpracujacym z asymetryczng siecig quasi-Z-source - qZSI. Jak wspomniano w 11.1
sieci impedancyjne charakteryzuje praca w dwoch trybach ciaglego przeptywu pradu przez
dtawiki (CCM) oraz niecigglego przeptywu pradu (DCM) [80], [95], [97], [100]. Oprocz
wspomnianych trybow w sieci moga wystapic¢ inne tryby pracy (np. w stanie ,,non shoot-
through” mozna pobiera¢ prad do falownika lub nie pobiera¢) jednak poprawnie
zaprojektowang sie¢ impedancyjng mozna analizowa¢ jedynie w tych wilasnie dwodch
trybach. Celem pracy sieci impedancyjnych jest praca w trybie CCM. Zaletg stosowania
sieci typu q-ZSI jest mniejsza liczba elementdw wystepujaca w tej topologii oraz ciagly prad
wejsciowy ,, continuous input current” CIC. W stanach niezwarciowych ,,non shoot-
thorugh” mozna wykorzysta¢ zastosowang dalej metodyke sterowania przeplywem energii.
Oprocz klasycznych wersji qZSI wyrdznia si¢ réwniez wersje ,, boosted ”, charakteryzuja si¢
one podobng zasada dziatania w dwodch trybach pracy natomiast zawieraja wigksza liczbe

kondensatorow lub tez cewek laczonych zar6wno rownolegle jak i szeregowo, co z jednej
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strony inkrementuje wspotczynnik zwigkszenia statego napigcia wejsciowego, ale powoduje
takze wieksze straty mocy.

Jednym z ograniczen zwigzanych z pracg sieci impedancyjnych jest maksymalny indeks
glebokosci modulacji M, ktory zalezny gléwnie od d.. Indeks modulacji M jest ograniczony
(11.2.1), gdzie dz rowny jest (11.2.2). Parametry Tsr, T 1 dz reprezentujag odpowiednio czas

zwarciowy, okres przetaczania falownika i wspotczynnik czasu zwarciowego.

M=1-d,dlad, <0.5 (11.2.1)
Tsr (11.2.2)
d, =—
TS

Nieciagly przeptyw pradu powoduje zerowy prad dlawika na poczatku okresu
przetwarzania T, ma to miejsce w przypadku niedostatecznie duzego parametru d. 1 przy
niskim obcigzeniu falownika [97], [100]. Zastosowanie odpowiednio duzej induktancji
cewek 1 materialow rdzeni dla przypadku matego obcigzenia falownika, przy jednoczesnym
odpowiednim dobranym parametrem d. powinno zabezpieczy¢ przed chwilowym zerowym
pradem diawikow.

W przypadku sieci impedancyjnej Z-Source warunkiem jej dziatania jest to, aby czas
zwarciowy, d, byl mniejszy niz 0.5. Falownik zrédta napigcia z siecig Z-Source jest znany
jako falownik ZSI (Z-Source Inverter). Sie¢ impedancyjna moze dziata¢ takze po prostu
jako przetwornica DC/DC z jednym dodatkowym przetacznikiem na wyjsciu realizujagcym
czas zwarciowy bez stanow zwarciowych falownika. Prad wej$ciowy uktadu Z-Source jest
nieciagly ,, discontinuous input current DIC, dlatego F.Z. Peng [75] pokazal zmieniong
strukture sieci impedancyjnej quasiZ-Source z si¢ cigglym pradem wejSciowym ,, continuous
input current CIC, co usprawnito wykorzystanie sieci impedancyjnej w systemach
fotowoltaicznych PV. Opracowano rdzne metody ulepszania struktur sieci impedancyjnych
o zwickszonym wspotczynniku podwyzszania napigcia, jednak kosztem sprawnosci
energetycznej. Wydaje si¢, ze symetryczna struktura Z-Source i asymetryczna quasi Z-
Source sa wystarczajace do pokazania wplywu sieci impedancyjnej na znieksztalcenia
napi¢cia wyjsciowego falownika napigcia (VSI) 1 proponowanych sposobdéw redukceji tych
znieksztatcen.

Porownujac sprawno$¢ energetyczng przetwornicy podwyzszajacej napigcie mozna
wykaza¢, ze falownik VSI z wejSciowa synchroniczng przetwornica podwyzszajaca napigcie
typu ,,synchronous boost” moze mie¢ wyzszg sprawnos¢ niz ten sam inwerter z siecig
impedancyjng [95], [97] ze wzgledu na dodatkowe straty mocy w przetacznikach falownika
w czasach zwarciowych Tir.

Podstawowe struktury sieci impedancyjnych Z-Source 1 qZ-Source sa obecnie

wykorzystywane w systemach fotowoltaicznych. Gléwng wada tych sieci impedancyjnych



97

jest tryb pradu nieciggtego pradu dltawikéw (DCM), w ktorym prad w cewkach
indukcyjnych jest rowny zeru w czasie czg$ci okresu przelgczania Ts, przy niskim
obcigzeniu VSI 1 niskim wspotczynniku dz. Jest to gtéwny powod znieksztatcen napigcia
wyjsciowego VSI, jak pokazano na Rys. 11.2.1a i Rys. 11.2.1b. Obliczajac odpowiednio
duza indukcyjnos¢ cewek diawikow sieci impedancyjnej i dobierajac odpowiedni materiat
magnetyczny, dla najmniejszego przewidywanego obcigzenia, przyjmujac dang wartos$¢ dz,
prad w dlawikach nie powinien spada¢ do zera. Podczas pracy nie mozna zagwarantowac, ze
prad obcigzenia nie bedzie mniejszy od nominalnego. Zatem dodatkowy prad pobierany z
sieci impedancyjnej do tadowania akumulatora z tacza DC-link (wyjscia sieci
impedancyjnej) jest rozwigzaniem dla uniknigcia DCM dla niskiego pradu obcigzenia.

Kolejng przyczyna znieksztalcen wystepujacych w sieciach impedancyjnych moze by¢
dobor zbyt matej pojemnosci wielkosci kondensatorow C. [95] jak pokazano na Rys 11.2.1
c. Typowym znieksztalceniem wprowadzonym przez sie¢ impedancyjng jest znieksztatcenie
o czgstotliwosci 100 Hz, poniewaz falownik ma prad wejsciowy ksztaltem zblizony do
przebiegu pradu wyprostowanego na skutek pracy mostka H (zaréwno dla dodatnich jak i
ujemnych napig¢ wyjsciowych prad pobieramy tylko w jednym kierunku). Ten prad jest
filtrowany przez sie¢ wejsciowa L.C. i moze w przyblizeniu by¢ reprezentowany przez
pierwsza harmoniczng ,,wyprostowanego” pradu o czestotliwosci
2f,»= 100 Hz [95], [100].

Przy niewystarczajacych pojemnosciach kondensatoréw w sieci impedancyjnej przebieg
sinusoidalny staje si¢ ,,lewo sko$ny” (wplyw znieksztalcen o czgstotliwosci 100 Hz). Trzeci
rodzaj znieksztatcen wyjsciowych ZSI obserwuje si¢ po przekroczeniu przez zero napigcia
wyjsciowego spowodowanego dodatkowymi spadkami napigcia na zalgczonych
tranzystorach mostka w czasie przejScia przez zero powodujac oscylacje po zmianie
polaryzacji napigcia PWM Rys. 11.2.1a, b, c. Sie¢ impedancyjna ma wptyw na wlasciwos$ci
dynamiczne calego ZSI, co wprowadza dodatkowe czgstotliwosci rezonansowe oraz
dodatkowe ttumienie do wykreséw Bodego funkcji sterowania ZSI. Ladowanie akumulatora
z wyjscia sieci impedancyjnej w czasach nie zwarciowych ,,non-shoot through” moze
zmniejszy¢ znieksztatcenia wyjsciowe spowodowane przez nieciagly przeplyw pradu przez
dlawiki sieci impedancyjnej (DCM). Jednak tadowanie akumulatora zbyt duzym pradem
moze jednak prowadzi¢ do znieksztatcen napigcia wyjsciowego (takich jak przy zbyt matej
wartosci pojemnosci kondensatorow C). Odpowiednie tadowanie baterii dla sieci
impedancyjnej zmniejsza wspotczynnik znieksztalcen harmonicznych (THD,) napigcia
wyjsciowego nawet w przypadku zastosowania zaawansowanej p¢tli sprzgzenia zwrotnego,
na przyktad sterowania pasywnego (PBC).

Na Rys. 11.2.1 przedstawiono rézne rodzaje znieksztatcen napigcia wyjsciowego ZSI.
Na Rys. 11.2.1a i 11.2.1b maly prad obcigzenia powoduje stan DCM sieci impedancyjne;j
dla kondensatorow filtra wyjsciowego ZSI odpowiednio Cr = 1 pF i 50 pF. Rys 11.2.1c
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przedstawia znieksztatcenia spowodowane przez harmoniczng pradu 100 Hz dla pradu

obcigzenia i kondensatorow w Z-Source o zbyt malej wartosci Cz = 100 pF.

Distortions for a low resistive load, DCM Distortions for a low resistive load, DCM
(for C,=1 uF) (for C, =50 uF)
RIGOL H L0 S J/ /iretonotme T/ 5 @ ey RIGOL ' 2o00ms S S D/ TAOEaONse T F @ 202V
§ r ] el T e B g v E
60V E 60V
- ; - g
—60 (a)—, 60V (b)
‘ - -‘Q—HQE 1427
Distortions for the output Distortions for the output
current zero crossing current zZero Crossing

100 Hz harmonic distortions, for the high resistive load,
CCM (C, =50 pF, too low)
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w
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-
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1
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o< 161

Distortions for the output
current zero crossing (for the higher output current almost invisible)

Rys. 11.2.1 Znieksztalcenia napigcia wyjsciowego falownika wspotpracujacego z siecia
impedancyjna a) wykres dla trybu nieciaglego pradu DCM dla Cr = 1pF b)
wykres dla trybu nieciggltego pradu DCM dla Cr = 50 pF (c) wykres dla trybu
ciagltego przeptywu pradu CCM dla Cr= 50 uF [100]



929

L}’l

L Lovr— U™ | Lo
o o a

H-bridge inverter
+ipp

::| IE..F.{').-I.U|

>

T
J’ Z0UT

II.U.-HJ

R! Mean

V( 72 / ‘\Vt sl
(fzz C 71
172 L P J'L P
_:'m <
v

(@)

[ora

’rn: Vm "( Vent Vc 'rz)<0
D

zOUTT

V.

41

v,

bc

+F

[v=n

H-bridge inverter

IZ()r YAYE
Ly

g

li‘1’_(}_—!.{}

Ri}‘\'mr

(b)

Rys. 11.2.2 a) Z-Source z falownikiem VSI w stanie nie zwarciowym ,, non-shoot-through

state”, b) Z-Source z falownikiem VSI w stanie zwarciowym

,,shoot-through state” [100]

Sie¢ Z-Source ma symetryczng strukture, w ktorej indukcyjnosci dtawikow sg rowne, tj.

Lz;=Lz,. Podobnie pojemnosci kondensatoréw sa takie same, tj. Cz;=Cz, a prady w obu

dtawikach sg takie same, tj. izz; = izz.

Amplituda napigcia wyjsciowego VSI - vourmay jest opisana rownaniem [100] (11.2.3):

Vourmax = nk,vMVDC Vb

~ 1124,

gdzie n jest sprawnoscig, Vpc jest napieciem wejsciowym, M jest wspdlczynnikiem
glebokosci modulacji VSI, a k&, jest wspotczynnikiem zwigkszenia napigcia DC przez sie¢

impedancyjng bez uwzgledniania strat mocy.
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Zatozono, ze pojemno$¢ C; w ukladzie Z-Source jest dostatecznie duza, tak, ze
w przyblizeniu mozna zatozy¢ stalo$¢ napigcia na kondensatorze w catym cyklu
przetwarzania mocy.

W uktadzie Z-Source $rednie napigcia na dtawiku Ly jest rowne zeru. Vg, opisane
rownaniem (11.2.4), gdzie v,, to napigcie szczytowe wyjscia sieci impedancyjnej, a B to

tzw. ,, boost factor”.

_ TsrVez + (T, = Ts))(Vpe — Vez) 0 (11.2.4)
LZav = =
Te
Srednie napiecie liczone na kazdym z kondensatordw sieci Z-Source:
Ve, = 17dz (11.2.5)
C2Za = T pq, 'PC
Natomiast dla sieci qZ-Source oba napigcia na kondensatorach sa rdzne.
1-d, (11.2.6)
vCl = 1 _ Zdzvl‘l’l
d, (11.2.7)

UCZ = 1_2dzvln

Natomiast wspotczynnik podniesienia napigcia dla obu sieci impedancyjnych jest taki sam.

(11.2.8)

Upy = Vg1 + Ve = = Bv;,

1-2d,’™"

Moc wejsciowa Py uktadu Z-Source 1 wyjsciowa Poyr falownika VSI (z zestawu ZSI)

sg opisane rownaniami (11.2.9) - (11.2.11):

Piv = Voelpcav = Voelizav (11.2.9)
Pour = Vout, g tourrms = NPin (11.2.10)
1 M (11.2.11)

Poyr = ﬁn 1__%VDCiOUTrmS = nVpclLzav

gdzie 11z, jest pradem pojedynczego dtawika usrednionym w podstawowym okresie 7.
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Dla najprostszego przypadku rezystancyjnego R;o4p obcigzenia ZSI moc wyjsciowa moze
by¢ obliczona na podstawie (11.2.12) [99]:

_(1 M . )2 1 . (11.2.12)
our = ﬁnl_ZdZ DC RLOAD—U pclizav

Zalezno$¢ $redniego pradu dlawika sieci impedancyjnej I1z, 1 wartosci skutecznej pradu

wyjsciowego falownika ipyzms przedstawia rownanie (11.2.13):

; 1 M ; (11.2.13)
Lzav_\/il—ZdZ OUTrms

Prad dlawika i;; pokazany na Rys. 11.2.3 a) sklada si¢ z trzech sktadowych.
Sktadowymi tymi sa: prad $redni /;z,, sktadowa pradu o czestotliwosci 100 Hz iz,
usredniony w okresie przetaczania 7 oraz tetnienia - trojkatna sktadowa trojkatna izz4 pradu
dtawika. Prad tetnien - trojkatnej sktadowej cewki indukcyjnej izzs jest spowodowany
zmagazynowaniem energii w cewce w czasie zwarciowym “shoot-through” i odzyskaniem
energii w czasie nie zwarciowym ,, non-shoot through”

(w trybie CCM nie ma odcinkéw czasu, gdy opadajacy prad tetnien dochodzi do zera).
Wykres pradu wejsciowego VSI pokazano na Rys. 11.2.3 b).

Prad dtawika i, jest opisany réwnaniem (11.2.14):

iz(t) = ILizay + ipzopm () + iz, () (11.2.14)

Rys. 11.2.3 przedstawia przebiegi pradu cewki sieci impedancyjnej Z-Source oraz pradu
na wejsciu falownika, w tym impulsow pradu w stanach zwarciowych (shoot-through)
dla przypadkéw maksymalnej i bliskiej zeru wartosci chwilowej napigecia wyjsciowego
falownika (w CCM).
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Rys. 11.2.3 a) Prad ditawika sieci impedancyjnej, b) Prad na wejsciu falownika VSI
w stanach zwarciowych i nie zwarciowych dla maksymalnej i bliskiej zeru
wartosci chwilowej napigcia wyjsciowego VSI dla trybu CCM sieci Z-Source
[100]

Najwicksza sktadowa harmoniczna 2f,, pradu wejsciowego mostka VSI przeptywa przez
obwod L;C; sieci impedancyjnej, jak pokazano w rownaniu (11.2.15). Zaklada sig, ze
wszystkie straty mocy sa w sieci impedancyjnej, a VSI jest bezstratny, w tym straty mocy na
przetacznikach VSI w czasach zwarciowych [99].
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(11.2.15)

. . 4 1 1
L1 7n22m (abs(lLOAD (t))) = E\/ELOUTVMS COS(4T[fmt) 1— (47-[f )ZL C
m z%z

Trojkatna sktadowa i;zs pradu dlawika iz; w trybie CCM jest liczona w przyblizeniu
zaktadajac, sktadowa tetnien napiecia 4V ¢z na kondensatorze jest pomijalna i maksymalna
warto$¢ napigcia na kondensatorze Vg jest w przyblizeniu réwna wartosci Sredniej Vg
w stanie zwarciowym (dostarczania energii do dtawika). Trojkatna sktadowa i;zs pradu

dtawika jest wyrazona réwnaniem (11.2.16):

. Vez . Vez 1 1-d, (11.2.16)
iza(t) = Tavt; lLzAmax = 7” sT = El——% VpcdzTs,

] 11— dz
lpzAmax = \/_ 77 VYouTrms dZ Ts

Stad catkowity prad dtawika jest opisany przez rownanie (11.2.17):

4 1 (11.2.17)
7 (t +—2 A ft ]
(O = 577 ZdZ 3 V2 cos(4mfnt) |7 (41f,)2L,Cy
* loyrrms T iLza(t)
Najmniejsza warto$¢ pradu dlawika wynosi (11.2.18):
1 M 1 1 (11.2.18)

LouTmms — 2 lyzAmax

lLZmin(t) = lil _ 2dz - 37_[

Warunkiem ciagtosci przeptywu pradu dtawika (CCM) jest iz > 0 (11.2.19):

1 M 1 , 111-d, (11.2.19)
5 1-2d, - 37 Lourms — EL_ZU—MvOUTrdeZTS
>0

Stad minimalna warto$¢ skuteczna pradu wyjsciowego ZSI (pradu obcigzenia) gwarantujgca
stan CCM w sieci impedancyjnej (11.2.20) [99]:

1 1-4d, (11.2.20)
. WML, T=2d, VpcdzTs
lOUTrms > 1 8\/_ 1

T—2d, M3m|1- (4nf,)2L,C,
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Pomiar wartosci skutecznej pradu obcigzenia jest stosunkowo prosty i dlatego w dalszych

obliczeniach bierzemy go pod uwage.

IOUTrMumin(VDC’ d;' M=1 'dz) [A]

5

OUTrmsmin

1

(=" S RPSIN S o A o)

0.45

Rys. 11.2.4 Minimalna warto$¢ skuteczna pradu obcigzenia ZSI utrzymujaca stan CCM sieci

impedancyjnej [100]

Zatem prad tadowania baterii z Iacza DC (DC-link) powinien by¢ funkcja (11.2.21). Bateri¢
mozna ladowaé tylko w czasach dpTs < 1-dz, gdzie dp jest wspdlczynnikiem czasu

tadowania baterii w okresie przetwarzania.

Igarr = f(iOUTrms_min - iOUTrms) (11.2.21)
Na podstawie (11.2.9) wyliczamy (11.2.18):
1 M (11.2.22)

Iparr = El——Zdz (iOUTrms_min - iOUTrms)

Gdybysmy tadowali akumulator z tagcza DC-link (wejScie falownika) przez rezystor Rp4rr,

jak w uktadzie doswiadczalnym, to maksymalny prad tadowania bytby roéwny (11.2.23):

1 11.2.23
Vociink — Vearr \/EMUOUTrmS — Vparr ( )

Igarrmax = R = R

BATT BATT
Bioragc uwage podtaczenie akumulatora tylko w czasie dg7s (11.2.24):

1 M _ ) (11.2.24)

I 1—-2d OUTrms_min OUTrms
BATTmax \/EM Vourrms — Varr

RBATT



105

1 M . .
ﬁl_—Zdz (lOUTrms_min - lOUTrms)
= Rparr 1
\/EMUOUTrms — Vearr

dla ograniczenia dp < 1-dz 1 odpowiedniego usytuowania impulséw ladowania baterii tylko

w stanach nie zwarciowych.

00— 7T T T 30007777 T T T

) THDVout-Rbalt-off=3'O6% THDVout-Rbatt-off=2'63%
2000 - 1 2000 - *7
. - . — q
: THDy, . Rba-100=1 % : THDy . Rbatt-100=0-2%
= 1000 = 1000
hs) ; N THDVOutbeatthU_O'gz% = N THDVOutbeatthU_()g?%
= 0 = 0
=) =
o o
> -1000 > 1000 -
-2000 - 1 -2000 -
3000 3000
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Rys. 11.2.5 Wykres znieksztatcen napigcia wyjsciowego dla a) R;= 50 Q; b) R;= 2000 Q
ze sterowaniem typu IPBC2 w stanach d; sterowanych przez algorytm MPPT

11.3 Zastosowanie ogniwa PV na wejSciu ukladu — badanie pracy w trybie
MPPT

Kazdy z paneli fotowoltaicznych, potaczonych zazwyczaj w wigksze moduly posiada
swoja unikalng charakterystyke zalezno$ci napigcia od mocy [79]. Charakterystycznym
parametrem kazdego panelu jest zatem maksymalna moc jaka jesteSmy w stanie uzyskac
wykorzystujac zamiang energii stonecznej w elektryczng. W celu jak najefektywniejszego
wykorzystania paneli stosuje si¢ algorytmy zapewniajace prace i $ledzenie mocy w obszarze
MPP uwzgledniajac przy tym konkretny model panelu i jego parametry np. starzenie
elementow, maksymalna moc danej komorki panelu fotowoltaicznego. Maksymalny punkt
pracy MPP znajduje si¢ w miejscu gdzie dla maksymalnego stalego napigcia jesteSmy
w stanie uzyska¢ najwyzszy staly prad /., a co za tym idzie najwigksza moc P,,,. Podczas
symulacji jak 1badan modelu eksperymentalnego analizowano przypadek zjednolitym
natezeniem slonecznym komorki panelu, biorge pod uwage jeden wystepujacy w takich
przypadku punkt szczytowy MPP. Wykorzystano pojedynczy panel symulatora ITECH
IT6525C. W przeciwnym przypadku nalezy wzig¢ pod uwage pozostate lokalne punkty
wynikajacych z chwilowych zacienien.

W celu uzyskania jak najmniejszych strat mocy uktadu w badaniach eksperymentalnych
wykorzystano zmodyfikowana metod¢ MPPT — dP/dV. W dalszych obliczeniach
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wykorzystano warto$ci pomiar6w napigcia wyjsciowego voyr. Napigcie wyjsciowe panelu
fotowoltaicznego zalezy od naswietlenia [W/m?] oraz od temperatury [°C]. Maksymalny
punkt otrzymuje si¢ dla zaleznosci (11.3.1), gdzie Vippp = V.

dPpy 0 (11.3.1)
Vpy
= 3
':: Pmax é dP/dV=0
] SC Q e‘;
g 2
s5 3
D o

Vier Voc napiecie[V]

VMP » Vo o hapiecie[V]
a) b)
Rys. 11.3.1 a) Wykres zaleznosci pradu i napi¢cia charakterystyki pracy ogniwa PV,
b) wykres zalezno$ci napigcia pracy ogniwa PV oraz mocy.

Charakterystyka
naswietlenia panelu
PV, temperatura

A

JTAK Pochodna>0 NIE_i
Przesuniecie do
punktu o wiekszej
wartosci

d,-0.01 d,+0.01

Przesuniecie do
punktu o mniejszej
wartosci

Obliczenie
maksymalnego

punktu pracy
dla danego d,

Rys. 11.3.2 Algorytm dP/dV wyznaczania MPP i dtugosci d.
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ds=f(Ppv, Pree)

Regulator falownika ds =f(iOUTrms_min; ioutrms)

np. PBC qZ-Source

Dobor
parametrow
regulatora

(11.3.3) (11.2.24)

v

Wyznaczenie
ds

Dtugosc
d,

|

Stany niezwarciowe
,» hon shoot-through time” —
brak zwarcia dwdch kluczy
tranzystorowych mostka H

Y

tadowanie baterii
akumulatora dla okreslonego
ds

Maksymalna moc wyjsciowa

MPP

Ciagly przeptyw pradu (CCM)
w qZ-Source

Rys. 11.3.3 Algorytm wyznaczania MPP uwzgledniajagc warunek stanow tadowania

akumulatora na wejsciu falownika napigcia
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Rys. 11.3.4 a) Wykres zaleznosci pradu i napiecia charakterystyki pracy ogniwa PV przy

braku sprz¢zenia zwrotnego, R;= 50 Q; b) napiecie wyjsciowe falownika vour,

brak ladowania akumulatora
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Rys. 11.3.5 a) Wykres zaleznosci pradu i napigcia charakterystyki pracy ogniwa PV

przy braku sprz¢zenia zwrotnego, R;= 50 ; b) napigcie wyjsciowe falownika

vour, tadowanie akumulatora — rezystor — 50 Q



110

L& ITECH SAS Software - EN50530

PV Curve Irradiance/Temperature Curve

Photovoltaic — Y — PV O MPPTIY @ MPPTPOWER Irradiance

—— Iradiance = Temperature

Powen(\V)

£ g
=4 0 = E
g H z =
g g S 2
3 ERN S
E g
120 180 240
Voltage(V)
Pmax o0 | w Static Dynamic Report
Material TF Testing Time: 0| Hour | 202 Min 03| Sec Update
‘Warm Time 300 3| sec Power Level (W)

Voltage(V)

Vmp Level (V) 5 [2|% 10 /% 30 2% |25 2lm 30
Qutput
ONIOFF
- ® © ®
Status: Warm

® 0O
During Time: 00:01:31 Vnom  195: W @ @ @ @
®© 0

Vmin 12012 ¥

Current(A)

M i
a)
RIGOL STOF JHY 2.000ms 4.101025:‘:132{:;5 W‘\Evvvvwwwwv‘vvv‘\.l
hd
5 v
=
=
o
5
=
-
[

1 e

b)

MPPT Status

Vmp 19426 V

Imp 03090 A

MPp 6.00 W

Voltage 20415 V
Current 02931 A

Power 598 W

MPPT Efficiency 997 %
Avg. Efficiency 988 %
[] Record

46
Time(s)

@

46
Time(s)

@

46

@

Time(s)
T4+ @ 000

——

L

o

=T

e

(o]

=

m

(11]

b=

=T

i

H

“a\z
=

(1]

=

2 11258

Rys. 11.3.6 a) Wykres zalezno$ci pradu i napigcia charakterystyki pracy ogniwa PV przy

braku sprz¢zenia zwrotnego, R;= 50 €; b) napigcie wyjsciowe falownika

vour, fadowanie akumulatora — rezystor — 100 Q
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Rys. 11.3.7 a) Wykres zaleznosci pradu i napiecia charakterystyki pracy ogniwa PV

przy braku sprz¢zenia zwrotnego, R;= 2000 Q; b) napigcie wyjsciowe falownika

vour, brak tadowania akumulatora



I ITECH SAS Software - ENS0530

PV Curve

Photovoltaic — Y — PV O MPPTLY

Current{f)

Pmax 203 W
Material TF
Warm Time 300 7| sec

Qutput
ONIOFF

Status: Warm

During Time: 00:02:54

(he

120
Voltage{V)

180

Static  Dynamic Report

Testing Time: 0% Hour

112

Irradiance/Temperature Curve

© MPPT POWER Irradiance

(A 1amod
Irradiance (V¥/ m‘y

240
Time(s)

20 % Min 0 Sec Update

—— Irradiance === Temperature

(2, Jaamesadway

Vmax

Vmp Level (V) 5

Power Level (W)
% 30 3% 25 5% 30 =% 50

27102 W

® ®
© ® 6 0
® ®

MPPT Status

Vmp 19.426 V
Imp 0.3090 A

MPP 6.00 W

Voltage 25233 V

Current 01377 A

Power 34T W

MPPT Efficiency 579 %
Avg. Efficiency 499 %

[] Record

Power(il)

87
Time(s)

Voltage(V)

87
Time(s)

Current(A)

87

174

T¥LNOZIHOH

Time(s)
a)
RIGOL stor ' 2000ms) R0 o ¥ oy D (9.82000000ms T (£ @ 000V
b d ~
L
v (C]
=X
P
(o]
=
w
L
=
=X
wm
o
» “@T
=
(1]
=
1 = 100 w5 12:04

b)

Rys. 11.3.8 a) Wykres zaleznosci pradu i napiecia charakterystyki pracy ogniwa PV przy

braku sprzgzenia zwrotnego, R;= 50 Q; b) napigcie wyjsciowe falownika voyr,
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Rys. 11.3.9 a) Wykres zaleznosci pradu i napigcia charakterystyki pracy ogniwa PV

przy braku sprz¢zenia zwrotnego, R;= 50 ; b) napigcie wyjsciowe falownika

vour, tadowanie akumulatora — rezystor — 50 Q
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Rys. 11.3.10 Schemat stanowiska laboratoryjnego stuzacy do badania znieksztatcen napigcia

wyjsciowego falownika w uktadzie z symulatorem ogniw PV oraz siecig
impedancyjna

1—d, >dg (11.3.2)

Bazujac na (11.3.1) oraz wspodtczynnika tlumienia (11.2.20) zalezno$¢ mozna zapisaé
réwniez w postaci 11.3.3

Pypp = Pioga (11.3.3)

dg = Rpate 1
[(\/EMUOUT) * (Wour — Vbart)]

dB coefficient

1 W] 2w 3w 4[w] 5[wW] 6 [W] 7[wW] 8w

7 = F'\V = 7 I= = T
Pluad for V batt 12V, V out 30V, M=045,P . =8W

Rys. 11.3.11Wplyw zaleznos$ci wspolczynnika thumienia dz na moc Pjpgq
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12. Wplyw czestotliwosci przelaczania f. na efektywnos¢
zastosowanych sterowan. Analiza teoretyczna w oparciu o
zastosowany mikrokontroler.

Jednym z zaobserwowanych efektow wplywajacych na jako$¢ napigcia wyjsciowego jest
zakres czestotliwo$ci  pracy uktadéw  mikroprocesorowych. Wszystkie uklady
eksperymentalne pracuja w okreslonych zakresie czestotliwos$ci, gdzie mamy do czynienia
z sygnalem modulowanym 1 modulujacym natozonym na podstawowa sinusoide
o czestotliwosci 50 Hz. Wigksza czestotliwo$¢ pracy taktowania mikroprocesora wptywa
na wieksza ilo$¢ probek danych pomiarowych i szybkos$¢ pracy uktadu [23]. Nawet stosujac
bardziej zaawansowane sprzgtowo modutly sterujace korzystajace z FPGA lub DSP dazy si¢
do efektywnego zwigkszenia czestotliwosci pracy w celu otrzymania mniejszych op6znien
w uktadzie lub tez zastosowania bardziej skomplikowanych metod dziatajacych w
systemach czasu rzeczywistego RTOS np. sieci neuronowych ANN wymagajacych
dodatkowych zasobow pamigci 1 mocy obliczeniowej [1]. W [11], [12] wskazano, ze
problem wykorzystania systemow mikroprocesorowych, ktéorych praca z okreslong
czestotliwos$cig przelgczania jest jednym z najwigkszych wyzwan dla projektantow
elektroniki. Zbyt niska czestotliwos¢ taktowania w uktadach trojfazowych nie tylko
pogarsza jako$¢ napigcia wyjsciowego lecz wprowadza niestabilno$¢ zwigzang
z niedoktadnosciag pomiarow [30]. Dodatkowo moze wprowadzaé¢ niekorzystne zjawisko
akustyczne w zwiazku z relatywnie niska czestotliwoscia przelaczania, szczegolnie
w uktadach o zmiennej czgstotliwosci przelaczania. Nalezy podkresli¢, ze stosujac nadazne
systemy regulacji czestotliwo$¢ przelaczania jest wprost sktadowg rownan sterowania co
w potaczeniu z wielko$ciami filtra wyjsciowego Cr wptywa zardwno na sekwencjonowanie
probek i na jako$¢ regulacji. Najczesciej mamy do czynienia z uktadami wykorzystujacymi
stala czestotliwo$¢ przetaczania w odrdznieniu do sterowania MPC, gdzie czestotliwos¢
pracy w wielu pracach jest okreslana jako czgstotliwos$¢ usredniana w zaleznosci od sektora
przetaczen S;-S7, a sterowanie dazy do uzyskania rozwigzania suboptymalnego w zakresie
skonczonego horyzontu. Celem badan w rozprawie bylo przedstawienie sterowan, ktore
beda w stanie efektywnie redukowac znieksztatcenia wyjsciowe zaro6wno dla wigkszych jak
1 mniejszych warto$ci czestotliwosci przelaczania kluczy tranzystorowych. W pracy
przedstawiono wplyw zalezno$ci wzmocnienia napigciowego K, i cztonu dysypatywnego
dodatkowego ttumienia R; od czgstotliwosci przetaczania f; przy sterowaniu typu pasywnego
IPBC2 zgodnie ze wzorem (8.2.40) (Rys. 12.1). Przedstawiona analiza uwzglednia
odpowiedni dobor mikrokontrolera w celu zapewnienia odtworzenia wystarczajace]
rozdzielczo$ci zapisanego w postaci ,,schodkowej” sygnatu odniesienia, tak aby nawet przy

szczytach sinusoidy uzyskac zréznicowanie poszczegolnych ,,schodkéw”. Warunkiem, ktory
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nalezy spetni¢ jest odpowiednio wysoka czestotliwos¢é na wejsciu modulatora PWM.
Czestotliwos¢ 84 MHz w przypadku stosowanego procesora STM32F407VG jest
wystarczajgca dla czestotliwo$ci przetaczania 25600 Hz (w jednym takcie przetaczania
mamy okoto 3280 dostepnych poziomdéw =zapisu sygnalu odniesienia, czyli mozna
odtwarza¢ sinusoid¢ o amplitudzie 1640). W badaniach eksperymentalnych korzystano
z wspomnianego w rozdziale 2.1 32-bitowego mikroprocesora z rodziny ST z rdzeniem
Cortex-M4, gdzie dla f. = 12,8 kHz (w uktadach tréjfazowych) otrzymujemy 256 okresow
przetaczen w jednym okresie podstawowym, a dla f. = 25,6 kHz (w ukladach
jednofazowych) jest 512 okreséw przetaczen. W zastosowaniach praktycznych przyjmuje
si¢, ze pasmo przepustowosci uktadu zamknigtego wp jest zdefiniowane przez jedng z tzw.
regut inzynierskich (12.1.1), gdzie H(jw) jest funkcja przej$cia ukladu zamknigtego [48].
Okres probkowania wyznacza si¢ np. stosujgc obliczenia wspotczynnika pasma zaktocen.
Uktad zamknigty regulacji przenosi tym lepiej zmiany warto$ci zadanej im szerszy jest
zakres czestotliwosci w ktorym |H(jw)|=|H(0)|. W [48] podano podstawowe inzynierskie
kryterium doboru okresu probkowania (12.1.2). Stosuje si¢ réwniez inne kryteria doboru
okresu probkowania takie jak podano w [48]: czestotliwo$¢ wlasna, poziom dojscia do stanu
ustalonego, czas opdznienia, czas narastania, parametry ukladéw oscylacyjnych czy tez na

podstawie przyjetej statej rézniczkowania w przypadku regulatoréw PID lub PD.

1
|H(jwg)|dB = |H(o)|ﬁ (12.1.1)

T, < T (12.1.2)
T a*wg

Warto$¢ wspotczynnika a =10 — 20 [48].
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max(Kv(Rl.)) [1/€2]

T

Rys. 12.1 Granice dopuszczalnych wzmocnien regulatora IPBC2 w zalezno$ci

od czestotliwosci przetgczania dla Cp=51 puF, Lr,=2mH, R;p=1 Q
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b)

Rys. 12.2 Charakterystyki amplitudowe i fazowe dla r6znych typéw materialéw rdzenia

diawika filtra wyj$ciowego roéznych czgstotliwosci przelaczania f;

obcigzen falownika [99]

1 r6znych
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13. Nowe metody oceny jakosci napiecia wyjsciowego falownikow

13.1 Kompleksowe wykorzystanie analizy falkowej do oceny napigecia
wyjsciowego falownika

Jednym z gléwnych wspolczynnikéw opisujacych jako$¢ napiecia wyjsciowego
falownikow jest wspotczynnik znieksztatcen harmonicznych THD. Wspotczynnik ten bazuje
na warto$ciach usrednionych przebiegu wyjsciowego podobnie jak powszechnie stosowane
w literaturze wspotczynniki TDF (,, total distortion factor”) oraz WTHD (,, weighted total
harmonic distortion”), gdzie uwzglednia si¢ rowniez wagi poszczegolnych harmonicznych.
Wspotczynniki te nawigzuja do zawartych w normach ograniczen wynikajacych z
narzuconych na dostawce energii przepisow [50], [77]. W rozprawie wykorzystano ciagla
transformate falkowa CWT 1 jej wlasnosci w celu okreslenia jakos$ci napigcia wyjsciowego
uwzgledniajac zarowno czas dojscia do stanu ustalonego, wielko§¢ przeregulowania jak
znieksztatcenia wynikajace z zastosowanego obcigzenia [30]. Celem ponizszej analizy jest
wskazanie jednego pomocniczego wspoOlczynnika oceny jakosci QWF, na bazie ktorego
jesteSmy w stanie calo$ciowo okresli¢ jako$¢ napiecia wyjsciowego bez wzgledu na typ
obcigzenia i czas trwania znieksztalcenia dla typowych obcigzen wyspowego falownika
napiegcia. Zaletg takiego rozwigzania bez watpienia jest szybkos$¢ dzialania i bezposredniej
oceny sygnatu [30], [64] tatwos¢ w dekompozycji oraz mozliwos¢ identyfikacji wielkos$ci
znieksztalcen w czasie. Dyskretng analiz¢ falkowa DWT w uktadach energoelektroniki
wykorzystuje si¢ natomiast gtownie do filtracji sygnatéw wyjsciowych 1 identyfikacji
rodzaju znieksztatcen [17], [53] na bazie wczesniej zaimplementowanego i znanego wzorca
znieksztatlcen np. zapadéw napigcia. Dzigki zastosowaniu CWT jesteSmy w stanie
przeanalizowa¢ znieksztatcenia dla konkretnych czestotliwosci 1 czasu, dodatkowo nie ma
tutaj miejsca usrednianie wynikow co w przypadku analizy dynamicznych zmian obcigzenia
moze prowadzi¢ do otrzymywania niskich wynikéw wspotczynnika THD, gdzie jedoczes$nie
duze skokowe zmiany napigcia wyjsciowego moga uszkodzi¢ urzadzenie odbiorcze jak 1
caly system sterujacy poprzez przekroczenie maksymalnego dopuszczalnego napigcia, w
zakresie ktorego moga operowac klucze tranzystorow mostka wejsciowego. Takie szybkie
zmiany ze wzgledu na relatywnie szybki narost sg szczegdlnie trudne do wyregulowania bez
uwzglednienia dostatecznie efektywnych metod regulacji. W odroznieniu do szybkiej
transformaty Fouriera przeksztalcenia falkowe cechujg takie parametry jak dylatacja i
translacja pozwalajace skalowaé sygnat z r6znym opdznieniem czasowym. Przeksztatcenia
falkowe jest to jedna z metod mogaca postuzy¢ ocenie catosciowej napigcia wyjsciowego
jako alternatywa dla innych transformat takich jak transformata Hilberta-Huanga oraz
Wigner’a-Ville’a. Wedtlug [65] sktadowe wysokoczestotliwosciowe dzigki transformacie

falkowej moga by¢ precyzyjnie lokalizowane w czasie natomiast nisko cze¢stotliwo$ciowe sa
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lepiej lokalizowane w dziedzinie czestotliwosci. W celu przedstawienia lokalizacji zmian
transformaty CWT czesto stosuje si¢ tzw. kostke Heisneberga, gdzie przedstawia si¢ ksztatt
falki w odniesieniu do przyjetej skali w czasie 1 dziedzinie czgstotliwosci. W celu
przedstawienia odpowiedniej korelacji sygnatow badanych i zaproponowanej falki korzysta
si¢ natomiast ze skalogramu, gdzie dodatkowo analizuje si¢ amplitude dla poszczego6lnych

rzedow transformaty, wykorzystujac wykresy tréjwymiarowe — rozdziat 13.4.

13.2 Teoria falek i doboru falki matki transformaty CWT

W zwiazku z charakterem przebiegu sygnatéw wyjsciowego falownika DC/AC jakim jest
sinusoida wybor falki podstawowej oparto na rodzinie falek Gaussowskich i Cauchie’ego.
W zwigzku z powyzszym zatozeniem odpowiednim rozwigzaniem jest zastosowanie falek
analitycznych. Ponadto podczas przeprowadzonych symulacji falka typu Morse’a
charakteryzowata si¢ najbardziej ptaskim wykresem zalezno§ci CWT. Transformata falkowa
dostarcza nam szereg mozliwosci w wyborze analizowanego sygnatu w oparciu o pozadany
ksztalt falki podstawowej (,, mother wavelet”) [32], [54], [69]. Istnieje nieskonczona ilo$¢
falek, ktore mozna zaimplementowa¢ w celu wykonania transformaty CWT. Na podstawie
przeprowadzonych badan wybrano do analizy sygnal z rodziny sygnatéw gaussowskich,
gdzie falka podstawowa jest falka Morse’a z parametrami f = 2 oraz y = 3. Zmienna f
odpowiada za amplitude filtracji falki 1 ilo$¢ oscylacji falki w badanym przedziale
czasowym [69]. Natomiast y to parametr odpowiedzialny za symetri¢. W zwigzku z brakiem
znajomosci charakteru ksztattu znieksztatcen w szczegdlnosci szybkosci narostu i spadku
dla skokowych zmian obcigzenia przyjeto idealng symetrie, dodatkowo wiemy ze idealnym
sygnatem wyjsciowym powinna by¢ sinusoida bez znieksztatcen, gdzie dopasowanie
zastosowanej falki dla czestotliwosci 50 Hz powinno by¢ wzorcem. Falka typu Morse’a ma
najwigksza czestotliwos$¢ szczytowa (,, peak fregency”) przedstawiong w punkcie (13.2.1).
Dla parametru y = 3 [52] obserwuje¢ si¢ najmniejszg powierzchni¢ Heisenberga i jest to
najczesciej wykorzystywana wielko$¢ w badaniach cigglych sygnatow modulowanych [52].
Jedna z wad stosowania og6lnych falek typu Morse’a w przeciwienstwie do innych falek np.
Morlet’a moze by¢ brak jednoznacznego przejscia z poziomu skali do dziedziny
czestotliwosci ze wzgledu na roznice wynikajace z rdwnan opisujacych funkcje¢ energii,

funkcje chwilowej czestotliwosci centralnej oraz czgstotliwosci szczytowej wg,.

1 (13.2.1)
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W ciaglej analizie falkowej nalezy zwroci¢ uwage na dwa nieodzowne warunki ktore

powinny spetniaé falki podstawowe transformaty:

a) Warunek dopuszczalnos$ci (,, admissiblity condition”) — gdzie dodatkowo w badanym
przypadku falka jest falka analityczng dla ¥Y(w) = 0 dla @ < 0 (13.2.2.). Dzigki
ponizszej zalezno$ci zapewnia si¢ rOwniez odwrotno$¢ transformaty i rekonstrukcje

sygnatu.
ool‘P(w)IZ (13.2.2)
Cy = wa <
0

b) Falka powinna mie¢ skonczong energie.

Falka opisana zalezno$cig (13.2.3) powinna by¢ ortogonalna, ze $rednig catkowita rowna
0 1 o skonczonej odpowiedzi czgstotliwosciowej. Gdzie j i k to liczby calkowite funkcji falki
podstawowej bazy ortonormalnej w przestrzeni Hilberta L,. Stata cz¢stotliwos¢ przelaczania
fo znacznie ulatwia zatem analiz¢ takiego ukladu, pozwala wygenerowac parametry

macierzy o statym skonczonym indeksie w zakresie badanego okresu 7.
WY = 2129 (27t — k) (13.2.3)

W rzeczywisto$ci falka podstawowa zachowuje si¢ jak filtr pasmowo-przepustowy,
ktory jest w stanie generowac falki z roznych rodzin o r6éznej skali 1 przesunigciu w czasie.
Baza ortonormalna z definicji jest rowniez baza z uktadem ortogonalnym, gdzie zachodzi
zalezno$¢ ||v|| = 1 dla wszystkich v nalezacych do V, gdzie V to zbior nie zerowych
wektorow w przestrzeni Hilberta. Podstawowymi parametrami ciggtej transformaty falkowe;j
CWT jest parametr skalujacy oraz parametr translacji. W rozumieniu przestrzeni Hilberta
méwimy o zupetlnym iloczynie skalarnym, gdzie kazdy cigg punktéw Cauchy’iego w
przestrzeni metrycznej M ma granic¢ w tej przestrzeni. Z punktu widzenia analizy i badania
niecigglosci sygnatu przedmiotem dalszych rozwazan beda wspomniane wcze$niej ciagle
sygnaty analogowe.

Wzér ciaglej transformaty falkowej CWT (13.2.4) z parametrem skalujacym
a 1 przesuni¢ciem czasowym b.

1 [ _b (13.2.4)
Su(a,b) = 7= j s(6) ‘P(tT)dt
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Wzér falki typu Morse’a w dziedzinie czgstotliwosciowej, gdzie U(w) to skok

jednostkowy, a ay,, to stata normalizacyjna.

W, (0) = U(w)ag,wPe@” (13.2.5)

13.3 Metody obliczenia jednego wspolnego parametru oceny jakosci napiecia
wyjsciowego

Wynikiem ciaglej analizy falkowej jest macierz parametréw o rozmiarze a x b. Jej
wspotczynniki to liczby zespolone, dlatego na bazie skalogramu w dalszych obliczeniach
wzigto pod uwage wartosci bezwzgledne amplitud. Wykorzystujac falke podstawowa
Morse’a i jej wiasnosci w oparciu o CWT zaproponowano wspoétczynnik oceny jako$ci
napigcia bazujacy na obliczaniu objetosci pod wykresem 3D skalogramu. Wspotczynniki
o rozmiarze a wskazuja na skale falki, odpowiada ona cze¢stotliwosci do ktorej odnosi si¢
przeksztatcenie, im wigkszy indeks tym wigksza skala. Wspotczynnik b odnosi si¢ do ilosci
punktow lub czasu, ktére zostaly pobrane z przebiegu wyjsciowego. W celu obliczenia
wspotczynnika QWF wykonano obliczenia objgtosci pod wykresem transformaty V; oraz V5.
V; odpowiada objetosci pod calym przebiegiem skalogramu CWT natomiast V> objetosci
pod wykresem w odniesieniu do pierwszej harmonicznej 4;. Wynikiem przeprowadzonej
transformaty CWT sa liczby zespolone w odpowiedzi na zastosowang falke Morse’a,
niemniej dla kazdego rzedu macierzy zostaty obliczone warto$ci bezwzgledne 1 objetosc.
Nalezy nadmieni¢, ze wspotczynnik WF jest bezwymiarowy jednak w celu lepszej
parametryzacji zaproponowano QWF, gdzie uwzgledniono zaréwno WF jak i warto$ci
najwigkszej amplitudy P, oraz najwigkszej amplitudy ostatniego rzgdu P, odpowiadajacej

czestotliwosci przetaczania.

v,
wr = (13.3.1)
V,

|Pa — £l

N

(13.3.2)
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13.4 Wyniki symulacji przebiegoéw napiecia wyjsciowego dla réznych typow
obciazenia

(%)

CWT amplitude

CWT amplitude

100 20 100 % 20
L 16 b, L 16

50 8

8

CWT scale ’ time [ms] CWT scale time [ms]

0123456789 1011121314151617 181920
time [ms]
c)

Rys. 13.4.1 Wyniki dla R=2000 Q a) Transformacja CWT w odniesieniu do /4,
b) Transformacja CWT w odniesieniu do catego zmierzonego sygnatu, c) przebieg

z obcigzeniem typu liniowego rezystancyjnego R
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Rys. 13.4.2 Wyniki dla R=2000 Q, C;=460 uF a) Transformacja CWT w odniesieniu do 4,
b) Transformacja CWT w odniesieniu do catego zmierzonego sygnatu,

¢) przebieg z obcigzeniem typu nieliniowego prostownikowego RC
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Rys 13.4.3 Wyniki dla skokowej zmiany obcigzenia R = 450/ R = 500Q.
a) Transformacja CWT w odniesieniu do #4;, b) Transformacja CWT
w odniesieniu do catego zmierzonego sygnatu, c) przebieg z obcigzeniem typu
dynamicznego
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13.5 Porownanie wynikow wielkos$ci poszczegolnych parametrow oceny jakosci
wyjsciowej falownika

Tab. 13.5.1 Wyniki wielko$ci wskaznikow znieksztatcen napigcia wyjsciowego dla roznych

typow obcigzenia

Typ wspolczynnika QWF THD WTHD
Obcigzenie 31.97 1.42% 0.35%
rezystancyjne R

Obcigzenie 59.47 5.79% 26.51%
nieliniowe

prostownikowe RC

Odciazenie 719.53 26.51% 6.17%

13.6 Wnioski

Podstawowym wnioskiem 1 zaletag przeprowadzenia analizy na plaszczyznie czasowo-
czestotliwosciowej jest jednoznaczne wskazanie duzych znieksztalcen zaréwno
w przypadku obcigzenia nieliniowego jak 1 w przypadku stanu odcigzenia obcigzenia
podczas pracy z dynamicznym obcigzeniem. Kolejng zaleta transformaty falkowej CWT sa
parametry wskazujace na czas wystgpowania znieksztalcenia, gdzie jego wielkos$¢ nie jest
usredniania. W przeprowadzonych badaniach sygnatem idealnym poréwnywanym w
ostatnim rzedzie macierzy wynikow byla sinusoida o czgstotliwosci podstawowej 50 Hz.
Dzigki mozliwosci doboru falki podstawowej analiza CWT moze by¢ wykorzystana réwniez
do badania konkretnych rodzajéw znieksztalcen wystepujacych zarowno w falownikach
jedno- jak i trojfazowych np. zapaddéw czy niezrownowazenia obcigzenia. Podobnie jak ma
to miejsce w analizie Fouriera, jesteSmy réwniez w stanie odwzorowaé sygnat dla
konkretnej czestotliwo$ci na podstawie macierzy parametrow bedacej wynikiem CWT,
stosujac odwrotng ciagly transformat¢ falkowa. W pracy doktorskiej zaproponowano
natomiast nowy parametr OWF w celu analizy réznego typu obcigzenia bez wzgledu na
rodzaj znieksztalcenia. Wadag takiego zastosowania jest brak jednostki miar takiego
parametru 1wskazania konkretnych granic, dla ktérych jako$¢ napigcia sygnatow
wyjéciowych, wnaszym przypadku napigcia wyjSciowego spelnia wymagania norm.
Niemniej stosujac przedstawiong ciagla analize falkowa 1 zaproponowang metodologie
wyznaczania parametrow mozna wykorzysta¢ jako metode pomocnicza, klasyfikujac
sygnatly ze znaczacym wzrostem parametru QWF dla rdéznych typoéw obcigzenia jako
sygnaly potencjalnie nie spelniajace standardow, w szczegdlnosci w zakresie obcigzenia
typu dynamicznego, gdzie oprocz wielkosci przeregulowania liczy si¢ rowniez czas dojscia

do stanu ustalonego, a zatem czas trwania znieksztatcen wskazanego w EN 62040:3 [76].
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14. Podsumowanie

14.1 Ocena realizacji tezy rozprawy doktorskiej

W rozprawie przedstawiono rézne metody redukcji znieksztalcen napigcia wyjsciowego
mogacych wystapi¢ w uktadach bezprzerwowego zasilania UPS. Wykonano kompleksowa
analize wplywu poszczeg6élnych parametrow pracy, budowy, wykonania materiatow filtra
wyjsciowego LrCr, zrddet zasilania, typow obcigzenia oraz potgczen instalacji na
pogorszenie si¢ pracy falownika w odniesieniu do systemow UPS. Zaprezentowano dwa
nowatorskie rozwigzania, jesli chodzi o podejScie zwigzane z implementacja
zmodyfikowanego sterowania nadaznego PBC oraz predykcyjnego MPC wykorzystujac
sterowania typu MISO wielowejsciowego jednocze$nie wskazujagc na zalety oraz
ograniczenia tych metod. Wybrano pierwszy schemat modulacji PWM dla regulacji
nadaznej jako rozwigzanie dajace najlepsze rezultaty w kontek$cie najnizszych
znieksztalcen voyr, Dodatkowo w celu uzyskania jak najlepszych wynikow tj. najmniejszych
wartosci wspolczynnika THD dla obcigzenia nieliniowego prostownikowego RC oraz
przeregulowania i1 czasu doj$cia do stanu ustalonego dla obcigzenia dynamicznego
wykazano wptyw bilansu energetycznego jako jeden ze sposobow zapobiegania
wystepowania dodatkowych znieksztalcen w uktadzie i mozliwos$ci gromadzenia energii w
akumulatorach w uktadach wyspowych z siecig impedancyjng typu qZSI. Tylko cato$ciowe
podejscie biorgce pod uwage typ i wielkos¢ zasilania — zasilanie DC, uktady posredniczace
(podwyzszajace napiecie) — qZ-Source, material rdzenia dtawika filtra wyjSciowego Lp —
Super MSS, mozliwosci obliczeniowe platformy sterujacej — STM F407VG discovery —
25600Hz oraz tryb pracy falownika (testowany tryb wyspowy) pozwala na spelnienie norm
w najbardziej efektywny sposob. Drugim aspektem byto osiagniecie mozliwie jak
najnizszych strat mocy, wykorzystania wielko$ci amplitudy napiecia wejSciowego przy
jednoczesnej probie podwyzszenia tegoz napigcia stosujgc na przyktad sieci impedancyjne w
uktadzie z ogniwem PV. Bez wzgledu na dobdr regulacji iilo§¢ faz falownika celem
nadrzednym przeprowadzonych badan za kazdym razem bylo uzyskanie przebiegu
wyjsciowego vour spetniajacego kryteria zwarte przede wszystkim w [76], [77].

Reasumujac w rozprawie wykazano, ze teza zwarta w punkcie 2.2 pozwala na realizacj¢
zatozen zwigzanych z redukcjg znieksztalcen wystepujacych w uktadzie otwartym falownika
dla réznych typow obcigzenia. Uzyskano znaczacy spadek wspoiczynnika znieksztalcen
napigcia wyjsciowego THD,, z okoto 6%-8% w zalezno$ci od rodzaju obcigzenia i ilosci faz
do okoto 1%-2% zaréwno dla sterowania nadgznego jak 1 predykcyjnego stosujac modulacje
2.2. Wykazano rowniez mozliwosci sterownia i redukcji znieksztalcen we wspotpracy z
siecig impedancyjng i ogniwem PV, gdzie w uktadzie mozna bylo zaobserwowa¢ dodatkowe

znieksztalcenia, a sterowanie wymagalo dazenia do uzyskania maksymalnego punktu pracy
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MPP panelu oraz zachowanie ciaglosci przeptywu pradu (CCM) w dlawikach sieci
impedancyjnej. Dzigki wykorzystaniu stanow ladujacych akumulator na wejsciu falownika
zmniejszono znieksztatcenia napigcia wyjsciowego, jednoczesnie zblizajac si¢ do MPP, a co
za tym idzie polepszajac sprawnos¢ catego uktadu. Finalnie zaproponowano réwniez
pomocniczy parametr oceny jakosci napigcia wyjsciowego QWF, ktory w kompleksowe;j
analizie postuzyt jako wspodtczynnik pomocniczy. Majac wiedz¢ na temat idealnego
przebiegu wyjSciowego dzigki transformacie CWT 1 odpowiednim doborze falki
zrealizowano algorytm wykrywajacy zmiany znieksztalcen w czasie i czgstotliwosci, ktory

swietnie nadaje si¢ rowniez do analizy dynamicznych zmian obcigzenia.

14.2 Plany dalszych badan w oparciu o wyniki otrzymane w rozprawie

Dalszym etapem rozwoju prac przedstawionych w rozprawie na podstawie otrzymanych
wynikow bedzie praca falownika na sie¢ w zastosowaniu falownikow UPS
w tzw. mikrosieciach elektroenergetycznych ,, microgrids” [31]. Pomijajac aspekt uktadow
synchronizacji falownika z siecig dystrybucyjng ,, phase-locked loop” PLL — praca w trybie
,on grid”, ktory jest nieodzownym elementem systemu. Nowatorskim zagadnieniem
wydaje si¢ by¢ kaskadowe potaczenie dwoéch Iub  wigkszej ilosci falownikow
1 wykorzystanie sterowania ograniczajacego zapady w mikrosieciach ,,droop controller”
w oparciu o dodatkowe petle sprzezenia zwrotnego 1 wykorzystanie bilansu energetycznego.
W mikrosieciach zastosowa¢ mozna m.in. zmodyfikowane sterowania napi¢ciowe typu PBC
oraz MPC przedstawione w rozprawie w zastosowaniu dla falownikow wyspowych
w systemach UPS.

Takie rozwigzanie przy jednoczesnym uwzglednieniu rozktadu mocy — teoria mocy
chwilowej pg w uktadzie pozwala na otrzymanie matych wahan czestotliwos$ci oraz napiecia
sieci zgodnych z normg dotyczaca sieci dystrybucyjnych i jej potaczen IEEE 1547 [51],
ktoére wynosza odpowiednio 1% dla czestotliwos$ci napigcia wyjsciowego oraz 4% dla
amplitudy napigcia wyjsciowego. Polaczenie z mikrosiecia dzielimy na uklady:
,supporting” podtrzymujace lub wspierajace sie¢ oddajace zmierzong wczesniej moc
czynng oraz bierna, ,,grid forming” ksztaltujace przebieg sieci, zachowuja si¢ jak zrédto
napieciowe o zadanej czestotliwosci 1 amplitudzie oraz ,,grid feeding” czyli uklady
pracujace jako CSI, podazajace za czestotliwoscig mikrosieci. Uktady takie mogg pracowac
zarbwno w mniejszych autonomicznych sieciach wyspowych jak i by¢ podlaczone
bezposrednio do sieci dystrybucyjnych. Wszystkie przedstawione metody sterowania
w rozprawie doktorskiej oparte sg na zasadach zachowania energii w uktadzie co wpisuje si¢
w metodyke architektury takiego rozwigzania. Rozwigzania te mogtyby zosta¢ rozbudowane
o minimalizacj¢ mocy biernej Q w tego typu uktadach, gdzie zazwyczaj oprocz falownikow

wystepuja rowniez inne urzadzenia peryferyjne, zasilane nie tylko akumulatorowym
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napigciem stalym na wejsciu ale réwniez pobierajace moc z ogniwa PV czy tez turbin
wiatrowych. W uktadach tych stosuje si¢ czgsto zmienne obcigzenie wyjsciowe, jedno dla
wszystkich polaczonych falownikéw w punkcie wspolnego przytaczenia ,, point of common
coupling” PCC.

Obecnie trwaja badania nad realizacja zaawansowanych metod tadowania akumulatorow
w zastosowaniu dla mikrosieci, wykorzystujac sterowanie falownika zaréwno jako modut
poprawiajacy jakos¢ oddawanej energii do sieci jak rowniez uktad pozwalajacy na jak
najbardziej korzystne wykorzystanie zrodet odnawialnej energii podczas tadowania
jednostek akumulatoréw — uzyskanie niskich strat mocy dla réznych technologii
akumulatoréw. Zastosowanie trybu tadowania akumulatora w pofaczeniu z zasilaniem
z modutu PV oraz wybranym algorytmem MPPT zastosowanego dotychczas w rozwigzaniu
wyspowym 1 siecig impedancyjng daje mozliwosci zastosowania takiego rozwigzania
réwniez w wiekszych rozwigzaniach i topologiach. Dodatkowym aspektem badan, ktory ma
istotny wplyw na jako$¢ napigcia wyjsciowego takiej mikrosieci jest rodzaj zastosowanego
akumulatora i technologia jego wykonania co rowniez zostanie poddane analizie.
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Abstract: In modern controller design, various solutions for controlling power converter systems
can be found depending on their applications, speed of working, pulse width modulation (PWM)
techniques, switching frequencies—f., and different load types. The need to manipulate control
parameters can be often observed in classical structures, e.g., well-known PID, repetitive, or deadbeat
control particularly sensitive to distinct parameters uncertainties. The purpose of this paper is to
present an improved version of controllers designated for a UPS that will be considerably resistant to
model changes. Proposed control techniques are independent of unexpected output filter changes:
L /—filter coil inductance and C;—filter capacitor conductance. The second aspect of this paper is
to compare effectiveness of modified predictive MPC (model-predictive control) and feedback PBC
(passivity-based control) controllers in reducing output voltage total harmonic distortion (THD) for
various load values. The biggest distortions of output voltage were observed during experiments
with nonlinear RC load. Both simulation and experimental verification of mismatching parameters
were performed and examined. Thanks to the proposed solution, the output voltage THD, quality
factor was reduced below 8% in an efficient way for all the applied loads and stayed at the level of
1% when well-matched filter parameters were provided.

Keywords: DC/AC converter; PBC; MPC; robustness; uninterruptible power supply (UPS); power
converters; inverters; control algorithms

1. Introduction

Typical modern feedback or predictive controllers are single-input single-output (SISO)
or multiple-input single-output (MISO) controllers [1,2]. In case of the MISO controller in
DC/AC converter, an application system analyzes three main input variables [3,4]. Those
are output voltage—uv,, output current—i,, and filter current—i, Iz On the other hand,
the simplest SISO control method is based only on the output voltage. The main advantage
of application of the MISO controller is the effective control functionality and reducing
output voltage THD, [5,6]. Moreover, we should observe a faster outcome of the steady
state and lower voltage overshoot for the dynamic load type in comparison with the SISO
control mode.

Multiple-input control in the early stage of working is much more effective than other
solutions. It provides reduction of different distortions, mainly skewness and unbalancing
phenomenon [7]. On the other hand, this type of control is much more burdensome for
CPU processing power, which is often limited due to the number of calculations and delays
that could occur in an experimental system. That was observed during three-phase Clarke
or Park transformation and its reverse transformation for each of the control variables
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performed simultaneously. It must be also distinguished that the harmonics higher than
fc/2 are compensated by the previously implemented LC output filter for the standalone
inverter device [7,8].

The designing process of the DC/AC converter should start with designing the LC
filter (proper Cy and L; material selection) and calculating its values [9]. This procedure
has a significant influence on the quality of the output voltage v, [9,10]. Nonetheless,
switching frequency f. value also has a big impact on the control and system stability.
Divergence from the previously calculated LC values may occur in the system due to
many reasons: electronic component damage or poor quality of manufacturer’s design.
However, the designed controller should be able to decrease the values of the output
distortion according to the applicable standards, e.g., IEC 61000-2-2, EN 62040-3, and
IEEE 519-2014 [11-13]. Lower harmonics must be reduced by the feedback control loop
or by prediction of the state variables. They are typically implemented in stationary a3
or dq rotating reference frame in accordance with the three-phase topology and potential
necessity of decoupling application.

The motivation behind this paper is to show advantages and disadvantages of the
proposed improved controllers dedicated especially for the DC/AC standalone invert-
ers in UPS application [4]. The robustness of the system with an output filter provided
with mismatching parameters is highlighted in this study for two forms of MISO control:
feedback tracking system with a modulator and state variable prediction without using
a modulator. The goal is to discriminate between the two control systems based on two
critical performance metrics and recommend the best operation using either passivity or
predictive methods.

In this context, especially in terms of controller design, it is preferable to choose a
method that allows for a flexible design capable of addressing the issue of having fewer
control inputs than control variables while maintaining system stability. Passivity-based
control approaches [1,2] provide for a methodical approach to controller design, with the
system structure clearly defined. Interconnection and damping assignment (IDA) is one of
these strategies. It entails selecting a desirable closed-loop energy function and ensuring
that the control error converges to zero. Furthermore, determining controller parameters is,
to some extent, easier than in other procedures. For these reasons, IDA-based controllers
for various power converters, such as rectifiers and inverters, have already been improved
and presented here.

Finite-control-set model-predictive control (FCS-MPC), on the other hand, has become
a prominent technique for power converter control [7]. It is built on the premise of em-
ploying a discrete VSC model with accompanying filter to forecast future behavior for all
potential control inputs, and then applying the one that minimizes a programmed cost
function (CF) at each sampling time [9]. This technique has been widely and effectively ap-
plied to standalone converters due to its flexibility and intrinsically fast reaction. The online
evaluation of all conceivable switch configurations can be performed over many periods,
but the number of computations grows exponentially with each step. In this research,
an improved algorithm is presented and compared to the enhanced passivity model.

The system design overview for the 2L-VSI will be discussed in Section 2, while the
improved passivity-based control will be discussed in Section 3 and the improved model
predictive control will be discussed in Section 4. The simulation results and discussion
are given in Section 5 and the experimental validations are given in Section 6, while the
discussion is reported in Section 7 and conclusions in Section 8.

2. System Design Overview

The three-phase inverter used during investigations is shown in Figure 1. Comparison
of the presented solutions is made using both MATLAB simulation and experimental
verification. The switching frequency f. was set to 12.8 kHz—due to utilized hardware
components, such as Matlab dSPACE device boards: dSPACE controller, DS5101 and
DS2004 A/D, and inverter Danfoss 131F3040, used in empirical tests. The important
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fact that should be highlighted is that the PBC controller was working with the constant
switching frequency and used the f; as one of its input values in the control law. On the
other hand, the MPC algorithm was using an average switching frequency calculated
by the cost function | in the currently used operating sector vector depending on the
sampling time [14,15]. In the MPC controller, the PWM modulator and the control functions
calculations are merged into one state, whereas in the PBC controller the modulator is
located at the output of the control function. This fact leads to the assumption that operating
frequency was set to 12.8 kHz in order to have a fair comparison between feedback PBC
and predictive MPC [16,17]. Typical load types for standalone systems are mainly static-
resistive R, dynamic R, and nonlinear rectified RC load. Additionally, the initial values
of Ly =3 mH and Cy = 60 uF were taken into calculation during simulation. The paper
presents a methodology of designing, implementation, and verification of the two types
of MISO controllers—MPC and PBC—with their improved modifications of the control
function. Thus, the calculations are based on af transformation. Both of the controllers
used the same input variables, output filter values, and were working in the same stress
condition—constant input DC voltage—600 V and changeable L and C; values. The
installation configuration is presented in Figure 1, and basic parameters of the studied
system are listed in Table 1.

Figure 1. Control schematic for MPC/PBC controller with the RC load type.

Table 1. Parameters of the studied experimental system.

Parameter Symbol Value
DC link voltage Vie 600 V
Switching frequency fe 12,800 Hz
Nonlinear load (diode rectifier) Cr, Rp 460 pF 35 Q)
Sampling time Ts 39 us
Nominal RMS output voltage (L-L) Vo, ref 173V
Reference wave frequency frer 50 Hz

3. Improved Passivity-Based Control

At the beginning of investigation for that type of control, the object (three-phase
inverter) should be described using Euler-Lagrange equations or Port-Hamiltonian energy
conversion system analysis [18]. The PCH model ensures interconnection structure related
to energy shaping, so it is more beneficial for the PBC controller. In case of passivity control
we are focusing on different rules for energy shaping [19,20]. The examined system will be
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also further referred to as Port-Hamiltonian type. The simplest case of PBC conventional
algorithm is based on the linearization of the system equation and its Lagrangian, which is
not the purpose of this paper. The IPBC2-used controller is based on IDA-PBC methodology,
which consists of the desired interconnections and damping matrices [21]. The next stage is
solving the partial differential equation (PDE). The PBC control is the sum of total energy
shaping and additionally assumed damping. This type of control is designated for all
systems that could store energy on their elements—a typical feedback system that could
use energy shaping principle. In the first step, the number of phases should be identified
and internal structure of the bridge analyzed—in this case, H type full bridge 2L-VSI. This
allows indicating the coefficient of the components in the input matrix. In the next step,
based on the equations for each phase, the natural energy must be changed via adding
additional resistance R;, named dissipative factor. The controller should track the reference
error of the state variable x. The process was first mentioned by Ortega [1]. The system
is very often represented in the dq rotationary frame. For investigation, an improvement
of the IDA-PBC [22,23] method was investigated—IPBC2 presented in [24], but based on
the non-interconnection equations in the matrix J. In that solution, the controlled variables
were introduced to the stationary af frame. This is connected to the fact that a5 leads
to obtaining additional derivative factor over the capacitor variable. The only tunable
parameters are voltage gain and dissipation factor. That additional tracking affects Ky,
which is the gain of the output voltage included in the control of each phase. In the
calculation it depends on switching frequency, because of the occurrence of the derivatives.
This type of control was previously used in other papers, e.g., with the dynamic resistive R
load during the unbalanced defects in the delta connected inverter. The system should be
described in the abc rotationary frame, taking into account the coefficient depending on
the load type, star or delta, and the modulation technique [16,21]. In this study, the star
load connection was implemented both for MPC and PBC. The internal matrix coefficients
for the Clarke transformation vary in case of the used load type [16]. The load current is
treated as an independent disturbance. In case of application of the passivity-based control,
the system must fulfill two conditions [1,19]:

*  System without the feedback must be stable.
*  Stored energy must be lower than supplied energy.

The problem formulation comes down to description of the system by the following
Equations (1) and (2). The IPBC2 problem formulations focused on the difference between
interconnection matrix and dissipation matrix and handling the error between current
and previous states. Based on [21,24], the interconnection does not occur and | is just
the identity matrix. R(x) represents damping matrix, which is the sum of the Ry s and
dissipating resistance R;, which is 10. G(x) represents input matrix, where u is the input
vector and ¢ is the system disturbance. Input matrix is the DC voltage. During experiments,
proper adjustment of the modulation index must be ensured. The system should prevent
PWM modulator saturation due to the high-voltage gain response of the output control.

£ = (1) ~ ROOIS (x) + g+ &

The H(x) represents total stored energy [18,20]; u and y are the input control vector
and output voltage, respectively.

y=8 ()% (x) + D(x)u @

Xup = liLfap Tonp Vonpl 3)
Yap = [Von voﬁ] 4
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The total energy is represented by the Hamiltonian m external port system equation
concerning LC circuits [1]. Hence, to the linear system consideration, Hamiltonian has a
quadratic form.

H(x) = %xTQx ©)

The state variable could be then rewritten basing on the PH system including necessary
interconnection and dissipation matrices J,5 and R,g [1,19].

X“'B = Utxﬁ + Rtxﬁ]P_lxoc,B + Gtxﬁ + Daﬁdaﬁ 6)
—~Ryf/Lf 0 ~1/Ly
Awp = 0 0 0 @)
1/C; —-1/C; 0
1/Ly
Bug=| 0 |, Cup=1[0 0 1 0. (8)
0
Ri + Ry 0 0 0
_ 0 Ri+Rp 0 0
R 0 0 Ky 0 ©)
0 0 0 K,
Ly 0 0 0 00 -1 0
{0 Ly 0 0 oo o0 -1
P=1o o Cr 0 J=11 0 0 o 10)
0 0 0 Cf 01 0 0
Va. 0 0 0
0 Va 0 0
Gp=|0 0, Dyg=| 7 , (11)
0 0 0 -1
0 0
dnc,B = [ioaﬁ ioaﬁ} (12)

The total energy in the presented system is the overall sum of the energy stored in the
output filters components [24].

LfdiLfaﬁprev .
Gaﬁ,dq = TR + RLflLocﬁprev* (13)

_Ri(iLftxﬁ - iszxﬁprev) + Voaprev

For calculation of the IPBC2 controller [24], the value of the reference filter current
is needed—i Lapprev- 1N this element, it is necessary to take into account the value of the
difference between output and reference voltage, so the results should be more robust not
only for the output filter current but also for the output filter voltage.

Ky (voacﬁ - voacﬁprev) (14)

The control law for the stationary a frame for the K, = 0 is the same as the one for
the conventional PBC [25]. Introducing K, (the control of the output voltage error) makes
the control law IPBC version. The final form consists of the derivative over the output
voltage and voltage gain—IPBC2. On the other hand, the derivative over the C; makes the
system stabilize even longer and it is an important factor in the process of decreasing the
THDy. During implementation, the system should behave passively. Parameters in Table 2
maintain stability and passiveness of control. The condition is to store energy less than
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or equal to the total supplied energy to the system [1]. Additionally, it must be taken into
account that passive controllers could modify only destabilizing forces—the forces acting
on the system are divided into stabilizing, destabilizing, and supporting ones [1].

Table 2. Control parameters of the IPBC2 controller, voltage gain—Kj, and additional input resistance
factor—R;.

Parameter Value
Ky 2
R; 10

4. Improved Model-Predictive Control

Electrical drivers, UPS, and grid-connected inverters have all been proposed as appli-
cations for MPC [26,27]. FCS-MPC is based on the principle of employing a discrete model
of the power converter and its associated filter to anticipate future behavior for all potential
control inputs and then applying the best one that minimizes a predetermined cost function
(CF) at each sampling period. The main concept is to harness the microcontroller’s raw
processing capability to integrate all control loops in a single algorithm that takes into
account the converter’s model and accompanying filter. A three-phase voltage source
inverter driven by the FCS-MPC is shown in Figure 1 as a general block diagram.

The method is conducted sequentially in its most basic form, and at the start of
each sampling time (T5), it applies new switching configurations generated based on the
measurements from the previous step [7]. It then receives new and updated measurements
in order to select new switching configurations. The three-phase 2L-VSI power circuit is
considered, with the two switches in each leg operating in a complimentary mode [28,29].
The switching states can be represented by the switching signals Sg,, Sy, and Si., which
are defined as follows:

_ [1if Sy onand S4 off

Ska = {O if S; off and S4 on (15)
_ [1if S onand S5 off

Sky = {O if S, off and S5 on (16)
_ [1if S3onand S¢ off

Ske = {0 if S3 off and Sg on (17)

The filter inductance (L, Lfp, Lr.) equation can be expressed in the vectorial form as

L%—U‘—U (18)
fdf — Ui 0

where Ly is the filter inductance and i} r and v, are the filter current and voltage, respectively.
Variable v; is the inverter voltage of the system, and it has eight different voltage vectors,
as shown in Figure 2.

The equation that describes the dynamic behavior of the output voltage can be ex-
pressed as

do . .

C%”;ﬂ? =i, — 1o (19)

where C ris the filter capacitance (C far C Fbs C fc) and i, is the load current, which can be

estimated or measured. These equations can be rewritten in the state space model as [30,31]:

dx

dt:AX+&W+&“ (20)

where,

X =

lﬂ 1)

Vo
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_[-R/Lf —1/Ly
[
B =[] )
0
0
By = {—1/@} (24)
Vv
Vi : v,
5(0.1.0) i 5:=(1,1,0)
|
|
|
|
|
Va | S=0,01)v, .
< ———
S,=(0,1,1)
Vi 50=(0,0,0)
S;=(1,1,1)
Vs
55=(0,0,1)  Se=(1,0,1) * Ve
Figure 2. MPC controller vector states for 2L-VSI.
A discrete model is obtained from (20) and it can be expressed as follows:
x(k41) = Agx(k) + Byo; (k) + Bygio (k) (25)
where
Ay = eprTs (26)
Ts
B, = / expTBdt (27)
0
Ts
By; = / expTBodr. (28)
0

This model is used to calculate the prediction of filter voltage and currents for every
possible input voltage. The selection of the optimal output voltage vector depends on the
evaluation of CE The two different CFs for such system will be [30]:

J = (030 — Vou(k +1))* + (v55 — vhs (k+1))* + (Ag % g1) (29)

81 = (ivfa — foa + Cpere (055))> + (iLgp — iop + Creref (05)) (30)
where A; = 0.6.

5. Simulation Results

Figures 3-6 present the results for the Matlab simulation model output voltages for the
nonlinear rectified RC load. The investigations were performed using the load capacitor—
C1, = 460 uF to show the controller behavior for the higher load conditions. The value of
the output filter capacitor was intentionally increased based on many papers, especially
concerning PBC controllers C =60 uF [21,22]. During simulations, the overall behavior
of the system was examined, including time responses and delays. The figures show
the third period due tuning both the controllers. In case of PBC, one period delay was
observed in comparison to the MPC output voltage THD stabilization on some constant
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level. The simulations parameters are based on [24]; however, the system presented in
this paper was tuned to the balanced load with changeable filter parameters to maintain
the good output voltage quality. The system must fulfill, in the same time, the necessary
stabilization conditions for both the controllers. Almost all the results are oscillating about
1% of the output voltage THD,; the most harmful was decreasing the output filter coil.

Figure 3. Mismatching the value of Cy—decreasing the initial value to 40 uF.

Figure 4. Cont.
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Figure 4. Mismatching the value of L ;—increasing the initial value to 4 mH.

Figure 5. Mismatching the value of L ;—decreasing the initial value to 2 mH.
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Figure 6. Output voltage for initial value of the output LC filter parameters Ly = 3 mH, Cy = 50 uF
without mismatching.

6. Experimental Validation

The experimental verification assumed downgrading the value of Cs, moreover de-
creasing and increasing the value of the filter inductor. Values used in the presented
experiment depended strictly on the manufacturer components. The values of L and Cy
are presented in Table 3. Worse results were obtained for the output filter inductor decreas-
ing. The MPC controller is oscillating on the border of the high-quality S classification
according to the EN 62040-3 standard.

In addition, PBC output voltage THD rose to about 5%, the border of the IEEE 519-2014
standard. In Figures 7 and 8, the waveform is a good-quality sine wave, except for the low
inductor mismatching case. PBC results in unbalancing between phases and MPC has the
problem with the current prediction step to boost the current at the most skew segments
of the output voltage. The following observations were made during the experiments
(Figure 9). Decreasing values of the inductor filter seemed to considerably deteriorate
system behavior. The advantages of increasing capacitor values incurred the risk of the
output power factor (PF). Therefore, the capacitor value could not be increased infinitely,
even though some power factor correction systems were additionally applied.
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Table 3. THD, % experimental results for different filter parameters for the nonlinear RC load:
Cr =460 uF, R, =35 Q.

Filter Parameters MPC Improved % PBC Improved %
Ly =3mH, Cf = 60 pF initial 0.97 0.56
Lf =2 mH, mismatch Lf 7.55 4.61
Lf =4 mH mismatch L 0.67 1.06
Cy=40pF mismatch C ¥ 1.09 0.45

Figure 7. Output voltage IPBC2 for nonlinear RC load: (a) mismatching C =40 pFE, (b) mismatching
Ly =2 mH, (c) mismatching Ly = 4 mH, (d) normal work condition.

Figure 8. Output voltage MPC for nonlinear RC load: (a) mismatching C¢ = 40 pF, (b) mismatching
Ly =2 mH, (c) mismatching Ly = 4 mH, (d) normal work condition.
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Figure 9. Laboratory experimental model stand.

7. Discussion

Both simulation and experimental validation of the presented algorithms were per-
formed. Due to the applied algorithms, the total THD harmonic distortion was decreased
to the values acceptable in standards, EN 62040-3 for both controllers. MPC- and PBC-
improved controllers are good solutions for creating systems that are exposed to changing
filter parameters without modifying the internal behavior of the controllers.The used con-
figuration was 2L-VSI and full bridge at input. The main advantage of the used models
configuration is the MISO solution. In many papers concerning control techniques for
three-phase inverters, single- or double-loop feedback techniques were used but based
only on output voltage measurements. The performed investigation proved that models
composed of single-input variable are not robust enough; they work efficiently only for
an exact model, e.g., deadbeat controller. That leads to a high distortion sensitivity and
low-output THD reduction. Response for changes of current must be taken into account.
The advantage of the solution is the faster output response. Although the used MPK-made
capacitors have very small value of ESR, lack of measuring of the output current and filter
current decreases the output voltage harmonic reduction. In this paper, the most efficient
configuration was assumed based on [21]. Only two-level regulated VSI provides good
output quality with no problem with zero crossing and less dependency on the modulation
index. Apart from improved controllers, the THD, fulfills the standards designated for
UPS, even for a mismatched parameters case.

8. Conclusions

In the paper, it was proved that the enhanced MISO version of the classical PBC and
MPC are the efficient control techniques for UPS standalone devices exposed for parameter
changes. The examined system worked in a robust way in the range of the 12.8 kHz
switching frequency. Even though each of the systems use similar input variables control,
they are characterized by different abilities. It comes from the fact that MPC uses prediction
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of the variables’ states and signals, while PBC is based on energy shaping together with
the reference measurements. What could be observed during simulations is that the MPC
controller kept working with constantly low THD distortion, which was not the case for
the PBC. On the other hand, the PBC controller seemed to work slightly quieter due to
the constant frequency. Another conclusion is that MPC was characterized by faster time
response for at least one period T, due to lack of the modulator on the input of the device.
Additionally, it was shown that both the systems are sensible for downgrading the L and
Cy filter parameters. Finally both controllers, due to their modification and number of the
input tracking variables, are proper solutions when mismatching output LC parameters
are provided. They maintain low output distortion THD,, below 8% for all cases and 1%
for normal condition. Despite increasing the value of THD, in case of downgrading the
inductor value, the system fulfills requirements for the UPS inverters. Control functions
can be directly implemented on a digital microprocessor or using laboratory equipment
similar to that presented in the paper. In the future, the investigations could be expanded
for the inverters working with different filter types, e.g., LCL, and could focus on the
manufacturer’s materials’ parameter values accuracy evaluation.
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The wavelet-aided methods for evaluating the output signal that
is designated for uninterruptible power supply systems

Abstract. In the article an analysis of the quality of the output voltage for Uninterruptible Power Supply (UPS) was performed. The currently used
and commonly known methods for calculating the different quality factors mainly focus on averaging the values of the waveform e.g. Total Harmonic
Distortion (THD), Total Distortion Factor (TDF), Weighted Total Harmonic Distortion (WTHD). The main goal of the paper is to propose a complete
and supplementary methodology for assessing the quality and parameters that are the complements of the algorithms that are currently used.

Streszczenie. W artykule przedstawiono analize jako$ci napiecia wyjsciowego falownikéw w systemach bezprzerwowego zasilania UPS. Obecnie
znane i stosowane metody wyliczania r6znych wspoéfczynnikéw skupiajg sie gfdwnie na wartosciach usrednionych przebiegu wyjsciowego. Na
przykfad sg to wspéfczynnik znieksztafcerr harmonicznych THD, TDF oraz wazony WTHD. Gfdwnym celem artykufu jest przedstawienie kompletnej i
dodatkowej procedury pozwalajgcej na obiektywng ocene sygnafu wyjéciowego bedgcg wsparciem dla stosowanych juz metod. (Metody oparte na

transformacji falkowej wspomagajgce ocene sygnafu wyjsciowego przeznaczone do moduféw bezprzerwowego zasalania UPS.)

Keywords: continuous wavelet transform, voltage source inverters, power electronics system, (uninterruptible power supply) UPS.
Stowa kluczowe: ciggta transformata falkowa, falowniki napigcia, uktady elektroniki mocy, (systemy bezprzerwowego zasilania) UPS.

Introduction

Methods for evaluating of output voltage are used in
many cases, for example in single-phase Voltage Source
Inverters (VSI) [1], three-phase VSI [2] with unbalance load
[3-4], VSI for motors [5-7] for VSI dedicated to renewable
energy sources [8], with different algorithm control [9-12] for
VSI with additional boost converters [13] and many more
cases. The evaluation of the output voltage quality is related
to many aspects, designing, software, and hardware.
Analyzing the quality of the output voltage, we can identify
the disadvantages of new solutions in power electronics like
[14]. Quality of the output voltage is also dependent on the
selecting of appropriate components [15-16], attention to
the principles of PCB design [17-18], H-bridge control
system [19], using multi-level VSI [20-22] and many more
conditions.

VSIs are the basic subassembly of Uninterruptible
Power Supplies (UPS). Their design process is restricted by
the standards related to the power supply systems for
static, dynamic linear and nonlinear loads. One of the
quality classifiers of the VSI should be an appointment of
the deviation from the output AC sinusoidal wave in
comparison to the ideal pure sinewave. The acceptable
levels of the output voltage distortions are restricted by the
standards:

a) IEEE-519-1992 [23];
b) EN-62040-3 [24] (together with the IEC-61000-2-2).

The standards also defines the coefficients that describe
the quality of the output voltage, mainly Total Harmonic
Distortion (THD) and Total Distortion Factor (TDF),
acceptable time to steady-state and overshoot possible for
different types of loads (static resistive, nonlinear rectified
RC and dynamic).

In reference to the fact that a system should be tested
under the three types of loads that are presented in Fig. 1,
the followed method was used. Taking into account both
the changes that are an effect of the changes in the step
load and the distortions that are caused by a nonlinear
rectified RC load, a reasonable solution seems to be to
analyse the output signal by matching signal samples with
different characteristics (scale, frequency, shape) to the
ideal output the sine wave. The proposed solution uses a
wavelet transformation. The main goal of this paper is to
describe the methodology of evaluating the common quality
coefficient, which permits for the objective evaluation of the
VSI output voltage and the quantity of distortions.

Load type

s
VDC Unit —‘—rwy\j_——o
@i} | i R[] R[] b)

!
I
Voltage Source !
Inverter |
| Le
I
i
|

Fig. 1. Typical loads type for the exemplary UPS system.

(a) Static resistive load, (b) Dynamic load — changes between the
high and low values of resistance and c) Nonlinear resistive-
capacitive load.

Wavelet background
A wavelet is a function that is described by the following
dependency (1):

(1) Wy =27 (2't-k)

Where j and k are integer numbers and the function Wi
(mother wavelet) is an orthonormal base in the Hilbert
space. The Hilbert space means the complete inner
product. Complete in the significance that every Cauchy
sequence of points in metric space M has a limit in that
metric [25]. Based on the definition of a wavelet function,
we can adopt a wavelet transform for a continuous signal

2):
@) s, (a.b) :% i s(t)‘{’(%)dt

The continuous wavelet is, therefore, a transform of the
signal s(t) is an element of collection L* of the projections
onto the analysing function or wavelet [26], where: a — scale
parameter shift in the frequency domain, b — shift parameter
in the time domain t, s(t) — the analyzed signal, ¥((t-b)/a) —
the wavelet transformation kernel and Sy (a,b) — the wavelet
transform. The parameters aand b are also commonly
called the dilation and translation parameters. They change
in a continuous manner. The main application of the
wavelet transform is to analyse non-stationary signals,
which have changeable means and variances. In these
cases, an analysis in the time-frequency domain is required.
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Its algorithm is very similar to the commonly used Fourier
transform. The key difference depends on the fact that the
Fourier transform for a kernel transformation uses
sinusoidal functions, while the wavelet transform uses
different wavelets kernel. We have the influence on
the shape of the mother wavelet that we want to use.
Moreover, it is possible to see how long the distortions are
for specific frequencies. In order to meet the necessary
conditions simultaneously [26-27], the wavelets should be
orthogonal, the total mean of the wavelets should be zero
and the wavelet functions should have a finite frequency
response. The wavelet function W(t) isan acceptable
fundamental wavelet if the admissibility condition is fulfilled

3):
3) C\P = J.:‘KP%

where W(w) — the Fourier transform of the function W(w)
and w — frequency. Additionally, it is described analytically if
(4):

(4) ¥ (w)=0 for <0

According to the definition, a fundamental wavelet
behaves like abandpass filter. In addition to the
fundamental wavelet, we are able to generate a family of
wavelets that have different scales and shifts in time. The
result of such a wavelet transform are the output
coefficients, which define the similarity between the signal
and the selected wavelet [26-28]. The results are printed on
a scalogram graph in order to present the data as a 3D
graph.

‘2

dw < o

Selecting the mother wavelet

During the investigations, different wavelet base
functions were considered. For the different wavelets with
an increasing carrier wave, more oscillations fit into the
Gaussian window. A good choice for this application is the
analytic wavelet, which is the Morse wavelet (a subsume of
the Gaussian and Cauchy wavelets) [26]. The second
reason for using this type of wavelet is that it has the flattest
Continuous Wavelet Transform (CWT) surface for the ideal
sine wave, which is the signal that is generated for the
lowest scale. The simulations were performed using the
MATLAB CWT function. The formulae for the Morse
frequency-domain form (5):

(5) ‘Pﬁ'y(a)):U () aﬂyya)ﬂef(”)y

Where U(w) is the Heaviside step function, ag, is the
normalising constant, B8 is the amplitude of the wavelet
bandpass filter and y is the symmetry parameter.

About the quality parameters

The most commonly used factor for checking the quality is
the THD factor, which indicates how closely the pulse width
modulated voltage follows its sinusoidal reference and it is
independent of the frequency. The other commonly used
factor is the Weighted Total Harmonic Distortion (WTHD),
which is also based on the sum of all squared harmonics,
but in addition, considers the order of the harmonics. The
higher the order of the harmonics, the lower their influence
on the WTHD factor is. The main purpose of the experiment
was to derive calculations that were not based on
the averaging methods - the Wavelet Factor (WF).
Although changes in a signal have different causes, it is
very important that the overshooting amplitude, which
occurs in an enormous way in step load changes, is very
dangerous for the endurance of a system.

The proposed parameter is based on the area under the
curves with reference to the undistorted signal calculation
after the CWT transformation. In the calculations, we took
into account the first harmonic hi. The proposed parameter
is very sensitive to all of the changes in the signal curve. In
opposite to the different averaging based methods, we were
also to find in an easy way the discontinuities as far as the
changes connected with the nonlinear rectified RC load.

Calculating the wavelet parameters

The method that was used in the experiment should
start by collecting the waveform points for a specific
frequency. During the investigation, the switching frequency
in the circuit was f. = 25600 Hz. The data origin from the
experimental single-phase VSI with the STM32 F407VG
discovery board included with the different load types. Next,
the continuous wavelet transformations for the waveforms
for different load types were performed. A matrix of the size
a X b was the result of each CWT transformation, where a is
the number that indicated the wavelet scale (the higher the
scale, the higher the frequency that it refers to). On the
other hand, b is the number of the collected waveform
points. The components of the matrix are the complex
coefficient values, which was the consequence of using
the Morse wavelet. For each scale in each row of the
matrix, the absolute value was calculated, during which the
volume under the curve ofthe time-frequency domain
output waveform was obtained. Afterward, the ratio of the
volume, the maximal scale and number of points were
determined. Thus, the proposed WF parameter is (6):

©) WE =1

2
where, Vi — the volume under the whole curve and V, — the
volume under the curve in reference to the first harmonic h;.
The proposed WF factor is dimensionless, which means
that it is based on the scale coefficients, which have no
units. The value that is calculated is required for the further
calculations.

a)

b)
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012345678 91011121314151617181920
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c)
Fig.. 2 Results for the R=2000 Q load.
(@) CWT transformation of the signal in reference to the hil, (b)
CWT transformation of the whole measured signal, (c) R load
waveform.
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Fig.. 3 Results for the RC load, R=100 Q, C=430 pF.

(@) CWT transformation of the signal in reference to the hil, (b)
CWT transformation of the whole measured signal, (c) RC load
waveform.
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Fig.. 4 Results for the step load change, R=45Q/R=500Q.

(@) CWT transformation of the signal in reference to the hil, (b)
CWT transformation of the whole measured signal, (c) step load
waveform.

Experimental results

For all of the wavelets that were used inthe CWT in
MATLAB, the amplitude of the wavelet bandpass filter at the
peak frequency for each scale was set to two. Moreover,
the default y symmetry parameter was set to three — the
default MATLAB parameter. In order to emphasize the
number and types of different distortions, there was no
special feedback in the circuit, which is visible in Figs. (2-4).
CWT amplitude is the absolute value of CWT coefficient on
a specific scale in the time.

Detecting the high-peak value oscillations

For UPS systems, the short time peak changes during the
step load changes are the most dangerous. They are
clearly visible when the load that is being used is relieved in
VSI. The standard EN 62040:3 [24] covers two parameters
for step load changes: the overshoot and the settling time.
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As can be observed from Fig. 2 and Fig. 4, the amount of
the proposed WF factor is relatively high compared to

Fig. 3. In order to distinguish the short peaks that are
caused by a step load change, the difference between
the highest peak and the highest peak in the last wavelet
scale was calculated. The Quality Wavelet Factor (QWF)
should be calculated using the formulae (7):

Pa — Ps *\WF

S

where: P, — the amplitude of the highest peak value in the
CWT,

Ps — the highest amplitude value in the last scale row in the
CWT for the specific load type,

QWF — the proposed quality wavelet factor.

(7) QWF =| 1+

Table 1. Comparison of the output voltage quality factors.

Coefficient QWF THD WTHD
R load 31.97 1.42% 0.35%
RC load 59.47 5.79% 26.51%
Step load-
relief 719.53 26.51% 6.17%

As can be observed in Table 1, the QWF perfectly maps the
quantity of the different distortions that occur in a system.
The double-digit representation of the proposed factor
indicates a high peak or a significant oscillation in the long-
term duration.

Discussion

The results of the investigations imply that the Continuous
Wavelet Transformation together with the proper selection
of mother wavelets is one of the solutions of indicating the
quality of the output voltage. That simplifies the rating
procedure of the output signal. The proposed method could
be also checked with different types of converters
topologies and shapes of output distortion signal (using, for
example, different mother wavelet function). In further
research, the Hilbert-Huang and Wigner-Ville transformation
could be also compared in the meaning of speed and
accuracy in the disturbance location both in time and
frequency domain. The properties of signals such as
frequency, noisiness, periodicity and predictability of
distortion should be taken into account.

Conclusions

The obtained results qualify the signal regardless
of the load type that is selected. The method does not
average the signal values. It is also not such sensitive to the
number of the probes in comparison to the other well-known
FFT-based methods. It can indicate the distortions that are
connected with the control with either the load type or the
noises that are during the measurements. With the
graphical interpretations of the CWT, the QWF factor
enlarges the presentation of the peaks.

Funding: This research was funded by the Polish Ministry of
Science and Higher Education partially by Statutory
Research and partially by Young Researchers funds of
Department of Electronics, Electrical Engineering and
Microelectronics, Faculty of Automatic Control, Electronics
and Computer Science, Silesian University of Technology,
Gliwice, Poland. Authors were partially supported by the
Polish National Centre for Research and Development,
grant no. TANGO3/427467/NCBR/2019.

Acknowledgments: The calculations were carried out using
the IT infrastructure that was funded by the GeCONil
project (POIG.02.03.01-24-099/13).

Authors: mgr inz. tukasz Dyga, E-mail: lukasz.dyga@polsl.pl;
dr hab. inz. Zbigniew Rymarski, prof. Pol. Sl.,

E-mail: zbigniew.rymarski@polsl.pl

dr inz. Krzysztof Bernacki, E-mail:
Katedra Elektroniki, Elektrotechniki i
Automatyki, Elektroniki i Informatyki,
Gliwice.

krzysztof.bernacki@polsl.pl
Mikroelektroniki, Wydziaf
ul. Akademicka 16, 44-100

REFERENCES

[1] Rymarski, Z., Bernacki, K., Dyga, £. Some Aspects of Voltage
Source Inverter Control. Elektronika ir Elektrotechnika, 2017,
23, 26-30. DOI: 10.5755/j01.eie.23.2.17995

[2] Jun, E., Park, S., Kwak, S. A Comprehensive Double-Vector
Approach to Alleviate Common-Mode Voltage in Three-Phase
Voltage-Source Inverters with a Predictive Control Algorithm.
Electronics, 2019, 8, 872. DOI: 10.3390/electronics8080872

[3] Rymarski, Z., Bernacki, K, Dyga, t. A control for an unbalanced
3-phase load in UPS  systems. Elektronika  ir
Elektrotechnika, 2018, 24, 27-31.

DOI: 10.5755/j01.eie.24.4.21474

[4] Hintz, A., Prasanna, U., Rajashekara K. Comparative Study of
the Three-Phase Grid-Connected Inverter Sharing Unbalanced
Three-Phase and/or Single-Phase systems. IEEE Transaction
on Industry Applications, 2016, 52, 5156-5164. DOI:
10.1109/T1A.2016.2593680

[5] Srndovic, M., Fiser, R., Grandi G. Analysis of Equivalent
Inductance of Three-Phase Induction Motors in the Switching
Frequency Range. Electronics, 2019, 8, 120. DOI:
10.3390/electronics8020120.

[6] Rudnicki, T., Sikora, A., Czerwinski, R., Polok, D. Impact of
PWM control frequency on efficiency of drive with 1 kW
permanent magnet synchronous motor. Elektronika ir
Elektrotechnika, 2016, 22, 10-16. DOI:
10.5755/j01.eie.22.6.17216.

[7] Kumar, R., Singh, B. Grid Interactive Solar PV-Based Water
Pumping Using BLDC Motor Drive. |IEEE Transaction on
Industry  Applications, 2019, 55, 5153-5165. DOI:
10.1109/T1A.2019.2928286

[8] Khawia, E., Chariag, D., Shita, L. A Control Strategy for a
Three-Phase Grid Connected PV System under Grid Faults.
Electronics, 2019, 8, 906. DOI: 10.3390/electronics8080906

[9] Jun, E., Park, S., Kwak, S. Model Predictive Current Control
Method with Improved Performances for Three-Phase Voltage
Source Inverters. Electronics, 2019, 8, 625. DOI:
10.3390/electronics8060625

[10] Rasool, M., Khan, M., Ahmed, Z., Saeed, M. Analysis of an He
Robust Control for a Three-Phase Voltage Source Inverter.
Inventions, 2019, 4, 18. DOI: 10.3390/inventions4010018

[11] Arab, N., Vahedi, H., Al-Haddad K. LQR Control of Single-
Phase Grid-Tied PUC5 Inverter With LCL Filter. IEEE
Transaction on Industrial Electronics, 2019, 67, 297-307. DOI:
10.1109/TIE.2019.2897544

[12] Rymarski, Z., Bernacki, K., Dyga, t., Davari P. Passivity-Based
Control Design Methodology for UPS Systems. Energies, 2019,
12, 4301, DOI: 10.3390/en 1222430

[13] Rymarski, Z., Bernacki, K., Dyga, t. Decreasing the single
phase inverter output voltage distortions caused by impedance
networks. IEEE Transaction on Industry Applications, 2019, 55,
pp.7586-7594, DOI:10.1109/T1A.2019.2935418

[14] Rymarski, Z., Bernacki, K. Drawbacks of impedance networks.
International Journal of Circuit Theory and Applications, 2018,
46, 612-628. DOI: 10.1002/cta.2395

[15] Bernacki, K., Rymarski, Z., Dyga, L. Selecting the coil core
powder material for the output filter of a voltage source
inwerter. Electronics Letters, 2017, 53, 1068-1069. DOI:
10.1049/el.2017.1534

[16] Matsumori, H., Shimizu, T., Wang, X., Blaabjerg, F. A Practical
Core Loss Model for Filter Inductors of Power Electronic
Converters. |IEEE Journal of Emerging and Selected Topics in
Power Electronics, 2018, 6, 29-39. DOLl:
10.1109/JESTPE.2017.2761127

[17] Shen, Y., Wang, H., Blaabjerg, F., Zhao H., Long, T. Thermal
Modeling and Design Optimization of PCB Vias and Pads.

PRZEGLAD ELEKTROTECHNICZNY, ISSN 0033-2097, R. 96 NR 11/2020 53



161

IEEE Transactions on Power Electronics, 2020, (Early Access).
DOI: 10.1109/TPEL.2019.2915029

[18] Shringarpure, K., Pan, S., Kim, J., Fan, J., Achkir, B.,
Archambeault, B., Drewniak, J. Sensitivity Analysis of a Circuit
Model for Power Distribution Network in a Multilayered Printed
Circuit Board. IEEE Transactions on Electromagnetic
Compatibility, 2017, 59, 1993-2001.
DOI: 10.1109/TEMC.2017.2673851

[19] Bernacki, K., Rymarski, Z. Electromagnetic compatibility of
voltage source inverters for uninterruptible power supply
system depending on the pulse-width modulation scheme. IET
Power Electronics, 2015, 8, 1026-1034. DOI: 10.1049/iet-
pel.2014.0637

[20] Sharifzadeh, M., Vahedi, H., Portillo, R., Franquelo, L., Al-
Haddad, K. Selective Harmonic Mitigation Based Self-
Elimination of Triplen Harmonics for Single-Phase Five-Level
Inverters. IEEE Transactions on Power Electronics, 2019, 34,
86-96. DOI: 10.1109/TPEL.2018.2812186

[21] Saeedian, M., Adabi, M., Hosseini, S., Adabi, J., Pouresmae,
E. A Novel Step-Up Single Source Multilevel Inverter:
Topology, Operating Principle, and Modulation. IEEE
Transactions on Power Electronics, 2019, 34, 3269-3282. DOI:
10.1109/TPEL.2018.2848359

[22] Vahedi, H., Sharifzadeh, M., Al-Haddad, K. Modified Seven-
Level Pack U-Cell Inverter for Photovoltaic Applications. IEEE
Journal of Emerging and Selected Topics in Power Electronics,
2018, 6, 1508-1516. DOI: 10.1109/JESTPE.2018.2821663

[23] IEEE Std 519-1992, IEEE Recommended Practices and
Requirements for Harmonic Control in Electrical Power
Systems, Second Printing 15 June 2004 DOI:
10.1109/IEEESTD.1993.114370

[24] IEC 62040-3: 2011, Uninterruptible power systems (UPS) —
Part 3: Method of specifying the performance and test
requirements

[25] Olhede, S., Walden, A. Generalized Morse wavelets. IEEE
Transactions on Signal Processing, 2002, 50, 2661-2670.
DOI: 10.1109/TSP.2002.804066

[26] Lilly, J., Olhede, S. Higher-order properties of analytic
wavelets. IEEE Transactions on Signal Processing, 2009,
57,146-160. DOI: 10.1109/TSP.2008.2007607

[27] Chikhalsouk, M., Zhouri, K., El Okda, Y., Shinneeb, M. The
applicability of the adaptive wavelet analysis in flutter
identification in aerospace structures. In Proceedings of the
2018 Advances in Science and Engineering Technology
International Conferences (ASET), Abu Dhabi, United Arab
Emirates, 6 Feb - 5 April 2018, pp. 1-4.
DOI: 10.1109/ICASET.2018.8376806

[28] Mallat, S., Wavelet Tour of Signal Processing, 3rd ed.;
Academic Press is an imprint of Elsevier 30 Corporate Drive,
Suite 400 Burlington, MA, USA, 2009, DOI: 10.1016/B978-0-
12-374370-1.X0001-8

54 PRZEGLAD ELEKTROTECHNICZNY, ISSN 0033-2097, R. 96 NR 11/2020



162

RYenergies

Article
Passivity-Based Control Design Methodology
for UPS Systems

Zbigniew Rymarski 1*{), Krzysztof Bernacki 17, Lukasz Dyga (¥ and Pooya Davari 2

1 Institute of Electronics, Faculty of Automatic Control, Electronics and Computer Science,

Silesian University of Technology, Akademicka 16, 44-100 Gliwice, Poland;

krzysztof bernacki@polsl.pl (K.B.); lukasz.dyga@polsl.pl (L.D.)

Department of Energy Technology, Aalborg University, DK-9220 Aalborg, Denmark; pda@et.aau.dk
*  Correspondence: zbigniew.rymarski@polsl.pl

check for
Received: 11 October 2019; Accepted: 9 November 2019; Published: 11 November 2019 updates

Abstract: This paper presents a passivity-based control (PBC) design methodology for three-phase
voltage source inverters (VSI) for uninterruptable power supply (UPS) systems where reduced
harmonic distortions for the nonlinear load, reduced output voltage overshoot, and a restricted
settling time are required. The output filter design and modification for efficient control and existing
challenges with the assignment of scaling coefficients of the output voltage, load, and inductor
currents are addressed and analyzed. Notably, special attention is given to the modulator saturation
issue through implementing an accurate converter model. Applications of the two versions of PBC
in three-phase voltage source inverters using stationary af and rotating dgq frames for a constant
frequency of the output voltage are presented. Furthermore, the influence of the PBC parameters on
the power converter performance is investigated. A comparative simulation and the experimental
results validate the effectiveness of the presented passivity-based control design methodology.

Keywords: control systems; state space models; voltage source inverters; power conversion systems;
PBC control

1. Introduction

The control design of single-phase and three-phase voltage source inverters (VSI) for uninterruptable
power supply (UPS) systems has been extensively discussed for the last four decades [1-6]. The PBC
control strategies are implemented in renewable energy sources and energy storage systems [7].
Typically, two control types for the UPS systems are implemented in order to meet the standard
requirements that are defined by IEC 62040-3 [8] for nonlinear rectifier resistive-capacitive (RC) load
types. The first one is based on the single input single output (SISO) approach where only the
output voltage is measured and controlled, while in the second approach, a multi input single output
(MISO) controller is employed to regulate the output voltage based on the output current, inductor
current, and the output voltage measurements. A proportional-integral-derivative controller (PID) is
a standard SISO control (e.g., designed based on the quasi-continuous transfer function [9]). The other
PID-like controller is based on the coefficient diagram method (CDM) [10]. The results of such a control
can be satisfactory but treating the current as an unmeasured disturbance can lead to higher distortions
of the output voltage than in the case of a MISO controller. Very good results can be obtained with
a SISO controller using a plug-in repetitive controller (RPC) in the outer negative feedback loop,
which works as a harmonics generator [3]. We designed an RPC using the zero phase error tracking
compensation (ZPETC) technique [11]. The plug-in zero phase repetitive controller can be designed
quite simply for a CDM controller in the inner control loop of an inverter [12]. However, an RPC has
one serious disadvantage—it remembers the whole previous fundamental period (in some solutions
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only half of it [3]). Therefore, when the harmonic disturbances vanish, the RPC has a fault response on
the non-existent disturbance [12]. The MISO approach generally results in lower distortions of the
output voltage for all types of disturbances as well as a higher robustness. Commonly, the load current
is treated as an independent current source disturbance, thus making the inverter model independent
of the load. However, since this method ignores the interaction of the inverter output voltage and
the load current, it may not guarantee the required performance of a UPS system over a wide range
of operating conditions that can change the location of the roots of the characteristic polynomial of a
closed loop system [12]. In the recent years, the passivity-based control (PBC) approach that was
introduced by Ortega [13] in 1989 and further extended in [14-18] has been employed for VSI. PBC is
based on a MISO control and it is a suitable candidate for power conversion systems control (e.g., VSI)
and has been widely used in induction motor drive systems [19,20]. When using PBC, a converter is
treated as an “energy transformation multiport device” [21]. The idea of this controller is based on
keeping the system behavior passive (i.e., the stored energy is always less than the supplied energy),
which also requires “the injection” of proper damping [22]. The advantage of the PBC is the global
stability of the controlled system. The choice of the acceptable gains of the controller is flexible and the
control system is robust for the inverter parameter changes (parametric uncertainty) [22-24]. This paper
proposes a PBC-based design methodology for three-phase inverters and presents a comparison of their
control [25] using stationary af and rotating dq frames. In order to further improve the conventional
PBC performance, proper output filter design as well as advanced PBC techniques that follow the IEC
62040-3 [8] and IEEE-519 [26] standard requirements will be considered. Notably, special attention is
given to the modulator and controller saturation issues during dynamic loading. Thereby, the main
aim of this paper is to provide guidelines and a design methodology on how to apply the simplest
PBC approach for a three-phase VSI (simpler than e.g., the Interconnection and Damping Assignment
Passivity-Based Control (IDA-PBC) idea presented in [27]) while maintaining a reasonable compromise
between the ideal theory and the customer demands (with the more enhanced direct control of the
output voltage than presented in [22]). The results of the modulator saturation effect, the problem of the
restriction of the modulation index, the problem of the influence of the scaling factors in the measuring
tracks on the PBC controller gains, and the final adjustment of the controller gains to reach the lowest
distortions of the output voltage for the standard loads were not discussed yet [27-29]. The aim of the
paper is to present a PBC version that can be easily implemented in a standard modern microcontroller
delivering the pulse width modulation (PWM) signal with the acceptable high switching frequency.
The presented difference control laws of PBC are devoted to this.

This paper is structured as follows. Section 2 describes the output filter sizing and selection.
The state space modeling of an inverter in the stationary and rotating frames is presented in Section 3.
Section 4 is dedicated to the design of different PBC. In Section 5, simulation and experimental results
are provided to substantiate the effectiveness of the proposed design methodology for two versions
of PBC. Finally, after the results and discussion, conclusions are drawn in Section 8.

2. The Output Filter Parameters

The basic approach to VSI design begins with the LC; output filter design. The design should
ensure a sufficiently low ripple voltage amplitude (IEC 62040-3 [8], IEEE519 [26]) and the total harmonic
distortion of the output voltage (THDy) level for static linear and nonlinear rectifier RC (Rjpz4, Clond)
loads. These calculations should permit the L,C product value to be assigned. A cost function that is
the sum of the absolute values of the reactive power in the filter inductor and the capacitor can then be
created. The coefficients of both reactive powers that are assigned are equal [30,31]. For a three-wire
star balanced load (Figure 1), a two-level PWM (six transistor h-bridge) [31] (n—phase line number,
Rjpss—nominal load resistance, fs—switching frequency, M—modulation index in actual inverters, M is
set close to unity):

11 1 1
Li = | — =Ripat, Cf > = ——, 1
f M 7, Rieads Cf > £ 2 1)
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or a three-wire delta balanced load (Figure 1), 2-level PWM:
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Figure 1. Block diagram of a three-phase voltage source converter with delta and star three-wire
load connection.

For example, we assume R,y = 43 ), f; = 12,800 Hz, Ly=11 mH, and Cr> 1.8 uF for the
delta load. These values are sufficient for reducing the maximum amplitude of the ripple harmonics
to 3%. However, for 30 years, researchers of inverter controls have used approximately 50 uF [2,17,24].
The delay of every digital PWM control is at least one switching period. We store the calculated value
in the PWM register and in the next switching period the width of the pulses is changed. Let us assume
a step load decrease. The inductor works as the current source and most of the excessive inductor
current flows through the filter capacitor Cy, thereby increasing the output voltage (e.g., for a one phase
for Aljpsq = 5 A, switching period Ts = 78 us for switching frequency f; = 12,800 Hz, for C¢ = 2 uF, we
will receive the unacceptable voltage pike AV, = 195V, while for Cr=50 puF—only AV, =7.8 V).
Figure 2a shows the problem in an actual three-phase circuit. The delays in the inverter control loop
will be longer than one switching period (the delay of the PWM modulator) while the overshoot will be
the same as for the open loop circuit. However, the oversized filter capacitor has disadvantages—there
is a much higher reactive power in this capacitor and much larger capacitor currents, which increase
the power losses in the parasitic serial resistances and the output voltage has a much longer settling
time (Figure 2b). The quality of the output voltage control is better for the low modulation index M
because of the higher possible increase (1 — M)Vpc of the first harmonic of the inverter bridge output
voltage. Output voltage control quality is more efficient for lower output filter inductance values [32].
For a nonlinear rectifier RC load, the value of the voltage over the filter inductor should be steeply
increased when the rectifier begins to conduct and a pulse current flows to the load capacitor. Hence,
the maximum value of M [32] should be limited to approximately Equation (3):

V3, @mlg
M <—/
e 2 ( Rseriul

+ V3/2) 6)
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Figure 2. Overshoot and settling time of the output line-to-line voltage v, v in the open-loop inverter
with (a) C= 1 uF 1, (b) Cy = 50 WF, (f; = 12,800 Hz, Ts = 78 ps).

Max < 0.65 (too low in practice) for fi, = 50 Hz, Ly = 3 mH, and Ryig = 2 () is equal to the
sum of all of the serial resistances in the load current path when the rectifier conducts including the
equivalent series resistance (ESR) of the load capacitor. We used a lower value M = 0.3 in the simulation
models and in the breadboard inverter to fully show the advantages of a PBC control. However,
this value is too low for market solutions. Sometimes, it is better to permit higher distortions of the
output voltage and use a modulation index M close to unity in order to better utilize the input DC
voltage (modulation index close to unity leads to higher efficiency of a DC/AC inverter).

3. Initial State Space Models of Three-Phase Inverters in the Stationary aff and Rotating
dq Frames

The system with delta A or star Y loads presented in Figure 1 can be described by the initial
(they will be modified further) space equations for small signal space variables in the abc frame.
The input and output voltages for the star load Y are related to the zero-sequence vector (Equation (4)).
In balanced systems, the neutral voltage vy = v), = 0.

0p =0y = (Uo,u + Uop + Uo,w) /3 4)

The sinusoidal PWM modulation is preferred for UPS systems (there is a third harmonic of the
line to neutral voltages in the space vector modulation (SVM)). The modulated space vector can be
presented in the afy coordinates of the stationary frame after using the Clarke [5,33] transformation.
For three-wire delta or star loads and for four-wire balanced systems, there is not a zero-sequence vector
(y coordinate) of the used voltage or current variables [34] and the af frame is used. The three-phase
voltage or current components are defined as Equation (5).

[ X1 X» X3 ]T :[ Xy cos(wt)  Xop cos(wt —2m/3)  Xay cos(wt —47/3) ]T (5)

The state space model in the stationary af frame has the advantage of decoupling the models for
both axes. Control in the stationary frame has two shifted 71/2 sinusoidal waveforms of the reference
voltages. This can be a disadvantage when the reference waveform has a variable frequency. We can
use a Park transformation of the stationary af frame and present the space vector in the dq frame
rotating with w,, (angular fundamental frequency of the output voltages). The models for the rotating
dq frame are not decoupled (the state variables from one axis influence the other axis variables),
which is a disadvantage of this transformation. The problem of decoupling can be solved in the control
design [27]. The dq frame is used in the digital motor control of the induction machines. This paper
will present the use of both stationary af and rotating dq frames in three-wire, three-phase VSI control
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systems. For a delta load (Figure 1), the Clarke transformation and reverse Clarke transformation are
Equation (6) [5].

o1 oft oo 1] [ 3 -2,
[ xa ]: 5[ (2) \3 02 ] x3 | | x3 |=| 0 V3 [ xa ] (6)
P 2 x31 X31 -3 —%5 P
For a star load (Figure 1), the Clarke transformation and reverse Clarke transformation are
Equation (7).
0
X x
v ]_2[1 -3 -3 ' 1l v [
| 3o B B2l 27|72 2|« @)
B 2 2 X3 X3 B % B %3 B

The vector d,s (Equation (8)) of the output line currents is treated as a disturbance vector [27].
The index a,  or d, g means that the description is separate for the a or d and g or g orthogonal axes;
the index af or dq means that the description concerns both axes simultaneously, e.g., the vector
of disturbance variables d,s and variables d, g are Equation (8).

. . T .
daﬁ = [ loa Top ] ’ da,ﬁ =loap (8)

The initial type of x; state vector, and control and output vectors for the delta and star load (11, mg
are the control coefficients of «, § voltages) are Equation (9).

, T
Xiap = [ iLfap  Yoap ] s Uap = MagVDC, Yo p = VOUTap )

The initial state space model of the three-phase inverter (Figure 1) in the stationary af frame is
Equation (10). The only difference between the matrices for the delta and star loads is the value of the
equivalent filter capacitor C,: for the delta load Cf, = 3Cyand the star load Cr, = Cr.

1

R 1
. L L
xi,a,ﬁ = f Of
Cfe

0 1
xi,a,ﬁ-i-l _CL ]da,5+[ Ld[ ]ua,ﬁ (10)
fe

The Park transformation and the reverse Park transformation for the balanced load are

Equations (11) and (12).
Xg | | coswpt sinwpt Xq (1)
X || —sinwmt coswmt || xp

[ Xo ]:[ Cos Wyt —sin wy,t ][ X4 ] (12)
xg sinwyt  cos wyt Xg

A balanced system (X1,, = X, = X3, = Xjy) in the steady state is described by Equation (5) after
a Clarke transformation (Equation (6)), X, = X;;coswpt, xg = Xmsinwpt, and after a Park transformation
(Equation (11)), x4 = Xy, x4 = 0—two constant values. This is the main advantage of using the dg frame
in a power supply system [34]. The other definition of three-phase components in Equation (5) leads
to different results. We use the description that concerns both axes simultaneously because the a or d
and § or g variables should be included together in Hamiltonian (Equation (16))—they both participate
in storing energy in the system. The final definition of the state variables x,g 4; (Equations (13)—(15)) is
defined in [27]. For all types of PBC control [21], we use the function H(x) (Hamiltonian) of the total
energy stored in the system. For the af or dg frames, H(x) is equal to Equation (16).

. . T . . T
Xap,dq :[ LflLf,a,d LflLf,ﬁ,q Cfevo,a,d Cfevo,ﬁ,q ] :P[ ILfad Wfpg Yoad Uopyg ] (13)
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. . T 1
[ iLfad ILfgg Voad UVoBq ] =P X454 (14)
L f 0 0 0 1/L f 0 0 0
0 L 0 0 _ 0 1/L 0 0
0 0 C fe 0/ 0 0 1/C fe 0 (15)
0 O 0 C fe 0 0 0 1/C fe
1 . . 1 _
H(xaﬁ,dq) = E (LflLf,oz,d2 + LflLf,/B,q2 + Cfevo,a,d2 + Cfevo,ﬁ,q2) = Exaﬁ,quP 1xaﬁ,dq (16)

We can notice that for the aff or dg frames:

. . T
P x50 = OH(Xapdg) /9 (Xapaq) :[ iLfad ILfpq Voad Uopg ] (17)

The space Equations (18) are called the “perturbed Port-Hamiltonian model” of a physical
system [13-16,21,29,35] for the af or dg frames because we can substitute (17) in (18). The vector of the
input variables m,g 4, and the vector of disturbance variables d,g 4, is Equation (19).

xaﬁ,dq = Uaﬁ,dq - Raﬁ,dq]P_lxaﬁ,dq + Gaﬁ,dqmaﬁ,dq + Daﬁ,dqdaﬁ,dq (18)

Map,dg :[ Myd Mgg ]Tr daﬁ,dq = [ io,a,d io,p’,q ]T (19)

The input matrix G,g 44, disturbance matrix D g 44, interconnection matrix J 5,45 (Jap is different
from J4;), and damping matrix Ryg 45 are Equation (20).

Voe 0 0 0 Re 0 0 0 00 -1 0
Ve 0 R 0 0 00 -1
Gt = , Dy = , Rapd = = :
afdq 0 0 apdq =1 g afdq o 0 ool |1 o
0 0 0 -1 0 0 0 0 0 1

(20)

4. Three-Phase Voltage Source Inverter Controller Design

A passivity-based controller [13-18] was developed using an interconnection and damping
assignment (IDA-PBC), which enables the control of a three-phase inverter to be decoupled in the
dg frame [27-29]. For the presented inverter model cases, we assume that the coefficients of the
matrixes Jug,dg, Rap,dg, Gapdgr and Dyg gy do not depend on the state variables. In an actual inverter,
the inductance of Ly can be dependent on the inductor current and switching frequency [36-38].

The controller is designed to follow the reference state variables of the error vector (Equation (21))
in a closed loop system [27].

€ap,dg = Xap,dg — Xap,dq,ref (21)

The closed loop dynamic (Equation (22)) of the tracking error is described in [27].

éaﬁ,dq = [(I ap,dq +] aﬁ,dq,a) - (Raﬁ,dq + Raﬁ,dq,ﬂ)]P _1eaﬁ,dq (22)

where:
ILfad — Wfadref
- _ _ | ffea T infparef
P leys qo = OH(eag o)/ 0eap s = (23)
b (€apq) / eapiy UoUTa,d — VOUTa,d,ref
YouTp,q — VOUTB,q,ref
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The Jup,dq,2 and Rgp 44, matrices are used to control a closed loop system. The closed loop energy
function H(e,p, 45) (Equation (24)) is defined to ensure that the equilibrium is asymptotically stable [36]
and will be achieved if H(eug,47) has the minimum in Xag 44 ref (Equation (25)).

1 -
H(eaﬁ,dq) = Eeaﬁ,quPaﬁ,dq 1eaﬁ,dq (24)
8H(eaﬁ,dq) _ g 82H(eaﬁ,dq) >0 95
d TV Oxpay’ (25)
xaﬁ,dq xaﬁ,dq,ref x(xﬁ,dq,ref

The system is passive if the time derivative H(eqg 44) is negative (Equation (26)).

dH (eaﬁ,dq)

T <0 (26)

The requirement (Equation (26)) is met [28] for a positively defined matrix (Rapd5 + Rapdga)-
The matrix Rgg 44, of injected damping R; (gain of the current error) and conductance Ky (gain of the
voltage error) is defined as Equation (27) and should enable requirement—Equation (26) to be met.
As the values of resistance R; and conductance K; increase, the speed of tracking error convergence
increases but the oscillations of the output voltage can arise (Figure 3).

Ri 0 0 O
0 RRb 0 O

Raﬁ,dq,a = 0 0 K, 0 (27)
0 0 0 K,

Figure 3. The simulation of the a axis control waveforms, output line-to-line voltages (black), and line
currents (red) for the R; and Ky values (M = 0.3, R, = 1 Q, Cy = 50 uE, Ly = 3 mH) for the RC; load.
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From Equation (26), it is possible to initially define the range of the implemented gains (Equation (28)).
ng+Ri >0and K, >0 (28)

In the dq frame, J4,, should decouple the voltage and current equations from the dg axes
(Equations (29) and (30)).

0  -—wwlf 0 0
wwlf 0 0 0
- 29
Jaga 0 0 0 —wuCre (29)
0 0 @uCfe 0
00 -1 0
00 0 -1
01 0 0

In the ap frame, ] 45, = 0 because it is not necessary to decouple the a,  variables.

The roots A1 ; (Equation (32)) of the characteristic polynomial (Equation (31)) of a closed loop
system (Equation (22)) should be located in the left-half of the s-plane. Theoretically, this will always
be fulfilled for the requirement of Equation (28).

det{[(]aﬁ,dq + Iaﬁ,dq,a) - (Raﬁ,dq + Raﬁ,dq,a)] - AI} =0 (31)

{_[(Rfe + Ri)Cre + LKy £ \/[(Rfe +R;i)Cre + Lva]2 —4LfCr[1+ (Rpe + Ri)Kv]}
2L:Ch,

Ao = (32)

The location of roots A1  on the complex plane theoretically ensures the stability of the PBC system.
However, Figure 3 presents the simulations of the v, ;;, line-to-line voltage, the i, , line current and the
o axis control waveform for R, = 1 (), Cr= 50 uF, Ly= 3 mH and the inverter nonlinear rectifier RC,
load (Ryppq = 47 Q), Cjpq = 470 uF) for PBC in the stationary afframe. The modulation index was set
at M = 0.3. The lower value of M would give better results of control [32] but would be completely
unrealistic. Figure 3 shows that for K;, = 0 (the basic PBC), the output voltage error amplification is
too low for R; =10 Q) or 20 () and the THD, coefficient is high and for the K, > 2 Q7 1forR;=10Q
or R; = 20 (), there are oscillations of the aaxis control waveform, which results in the oscillations
of the output voltage. The saturation of the aaxis control waveform for K,R; > 40 inhibits the further
reduction of output voltage distortions. For further simulations for both controllers, Improved PBC
v.2 (IPBC2) and IDA-PBC, M = 0.3, R; = 10 Q and K, = 2 Q™! were selected because of the relatively
low THD,, the lack of control oscillations, and the lack of any aaxis control waveform saturation.
The control law (Equation (33)) was determined in the afframe (Equations (34) and (35)) and the dg frame
(Equations (36)—(39)) by subtracting both sides of the Equations (16) for the afframe or Equation (23) for
the dg frame from both sides of Equation (28).

Gaﬁ,dqmaﬁ,dq = _Uaﬁ,dq - Raﬁ,dq]Paﬁ,ﬂlqilxaﬁ,dq,ref + Uaﬁ,dq,a - Raﬁ,dq,a}Paﬁ,dq71 (xaﬁ,dq - xaﬁ,dq,ref)_ (33)
_Daﬁ,dqdaﬁ,dq + xaﬁ,dq,ref

The difference control law for the stationary af frame (Equations (34) and (35)) for K, = 0 is the
same as the control law for the conventional PBC [22]. Introducing K, (control of the output voltage
error) makes the control law similar to the IPBC from [22]. However, the addition of the derivative
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of the output voltage error in the final control law should enable the dynamic changes in the output
voltage to be reduced faster. This type of PBC will further be called IPBC2.

VerrLap(k) = Lelivfapre(K) =ivfaprer (k=11 fs + Rpeir fapref (k)= (34)
—R; [iLf,a,ﬁ (k) - iLf,a,ﬂ,ref (k)] + Yo,a,B,ref (k)

here the reference inductor current ijf 4, ef is (35).

iLf,a,ﬁ,ref(k) = Cfe [vo,oc,ﬁ,ref (k) - vo,a,ﬁ,ref (k - 1)]f's -Ky [vo,a,ﬁ (k) - vo,oc,ﬁ,ref (k)] + io,a,ﬁ (k) (35)

The difference control law of IDA-PBC [27] for the rotating dg frame is Equations (36)—(39).

VerrLa(k) = Lylivgares (k) =iLgarer (k= 1)]fs + Reeirfarer (k) — @agLfivgq— 36)
=Rilirf,a(k) =ipfaref (k)] + Vo, ref (k)

iLf,d,ref(k) = Cfe [Uo,d,ref(k) ~ Uod,ref (k - 1)]](5 - wdqcerO,q - Ky [Uo,d (k) - Uo,d,ref(k)] + io,d(k> (37)

Verrng(k) = Lelirggref(k) = ivfgrer (k= 1) fs + Rpeir f .0 ref (k) + wagLfipfa— (38)
—R; [iLf,q(k) - iLf,q,ref(k)] + Ooq,ref (k)

iLf,q,ref(k) = Cfe [vo,q,ref (k) - vo,q,ref(k - 1)]f5 + wdqcfevo,d - Ky [Uo,q (k) - vo,q,ref(k)] + io,q (k) (39)

For a three-phase AC power supply in the af frame, the difference of reference voltage v, 4 g rer(k)
= Vo,a,p,ref(k — 1) # 0 because v, 4 g rof are two shifted values with 71/2 sinusoidal waveforms. For the dg
frame, vy, 4,g,ref(k) — Vo,4,4,ref(k — 1) = 0 because v, 4 4 1 are two constant values.

5. Modeling and Measurement of a Three-Phase Inverter with IPBC2 and IDA-PBC Control
for Standard Loads

The calculations of IPBC2 in the stationary af frame using only the Clarke transformation without
any interactions and without the angular speed w;, as additional input are faster than the calculations
of IDA-PBC [27] in the rotating dg frame. Both control systems were initially tested using the simulation
models in MATLAB-Simulink and are implemented in the experimental model that was controlled
with an STM32F407VG microprocessor. The switching frequency was f; = 12,800 Hz (256 switching
periods in one fundamental period). For f; = 12,800 Hz, we have less than 78 us for measuring three
output voltages, three output currents, and three inductor currents (there are three independent
Analog-to-Digital Converters (ADC)) in a three-phase inverter, calculating three Clarke transformations
and executing the control laws for PBC in the stationary frame and the reverse Clarke transformations.
In IDA-PBC we should additionally calculate three Park transformations and three reverse Park
transformations. The whole microprocessor program is based on PWM interrupts that call ADC
conversions. The first and the second ADC interrupts after a conversion is finished call the next ADC
conversion, the third ADC interrupt calls the subroutines with the Clark and Park transformations
(only for IDA-PBC), calculates the control laws, reverses Clark and Park transformations, and finally
the results of the calculations are stored in the three registers of PWM comparators, which will change
the output pulse width in the next switching period. We can easily check that all of these activities
do not exceed 78 us—the lower priority interrupts and the main loop procedures should be available
and executed.

The dynamic delta load that was tested was A470 () switched to A470|[47 () and vice versa.
The nonlinear rectifier RCq load (Cjpzq = 100 UE, Rjppq = 47 Q) or RC, load (Cjpgg = 470 UF, Rypeg = 47 Q) was
used. The measured value [37] of the coil inductance with a Material Mix -26 iron-powder core [37]
in the operating point was approximately Ly = 3 mH and R =1 Q) due to the power losses in the
core [36,38]. For the delta load, C, = 3Cy = 150 uF. Modeling in MATLAB-Simulink does not solve some
of the serious problems with separate scaling voltages and currents. In an actual inverter, the nominal
values of the voltage and current have to be amplified to achieve approximately 2/3 of the maximum
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value of the analogue to digital converter (ADC) range (for 12-bit ADC the range is 0—4095) because
we have to predict the instantaneous increase in the nominal value (e.g., for a step decrease of the
load). The other problem is how to limit the maximum value of the control voltage in the input of the
PWM modulator (the output value of the control law). In the presented actual inverter, the limit was
+3280 (for an input PWM modulator frequency of 84 MHz and a switching frequency fs = 12,800 Hz).
In the MATLAB-Simulink model, it was +1 (Figure 3). The actual delays and phase shifts of the filters
that were used can only be measured in the device. During switching instants, there are spikes in the
measured voltage waveforms and a voltage amplifier with the galvanic isolation can introduce a noise.
The additional low pass filter (an anti-aliasing filter can be insufficient) can be an effective solution.
These problems are absent in the MATLAB-Simulink model. The control signal should suppress the
distortions of the output voltage. A similar analysis as for the simulation in Figure 3 was performed for
the experimental model with IPBC2 and is partly presented in Figure 4a—d. Figure 4a—d presents the
visualization—digital to analogue conversion of the digital PWM « axis control signal for the IPBC2
control in the experimental model for the control parameters that were finally selected: R; = 15 (),
Ky =0.8 Q7! for M = 0.3 (Table 1). Figure 4d shows the control signal saturation that resulted in a
decreased control quality when compared with Figure 4c. The different values of parameters R; and
Ky for the experimental model and the simulation were caused by the current and voltage scaling
factors in the experimental model. The three-phase inverter MATLAB-Simulink simulation results
were compared with the experimental model measurements for the open loop, IPBC2, and IDA-PBC
controllers. The actual measured [36] values of the filter parameters were used. In the experimental
model for IPBC2: R; =15 Q, K, =0.8 Q™!, M = 0.3, for IDA-PBC: R; =18 ), K, =05 Q}, M =0.3
(Table 1). Further increasing R; and K, caused some oscillations in the output voltages.

RIGOL (7 w{ o) it

eaxisconwol | | . . L.l
0 50 100 150 200 250170 @) @ e @y =0

(a) (b)
(c) (d)

Figure 4. Control waveforms in the & axis for IPBC2 (M = 0.3, R; =15, K, = 0.8, Lf =3 mH, Cf =50 uF)
of the experimental inverter and output line-to-line voltage v, ,» vs. line current i, for: (a) static linear
load A47 O, (b) dynamic load, (c) rectifier RC; load, (d) rectifier RC, load.

Table 1. Parameters of the simulation model and the inverter experimental models.

Type of the Model Li(mH) Rg (Q) G (uF) M Vo, uvlmax (V) R; () K, (Q™1)
MATLAB Simulation 3 1 50 0.3 150 10 2
Experimental IPBC2 3 1 50 0.3 70 15 0.8

Experimental IDA-PBC 3 1 50 0.3 70 18 0.5

Figure 5a—c, Figure 6a—c, Figure 7a—c, Figure 8a—c, Figure 9a—c, and Figure 10a—c are the simulations
and measurements of the three-phase VSI with the open feedback loop, with the IPBC2 (af frame),
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with the IDA-IPBC (dg frame), for the dynamic three-wire delta load, and the nonlinear rectifier RC;
and RC; loads, respectively. The simulations and measurements gave very similar results for the open
feedback loop, which verified the simulation model.

(b)

(@)

()

Figure 5. Simulations of the open loop three-phase inverter for a three-wire load: (a) dynamic resistive
load, (b) rectifier RC; load, (c) rectifier RC, load.

(b)

(c)

Figure 6. Measurements of the open loop three-phase inverter for a three-wire load: (a) dynamic
resistive load, (b) rectifier RC; load, (c) rectifier RC, load.
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(b)

(@)

(c)

Figure 7. Simulations of the open loop three-phase inverter with IPBC2 (using the stationary af frame,
M=03,R;=10Q, K, =2 Q7!): (a) dynamic resistive load, (b) rectifier RCy load, (c) rectifier RC, load.

(©
Figure 8. Measurements of the three-phase experimental inverter with IPBC2 for a three-wire load
(using the stationary «f3 frame, M =0.3,R; =150, K, = 0.8 O : (a) dynamic resistive load, (b) rectifier
RCq load, (c) rectifier RC, load.



174

Energies 2019, 12, 4301 13 of 19

(b)

(c)

Figure 9. Simulations of the three-phase inverter with IDA-PBC (using the rotating dg frame, M = 0.3,
R, =100, K, =2 Q7 Y): (a) dynamic resistive load, (b) rectifier RC; load, (c) rectifier RC; load.

(c)

Figure 10. Measurements of the three-phase experimental inverter with IDA-PBC for a three-wire load
(using the rotating dg frame, M = 0.3, R; = 18, K;, = 0.5): (a) dynamic resistive load, (b) rectifier RCy
load, (c) rectifier RC, load.

The presented simulations and measurements (Table 2) show that using different versions of PBC,
the overshoot or undershoot for the step load was reduced in the experimental model from +30%
to £5-+10% and the THDy was decreased from 10% to about 4-5% (in the simulations to 1%).
The reasons for the different results of the simulations and measurements are discussed in the results.
Both control systems, IPBC2 and IDA-PBC, gave similar results.
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Table 2. Results of the simulations and the measurements of the inverter experimental model.

R; () K, (Q-1) THDy RC; THDy RC, Overshoot Load Undershoot

Decrease Load Increase
No feedback. — — 9.5% 9.1% +23% ~20%
simulation

No feedback inverter — — 9.6% 10% +32% —28%

IPBC2 simulation 10 2 0.76% 1.2% +4.5% -5.5%

IPBC2 inverter 15 0.8 4.36% 5.46% +7% —4%
IDA-PBC simulation 10 2 0.75% 1.4% +2.2% -3%
IDA-PBC inverter 18 0.5 3.93% 4.96% +10% 7%

6. Results

6.1. Modulation Index Choice

The most important problem is the limitation of the input/output range of the modulator signals
(Figures 3 and 4c,d ). This is one reason for the greater distortions of the output voltage in the
experimental inverter than in the simulations. An excessive increase of the controller gains causes the
saturation of the control signal and oscillations of the output voltage (the imaginary part of the roots
of the characteristic equation of the closed loop system increases with the gain, Figure 3). Therefore,
one of the most important problems in inverter control is maintaining a sufficient range for the possible
changes in the input voltage of a PWM modulator. For a lower M modulation index, this range
increases. However, using a very low value, e.g.,, M = 0.3, is not permissible for actual inverters.
The compromise between the high (close to the unity) modulation index M that is used in actual
inverters and the low M that enables a sufficient control dynamic depending on the value of the
inductors in the output filter is required.

6.2. Controller Gains Adjustment

To design the control (IPBC2) of an inverter (Figure 11), we should test the output voltage for the
selected nonlinear rectifier RC load for the assigned M modulation index and for the wide spectrum
of gains R; > 0 and K, > 0 and measure the THDy coefficient. For low values of these parameters,
we will receive high values of THDy. We should increase R; and K;, (the exemplary values are in Table 2).
For K, > 0, at first the THDy coefficient decreases, it reaches the minimum, and then it increases. After
crossing the minimum of THDy, the oscillations will appear in the output voltage and the control signal
can become saturated. Close to the minimum of the THDy coefficient, we can designate the values
of the parameters R; and K, (separately for the simulation and the experimental model) to avoid output
voltage oscillations and the control signal waveform saturation (Figure 3, Figure 4, and Figure 11).
A lower value of the gain Ky in the experimental inverter was selected (Figure 4) than in the simulation
(Figure 11) because there are output voltage and current scaling factors in the experimental inverter
that can change the effective gain.
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Figure 11. The selection of the acceptable parameters R; and K, (IPBC2) based on the analysis of the
THD, of the output inverter line-to-line voltage v,y (blue) and the line current i, (red) for the
nonlinear rectifier RC, load—the simulation.

6.3. Differences Between Results of the Simulation and the Experimental Inverter Measurements

The simulation results were better than the experimental inverter (Figure 12) measurements
(lower overshoot and undershoot, lower THDy, of the output voltage for the rectifier RC load in IPBC2
and IDA-PBC controls), possibly because the selected scaling factors of the voltages and currents
were imperfect. The saturation of the control signal had different levels in the simulations and in the
experimental model; we always had a problem with the value of the modulation index versus the
inductance of the filter coil (Equation (3)), which can inhibit the effective reduction of the output
voltage distortions. The simulated voltages had higher amplitude than those in the experimental
model and the ripple voltage in the simulations can cause a lower effect of THDy (THDy was lower for
the simulations). The actual parameters of components of an inverter output filter in the operation
point can be different from the nominal values [36,38], which can increase the differences between the
simulations and theory.
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Figure 12. Experimental model.

6.4. Advantages of the Control in the Stationary Frame

Both IPBC2 and IDA-PBC that are described are based on the same state equations of the inverter.
IPBC2 is described in the stationary af frame and the control laws in o and j axes are fully decoupled.
This idea can easily be implemented in single-phase inverters, e.g., for efficiently decreasing the
output voltage distortions of the Z-Source inverter [39]. The stationary af frame can be transformed
to the rotating dq frame that implements the interconnections from one axis to the other. The idea
of IDA-PBC control is simply to remove them. IDA-PBC requires many more calculations for the Park
transformation but its constant reference values are its advantage. The results of using both control
systems in a VSI are the same. Therefore, it is better to use the easier calculations in IPBC2 without the
Park transformation.

6.5. The Steady-State Error Reduction

It seems that the control laws of IDA-PBC and IPBC2 do not include any direct integration of the
output voltage error, which is a rather PD-like control of the output voltage. However, the control
law considers the filter inductor current, which depends on integrating the voltage on the inductor,
and thus indirectly on the inverter output voltage. In the classic PBC control versions that are presented
in [22], there is no direct control of the output voltage at all. The output impedance of the inverter with
the open control loop (without the transformer increasing voltage) is rather low. It can be calculated
from the measurements that are presented in Figure 6a. In Figure 10a, the steady-state error in the
inverter with IDA-PBC is close to zero.

7. Discussion

The presented PBC control has been widely presented in the literature [13-18,22,24,35]. The paper
shows that simple calculations without decoupling in the three-phase control in the o frame result
in similar distortions of the inverter output voltage as the control in the dg frame that requires more
calculations and additional decoupling [27]. The paper focuses on the fact that quality of the inverter
output voltage for the standard loads depends on parameters such as the modulation index [32],
the saturation of the control signal, and taking in account the delay of the control system, the values
of the output filter parameters, and their variability [36,38]. The paper presents the idea of initially
adjusting the parameters (using simulations) of the improved PBC controller. Further research should
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enable the analytic calculations of the parameters of the PBC controller. This is important because the
improved (with the direct control of the inverter output voltage) PBC seems be perfect for systems that
convert energy such as e.g., inverters.

8. Conclusions

The output filter parameters can be initially calculated to achieve a low output voltage ripple
in a steady state operation. However, the capacitance should be increased due to the output voltage
increase during a switching period in cases where the load current decreases steeply and all of the
inductor current flows through the filter capacitor. It was shown that both control systems, IPBC2
(using the stationary aff frame) and IDA-PBC (using the rotating dq frame), resulted in a similar
decrease in the distortions in the three-phase inverter output voltage. Therefore, for a constant
frequency of the reference waveform, it is better to use IPBC2 without the Park and reverse Park
transformations. The demands concerning the microprocessor that controls the system are lower
when we use a stationary frame. The real quality of the output voltage depends on the maximum
range of the PWM driver control signals. Lower M modulation indices result in better control results
because it is possible to omit the controller saturation for the less restricted range of controller gains.
However, this approach cannot be used in commercial designs where the modulation index is close
to unity to fully utilize the input DC power source. The other restriction of the control results is that
too large a value of the inductance in the output filter makes the current changes slower than required.
It is clear that the product MyxLs should be limited. The simulations that were necessary before
experimental tests have a significant disadvantage—they do not solve the problem of voltage and
current measurement scaling. Moreover, the scaling coefficients are as important as the gains in the
control law. The paper shows an easy way to adjust the controller gains (Figures 3 and 11). These gains
in IPBC2 had a wide margin of tolerance.
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Abstract: This paper proposes a method to reduce the output voltage distortions in voltage source
inverters (VSI) working with impedance networks. The three main reasons for the voltage distortions
include a discontinuous current in the coils of the impedance network, the double output frequency
harmonics in the VSI’s voltage output caused by insufficient capacitance in the impedance network,
and voltage drops on the bridge switches during the shoot-through time. The first of these distortions
can be reduced by increasing the current of the impedance network when the output VSI current is
low. This method requires storing energy in the battery connected to the DC link of the VSI during the
“non-shoot through” time. Furthermore, this solution can also be used when the Z-source inverter
works with a photovoltaic cell to help it attain a maximum power point. The Z-source inverter
is essentially a voltage source inverter with the Z-source in the input. In this paper, the theory
behind basic impedance networks of Z-source and quasi-Z-source (qZ-source) is investigated where
simulations of the presented solutions and experimental verification of the results are also presented.

Keywords: impedance network; Z-source; quasi-Z-source; voltage source inverter; voltage distortions

1. Introduction

The Z-source impedance network was proposed initially by Peng [1]. This type of
DC/DC converter was increasing the input DC voltage that is connected to a single-phase
or three-phase bridge voltage source inverter (VSI) which switches were used to store
energy in the coils of a Z-source. During shoot-through time, energy is stored when both
switches in one of the inverter bridge legs are activated. This is only possible only in zero
states of the inverter. The modulation index M is restricted to the equation M =1 — d,
where dz = Tsr/Is. The parameters Tst, Ts, and dz represent the shoot-through time,
switching period of the inverter, and shoot-through time coefficient, respectively.

For a Z-source, it is essential that the shoot-through time, d is less than 0.5. A voltage
source inverter with a Z-source is known as the Z-source inverter (ZSI). An impedance
network can function simply as a DC/DC converter with one additional switch in its
output realizing shoot-through time but without an inverter. The input current of the Z-
source is discontinuous (discontinuous input current—DIC) so Peng showed the changed
structure of the impedance network [2,3]. When a diode usually connected in series with
the input is replaced, this structure is called a qZ-source. As a result of this modification,
the new quasi-Z-source inverter (qZSI) structure is characterized by a continuous input
current (CIC) which has improved the use of an impedance network in photovoltaic
(PV) systems [4]. Various methods of improving impedance networks structures have
been developed [5] and a suitable example is the switched inductor Z-source inverter
(SLZSI) [6]. The benefit of using these improved converters is a higher boost factor of the
input DC voltage than in the qZSI. Other existing impedance network structures include the
embedded SLZSI [7], an inductor-capacitor-capacitor-transformer Z-source (LCCTZSI) [8,9],
and a cascaded quasi-Z-source (CqZSI) [10]. The two-winding magnetically coupled
impedance source (MCIS) impedance network with a continuous input current [11] has a
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high boost factor. The impedance network circuit based on three coupled inductors with
a delta (A) connection is presented in [12] and further developed in [13]. The networks
found in references [11] and [12] respectively were functional where an additional switch
was used without an inverter. A broad review of the impedance network topologies
is presented in [14,15], amongst other newly developed solutions based on impedance
networks [16-20]. Additionally, several methods of controlling impedance networks have
been considered which can be reviewed in [21,22]. However, the symmetric structure of a
Z-source with discontinuous input current due to a diode connected in series (Figure 1),
and an asymmetric quasi-Z-source (Figure 2) with maximum boost control is sufficient
to show the influence of an impedance network on VSI output voltage distortions and
proposed ways of reducing these distortions.

(b)

Figure 1. (a) Non-shoot-through state and (b) shoot-through state of the Z-source impedance network
with the VSI.

Further investigation of these improved network structures has shown that the power
efficiency of these systems including the decreased efficiency of the inverter is lower than
the efficiency of basic structures. Owing to this decreased efficiency the real boost factor
is also much lower than expected [23]. It is worth mentioning that significant differences
in recorded levels of radiated disturbances can be expected depending on the type of
impedance network structure used [24]. Unfortunately, additional losses in the switches
of the VSI during the shoot-through time are observed when switches are absent in the
impedance networks. Comparing the performance of a boost converter [23,25], it can be
shown that the VSI with an input synchronous boost converter can have a higher efficiency
than the same inverter with an impedance network.
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(@)

(b)

Figure 2. (a) Non-shoot-through state and (b) shoot-through state of the qZ-source impedance
network with the VSI.

The basic structures of Z-source and qZ-source impedance networks are utilized today
in photovoltaic systems [26]. The main disadvantage of these impedance networks lies in
the discontinuous current mode (DCM) where the current in the inductors is equal to zero
for a time period during Ts where there is a low load of the VSI and a low d7 coefficient.
This is the main reason for the VSI output voltage distortions as shown in Figure 3a,b. By
calculating a sufficiently large inductance of the coils [23,27,28] and selecting an appropriate
magnetic material [29] for the lowest load while assuming the value of dz, the current
in the coils should not decrease to zero. During operation, it cannot be guaranteed that
the load current will be nominal. Thus, the additional current taken from the impedance
network is a solution of DCM omitting for a low load current.

Another reason for output distortions is the insufficient capacity of Z-source capacitors.
Input current from a VSI bridge is like a “rectified” waveform that is filtered by the
LC input network and is approximately the first harmonic of the “rectified” current at
100 Hz. This means that 100 Hz distortion is present in the 50 Hz output waveform
as shown in Figure 3c. For the insufficient capacity, the output sinusoidal waveform is
left-skewed [23,27]. The third type of VSI output distortions are observed after crossing
zero output voltage caused by the additional voltage drops on the switched-on transistors
during the shoot-through time (see Figure 3a—c), thus causing oscillations after a change
of polarization in the PWM voltage. The impedance network influences the dynamic
properties of an entire ZSI [23,27,28] which introduces additional resonant frequencies and
the additional damping to the Bode plots of the ZSI. The main objective of this paper is
to demonstrate how charging the battery from a DC-link after the impedance network
during the non-shoot through times can reduce output distortions caused by the DCM
of the impedance network. However, charging a battery with too high a current can
lead to distortions of the output voltage after the voltage current is zero crossing and
oscillations as the result of the higher voltage drops on the switches during the shoot-
through time. Experimental results presented will show how charging the battery for a
Z-source decreases the output of total harmonic distortions (THD) even in the case when a
sophisticated feedback loop, for example, a passivity-based control (PBC), is used.
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Figure 3. Inverter output voltage distortions, (a) Z-source in DCM using a VSI output filter capacitor
Cr =1 uF, (b) Z-source in DCM using a VSI output filter capacitor Cr = 50 uF, (¢) 100 Hz harmonic
distortions with a Z-source capacitor Cz = 100 uF.

Figure 3 presents the different types of output voltage distortions of the ZSI. In
Figure 3a,b, the DCM of the Z-source uses a low load current and ZSI output filter capaci-
tors of Cr =1 uF and 50 pF respectively. Figure 3c shows the distortions caused by a 100 Hz
current harmonic using a high load current and a Z-source capacitor of Cz = 100 uE.

Section 2 presents the basic structures of impedance networks and calculations of the
minimum ZSI output current Ioymsmin that ensure their continuous current mode (CCM).
In Section 3 the idea of the inverter with the impedance network charging the battery from
the DC link (during non-shoot-through time) to keep the impedance network in CCM
is presented. The simulations and results of the experimental verification are presented.
Section 4 contains the discussion of what kind of previously presented types of ZSI output
voltage distortions can be canceled by the controlled charging of the battery. Section 5
presents the final conclusions.

2. Basic Impedance Networks: Z-Source and qZ-Source

The Z-source and qZ-source impedance networks shown in Figures 1 and 2, respec-
tively, can operate in different states. Two basic states were taken into account during
analysis and these include the shoot-through and the non-shoot-through states. The non-
shoot-through state is depicted in Figures 1a and 2a, while the shoot-through state [23,27,28]
is shown in Figures 1b and 2b.

The Z-source has a symmetrical structure where the values of the inductors are equal
i.e.,, Lz1 = Lz,. Similarly, the values of capacitors are the same, i.e., Cz; = Cz, and the
currents in both inductors are the same, i.e., irz1 = irz2. In the qZ-source, the currents
in both coils are the same and are identical to the Z-source coils currents (neglecting the
influence of the different parasitic resistances) if coils have equal inductances.

The amplitude of the VSI output voltage Vourmax for the ZSI and qZSI is defined in
Equation (1) as

/ M
Vourmax = 11kyMVpc = WmVDC 1
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where 7 is the efficiency, Vpc is the input voltage, M is the VSI modulation coefficient, and
ky’ is the DC voltage boost factor of the impedance network without power losses [23,27,28].

It is assumed that the capacitance Cz in the Z-source and qZ-source networks are suf-
ficiently high. The average voltage on the capacitors of the Z-source and the Cz; capacitor
of the qZ-source are identical to the average voltage V}z,, on the inductors [23,27,28] given
in Equation (2) as follows:

1—-d
Viz1av = Viz2s = Viz = jVDC 2)

The input power Py and output power Poyr of the VSI connected to the impedance
networks for a Z-source or gZ-source can be calculated using Equations (3)—(5):

Pin = Vpclpcaw = Vpclizaw 3)
Pout = VouTtrmsloutrms = 77PIN 4)
1 M
Pour = —=1=—55Vpcloutrms = 1VpclLzav )
V21— 2dy,

where I} 7, is a single inductor current averaged over the fundamental period T},.
For the simplest case of the resistive ZSI load, R;po4p the output power can be defined
Equation (6) as

1 M S
Pour = <ﬁ771MZVDC) Rionn "Vpclizao (6)

And the average inductor current I} z,, for the root mean square (rms) value of the
inverter output current Ioy7ys is given Equation (7) as

1 M
Lz = —=———1 7
LZav \/E 1_ Zdz OUTrms ( )

The i1 7 inductor current illustrated in Figure 4a comprises three components. These
components are the average current I 7,,, the current i; 755, which is averaged in the T;
switching period, and the triangle component i; 75 of the inductor current. The current
iLz2fm has the double fundamental frequency caused by the envelope of the input current
of the VSI bridge in the non-shoot-through time while the triangle component inductor
current iy 7z, is caused by storing energy in the coil during the shoot-through time and
recovering energy in the rest of the switching period (in CCM). A plot of the VSI input
current is displayed in Figure 4b.

The inductor current i; 7 is defined in Equation (8) as

irz(t) = ILzav +iLzofm(t) +irLza(t) ®)

Figure 4 shows plots of a Z-source or qZ-source impedance network coil current and
an inverter input current including shoot-through current pulses for cases of maximum
and close to zero crossing of the inverter output voltage (in CCM).

This most important harmonic component 2 f,, of the VSI bridge input current flows
through the L;C circuit of the impedance network as shown in Equation (9). It is assumed
that all power losses are within the impedance network including the power losses on the
VSI switches during the shoot-through time.

1
1— (47fu)’LzCz

irznafm(abs(iLoap(t))) = %\@Ioumm cos (47t fit) )
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(b)
Figure 4. A Z-source or qZ-source impedance network (a) coil current and (b) the VSI input current
including shoot-through current pulses (that do not supply inverter) in the case of wide (for the
maximum of the output inverter voltage) and short (close to zero crossing of the output inverter
voltage) inverter PWM pulses in the CCM.

The triangle component i;z5 of the inductor current iy in the CCM is calculated
approximately with the assumption that a sufficiently low capacitor voltage ripple AV ¢z is
approximately equal to 0 and V ¢z, is nearly equal to Vcz,, for the shoot-through time.
The triangle component i; 7 can thus be expressed in Equation (10) as

. v , _ v, _ 1 1-d : _
lLZA(t) ~ (izzﬂv t, 1LZAmax = (izzm Tst = El—ZdZZ VpcdzTs, irzamax =

- (10)
V25 1,71512 VoutrmsdzTs

Consequently, the inductor current can be defined Equation (11) as

L M ! V2 cos (47 fut) ! 5
1— (47 fw)?LyCy

iz(t) = [Em t3, Houtrms +irza(t)  (11)
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The lowest value of the inductor current is calculated Equation (12) as

1 M 4./2

ivzmin(t) = [ - !
Lzmin\®) = 151724, ~ 3n

1-— (47Tfm)2L2CZ

1.
outrms — 5LZAmax (12)

As shown in Figure 4a, the requirement for CCM is that i} 7,,,;, must be greater than 0.
This phenomenon is expressed in Equation (13) as

1 M 4./2

L B 1
21-2d; 3rm

1— (47f)*LzCy

1 11-d
MOUTrms - ﬁg 1’]MZ VOUTrmstTs >0 (13)

From Figure 5a, the absolute value of load impedance expressed in Equation (14)
should be lower in value (but always positive) than the value calculated in Equation (14)
for CCM for the assigned parameters: dz, Lz, and Cz, M =1 — dz.

7MLy M 1 8

1
7 el _°
Zoanl < TG AT =2d, 3n

1— (471fn)*LzCy

) (14)

(a)

(b)

Figure 5. (a) Maximum load impedance, and (b) minimum output current, that keeps the impedance
network in the continuous current mode.
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As shown in Figure 5b, the minimum output current for CCM is given Equation (15) as

1 17dz
ML; 1-2dy VpcdzTs

1 82
1—2d, = M3m

loutrms > (15)

-1
1—(47Tfm)2L2CZ

The impedance network (Figure 5b) operates in the CCM for the ZSI load current
TouTsms higher than the value calculated from Equation (15) for assigned Ly =1 mH and
three parameters: Vpc, dz, and Cz. The modulation index M has the assigned maximum
possible value M =1 — dz.

In Figure 6, the continuous current mode is illustrated where the output voltage of the
ZSl is undistorted.

(a)

(b)

Figure 6. CCM waveforms of (a) the I coil current, ZSI output voltage, and inverter PWM pulses,
and (b) the undistorted inverter output voltage.

Figure 7 presents the DCM where two cases can be distinguished. From this figure, the
distortions of the output voltage are small when the output voltage is below the maximum.
When the output voltage is closer to the maximum, the distortions are higher, and the
output voltage maximum is lower than expected. For the large VSI output capacitor the VSI
output and PWM envelope voltages are shifted when the large VSI output capacitor e.g.,
Cr =50 pF is used. As shown in Figure 7, the short PWM pulses are undistorted in DCM
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while the wide pulses are distorted, and the output voltage is lower. The simulation of a
DCM operation using the Z-source is presented in Figure 8 for the third PWM modulation
schema [30]. The variables used to obtain the measured plots in Figure 8 are given as:
Cp=1uF,dz;=0.3,M=0.65 R pap = 1000 ), 3rd modulation schema.

Figure 7. Measured DCM waveforms of the Lz coil current, ZSI output voltage, and the inverter’s
PWM wide and short pulses for Cr = 1 pF and 50 pF inverter capacitors.

Figure 8. Simulated DCM waveforms for inverter Cr = 1 uF, dz = 0.3, M = 0.65, R pap = 1000 , 3rd
modulation schema.

3. Controlled Energy Flow—Charging the Battery

Similar results of measurement shown in Figure 7 and simulations in Figure 8 demon-
strate that further simulations of the controlled energy flow i.e., charging the battery is
useful. The basic solution is an efficient multi-input-single-output (MISO) [31] feedback
that can decrease total harmonic distortions (THD) [23,27]. In addition, MISO feedback can
decrease two other types of output voltage distortions [27]. However, for systems supplied
by varying the DC supply voltage, for example, photovoltaic cells, the controlled energy
flow to the batteries, which keeps the CCM, can be used. It is recommended that the battery
is charged with a current that is a function of the difference between the calculated value
of IouTrmsmin and averaged (10 Hz low pass filter) VSI output current Ipyms as shown in
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Figure 9 (if this difference is negative the charging battery current is equal to zero). The
actual difference of these currents IoyTymsmin — louTrms is recalculated (if positive) to match
the required increase of the average I} 7, current expressed in Equation (7). The battery can
be charged only during the non-shoot-through state. Energy from the battery is discharged
when Vpe decreases below the assumed value of Vpc,,in, the Z-source is switched off and
the shoot-through pulses are blocked.

Figure 9. Proposed idea of the inverter with the impedance network charging the battery from
the DC link (during non-shoot-through time), and automatic switching to supplying directly from
the battery (the positions of switches are presented in the position of discharging the battery when

Vocmin — Ve > 0).

The idea of this system is presented in Figure 9 (for switches placed in the position
of discharging the battery). When the battery returns energy, the following happens: the
shoot-through pulses are stopped, and the 48 V battery is connected directly to the VSIL
This battery voltage should be higher than the amplitude of the output sinusoidal voltage
and the modulation index M of VSl is increased i.e., M is greater than M; (Figure 9).

Figure 10a presents the simulated waveforms of the Vp¢c changed 24/12/24 V (the bor-
der value is set to 15 V) with the described automatic action from Figure 9 but without con-
trolled charging the battery when Z-Source operates in the DCM. The following parameters
were used in this scenario: dz = 0.3, M; = 0.65, M = 0.75 and R;pap = 1000 Q2. Figure 10b
presents that same operation but with controlled charging of the battery for keeping Z-
Source in the CCM. The current charging of the battery is calculated as
Ipart = fUoutmsmin — loutrms) using Equation (15), where f is a function of Equation
(7). The battery charging current Iparr calculated from Equations (7) and (15) should
be reduced because too high a value of the battery charging current leads to distortions
of the VSI output voltage time after the output voltage is zero-crossing (see Figure 11b).
These distortions are caused by the high voltage drops on the VSI switches during the
shoot-through time. The presented (Figure 10b) reduction of the output voltage THD from
4.6% to 3% without any feedback loop is quite promising.
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(b)

Figure 10. The waveforms of the DC input and AC output voltages of the ZSI switched from a mode
of supplying the VSI from Z-source to the mode of supplying VSI from the battery in case of the low
input DC voltage, (a) without controlled charging battery for Z-source in the DCM for the low load,
and (b) with controlled charging battery for Z-source in CCM.

The presented simulations were verified in an experimental model using a 12 V
battery (without discharging the battery) charged from the DC during dgTs pulses where
(dp =1 — dyz) (Figure 12). The feedback loop was the IPBC2 type presented in [27]. For the
DCM mode of the Z-source, the output voltage distortions can be reduced by additional
loading the impedance network by means of charging the battery from the DC link in the
non-shoot through times.
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Figure 11. Inverter output voltage (a) without charging battery, (b) the battery charging current
directly equal to f(IouTrmsmin — loutims), where f is a Equation (7), and (c) the battery charging with
the reduced value of current.

(a)
Figure 12. Cont.
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(b)

Figure 12. (a) The inverter experimental set up and (b) inverter output voltage distortions com-
parison for an IPBC controller where R;pap = 2000 (2, RMS battery charging currents: Igarr = 0
(DCM of the Z-source), Igart = 120 mA and Igarr = 200 mA (CCM of the Z-source), d7 = 0.3, and
dp =1 — dz—Dbattery charging pulses coefficient.

The current source from Figure 9 was simply substituted with resistors. Charging
the battery allowed for a substantial reduction of output voltage THD from 2.63% to 0.9%.
for Igarr = 120 mA, but THD increased to 0.97% for Igarr = 200 mA. Further research will
be on the use of battery charging current not only to reduce the distortions of the output
voltage but also looking for a maximum power point (MPP) when the impedance network
is supplied from the photovoltaic cell. The battery charging current can be controlled by
the coefficient dp for the input current of the impedance network would be closer to MPP.

4. Discussion

The presented results of the simulation and measurements of the experimental ZSI
proved that charging the battery from the DC link between impedance network and VSI
in the non-shoot-through time can seriously decrease the ZSI output voltage distortions
keeping the impedance network in the CCM. The controlled energy flow solution is
particularly predicted for the case of wide variations of the input DC voltage and variations
of the load current. The output voltage distortions are decreased even when a strong
feedback loop of the VSl is present. The controlled charging of the battery can help in the
maximum power point tracking when the ZSI is supplied from the photovoltaic cell and
this is the perspective of the further studies. In [23], three types of VSI output voltage
distortions were distinguished. The controlled charging of the battery can cancel one of
them but setting too high a value of this current increases the other reason for distortions.
Charging the battery from the DC link of the ZSI during the non-shoot-through time was
not presented yet, however, another approach to the controlled power flow for qZSI with
charging the battery connected parallel to the Cz; capacitor (Figure 2) was presented in [32].

5. Conclusions

In this paper, a technique has been proposed to reduce output voltage distortions in
voltage source inverters connected to impedance networks. The proposed method has
been validated using simulations and experimentally under different operating conditions.
It was discovered that by connecting a rechargeable battery to a DC link placed between
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an impedance network and a VSI and employing proper control of the battery charging
current during the non-shoot through time, the output voltage distortions in a system with
or without feedback can be reduced when a continuous current mode of the impedance
network is forced. However, too high a current charging the battery may increase other
types of VSI output voltage distortions presented in Figure 11b caused by high voltage
drops on the VSI switches during the shoot-through time. Furthermore, the battery charg-
ing current can be controlled to increase the impedance network input current to enable
the system to reach the maximum power point when the DC source is a photovoltaic cell.
The results presented in this paper thus demonstrate that the proposed method is suitable
and can be applied in practice to real-time supply systems.
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Decreasing the Single-Phase Inverter Output Voltage
Distortions Caused by Impedance Networks

Zbigniew Rymarski

Abstract—This article presents the possibility of decreasing the
inverter output voltage distortions that are caused by the typical
distortions in the output voltage pulses of an impedance network us-
ing the gZ-source as an example. DC sources, such as photovoltaic
cells with the gZ-source, increase the dc voltage; an impedance
network operates in the continuous current mode and the dis-
continuous current mode (DCM). Both of these, but particularly
DCM, implement the characteristic distortions to the impedance
network output pulses, which results in the distortions in the in-
verter output voltage. It is possible to decrease these distortions
in a passive way (increasing the capacitors of the network) or by
using an efficient instantaneous controller of the inverter output
voltage. Two controllers—a single-input single-output PID con-
troller and a multi-input single-output improved passivity-based
controller—were compared using the experimental model voltage
source inverter with the input gZ-source.

Index Terms—Continuous current mode (CCM), discontinu-
ous current mode (DCM), impedance network, passivity-based
controller (PBC), PID controller, pulsewidth modulation (PWM)
inverters, total harmonic distortion.

|. INTRODUCTION

HE Z-source and gZ-source—the first impedance networks
T that can work with the voltage source inverters (VSI)—are
relatively new designs (see [1] and [2]). They are used to increase
the input dc voltage of inverters. Their main advantage is the lack
of dedicated switches—they use inverter switches in the zero
states of the inverter in which the energy is stored in the L coils
of the impedance networks. Such an operation demands longer
inverter zero states, which means a lower modulation index of
the inverter and, as a result, a relative decrease in the inverter
output voltage. The lack of dedicated switches does not result in
a higher efficiency than in the case of the boost converters [3].
There are many new solutions for the impedance networks (see
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[4] and [15]). Theoretically, these improved networks increase
the dc voltage to a higher degree than the basic Z-source and
gZ-source. This is not quite true [3] because the larger number
of components increases the power losses and the actual dc
voltage boost factor is much lower for higher load currents than
is initially calculated. All impedance networks cause additional
distortions in the inverter output voltage. The most important
reason is the discontinuous current mode (DCM) of networks
and the shortening of their output voltage pulses during non-
shoot-through states [3]. The second reason is C'z network
capacitors that are not large enough, which results in a second
harmonic in the output voltage [3]. The third reason is that
the shoot-through currents, which flow through the switching
transistors of the inverter bridge, distort the output sinusoidal
voltage to close to the zero of the inverter output current. The
output impedance of networks has an impact on the dynamic
properties of the whole inverter by inserting two additional
resonant frequencies and additional damping (see [3] and [16]).
Only a few authors have described how to select the values for
the impedance network components (see [3], [16], and [17]).
Approaches using the impedance networks in the maximum
power point tracking (MPPT) operation of the photovoltaic (PV)
module (see [18]-[21]) have been presented in recent years.
The gZ-source is the network that is used most often because it
operates in the continuous input current (CIC) mode and is quite
efficient [3]. That is why the main goal of this article is to present
the possibilities of reducing the inverter output distortions that
are typical for the impedance networks for all of their operational
modes using the traditional single input single output (SISO) and
modern multiple input single-output (MISO) controllers.

The comparison of three approaches will be presented for the
given values of the impedance network capacitors using a tradi-
tional SISO PID controller (see [22] and [23]) with the difference
control law, the modern passivity-based controller (PBC) (see
[24]-[31]), and the simple increasing network capacitors C'. All
of these approaches and their combinations, which were checked
in an experimental model (see Fig. 1), will be discussed.

Il. DESIGN FUNDAMENTALS OF THE QZ-SOURCE

A basic impedance gZ-source network with a CIC, which was
described in 2008 [2], is presented in Fig. 2(a).

Fig. 2(b) shows the shoot-through state when the diode is not
connecting and the energy flows from the capacitors to the induc-
tors. Fig. 2(c) shows the non-shoot-through state during which
the energy is transferred from the inductors to the inverter bridge

0093-9994 © 2019 IEEE. Personal use is permitted, but republication/redistribution requires IEEE permission.
See http://www.ieee.org/publications_standards/publications/rights/index.html for more information.
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Fig. 1.  Tested experimental model.

Fig. 2. (a) gZ-source impedance network. (b) Shoot-through state. (c) Non-
shoot-through state.

when the bridge is supplied directly from two series-connected
capacitors. Although this article presents only the basic control
of an impedance network, the constant boost control, all of the
conclusions, concern all the types of control presented in [32].
The real boost factor of the gZ-source for the inverter output
voltage amplitude Vourmax for n efficiency, Vpc input voltage,
inverter modulation coefficient M, and the shoot-through time
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Tst = dzT,. (T, is the switching period and d is the shoot-
through time coefficient) is described in (1). The dc voltage boost
factor with no power losses is By, .

M
VouTmax = nBy MVpc = n-——-~Vbc. 1)
1-2dy,
For the gZ-source, the average iy inductor current is the
same in both inductors Lz1, Lz if Lz1 = Lz, = Ly
ipz1 =iLz2 =1L7. 2

The average voltage on the C'z, capacitor is equal to [4]

1—-dy
Voza = mVDC- (3)
The average voltage on the C'z; capacitor is
dz
Vorz = mVDO (4)

The average current I, 21, (averaged over the fundamental
period T;,,) of the inductor L z; can be calculated for the resistive
inverter load Rpoap (5). Both inductors average currents are
equal 717100 = Izz2a0 = ILZav-

Pn _1Pour _ 1 1 Viymums

Voc 7 Voc 7 Vbc Rroap

_ 1 M * Voc (5)
2\ 1-2dy,

Rroap

The inverter input current iyx (averaged in 7.) of an inverter
bridge in the non-shoot-through time is equal to the absolute
value of the load current abs(i;,0ap). In the zero states of the
inverter, the continuous load current flows inside the H-bridge.
When creating the inductor current equation, we treated the
shoot-through current as the current flowing through the ad-
ditional switch. The first harmonic of the inverter input current
ihzfm(abS(iLoAD)) has a me frequency (100 HZ) and iLZhme
is the second component of the i, inductor current (6). This
2 f,,, component of the inverter bridge current flows through the
inductors and capacitors.

ILZav = IDCav =

irzn2fm(abs(iLoap(t)))
1
1+ (47 fn)?LzCy
4 M 1
_ Vie cos(4m fmt) 3 .
3w 1—2dz Rroap 1+ (4nfn)°LzCy
(6)
The third component of the inductor current is the iy z ()
ripple current, which is the result of energy being stored in the
inductor during the shoot-through time and the further transfer

of this energy to the inverter bridge. The inductor current is the
sum of these three components as

4
- gILOADmax Ccos (47Tfmt)

irz(t) = Inzav + irzn2fm (abs(ivoan)) +irza(t). (7)

The values of the Cz; and Cz, capacitors should be high
enough so that the voltages Veoz1 and Vo2, can be approxi-
mated as Vozi = Voziaw and Vozo = Veozoae. Thus, there is
an approximately constant voltage on the inductor during the T,
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Fig. 3. Relationship between the modulation index M, the ratio
(Lz/Rroap)/Te, and the minimum value of the dzmi, (with parameter
L zCz) for which we have the CCM.

period. The increase (approximately equal to the further decrease
inone period T¢) in the I, z Ay, peak-to-peak value of the ripple
current during the shoot-through time dzT. is

Viz
Ly

Finally, the lowest inductor current from (5)—(8) is equal to

Irzapp = Tsp ~ ———2ZdyT.. (8)

g = (M) Vi
LZ min — 772 1— Zdz RLOAD
4 nM Vbe 1

 371-2d. Rioap |1 — (47 f,n)? Lz Cy

11—d, Vbe

21-2d. L, 21 ©)
An impedance network operates in the continuous current

mode (CCM) for I, zmin > 0. In the DCM, there are time

periods during which the inductor current is equal to zero. The

minimum value of d for a given value of (L /Rroap)/T. and

the modulation index M is the solution of the given equation

2dS.Z min 3dzZ min
+(1- UME LZ i L 2 dZ min
3w Roap Te |1~ (4nfm)*LzC2z
8 1 Ly 1
+nM | — 5 _ z _ - _
3m |1~ (47Tfm) L;Cy Rroap Te

(10)

The relationship between the modulation index M, the ra-
tio (Lz/Rroap)/T., and the value of the dz,,;, for which
there is a continuous current flow through the inductors—
the CCM—is graphically presented in Fig. 3. For example,
for M = 0.45, L; = 1mH, Ryoap = 50 Q, T, = 39 us,
(Lz/RyLoap)/T. = 0.512,C, = 100 uF, the solution of (10)
isequal to dz i, = 0.3968. For C'z = 1000 uF and the same
other parameters, dz.,;, = 0.4173. Therefore, changes in the
capacitance C'z are not so important (see Fig. 3). By solving
(10), for the given dzmin = 0.4, M =0.45, T, = 1/25600s,
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Fig.4. Wide PWM pulses, the gZ-source output pulses, and the L z; inductor
current waveforms for the DCM (dz = 0.2, Ly = 1mH, Cz = 100 uF,
Lp =1mH, Cp = 50 uF, and R,oap = 2000 Q).

Fig.5. (a) Case of the wide inverter PWM pulses in which the DCM mode of
the gZ-source influences the inverter output voltage. (b) Case of the short inverter
PWM pulses in which the DCM mode of the gZ-source does not influence the
inverter output voltage. (c) Inverter output voltage for the filter capacitance
Cr = 50 uF and the DCM mode of the gZ-source (dz = 0.2, Lz = 1mH,
CZ =100 ,u,F, and RLOAD = 2000 Q)

1n = 0.8, RLoap = 50 2, and C'z = 100 pF, we can calculate
the minimum value of L z,,;, that is required to ensure the CCM.
From (10), L zmin = 0.95mH, neglecting C'» for the standard
parameters of the qZ-source and using the simplified inequality
(12) [3], L zmin = 0.93mH. In all of the examples in this article,
Lz = 1mH.

2d;3 —3dz* + dy RuoapTe.
M+ 8d, -2 oM

LZ min Z (11)

It can be observed that the DCM influences the output voltage
shape only in the part of the fundamental period [see Figs. 4 and
5(a)] when the pulsewidth modulation (PWM) pulses are wide
and exceed the “core” of the qZ-source output voltage pulses
when the current decreases to zero in the L, inductors. When
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the transfer of energy during the L inductor current decrease
is finished, the inductor current and voltage across the inductor
are reduced to zero, but further oscillations of the voltage and
currentinthe L, C circuit begin as it can be observed in Fig. 4.
This phenomenon causes the PWM pulses (single or double
pulses per a switching period 7. depending on the PWM scheme
[33], [34]) not to be pure rectangular waveforms and the inverter
output sinusoidal voltage is decreased. For the short inverter
PWM pulses [see Fig. 5(b)], the oscillations of the qZ-source
output voltage pulses do not distort the inverter output voltage.
Generally, the inductors in an impedance network should be
calculated to grant the CCM for the operating point (10), (11).
However, in actual applications when d 7 isavariable (e.g., when
the dc source isa PV module), it is not possible to avoid the DCM
for a low load.

The distortions in the inverter output voltage depend on the
inverter filter capacitor C'r. It was calculated [33], [35] that for a
single-phase, three-level PWM inverter output filter in which we
minimize the sum of the absolute values of the reactive powers
in its inductor Lr and capacitor C'» and reduce the highest
amplitude of harmonics . 10 3% (in the steady state), the
filter parameters can be calculated as

1 1 1
Lr=—R Cr=— .
o g A T R oAD

For f. = 25600Hz and Rypoap = 50 €2, the approximated
values would be Ly =2mH and Cr = 1 uF. For a dynamic
load and a discrete microprocessor control with a 7. delay in
the control loop, the Lz inductor can be treated as the current
source. Let us assume a5 A maximum load current. A decrease
in the step load current to zero from the maximum current will
theoretically causes a 195 V step increase (until the feedback
loop begins to suppress it after 7,.). Therefore, it is necessary
to increase the capacity C'r to about 50 uF (the value that is
typically used in most inverters with an instantaneous control)
and L can be reduced (to 1 mH). The inverter voltage overshoot
will decrease to 3.9 V.

A higher value of the capacitance Cr mutually shifts the
output voltage and the inductor current (its absolute value is
equal to the input inverter current). The final result is shown
in Fig. 5(c). For a low load, the additional voltage drop on the
switch serial resistance in the shoot-through state [see Fig. 2(b)]
is the reason for the output voltage distortions close to the zero-
voltage crossing [see Fig. 5(c)]. However, increasing the output
filter capacitance C'r reduces these distortions and oscillations.

The influence of the 2 f,,, = 100 Hz component of the inverter
input currentisimportant butisrarely presented in [3] and [36]. It
causes the characteristic skewed and unsymmetrical waveforms
of the inverter output voltage in the CCM [see Fig. 6(a)] or
DCM. The simplest solution is to increase the capacitance C'z
[see Fig. 6(b)]. In the experimental model, the THDy oy 0f the
inverter output voltage was significantly reduced by changing
Cz = 100 puF to the Cz = 430 uF from THDy oyt = 4.3%
to THDy oyt = 1.0% in the CCM mode for a pure resistive
load. It is possible to calculate (13) the required value of C'z
by analyzing Fig. 2(c). We neglected the parasitic resistances

(12)
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Fig. 6. Reduced influence of the inverter input current for the CCM (L, =
1mH, L =1mH,Cp =50 uF, d, = 0.45 M =0.45,and R,oap =50 Q).
() THD = 4.3% for C'z = 100 pF. (b) THD = 1.0% for C'z = 430 pF.

(equivalent series resistance of the capacitors, the serial resis-
tances of inductors, and the diode dynamic resistance).

Oy = 2 M 1 Lt
Zmin = 32 FmBRroap Avzour(inzfm)max (47Tfm)2LZ.
Vzouray

(13)

For L; =1mH, M = 0.45, f,, =50Hz, Ryoap =502,
and for the assumed Avzour/VzouTay = 5%, the minimum
value was about C'z = 2500 uF from (13). While this value is too
high in the real world, in our experimental model, C'z = 430 uF
was a sufficient value to get THDy ouT = 1% of the inverter
output voltage [see Fig. 6(b)].

The following sections will discuss how to reduce the dis-
tortions in the inverter output voltage by means of control
systems—a simple SISO PID and the more sophisticated MISO
PBC, which enable the THDy oyt coefficient to be decreased.

I1l. REDUCING THE INVERTER OUTPUT DISTORTIONS USING
SISO PID AND MISO PBC CONTROLLERS

The difference control law of a SISO (only the output voltage
ismeasured and controlled) PID controller (see [22], [23]) is (14)
where K is a proportional gain, 77 is an integral time constant,
and T'p is a derivative time constant

verre (k)

=verrL(k—1)+K (1 + jj:D) [vrer (k) — vour (k)]

C

T T,
- K (l + ZTS_T]) [vrEF (k—1) —vouT(k—1)]

+ K22 o (k — 2) — vour (k ~ 2)]. (14)

The Bode plots of the control function Kcrgy, (including
the PWM modulator, the bridge, and the output filter with the
resistance load) of the experimental inverter were measured to
create a model of the inverter [37]. The gZ-source introduced
two resonant frequencies close to the fundamental frequency
and additional damping in the Bode plots of Kgrgrr,, more
significantly in the DCM mode [3], [16]. The measured char-
acteristics [see Fig. 7(a) and (b)] were approximated using the
MATLAB oe function and discretized with the c2d function
with the sampling time 7¢. The experimental measurements
show that in the analyzed frequency bandpass, we can treat the
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Fig. 7. (a) Magnitude and (b) phase Bode plots of the measured and approxi-
mated (oe) inverter control function Kcrry,-

rest of the inverter control loop as the delay T.. Finally, for
the inverter parameters: Lr = 1 mH, the serial equivalent resis-
tance of the coil Ry = 19, Cp = 50 uF, and f. = 25600 Hz;
for the gZ-source parameters: L, = 1 mH, Cz = 430 uF, and
dz = 0.2-0.45, for the R;,oap = 50-2000 2, we received the
approximated open loop transfer function of the inverter equals
(15) from the measurements.

0.01828z + 0.01695
23 —1.76222 + 0.7974%"

ZﬁlKCTRL(Z) = (15)

The function (15) can be used in MATLAB sisotool to des-
ignate the coefficients of the control law (14) or they can be
calculated using [22]. The coefficient values were initially ad-
justed during MATLAB/Simulink simulations (for the nonlinear
rectifier RC load defined by EN 62040-3) and finally adjusted in
the experimental model (K=2,Tp /T, = 8,andT..,/T; = 0.25).

The results of the control are presented in Fig. 8. The SISO
dual-loop controllers [33], e.g., the PID or coefficient diagram
method [38] controller in the inner loop with the possibly flat
magnitude Bode plot and a repetitive controller in the outer loop
that only damps the harmonics, are more effective SISO control
solutions [39].

Different types of the MISO controllers with multiple con-
troller inputs are: the output voltage, the filter inductor current,
the output current and the single output: voltage, damp output
voltage harmonics and reduce distortions more effectively in the
case of the standard loads for the Uninterruptible Power System
(EN 62040-3).

A PBC was described by Ortega [24] and then further devel-
oped (see [25]-[31]). This type of MISO control is perfectly
suited for the power conversion systems, such as VSI. The
inverter is presented as an “energy transformation multiport
device” (see [5], [31]). The system should be passive (the stored
energy is less than the supplied energy). The “injection” of the
appropriate damping [28] is the idea behind this control.

We can describe the inverter using state-space equations and
treating the load current as an independent disturbance [29]

T = { Lrirr Crvour }T = P[ iLF  VOUT }T (16)

Lr O
0 Cr

1/Lp 0

P:
0 1/Cp

, Pl= . (17)

IEEE TRANSACTIONS ON INDUSTRY APPLICATIONS, VOL. 55, NO. 6, NOVEMBER/DECEMBER 2019

Fig.8. Output voltage of a VVSI with the gZ-source for the DCM, L = 1 mH,
Lp =1mH, Cr =50 uF, d, = 0.2, M = 0.45, and R,oap = 2000 . (a)
With no feedback, DCM, and C'z = 100 pF. (b) With PID, DCM, and C =
100 pF. (c) With IPBC2, DCM, and C'z = 100 uF. (d) With no feedback, DCM,
and C = 430 uF. (e) With PID, DCM, and Cz = 430 uF. (f) With IPBC2,
DCM, and C'z = 430 uF.

The total energy that is stored in the system is described by
the Hamiltonian function H(x)

1 1
H(z) = E(LFiZLF + CFUéUT) = E:):TP_l:v

(18)
|: iLF VouT ’ = P_l:l: = 8H(:B)/8(£L'> (19)

The inverter filter inductor current and the output voltage [28]
can be described by (20) and (21), where mis a control variable
and iout = iLoAD

di .
Lr d[f = — Rrpirr —vout + mMVbc (20)
c dvour _ . . 21
g~ lLr ~iout. (21)

Equations (16)—(21) can be presented as a “perturbed port-
Hamiltonian model” (22) of the VSI (see [5], [24]-[27], [31])

&= (J-RP 'z + Vool 4 1| four
OH(x) |Vbe ‘
=(J— 22
(J R) a(m) 0 m + 0 10UT ( )

where the interconnection matrix J and the damping matrix R
can be defined as
-1
J = 0 , R= (23)
1 0 0 0

Rip o}
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The error vector is defined as

Lp(inr — iLFret) _p
Cr(vour — YOUTref)

LLF — LLFref
VOUT — VOUTref

] (24)

ILF — ULFref _ P71€ _ a]_‘]-(e)/ae7
VOUT — VOUTref
1
H(e) = EeTP’le
where vouTrer reference, sinusoidal voltage waveform;
irrres  Calculated reference current of the inductor (34).

The equilibrium of the closed-loop system is asymptotically
stable [40] and is achieved if H(e) has the minimum in X,.¢

0H (e) B 0’H (e)
Ox =0, Ox? > 0.

LT=Lref

(25)

(26)

LT=Tref
The system is passive if the time derivative H(e) is negative
dH (e)
dt
R, is the matrix (28) of the injected damping R; (it is a gain
of the current error) and the conductive gain K, (gain of the
voltage error). It is a PBC controller.

R, O
0 K,|

<0. 7)

R, = (28)

Therefore, two equations will be obtained: one for the closed-
loop system [29] and one for the open-loop system as

é=1[J - (R+R,)]|P e (29)
. -1 Vbe .
&=[J—R|P " x+ m + 1 1OUT- (30)
Equation (30) will be subtracted from (29) to result in
é—2=[J-RP'e—x)-R,P e
_ Vgc m— [_011 iouT. (31)
The final control law of the PBC will be given as
Lpi ref
Yoc | _R,Pe—[J—(R+ R,)P| LriLr
0 CFUOUTret
Lpdig et/ dt 0.
rdizpet/ - iOUT- (32)
CrdvouTyet/dt -1

For verrr, = MVpc, the difference control law of a single-
phase inverter with a PBC can be presented as

verrL(k) = — Riinr(k) + (R + Rop)irpret (k)

irFref(k) — ippret(k — 1)
T

+ L + 'UOUTref(k')

(33)
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irFret (k) = Ky[voutret (k) — vouT(k)]

vouTref (k) — vouTret(k — 1)
T.

+ Crp + iOUT(k).

(34)

The requirement (27) is met according to [29] when the matrix
R+ R, is positively defined. The higher the values of the
PBC controller gains R; and K, the higher the tracking error
convergence. The roots 11 5 (36) of the characteristic polynomial
(35) of a closed-loop system (29) should be located in the
left-half of the s-plane and for the positively defined Rpgc,
they always will be

det{[J — (R+ R,)|P~* — 11}

(=Rrr — R;)1/Lp — A -1/CFp

- 1/Lp (-1- K)1/Cp—2|
(35)

—[(Rer + Ri)Cr + Lp Ky ]+

\/[(RLF + R;)Cr + LpK,)?—
)\1172 _ 74LFOF[1 + (RLF + Rq)KU] (36)

2LpCp

Equations (33) and (34) are similar to those from [28]; how-
ever, here, we additionally have the derivative of the output
voltage error in the control law.

We have called the control law (33), (34): the improved PBC 2
(IPBC2). The parameters were adjusted according to the advice
from [28] in order to increase them from the lowest positive
values. The parameters were initially checked in MATLAB
simulations for the RC load and then in the experimental model.
The controller gains were finally set to K, = 0.5 and R; = 4.
The values of the IPBC2 coefficients are flexible. However,
values of the K, R; product that are too high cause oscillations
in the control signal because the imaginary part of the roots
A1,2 increases. Values of K, R; that are too low result in high
distortions of the output voltage. Fig. 8(a)—(c) presents the
inverter output voltage with the input gZ-source in the DCM with
Cz = 100 pF, while Fig. 8(d)—(f) presents the gZ-source in the
DCM with Cz = 430 uF, all for the R,oap = 2000 2 resistive
load. Fig. 9(a)—(f) presents the complementary waveforms for
the CCM. The total harmonic distortions of the output inverter
voltage for the DCM of the gZ-source in the input of the inverter
are presented in Fig. 10(a) and for the CCM in Fig. 10(b).

We compared the damping of harmonics of the output volt-
age using the PID and PBC controllers for the case of the
DCM: Rpoap = 2000 Q, d, =0.2, and Cz = 430 uF. We
took into account only harmonics which were higher than 0.5%
of the fundamental harmonic for a case without feedback [see
Fig. 11(a)—(c)].

The conclusion is that the instantaneous control of the output
voltage, SISO-PID, and MISO-IPBC2 result in about 2%-4% of
THDy oyt for the DCM and 2%-3% for the CCM. The MISO-
IPBC2 is generally more effective for the more troublesome
case of the DCM and for higher harmonics (see Fig. 11). It is
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Fig. 9. Output voltage of a VSI with the gqZ-source for the CCM, L, =
1mH, Ly =1mH,Cr =50 uF,d, = 0.2,M =0.45,and R,oap = 2000 Q.
(a) With no feedback, CCM, and C'z = 100 iF. (b) With PID, CCM, and C'z =
100 pF. (c) With IPBC2, CCM, and C'z = 100 uF. (d) With no feedback, CCM,
and C'z = 430 uF. (e) With PID, CCM, and C'z = 430 uF. (f) With IPBC2,
CCM, and C'z = 430 uF.

Fig.10. THDy ou of the output inverter voltage for (a) DCM and (b) CCM
modes for two values of C.

Fig. 11. Damping harmonics in the DCM (NFB—no feedback). (a) Using
PID. (b) Using IPBC2. (c) Using the relation of the PID and IPBC2 damping
harmonics.

interesting that the best result of 1% was for the CCM with
a high value of the C'z capacitor without any feedback. This
is obvious for a static resistant load because any instantaneous
control always follows for the reference, which causes small
distortions in the output voltage. Both controllers only work
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Fig. 12. Experimental inverter with the gZ-source and a microprocessor
(STM32F407VG) controller.

in the frequency bandpass of the output filter but the higher
harmonics are damped by a filter. The tests (see Fig. 12) were
intentionally performed for a simple resistance load, various
modes (DCM and CCM) of the input gZ-source and different
values of the C'z capacitor because the goal of the experiments
was to show that it is possible to decrease the distortions in the
output voltage that are caused by supplying the inverter from the
gZ-source using two types of controllers PID and IPBC2. We did
not want to discuss the efficiency of the feedback loop operation
for different standard loads (e.g., the rectifier RC load).

IV. CONCLUSION

The analysis of the inverter output voltage for an input qZ-
source network showed that both a simple SISO-PID and the
sophisticated MISO-IPBC2 controllers reduce the distortions in
the output voltage in the case of a distortion of the gZ-source
output pulses in the DCM mode (comparative measurements
for an inverter resistant load). What is more, the increase of
the C'z capacity in the CCM sufficiently reduces the distortions
without any control. The distortions in the output voltage in
the CCM with the presented feedback loops do not depend on
the capacity C'z. In the DCM, the distortions for the presented
feedback loops were slightly dependent on the capacity C'z. The
research was restricted only to a pure resistive load because the
main goal of the research was to show how feedback reduces
the inverter output voltage distortions, which are strictly the
result of its operation with an impedance network (not the load
type). The presented investigation proves that it is possible to
use an inverter with the qZ-source when the dc voltage source
is a PV module and the shoot-through time of the gZ-source
changes in the MPPT mode for which the DCM mode of the
gZ-source cannot be omitted.
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Abstract—Single input single output systems (SISO), which
only control the output voltage of a voltage source inverter
(VSI) using multi-loop feedback, are not sufficient in the event
of a 3-phase unbalanced load. A much better solution is a Multi
Input Single Output (MISO) control. In such a case, not only is
the output voltage controlled but also the output current and
the output filter inductor current. It seems that using a
Passivity Based Control (PBC) is just one of the better solutions
for a VSI. The paper presents simulations of a modified
Improved PBC (IPBC2) using a stationary af frame in the
event of an unbalanced load in a 3-wire delta load. The
simulations were verified using the measurements of a 3-phase
inverter experimental model with dynamic balanced and
unbalanced loads.

Index Terms—Passivity based control; Multi input single
output control; Unbalanced load; Voltage source inverter.

1. INTRODUCTION

The problem of the control of 3-phase inverters in
Uninterruptible Power Source (UPS) systems with an
unbalanced load is rarely presented in the literature [1].
Single Input Single Output (SISO) systems in which only the
output voltages are measured use a multi-loop control [2]
with an internal PID-like loop and a repetitive controller in
the outer loop (these damp all of the harmonics very
effectively) are not able to fulfil the IEEE-519 (output
voltage THD < 5 %) or the EN 62040-3 standard (THD < 8
% for better UPS classes) requirements for output filter
inductances that are too high [3]. Only the simultaneous
control of the output voltages, output currents and output
filter inductor currents is an effective solution in damping
the distortions of the output voltage, particularly in the case
of a standard nonlinear load (rectifier RC load). In recent
years, Passivity Based Control (PBC) [4], [S] has been
implemented in power systems. The idea of a PBC that only
measures the currents (the output voltage was indirectly
controlled) was first developed [6]. All of the three state
variables are measured and controlled in the Improved PBC
(IPBC) [6] or in an Interconnection and Damping

Manuscript received 10 December, 2017; accepted 5 April, 2018.

Krzysztof Bernacki was supported by the Polish National Science
Centre, grant no. 2015/17/N/ST7/03720. This work was partially supported
by the Polish Ministry of Science and Higher Education funding for
statutory activities. The calculations were carried out using the IT
infrastructure funded by the GeCONIl project (POIG.02.03.01-24-099/13).

Assignment PBC (IDA-PBC) [7] (based on e.g. [8]). There
are other implementations of PBC in power supply systems,
e.g. in the grid connected inverters [9], [10] or in multilevel
inverters [11]. However, the important problem of a
dynamic unbalanced load in the three-phase systems has not
yet been described. The presented paper only concerns one
case — a 3-wire, delta unbalanced load (Fig. 1), although it
can be further expanded to consider the zero components of
voltages and currents [12].

Fig. 1. A two-level 3-phase inverter with an unbalanced 3-wire delta load.

II. THE CONCEPT OF THE MODIFIED PBC

The concept of the IPBC that is presented for a single
phase inverter in [6] requires that it be transformed into an
of stationary frame (Clarke transform). The IDA-PBC [7]
permits the decoupling of the error dynamics that is
presented in the rotating dg frame, whose advantage is the
constant reference values. Decoupling is not necessary in a
stationary off frame. The further calculations for of frame
will be based on [7] but in this case without the unnecessary
decoupling. The results will be similar to an IPBC [6] but
the reference filter coil current will be dependent on the K,
coefficient (while in [6] it is not dependent). We will call
this control IPBC2 because the output voltage error is
directly controlled in the control law (15), (16) as in [6] and
because of this, its derivative will be in the final control law
additionally. For the delta load (m.s is the controlled
coefficient-modulation index), we initially assume the state
variables vector x’,s, the control vector u,s and the output
vector y,s (the same for af axis):

, . . T
Xop = [’LFaﬂ loUTap VOUTa,b’] )
Uy =Vpigp = MgV pe, (1)
Yaop = YouTtap:
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X'aﬂ = Aaﬁx'aﬁ+ B,m, V. 2)

For the delta load Cr, = 3CF, for the star load Cr. = Cp,
and Lr. = Lr, Rir. = Rir in both cases. The state and control
matrixes (for one axis a or f) are (3). In further
considerations, iourys Will be used as the disturbance and (4)
the state variables vector x.s will be defined (4) as in [6].
The disturbance variables vector d.s is (6). The disturbance
matrix D, and the damping matrix R, are (7); the
interconnection matrix J,z (for both af axes) and the input
(control) variables vectors mys are (8). The input matrix Ggg
is (9):

| Ripe 0 1
LFe LFe
Aaﬁz 0 0 0o |,
Ay
L CFe CFe i (3)
s
LFe
Baﬁ: 0 5
0
. . T
Xop :[LFelLFa Lrrrp  CreVoura CFeVOUTﬁ:| =
T
:P[iLFa iLFp VOUTa VOUTﬂ:| ; (4)
Ly, 0 0 0
b | 0 Le 0 0 -
0 0 Cp 0
0 0 0 Cp
. . r
daﬁZ[ZOUTa lOUT,B} ) (6)
0 0
0 0
Pap =1 o]
0 ©)
[Rip, 0 0 0
0 Ry 00
R - )
@1 0 00
0 -1 00
00 -1 0
00 0 -1
Tap =11 0/
0 1 0 ®)
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©)

From (1) to (9), the inverter can be described by (10)

. -1
Xaﬂ :[Jaﬂ +Raﬂ]P Xaﬂ +Gaﬂmaﬁ +Da,b’daﬂ' (10)
The controller is designed to follow the reference state
variables of the errors vector
€up = Xap ~ X oBREF- (11)
The closed-loop dynamics of the tracking error is
described in [7], where the matrix of the gains of the
controller Ryys (12) implements the injected R; damping (the
gain of the current error) and gain K, of the output voltage
error. For K, = 0, the control law for the af frame will be the
same as the one for a conventional PBC [6]. The state space
equation for the closed loop inverter [7] is (13). The control

law (15) (16) for the stationary of frame is obtained from
(14) by subtracting (10) from (13):

RO 0 0
S I "
“@F~lo o0 K, 0
0 0 0 K,
éaﬂ = [J(Zﬁ _(Raﬂ + Raaﬂ )]P_leaﬂ, (13)

Gaﬂmaﬂ = _[Jaﬁ - Raﬂ ]P_lxaﬁREF -
_Raaﬁp_l (Xa,[)’ ~ XuBREF ) - Daﬂdaﬂ + XaﬁREF , (14)

MugVpe = Lreapd irraprer) ! dt + Rppel FapREF —

—Riop(irFap —ILFapREF) + VOUTapREF > (15)
irFaprREF = Cred(VouTaprer)/ dt —
=K, (VouTap —Voureprer) +iourap- (16)

After substituting (16) for (15), there will be a derivative
of output voltage in the control law. Therefore, this type of
control, which is called an IPBC2, should be faster than the
IPBC presented in [6]. The function H of the total energy
that is stored in the system is used in all of the types of PBC
control [5]. The closed-loop energy function H(Xep, XasreF)
for the error vector (17) should have a stable equilibrium at
e, = 0 and is asymptotically stable [12] if (18) and (19):

1 _
H(Xyp,X08REF) =EeaﬂTP 1eaﬂa (17)
6H(xaﬂ,xaﬂREF)| 0o (18)
OXgp .
af~XafREF
2
0 H(Xaﬁ>xaﬁREF) >0 (19)

ox>
ap Xap=XafREF
The system is passive if (20). The requirement (20) will
be filled for the positively defined Rgs + Ruqs matrix [7],
(21):

dH (Xop3,XoBREF) y

0,
dt

(20)
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RLFe +Ri > 0,
K, >0.

21
(22)

The other approach that can be used to determine the
range of the R; and K, parameters depends on an analysis of
the roots of the characteristic polynomial (23) of a closed
loop system (13). Roots 41> (24) should be located in the
left-half of the s-plane. It will always be filled for the
requirement of (21), (22):

det{[Jop —(Ryp +Rygp)] =415 =0, (23)
—(Rppe + R)Cre + Lp Ky 1+
+ \/[(RLFe + R;)Cre + Lp Ky 1 =
Ja = —4LpCrell+ (Rppe + R))Ky ] 24)

2LFeCFe

The values of output filter parameters of the simulated and
tested inverter model are Lr = 3.0 mH, Cr = 50 pF and
R;r=2 Q. The parameters Lr and R, are the real values for
the switching frequency f. = 12800 Hz of the nominal
LA50 Hz) = 2.2 mH and the R,ADC) = 0.2 Q parameters.
This is the result of their fluctuation, which is dependent on
the switching frequency, the inductor current and any power
losses in the magnetic material at the operating point [13],
[14]. In this way the operating point of the inverter
influences on its control system [15], [16].

III. SIMULATION OF THE IMPROVED PBC

A simulation of the inverter with and without the IPBC2
for the dynamic delta load change A43/A470/A43 Q and for
the dynamic unbalanced delta load should permit the R; and
K, values to be selected. In [6], there is a piece of advice that
it is better to start with low values (21), (22) and increase
them in order to obtain the best results. In the presented
simulation, the reasonable low over- and undershoot was
reached for R;=10 [Q] (a too high value of R; damps the
output waveform) and K, = 2 [1/Q] (a too high value of K,
causes output voltage oscillations). Figure 2(a) presents the
simulation of the output line-to-line voltage Vouri> and the
line current /ouri, Fig. 2(b) — the relative voltage overshoot
(Vouriz-Vourizn)/Vouriznimax - (Vourizn, Vouriznimax —  the
calculated fundamental harmonic of Voyriz and its
amplitude) for the step delta load decrease (A43/A470 Q)
without the feedback. Figure 2(c) presents the simulation of
the output line-to-line voltage Vouri2 and the line current
loun, Fig. 2(d) — the relative voltage undershoot for the step
delta load increase (A470/A43 Q) without the feedback.

@ (b)

© (d)
Fig. 2. The simulated output voltage Vouri2 and current Jour1 waveforms
and voltage Vour2 over- and undershoot for the inverter without the
feedback for the step delta load change (A43/A470/A43 Q): a) load
decrease (A43/A470 Q); b) relative voltage overshoot; c) load increase
(A470/ A43 Q); d) relative voltage undershoot.

Figure 3(a) presents the simulation of the output line-to-
line voltage Vouriz and the line current /ouri, Fig. 3(b) — the
relative voltage overshoot for the step delta load decrease
(A43/A470 Q) for the IPBC2 with the control law (15), (16)
after adjustment the R, = 10 [Q] and K, = 2 [1/Q]
parameters. Figure 3(c) presents the simulation of the output
line-to-line voltage Vourio and the line current Iouri,
Fig. 3(d) — the relative voltage undershoot for the step delta
load increase (A470/A43 Q) for the IPBC2.

(a) (b)

(©) (d
Fig. 3. The simulated output voltage Vouri2, line current Jour: waveforms
and voltage Vouri2 over- and undershoot for the inverter with the IPBC2 for
the step delta load change (A43/A470/A43 Q): a) load decrease (A43/A470
Q); b) relative voltage overshoot; c) load increase (A470/ A43 Q); d)
relative voltage undershoot.

Figure 4(a) presents line-to-line voltages and line currents,
Fig. 4(b) — relative voltage errors (Vouri-Vourijn)/Vourihimax
for the dynamic balanced delta load A47 Q to the
unbalanced delta load Rip = oo, Ry3 = 47 Q, R3;1 = 47Q
change for the inverter without the feedback.

(2 (b)
Fig. 4. The simulated output line-to-line voltages, line current waveform
and voltage errors for the inverter without the feedback for the step
balanced load A47 Q to the delta unbalanced load A(0-47-47) Q change: a)
balanced to unbalanced load; b) relative voltage errors.
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Figure 5(a) presents the line-to-line voltages and line
currents, Fig. 5(b) — relative voltage errors for the IPBC2 for
the dynamic balanced delta load A47 Q to the unbalanced
delta load Ri2 = oo, Roz = 47 Q, R3; = 47 Q change. The
presented simulations show that the IPBC2 can decrease (4—
5 times) the error of the output line-to-line voltages very
efficiently in the event of disturbances in the static or
dynamic line currents (balanced or unbalanced static and
dynamic load change) for the experimentally adjusted gains
of the IPBC2 controller.

(a) (b)
Fig. 5. The simulated output line-to-line voltages and current waveform
and voltage errors for the inverter with the IPBC2 for the step balanced
load A47 Q to the delta unbalanced load A(c0-47-47) Q change: a) balanced
to unbalanced load; b) relative voltage errors.

IV. MEASUREMENTS OF THE EXPERIMENTAL MODEL

The difference version of the control law (15), (16) was
implemented in the experimental model of a 3-level, 3-phase
inverter (Fig. 6). The control law was programmed into the
STM32F407VG 168 MHz microprocessor. All of the
measurements and further floating point calculations were
performed during the interrupt procedures. The switching
frequency was f. = 12800 Hz.

Fig. 6. The experimental model of the 3-phase inverter.

Figure 7(a) presents the measurements of the output line-
to-line voltage Vouri» and the loyri current for the double
step delta load change (A43/A470/A43 Q), Fig. 7(b) the
relative voltage overshoot without the feedback.

(2 (b)
Fig. 7. The measured output voltage Vouri2, line current /our1 waveforms
and the voltage Vouri2 overshoot for the inverter without the feedback for
the step delta load change (A43/A470/A43 Q): a) step load
decrease/increase; b) relative voltage overshoot.

Figure 8(a) presents the measured line-to-line voltages
and output currents, Fig. 8(b) their relative errors in the case

of the step unbalanced delta load A(43-470-470) Q to the
balanced delta load A(470-470-470) Q change without the
feedback. The IPBC2 parameters were experimentally
adjusted to R; =7, K, = 0.5. The higher values of R; damped
the output voltage waveforms, while the higher value of K,
caused their oscillations.

(2 (b)
Fig. 8. The measured output line-to-line voltages, line current lour
waveforms and voltages error for the inverter without the feedback for the
step unbalanced delta load 43-470-470 Q to the delta balanced load
A470 Q change: a) unbalanced to balanced load; b) relative voltage errors.

Three kHz low pass filters (f. = 12.8 kHz) were used in
the measurement channels. Figure 9(a) presents the
measurements of the voltage Vouriz and the lour current,
Fig. 9(b) — the relative voltage error for the step delta load
decrease (A43/A470 Q) for the IPBC2. Figure 10(a) presents
the measured line-to-line voltages and the line current Jouri,
Fig. 10(b) — their relative errors in case of the step
unbalanced delta load A(43-470-470) Q to the balanced
delta load A470 Q change for the IPBC2. It is very
important to adjust the proper modulation ratio M for the
effective control of the dynamic load currents that are treated
as disturbances. The highest possible M (close to unity)
should be used but a better control without the saturation
effect will be obtained for a lower value of M [2].

(a) (b)
Fig. 9. The measured output voltage Vouri2, line current Jour1 waveforms
and the voltage Vouri2 overshoot for the inverter with the PBC2 for the step
delta load change (A43/A470 Q): a) load decrease (A43/A470 Q); b)
relative voltage overshoot.

(a) (W]
Fig. 10. The measured output line-to-line voltages, line current lour
waveform and voltage errors for the inverter with the PBC2 for the step
unbalanced delta load A(43-470-470) Q to the delta balanced load A470 Q
change: a) unbalanced to balanced load; b) relative voltage errors.

Figure 11(a) presents the simulated and Fig. 11(b)
measured control waveforms for the a axis with the existing
saturation levels of the PWM at +1 in the simulation and at
+3280 in the experimental model for the dynamic delta load
change (A43/A470 Q).
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(@) (b)
Fig. 11. The simulated (a) and measured (b)(in units of the PWM) control
waveform for the o axis for a decrease in the step delta load (A43/A470 Q):
a) simulation of the o axis control; b) measurement of the a axis ctrl.

The modulator saturation will degrade the results of the
control process but further decreasing the modulation index
M will lead to an output voltage that is too low. The
measured results of the implemented IPBC2 vs the inverter
without feedback show a reduction in the static error,
decreasing the amplitude of the overshoot and shortening the
time to set up the output voltage.

V. DISCUSSION

The idea of the IDA-PBC for the 3-phase inverter control
in the rotating dq frame presented in [7] was based on [8]
and it has background in [17]. This paper presents the
concept of a PBC in a stationary af frame that reduces the
number of calculations compared to the dg frame and no
interconnections between the axes occur. The idea of
rejecting the interconnections is unnecessary in the
stationary off frame. What is more the received control law is
similar to the idea of IPBC presented in [6] for the single-
phase inverter control. However, the obtained additional
derivative of the output voltage error in the final control law
improves the transient response of the inverter. And that is
why the name of the presented control — IPBC2. The PBC
control is very popular in the different applications of the
inverters control (e.g. [6], [7], [9]-[11]) but none of them
consider the main subject of the paper — the control of the
inverter with the unbalanced 3-phase load. The presented
controller design takes in care the real values of the inverter
parameters measured by authors [13]-[16] what was not
showed in the other referenced papers.

VI. CONCLUSIONS

The presented control in a stationary of frame, which is
called IPBC2, works efficiently in the case of a static and
dynamic unbalanced 3-wire delta load in a 3-phase inverter.
It is important that in the presented case using the stationary
of frame, with the reduced number of calculations, the
results are similar to the more complex control in the
rotating dq frame. The problem of the PBC in the in the 3-
phase inverter with the unbalanced load was not presented
previously. The idea of adjusting gains of the controller for
the balanced dynamic loads and using these values for the
static and dynamic unbalanced load was checked
successfully in  Matlab/Simulink  simulations  and
measurements of the experimental model. The necessary
compromise between a sufficient level of the output voltage
and the saturation in the PWM modulator is also presented
showing that the best result of the control is for the low
value of the modulation index which is not acceptable in the
customer devoted device. In addition, the problem of the real

values of the inverter parameters depending on the operation
point and the switching frequency was discussed. The paper
presents the theory, software simulations and finally
measurements of the experimental model. The convergence
of the measurements and simulations is satisfactory, however
the PBC controller gains assumed for simulations should be
decreased in the experimental model. It can be a result of the
inaccurate scaling measured voltages and currents.
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