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1
I N T R O D U Z I O N E

Negli ultimi anni si è assistito ad una diffusione sempre maggiore di dispositivi elettro-
nici collegati alla rete di distribuzione elettrica, supportata da una rapida evoluzione
tecnologica in campo informatico, dei sistemi di telecomunicazione e di automazio-
ne. L’alta qualità e la grande disponibilità di energia elettrica, pertanto, costituisco-
no elementi strategici in moltissimi settori della società contemporanea, sia civili sia
industriali.

La rete elettrica, tuttavia, è caratterizzata da una crescente suscettibilità nei confronti
di disturbi di varia natura, come interruzioni della fornitura, di durata variabile dai
millisecondi a qualche ora, o distorsioni in ampiezza e frequenza della tensione, ha
assunto un ruolo centrale. Questa tendenza è stata accentuata dalla liberalizzazione
del mercato dell’energia elettrica e dai cambiamenti climatici, come testimoniato da
recenti avvenimenti catastrofici, in aggiunta ai disturbi creati dalle stesse installazioni
elettriche [1]. La crescita impetuosa delle sorgenti di energia rinnovabile connesse alla
rete, come visibile nell’infografia di Fig. 1.1, pone problemi di affidabilità e qualità nel-
la disponibilità di energia elettrica, soprattutto nel contesto innovativo delle microgrid.
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and the United Arab Emirates, rivalling new coal-fired capacity 
in these countries.85 However, the economic competitiveness of 
renewable technologies still depends on regulatory framework 
and market design.86

By the end of 2015, the top countries for total installed renewable 
electric capacity continued to be China, the United States, 
Brazil, Germany and Canada.87 China was home to more than 
one-quarter of the world’s renewable power capacity – totalling 
approximately 495 GW, including about 296 GW of hydropower.88 
Considering only non-hydroi capacity, the top countries were 
China, the United States and Germany; they were followed by 
Japan, India, Italy and Spain.89 (p See Figure 4 and Reference 
Table R2.) Among the world’s top 20 countries for non-hydro 
renewable power capacity, those with the highest capacity 
amounts per inhabitant were Denmark, Germany, Sweden, Spain 
and Portugalii.90

Throughout the year, there were noteworthy developments in 
most regions:

n  �Asia: Of all regions, Asia installed the most renewable power 
generating capacity during 2015. China again led the world in 
additions of hydropower capacity, was a leader in bio-power 
capacity and set new world records for wind and solar power 
installations, although curtailment affected the potential for 
these assets to contribute to generation.91 India also ranked 
among the top countries for solar PV, hydro and wind power 

capacity additions, and Japan was second only to China for 
new solar PV installations.92 Turkey ranked first globally for 
new geothermal power capacity, third for new hydro and 
tenth for wind power capacity additions.93 Other countries 
in the region – including Malaysia, Pakistan, the Philippines, 
the Republic of Korea, Thailand and Vietnam – have emerged 
as important markets for more than one renewable power 
technology.94

n  �Europe: Renewables accounted for the majority (77%) of new 
EU generating capacity for the eighth consecutive year, and 
the region continued to decommission more capacity from 
conventional sources than it installed.95 Between 2000 and 
2015, the share of renewables in the EU’s total power capac-
ity increased from 24% to 44%, and, as of 2015, renewables 
were Europe’s largest source of electricity.96 In Scotland, 
renewables met over half of electricity demand, a year ahead 
of an established target; throughout the United Kingdom, out-
put from renewables hit a record high, passing coal for the 
first time in the fourth quarter of 2015.97 In Germany, renew-
able power output increased by 20% in 2015, and the share 
of renewables in electricity consumption was 32.6% (up 
from 27.4% in 2014).98 Even so, markets have slowed in most 
European countries due to reduced levels of financial support 
and to an increased focus on the integration of variable renew-
able generation.99

i	 Distinction of non-hydro capacity is made because hydropower remains the largest single component by far of renewable power capacity and output. 

ii	 While there are other countries with high per capita amounts of renewable capacity and high shares of renewable electricity, the GSR focuses here on the top 
20 countries for total installed capacity of non-hydro renewables. Several other countries, including Austria, Finland, Greece, Ireland and New Zealand, also 
have high per capita levels of non-hydro renewable power capacity, with Iceland likely the leader among all countries. (RSee Reference Table R17 for country 
shares of electricity from renewable sources.)

Figure 4. Renewable Power Capacities* in World, EU-28, BRICS and Top Seven Countries, End-2015
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The five BRICS countries are Brazil, the Russian Federation, India, China and South Africa.Figura 1.1: Disponibilità elettrica da fonti rinnovabili: situazione globale, in Unione Europea,
BRICS (Brasile, Russia, India, Cina, Sudafrica) e nei 7 paesi con la maggiore capacità
installata, fine 2015 [1].
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In questo contesto divengono fondamentali due aspetti: la resilienza della rete elettri-
ca stessa, da perseguire con le recenti innovazioni riguardo la generazione distribuita
e le microgrid, e la protezione delle utenze sensibili attraverso opportuni dispositivi.
Gli UPS, detti anche gruppi statici di continuità, sono uno dei più diffusi sistemi di
protezione dai disturbi e interruzioni che affliggono la rete elettrica, risultando di fon-
damentale importanza per il corretto funzionamento di apparecchiature e processi
produttivi connessi alla rete stessa. Ad oggi oltre il 95% dei sistemi di back-up dell’ali-
mentazione venduti sono rappresentati da UPS, copertura che raggiunge il 98% per le
applicazioni informatiche ed elettroniche [2].

1.1 gruppi statici di continuità

Gli UPS costituiscono un sistema elettronico di interfaccia con la rete elettrica principa-
le, in grado di alimentare l’utenza per un tempo limitato anche in presenza di dropout
della rete stessa. Questo requisito è necessario nel caso in cui un sistema elettrico, elet-
tronico o delle telecomunicazioni non ammetta interruzioni dell’alimentazione; esem-
pi tipici sono server, data-center e apparecchiature ospedaliere denominati, appunto,
carichi critici.

Un UPS, in tutta generalità, è costituito dai seguenti elementi principali:

1. un convertitore AC/DC, per la conversione della tensione alternata di rete in
una tensione continua;

2. un set di batterie come sistema di accumulo, accoppiato con un convertitore
DC/DC bidirezionale per l’adattamento della tensione delle batterie stesse, del-
l’ordine delle decine di Volt, con la tensione del dc link, tipicamente centinaia di
Volt;

3. un convertitore DC/AC, per la conversione della tensione continua, raddrizzata
o derivante da un sistema di accumulo, in tensione alternata.

Uno schema generale è visibile in Fig. 1.2.

AC/DC DC/AC

Batterie e convertitore

Rete
principale

DC link

DC/DC bidirezionale

Utenza

Figura 1.2: Schema generale di un sistema UPS.
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Questi tre elementi base sono tipicamente integrati da componenti che svolgono fun-
zioni aggiuntive, tra i quali fondamentale è il sistema di bypass. La quasi totalità degli
UPS, infatti, prevede la possibilità di alimentare l’utenza attraverso un cosiddetto siste-
ma di bypass, sia automatico sia manuale. Il bypass automatico interviene al verificarsi
di sovraccarichi o guasti nell’UPS, isolando l’UPS stesso dall’utenza, alimentata da una
fonte alternatica, che può essere la rete principale od un altro UPS. Il bypass manuale,
invece, consente di isolare in ogni momento l’UPS, ad esempio per la manutenzione.

Nel corso degli anni sono state sviluppate diverse tipologie di UPS, per soddisfare
differenti specifiche, ad esempio, in termini di qualità della tensione in uscita oppure
di potenza nominale. A seconda della modalità di funzionamento, in particolare, si
possono distinguere due macro-categorie di UPS:

1. UPS a doppia conversione, in cui l’alimentazione dell’utenza, in condizioni nor-
mali, avviene sempre attraverso la doppia conversione AC/DC e DC/AC. Quan-
do la tensione alternata di ingresso non rientra nelle tolleranze impostate nell’UPS,
l’energia viene prelevata dal sistema di accumulo, fino ad esaurimento dell’auto-
nomia o fino a che la tensione di ingresso non rientra nelle tolleranze ammesse.
Uno schema di questa tipologia di UPS è visibile in Fig. 1.3a.

2. UPS interattivo, in cui l’alimentazione dell’utenza, in condizioni normali, viene
garantita dalla rete principale. L’UPS, in questo caso, provvede a caricare il si-
stema di accumulo. Quando la tensione alternata non rientra nelle tolleranze
impostate nell’UPS, l’utenza è alimentata dall’inverter, che preleva energia dalle
batterie, fino all’esaurimento dell’autonomia o fino a che la tensione di rete non
rientra nelle tolleranze ammesse [2]. Uno schema di questa tipologia di UPS è
visibile in Fig. 1.3b.

Esiste una terza configurazione detta UPS passivo di riserva o off-line, in cui la com-
mutazione dell’alimentazione dalla rete all’inverter, che preleva energia dal sistema di
accumulo, avviene attraverso il sistema di bypass.

A livello di prestazioni, l’UPS a doppia conversione garantisce un tempo di risposta
maggiore all’evenienza di un passaggio dall’alimentazione principale al sistema di
accumulo. Storicamente lo svantaggio di questa tipologia era la ridotta efficienza di
conversione, limitata dalle perdite nel raddrizzatore e nell’UPS; oggigiorno lo sviluppo
dei convertitori di potenza è in uno stato maturo, per cui sono tipici valori di efficienza
dal 96% al 98%.

L’interesse del mondo della ricerca, invece, è ancora fervente riguardo alle strate-
gie di controllo da implementare, in particolare riguardo a nuovi sistemi di controllo
digitale per l’inverter, che risulta essere l’elemento di maggior criticità negli UPS attua-
li. In questo contesto possono essere identificati due aspetti fondamentali relativi al
controllo digitale per inverter:
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La qualità
dell’alimentazione 5.1 UPS A DOPPIA CONVERSIONE

Nel modo di funzionamento normale, il carico è alimentato a ciclo continuo dalla combina-
zione raddrizzatore/invertitore con struttura a doppia conversione, ovvero c.a. - c.c. - c.c.
- c.a.

Quando l’alimentazione c.a. d’ingresso non rientra nelle tolleranze preimpostate dell’UPS,
questo entra nel modo di funzionamento da batteria, nel quale la combinazione batteria/in-
vertitore continua a supportare il carico fino all’esaurimento dell’energia immagazzinata
(autonomia) o fino al rientro della alimentazione di ingresso entro le tolleranze ammesse
dall’UPS.

NOTA
L’UPS a doppia conversione è talvolta definito come “On-Line”, in quanto il carico è sem-
pre alimentato dall’invertitore, indipendentemente dalla condizione dell’alimentazione c.a.
d’ingresso. Il termine “On-Line” non è adatto, in quanto significa semplicemente “su rete”;
è quindi importante adottare la denominazione “a doppia conversione”.

UPS GUIDA EUROPEA

CONFIGURAZIONI
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(FIG. 7) FUNZIONAMENTO DELL’UPS A DOPPIA CONVERSIONE
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5.2 UPS A DOPPIA CONVERSIONE CON BYPASS
La continuità dell’alimentazione al carico può essere maggiormente garantita attivando il
bypass attraverso un commutatore automatico in caso di:

a) Guasto dell’UPS;
b) Correnti di spunto o correnti di corto circuito;
c) Sovraccarico;
d) Manutenzione.

5.3 UPS INTERATTIVO

Nel modo di funzionamento normale, il carico è alimentato con una tensione stabilizzata
dall’invertitore dell’UPS che funziona in parallelo con l’ingresso c.a. L’invertitore garantisce
la stabilizzazione della tensione di uscita e provvede alla carica delle batterie. La frequen-
za di uscita dipende dalla frequenza di ingresso in c.a..

Quando la tensione dell’alimentazione c.a. non rientra nelle tolleranze ammesse dall’UPS,
l’invertitore e la batteria garantiscono un’alimentazione ininterrotta del carico e un inter-
ruttore nell’interfaccia seziona l’alimentazione di ingresso per evitare “ritorni di energia” in
rete.

GUIDA EUROPEA UPS
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(FIG. 8) FUNZIONAMENTO DELL’UPS INTERATTIVO CON BYPASS

UPS interattivo (line interactive)
con bypass
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tp
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Figura 1.3: Schemi delle due tipologie principali di UPS: a doppia conversione (a) e interattivo
(b) [2].

1. sviluppo di algoritmi avanzati che mirano all’ottenimento di prestazioni di con-
trollo molto elevate, sia in termini dinamici, sia in termini di robustezza nei
confronti dei disturbi [3, 6, 9].

2. Analisi di approcci alternativi per l’implementazione degli algoritmi di controllo,
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con l’obiettivo di minimizzare le non-idealità introdotte dalla classica soluzione
a microcontrollore o Digital Signal Processor (DSP) [10].

1.2 obiettivi della tesi

Questo lavoro di tesi è svolto in collaborazione Sicon S.r.l., facente parte del gruppo
Socomec come divisione Critical Power, che ha fornito il materiale necessario per la
sperimentazione.

L’obiettivo principale del progetto di ricerca riguarda lo sviluppo e la sperimentazio-
ne di algoritmi di controllo per inverter, utilizzati in applicazioni di energy storage da
sistemi fotovoltaici e UPS. Questo lavoro ha riguardato, in particolare, lo studio di al-
goritmi di regolazione per l’inverter presente negli UPS prodotti da Sicon S.r.l. Gli UPS
considerati si presentano come sistemi modulari, essendo progettati specificatamente
per essere integrati in armadi rack standard, in cui ciascun modulo è caratterizzato da
una potenza di 25 kW.

L’obiettivo del lavoro di tesi è stato declinato nei seguenti task:

1. studio dello stato dell’arte delle topologie attuali di UPS, con particolare atten-
zione rivolta alla parte di inverter. Studio della struttura e della strategia di
modulazione dell’inverter NPC a tre livelli.

2. Analisi dettagliata della struttura dell’UPS in dotazione, con particolare atten-
zione alla strategia di controllo implementata, avvalendosi del modello Simu-
link dell’inverter fornito assieme all’hardware. Il fine di questo studio prelimina-
re è l’individuazione degli elementi di maggior criticità riguardo al sistema di
regolazione implementato.

3. Studio dello stato dell’arte sulle tecniche di controllo avanzate per inverter quali,
ad esempio, il controllo DB, regolatori risonanti e tecniche di controllo sovracam-
pionato. Gli schemi di controllo più promettenti in termini di prestazioni dinami-
che e di robustezza sono testati con Simulink sul modello dell’inverter, con l’obiet-
tivo di caratterizzarne l’applicabilità al sistema fisico e l’effettivo miglioramento
introdotto.

4. Analisi sperimentale degli algoritmi implementati, mirata a confermare la bontà
delle soluzioni introdotte per l’innalzamento delle prestazioni.

1.3 struttura della tesi

Questo lavoro di tesi è composto di 8 capitoli. Il capitolo corrente (Cap. 1) introduce
gli aspetti investigati nella tesi e i maggiori contributi proposti dalla stessa.
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I prossimi due capitoli, Cap. 2 e Cap. 3, presentano l’analisi dello stato dell’arte
sul controllo digitale per inverter, focalizzando l’attenzione sugli elementi di maggior
criticità propri di tale implementazione.

Il Cap. 4, invece, introduce la struttura del sistema utilizzato per la simulazione e la
sperimentazione, descrivendo gli strumenti e le procedure utilizzate.

Il Cap. 5, poi, approfondisce l’analisi dei controllori DB di corrente e DB di tensione,
applicati all’inverter, presentandone le peculiarità.

Il Cap. 6 espone i risultati di simulazione derivati con MATLAB e Simulink, mentre
il Cap. 7 espone i risultati sperimentali ottenuti con l’UPS a disposizione in laboratorio.

Il Cap. 8, infine, riassume e sommarizza i risultati ottenuti.



2
S I S T E M A A D AT I C A M P I O N AT I E M O D E L L A Z I O N E

Come ben noto, i convertitori DC/AC, detti propriamente inverter, consentono di ge-
nerare una tensione alternata, partendo da una sorgente elettrica di natura continua.
Gli inverter trovano principalmente applicazione nel campo degli azionamenti elettrici
a frequenza variabile, della conversione da sorgenti fotovoltaiche o di accumulo e nei
gruppi statici di continuità. La trattazione che segue si riferisce ai cosiddetti Voltage
Source Inverter (VSI), cioè convertitori nei quali l’ingresso considerato è una tensione1

In funzione della grandezza di uscita si possono distinguere tre famiglie di VSIs:

1. inverter monofase, nei quali l’uscita è un’unica tensione sinusoidale;

2. inverter trifase senza collegamento di neutro, nei quali l’uscita è una terna trifase.
In questo caso, la modellazione e il progetto di sistemi di controllo fa ampio uso
delle rappresentazioni vettoriali (α, β) e (d, q) per le tre tensioni sinusoidali.

3. Inverter trifase con collegamento di neutro, nei quali l’uscita è ancora una terna
trifase. In questo caso la presenza del filo di neutro fornisce un riferimento comu-
ne per le tre tensioni, che possono essere considerate del tutto equivalenti a tre
tensioni monofase, per cui modellazione e realizzazione del sistema di controllo
risultano agevolati.

A seconda della topologia del convertitore, invece, si possono distinguere:

1. inverter half-bridge, nei quali per ogni fase è presente una coppia di interruttori;

2. inverter full-bridge, nei quali per ogni fase sono presenti quattro interruttori.

La scelta della topologia è tipicamente dettata dalla potenza richiesta: per elevate po-
tenze, infatti, l’inverter full-bridge permette di ripartire su un numero maggiore di in-
terruttori le elevate tensioni e corrente. Va precisato, poi, come le topologie half-bridge e
full-bridge non siano denominazioni proprie unicamente di inverter, ma siano adottate,
in generale, anche per definire particolari strutture di convertitori DC/DC bidirezio-
nali, tra i quali si può citare il buck sincrono [12]. Per una descrizione approfondita
di questi temi, sia in termini topologici, sia in termini di modulazione, si rimanda ai
numerosi testi e lavori in materia, come [11, 13, 14].

Le due topologie di inverter appena presentate non differiscono in termini di imple-
mentazione del controllo digitale. É da rimarcare come i convertitori switching, basati
sulla commutazione di interruttori elettronici, che siano inverter, raddrizzatori oppure
convertitori DC/DC, si prestino naturalmente al controllo digitale.

1 Sono da menzionare anche i cosiddetti Current Source Inverter (CSI), che risultano avere, tuttavia,
un’applicazione molto limitata [11].



8 sistema a dati campionati e modellazione

2.1 sistema considerato

Nel seguito del capitolo ci si riferisce all’inverter half-bridge, e al suo modello circuitale,
come elemento base per l’introduzione e la descrizione delle tecniche di modulazione
e controllo digitale. Uno schema di un inverter half-bridge è presente in Fig. 2.1. Gli

DH

SH

DL

SL

Vdc

Vdc

Rs,L L

C
iL vo

Figura 2.1: Rappresentazione semplificata di un inverter half-birdge monofase [3].

elementi principali del sistema in figura sono:

• sorgente di tensione continua (dc bus), rappresentata da due generatori ideali di
tensione Vdc. Nella realizzazione pratica dc bus è formato da due condensatori di
grossa taglia, alimentati da una sorgente primaria, che mantengono una tensione
pressoché costante.

• Due interruttori SH e SL, qui rappresentati con il simbolo tipico degli Insulated
Gate Bipolar Transistor (IGBT), ciascuno con un diodo di free-wheeling in antiparal-
lelo;

• un filtro LC di uscita, in cui è rappresentata, anche, la resistenza parassita serie
Rs dell’induttanza. Come descritto nel seguito del capitolo, il filtro LC ha la fun-
zione di estrarre l’informazione relativa alla tensione di uscita da una grandezza
modulata.

Per semplificare la trattazione che segue la coppia interruttore e diodo di freewheeling
è approssimata da uno switch ideale, equivalente ad un cortocircuito nello stato on e
ad un circuito aperto nello stato off.

Per una descrizione dettagliata sul funzionamento dell’inverter half-bridge si riman-
da alla vasta letteratura in materia.
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2.2 elementi di un sistema a dati campionati

Nel caso in cui in un sistema fisico coesistano e siano in comunicazione, attraverso
opportune interfacce, elementi analogici ed elementi digitali si parla, propriamente, di
sistema a dati campionati.

In un sistema a dati campionati, in generale, è possibile identificare i seguenti
elementi [15]:

• un controllore digitale, operante su segnali campionati. Questi trovano forma-
lizzazione nella teoria dei segnali a tempo discreto, basata sulla definizione di
equazioni alle differenze e, per l’analisi in frequenza, della trasformata Zeta.

• Un processo a tempo continuo, operante su segnali a tempo continuo.

• Analog-to-Digital Converter (ADC), per la digitalizzazione di segnali continui. Il
funzionamento di queste interfacce prevede campionamento e quantizzazione
del segnale continuo in ingresso, producendo una sequenza di campioni in usci-
ta.

• Digital-to-Analog Converter (DAC), per la conversione di sequenze di campioni in
segnali a tempo continuo.

Altri elementi tipicamente presenti nel sistema sono l’attuatore, che trasforma il segna-
le in uscita dal controllore nel segnale di ingresso per il processo, e il trasduttore, che
effettua la misurazione dei segnali di retroazione li rende disponibili per l’ADC.

Un convertitore di potenza inserito in un sistema di controllo digitale, quindi, rap-
presenta un caso specifico di sistema a dati campionati, di cui un esempio è l’inver-
ter half-bridge, controllato in corrente, schematizzato in Fig. 2.2. In questo caso l’in-
terfaccia A/D è rappresentata dal trasduttore di corrente, mentre l’interfaccia D/A è
rappresentata dal modulatore PWM digitale.

2.2.1 Convertitori A/D: problematiche principali

In questa sezione sono esposte le problematiche principali riguardanti i convertitori
A/D in un sistema di controllo digitale per convertitori di potenza, mentre ciò che
riguarda il convertitore D/A è presentato nella Sezione 3.1.

L’ADC, in tutta generalità, converte un segnale analogico di tensione in una rappre-
sentazione numerica in formato binario del segnale stesso, attraverso le operazioni suc-
cessive di campionamento e quantizzazione, come visibile in Fig. 2.3. Nel caso in cui la
grandezza da acquisire non sia una tensione, il segnale è elaborato da un trasduttore,
che lo converte in una differenza di potenziale elettrico, direttamente leggibile dall’A-
DC. Per un’approfondimento sulle caratteristiche e strutture circuitali dei convertitori
A/D, nonché dei parametri che ne caratterizzano le prestazioni, si rimanda a [5].
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34 DIGITAL CONTROL IN POWER ELECTRONICS
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FIGURE 3.1: Typical organization of a digital current controller.

3.1.1 Signal Conditioning and Sampling
The typical organization of a digital current controller for the considered VSI is depicted in
Fig. 3.1. Compared to Fig. 2.1, the power converter is represented here in a more compact
form, using ideal switches and just a schematic representation of the driving circuitry, as these
details are not essential for the following discussion. As can be seen, we assume that the digital
controller is developed using a microcontroller (μC) or digital signal processor (DSP) unit, with
suitable built-in peripherals. Although this is not the only available option for the successful
implementation of a digital controller, it is by far more commonly encountered. Because of
this, we will not discuss other possibilities, such as the use of custom digital circuits or field
programmable gate arrays (FPGAs). Almost every μC and several low-cost DSP units, typi-
cally identified as motion control DSPs or industrial application DSPs, include the peripheral
circuits required by the setup of Fig. 3.1. These are basically represented by an analog to digital
converter (ADC) and a PWM unit. The data acquisition path for our current controller is very
simple, being represented by the cascade connection of a current sensor, a properly designed
signal conditioning electronic circuit, and the ADC. It is worth adding some comments about
the conditioning circuit, with respect to its general features described in Section 2.1.2, in or-
der to relate its function more precisely to the ADC operation. From this point of view, the

Figura 2.2: Schema tipico di sistema di un sistema di controllo di corrente digitale per inverter
half-bridge [3].

Le problematiche relative alla trasduzione di un segnale e successiva conversione
A/D non sono da sottovalutare, avendo un ruolo rilevante nelle prestazioni ottenibili
dal sistema di controllo complessivo. Il condizionamento del segnale, dal punto di
vista del trasduttore, deve garantire [3]:

1. adeguato condizionamento del segnale misurato, al fine di sfruttare completa-
mente il range di ingresso dell’ADC;

2. adeguato filtraggio del segnale misurato per evitare il fenomeno dell’aliasing.

Queste due questioni sono strettamente collegate alle operazioni di campionamento e
quantizzazione del convertitore A/D. Va specificato, riferendosi a Fig. 2.3a, come sia
sempre presente un ritardo di conversione intrinseco tADC all’ADC, quantificabile co-
me l’intervallo temporale tra inizio campionamento e aggiornamento del dato digitale
in uscita. Definendo questa quantità è possibile considerare ideale il campionatore.

Range di ingresso dell’ADC e quantizzazione

Lo sfruttamento totale del range di ingresso consente di minimizzare gli effetti intro-
dotti dalla quantizzazione del segnale. Matematicamente il numero di bit effettivi Ne,
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seconds at the beginning of each modulation cycle and generating the output pulse
c(t) the duration of which is proportional to u[k].

2.2 A/D CONVERSION

Quantization performed by the A/D converter on the analog sensed signal vs(t) is
commonly referred to as input quantization. It is assumed that offset voltage and
integral and differential nonlinearities can be neglected and that the effective number
of bits of the converter coincides with its hardware resolution nA/D .

Figure 2.2 shows a block diagram of the A/D converter and the waveforms
illustrating its operation. The process of A/D conversion can be modeled as sampling
of the analog input, followed by amplitude quantization of the acquired sample. Fur-
thermore, regardless of the A/D converter architecture, a conversion delay tA/D is
always present, representing the time between when the analog signal is sampled and
the digital output signal is updated.

2.2.1 Sampling Rate

In a PWM switching converter, the state variables contain a baseband spectrum,
consisting of dc and low-frequency components, as well as high-frequency spectral
components centered around the switching frequency fs and its harmonics, and asso-
ciated with the switching activity of the converter. The prefiltering H(s) by the analog
sensing and conditioning circuitry usually attenuates the high-frequency content of
the signal, but it does not qualitatively change the composition of the signal spectrum.
Regardless of the analog prefiltering, the sensed signals always include switching
content at high frequencies. As a result, a certain degree of spectral aliasing always
occurs, regardless of the sampling rate. As anticipated by (2.2), the most common
choice is to have the sampling rate equal to the switching frequency, a choice that is
motivated by the following considerations.

Observe first that in steady state, the converter signals are strictly periodic with
period Ts. In order to preserve the periodicity in the digital domain and not introduce
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seconds at the beginning of each modulation cycle and generating the output pulse
c(t) the duration of which is proportional to u[k].

2.2 A/D CONVERSION

Quantization performed by the A/D converter on the analog sensed signal vs(t) is
commonly referred to as input quantization. It is assumed that offset voltage and
integral and differential nonlinearities can be neglected and that the effective number
of bits of the converter coincides with its hardware resolution nA/D .

Figure 2.2 shows a block diagram of the A/D converter and the waveforms
illustrating its operation. The process of A/D conversion can be modeled as sampling
of the analog input, followed by amplitude quantization of the acquired sample. Fur-
thermore, regardless of the A/D converter architecture, a conversion delay tA/D is
always present, representing the time between when the analog signal is sampled and
the digital output signal is updated.

2.2.1 Sampling Rate

In a PWM switching converter, the state variables contain a baseband spectrum,
consisting of dc and low-frequency components, as well as high-frequency spectral
components centered around the switching frequency fs and its harmonics, and asso-
ciated with the switching activity of the converter. The prefiltering H(s) by the analog
sensing and conditioning circuitry usually attenuates the high-frequency content of
the signal, but it does not qualitatively change the composition of the signal spectrum.
Regardless of the analog prefiltering, the sensed signals always include switching
content at high frequencies. As a result, a certain degree of spectral aliasing always
occurs, regardless of the sampling rate. As anticipated by (2.2), the most common
choice is to have the sampling rate equal to the switching frequency, a choice that is
motivated by the following considerations.

Observe first that in steady state, the converter signals are strictly periodic with
period Ts. In order to preserve the periodicity in the digital domain and not introduce
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Figura 2.3: Schema a blocchi del processo di conversione A/D (a) e relative forme d’onda (b)
[4].

disponibili per la rappresentazione binaria del segnale quantizzato, è massimo quando
il range di tensione in ingresso è totalmente utilizzato:

Ne = n− floor

[
log
(

FSR
Vs,pp

)

log(2)

]
(2.1)

dove l’operazione floor(x) restituisce il più grande intero minore o uguale a x, n è il
numero di bit hardware dell’ADC, Full Scale Range (FSR) è il range di ingresso in Volt e
Vs,pp è l’ampiezza picco-picco del segnale trasdotto [3].

Il quantizzatore tipicamente utilizzato è di tipo uniforme che, come noto, introduce
nel segnale quantizzato un rumore di quantizzazione di ampiezza picco -picco pari ad
un Least Significant Bit (LSB). A meno del ritardo di campionamento τADC, è dimostrato
come le operazioni effettuate da campionatore ideale e quantizzatore uniforme siano
essenzialmente funzioni istantanee, che non contribuiscono, quindi, alla dinamica del
sistema.

Aliasing

Come ben noto il fenomeno dell’aliasing, invece, insorge nel momento in cui sia violato
il teorema del campionamento di Shannon. Il teorema, infatti, impone un limite superiore
alla banda passante del segnale in ingresso, oltre la quale la ricostruzione perfetta del
segnale campionato non è possibile; si ha, infatti, la comparsa di alias all’interno della
banda utile del segnale, come visibile in Fig. 2.4. La frequenza limite, detta frequenza di
Nyquist, è dimostrata essere pari a metà della frequenza di campionamento prescelta.
Il trasduttore, quindi, include sempre un filtro anti-aliasing, con l’obiettivo di limitare
lo spettro in alta frequenza del segnale in ingresso [3].

É da specificare come il filtro anti-aliasing attenui notevolmente il contenuto armoni-
co in alta frequenza del segnale, anche se lo spettro di quest’ultimo non è modificato
qualitativamente. Ciò comporta la presenza di una minima componente di aliasing
anche con pre-filtraggio del segnale [4]. Infine, per quanto riguarda la scelta della fre-
quenza di campionamento, variabile di fondamentale importanza per le prestazioni
dell’intero sistema di controllo, si rimanda alla Sezione 3.1.3.
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FIGURE 3.2: (a) Effect of a too low sampling frequency on the reconstructed signal (aliasing). (b)
Interpretation of the aliasing effect of (a) in the frequency domain. Note how a low-frequency spectrum
component is generated because of aliasing. (c) A more general situation: a distorted, aliasing-affected,
spectrum is reconstructed because of the partial overlap of spectrum replicas.

uniform quantizer. The former is defined as a sampler whose output is a stream of null duration
pulses, each having an amplitude equal to that of the input signal at the sampling instant. Its
function is to model the actual sampling process, i.e., the transformation of the time variable
from the continuous domain to the discrete domain, where time only exists as integer multiples
of a fundamental unit, the sampling period. The latter is taken into account to model the loss
of information implied by what can be interpreted as a coding procedure, where a continuous
amplitude signal, i.e., a signal whose instantaneous level can vary with continuity in a given
range of values, is transformed into a discrete amplitude signal, i.e., a digital signal, whose
instantaneous level can only assume a finite number of values in the same given range. Because
the possible discrete values can be interpreted as integer multiples of a fundamental unit, the
quantization step Q, or, equivalently, the least significant bit (LSB), the quantizer is called
“uniform.” Nonuniform quantizers can sometimes be encountered, but very rarely in the kind

Figura 2.4: Segnale campionato e ricostruito affetto da aliasing [3].

2.3 modellazione di convertitori di potenza

Per la corretta analisi del sistema a dati campionati è necessaria una conoscenza ac-
curata del processo da controllare; di fondamentale importanza risulta il modello di-
namico del convertitore, che permette sia di valutarne la stabilità, sia di progettare
adeguatamente i sistemi di regolazione [16].

Le famiglie di modelli per convertitori di potenza presenti in letteratura sono essen-
zialmente due:

1. modelli a regime, consentono di predire il principio di funzionamento del con-
vertitore e di formalizzare perdite di potenza ed efficienza del convertitore a
regime (steady state analysis) [13, 4].

2. modelli dinamici, consentono di formalizzare il comportamento dinamico del
convertitore; risultano necessari per il progetto del sistema di controllo e per
valutarne la stabilità.

2.3.1 Modelli di regime

In condizione di regime ogni variabile di stato di un convertitore, e quindi ogni tensio-
ne e corrente, è periodica di periodo il periodo di commutazione Tsw. A regime, inoltre,
tutti gli ingressi del sistema sono costanti ed ogni fenomeno transitorio è esaurito.

L’analisi e la modellazione a regime del convertitore si basa sui seguenti concetti
fondamentali:

• bilancio del flusso sulle componenti induttive (inductor Volt-second balance); a re-
gime è nulla la variazione su un periodo di commutazione della tensione ai capi
delle induttanze,

L
(
iL(Tsw) − iL(0)

)
=

∫Tsw
0

vL(τ)dτ = 0 → v̄L(t) = 0 (2.2)
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• Bilancio della carica sulle componenti capacitive (capacitor charge balance); a re-
gime è nulla la variazione su un periodo di commutazione della corrente sui
condensatori.

C
(
vC(Tsw) − vC(0)

)
=

∫Tsw
0

iC(τ)dτ = 0 → īC(t) = 0 (2.3)

• Ripple di corrente e tensione di ampiezza trascurabile rispetto all’ampiezza dei
valori di regime delle stesse grandezze (small ripple approximation),

∆vL � v̄L → vL(t) ≈ constant

∆iC � īC → iC(t) ≈ constant
(2.4)

ciò equivale ad assumere ogni induttore e condensatore equivalente, rispettiva-
mente, ad un generatore ideale di corrente e ad un generatore ideale di tensione.

Per derivare un modello di regime per un convertitore di potenza sarebbero sufficienti
le prime due assunzioni; l’approssimazione di piccolo ripple semplifica solamente la
modellazione [4].

2.3.2 Modelli dinamici

Per la modellazione dinamica di un convertitore, a differenza del caso di regime, si
è interessati al comportamento transitorio del sistema, determinato dalle sue carat-
teristiche dinamiche. Per tale motivo sono trascurate le variazioni alla frequenza di
commutazione, come il ripple di corrente, considerando grandezze mediate sul perio-
do di commutazione stesso2. Sono considerate, invece, le variazioni transitorie a bassa
frequenza, formalizzate in termini di equazioni differenziali non lineari o di modelli in
spazio di stato non lineari. La linearizzazione del modello avviene, quindi, attraverso
un processo di perturbazione e linearizzazione.

Questo permette di derivare un modello ai piccoli segnali, linearizzato nell’intorno
di un adeguato punto di lavoro [13]. Le generica grandezza v, infatti, può essere così
descritta:

v(t) = V + v̂(t) (2.5)

dove V e v̂(t) rappresentano, rispettivamente, il valore di regime, corrispondente al
punto di lavoro per la linearizzazione, e una perturbazione di piccolo segnale. In Fig.
2.5, a titolo di esempio, è visibile il modello ai piccoli segnali di un convertitore buck-
boost.

Riassumendo, la procedura di modellazione dinamica si compone dei seguenti pas-
saggi:

2 Per tale motivo ci si riferisce a questi modelli come averaged AC models.
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Figure 1.11 Averaged small-signal models of the (a) Buck, (b) Boost, and (c) Buck–Boost
converters.

of the control-to-output transfer function, or any other input-output transfer function,
can be accomplished via straightforward linear circuit analysis. The results and fur-
ther details can be found in [1]. If needed, dynamic effects of the output capacitor
ESR can be included as well, following [124].

Note that the above-mentioned small-signal models depend on the average con-
verter operating point

(
Vg, Io,D

)
. This fact is compatible with the basic idea behind

the averaged modeling approach that low-frequency dynamics are described accu-
rately, while approximations inherent to the method are tolerated in the proximity and
above the Nyquist rate. In contrast, as discussed further in Chapter 3, the discrete-time

Figura 2.5: Modello ai piccoli segnali di un convertitore buck-boost [4].

1. ottenimento di un modello ai valori medi, effettuando una media sul periodo di
commutazione delle grandezze coinvolte3;

2. derivazione del modello ai piccoli segnali, e delle funzioni di trasferimento,
attraverso la procedura di perturbazione e linearizzazione.

Per un approfondimento riguardo la modellazione dinamica di convertitori di potenza
si rimanda a testi specifici quali [4, 13].

2.3.3 Modelli dinamici per il controllo digitale

La procedura di modellazione dinamica descritta nella sezione precedente è, storica-
mente, sviluppata per il progetto di controllori analogici. Sarà più chiaro nel seguito
che l’inclusione di un modulatore PWM digitale, a differenza di un modulatore analogi-
co, introduce nel sistema di controllo un ritardo, che modifica la dinamica complessiva
ai piccoli segnali. L’operazione di media per escludere le componenti spettrali ad alta
frequenza dei segnali coinvolti, inoltre, non tiene conto dei possibili effetti di aliasing.
Per questi due motivi il progetto di un controllore digitale, basato sulla procedura
presentata nella sezione precedente, può avvenire solamente in modo approssimato
[4].

Per il progetto esatto di un controllore digitale è necessario ricorrere alla modellazio-
ne a tempo discreto del convertitore, basata sulla conoscenza di un modello in spazio
di stato a tempo continuo Σ

(
A,B,C

)
del convertitore stesso.

Si consideri il sistema alternato tra due strutture topologiche S0 e S1, a seconda
dello stato degli switch. Le matrici della rappresentazione in spazio di stato a tem-
po continuo, ovviamente, variano a seconda dello stato topologico in cui si trova il
convertitore.

La procedura di modellazione a tempo discreto si sviluppa in tre passi:

3 Il modello ai valori medi derivato con tale procedura è tempo invariante.
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• espressione del vettore di stato a tempo discreto x al passo di campionamento
k+ 1 in funzione dello stato al passo k, del vettore degli ingressi V, considerato
costante4, e del segnale di controllo u all’istante k,

x(k+ 1) = f
(
x(k),V, u(k)

)
(2.6)

dove f è una funzione vettoriale non lineare.

• Soluzione dell’equazione (2.6) a regime ponendo x(k+ 1) = x(k) = X e consi-
derando costante il segnale di controllo u(k) = U. In questo modo è possibile
determinare il punto di lavoro Q(X,V, U) del convertitore, dove X, V e U sono
legate dalla relazione X = f

(
X,V, U

)
.

• Perturbazione e linearizzazione del sistema in (2.6) in un intorno del punto di
lavoro Q. Il modello in spazio di stato a tempo discreto ai piccoli segnali è così
ottenuto,

x̂(k+ 1) = Fx̂(k) +Gû(k)

ŷ(k) = Hx̂(k)
(2.7)

dove x̂(k) = x(k) − X, û(k) = u(k) −U e ŷ(k) = y(k) − Y sono le componenti a
piccolo segnale del vettore di stato, segnale di controllo e vettore delle uscite. Le
matrici F, G e H, invece, corrispondono, rispettivamente, alla matrice di stato a
tempo discreto a piccolo segnale, alla matrice degli ingressi a tempo discreto a
piccolo segnale e alla matrice delle uscite a piccolo segnale, definite come:

F =
∂f

∂x

∣∣∣
Q

, G =
∂f

∂u

∣∣∣
Q

, H = C. (2.8)

Essendo H = C, la struttura di H varia a seconda che il campionamento del
sistema avvenga durante lo stato topologico S0 o S1.

Il sistema in (2.7), essendo in forma di stato a tempo discreto, può essere espresso
nel dominio delle trasformate Zeta, per cui è possibile derivare facilmente le funzioni
di trasferimento tra segnale di controllo e vettore di uscita:

W(z) =
Ŷ(z)
Û(z)

= H
(
zI − F

)−1
G. (2.9)

Per un’approfondimento ed alcuni esempi relativi a questa procedura di modella-
zione a tempo discreto si rimanda a [4].

4 Assunzione effettuata per focalizzare l’analisi relativamente alla dinamica tra segnale di controllo e uscita.
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Un sistema di controllo digitale può avere diverse strutture a seconda degli obiettivi
di controllo. Il caso più tipico per un inverter prevede di considerare due diversi livelli
di regolazione:

1. un controllo a basso livello del convertitore , direttamente collegato alla strategia
di commutazione per gli switch;

2. un sistema di controllo più esterno, detto anche system-level control, adibito alla
regolazione delle variabili di stato.

3.1 controllo a basso livello dell’inverter

Alla base di qualsiasi tecnica di regolazione per convertitori a commutazione, tra i
quali il nostro interesse riguarda l’inverter, è presente una determinata logica per il co-
mando degli switch, che caratterizza il controllo a basso livello del convertitore stesso.
A seconda del paradigma di regolazione considerato si distinguono:

1. convertitori nei quali la logica di controllo degli switch è determinata da un op-
portuno algoritmo di codifica dell’informazione relativa al comando degli switch
realizzato da un modulatore. Tale tecnica si basa sull’interazione di un segnale
modulante, contenente l’informazione di controllo, e un segnale ausiliario detto
portante. La tecnica di modulazione più utilizzata per il controllo di converti-
tori di potenza è la PWM, nella quale l’informazione è codificata in termini di
duty-cycle di un segnale in onda quadra [5].

2. Convertitori nei quali la logica di controllo degli switch è determinata da un re-
golatore a isteresi, caso particolare di controllo non lineare di tipo bang-bang. In
un convertitore con regolatore a isteresi lo stato degli switch è controllato diret-
tamente dalla comparazione di un segnale di riferimento con il corrispondente
segnale controllato, permettendo a quest’ultimo di oscillare all’interno di una
cosiddetta banda di isteresi [3].

La regolazione a isteresi, dal punto di vista dei segnali di controllo per gli inter-
ruttori, potrebbe essere associata ad una modulazione a larghezza di impulso, ed
effettivamente, in letteratura, è indicata alcune volte come PWM a frequenza variabi-
le. Il regolatore a isteresi convenzionale, infatti, è caratterizzato da una frequenza di
modulazione variabile.
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Nel seguito ci si concentra sulla descrizione e caratterizzazione del sistema di con-
trollo basato su modulatore, in particolare sul modulatore PWM digitale, alla base del
paradigma di controllo sviluppato in questo lavoro. Un cenno sui regolatori a isteresi,
tuttavia, è presente al termine del capitolo corrente.

3.1.1 Modulatore PWM: generalità

La PWM non è l’unica tecnica di modulazione utilizzata per il controllo di convertitori
switching, citando la modulazione a densità d’impulso e la modulazione a frequenza
d’impulso, ma risulta la più utilizzata per i seguenti motivi [3]:

• semplicità di implementazione;

• funzionamento a frequenza costante;

• semplice demodulazione mediante un filtro passa-basso.

La PWM può essere sia di tipo analogico, nel caso si consideri un modulatore analo-
gico, sia digitale, tipicamente realizzata da un sistema a microcontrollore o DSP. Una
seconda classificazione prevede di suddividere le tecniche di modulazione in base alla
topologia del convertitore da controllare. Sono individuabili modulazione a due livelli,
unica possibile considerando inverter half-bridge, e modulazione a tre livelli, realizza-
bile solamente con inverter full-bridge1. La modulazione a due livelli, cui ci si riferisce
nel seguito del capitolo, definisce due stati per la tensione in uscita dall’inverter, alto
e basso, mentre la modulazione a tre livelli, comprende anche lo stato nullo [12].

L’implementazione più semplice per una PWM, corrispondente alla PWM analogica,
si basa sull’utilizzo di un generatore per il segnale portante e di un comparatore analo-
gico. Nel caso di modulatore PWM per inverter, questo è sempre seguito da un driver,
necessario per generare un adeguato segnale di comando per gli switch; uno schema
generale di un sistema PWM per inverter è visibile in Fig. 3.1. Il comparatore analogico
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Figura 3.1: Schema di base di un modulatore PWM analogico [5].

1 L’inverter full-bridge può essere controllato in modulazione a due livelli
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determina lo stato degli interruttori confrontando il segnale modulante m(t), conte-
nente l’informazione di controllo, con il segnale portante p(t) [3]. Come accennato, la
demodulazione del segnale PWM avviene per mezzo del filtro passa basso di uscita
dell’inverter, per cui la tensione media di inverter è:

v̄inv(t) =
1

Ts

∫t+Ts
t

vinv(τ)dτ = Vdc
(
2δ(t) − 1

)
(3.1)

dove Vdc è la tensione del bus in continua e δ(t) è il duty-cycle del segnale PWM che,
quindi, contiene l’informazione sulla tensione media. Come noto il filtro di uscita non
riesce ad eliminare completamente il contenuto armonico caratteristico della PWM, per
cui la corrente di induttanza media presenta un ripple di ampiezza dipendente dalle
caratteristiche del filtro stesso, in particolare dal valore dell’induttanza. Una rappresen-
tazione grafica del funzionamento dell’inverter controllato con PWM analogica e filtro
LC di uscita è visibile in Fig. 3.2. Le caratteristiche della modulante sono determinate
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Figura 3.2: Funzionamento del modulatore PWM analogico.

dagli anelli di controllo più esterni, in base agli obiettivi di regolazione richiesti.
É dimostrato in [17], infine, come il ritardo introdotto dal modulatore PWM ana-

logico sia trascurabile, nel senso che ad una variazione istantanea della modulante
corrisponde una variazione simultanea del segnale in uscita dal comparatore.

3.1.2 Modulatore PWM digitale

I principi generali descritti nella sezione 3.1.1 sono validi anche per il modulatore
PWM digitale, detto DPWM descritto nel seguito. Le principali differenze rispetto al
caso analogico sono:

• segnale portante sostituito da un contatore binario;

• comparatore analogico sostituito da un comparatore digitale.

Il principio di funzionamento è facilmente derivabile: il comparatore binario asserisce
il bit di uscita all’inizio di ogni periodo di conteggio, corrispondente al periodo di
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modulazione; in tale istante viene tipicamente sollevato un timer interrupt, che deter-
mina una base temporale per la sincronizzazione con altre periferiche. Il comparatore
binario confronta il valore del contatore, incrementato ad ogni periodo di clock, con
un valore di match, memorizzato in un registro e corrispondente al duty-cycle deside-
rato per il periodo di modulazione corrente. Quando il valore del conteggio uguaglia
il valore di match, viene sollevato un match interrupt e il bit di uscita del comparatore
viene deasserito.

Il modulatore digitale è tipicamente presente su microcontrollore come periferica de-
dicata, o come particolare modalità di funzionamento del timer, la cui organizzazione
hardware di base è visibile in Fig. 3.3.

Comparatore
binario

Duty-cycle

Contatore
binario

µC

Timer
interrupt

Match
interrupt

n bit

n bit

Clock

Figura 3.3: Organizzazione hardware generale di un modulatore PWM digitale su microcontrol-
lore [5].

Come visibile in figura, contatore e comparatore sono caratterizzati da un preciso
numero di bit, che determina la risoluzione del conteggio. Considerando un contatore
a n bit la massima frequenza del conteggio, pari alla frequenza di clock2, è fclk =

fPWM · 2n, dove fPWM è la frequenza di modulazione. La relazione tra numero di bit,
frequenza di conteggio e frequenza di modulazione, quindi, è:

n =
log10

(
fclk
fPWM

)

log10(2)
(3.2)

In funzione del rapporto tra periodo di modulazione e periodo di conteggio, il numero
di bit disponibili per rappresentare il duty-cycle, però, può essere minore di n. Si
definisce, quindi, il seguente numero di bit effettivi Ne:

Ne = floor

[
log10

(
fclk
fPWM

)

log10(2)

]
+ 1 (3.3)

L’equazione (3.3) evidenzia come, fissati il numero n di bit e la frequenza di clock
della periferica, la risoluzione nella rappresentazione del duty-cycle e la frequenza di

2 Considerando prescaler unitario per la periferica.
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modulazione siano in trade-off. Il passo di quantizzazione nella rappresentazione del
duty-cycle, inoltre, rappresenta parametro chiave nella generazione di oscillazioni di
ciclo limite, come descritto nel seguito.

Modalità di realizzazione della DPWM

Diverse organizzazioni del contatore binario corrispondono a diverse modalità di
realizzazione della DPWM. Si distinguono:

• modulazione trailing edge, il conteggio parte da 0 a salire, al riavvio del contatore
corrisponde temporalmente il fronte di salita dell’impulso del comparatore.

• Modulazione leading edge, il conteggio parte dal valore massimo a scendere, al
riavvio del contatore corrisponde il fronte di discesa dell’impulso del compara-
tore.

• Modulazione simmetrica, il conteggio parte da 0 a salire, raggiunto il valore
massimo scende nuovamente a 0; in questo caso l’impulso del comparatore è
simmetrico rispetto agli istanti di riavvio del conteggio.

Una rappresentazione grafica delle tre modalità è presente in Fig. 3.4.
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Figura 3.4: Modalità di realizzazione della DPWM: trailing edge (a), leading edge (b) e simmetrica
(c) [5].

Caratterizzazione dinamica

A differenza del caso analogico, il modulatorePWM digitale presenta ritardo di risposta
∆T non nullo. Come visibile nelle rappresentazioni di Fig. 3.4, infatti, l’aggiornamento
del segnale modulante è effettuato all’inizio del periodo di modulazione, ed è man-
tenuto costante tra due istanti di aggiornamento. Tale caratteristica rende il modula-
tore digitale responsabile di un effetto equivalente ad un sample and hold sul segnale
modulante.
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Appare evidente, quindi, come una variazione a gradino del duty-cycle richiesto
possa essere realizzata dal modulatore solamente nel periodo di modulazione succes-
sivo a quello in cui è richiesta, come visibile nella rappresentazione di Fig. 3.5. Nel

TPWM

t

t

Aggiornamento duty-cycle

∆T

Figura 3.5: Ritardo di risposta del modulatore PWM digitale [5].

caso peggiore ciò corrisponde ad un ritardo di risposta pari ad un periodo di modu-
lazione. Tale caratteristica, come descritto nei prossimi capitoli, riduce notevolmente
il margine di fase dell’intero sistema, rispetto al caso analogico, ovvero obbligo ad un
progetto più conservativo dei regolatori più esterni, limitando la banda passante del
sistema a catena chiusa.

Ai fini della caratterizzazione dinamica che segue è trascurata la risoluzione finita
di contatore e comparatore. In questo modo il funzionamento del modulatore digitale
è equivalente a quello di un modulatore analogico, in cui la modulante è campionata
e mantenuta costante ad ogni periodo di modulazione.

La caratterizzazione dinamica del modulatore è effettuata scomponendo il segnale
modulante in una componente continua, o di regime, M e in una perturbazione a
piccolo segnale m̃, cioè m(t) =M+ m̃(t) [3].

Nel caso di modulazione trailing edge, la funzione di trasferimento tra segnale in
uscita dal comparatore vmo(t) e modulante m(t), quindi, è:

DPWMtr(s) =
Vmo(s)

M(s)
=
e−sDTs

Ppk
(3.4)

dove Vmo(s) e M(s) sono, rispettivamente, la trasformata di Laplace di vmo(t) e m(t),
D è il valore continuo del duty-cycle e Ppk è l’ampiezza della portante. Si osservi come
l’entità del ritardo sia proporzionale al valore di regime del duty-cycle.

Nel caso di modulazione leading edge, invece, la funzione di trasferimento del modu-
latore è:

DPWMle(s) =
Vmo(s)

M(s)
=
e−s(1−D)Ts

Ppk
(3.5)
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Per la modulazione simmetrica, con aggiornamento del duty-cycle nell’intervallo di
tempo in cui lo switch è chiuso, corrispondente alla rappresentazione di Fig. 3.4c, si
ha:

DPWMsim(s) =
Vmo(s)

M(s)
=

1

2Ppk

(
e−s(1−D) Ts2 + e−s(1+D) Ts2

)
(3.6)

mentre, nel caso in cui l’aggiornamento del duty sia effettuato nell’intervallo di tempo
in cui lo switch è aperto, la funzione di trasferimento è ottenibile dalla (3.6) sostituendo
D con 1−D. La relazione in (3.6) può essere riscritta sfruttando l’equazione di Eulero,
per cui si ottiene:

DPWM(s) = e−s
Ts
2 cos

(
ω
Ts

2
D
)
≈ e−s Ts2 (3.7)

Quest’ultima equazione evidenza come il ritardo di fase introdotto dalla DPWM sim-
metrica sia approssimabile come l’effetto introdotto da uno zero-order hold.

Single-update e double-update

Per limitare il ritardo introdotto dalla PWM digitale, molti microcontrollori offrono la
possibilità di aggiornare il duty-cycle all’inizio e a metà del periodo di modulazione,
procedura detta double update. In presenza di una perturbazione sul duty-cycle, quindi,
la risposta del modulatore è più rapida, a costo della perdita temporanea di simmetria
negli impulsi in uscita dal comparatore. Il massimo ritardo di risposta, infatti, è ridotto
a metà del periodo di modulazione, rispetto al caso single update. Una rappresentazione
grafica del funzionamento in double update è visibile in Fig. 3.6.

TPWM

t

t
∆T

Double update

Figura 3.6: Ritardo di risposta del modulatore in modalità double update [5].

Analogamente alla sezione precedente, è possibile derivare la funzione di trasfe-
rimento del modulatore in funzionamento double update che, nel caso simmetrico, è:

DPWMsim,du(s) =
Vmo(s)

M(s)
=

1

2Ppk

(
e−sD

Ts
2 + e−s(1−D) Ts2

)
. (3.8)
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Anche in questo caso si può sfruttare la relazione di Eulero, ottenendo:

DPWMsim,du(s) ≈ e−s
Ts
4 . (3.9)

Il confronto tra il ritardo di fase introdotto dal modulatore in single update e double
update evidenzia in modo chiaro il vantaggio di quest’ultima modalità dal punto di
vista dell’intero sistema controllato:

• single update, dalla (3.6) si ha arg
(
DPWMsim(jω)

)
= −ωTs2 ;

• single update, dalla (3.8) si ha arg
(
DPWMsim,du(jω)

)
= −ωTs4 .

Come già accennato il ritardo è dimezzato utilizzando il double update, rispetto al caso
single update.

3.1.3 Sincronizzazione di campionamento e modulazione

Nel presentare quanto segue è comodo far riferimento ad un controllo di corrente
digitale per inverter modulato con DPWM. Il funzionamento del modulatore PWM de-
termina intrinsecamente la presenza di un ripple sulla forma d’onda di corrente, come
già introdotto, che deve essere considerato nel processo di campionamento.

Come ben noto, per non violare il teorema del campionamento di Shannon, la frequenza
di campionamento dell’ADC che acquisisce la corrente non deve essere inferiore alla
massima estensione spettrale della corrente stessa. In un controllore convenzionale,
con ciò intendendo la tipica implementazione su microcontrollore o DSP, la massima
frequenza di campionamento corrisponde alla massima frequenza con cui è possibi-
le aggiornare il duty-cycle. Nel caso di modulazione simmetrica con double-update,
quindi, la massima frequenza di campionamento è pari al doppio della frequenza di
commutazione.

Per elevare il più possibile la larghezza di banda del controllore, la frequenza di com-
mutazione deve essere massimizzata, compatibilmente con i limiti imposti dai disposi-
tivi di potenza utilizzati [3]. Ovviamente al crescere della frequenza di commutazione,
cresce la frequenza del ripple sulla forma d’onda di corrente.

Quest’ultima osservazione permette di evidenziare la presenza di due esigenze
contrastanti:

• la massima estensione spettrale della corrente deve essere limitata per non viola-
re il teorema del campionamento;

• la frequenza di commutazione deve essere massimizzata per elevare la banda
passante del controllore.

In ogni caso, considerando la massima frequenza di campionamento possibile per un
controllore implementato su DSP, pari al doppio della frequenza di commutazione, il
teorema del campionamento non è rispettato.
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La soluzione a questo problema risiede nella sincronizzazione dei processi di cam-
pionamento e commutazione. É possibile dimostrare come, nel caso in cui le due ope-
razioni siano adeguatamente sincronizzate, l’effetto dell’aliasing, derivante dalla viola-
zione del teorema del campionamento, sia la perfetta ricostruzione del valore medio
della corrente [3].

La sincronizzazione è realizzata nel momento in cui il campionamento della cor-
rente avvenga all’inizio di ogni periodo di commutazione, nel caso di single-update,
o all’inizio e a metà del periodo di commutazione, nel caso di double-update. In altre
parole:

• nel caso di single-update il campionamento deve avvenire a metà dell’intervallo
di tempo in cui lo switch è in conduzione o in interdizione;

• nel caso di double-update il campionamento deve avvenire sia a metà dell’interval-
lo di conduzione sia dell’intervallo di interdizione dello switch.

Uno schema che illustra questo principio è visibile in Fig 3.7.
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we discuss the application of digital control to external loops, we will see how sometimes lower
sampling frequencies can offer some advantages. However, in the case of a current controller,
the sampling frequency should be maximized. The reason for this is quite obvious: by doing so
the inherent sample and hold delay can be minimized and, consequently, the closed loop plant
bandwidth can be maximized.

In conclusion, in a typical case, the sampling frequency will be set equal to either the
switching frequency, or, if this is consistent with the available digital PWM implementation,
two times the switching frequency. But if this is what we do, the Shannon’s theorem conditions
will always be violated!

This is one of the key issues in digital control applications to power electronic circuits: the
typically recommended high ratio between sampling frequency and sampled signal bandwidth
will never be possible. Nevertheless, we will shortly see how this is normally advantageous, rather
than detrimental, for the controller effectiveness. The reason for this lies in synchronization.

If the sampling and switching processes are suitably synchronized, the effect of aliasing
is the automatic reconstruction of the average value of the sampled signal, which is exactly what
has to be controlled. This means that the violation of the Shannon’s theorem conditions does not
actually limit the controller performance, but it even helps to reduce the controller complexity.
The need for low-pass filters to eliminate the ripple from the sampled signal is, in fact, removed.
This effect is schematically shown in Fig. 3.4.

We can see that synchronization allows the reconstruction of the average signal value
anytime the sampling takes place in the middle of the switch-on period or in the middle of

TS 

Synchronized Not synchronized 

Sampled signal 
(load current) 

t

-Vdc 

Vdc 

Reconstructed 
signals 

Instantaneous 
load voltage 

FIGURE 3.4: Example of synchronized sampling and switching processes. In case the sampling takes
place always at the beginning (or in the middle) of the modulation period, the average current value
is automatically obtained. If the sampling frequency is lower than the switching one, an aliased, low-
frequency component appears on the reconstructed signal.

Figura 3.7: Sincronizzazione di campionamento e modulazione, funzionamento in double-
update [3].

Si faccia attenzione che, nel caso in cui il campionamento non sia effettuato negli
istanti sopra descritti, sebbene sincronizzato con la PWM a livello temporale, il valore
medio della corrente presenta un errore statico. Tale errore è tipicamente annullato
dagli anelli di regolazione esterni presenti nel controllore.
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3.2 ritardi nell’anello di controllo digitale

A differenza del caso analogico, un sistema di controllo digitale include ritardi di diver-
sa natura; influiscono notevolmente sulla dinamica del sistema controllato e devono,
quindi, essere tenuti in considerazione per il progetto del controllore digitale [4].

I due principali ritardi nell’anello di controllo sono introdotti dal convertitore A/D,
dall’esecuzione dell’algoritmo di controllo e dal modulatore DPWM, come già accenna-
to nelle sezioni precedenti.

3.2.1 Ritardo del controllore

Con ritardo del controllore tctrl si intende l’intervallo temporale che intercorre tra l’i-
stante di campionamento k−esimo e l’istante in cui il campione k−esimo del segnale
di controllo è disponibile in uscita dal controllore. Tale formulazione, quindi, compren-
de il ritardo di conversione dell’ADC e il ritardo di elaborazione relativa all’algoritmo
di controllo implementato.

Il ritardo di conversione, ovviamente, dipende dalla tipologia e dalle caratteristiche
dell’ADC considerato, come accennato nella Sezione 2.2.1.

Il ritardo di elaborazione, invece, dipende dall’implementazione prescelta per il
controllore digitale. Seguendo l’approccio in [4], è possibile individuare:

• controllori software (software-based controllers), implementati dispositivi a micro-
controllore o DSP. In questo caso il ritardo di elaborazione corrisponde al tempo
nrichiesto dalla CPU per eseguire le istruzioni che realizzano il compensatore.

• Controllori hardware (hardware-based controllers), implementati su circuiti inte-
grati personalizzati o Field Programmable Gate Array (FPGA). Tipicamente questa
implementazione permette di integrare ADC ottimizzati per l’applicazione richie-
sta, in grado di minimizzare il ritardo di conversione. In aggiunta a questo,
poi, è presente il ritardo di propagazione delle reti combinatorie che realizza-
no il compensatore. Complessivamente il ritardo di elaborazione caratteristico di
queste strutture è molto minore di quello introdotto dalle implementazioni su
microcontrollore o DSP.

In Fig. 3.8 è presente un diagramma della temporizzazione di un sistema di controllo
digitale implementato su hardware.

3.2.2 Ritardo del modulatore digitale

Come descritto nella Sezione 3.1.2, il modulatore PWM digitale introduce un ritar-
do tDPWM di entità variabile e dipendente dalla strategia di modulazione prescelta
(single-update o double-update).
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Figure 2.17 Typical timing
diagram of a hardware-based
controller.

within the same switching interval, so that

d[k] =
u[k]

Nr

(2.25)

as depicted in Fig. 2.17.

• In a software-based controller, the control law is software-programmed and
executed by the central processing unit (CPU) of a microcontroller or a digital
signal processor (DSP). In this case, the control delay tcntrl corresponds to the
A/D conversion time followed by the execution time of the control algorithm by
the CPU, which can be comparable to the switching period. If the delay equals
a full modulation cycle,

d[k] =
u[k − 1]

Nr

, (2.26)

which corresponds to the timing diagram of Fig. 2.18.

2.5.2 Modulation Delay

In addition to the control delay, the modulation delay plays an important role in digital
control modeling and design. By modulation delay, one refers to a small-signal delay
introduced by the digital modulator as a consequence of the sampled nature of the
modulating signal.

Figura 3.8: Diagramma della temporizzazione di un controllore hardware-based [4].

Il ritardo complessivo presente nel controllore digitale è la somma del ritardo di
controllo e del ritardo del modulatore:

td = tctrl + tDPWM. (3.10)

Questo, supponendo trascurabile l’effetto dell’aliasing, può essere incluso nel modello
ai valori medi del convertitore [4].

3.3 non idealità e oscillazioni di ciclo limite

In aggiunta al ritardo descritto nella sezione precedente, un sistema di controllo di-
gitale presenta altre non idealità, che assumono la forma di rumore sovrapposto al
segnale di controllo, tipicamente il duty cycle. Nel seguito ci si riferisce ad un con-
trollore implementato via software su microcontrollore o DSP. Si possono distinguere
[3]:
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• rumore di quantizzazione in ingresso, introdotto dalla risoluzione finita dell’A-
DC;

• rumore di quantizzazione aritmetico e rumore di quantizzazione in uscita.

La descrizione precisa di questi fenomeni non rientra tra gli scopi di questo lavoro,
ma nel ne seguito sono richiamati solamente i concetti fondamentali; approfondimenti
possono essere trovati in [18].

3.3.1 Quantizzazione in ingresso

Come accennato nella Sezione 2.2.1, la quantizzazione in ingresso nasce dalla rappre-
sentazione binaria del valore istantaneo di un segnale con un numero finito di bit,
operata dall’ADC La risoluzione di un’ADC a n è definita come il numero di livelli
discreti assumibili dal segnale digitalizzato. Questo permette di definire anche il co-
siddetto passo di quantizzazione q che dipende, oltre che dal numero di bit n, dal FSR

del convertitore:

q =
FSR

2n
= LSB (3.11)

pari al LSB.
Ogni variazione del segnale analogico di ampiezza minore di q non è riconoscibi-

le dal quantizzatore; ciò dimostra come l’operazione di quantizzazione produca una
perdita di informazione relativamente al segnale originale. La formalizzazione di que-
sto fenomeno si avvale di una descrizione statistica del processo di quantizzazione,
per cui la perdita di informazione è modellata come un rumore sovrapposto al segna-
le quantizzato. Nel caso in cui si utilizzi un quantizzatore uniforme, la varianza del
processo stocastico associato alla quantizzazione è:

σ2q =
q2

12
(3.12)

Da tale relazione è possibile derivare l’espressione del Signal-to-Noise Ratio (SNR) dell’ADC,
che esprime il rapporto tra la potenza del segnale utile e la potenza del rumore, in
funzione del numero di bit del convertitore stesso:

SNR = 10 · log
(12
8
· 22n

)
= 6.02 ·n+ 1.76 dB (3.13)

Questa relazione fornisce un vincolo inferiore al numero n di bit dell’ADC in funzione
del minimo SNR desiderato [3].

3.3.2 Quantizzazione aritmetica e quantizzazione in uscita

La quantizzazione aritmetica è l’approssimazione introdotta dalla precisione finita del-
la Arithmetic and Logic Unit (ALU), utilizzata per eseguire l’algoritmo di controllo, nella
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rappresentazione del segnale digitale. L’effetto principale di questa non idealità è il
troncamento o l’arrotondamento della rappresentazione binaria delle grandezze coin-
volte, sia dei coefficienti del controllore, sia delle variabili temporanee, soprattutto dei
risultati delle moltiplicazioni binarie. Tipicamente l’effetto più evidente della precisio-
ne finita nella rappresentazione binaria è lo spostamento dei poli del sistema controlla-
to, e quindi una distorsione della risposta in frequenza attesa. Anche in questo caso, la
quantizzazione aritmetica è modellabile sotto forma di rumore sovrapposto al segnale,
la cui descrizione precisa, tuttavia, è molto complessa [3].

La quantizzazione in uscita, invece, è introdotta dall’operazione di conversione D/A
effettuata dal DPWM. Il troncamento (o l’arrotondamento) introdotto nella scrittura del
duty-cycle nel registro di match del modulatore digitale, similmente a quanto detto per
la quantizzazione aritmetica, è modellabile come un rumore sovrapposto al segnale
utile. Come espresso nella Sezione 3.1.2, inoltre, il numero di bit disponibili per la
rappresentazione del duty-cycle è sempre minore del numero di bit n caratteristici del
modulatore, per cui la quantizzazione in uscita è inevitabile.

Quest’ultimo fenomeno è anche la causa dell’insorgere di una ben nota instabilità,
caratteristica dei controllori digitali, detta oscillazione di ciclo limite3, descritta nel
seguito.

3.3.3 Oscillazione di ciclo limite

L’instabilità di ciclo limite si verifica nel momento in cui il duty-cycle richiesto dal
microcontrollore ha un valore compreso tra due livelli possibili per l’uscita del DPWM,
limitati dalla quantizzazione di uscita. In questa condizione, infatti, non esiste uno sta-
to di regime per il sistema controllato con regolatore digitale [4]. Una rappresentazione
di questo fenomeno è visibile in Fig. 3.9.
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FIGURE 3.5: Example of limit cycle occurrence. The desired set-point for the output control variable d
is not one of the possible output values. Consequently, the system oscillates, with period TLCO, between
the two closest outputs. Here we assume that the system includes at least one integral action in the
transfer function from the input to the output.

average output current. Unfortunately, as we see from Fig. 3.5, the desired set-point for d is not
any one of the possible outputs, because of output quantization.

As a result, we will in any case apply either a bigger than needed duty-cycle, causing
the current increase beyond the steady-state level, or a lower than needed duty-cycle, causing
the current decrease below the steady-state value. This happens because the converter output
current is, to a first approximation, proportional to the integral of the inverter average output
voltage, which is in turn proportional to the duty-cycle. Commutations between the two states
are determined by the current controller, which reacts to the current error buildup by changing
the duty-cycle.

This results in a persistent oscillation, i.e., a limit cycle, of the control variables, which is
not due to any system instability but only to the presence of the output quantization. Of course,
the amplitude and frequency of the limit cycle are largely dependent on several controller and
converter parameters like, for example, controller bandwidth, open loop system time constants
and open loop system static gain. Please note that in the cases like the half-bridge converter con-
sidered here, where the input to output converter transfer function presents a low-pass behavior,
well approximated by an integral action, this type of limit cycle is practically unavoidable.

Within the general digital control theory, limit cycles have been extensively studied, with
different degrees of detail and complexity. In power electronics and, more precisely, in the area
of dc–dc converter applications, several fundamental papers on quantization resolution and
limit cycling have been published, like, for example [4, 5] and others cited therein. Without
entering too much into this fairly complex topic, we would now like to review the fundamental
conditions for the elimination of limit cycles. It is worth clarifying, right from the start, that
the conditions reported hereafter are necessary, but not sufficient, for the elimination of limit

Figura 3.9: Rappresentazione del fenomeno di oscillazione di ciclo limite [3].

3 Limit Cycle Oscillation (LCO).
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L’effetto principale di questa non idealità è la dissimmetria nel duty cycle degli
impulsi di tensione effettivamente applicati:

• nel caso in cui il duty-cycle applicato sia il primo valore superiore a quello
richiesto, si ha un incremento indesiderato della corrente oltre il valore di regime;

• nel caso in cui il duty-cycle applicato sia il primo valore inferiore a quello
desiderato, si ha una riduzione della corrente al di sotto del valore di regime.

L’oscillazione del duty-cycle, quindi, produce a sua volta un’oscillazione sulle variabili
di stato del sistema.

Per un approfondimento sulle caratteristiche e sulle tecniche di cancellazione di
questa particolare instabilità si rimanda a [3, 19].

3.4 controllo esterno dell’inverter

A seconda dell’applicazione richiesta per il VSI sono disponibili diverse strutture per il
sistema di controllo digitale esterno (system-level control). Tra le possibili applicazioni
e modalità di funzionamento dell’inverter si citano:

• funzionamento da generatore controllato di corrente; in tal caso si ricorre all’im-
plementazione di un anello di controllo di corrente (current-mode control).

• Funzionamento da generatore controllato di tensione, caso specifico degli inver-
ter per UPS o per sorgenti Photo-Voltaic (PV); in questo caso, oltre all’anello di
corrente si considera un anello esterno per il controllo della tensione. Va spe-
cificato come sia possibile controllare l’inverter anche solamente con un anello
di regolazione della tensione (voltage-mode control) che, tuttavia, presenta diverse
limitazioni, come descritto nel seguito.

• Azionamenti elettrici a frequenza variabile, nei quali all’anello di corrente sono
aggiunti uno o più anelli esterni per il controllo, ad esempio, di velocità e/o
posizione di un motore elettrico.

Le ultime due applicazioni richiedono la configurazione del controllore sotto forma di
sistema multianello (multiloop control), in cui l’anello interno è costituito dal control-
lo di corrente. La struttura tipica di un sistema di controllo multianello per inverter
funzionante da generatore controllato di tensione è visibile in Fig. 3.10.

I vantaggi principali di una struttura multianello, per un inverter che funzioni da
generatore controllato di tensione, sono:

• possibilità di controllare e limitare direttamente la corrente durante i transitori,
principalmente per scopi di protezione;
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While the latter transfer function depends on the particular application, and we will
examine some particular cases in the following sections, the current control block model is
independent of anything external to it. We can choose different model structures, based on the
type of current controller we have actually implemented. An example that is generally apt to
model PI or other conventional regulators is as follows,

IO
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FIGURE 5.2: Block diagram of the external loop digital controller.

Figura 3.10: Organizzazione tipica di un sistema di controllo digitale multianello per
generatore controllato di tensione [3].

• possibilità di condividere la corrente in sistemi in cui più convertitori operano in
parallelo;

• compensazione del sistema più efficace e robusta rispetto al solo controllo di
tensione.

Nel seguito ci si concentra sulla modalità di funzionamento del VSI come generatore
controllato di tensione, presentando, quindi, alcune tipologie di controllori di corrente
e di tensione.

3.4.1 Modalità di progetto: una panoramica

Riguardo alle modalità di progetto dei controllori, in questo lavoro sono citati:

• design diretto del regolatore a tempo discreto;

• discretizzazione di un regolatore analogico;

• progetto del regolatore sotto forma di retroazione di stato a tempo discreto
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La modellazione a tempo discreto presentata nella Sezione 2.3 consente di progetta-
re nel dominio delle trasformate Zeta le funzioni di trasferimento del compensatore,
seguendo tipicamente specifiche frequenziali. La procedura di design diretto a tempo
discreto sopracitata, pur essendo caratterizzata da un elevato grado di complessità,
consente di derivare i regolatori digitali con approccio parallelo al progetto analogico;
caso tipico è quello del regolatore PID digitale. La descrizione di questa procedura di
progetto esula dagli obiettivi di questo lavoro; il lettore interessato può fare riferimento
a [4].

Va specificato come il progetto nel dominio Zeta non sia l’unica possibilità di design
per un regolatore digitale. Un’alternativa è rappresentata dal progetto del regolatore a
tempo continuo e sua successiva discretizzazione, soluzione che comporta un grado di
difficoltà molto ridotto, richiedendo principalmente un buon progetto del regolatore
analogico di partenza. Ovviamente, a differenza del progetto per un sistema analogico,
devono essere tenuti in considerazione i ritardi propri del sistema di controllo digitale.

Una terza strategia di progetto per regolatori digitali è rappresentata dalla retroa-
zione dallo stato a tempo discreto, basata sull’allocazione dei poli del sistema in base
alle specifiche dinamiche richieste. Esempio peculiare di questa modalità di progetto
è il regolatore dead-beat, che sarà ampiamente descritto nel seguito.

3.4.2 Modello dinamico del VSI

In questo paragrafo sono derivati il modello dinamico a tempo continuo e a tempo
discreto del VSI di Fig. 2.1, basilari per il design dei controllori presentati nel seguito.
Le variabili di stato del sistema sono la corrente di induttanza iL(t) e la tensione di
uscita vo(t), mentre le variabili indipendenti considerate sono tensione di ingresso
vinv(t) (in uscita dal ponte) e la corrente di carico io(t). Una rappresentazione grafica
del sistema in spazio di stato è visibile in Fig. 3.11.

Σ Variabili
di stato

vinv

io

iL

vo
Ingressi

Figura 3.11: Rappresentazione grafica del sistema in spazio di stato.

Modello a tempo continuo

Il filtro LC di uscita può essere espresso in spazio di stato come segue:

d

dt
x̄(t) = Ax̄(t) +B1v̄inv(t) +B2īo(t)

y(t) = Cx̄(t)
(3.14)
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dove x̄(t) =
[
īL(t) v̄o(t)

]T , ȳ(t) = īL(t) e v̄inv(t) = Vdc(2δ̄(t) − 1) = δ̄ ′(t)Vdc4. Tutte
le grandezze considerate sono mediate sul periodo di commutazione Tsw; nel seguito,
inoltre, sarà omesso l’apice in δ ′(t), in modo da considerare un duty-cycle equivalente
variabile tra −1 e 1, in altre parole si considera v̄inv(t) = δ(t)Vdc. Le matrici in (3.14)
sono:

A =

[
−Rs,LL −1L
1
C 0

]
, B1 =

[
1
L

0

]
, B2 =

[
0

− 1C

]
, C =

[
1 0

]
(3.15)

Il modello è derivato seguendo lo stesso approccio presente in [9, 6]. Il VSI, quindi, può
essere rappresentato sotto forma di modello ai valori medi come in Fig. 3.12, avendo
sostituito gli elementi a commutazione con un generatore di tensione equivalente δVdc
e le variabili istantanea con le corrispondenti ai valori medi.

v̄inv
DH

SH

DL

SL

Vdc

Vdc

Rs,L L

C
iL vo

Rs,L L

C
īL

v̄o Zo

īo

io

Figura 3.12: Rappresentazione semplificata del VSI.

Di particolare interesse è la funzione di trasferimento Gid(s) tra il duty-cycle δ̄(t) e
la corrente di induttanza īL(t):

Gid(s) =
IL(s)

D(s)
= C

(
sI2 −A

)−1
B1 = Vdc ·

sC

1+ sRs,LC+ s2LC
(3.16)

dove IL(s) e D(s) sono, rispettivamente, le trasformate di Laplace delle variazioni ai
piccoli segnali ˆ̄iL(t) e ˆ̄δ(t) di corrente e duty-cycle, nell’intorno di un determinato
punto di lavoro.

La funzione di trasferimento in (3.21) può essere derivata, in alternativa, analizzando
il circuito ai valori medi in Fig. 3.12. Questo approccio permette di derivare agilmente
la Gid al variare del carico, sostituendo al termine capacitivo il parallelo di capacità e
impedenza di carico:

Gid(s) = Vdc ·
1

RESR,L + sL+
1
sC//ZL(s)

, Gvi(s) =
1

sC
//ZL(s) (3.17)

dove ZL(s) è appunto l’impedenza di carico. In particolare, nel caso di cortocircuito al
carico (ZL(s) = 0), la Gid diventa del primo ordine.

4 Si è posto δ̄ ′(t) = 2δ̄(t) − 1, considerando, quindi, un modulatore PWM in cui la portante varia tra −1 e 1.
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Modello a tempo discreto

Il modello a tempo discreto esatto per un convertitore di potenza è ottenibile con la
procedura descritta nella Sezione 2.3.

É possibile derivare il modello a tempo discreto con un approccio più diretto e
semplice di quello sopracitato; questo prevede di discretizzare il modello in spazio di
stato in (3.14), considerando la dinamica del modulatore PWM derivata nella Sezione
3.1.2. L’anello di regolazione può essere schematizzato come visibile in Fig. 3.13. Ti-

60 DIGITAL CONTROL IN POWER ELECTRONICS

G(s)
x(t)

xs
REF(t)

Digital
controller

e-sTd

Converter
transfer 
function

Pulse Width Modulator

ZOH
s
x(tε )

+ -

Computation
delay

xs(t)+

-
c(t)

ms
r(t) ms(t)

Reg(z)
G(s)

x(t)
xs

REF(t)

l
l r

e-sTd

h r

ZOHZOHx

+ -

delay

xs(t)+

-
c(t)

ms
r(t)ms
r(t) ms(t)ms(t)

Reg(z)

FIGURE 3.13: Model of the control loop for digitally controlled converters.

Before continuing with this discussion, we have to clarify two key points, fundamental
to establish a correct relationship between our modeling approach and standard digital control
theory. First of all, the zero-order hold (ZOH) function that, when cascaded to an ideal sampler,
models the conversion from sampled time variables into continuous time variables is, in our
case, internal to the PWM model and, therefore, does not appear right after the sampler. As a
consequence, recalling that an ideal sampler has, by itself, a gain equal to 1/TS [1], if we want
to correctly represent the transfer function between the sampled time input variable and the
continuous time output variable of the modulator, a gain equal to TS has to be added to the
modulator transfer function PWM(s ). Having clarified this, the discrete time transfer function
GT(z), which exactly represents the discrete time state variable dynamic equations is given by

GT(z) = Z[e−s Td TS PWM(s )G(s )]. (3.9)

PWM(s) G(s)e-sTd
xs(k)ms

r(k)

GT(z)

ZOH G(s)z-1
xs(k)ms

r(k)

GT(z)

a)

b)

T

GT(z)

FIGURE 3.14: Equivalent dynamic model of computation delay, the PWM transfer function, the con-
verter, and the sampler: (a) general form, (b) simplified representation, where the PWM is approximated
as a zero-order hold (ZOH) and the control delay is equal to one modulation period.

Figura 3.13: Schema a blocchi dell’anello di controllo digitale con ritardo di elaborazione e
modello approssimato del modulatore PWM digitale [3].

picamente il ritardo di elaborazione e−sTd presente in figura, che include ritardo di
conversione A/D e ritardo di controllo, può essere sostituito da un ritardo discreto
equivalente di un passo di campionamento, per cui il sistema in Fig. 3.13 può essere
modificato come visibile in Fig. 3.14. Il modello a tempo discreto, quindi, può essere
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Before continuing with this discussion, we have to clarify two key points, fundamental
to establish a correct relationship between our modeling approach and standard digital control
theory. First of all, the zero-order hold (ZOH) function that, when cascaded to an ideal sampler,
models the conversion from sampled time variables into continuous time variables is, in our
case, internal to the PWM model and, therefore, does not appear right after the sampler. As a
consequence, recalling that an ideal sampler has, by itself, a gain equal to 1/TS [1], if we want
to correctly represent the transfer function between the sampled time input variable and the
continuous time output variable of the modulator, a gain equal to TS has to be added to the
modulator transfer function PWM(s ). Having clarified this, the discrete time transfer function
GT(z), which exactly represents the discrete time state variable dynamic equations is given by

GT(z) = Z[e−s Td TS PWM(s )G(s )]. (3.9)
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as a zero-order hold (ZOH) and the control delay is equal to one modulation period.

Figura 3.14: Schema a blocchi equivalente con ritardo di elaborazione discreto [3].

ottenuto mediante discretizzazione della funzione di trasferimento tra msr(k) e xs(k),
cioè GTs(z) = z−1TsZ

[
ZOH(s)G(s)

]
, con ZOH(s) = (1 − e−sTs)/s. Per approfondire

aspetti peculiari di questo approccio si rimanda a [3].
Anche il modello in spazio di stato a tempo discreto è ottenibile discretizzando con

zero-order hold il sistema in 3.14, cioè considerando il duty-cycle costante tra due istanti
di campionamento [6, 4].

x̄(k+ 1) = Fx̄(k) +G1v̄inv(k) +G2īo(k)

ȳ(k) = Hx̄(k)
(3.18)
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dove:

F = eATs =

[
cos(ωoTs) − 1

ωoL
sin(ωoTs)

1
ωoC

sin(ωoTs) cos(ωoTs)

]
,

G1 =
(
eATs − I2

)
A−1B1 =

[
1
ωoL

sin(ωoTs)

1− cos(ωoTs)

]
,

G2 =
(
eATs − I2

)
A−1B2 =

[
1− cos(ωoTs)

− 1
ωoC

sin(ωoTs)

]
,

H =
[
1 0

]

(3.19)

Si faccia attenzione come sia stato posto Rs,L = 0 per semplificare la trattazione. Ti-
picamente si può assumere la frequenza di campionamento fs molto superiore alla
frequenza naturale fo = 2π

√
1/LC, cioè ωoTs � 1, per cui le matrici F e G in (3.19)

possono essere approssimate come segue [9]:

F ≈
[
1 −TsL

−TsC 1

]
, G1 ≈

[
Ts
L

0

]
, G2 ≈

[
0

−TsC

]
(3.20)

tale approssimazione corrisponde alla linearizzazione con sviluppo di Taylor, giustifi-
cato essendo ATs → 0.

Ovviamente è possibile derivare la funzione di trasferimento tra il duty-cycle e la
corrente di induttanza come segue:

Gid(z) =
IL(z)

D(z)
= H

(
zI2 − F

)−1
G2. (3.21)

Anche in questo caso valgono le stesse considerazioni sul carico fatte per la funzione
di trasferimento a tempo continuo.

3.4.3 Controllo di corrente

Per evidenziare le caratteristiche dei diversi controllori di corrente sono trascurati, nel
seguito, gli effetti di quantizzazione presentati nella Sezione 3.3.

3.4.3.1 Controllo PI

Il regolatore PI, come noto, è uno degli algoritmi di controllo più utilizzati, essendo ca-
ratterizzato da bassa complessità di progetto ed implementazione, pur offrendo ottime
prestazioni dinamiche. La presenza della componente integrale, in particolare, confe-
risce le note proprietà di reiezione ai disturbi e precisione di inseguimento, elevando
notevolmente il guadagno in bassa frequenza del sistema controllato.
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In questa sezione è descritto il progetto di un regolatore PI digitale attraverso discre-
tizzazione di un regolatore PI analogico. La presentazione della procedura di design di
un PI a tempo continuo non rientra tra gli obiettivi di questo lavoro, per cui si assume
di disporre di un regolatore analogico adeguatamente progettato.

La procedura di discretizzazione del compensatore analogico, a differenza del pro-
getto diretto a tempo discreto, richiede l’introduzione di alcune approssimazioni, de-
rivanti da:

• metodo di discretizzazione prescelto;

• modalità di rappresentazione dei ritardi propri del sistema digitale, sotto forma
di ritardi equivalenti a tempo continuo.

Sono possibili diverse strategie di discretizzazione, alcune basate sull’invarianza del-
la risposta dinamica del sistema in corrispondenza di opportuni ingressi, tipicamente
l’impulso di Dirac, altre basate su metodi di integrazione numerica. Tra questi ulti-
mi, i principali sono l’integrazione secondo Eulero, sia con implementazione "avanti"
sia "indietro" (forward Euler e backward Euler), e l’integrazione trapezoidale. Il sistema
discreto è ottenuto sostituendo nella funzione di trasferimento a tempo continuo, la
relazione che lega gli operatori complessi s e z detta Z-form e dipendente dal metodo
di integrazione prescelto, come visibile in Tab. 3.1. In tabella è riportato il rapporto

Metodo Z-form Distorsione < 3%

Forward Euler s = z−1
zTs

fs
f > 20

Backward Euler s = z−1
Ts

fs
f > 20

Trapezoidale (Tustin) s = 2
Ts
z−1
z+1

fs
f > 10

Tabella 3.1: Metodi di discretizzazione [3].

minimo che deve sussistere tra frequenza di campionamento ed una data frequenza
di interesse f, in modo che la distorsione di fase introdotta dalla discretizzazione a
tale frequenza sia minore del 3%. L’effetto di distorsione di fase è detto anche warping;
come evidente il metodo che introduce minor approssimazione è quello di Tustin.

Riguardo il ritardo introdotto dal sistema digitale va precisato, che per ottenere delle
prestazioni soddisfacenti, il controllore analogico deve essere progettato tenendo conto
di questo ritardo.

Lo schema a blocchi dell’anello di corrente con regolatore PI discreto è visibile in Fig.
3.15. Nel seguito è descritta la discretizzazione del regolatore analogico con metodo di
Eulero "indietro"; l’equazione del regolatore PI analogico è:

PI(s) = KP +
KI
s

= KI ·
1+ sKPKI
s

(3.22)
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Figura 3.15: Schema a blocchi dell’anello di controllo con regolatore PI.

sostituendo la Z-form corrispondente al metodo backward Euler si ottiene:

PI(s) = KP +KITs ·
z

z− 1
= KI ·

1+ z−1
zTs

KP
KI

z−1
zTS

. (3.23)

Dalla (3.23) è possibile derivare facilmente l’algoritmo di controllo sotto forma di
sistema di equazioni alle differenze [3]:mI(k) = KITs · ei(k) +mI(k− 1)

m(k) = KP · ei(k) +mI(k).
(3.24)

Discretizzando il regolatore con Tustin, invece, si ottiene:mI(k) = KITs ·
ei(k)−eI(k−1)

2 +mI(k− 1)

m(k) = KP · ei(k) +mI(k).
(3.25)

L’unica differenza tra i regolatori digitali ottenuti in (3.24) e (3.25) risiede nella par-
te integrale. Discretizzando con Eulero "indietro", infatti, il calcolo della componente
integrale al passo k è basato sul campione al passo k dell’errore, mentre discretizzan-
do con Tustin il calcolo è basato sulla media mobile dei due campioni più recenti
dell’errore, e(k) ed e(k− 1).

É importante sottolineare che:

• i guadagni KP e KI ottenuti discretizzando con Eulero "indietro" e Tustin sono
uguali;

• il guadagno KP del regolatore digitale è uguale al guadagno KP del regolatore
analogico, mentre il guadagno integrale del regolatore discretizzato è pari a Ts
volte il guadagno integrale del regolatore analogico:

KP,d = KP , KI,d = TsKI. (3.26)

• Il periodo di campionamento Ts considerato per la discretizzazione coincide con
il periodo di campionamento del controllore, inteso come aggiornamento del
duty-cycle, e con la frequenza di commutazione del convertitore5.

5 Come espresso nella Sezione 3.1.3.



38 controllo digitale per convertitori dc/ac

Vale la pena rimarcare l’importanza del progetto del regolatore analogico consi-
derando il ritardo di elaborazione introdotto dall’implementazione digitale. Per non
penalizzare il margine di fase del sistema controllato, la banda passante di un regola-
tore analogico progettato tenendo conto del ritardo di elaborazione, ovviamente, deve
essere minore di quella del regolatore progettato senza ritardo. In Fig. 3.16 è visibile, a
titolo di esempio, la corrente di induttanza in risposta ad una variazione a gradino del
riferimento. La risposta del sistema in Fig. 3.16a, rispetto a quella di Fig. 3.16b, presen-
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FIGURE 3.12: Simulation of the VSI with the digital PI controller including the calculation delay. (a)
Details of the controller response to a step reference amplitude change without redesign: undershoot and
oscillating response. (b) Details of controller response with redesign: reduced undershoot, reduced speed of
response, increase of phase shift.

account the exact duration of the computation delay and so, by using modified Z-transform,
exactly models the duty-cycle update instant within the modulation period. In this way, the
penalization of the digital controller with respect to the analog one can be minimized and a
significant performance improvement, with respect to the case of Fig. 3.12(b), can be achieved.
This will be the subject of Section 3.2.6.

3.2.5 Derivation of a Discrete Time Domain Converter Dynamic Model
What we have described so far is a very simple digital controller design approach. It is based
on the transformation of the sampled data system into a continuous time equivalent, which
is used to design the regulator with the well-known continuous time design techniques. The
symmetrical approach is also possible. In this case, the sampled data system is transformed into
a discrete time equivalent, which can be used to design the controller directly in the discrete
time domain. We will now present a short review of this strategy.

Discrete time models for power electronic circuits have been widely discussed in the past
(see, for example, [6–8]). The detailed and precise discrete time converter model is generally
based on the integration of the linear and time-invariant state space equations, associated with
each switch configuration (i.e., turn-on and turn-off ). Then, the state variable time evolutions,
obtained separately for each topological or switch state, are linked to one another exploiting
the continuity of the state variable, i.e., imposing the final state of one configuration to be the

(a)
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Figura 3.16: Corrente di induttanza, risposta ad una variazione a gradino del riferimento: PI

analogico progettato senza tenere conto del ritardo (a) e tenendo conto del ritardo
(b) [3].

ta minor sovraelongazione ed oscillazione residua, ad indicare un maggiore margine
di fase, e un tempo di assestamento più lungo, legato alla minor banda passante.

Va precisato, infine, come il progetto del PI appena descritto sia stato realizzato con-
siderando il sistema a vuoto, condizione tipicamente peggiore dal punto di vista della
stabilità. Per tale motivo è derivata esplicitamente solo la funzione di trasferimento
Gid(s) a vuoto.

3.4.3.2 Controllo dead-beat

Il controllo DB, oggetto di numerosi lavori in letteratura, tra i quali si citano [20, 21, 10,
22], rientra nella famiglia dei regolatori in retroazione di stato a tempo discreto.

L’algoritmo di controllo DB, realizzabile solamente con approccio digitale, prevede
l’allocazione diretta degli autovalori del sistema controllato nell’origine del piano com-
plesso. Come noto dalla teoria dei sistemi, gli autovalori del sistema coincidono con i
poli della funzione di trasferimento a catena chiusa, per cui il regolatore DB conferisce
al sistema controllato le due seguenti proprietà:

• funzione di trasferimento a catena chiusa equivalente ad un puro ritardo;
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• errore di inseguimento nullo in un numero finito di passi;

Si noti come queste due caratteristiche siano equivalenti, la prima declinata nel domi-
nio della frequenza, la seconda nel dominio del tempo.

In questa sezione sono introdotti gli aspetti peculiari del regolatore DB, mentre, la
descrizione dettagliata del DB di corrente per VSI è descritta nel Capitolo 5. Come sarà
più chiaro nel seguito, l’algoritmo DB può essere derivato con un approccio alternativo
al progetto in spazio di stato, basato, nel caso del controllo corrente, sulla predizio-
ne della tensione di inverter che conferisce al sistema il comportamento desiderato.
Per tale motivo il regolatore DB, talvolta, è indicato in letteratura come controllore
predittivo.

Gli aspetti peculiari di un controllore DB sono:

• prestazioni dinamiche tipicamente molto superiori a quelle ottenibili con i clas-
sici regolatori PI o PID;

• semplicità di progetto, noti i parametri del sistema;

• necessità della misura o stima della tensione di uscita, condizione aggiuntiva
rispetto ai PI o PID;

• elevata sensibilità alle variazioni parametriche, come la saturazione dell’indut-
tanza, e alla presenza di dinamiche non modellate, come i tempi morti.

Quest’ultima caratteristica è attribuibile al basso guadagno in bassa frequenza proprio
del regolatore DB, che non comprende una componente integrale.

A titolo di esempio in Fig. 3.17a e Fig. 3.17b sono riportati gli effetti della variazione
dell’induttanza sul transitorio di corrente e sulla posizione dei poli a catena chiusa
di un VSI [3]. Come visibile una variazione ∆L del 95%, che può essere somma di un
errore di modellazione e variazione vera e propria dell’induttanza, porta il sistema vi-
cino dell’instabilità. Ciò è chiaramente anche osservando la posizione dei poli a catena
chiusa.

Le problematiche sopracitate possono essere efficacemente risolte con l’aggiunta di
un termine integrale, adeguatamente progettato, al regolatore DB oppure con l’adozio-
ne di un compensatore del disturbo [21, 22].

In Fig. 3.18, invece, è evidenziato l’effetto introdotto dai tempi morti, necessari per
il corretto funzionamento del VSI, sulla risposta temporale del sistema in controllo
di corrente con regolatore DB. Come visibile sono presenti una distorsione nell’attra-
versamento dello zero della corrente ed un errore di inseguimento a regime. Per la
compensazione di questi effetti sono state sviluppate numerose strategie, sia offline,
basate sulla pre-compensazione della distorsione, sia online, basate sulla misura della
tensione di inverter [23].

Un netto miglioramento delle prestazioni è ottenibile considerando il modulatore
PWM funzionante in double-update, ovvero con due istanti di aggiornamento del duty-
cycle per ogni periodo di modulazione. Tale scelta equivale a raddoppiare la frequenza
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FIGURE 3.19: Simulation of the VSI with the predictive controller and different level of mismatch

on parameter LS. The figure shows the response to a step reference change of the sampled VSI output

current IO.

From (3.27) we see that the magnitude of the closed loop system’s eigenvalues is limited to

the square root of the relative error on LS. This means that unless a higher than 100% error is

made on the estimation of LS or, equivalently, unless a 100% variation of LS takes place, due to

changes in the operating conditions, the predictive controller will keep the system stable. Please

note that, interestingly, this result is independent of the sampling frequency. Of course, even

if instability requires bigger than unity eigenvalues, the good reference tracking properties of

the predictive controller are likely to get lost, even for smaller than unity values of the relative

error. We can visualize the effect of �LS considering Fig. 3.19. Please note that, differently

from previous figures, Fig. 3.19 shows the sampled current and its reference to better put into

evidence the effect of the parameter mismatch. We can immediately see how the presence of

a mismatch determines an oscillatory response. Please note that the undershoot is not affected

by the amount of mismatch, while the damping factor is. With a 95% mismatch the response

is lightly damped and barely acceptable for practical applications.

As it might be expected, the robustness of the predictive controller to mismatches gets

worse if the estimation of the phase voltage is used instead of its measurement. The analytical

investigation of this case is a little more involved than the previous one, but still manageable

with pencil and paper calculations. The procedure consists in writing the system (3.19), con-

troller (3.21), and estimator (3.24) equations, either solving them using Z-transform to find

(a)
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the reference to output transfer function, or, equivalently, arranging them to get the state ma-

trix, and, finally, examining the characteristic polynomial of the system. Following the former

procedure, we get

λ(z) = z3 ± 3 · �LS

LS

· z ± 2 · �LS

LS

. (3.28)

It is now possible to plot the zeros of the characteristic polynomial, i.e., the closed loop

system eigenvalues, as functions of �LS. Considering only negative signs in (3.28), we find

the results presented in Fig. 3.20. The figure shows that only a 20% error is allowed before

system instability occurs. It is worth noting that this result is independent of the switching

frequency since (3.28) is only a function of the mismatch error �LS. Moreover, it is interesting

to note that the unstable pole is at half of the sampling frequency, since it lies on the real

axis. Instead, considering positive signs in (3.28) a similar situation can be found, where the

minimum variation required to induce instability is somewhat higher than the previous one.

Fig. 3.20, therefore, represents the worst-case condition.

The results we have just found seem to completely undermine the practical applicability

of the dead-beat current controller, especially when the output voltage estimation is considered.

Fortunately, this is hardly the case. The reason is that it is possible, with some modifications

of the controller structure, as those suggested in [10, 11], to strongly improve the controller

robustness, making it perfectly apt to practical applications.

1

-1

1

(a)

(b)
(c)

(c)
(b)

(c)
(b)

Re(z)

Im(z)

FIGURE 3.20: Plot of the closed loop system eigenvalues as functions of the parameter LS mismatch.

(a) �LS = 0. (b) �LS = 0.2 · LS. (c) �LS = 0.3 · LS .

(b)

Figura 3.17: Effetto della variazione dell’induttanza su comportamento transitorio della
corrente (a) e posizione dei poli a catena chiusa (b) [3].

di campionamento del controllore che diventa, quindi, doppia rispetto alla frequenza
di commutazione. In questo modo il ritardo equivalente del sistema controllato con DB

è dimezzato.
Il double-update è utilizzabile anche nel caso si consideri il regolatore PI di corrente.

L’effetto immediato è l’aumento della banda passante del sistema controllato, essendo
dimezzato il ritardo di elaborazione, pari a Tsw/2.

3.4.4 Controllo di tensione

Come già accennato, l’anello di regolazione di tensione di colloca esternamente all’a-
nello di corrente. Il processo visto dal regolatore di tensione, quindi, è il convertitore
controllato in corrente; questo deve essere adeguatamente modellato per il progetto
del compensatore di tensione. A differenza del controllore di corrente, che richiede la
modellazione ai valori medi e successiva linearizzazione del convertitore, le funzioni
di trasferimento del sistema controllato in corrente sono tipicamente disponibili. Uno
schema rappresentativo della struttura multianello è presente in Fig. 3.19.

L’anello di corrente può essere facilmente rappresentato attraverso la funzione di
trasferimento Gii tra riferimento di corrente i∗L e corrente stessa iL. Tale funzione di
trasferimento dipende dalle componenti presenti nell’anello di corrente, in particolare
dal controllore di corrente prescelto. Nel caso di un controllore di corrente digitale
la funzione di trasferimento sopracitata può essere naturalmente espressa nel domi-
nio Zeta, essendo il regolatore già descritto con tale rappresentazione, per cui si ha
Gii = Gii(z). Tipicamente, per l’espressione del processo in z, si segue la procedura di
discretizzazione presentata nelle sezioni precedenti.
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FIGURE 3.21: Simulation of the VSI with the predictive controller and dead-times. The dead-time ef-

fects are as follows: (i) crossover distortion, visible in the inset; (ii) steady-state error between the amplitude

of the converter current and its reference. The sampled output current is shown instead of the instanta-

neous one to eliminate the ripple, which can mask the error. Dead-times are set to 5% of the modulation

period, just to magnify the effect.

which makes the transient duration longer. It is worth noting that Fig. 3.21 is obtained assuming

that the duration of the dead-time is about 5% of the modulation period. This is an exaggerated

value, which is used in the simulation on purpose, just to magnify the current distortion. In

practical situations, dead-times are in the range between 1% and 2% of the modulation period

and the overall effect on the converter output current is accordingly smaller.

There are different possible methods to compensate the dead-time induced output current

distortion, which are sometimes also used in conjunction with regulators, like the PI controller,

which present a significant low-frequency rejection capability. That is because such regulators

are nonetheless exposed to crossover distortion that can be unacceptable for some applica-

tions, like, for example, high-quality electrical drives. In the case of the dead-beat controller

some form of compensation is instead mandatory. Compensation methods can be divided into

(i) closed loop or on-line and (ii) open loop or off-line. The best performance is offered by closed

loop dead-time compensation, which requires, however, the measurement of the actual inverter

average output voltage. Its comparison with the voltage set-point provided to the modulator

Figura 3.18: Effetto dei tempi morti sul sistema con controllo di corrente DB [3].

Ai fini del progetto del controllore di tensione, inoltre, è utile definire la funzio-
ne di trasferimento Gvi(s) tra corrente e tensione di uscita, dipendente dal carico
considerato, e la Gvd(s), tra duty-cycle e tensione di uscita; è facile osservare che
vale Gvd(s) = Gid(s) ·Gvi(s). In questo modo lo schema a blocchi del sistema mul-
tianello può essere rappresentato come in Fig. 3.20. La Gvi è direttamente funzione
dell’impedenza di carico ZL(s), essendo:

Gvi(s) =
1

sC
//ZL(s). (3.27)

In condizioni di cortocircuito al carico le Gvi e Gvd sono ovviamente nulle.

3.4.4.1 Controllo PI

Il progetto del regolatore PI di tensione è molto simile a quello seguito per il PI di cor-
rente: è progettato inizialmente un regolatore analogico, successivamente discretizzato
con uno dei metodi presentati in precedenza. La principale differenza è la mancanza
del ritardo proprio del sistema digitale, considerato invece nell’anello di corrente.

Il design del regolatore analogico avviene, come nel caso del controllo di corrente,
specificando vincoli in termini di banda passante del sistema controllato e margine
di fase. Determinati i guadagni KP e KI del controllore analogico, i corrispondenti
guadagni del controllore digitale sono, come nel caso dell’anello di corrente:

KP,d = KP , KI,d = TsKI. (3.28)

Anche in questo caso, come si è considerato il progetto del PI in assenza di carico,
condizione peggiore dal punto di vista della stabilità.
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FIGURE 5.1: Typical organization of a multiloop digital controller.

While the latter transfer function depends on the particular application, and we will

examine some particular cases in the following sections, the current control block model is

independent of anything external to it. We can choose different model structures, based on the

type of current controller we have actually implemented. An example that is generally apt to

model PI or other conventional regulators is as follows,

IO

IOREF

(s ) = G0

1

1 + s τCC

, (5.1)

Signal
conditioning

IOREF External 
Controller

XOREF

XO

Current 
Control
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O

IO XO

-+

Signal
sampling

FIGURE 5.2: Block diagram of the external loop digital controller.

Figura 3.19: Schema a blocchi tipico di un sistema di controllo multianello per la regolazione
di corrente e tensione [3].

Il comportamento dinamico del PI di tensione è verificato effettuato un distacco di
carico in cresta, cioè nell’istante in cui la forma d’onda di tensione raggiunge il valore
massimo, come visibile in Fig. 3.21. Il distacco di carico si manifesta come un errore di
tensione negativo che deve essere compensato dal controllore.

3.4.4.2 Controllo dead-beat

Analogamente a quanto fatto per il controllo di corrente è possibile derivare un rego-
latore DB per l’anello di tensione. In questo modo, considerando l’anello di corrente
regolato con un DB si ottiene una struttura multianello in cui i regolatori DB di corrente
e tensione sono disaccoppiati, soluzione che coniuga elevate prestazioni e flessibilità.

Va precisato, tuttavia, che il progetto rigoroso del regolatore DB prevederebbe la sin-
tesi attraverso allocazione degli autovalori del sistema di dimensione due, in cui le
variabili di stato sono corrente di induttanza e tensione di uscita. Tale strategia di con-
trollo, detta anche multi-variable predictive control [6, 24, 25], non consente una gestione
diretta della corrente, problematica dal punto di vista della sicurezza e protezione dai
guasti. Uno schema di esempio di un sistema di controllo DB multi-variabile è visibile
in Fig. 3.22.

A titolo di esempio, in Fig. è riportata la risposta ad un distacco di carico in cresta
del sistema controllato con DB multi-variabile. Rispetto alla risposta del sistema con-
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Figure 4.15 Small-signal block diagram of the digital multiloop control.

the current control loop much faster. This philosophy directly reflects upon the design
procedure, so that the current loop design and the voltage loop design are carried out
in a two-step sequence, rather than simultaneously.

The equivalent small-signal block diagram of the control system is illustrated
in Fig. 4.15. Consider the current loop compensator design first. Assuming that the
voltage loop is open, the current loop gain Ti(z) is

Ti(z) � −
ûy(z)

ûx(z)
= Gc,i(z)HiGiu(z), (4.50)

where Hi is the inductor current sensing gain and Gc,i(z) is the current loop compen-
sator transfer function to be designed. It is assumed that the sensing gain is normalized
to Hi = 1. The control-to-inductor current transfer function Giu(z) can be obtained
straightforwardly from the converter models derived in Section 3.2.1. The Bode plots
of the uncompensated loop gain Tu,i(z) = HiGiu(z), reported in Fig. 4.16, exhibit
well-behaved dynamics up to a significant fraction of the Nyquist rate, a situation
that only differs from the familiar analog control case by the additional phase lag
associated with the overall loop delay

td = tDPWM =
Ts

2
= 500 ns. (4.51)

Below resonance, Tu,i(z) has a slope of 20 dB/decade as a result of a zero located in
close proximity of z = 1. Notice that the sampling strategy considered in this example
is such that the sampled current very closely follows the actual average current. As a
result, the low-frequency behavior of Giu(z) accurately resembles its s-domain coun-
terpart Gid(s), and a zero at dc is predicted.1 On the basis of the above-mentioned

1A closer examination of the location of the zero shows a value slightly different from z = 1. This is due to
the fact that the inductor current waveform, regardless of the sampling strategy, is never exactly triangular,
and therefore the sampled current slightly departs from the average current. The z-domain model correctly
accounts for this aliasing effect, which nonetheless remains unimportant from a practical standpoint.

Figura 3.20: Schema a blocchi del sistema multianello con rappresentate le funzioni di
trasferimento Gid e Gvd [4].

P1: IML/FFX P2: IML/FFX QC: IML/FFX T1: IML

MOBK037-05 MOBK037-Buso.cls October 20, 2006 15:42

EXTERNAL CONTROL LOOPS 119

VOREF

-+ s

K
K I

P +

TVG

S

S

TI sT1

sT1.
G

1

VO_S

VO

SsC

1V

-+
IO

ILOAD

e

FIGURE 5.5: Block diagram of the voltage loop digital PI controller for the UPS of Fig. 5.3.

while that of the inverter load (Fig. 5.3) can be easily given by

VO

IO

(s ) = 1

s CS

. (5.12)

We can now build the block diagram around which the design of the PI voltage controller

can be developed. This is shown in Fig. 5.5.

As can be seen, the control problem we are now considering is very similar to that

considered in Chapter 2 for the continuous time PI current controller design. An important

difference is that the holder delay effect, for the reasons explained above, has not to be considered

in this design.

The procedure to solve this problem, determining the PI controller gains KP and KI is

presented in Aside 9. As can be seen, it closely follows the one we considered in Chapters 2 and

3: first we determine a continuous time voltage PI controller that, later, we turn into a digital

one by discretization. The PI voltage controller design is therefore concluded by the calculation

of the discrete time equivalent of both gains. As usual, the final step we need to take is the

simulation of the complete dynamic system, with current and voltage regulators. An example

of the results obtained for our test case is shown in Fig. 5.6.
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FIGURE5.6: Dynamic response of the digital PI voltage controller: (a) response to a step load disconnec-

tion: the load current instantaneously reduces from about 9.1 ARMS to 0; (b) details of the previous figure.
Figura 3.21: Tensione di uscita del sistema controllato con PI di tensione in seguito a distacco

di carico, la corrente di carico passa repentinamente da 9.5A a 0 [3].

siderando il regolatore PI di tensione, è osservabile un netto miglioramento sia della
risposta transitoria, sia dell’errore di inseguimento a regime.

Il progetto del DB di tensione per uno schema multianello è presentato nella Sezione
5; per un approfondimento sul progetto multi-variabile si rimanda a [6].

3.5 saturazione dell’attuatore e anti-windup

La saturazione dell’attuatore, il modulatore PWM stesso nei convertitori PWM, rap-
presenta una condizione in cui il sistema controllato funziona in condizioni di non
linearità [4].

Tipicamente la saturazione dell’attuatore si verifica quando il sistema è sottoposto a
transitori di notevole entità. Nel caso del modulatore PWM, sia esso analogico o digitale,
la saturazione è intesa come limitazione del valore massimo e minimo che possono
essere assunti dal segnale di controllo, che dipende dalla struttura del modulatore
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Fig. 1. (a) Basic scheme of the proposed method. (b) Timing of the control
law.

sampling of the system), the discrete time dynamic equations
can be written as

(3)

where

(4.a)

(4.b)

(4.c)

In (4), is the 2 2 identity matrix, is the sampling pe-
riod, and is the angular resonance frequency of
the second-order - filter.

The single-phase dynamic model (1)–(4) (as well as the con-
trol developed hereafter) is directly extendable to three-phase
three-wire balanced filters by means of the conventional
stationary frame ( ) transformation so that (1)–(4) can be
seen as the system dynamic equations for both the and co-
ordinates. In the case of three-phase four-wire filters, each
phase can be treated separately and, of course, (1)–(4) are the
dynamic equations of each independent phase. Thus, the dis-
cussed method is directly applicable to three-phase systems.

B. Deadbeat Control on Output Voltage and Inductor Current
[9]

Let us first consider the ideal case where the computation
delay is neglected. Assuming that the reference trajectory is

known, the system dynamic equations can be written in incre-
mental terms, i.e.,

(5)

where and
. The discussion on how to obtain the reference variables

( , ) in this ideal case is reported in [11]. The
linear state feedback

(6)

which ensures a deadbeat response both for the output voltage
and the inductor current, is obtained by allocating both eigen-
values (poles) of the matrix in the origin. Simple
calculations show that coefficients and are given by

(7)

Since both poles of the closed-loop system are in the origin,
the control on the two state variables is achieved in two sampling
periods.

C. Control Including the Computational Delay and the State
Estimation

The practical system is affected by an inherent delay due to
the computational time, which means that the calculated in-
verter voltage during the sampling period can be applied to
the actual system only the next sampling interval 1. From the
modeling point of view, an additional dynamic equation repre-
senting the computational delay needs to be added to (3), i.e.,

, with being the calculated in-
verter voltage based on variables sensed at instant . Instead of
including this additional dynamic equation into the system and
solving the state feedback of the resulting third-order system, as
proposed in [12], a state observer is used for predicting the state
at sampling , as already proposed in [9]. In fact, taking into ac-
count that for the calculation of voltage [or 1)]
only samples at 1 are available for control (see Fig. 1) and
evaluating the applied control voltage based on estimated
voltage and current at sampling instant , i.e.,

(8)

(where is the estimated voltage and
current at instant ), an alternative method to overcome the com-
putational delay problem is used. Compared to [12], this ap-
proach gives a more intuitive insight on how to reduce the con-
trol sensitivity to model uncertainties, parameter mismatches,
and noise on sensed variables, as described hereafter.

The state estimation at instant ( 1) is obtained by means of
a conventional Luenberger estimator

(9)

where is a 2 2 matrix designed by proper pole allocation.
In the case of a deadbeat estimator, both the eigenvalues of the

Figura 3.22: Schema di controllo DB multivariabile [6].

stesso
Il problema dell’anti-windup si presenta ogni qual volta il controllore includa una

componente integrale. Si consideri, ad esempio, il convertitore con controllo di corren-
te descritto nelle sezioni precedenti sottoposto ad un gradino positivo della corrente
di carico, di entità tale da portare in saturazione il modulatore PWM. Durante la satu-
razione il duty-cycle è fissato al 100%, per cui il convertitore applica tutta la tensione
possibile per seguire la variazione a gradino della corrente. L’errore di inseguimento,
positivo e in crescita durante la saturazione, viene integrato senza soluzione di con-
tinuità, elevando rapidamente la componente integrale del segnale di controllo oltre
il valore di regime. Di conseguenza, per riportare al valore di regime il segnale di
controllo, deve essere integrata una sufficiente quantità di errore negativo. Questo fe-
nomeno, tipico dei regolatore PID, si manifesta sotto forma di elevata sovraelongazione
ed elevato tempo di assestamento per il sistema controllato, come visibile nell’esempio
di Fig. 3.24.

Nel seguito è descritto uno degli algoritmi di anti-windup più semplici ed al tempo
stesso efficaci. La discussione delle altre numerose strategie di anti-windup esula dagli
obiettivi di questo lavoro, approfondimenti possono essere trovati in [3, 4].
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FIGURE 5.9: Dynamic response of the digital dead-beat voltage controller: (a) response to a load step

disconnection; (b) details of the previous figure.

Aside 10

We consider the discrete time equivalent model for the UPS system given by (5.9), which

we recall here for clearness, i.e.,

x(k + 1) = �x(k) + �VV OC(k) + �I ILOAD(k), (A10.1)

where x(k) = [
V O(k) I O(k)

]
T and

� =

⎡⎢⎣ cos (ω0Ts)
1

ω0CS

sin (ω0Ts)

− 1

ω0LS

sin (ω0Ts) cos (ω0Ts)

⎤⎥⎦ , �V =
⎡⎣ 1 − cos (ω0Ts)

1

ω0LS

sin (ω0Ts)

⎤⎦ ,

�I =
⎡⎣− 1

ω0CS

sin (ω0Ts)

1 − cos (ω0Ts)

⎤⎦ . (A10.2)

What we want is to build a dynamic state feedback controller around variable V OC, which

can be represented by the following equation,

V OC(k + 1) =
[

K1 K2

]
(xREF(k) − x(k)) + K3V OC(k), (A10.3)

where gains K1, K2, and K3 have to be determined and xREF(k) =
[

VOREF(k) IOREF(k)
]T

Figura 3.23: Tensione di uscita del sistema controllato con DB multivariabile in seguito a
distacco di carico [3].

3.5.1 Limitazione dinamica dell’integratore

La limitazione statica dell’azione integrale, intesa come arresto dell’integrazione in sa-
turazione o limitazione in un range adeguato della componente integrale, rappresenta
la strategia di anti-windup più immediata, ma non completamente efficace.

La limitazione dinamica della componente integrale durante il transitorio, invece,
consente di limitare al minimo il tempo di assestamento del segnale al termine della
saturazione. Per semplicità si considera l’esempio di un regolatore PI; l’algoritmo è
basato sulle seguenti regole:

1. la somma delle componenti proporzionale e integrale è mantenuta inferiore, o al
più uguale, al limite di saturazione dell’attuatore;

2. ad ogni periodo di campionamento del controllore è calcolato un limite LI(k) per
l’azione integrale, in funzione del valore assunto dalla componente proporziona-
le:

∣∣LI(k)
∣∣ = mMAX −

∣∣mP(k)
∣∣ (3.29)

dove mMAX e mp(k) sono, rispettivamente, il limite di saturazione dell’attua-
tore e la componente proporzionale calcolata al passo k−esimo come mP(k) =

KP εI(k), con KP guadagno proporzionale.

Lo schema a blocchi corrispondente a questa strategia di anti-windup è visibile in Fig.
3.25. In Fig. , invece, è evidenziata la risposta di un sistema con regolatore PI, del tipo
presentato nella Sezione 3.4.3.1, durante la saturazione, confrontando il caso senza e
con anti-windup.
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Figure 4.33 Synchronous Buck example: impact of PWM saturation during a 0 A→10 A
step-load transient.
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Figure 4.34 Saturated integrator.

state variable to within the range [U−
i , U+

i ]. Equations of the integrator become

uacc [k] = Kie[k] + ui[k − 1],

ui[k] =

⎧
⎨
⎩

U+
i if uacc [k] ≥ U+

i ,
U−

i if uacc [k] ≤ U−
i ,

uacc [k] otherwise.

(4.102)

Figura 3.24: Windup dell’integratore su inverter half-bridge sottoposto a gradino positivo della
corrente di carico [4].

3.6 controllo di corrente sovracampionato

Il sovracampionamento della corrente rappresenta una soluzione efficiente per miti-
gare gli svantaggi introdotti dal ritardo intrinseco del modulatore PWM digitale [3].
Rispetto agli algoritmi di controllo di corrente presentati nelle sezioni precedenti, tut-
tavia, il sovracampionamento non è realizzabile con hardware convenzionale, come
microcontrollori o DSP. I due principali limiti, infatti, sono costituiti dal ritardo di
conversione degli ADC convenzionali integrati nei DSP e nel ritardo di elaborazione re-
lativamente elevato proprio di questi dispositivi. L’implementazione di un controllore
sovracampionato, quindi, richiede:

• convertitori A/D estremamente veloci, con velocità di conversione dell’ordine
dei MS/s;

• hardware che minimizza il ritardo di elaborazione, tipicamente FPGA.

In questa sezione sono brevemente introdotti i seguenti controllori di corrente sovra-
campionati:

• regolatore PI sovracampionato, con riferimento a [3];

• regolatore DB sovracampionato [10];

• regolatore a isteresi digitale a frequenza fissa [26].
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FIGURE A4.1: Dynamic behavior of the PI controller during saturation: (a) no anti-wind-up;
(b) anti-wind-up.

The solution to this problem is based on the dynamic limitation of the integral controller
output during transients. Transients can be detected monitoring the output of the controller
proportional part: in a basic implementation, any time this is higher than a given limit,
the output of the integral part of the controller can be set to zero. Integration is resumed
only when the regulated variable is again close to its set-point, i.e., when the output of the
proportional part gets below the specified limit. More sophisticated implementations of this
concept are also possible, where the limitation of the integral part is done gradually, for
example keeping the sum of the proportional and integral outputs in any case lower than or
equal to a predefined limit. In this case, shown in Fig. A4.2, at each control iteration, a new
limit for the integral part is computed and, if needed, the integral output is clamped.
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FIGURE A4.2: Block diagram representation of the digital PI controller with anti-wind-up action.

This implementation, of course, requires a slightly higher computational effort, which
amounts to the determination of the following quantity, where mMAX is the controller output
limit:

|LI(k)| = mMAX − |KpεI(k)|. (A4.1)

However, the result can be quite effective, as shown in Fig. A4.1(b). Please note that similar
provisions can be as well adopted to limit the state variables of any other type of digital
regulator.

Figura 3.25: Schema a blocchi dell’anti-windup con limitazione dinamica dell’integrale [3].
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(a) (b)

Figura 3.26: Corrente di induttanza ed errore di corrente, risposta ad una variazione a gradino
del riferimento: senza anti-windup (a) e con anti-windup (b) [3].

3.6.1 Controllo PI sovracampionato

La configurazione hardware del controllore PI sovracampionato è descritta in Fig. 3.27.
Come visibile il segnale di corrente è campionato, e successivamente processato, ad
ogni impulso di clock dell’ADC, derivato direttamente dal clock del DPWM e scalato
attraverso un moltiplicatore di frequenza. I vincoli sulla frequenza di clock del DPWM,
frequenza di commutazione e frequenza di campionamento sono:

• frequenza di clock del DPWM multiplo intero pari della frequenza di commuta-
zione; ogni periodo di modulazione Ts è diviso in 2M periodi di clock del DPWM,
quindi M = fDPWM/2fs.

• Frequenza di campionamento pari a Q volte la frequenza di clock del DPWM, co
Q sottomultiplo intero di M. Il fattore di sovracampionamento, quindi, è N =
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Figura 3.27: Organizzazione hardware del regolatore PI sovracampionato di corrente [3].

2M/Q, tipicamente limitato dalla massima velocità del convertitore A/D.

Il risultato dell’elaborazione della corrente in condizioni di regime è visibile in Fig.
3.28. Si faccia attenzione al fatto che l’ampiezza della DPWM è stata posta pari a M.

Figura 3.28: DPWM operante con regolatore PI di corrente sovracampionato [3].

Il progetto del regolatore PI avviene come nel caso convenzionale descritto nelle se-
zioni precedenti; gli unici accorgimenti riguardano il differente guadagno e il minor
ritardo del modulatore. É dimostrato, infatti, che il ritardo intrinseco del DPWM è ridot-
to di un fattore N rispetto alla realizzazione convenzionale. Il ritardo di elaborazione,
invece, è completamente trascurabile, per cui è possibile progettare il PI come nel caso
ideale, cioè senza tale ritardo di calcolo. La banda passante ottenibile del sistema con-
trollato, quindi, può essere elevata notevolmente, non essendo rilevante lo sfasamento
introdotto dal ritardo di calcolo.
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Per approfondimenti sul comportamento in frequenza e sulla risposta temporale del
sistema controllato con PI di corrente sovracampionato si rimanda a [3].

3.6.2 Controllo dead-beat sovracampionato

La configurazione hardware del controllore DB sovracampionato è descritta in Fig. 3.29.
Come visibile la struttura è molto simile a quella del PI sovracampionato. É presente,

Figura 3.29: Organizzazione hardware del regolatore DB di corrente sovracampionato [3].

tuttavia, un secondo canale dell’ADC, operante alla stessa frequenza del canale di cor-
rente per acquisire ed elaborare la tensione di uscita, necessaria per la realizzazione
dell’algoritmo DB.

La modalità di funzionamento è leggermente diversa da quella del PI: l’errore di
corrente, infatti, è sottocampionato, rendendo disponibile al controllo solamente due
campioni di tale quantità per ciascun periodo di modulazione. I restanti campioni
dell’errore di corrente sono elaborati da un circuito di trigger, che ha l’obiettivo di
individuare variazioni di notevole entità del riferimento di corrente, permettendo al
controllore di reagire a questi transitori in un solo periodo di campionamento. Poichè
sono disponibili al controllore solamente due campioni dell’errore di corrente per pe-
riodo di modulazione, anche il duty-cycle è aggiornato seguendo tale temporizzazione,
cioè a inizio e metà del periodo di modulazione stesso.

La principale differenza rispetto al DB convenzionale, a livello di algoritmo di con-
trollo, risiede nella gestione del ritardo di calcolo. Nel DB tradizionale questo è comple-
tamente trascurato, considerando invece un ritardo di un passo di modulazione, per
cui il calcolo del duty-cycle al passo k è effettuato basandosi su misure di corrente e
tensione al passo k− 1. La legge di controllo del DB sovracampionato, invece, è:

δ(k) =
Lfs

Vdc
·
(
i∗L(k) − iL(k)

GTI

)
+

vo(k)

2VdcGTE
+
1

2
(3.30)
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dove GTI e GTE sono i fattori di scala dei trasduttori di corrente e tensione. Come
visibile il calcolo del duty-cycle al passo k è basato sui campioni attuali di corrente e
tensione; questo è permesso dal ritardo di calcolo trascurabile dell’FPGA. Una rappre-
sentazione grafica del funzionamento del DB di corrente sovracampionato è presente
in Fig. 3.30.

Figura 3.30: Funzionamento del regolatore DB di corrente sovracampionato [3].

Per approfondimenti sul comportamento in frequenza e sulla risposta temporale del
sistema controllato con questo regolatore si rimanda a [3, 10].

3.6.3 Controllo a isteresi digitale a frequenza fissa

Il regolatore a isteresi, come accennato nelle sezioni precedenti, ha il principale svan-
taggio di operare a frequenza di commutazione variabile in presenza di corrente e
tensione non costanti. La stabilizzazione della frequenza è possibile e numerosi lavori
in letteratura presentano soluzioni in tal senso [26]. In quest’ultimo caso il regolatore a
isteresi ha un comportamento molto simile ad un convertitore PWM, almeno dal punto
di vista spettrale, soprattutto in presenza di hardware digitale. Tale soluzione costitui-
sce un sistema mixed-signal, cioè caratterizzato dalla presenza di segnali di controllo e
dispositivi di regolazione sia analogici, sia digitali.

Uno schema dell’organizzazione hardware di un regolatore a isteresi a frequenza
fissa è presente in Fig. 3.31. Come visibile, in aggiunta al circuito di acquisizione, che
riceve direttamente l’errore di corrente acquisito da un amplificatore differenziale, so-
no presenti dei comparatori analogici, che determinano gli istanti di commutazione, e
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Figura 3.31: Organizzazione hardware di un regolatore a isteresi a frequenza fissa [3].

convertitori D/A per generare le bande di isteresi variabili, necessarie per la stabiliz-
zazione della frequenza. La presenza delle componenti analogiche espone il sistema
a problemi di incertezza tipici dei circuiti analogici, quali offset, drift e invecchiamen-
to. Per superare questo limite in [26] è derivato un regolatore a isteresi a frequenza
variabili completamente digitale.

La stabilizzazione della frequenza, come accennato, avviene modificando il valore
delle bande di isteresi, che determinano gli istanti di commutazione. Una rappresenta-
zione del funzionamento del regolatore è visibile in Fig. 3.32. Il funzionamento è basato

Figura 3.32: Rappresentazione del funzionamento del regolatore a isteresi digitale a frequenza
fissa [3].
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sul’elaborazione parallela di cue circuiti, che riconoscono uno l’attraversamento dello
zero, l’altro il raggiungimento della banda di isteresi da parte dell’errore di corren-
te. La sincronizzazione di questo sistema avviene generando degli appositi segnali di
trigger a frequenza doppia rispetto alla frequenza di commutazione desiderata.

Per un approfondimento sul funzionamento, risposta dinamica e risposta temporale
del sistema controllato con regolatore a isteresi digitale a frequenza fissa si rimanda a
[3, 26].



4
M E T O D O L O G I A E S T R U M E N T I D I A N A L I S I

In questo capitolo sono descritti la procedura e gli strumenti di analisi del sistema
di controllo DB multianello presentato nel Capitolo precedente. Al fine di fornire
una visione completa del sistema oggetto dell’analisi sono brevemente presentate le
caratteristiche principali di un inverter a tre livelli NPC, in termini topologici e di
modulazione.

4.1 inverter multilivello

In tutta generalità, un inverter multilivello consente di generare una tensione alternata
con un contenuto armonico migliore di quello ottenibile con un sistema a due livelli, a
parità di frequenza di commutazione. Questo miglioramento è ottenuto suddividendo
la tensione continua di alimentazione dell’inverter in più livelli, da cui la definizione
multilivello, consentendo alla tensione e corrente un’approssimazione migliore della
forma d’onda sinusoidale.

In aggiunta al miglior contenuto armonico, le strutture multilivello presentano dei
vantaggi in termini di dimensionamento dei componenti elettronici. Suddividendo la
tensione continua in più livelli, gli switch, nella fase di interdizione, risultano sottopo-
sti ad una frazione della tensione continua stessa. Nel caso di inverter per alte potenze,
e quindi tensioni, ciò consente di utilizzare interruttori con tensioni di blocco nomina-
li inferiori a quelle che sarebbero necessarie in un sistema a due livelli operante alla
stessa tensione. Tale possibilità evita l’utilizzo di dispositivi caratterizzati da elevate
potenze nominali come, ad esempio, i Gate Turn Off thyristor (GTO), spesso limitati nella
frequenza di commutazione [7].

I principali svantaggi delle soluzioni multilivello, invece, sono la complessità, sia a
livello circuitale, sia a livello di tecniche di modulazione e controllo.

Gli inverter multilivello possono essere classificati come segue in base alla topologia
e, quindi, modalità di funzionamento:

1. Diode Clamped Multilevel Converter (DCMLC), utilizzano dei diodi, detti di clamp,
per assicurare che la tensione ai capi di ciascun componente non superi quella
del condensatore del banco DC ad esso relativo. L’inverter NPC è un convertitore
DCMLC a tre livelli. Con l’aumento dei livelli cresce anche la quantità di gradini
della tensione di uscita, la cui forma d’onda approssima quindi sempre meglio
una sinusoide, con conseguente riduzione della distorsione armonica. Avere più
livelli significa anche suddividere la tensione fra un numero maggiore di com-
ponenti e quindi poter raggiungere tensioni più elevate. Il numero di livelli di
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tensione ottenibili, tuttavia, è abbastanza limitato, sia a causa dell’insorgere di
problemi di sbilanciamento della tensione DC, sia per motivi legati alla realiz-
zazione circuitale. In generale, un DCMLC ad m livelli è caratterizzato da m− 1

condensatori in corrente continua e produce m livelli di tensione di fase. La ten-
sione di blocco di ogni interruttore, nell’esempio di un inverter DCMLC a 5 livelli,
è limitata a Vdc/4. I principali svantaggi di questa topologia sono la difficoltà
nella stabilizzazione della tensione sui condensatori lato continua e la necessità
di diodi di clamp in grado di reggere un elevata tensione di contropolarizzazione.

2. FCMLC, in cui il livello di tensione tra due punti di un ramo del convertitore,
nell’ipotesi che i condensatori siano dimensionati per la stessa tensione, è deter-
minato dal numero di capacità connesse in serie. Come per il DCMLC, anche in
questo caso la tensione di fase di un convertitore ad m livelli consta di m valori
discreti, incluso quello di riferimento, mentre la tensione di linea è costituita da
2m− 1 livelli. Uno schema di un FCMLC a 5 livelli monofase è visibile in Fig. 4.1.

Conversione Statica dell’Energia Elettrica P. Mattavelli__________________________________________________________________________________________

12

CONVERTITORI MULTILIVELLO FLYING CAPACITORS
(soluzione ……alquanto complessa)

Figura 4.1: Schema di un FCMLC a 5 livelli monofase [7].

3. Convertitori multilivello costituiti da strutture full-bridge in cascata con sorgenti
di tensione continua separate, detti anche CMLC monofase con sorgenti DC sepa-
rate. La struttura di questo tipo di convertitori consente di evitare l’utilizzo di
diodi clamp e di condensatori ausiliari, come visibile in Fig. 4.2, dove sono visibili
lo schema di un CMLC monofase a 9 livelli con 4 sorgenti DC separate e le relative
forme d’onda di tensione. La tensione di fase in uscita è ottenuta dalla somma
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CONVERTITORI MULTILIVELLO CON PONTI AD H IN SERIE

Figura 4.2: Schema di un CMLC monofase a 9 livelli con 4 sorgenti DC separate, e relative forme
d’onda di tensione [7].

delle uscite dei quattro full-bridge che costituiscono il convertitore; ciascun ponte
intero può generare tensioni di uscita a tre livelli (+Vdc, 0, −Vdc). Per confor-
marsi alla definizione dei due tipi di convertitore precedentemente presentati, il
numero di livelli m in questo tipo di convertitore è definito come m = 2s+ 1,
dove s è il numero delle sorgenti di tensione continua. Per un approfondimento
sulla modalità di funzionamento si rimanda a [7].

4.1.1 Inverter a tre livelli NPC

In questo paragrafo è descritto a livello circuitale e di modulazione l’inverter a tre li-
vello NPC, convertitore di uscita dell’UPS considerato in questo lavoro. L’inverter NPC a
tre livelli risulta, attualmente, la soluzione a diodi di clamp più diffusa, rappresentan-
do un ottimo compromesso tra i pregi e difetti delle strutture multilivello accennati in
precedenza [7].

Lo schema circuitale di questo convertitore, nella soluzione trifase, è visibile in Fig.
4.3. La tensione continua di alimentazione è divisa in due parti dal partitore capacitivo
formato dai condensatori C1 e C2; il punto centrale del partitore O viene denominato
punto di neutro (neutral point); in condizioni di perfetto bilanciamento, il suo potenzia-
le è nullo. Ogni ramo dell’inverter è composto da quattro interruttori, generalmente
IGBT, da quattro diodi di free-wheeling in antiparallelo e da due diodi di clamp. Ciascuna
fase può essere portata a tre diversi potenziali, rispetto al puntoM, di valore Vp = E/2,
V0 = 0 e Vn = −E/2, indicati nel seguito con P, O, N. Lo stato degli switch, in funzione
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multilivello consentono comunque una buona riduzione delle armoniche generate. Lo svantaggio di queste
soluzioni riguarda principalmente la complessità sia a livello di struttura circuitale (vi sono un maggior numero
di interruttori e diodi), sia a livello di tecniche di controllo (come ad esempio il bilanciamento delle tensioni ai
capi dei condensatori lato continua).

2. L’inverter Neutral Point Clamped (NPC)

Come detto, la struttura circuitale di queste soluzioni è più complessa e tale complessità aumenta
rapidamente all'aumentare del numero di livelli. Per questo motivo, l’inverter trifase multilivello attualmente
più diffuso è quello a tre livelli; esso può essere schematizzato come mostrato in fig. 6 e viene comunemente
chiamato NPC (Neutral Point Clamped) inverter.
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Fig. 6 - Schema di principio di un inverter a 3 livelli

La tensione continua di alimentazione (tensione di link) viene divisa in due parti dal partitore capacitivo
formato dai condensatori C1 e C2; il punto centrale del partitore (O) viene denominato con il termine di punto

neutro (neutral point) e in condizioni di perfetto bilanciamento, il suo potenziale è nullo (V0=0). Ogni ramo
dell'inverter è composto da quattro switch, generalmente realizzati tramite GTO o IGBT, da quattro diodi di
freewheeling in antiparallelo e da due diodi di clamp. Ognuna delle tre fasi può essere portata a tre diversi
potenziali, rispetto al punto M, di valore VP=E/2, V0 e VN= -E/2; a questi tre potenziali associamo i nomi P,O e
N rispettivamente.

La condizione di ON-OFF degli switch in funzione dello stato della generica fase X (X=R,S,T) è
riportata nella tabella 1, dove viene indicato anche il potenziale che assume la stessa fase.

TAB 1. Stato degli switch in funzione dello stato della generica fase X
Stato della fase

X
SX1 SX2 SX3 SX4 VX

P ON ON OFF OFF +E/2
O OFF ON ON OFF Vo
N OFF OFF ON ON -E/2

2a. Fase collegata al punto P
Per imporre una tensione positiva in uscita, lo stato degli interruttori Sx1 e Sx2 deve essere ON e quello

degli interruttori SX3 e SX4 deve essere OFF. In queste condizioni, indipendentemente dal segno della corrente

Figura 4.3: Schema di un inverter NPC a tre livelli trifase [7].

dello stato della generica fase X, con X = R, S, T , è riportato in Tab. 4.1, dove è indicato
anche il potenziale assunto dalla fase stessa (lo stato on è indicato con un 1, lo stato di
off con uno 0). Per un approfondimento sulle modalità di funzionamento dell’inverter

Stato fase
X

SX1 SX2 SX3 SX4 VX

P 1 1 0 0 +E2

O 0 1 1 0 V0 = 0

N 0 0 1 1 −E2

Tabella 4.1: Stato degli interruttori della generica fase X [7].

si rimanda a [7, 27].

Modulazione PWM per inverter NPC

Le strategie di modulazione per inverter NPC a tre livelli sono [8]:

• carrier-based three-level PWM, corrispondente ad un estensione della modulazione
PWM sinusoidale a due livelli presentata nei capitoli precedenti.

• Space Vector Modulation (SVM), caratterizzata dalla presenza di 27 stati differen-
ti per gli switch nel caso a 3 livelli. Per una presentazione della modulazione
vettoriale per inverter si rimanda a [28].

• Selective Harmonic Elimination (SHE), che consente un controllo diretto del conte-
nuto armonico della tensione generata dall’inverter.
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Nel seguito ci si concentra sulla modulazione PWM carrier-based; per un approfondi-
mento sulle altre strategie di modulazione si rimanda a [8].

Per derivare la PWM a tre livelli, si utilizza una coppia di portanti triangolari vcr1
e vcr2, che possono essere sfasate tra di loro in ampiezza, come visibile in Fig. 4.4,
o nel tempo, a seconda dell’implementazione scelta per la modulazione. Questo tipo
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Fig. 1. Families of high-power converters.

Fig. 2. Power circuit of the three-level diode-clamped inverter.

Fig. 3. Working principle of the three-level NPC inverter. (a) Conduction state
to generate a positive load voltage. (b) Positive load voltage. (c) Complete load
voltage showing three levels.

All modulation and control methods can be applied to the
motor side inverter or the side active front end (AFE) inputs.

1) Carrier-Based Three-Level PWM Modulation [5]–[9],
[61]: This highly popular method is based on the comparison

TABLE I
THREE-LEVEL SWITCHING STATE

Fig. 4. Modulation methods for three-level diode-clamped inverter.

Fig. 5. Carrier-based PWM modulator.

of a sinusoidal reference υ∗ with two carriers υcr1 and υcr2. As
shown in Fig. 5, the logic is very simple

if υ∗>υcr1⇒Sa1 =ON Sa2 =ON υaN =
Vdc

2
if υcr2 <υ∗<υcr1⇒Sa1 =ON Sa2 =ON υaN =0

if υ∗<υcr2⇒Sa1 =ON Sa2 =ON υaN =−Vdc

2
.

Today, the research on this modulation method is focused on
the search for optimal switching sequences [5], operation at low

Figura 4.4: Modulazione PWM a tre livelli con portanti sfasate in ampiezza [8].

di modulazione trova applicazione grazie alla sua semplicità e ai buoni risultati che
permette di ottenere in termini di contenuto armonico. Per quanto riguarda la sua
applicazione agli inverter NPC, si possono evidenziare i seguenti limiti [7]:

1. difficoltà nel controllo del potenziale del punto intermedio tra i condensatori lato
continua;

2. la commutazione di ogni fase è ottenuta in modo indipendente dalle altre, impe-
dendo di sfruttare appieno le potenzialità dell’inverter NPC per quanto riguarda
le commutazioni degli switch.

Saturazione inferiore del duty-cycle

La saturazione inferiore del duty-cycle è una problematica tipica degli inverter a tre
livelli, e in generale degli inverter con modulazione a tre livelli. La generazione di
duty-cycle nullo, infatti, non è permessa per i limiti fisici degli switch di potenza, so-
prattutto in termini di tempo di accensione e spegnimento, e per la presenza dei tempi
morti. Nei casi in cui il duty-cycle richiesto corrisponda ad una frazione del periodo
di commutazione che non sarebbe sufficiente per l’accensione e lo spegnimento dello
switch, il duty-cycle è saturato ad un valore minimo fisso. L’ampiezza della banda di
saturazione attorno allo zero, quindi, dipende dalle caratteristiche dinamiche degli in-
terruttori utilizzati, in particolare dal tempo necessario a caricare e scaricare le capacità
caratteristiche del componente.

Ovviamente il duty-cycle è saturato anche superiormente, non essendo possibile
generare duty-cycle unitario, per gli stessi motivi sopracitati.
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Il principale effetto della saturazione inferiore del duty-cycle è la distorsione della
corrente di inverter in corrispondenza degli attraversamenti dello zero della corren-
te. Tale fenomeno sarà chiaramente visibile nei risultati sperimentali presentati nel
capitolo 7.

4.2 procedura di analisi del sistema di controllo

La procedura di analisi di un sistema di controllo prevede, in generale, le due seguenti
fasi fondamentali:

• indagine del comportamento dinamico, condotta sia in termini spettrali, sia in
termini temporali. La prima avviene con l’ausilio di diagrammi di Bode, diagram-
mi di Nyquist e rappresentazione del luogo delle radici, la seconda attraverso
l’osservazione della risposta del sistema a transitori di diversa natura. Va specifi-
cato come analisi frequenziale e temporale siano indissolubilmente legate (si pen-
si semplicemente alla relazione tra banda passante e tempo di salita in risposta
al gradino); ciascuna delle due, però, permette di evidenziare con maggior chia-
rezza determinati elementi. La caratterizzazione spettrale del sistema controllato
permette, su tutto di valutare la stabilità del sistema: sono ampiamente utilizza-
ti il criterio di Nyquist, valido per sistemi Single-Input Single-Output (SISO) e il
criterio generalizzato di Nyquist, necessario per sistemi Multiple-Input Multiple-
Output (MIMO)1. La caratterizzazione dinamica nel tempo, invece, risulta efficace
nel visualizzare le prestazioni del sistema controllato in risposta a transitori di
varia natura, difficilmente interpretabile da una rappresentazione spettrale.

• indagine del comportamento a regime, condotta tipicamente nel tempo, consente
di valutare parametri quali l’errore di inseguimento a regime, sia in termini di
ampiezza, sia in termini di sfasamento temporale. Va precisato, ancora una volta,
come tali parametri siano derivabili anche da un osservazione dello spettro del
sistema.

L’analisi del comportamento dinamico del sistema, seguendo l’approccio in [3], può
essere anche suddivisa in analisi della risposta ai piccoli segnali, small-signal frequency
response e analisi della risposta ai grandi segnali, large-signal response test. La prima è
basata sulla derivazione delle funzioni di trasferimento di interesse per il sistema, la
seconda basata sull’osservazione della risposta transitoria nel tempo.

Tali analisi sono tipicamente condotte sia in simulazione, sia a livello sperimentale.
In questo lavoro le simulazioni sono effettuate con MATLAB e Simulink, come descrit-
to nell prossimo Capitolo. La descrizione della procedura di indagine sperimentale
seguita, invece, è presente nel Capitolo 7.

1 Il criterio di Bode, basato sull’analisi del margine di fase e del margine di ampiezza, è una
particolarizzazione del criterio di Nyquist.
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Nel seguito è presente una breve introduzione dell’approccio di simulazione e spe-
rimentazione seguito, nonché degli strumenti utilizzati.

4.3 strumenti di simulazione

Come accennato le simulazione sono state condotte con MATLAB e Simulink. Sono
stati sviluppati, in particolare, due modelli Simulink per la simulazione del sistema
controllato: uno ai valori medi, in cui l’inverter e il modulatore DPWM sono sostituiti
dalle rispettive funzioni di trasferimento, ed uno a commutazione.

Il modello ai valori medi è stato sviluppato come prima fase dell’analisi in simu-
lazione, al fine di avere una rappresentazione del sistema più vicina alla definizione
teorica e poter avere un indicazione di massima sul comportamento del controllore. Il
modello a commutazione, invece, include tutte le caratteristiche e le non idealità pro-
prie di inverter e modulatore DPWM, fornendo uno strumento di indagine più vicino
alla realizzazione fisica del sistema.

Per la realizzazione delle simulazione era a disposizione un modello Simulink a
commutazione del sistema di controllo e inverter, sviluppato da Sicon S.r.l. Questo
è stato modificato implementando i regolatori DB di corrente e tensione che saranno
descritti nel prossimo capitolo.

4.4 strumenti di indagine sperimentale

Per l’indagine sperimentale del sistema di controllo era a disposizione un UPS della
famiglia Modulys, visibile in configurazione modulare in Fig. 4.5a, fornito da Sicon
S.r.l.; alcuni dati di targa dell’UPS sono visibili in Fig. 4.5a. L’UPS in dotazione è una
singola unità di potenza nominale 25 kVA trifase, con collegamento di neutro, per la
potenza monofase è 8, 3 kVA.

Per la programmazione dell’inverter, in linguaggio C, è utilizzato l’ambiente di svi-
luppo Eclipse, con integrato il compilatore di Sicon S.r.l. Per la comunicazione con
l’UPS e l’aggiornamento del firmware, invece, è utilizzato un software proprietario; la
connessione fisica può avvenire via seriale oppure via Ethernet.

Per il test dell’UPS era a disposizione un sistema di carico monofase, con la possibilità
di scegliere tra le seguenti modalità:

1. carico resistivo, composto da tre resistenze da 25Ω ciascuna. Le resistenze com-
plessiva può essere impostata a 25Ω, connettendo un solo resistore, 12, 5Ω, con-
nettendo due resistori in serie e 8, 3Ω connettendo tutti e tre i resistori in serie. Il
passaggio tra le tre configurazioni avviene con uno switch a 3 stati, mentre un se-
condo switch permette di connettere o disconnettere le resistenze, consentendo
il test a vuoto. La potenza massima del carico resistivo, assorbita nella confi-
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(a)

MODULYS GP
Three-phase UPS

Green Power 2.0 range from 25 to 600 kVA/kW 

MODULYS GP
UPS SYSTEM

Power (Sn) 25 to 200 kVA 25 to 400 kVA 25 to 600 kVA
Power (Pn) 25 to 200 kW 25 to 400 kW 25 to 600 kW
Number of power modules 1 to 8 1 to 16 1 to 24
Input / output 3/3
Redundant configuration N+x

INPUT
Voltage 400 V 3ph+N (340 V to 480 V)
Frequency 50/60 Hz ±10%
Power factor / THDI > 0.99 / < 1.5%

OUTPUT
Power factor 1 (according to IEC/EN 62040-3)
Voltage 380/400/415 V ±1% 3ph+N
Frequency 50/60 Hz ±0.1%
Voltage distortion < 1% (linear load), < 3% (non-linear load according to lEC 62040-3)
Short-circuit current up to 3 x In
Overload 125% for 10 minutes, 150% for 1 minute
Crest factor 3:1

BYPASS
Voltage rated output voltage ±15% (configurable with from 10% to 20%)
Frequency 50/60 Hz ±2% (configurable for GenSet compatibility)

EFFICIENCY (TÜV SÜD VERIFIED)
Online double conversion mode up to 96.5%

ENVIRONMENT
Ambient temperature 0 °C to 40 °C (15 to 25 °C for maximum battery life)
Relative humidity 0 to 95% without condensation
Maximum altitude 1000 m without derating (3000 m max)
Acoustic level at 1 m < 55 dBA

System CABINET

Width 600 mm 2 x 600 mm (combinable system)  
2010 mm (fully integrated solution)

3 x 600 mm (combinable system)
2610 mm (fully integrated solution)

Depth 890 mm
Height 1975 mm

Weight (empty cabinet) 210 kg 2 x 210 kg (combinable system) 
780 kg (fully integrated solution)

3 x 210 kg (combinable system) 
1010 kg (fully integrated solution)

Degree of protection IP20
STANDARDS
Safety IEC/EN 62040-1, AS 62040.1.1, AS 62040.1.2
EMC IEC/EN 62040-2 Class C2, AS 62040.2
Performance VFI-SS-111 - IEC/EN 62040-3, AS 62040.3
Seismic compliance On request according to Uniform Building Code UBC-1997 Zone 4
Environmental IEC/EN 62040-4
Product declaration CE, RCM (E2376)

POWER MODULE
Height 3U
Weight 34 kg
Type Hot plug-in / Hot-swappable
MTBF > 1 000 000 hours (calculated and verified)

Technical data

Standard electrical features
•• Dual input mains.
•• Internal maintenance auxiliary mains bypass.
•• Backfeed protection: detection circuit.
•• EBS (Expert Battery System) for battery 
management.

•• Battery temperature sensor. 

Electrical options
•• External battery cabinet.
•• High capacity battery charger.
•• ACS synchronisation system.
•• Internal backfeed isolation device.

Standard communication features
•• User-friendly multilingual interface with 
colour graphic display.

•• Commissioning wizard.
•• 2 slots for communication options.

Communication options
•• Dry-contact, RS232/485 interfaces.
•• MODBUS RTU.
•• MODBUS TCP.
•• BACnet/IP interface.
•• NET VISION: professional WEB/SNMP 
interface for UPS monitoring and shutdown 
management of several operating systems.

Remote monitoring service
•• LINK-UPS, remote monitoring service that 
connects your UPS to your Critical Power 
specialist 24/7.

Best practice award

Frost & Sullivan has has 
awarded SOCOMEC with 
its prize for Innovation & 
Excellence in Developing
Scalable, Best-in-Class 
Products and Solutions.

SOCOMEC’s vast expertise and 
technological know-how in modular UPS 
solutions have enabled it to develop 
a new modular, three-phase UPS 
that employs the latest cutting-edge 
technology combined in a unique design 
and architecture.

(b)

Figura 4.5: UPS modulare della famiglia Modulys: foto (a) e alcuni parametri di targa (b).

gurazione a 8, 3Ω, è PR,max = 2302/8, 3 = 6, 3 kW, pari al 76% della potenza
nominale dell’UPS.

2. Carico capacitivo, composto da un condensatore da 200µF e un condensatore da
100µF. Anche in questo caso è possibile connettere in parallelo i due condensa-
tori, ottenendo un carico da 300µF, corrispondente ad una potenza di 5KVAR,
pari al 60% della potenza nominale.

3. Carico distorcente, rappresentato da un raddrizzatore a ponte di Graetz con filtro
capacitivo di uscita da 6mF totali.

Sia il carico capacitivo, sia il carico distorcente possono essere connessi ai resistori da
25Ω, in tutte e tre le configurazioni di resistenza.

Uno schema di massima del sistema di carico, con la configurazione degli switch è
visibile in Fig. 4.6. Una foto del sistema di carico, invece, è presente in Fig. 4.7.
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In D - S1=1

In R - S1=2

S2=0 R=∞
S2=1, S3=1 R=25Ω
S2=1, S3=2 R=12.5Ω
S2=1, S3=3 R=8.3Ω

In D

N

R

S2

N

Cel

+

In C - S1=3

N

In R

In C

C

S4=1, C=100µF
S4=2, C=200µF
S4=3, C=300µF

Cel = 6mF 400Vdc max

max 250Vrms
max 400Vdc

Figura 4.6: Schema del sistema di carico variabile utilizzato per il test dell’UPS, con la
configurazione degli switch presenti per la selezione del carico.
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Carico distorcente Carico resistivo

Carico capacitivo

Figura 4.7: Sistema di carico variabile utilizzato per il test dell’UPS.



5
C O N T R O L L O D E A D - B E AT M U LT I A N E L L O

In questo capitolo è descritta in dettaglio la procedura di design dei regolatori DB di
corrente e di tensione, facenti parte di un sistema di controllo DB multianello, come
quello descritto nella Sezione 3.4. Il controllore digitale è progettato per essere imple-
mentato su un sistema di controllo a microcontrollore o DSP per un inverter a tre livelli
NPC. Va precisato ancora una volta, tuttavia, come il progetto dei regolatori sia traspa-
rente rispetto alla particolare topologia di inverter considerata come caso studio, il cui
modello ai valori medi e ai piccoli segnali è equivalente a quello di un inverter a due
livelli come l’half-bridge.

5.1 controllo dead-beat di corrente

Il progetto che segue riprende l’introduzione fatta nella Sezione 3.4.3.
Sono possibili due approcci per lo sviluppo del regolatore di corrente:

1. progetto su sistema del secondo ordine, cioè considerando la dinamica completa
del filtro LC, corrispondente alla soluzione multi-variabile citata in precedenza.
Tale scelta è obbligata, come si vedrà, nel caso in cui la frequenza naturale del
fltro LC sia tale che ω0Ts � 1 non sia più valida, con ω0 pulsazione naturale
del filtro LC e Ts periodo di campionamento del controllore.

2. Progetto su sistema approssimato del primo ordine, trascurando la dinamica del
condensatore. In questo caso il regolatore di corrente si inserisce nel contesto di
un sistema di controllo multianello.

Nel primo caso le variabili di stato del sistema sono corrente di induttanza īL e ten-
sione sul condensatore v̄o, mentre le variabili indipendenti sono tensione di inverter
v̄inv e corrente di carico īo. Il miglior regolatore DB ottenibile, in questo caso, annulla
l’errore di inseguimento in tre passi di campionamento, di cui due dovuti all’ordine
del sistema e uno necessario per includere il ritardo di elaborazione dell’algoritmo di
controllo.

Nel secondo caso, invece, la tensione di uscita v̄o non rappresenta una variabile
di stato ma, ai fini del design del regolatore, è considerata variabile indipendente
di disturbo. L’approssimazione che caratterizza questo approccio è giustificata dalla
differenza tra impedenza dell’induttanza e del condensatore alla frequenza di campio-
namento del controllo fs, quest’ultima trascurabile. Questa condizione è verificata se
la frequenza di risonanza del filtro LC è molto minore della frequenza di campiona-
mento del controllo, cioè ω0 =

√
LC � fs. Fisicamente ciò corrisponde a considerare
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la tensione di uscita indipendente dalla corrente iniettata dal convertitore [9]. Uno
schema del regolatore DB di corrente in un sistema di controllo multianello è visibile
in Fig. 5.1. Si faccia attenzione che la corrente di induttanza è indicata in figura con il

P1: IML/FFX P2: IML/FFX QC: IML/FFX T1: IML

MOBK037-03 MOBK037-Buso.cls October 20, 2006 15:37
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GTI

m(k)

Current transducer

Microcontroller or DSP 
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GTE

ES

Voltage transducer

ε

FIGURE 3.16: Block diagram of the dead-beat current control loop.

In principle, the dead-beat control strategy we are going to discuss is nothing but a

particular application case of discrete time dynamic state feedback and direct pole allocation,

and, as such, its formulation for our VSI model, as derived in Aside 1, can be obtained applying

standard digital control theory. However, this theoretical approach is not what we are going

to follow here. Instead, we will present a different derivation, completely equivalent to the

theoretical one, but closer to the physical converter and modulator operation. We will discuss

the equivalence of the two approaches in Aside 5, but we feel that the physical one is somewhat

easier to explain and better puts into evidence the merits and limitations of the predictive

controller. For this reason, we chose to begin our discussion exactly from the physical approach.

3.2.7.1 Derivation of the Predictive Controller

The reasoning behind the physical approach to predictive current control is quite simple and

can be explained referring to Fig. 3.17, which represents an average model of the VSI and its

load. At any given control iteration, we want to find the average inverter output voltage,V OC,

that can make the average inductor current, I O, reach its reference by the end of the modulation

period following the one when all the computations are performed. In other words, at instant

k · TS we perform the computation of the V OC value that, once generated by the inverter, during

the modulation period from (k + 1) · TS to (k + 2) · TS, will make the average current equal to

its reference at instant (k + 2) · TS. Please note that, doing so, the computation and modulation

Vdc

Rs,L L

 
C vo

Vdc

Inverter model

IO

Figura 5.1: Organizzazione del regolatore DB di corrente per implementazione di un controllo
multianello [3].

simbolo Io.
A differenza del progetto sul sistema del secondo ordine, la presenza della sola cor-

rente di induttanza come variabile di stato, consente di ottenere un DB che annulla
l’errore di inseguimento in soli due passi di campionamento1. Il comportamento in-
gresso uscita del sistema del secondo ordine, controllato con il regolatore succitato,
pur non essendo precisamente DB, si dimostra molto vicino al caso ideale.

In questo lavoro si è scelto di utilizzare il secondo approccio, declinabile sotto forma
di progetto in retroazione statica dallo stato, oppure a partire dalla relazione tensione-
corrente sull’induttanza. Il primo approccio mantiene un maggior rigore e formalismo
matematico, mentre il secondo semplifica la comprensione del comportamento del
sistema controllato. L’inclusione del ritardo di calcolo nell’algoritmo di controllo, inol-
tre, risulta molto semplificata con il secondo metodo di progetto. Nel seguito sono
presentate entrambe le soluzione ed è dimostrata l’equivalenza del risultato ottenuto.

1 Si ricorda che, in assenza di ritardo di calcolo, in minimo numero di passi con cui il DB annulla l’errore
di inseguimento è pari alla dimensione dello stato del sistema.
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5.1.1 Progetto in spazio di stato

Le variabili considerate nel seguito sono considerate mediate sul periodo di modula-
zione.

Il modello di stato a tempo continuo del sistema del primo ordine, considerando co-
me variabile di stato la corrente iL e come ingressi tensione di inverter vinv e tensione
di uscita vo, è:

diL(t)

dt
= −

Rs,L
L
iL(t) +

[
1
L −1L

] [vinv(t)
vo(t)

]

y(t) = iL(t)

(5.1)

con A = −Rs,LL , B1 = 1
L , B2 = −1L e C = 1. Si noti come sia trascurata, ai fini del

progetto del regolatore, la corrente di carico io. Va precisato, inoltre, come la tensio-
ne di uscita sia considerata variabile indipendente, conseguentemente all’ipotesi di
disaccoppiamento dinamico tra induttanza e capacità.

Il modello di stato a tempo discreto è ottenibile mediante discretizzazione con zero-
order hold del sistema in (5.1). Ciò corrisponde a considerare corrente di induttanza e
tensione di inverter costanti tra due istanti di campionamento del controllore, come
già fatto in precedenza per la derivazione del modello discreto di dimensione due del
sistema. Le matrici di stato del sistema a tempo discreto, quindi, sono:

F = eATs ' 1

G1 =

∫Ts
0

eAσB1dσ =
(
eATs − 1

)
A−1B1 = −

e−
Rs,L
L Ts − 1

Rs,L
' Ts
L

G2 = ... =
e−

Rs,L
L Ts − 1

Rs,L
' −

Ts

L

H = 1

(5.2)

da cui:

iL(k+ 1) = iL(k) +
[
Ts
L −TsL

] [vinv(k)
vo(k)

]

y(k) = iL(k)

(5.3)

Per ottenere i risultati in (5.2) si è sfruttato il limite notevole ex − 1 ∼ x, essendo
−Rs,L/L tendente a zero.

L’equazione alle differenze che descrive l’aggiornamento dello stato, ottenuta espli-
citando la prima equazione in (5.3), è:

iL(k+ 1) = iL(k) +
Ts

L
vinv(k) −

Ts

L
vo(k). (5.4)
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Finora non è stato considerato il ritardo di elaborazione dell’algoritmo di controllo,
per cui il DB teoricamente ottenibile annulla l’errore di inseguimento in un passo,
cioè iL(k + 1) = i∗L(k), dove l’apice ∗ indica grandezza di riferimento. Il ritardo di
elaborazione interviene posticipando di un passo di campionamento l’applicazione
del comando vinv(k), da cui l’equazione alle differenze in (5.4) diventa:

iL(k+ 1) = iL(k) +
Ts

L
vinv(k− 1) −

Ts

L
vo(k) (5.5)

Per introdurre la dinamica del ritardo di elaborazione nel modello di stato è neces-
sario considerare lo stato aumentato z(k) = [iL(k) vinv(k− 1)], definendo il sistema
seguente:

[
iL(k+ 1)

vinv(k)

]
=

[
1 G1

0 0

]

︸ ︷︷ ︸
Fa

[
iL(k)

vinv(k− 1)

]
+

[
0

1

]

︸︷︷︸
Ga1

vinv(k) +

[
G2

0

]

︸ ︷︷ ︸
Ga2

vo(k)

y(k) =
[
1 0

]

︸ ︷︷ ︸
Ha

[
iL(k)

vinv(k− 1)

] (5.6)

La forma generale di una legge di controllo in retroazione statica dallo stato, di
cui il DB ne è un’applicazione particolare, è u(k) = K(x∗(k) − x(k), con u variabile di
ingresso e x variabile di stato. In questo caso si ha:

vinv(k) = K12
(
z∗(k) − z(k)

)
+K3vo(k) =

[
K1 K2

] [i∗L(k) − iL(k)
vinv(k− 1)

]
+K3vo(k) (5.7)

dove K12 = [K1 K2], mentre la componente relativa a vo(k) è aggiunta per effettuare
la compensazione del disturbo esogeno. In condizioni di regime e a vuoto la corrente
di induttanza è costante, da cui la tensione di uscita deve essere necessariamente nulla;
per tale motivo il riferimento v∗inv è posto a zero. Sostituendo la legge di controllo in
(5.7) nel sistema in (5.6) si ottiene:

z(k+ 1) =

[
1 G1

−K1 −K2

]

︸ ︷︷ ︸
Fa−Ga1K

z(k) +

[
0 0

K1 K2

]
z∗(k) +

[
G2

K3

]
vo(k) (5.8)

Si noti come la componente relativa a vo(k) sia mantenuta isolata, pur essendo presen-
te nella legge di retroazione, configurando un sistema in cui tale termine rappresenta
un contributo di feed-forward2.

2 In questo caso il termine feed-forward non è formalmente corretto, in quanto la tensione di uscita rappre-
senta fisicamente una variabile di stato; l’abuso di notazione è utilizzato coerentemente con il progetto
su sistema approssimato del primo ordine.
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L’allocazione nell’origine dei due autovalori di Fa −Ga1K12, matrice dinamica del
sistema aumentato, consente di determinare i guadagni K1 e K2 che rendono la legge
di controllo DB:

K1 =
L

Ts
, K2 = 1 (5.9)

La relazione ingresso-uscita del sistema controllato in corrente, con il regolatore DB

appena ottenuto, è:

IL(z)

I∗L(z)
=
[
1 0

] (
zI2 −

(
Fa −Ga1K

))−1
[
0 0

K1 K2

][
1

0

]
=
1

z2
(5.10)

pari ad un puro ritardo di due passi di campionamento, come atteso. La funzione
di trasferimento a catena chiusa IL(z)/I∗L(z) con controllo DB progettato su sistema
del primo ordine e processo corrispondente al sistema completo del secondo ordine,
invece, è sicuramente diversa dal puro ritardo di due passi.

La funzione di trasferimento tra vo e iL è:

IL(z)

Vo(z)
=
[
1 0

] (
zI2 −

(
Fa −Ga1K

))−1
[
G2

K3

]
= −

Ts

L

z+ 1−K3
z2

(5.11)

caratterizzata dalla presenza di uno zero in z = K3 − 1 e un ritardo di due passi di
campionamento. Come visibile non è possibile annullare tale funzione di trasferimento
agendo su K3, condizione necessaria per compensare perfettamente il disturbo vo(k),
pertanto la scelta di K3 avviene nell’ottica di minimizzazione la funzione di trasferi-
mento in (5.11). Nel caso in cui lo zero in (5.11) sia posizionato in z = 1 è introdotta
un’azione derivativa, per cui la funzione di trasferimento tende a zero al decrescere
di z; tale condizione minimizza il guadagno in bassa frequenza. I valori di K3 per cui
lo zero è posizionato in z = 1 sono K3 = 0 e K3 = 2. Il primo dei due valori, tuttavia,
annullerebbe la funzione di trasferimento, cioè l’effetto di compensazione del disturbo,
pertanto si sceglie K3 = 2.

La legge di controllo DB, quindi, è:

vinv(k+ 1) =
L

Ts

(
i∗L(k) − iL(k)

)
− vinv(k) + 2vo(k) (5.12)

Come già accennato, a differenza della struttura di controllo PID classica, l’imple-
mentazione del regolatore DB richiede la conoscenza della tensione di uscita vo.

Risposta in frequenza dell’anello di corrente

Vale la pena approfondire le caratteristiche dell’anello di corrente dal punto di vista
della risposta in frequenza. Si consideri il sistema approssimato del primo ordine,
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rappresentato dalla sola induttanza (considerando Rs,L = 0), controllato con il DB di
corrente progettato in questa sezione. Ai fini del calcolo del guadagno d’anello Ti è
possibile trascurare il termine di feed-forward di tensione, per cui si ha:

Ti =
L

TsVdc
· 1

z+ 1
· Vdc ·

Ts

L

1

z− 1
=

1

z2 − 1
(5.13)

dove si è considerata la relazione tensione-corrente sull’induttanza discretizzata con
Eulero "indietro". Si noti come la funzione di trasferimento a catena chiusa, consi-
derando la (5.13), sia Wi = Ti/(1 + Ti) = 1/z2, in accordo con quanto derivato in
precedenza.

La frequenza di attraversamento ωc del sistema è ottenibile ponendo pari a uno il
modulo del guadagno d’anello e z = ejωTs :

∣∣∣ 1
ej2ωcTs−1

∣∣∣ = 1 (5.14)

Sfruttando la formula di Eulero3 è possibile derivare:

ωc =
π

6Ts
(5.15)

A titolo di esempio, la frequenza di attraversamento del sistema considerando il rego-
latore di corrente campionato a 40 kHz è ωc = 3333, 3Hz.

Da tale proprietà si può assumere, ovviamente, come anche il margine di fase sia
costante e pari a:

mϕ = π− arg

(
1

ej
π
3 − 1

)
= 60◦ (5.16)

5.1.2 Progetto con approccio "fisico"

L’approccio presentato nel seguito permette di derivare l’algoritmoDBseguendo un
approccio più vicino al senso fisico dell’azione di controllo [3]. L’idea alla base di
questa strategia di progetto è quella di determinare la tensione di inverter vinv che
rende la corrente iL uguale al riferimento entro la fine del periodo di modulazione
successivo a quello in cui è effettuato il calcolo.

L’equazione alle differenze che esprime la relazione integrale tra corrente e tensione
sull’induttanza è:

iL(k+ 1) = iL(k) +
Ts

L

(
vinv(k) − vo(k)

)
(5.17)

Si osservi come tale relazione sia del tutto equivalente alla (5.5). In analogia con la
procedura in spazio di stato, è trascurata la dinamica del condensatore.

3 ejθ = cos(θ) + j sin(θ).
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Esplicitando la tensione di inverter dalla (5.17), si ottiene la legge di controllo che
assicura un comportamento DB:

vinv(k) =
L

Ts

(
i∗L(k) − iL(k)

)
+ vo(k) (5.18)

avendo imposto i∗L(k) = iL(k+ 1). Il controllore così derivato, infatti, non tiene conto
del ritardo di elaborazione dell’algoritmo di controllo, per cui il DB ottenibile annulla
l’errore di inseguimento in un periodo di campionamento.

Il ritardo di elaborazione può essere incluso iterando di un passo di campionamento
la (5.17), cioè:

iL(k+ 2) = iL(k+ 1) +
Ts

L

(
vinv(k+ 1) − vo(k+ 1)

)
(5.19)

L’obiettivo di controllo, in questo modo, consiste nel determinare la tensione vinv(k+
1), elaborata nel periodo che va da kTs a (k + 1)Ts, che rende la corrente iL(k + 2)
uguale a i∗L(k). Sostituendo la (5.17) nella (5.19) si ha:

iL(k+ 2) = iL(k) +
Ts

L

(
vinv(k+ 1) + vinv(k) − vo(k+ 1) − vo(k)

)
(5.20)

Il segnale di comando si ottiene invertendo la (5.20), cioè:

vinv(k+ 1) =
L

Ts

(
i∗L(k) − iL(k)

)
− vinv(k) + 2vo(k) (5.21)

dove si è posto i∗L(k) = iL(k+ 2) e si è assunto vo(k+ 1) = vo(k). La tensione di uscita
vo, infatti, in accordo con l’approssimazione del filtro LC con il sistema equivalente
del primo ordine costituito dalla sola induttanza, è considerata costante tra due istanti
di campionamento.

Si osservi come legge di controllo in (5.21) sia del tutto equivalente alla (5.12),
derivata con approccio in spazio di stato.

É possibile esprimere la relazione (5.21) in termini di duty cycle, cioè:

δ(k+ 1) =
L

TsVdc

(
i∗L(k) − iL(k)

)
− δ(k) +

2

Vdc
vo(k) (5.22)

É possibile evidenziare la presenza di due azioni principali di controllo:

1. azione in feedback, attraverso il guadagno proporzionale L/TsVdc;

2. feed-forward della tensione di uscita, attraverso il guadagno 2/Vdc, come già ac-
cennato nella sezione precedente. Questo permette di disaccoppiare il controllore
dal carico, rendendo teoricamente indipendente dal carico stesso l’algoritmo di
regolazione.

Va specificato come il controllore in questione possa essere progettato considerando
il double-update del duty-cycle. In questo caso il periodo di campionamento del regola-
tore TsI è pari a metà del periodo di modulazione Tsw; tale scelta comporta anche il
dimezzamento del ritardo equivalente del DPWM, che passa da Tsw/2 a Tsw/4.
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5.1.3 Compensazione del ritardo di calcolo

Lo schema di controllo con compensazione del duty-cycle proposto può essere con-
siderato una versione particolare del Predittore di Smith, definito come compensatore
generico del ritardo, basato sul principio del modello interno [29, 30]. Nel seguito è
brevemente accennato il principio alla base di tale compensatore digitale, di cui esiste
anche una versione analogica, e la sua declinazione nello schema di controllo DB.

L’obiettivo di regolazione comprenda già il ritardo, cioè:

lim
t→∞y

(
(k−N)T

)
= r(kT) (5.23)

in cui y(kT) rappresenta la variabile di uscita, r(kT) il riferimento e N il numero
di passi di ritardo. Si definisce il processo con ritardo come P(z) = z−NP ′(z), dove
P ′(z) è il modello del processo senza ritardo. Lo schema di controllo con Predittore
di Smith è visibile in Fig. 5.2, dove D(z) rappresenta la funzione di trasferimento del
compensatore. É facile dimostrare che il processo con ritardo equivale a quello non

C ′(z) P ′(z) z−N

D(z)

P (z)
+

−

− +

r e u y

b

Figura 5.2: Schema a blocchi di un generico controllo in retroazione con Predittore di Smith.

ritardato, ovvero vi è la compensazione del ritardo, se e solo se vale:

B(z)

U(z)
= P ′(z) (5.24)

ma:

B(z)

U(z)
= P(z) −D(z) (5.25)

quindi:

D(z) = P(z) − P ′(z) =
(
z−N − 1

)
P ′(z) (5.26)

è la funzione di trasferimento del compensatore cercata. Nel caso in cui la funzione
di trasferimento del processo e il ritardo siano noti con precisione, il progetto del
regolatore C ′(z) può essere effettuato considerando la funzione di trasferimento del
processo senza ritardo P ′(z).
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La funzione di trasferimento a catena chiusa del sistema in Fig. 5.2, con la D(z) in
(5.26), è:

W(z) =
C ′(z)P(z)

1+C ′(z)
(
P(z) −D(z)

) =
C ′(z)P(z)

1+C ′(z)P ′(z)
z−N (5.27)

che soddisfa l’obiettivo di inseguimento.
Nel caso del controllore DB di corrente presentato in questa sezione, è compensato

il ritardo di elaborazione introdotto dall’unità di controllo, determinato in gran parte
dal tempo necessario alla conversione A/D e dal tempo di esecuzione dell’algoritmo
di controllo.

5.2 controllo dead-beat di tensione

Il regolatore DB di tensione per una configurazione multianello è progettato in modo
del tutto analogo al DB di corrente, in particolare:

• il DB di corrente ha l’obiettivo di compensare la corrente nell’induttanza; il risul-
tato del controllo è assimilabile ad un generatore controllato di corrente. Il DB

di tensione, invece, ha l’obiettivo di compensare la tensione sul condensatore; il
risultato è assimilabile ad un generatore controllato di tensione esterno, in cui
l’anello interno è equivalente ad un generatore controllato di corrente.

• Nel DB di corrente è presente un termine di "feed-forward" della tensione di uscita,
che permette di disaccoppiare il regolatore dal carico. Nel DB di tensione, invece,
è presente un termine di "feed-forward" della corrente di carico, con la stessa
finalità di disaccoppiamento. Questa grandezza è tipicamente stimata.

Particolare attenzione va posta sulla scelta della frequenza di campionamento del
regolatore di tensione. In questo caso si svilupperà il progetto considerando il DB di
corrente funzionante in double-udpate e il DB di tensione funzionante in single-update. Il
sistema controllato in corrente, quindi, ha un comportamento ingresso-uscita equiva-
lente ad un ritardo di due passi di campionamento, cioè Gii(z) = z−1, con z definita
su TsI = 2 · Tsw. Dal punto di vista del DB di tensione, l’anello di corrente è equivalente
ad un ritardo di un periodo di commutazione, esprimibile come un ritardo unitario
z−1 considerando la trasformata Zeta definita su TsV = Tsw.

A differenza dell’anello di corrente, però, l’anello di tensione non deve compensare
per il ritardo intrinseco del modulatore DPWM.

Lo schema a blocchi dell’anello di tensione, con gli elementi sopracitati, è visibile in
Fig. 5.3.

Per semplificare l’esposizione sarà descritta la derivazione dell’algoritmo di control-
lo seguendo l’approccio "fisico" [3]. L’obiettivo di regolazione è determinare la corrente
di riferimento i∗L che rende la tensione di uscita vo pari al riferimento entro la fine del
periodo di campionamento successivo a quello in cui è effettuato il calcolo.
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Dead-beat
di tensionev∗o(h)

Gii(z)

≈ z−1

+

−
Z
[

1
sC

]
+

−

io

i∗L(h+ 1) i∗L(h) vo(h)

Figura 5.3: Schema a blocchi del sistema con regolatore DB di tensione e anello di corrente
controllato con DB di corrente.

L’equazione alle differenze che esprime la relazione integrale tra tensione e corrente
sul condensatore, derivabile dalla seconda riga del sistema in (3.18), è:

vo(h+ 1) = vo(h) +
TsV
C

(
i∗L(h) − io(h)

)
(5.28)

dove io è la corrente di carico. Si noti come è stata utilizzata la variabile intera h ad
indicare gli istanti di campionamento; il regolatore di tensione, infatti, può avere una
frequenza di campionamento diversa da quella del regolatore di corrente, in cui gli
istanti di campionamento sono indicati dalla variabile k.

Per comprendere il ritardo equivalente dell’anello di corrente, come fatto per il ri-
tardo di calcolo nel progetto del DB di corrente, si itera di un passo l’equazione (5.28),
ottenendo:

vo(h+ 2) = vo(h) +
TsV
C

(
i∗L(h+ 1) − io(h+ 1)

)
+
TsV
C

(
i∗L(h) − io(h)

)
(5.29)

L’obiettivo è determinare la i∗L(h + 1), elaborata in
[
hTsV , (h + 1)TsV

]
, che rende la

tensione vo(h+ 2) uguale a v∗o(h). Considerando, quindi, v∗o(h) = vo(h+ 2) ed esplici-
tando i∗L(h+ 1) si ha:

i∗L(h+ 1) =
C

TsV

(
v∗o(h) − vo(h)

)
− i∗L(h) + 2io(h) (5.30)

avendo posto io(h+ 1) = io(h), cioè supponendo la corrente di carico lentamente va-
riabile [3]. Si noti come la struttura della (5.30) sia equivalente alla (5.21), dimostrando
l’analogia tra DB di corrente e tensione.

La procedura appena descritta si basa sull’equivalenza del sistema controllato in cor-
rente con un ritardo di un passo di campionamento TsV . Il DB di corrente presentato
nella Sezione precedente, tuttavia, non ha un comportamento ideale di puro ritardo, es-
sendo progettato su un sistema approssimato del primo ordine. Tale assunzione scosta
dall’idealità, ovviamente, anche il comportamento ingresso-uscita del DB di tensione,
anche se vi è comunque molto vicino.

Nel seguito sono brevemente descritte tre possibili migliorie per il DB di tensione,
seguendo lo schema di Fig. 5.4.



5.2 controllo dead-beat di tensione 73

P1: IML/FFX P2: IML/FFX QC: IML/FFX T1: IML

MOBK037-05 MOBK037-Buso.cls October 20, 2006 15:42

EXTERNAL CONTROL LOOPS 123

C

B

A 

+ 

+ -

- Voltage 
control 

ZCS
(z) 

VOREF IOREF IO 

ILOAD 

IC 

VO Current reference 
interpolation

Load current 
estimator

Feed-forward of
capacitive current

Current
control

ILOAD
^

+
+

+

IC
^ΔIC_REF

2TS

TS

FIGURE 5.7: Schematic organization of the multiloop predictive voltage controller.

The voltage controller can be designed almost identically, considering the first row of the

state space description (5.9). This corresponds to the following state equation,

V O(h + 1) = V O(h) + TS V

CS

· [
I O(h) − ILOAD(h)

]
, (5.13)

which, as can be seen, presents exactly the same structure of (5.10). Please note that, in order

to keep the notation simple and clear, we denoted the considered sampling instant as h · TS V,

to highlight that the sampling process for the voltage loop can be operated, in general, with

a different sampling period, TS V, with respect to that of the current loop, TS. Following the

same reasoning presented in Chapter 3, we can now find the dead-beat control equation for the

voltage loop. Once again, this presents exactly the same structure as that derived for the current

loop, i.e.,

IOREF(h + 1) = −IOREF(h) + CS

TS V

· [
VOREF(h) − V O(h)

] + 2 · ILOAD(h), (5.14)

where the load current is assumed to be a relatively slowly varying signal and, consequently, the

approximation ILOAD(h + 1) ∼= ILOAD(h) is considered.

It is essential to underline that the derivation of (5.14) actually hides a very important

assumption; that it is possible and correct to identify the current reference signal with the actual

inverter output current by the end of every given control period. This assumption is not always

correct: in particular, it is surely not correct if the sampling process for the voltage loop and

that for the current loop have the same period duration. In this case, the dynamic delay of

the current loop, which requires two periods to make the output current equal to its reference,

undermines the system stability. In contrast, if the sampling frequency for the voltage loop is set

equal to one-half of that used for the current loop, the delay, from the voltage loop standpoint,

becomes ineffective and the identification of the current reference with the actual inverter output

Figura 5.4: Schema a blocchi del regolatore DB di tensione migliorato.

5.2.1 Feed-forward della corrente sul condensatore

La corrente di riferimento i∗L è somma della corrente sul condensatore i∗C e della cor-
rente di carico i∗o. Noto il riferimento di tensione v∗o, è possibile pre calcolare la com-
ponente i∗C e sommarla in feed-forward al riferimento i∗L, sgravando il controllore di
tensione. Tale operazione è effettuata dal blocco A in Fig. 5.4. La corrente di riferi-
mento sul condensatore, infatti, è direttamente derivabile come derivata discreta della
tensione sul condensatore [3], cioè:

i∗C(h− 1) =
C

TsV

(
v∗o(h) − v

∗
o(h− 1)

)
(5.31)

5.2.2 Stima della corrente di carico

Nel DB di corrente il termine di feed-forward di tensione è elaborato a partire dalla
misura della tensione stessa, essendo questa disponibile per la regolazione di tensione.
La corrente di carico, invece, non è tipicamente misurata, motivo per cui si introduce
uno stimatore di questa grandezza. Tale operazione è effettuata dal blocco C in Fig.
5.4.

Uno stimatore semplice della corrente di carico è ottenibile dall’espressione discreta
della legge di Kirchhoff al nodo di uscita, cioè:

io(k− 1) = −
C

TsI

(
vo(k) − vo(k− 1)

)
+ iL(k− 1) (5.32)

Si noti come lo stimatore sia aggiornato alla frequenza di campionamento TsI propria
dell’anello di corrente. Lo stimatore in (5.32) implementa una derivata discreta che,
come noto, risulta problematica in presenza di segnali rumorosi. Per elevare la robu-
stezza di questo algoritmo, quindi, è sempre conveniente considerare la presenza di
un filtro passa-basso digitale a valle dello stimatore, utile nella limitazione del rumore
di misura.
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5.2.3 Interpolazione del riferimento di corrente

Come descritto, il regolatore di tensione è aggiornato a metà della frequenza con cui
è aggiornato il regolatore di corrente, operante in double-update. Questa modalità di
funzionamento fa si che il riferimento di corrente i∗L, aggiornato dal DB di tensione
ogni due periodi di campionamento di corrente, si presenti come un segnale a gradini,
ciascuno di durata, appunto, 2TsI. Il controllore di corrente, quindi, reagisce inducendo
delle oscillazioni ad alta frequenza nella corrente di carico [3, 9].

Per limitare questo effetto, il blocco B di Fig. 5.4 genera un campione aggiuntivo
del riferimento di corrente negli istanti di campionamento kTsI in cui tale segnale non
è aggiornato. Questo rende il riferimento per il controllore di corrente praticamen-
te equivalente ad un segnale continuo, eliminando le oscillazioni ad alta frequenza
introdotte dalla variazione a gradino.

Uno schema della temporizzazione del sistema controllato con DB di corrente e DB

di tensione, con gli accorgimenti sopracitati, è visibile in Fig. 5.5.1848 IEEE TRANSACTIONS ON INDUSTRY APPLICATIONS, VOL. 37, NO. 6, NOVEMBER/DECEMBER 2001

Fig. 3. Proposed digital control. From top to bottom: timing of voltage controller, current controller, and converter instantaneous and average output voltage.

output voltage the inverter needs to generate in the
following modulation period to make the current error
go to zero at instant . A schematic of the control timing
is given by Fig. 3. Clearly, the quantity is not known
to the control system at instant , but can be approximated
in different ways (e.g., with a linear interpolation of previous
samples). In this way, the control equation can be made causal
and computable. The average voltage will then be
generated by a suitable modulation routine. Although Fig. 1 rep-
resents a single-phase system, the control strategy can be easily
extended to a three-phase system by means of the usual ()
to ( ) coordinate transformation. Because of the approxima-
tion of the output capacitor with an independent voltage source,
the closed loop response of the system is not exactly deadbeat;
in addition to the expected two-cycle delay directly implied by
(6), the output current shows a residual error which depends on
the output filter design and, in general, gets bigger when the res-
onance frequency of the output filter gets closer to the sampling
frequency (e.g., when the output capacitor is decreased).

B. Voltage Loop

The same approach we described so far can also be applied
to control the output voltage. Firstly, as shown in the scheme of
Fig. 2, we operate the feedforward compensation of the com-
ponent of the inductor current reference related to the
load current, . This is computed by means of an estimator,
which we will discuss in the following. Then, according to (5a),

the discrete-time dynamic equation of the output voltage can be
written as

(7)

where the closed-loop control of capacitor current is as-
sumed to be equivalent to a pure two-control-cycle delay [i.e.,

]. Updating the voltage control at half the
sampling frequency and imposing the reference current to be
constant between sampling instants and , we obtain

(8)

where with we denote the sampling instant at a half of the
original sampling frequency. Then, we also operate (Fig. 2) the
feedforward compensation of the capacitor current term ,
which is straightforwardly derived from the output voltage ref-
erence. As a consequence, the control algorithm, which ensures
a deadbeat response, is simply given by

(9)

where we substituted with , which represents the
correction of the current reference, with respect to the feedfor-
warded one. Note that (9) has the same structure as (6), where
the disturbance components and have been set

Figura 5.5: Temporizzazione del sistema di controllo multianello con DB di corrente in double-
update e DB di tensione [3].



6
S I M U L A Z I O N I

In questo capitolo sono presentati i risultati di simulazione ottenuti in Simulink con il
modello a commutazione; risultati ottenuti con il modello ai valori medi sono presenti
solamente per evidenziare caratteristiche peculiari dle sistema di controllo.

Sono presenti solamente risultati a grandi segnali, in risposta a transitori di diverso
tipo, e a regime, mentre non sono presenti risultati in termini di risposta in frequenza,
che richiederebbero la perturbazione sinusoidale del modello Simulink.

Le prestazioni del DB di corrente e del DB di tensione progettati sono confrontate con
le risposte ottenute controllando il sistema con regolatori PID di corrente e di tensione.
Questi ultimi sono stati progettati su specifiche in termini di banda passante e margine
di fase a vuoto.

Le simulazioni condotte sono organizzate come segue:

1. controllo di corrente, risposta ad una variazione a gradino del riferimento, sia in
cortocircuito, sia con carico resistivo.

2. Controllo di tensione, risposta ad una variazione a gradino del carico, conside-
rando carico resistivo.

3. Controllo di tensione, funzionamento con carico capacitivo, problematico per la
stabilità.

4. Controllo di tensione, funzionamento con carico distorcente, problematico per la
distorsione armonica introdotta sulla tensione.

Nelle prove in controllo di corrente sono confrontate le prestazioni di DB e PID. Nel-
le prove in controllo di tensione, invece, è possibile effettuare le prove in diverse
configurazioni:

1. PID di corrente e PID di tensione;

2. DB di corrente e PID di tensione, quest’ultimo progettato per ottenere una mag-
giore banda passante; l’anello di corrente controllato con regolatore DB, infatti,
consente di aumentare le specifiche dinamiche del PID di tensione, avendo una
maggior banda passante.

3. DB di corrente e DB di tensione.



76 simulazioni

6.1 controllo di corrente

In questa Sezione sono presenti i risultati ottenuti con il sistema controllato in cor-
rente, sia in cortocircuito, sia con carico resistivo a potenza nominale. La resistenza
che garantisce funzionamento a piena potenza RL = 2302/8333 = 6, 35Ω. Il modello
utilizzato, come accennato, è il modello a commutazione, con l’inverter rappresentato
da interruttori ideali e il modulatore ideale. Le non idealità presenti nel modello sono
il ritardo di calcolo degli algoritmi di controllo e il ritardo di comando introdotto dai
driver degli interruttori.

La funzione di trasferimento principale del convertitore controllato in corrente è
la Gid(s), che esprime la relazione tra duty-cycle e corrente di induttanza. Ai fini
della corretta comprensione dei risultati che seguono è utile riportare la risposta in
frequenza di questa funzione di trasferimento in cortocircuito e con carico resistivo. I
parametri di esempio considerati per la derivazione della risposta in frequenza sono:

• L = 200µH;

• Rs,L = 100mΩ;

• C = 50µF;

• Vdc = 385V .

La Gid(s) in cortocircuito è:

Gid,cc(s) = Vdc ·
1

Rs,L + sL
(6.1)

con polo reale inω = Rs,L/L, corrispondente a f = 80Hz, e guadagno statico Vdc/Rs,L =

68 dB.
La Gid(s) con carico resistivo a potenza nominale (RL = 6, 35Ω), invece, è:

Gid,R(s) = Vdc ·
1

Rs,L + sL+
1
sC //RL

(6.2)

caratterizzata dalla presenza di due poli complessi coniugati a 1600Hz e uno zero
reale a 500Hz.

I diagrammi di Bode delle Gid,cc(s) Gid,R sono visibili, rispettivamente, in Fig. 6.1a
e 6.1b.

6.1.1 Prove in cortocircuito

In Fig. 6.2a e Fig. 6.2b sono presenti le risposte ad una variazione a gradino di 10A,
da 10A a 20A, del riferimento di corrente in cortocircuito, rispettivamente con PID

e DB di corrente. Come visibile, il tempo di salita offerto dal sistema controllato con
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Figura 6.1: Diagrammi di Bode della Gid(s): cortocircuito (a) e carico resistivo a potenza
nominale (b).
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Figura 6.2: Risposta del sistema controllato in corrente con PID, variazione a gradino di 10A del
riferimento di corrente: PID e DB. Sono presenti in rosso il riferimento di corrente,
in nero il segnale di corrente, in blu l’errore.

DB è molto inferiore a quello del sistema controllato con PID. Con il DB, tuttavia, è
presente un errore di inseguimento a regime, determinato dal basso guadagno a bassa
frequenza del DB stesso; la componente integrale del PID, invece, compensa questo
errore.

Il risultato ottenuto con il DB considerando la presenza di una componente integrale
è visibile in Fig. 6.3. Come osservabile l’integrale annulla l’errore medio a regime,
senza introdurre un deterioramento visibile delle prestazioni in termini di stabilità.
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Figura 6.3: Risposta del sistema controllato con DB, inclusa la componente integrale, ad una
variazione di 10A del riferimento di corrente. Sono presenti in rosso il riferimento
di corrente, in nero il segnale di corrente, in blu l’errore.

6.1.2 Prove con carico resistivo a potenza nominale

Per le prove con controllo di corrente e carico resistivo è considerata la resistenza a
potenza nominale. Il riferimento di corrente è fatto variare da 10A a 20A.

In Fig. 6.4a e Fig. 6.4b sono presenti le risposte ad una variazione a gradino di 10A,
da 10A a 20A, del riferimento di corrente, rispettivamente con PID e DB di corrente.
In Fig. 6.5a e Fig. 6.5b, invece, sono presenti gli errori di corrente, rispettivamente con
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Figura 6.4: Risposta del sistema controllato in corrente con PID, variazione a gradino di 10A del
riferimento di corrente: PID e DB. Sono presenti in rosso il riferimento di corrente,
in nero il segnale di corrente.

PID e DB. In questo caso è il sistema controllato con PID a presentare un errore a regime
non nullo, mentre è nullo considerando il DB. Il tempo di salita, invece, è ancora molto
inferiore considerando il DB.
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Figura 6.5: Errore di corrente: PID e DB.

A differenza delle prove in cortocircuito, poi, è visibile un ripple di ampiezza molto
maggiore, sia con il PID, sia con il DB.
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6.2 controllo di tensione

Si considera ora il sistema controllato in tensione, le configurazioni possibili per il
sistema di controllo sono quelle presentate a inizio capitolo. Il regolatore di corrente,
inoltre, indipendentemente che sia PID o DB, funziona in modalità double-update, mentre
il regolatore di tensione opera in single-update.

6.2.1 Variazione di carico

Per valutare il comportamento transitorio del sistema in controllo di tensione si ef-
fettua una variazione di carico modificando il valore della resistenza di carico. Tale
variazione simula un attacco o un distacco di carico che potrebbe avvenire sul sistema
fisico; nel seguito sono presenti i risultati ottenuti considerando solamente il primo
di questi due transitori. Per simulare un attacco di carico si riduce la resistenza da
5 volte il valore nominale al valore nominale stesso (aumento di potenza dal 20% al
100%); il convertitore reagisce aumentando la tensione di uscita per erogare la corrente
necessaria ad alimentare il carico.

Tale transitorio porta tipicamente in saturazione il duty-cycle per alcuni periodi. Per
limitare il numero di variabili nell’analisi del fenomeno transitorio, quindi, le prime
simulazioni sono effettuate imponendo un riferimento di tensione pari a metà del-
la tensione nominale (115V) e un gradino di carico dal 50% al 100% della potenza
nominale (attacco di carico), e viceversa.

I regolatori DB di corrente e tensione considerati nel seguito comprendono una
componente integrale, con relativo sistema di anti-windup.

Attacco di carico, 50% - 100% della potenza nominale

Risposta del sistema controllato in tensione ad un variazione di carico dal 50% al 100%
della potenza nominale (attacco di carico). La tensione di riferimento è posta a 115V .
Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.6:

1. regolatore PID di corrente;

2. regolatore PID di tensione, progettato per anello di corrente con regolatore PID;

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.7:

1. regolatore DB di corrente;

2. regolatore PID di tensione, progettato su anello di corrente con regolatore DB;

Come ben visibile, e in accordo con quanto osservato nel paragrafo precedente, il siste-
ma controllato con DB di corrente garantisce un inseguimento migliore del riferimento
di corrente. Questo si manifesta come una capacità di inseguimento migliore anche
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Figura 6.6: Risposta del sistema con PID di corrente e PID di tensione: attacco di carico dal
50% al 100% della potenza nominale. Dall’alto al basso sono visibili riferimento
di tensione e segnale di tensione, riferimento di corrente e segnale di corrente,
duty-cycle.

per la tensione, che recupera il valore di regime in minor tempo, in seguito al transi-
torio. La maggior rapidità di risposta del sistema con DB di corrente è visibile anche
confrontando il duty-cycle delle due configurazioni: con il DB questo ha un andamen-
to più "aggressivo", sollecitando l’inverter alla generazione di una tensione superiore
durante il transitorio.

Nella configurazione con DB di corrente, tuttavia, è evidente la presenza di un’o-
scillazione residua alla frequenza di Nyquist del controllore di corrente stesso (pari
alla frequenza di campionamento del controllo di tensione, il controllo di corrente
opera in double-update). Questo ripple non presenta ampiezza costante, ma è massimo
negli istanti in cui la differenza tra duty-cycle attuale e al passo di campionamento
precedente è massima. L’origine di questo fenomeno è da attribuire alla dissimetria
degli impulsi di tensione generati dall’inverter, essendo il duty-cycle aggiornato in
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Figura 6.7: Risposta del sistema con DB di corrente e PID di tensione: attacco di carico dal 50% al
100% della potenza nominale. Dall’alto al basso sono visibili riferimento di tensione
e segnale di tensione, riferimento di corrente e segnale di corrente, duty-cycle.

double-update. Tale dissimmetria fa si che la corrente non sia campionata esattamente
in corrispondenza del valore medio, cioè a metà del tempo di on e del tempo di off nel
periodo di modulazione. L’oscillazione così generata è amplificata dal regolatore DB,
in particolare del termine di compensazione del duty-cycle.

Una riduzione del ripple sul duty-cycle è ottenibile abbassando il guadagno con cui
è compensato il duty-cycle:

Gδ,comp =
1

z+ 1
→ G ′δ,comp =

1

z+α
(6.3)

Tale operazione corrisponde a pesare con il coefficiente α, minore di uno, il duty-cycle
al passo di campionamento precedente riportato nel controllore. In Fig. 6.8a e Fig. 6.8b
sono confrontati i duty-cycle ottenuti considerando, rispettivamente, α = 1 e α = 0.5;
per evidenziare l’oscillazione è disattivata la variazione di carico. Come osservabile
l’ampiezza del ripple è notevolmente diminuita, anche se ancora chiaramente presente.

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.9:
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Figura 6.8: Oscillazione sul duty-cycle con regolatore DB di corrente al variare di α: α = 1 (a) e
α = 0, 5 (b).

1. regolatore DB di corrente;

2. regolatore DB di tensione;

Il DB di tensione reagisce al transitorio con un comportamento oscillatorio, come ben
visibile anche nel duty-cycle. Questo è dovuto al minor margine di fase per l’anello
di tensione rispetto alle configurazioni precedenti. É visibile, inoltre, una leggerissima
oscillazione sul riferimento di corrente, fenomeno analogo all’oscillazione del duty-
cycle amplificata dal DB di corrente. É possibile dimostrare che l’utilizzo di guadagni
minori di uno per la compensazione di duty-cycle e riferimento di corrente riduce
entrambe le oscillazioni.

Attacco di carico, 20% - 100% della potenza nominale

Risposta del sistema controllato in tensione ad un variazione di carico dal 20% al 100%
della potenza nominale (attacco di carico). La tensione di riferimento è posta al valore
nominale di 230V . In questo caso è possibile valutare il comportamento del sistema di
controllo in saturazione e l’attivazione dell’anti-windup1.

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.10:

1. regolatore PID di corrente;

2. regolatore PID di tensione;

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.11:

1. regolatore DB di corrente;

2. regolatore PID di tensione, progettato con una maggiore banda passante;

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.12:

1 La strategia di anti-windup implementata prevede la saturazione statica della componente integrale. Si è
visto che la saturazione dinamica introduceva problematiche legate al ripple sul duty-cycle con il DB di
corrente.
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Figura 6.9: Risposta del sistema con DB di corrente e DB di tensione: attacco di carico dal 50% al
100% della potenza nominale. Dall’alto al basso sono visibili riferimento di tensione
e segnale di tensione, riferimento di corrente e segnale di corrente, duty-cycle.

1. regolatore DB di corrente;

2. regolatore DB di tensione;

I risultati ottenuti mostrano che l’utilizzo del DB di corrente riduce il tempo di ri-
sposta del sistema alla variazione di carico, anche se introduce una notevole oscilla-
zione, dovuta alla saturazione persistente del duty-cycle. Le prestazioni possono esse-
re migliorate, ad esempio, sconnettendo il termine di compensazione del duty-cycle
durante la saturazione, ma tale soluzione necessità di ulteriori approfondimenti per
quantificarne vantaggi e svantaggi.

Considerando anche il DB di tensione le prestazioni in saturazione sono ulterior-
mente deteriorate; il duty-cycle e la tensione, infatti presentano un’oscillazione persi-
stente per diversi periodi di modulazione, dovuta ancora alle problematiche del DB in
saturazione.
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Figura 6.10: Risposta del sistema con PID di corrente e PID di tensione: attacco di carico dal
20% al 100% della potenza nominale. Dall’alto al basso sono visibili riferimento
di tensione e segnale di tensione, riferimento di corrente e segnale di corrente,
duty-cycle.
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Figura 6.11: Risposta del sistema con DB di corrente e PID di tensione: attacco di carico dal
20% al 100% della potenza nominale. Dall’alto al basso sono visibili riferimento
di tensione e segnale di tensione, riferimento di corrente e segnale di corrente,
duty-cycle.
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Figura 6.12: Risposta del sistema con DB di corrente e DB di tensione: attacco di carico dal
20% al 100% della potenza nominale. Dall’alto al basso sono visibili riferimento
di tensione e segnale di tensione, riferimento di corrente e segnale di corrente,
duty-cycle.
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6.2.2 Carico capacitivo

Il carico capacitivo considerato in questa Sezione è equivalente ad una serie RLC, in
cui i termini resistivo e induttivo rappresentano elementi parassiti del carico stesso,
mentre la capacità è considerata a piena potenza:

ZL(s) = Rs,CL + sLs,CL +
1

sCL
(6.4)

con:

• Rs,CL = 5mΩ;

• Ls,CL = 50µF;

• CL = QL
2πfoutV

2
AC,n

= 500µF, dove QL è la potenza reattiva nominale, pari a
8, 33 kVAR, fout = 50Hz è la frequenza della tensione di uscita e VAC,n è la
tensione efficace nominale di uscita.

Tale configurazione, come si vedrà, risulta essere la più problematica dal punto di vista
della stabilità.

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.13:

1. regolatore PID di corrente;

2. regolatore PID di tensione;

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.14:

1. regolatore DB di corrente;

2. regolatore PID di tensione progettato con una maggiore banda passante;

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.15:

1. regolatore DB di corrente;

2. regolatore DB di tensione;

Come visibile dai risultati ottenuti, l’introduzione del DB di corrente penalizza il
sistema in termini di stabilità, rispetto al caso con PID di corrente. Considerando anche
il DB di tensione, il sistema è ancora più prossimo all’instabilità, come visibile sia
dall’andamento della corrente, sia osservando il duty-cycle.

Va precisato che la modellazione esatta di un carico capacitivo è molto difficile,
soprattutto nella valutazione degli elementi parassiti. La resistenza parassita, in parti-
colare, risulta fondamentale per smorzare le oscillazioni generate dall’interazione tra
capacità e induttanza parassita.
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Figura 6.13: Risposta del sistema con PID di corrente e PID di tensione con carico capaciti-
vo. Dall’alto al basso sono visibili riferimento di tensione e segnale di tensione,
riferimento di corrente e segnale di corrente, duty-cycle.



90 simulazioni

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
-500

0

500

V
ol

ta
ge

 [V
]

Voltage control - C load, I-DB, V-PID
Voltage reference
Voltage signal

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04
-100

0

100

C
ur

re
nt

 [A
] Current reference

Current signal

0 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04

Time [s]

-1

0

1

D
ut

y-
cy

cl
e Duty-cycle

Figura 6.14: Risposta del sistema con DB di corrente e PID di tensione con carico capaciti-
vo. Dall’alto al basso sono visibili riferimento di tensione e segnale di tensione,
riferimento di corrente e segnale di corrente, duty-cycle.
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Figura 6.15: Risposta del sistema con DB di corrente e DB di tensione con carico capaciti-
vo. Dall’alto al basso sono visibili riferimento di tensione e segnale di tensione,
riferimento di corrente e segnale di corrente, duty-cycle.
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6.2.3 Carico distorcente

Il carico distorcente, detto anche carico non-lineare, è rappresentato tipicamente da
un sistema raddrizzatore a diodi con carico capacitivo che presenta, quindi, un as-
sorbimento di corrente discontinuo, introducendo una notevole distorsione armonica
sulla tensione. Il carico distorcente, quindi, consente di quantificare le prestazioni del
sistema controllato in tensione in termini di Total Harmonic Distortion (THD), parametro
chiave per la caratterizzazione di un sistema UPS.

Per la realizzazione delle simulazioni con carico distorcente si è considerato il carico
non lineare standard definito nella normativa CEI - EN 50091-1-1, implementato in
Simulink utilizzando il blocchetto "Non-linear Load EN50091" sviluppato da Thierry
Rohmer (14/12/1995).

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.16:

1. regolatore PID di corrente;

2. regolatore PID di tensione, progettato con una maggiore banda passante;

Il THD ottenuto in questo caso è:

THD1 = 7, 4% (6.5)

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.17:

1. regolatore DB di corrente;

2. regolatore PID di tensione;

Il THD ottenuto in questo caso è:

THD1 = 5, 6% (6.6)

Configurazione del sistema la cui risposta è visibile in Fig. 6.18:

1. regolatore DB di corrente;

2. regolatore DB di tensione;

Il THD ottenuto in questo caso è:

THD1 = 6, 3% (6.7)

I risultati ottenuti mostrano che l’introduzione del DB di corrente migliora il compor-
tamento del sistema in termini di THD, che passa dal 7, 7%, con PID di corrente, al 5, 6%
con DB di corrente. L’introduzione del DB di tensione, invece, peggiora notevolmente la
forma d’onda di tensione, come visibile chiaramente anche in termini di duty-cycle e
corrente. In questo caso, pur essendo il THD non molto superiore a quello ottenuto con
la configurazione DB di corrente-PID di tensione, il sistema con DB di tensione risulta
in un comportamento non accettabile.
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Figura 6.16: Risposta del sistema con PID di corrente e PID di tensione con carico capaciti-
vo. Dall’alto al basso sono visibili riferimento di tensione e segnale di tensione,
riferimento di corrente e segnale di corrente, duty-cycle.
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Figura 6.17: Risposta del sistema con DB di corrente e PID di tensione con carico capaciti-
vo. Dall’alto al basso sono visibili riferimento di tensione e segnale di tensione,
riferimento di corrente e segnale di corrente, duty-cycle.
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Figura 6.18: Risposta del sistema con DB di corrente e DB di tensione con carico capaciti-
vo. Dall’alto al basso sono visibili riferimento di tensione e segnale di tensione,
riferimento di corrente e segnale di corrente, duty-cycle.





7
R I S U LTAT I S P E R I M E N TA L I

In questo capitolo sono presentati i risultati sperimentali ottenuti con l’UPS a disposi-
zione in laboratorio. Le forme d’onda che seguono, come già accennato, sono prese
dall’oscilloscopio digitale di bordo della macchina.

Il firmware utilizzato per i test prevede la possibilità di scegliere tra inverter control-
lato in corrente e inverter controllato in tensione, agendo su degli appositi parametri
di debug nel software di comunicazione. La modalità di funzionamento in controllo di
corrente richiede particolare attenzione, dovendo essere presente una compensazione
della corrente sul condensatore di uscita dell’inverter. Tale procedura è descritta nella
Sezione riguardo i test in controllo di corrente.

I carichi a disposizione sono già stati menzionati nella Sezione 4.4. Per confrontare
le prestazioni del sistema con PID e DB di corrente, sia in controllo di corrente, sia in
controllo di tensione, il firmware implementato regola la fase R ed S, rispettivamente,
con PID e DB di corrente. In questo modo, per cambiare il sistema di controllo conside-
rato, è sufficiente connettere al carico la fase R o la fase S, e lasciare sconnesse le due
restanti.

7.1 controllo di corrente

Il problema principale del funzionamento in controllo di corrente è rappresentato dalla
corrente media sul condensatore di uscita. Come noto, infatti, la tensione sul conden-
satore è data dall’integrale della corrente sul condensatore stesso. Per tale motivo la
presenza di un offset sulla corrente di induttanza, e quindi sulla corrente sul conden-
satore, porta rapidamente in saturazione la tensione di uscita, non essendo presente il
controllo di tensione.

Per eseguire i test in controllo di corrente, quindi, è stato implementata una com-
pensazione della corrente media sul condensatore, attraverso la misura della tensione
di uscita. Tale procedura si compone delle seguenti fasi:

1. misura della tensione di uscita, corrispondente alla tensione sul condensatore;

2. calcolo del valore medio della tensione di uscita con filtro passa basso digitale;

3. la tensione media di uscita calcolata rappresenta il feed-back di un controllore in
retroazione con regolatore PI in cui il riferimento è posto a zero.
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Tale algoritmo è affiancato al controllore di corrente, che può essere PID o DB, e che rice-
ve come riferimento un segnale sinusoidale di ampiezza desiderata, cui è sovrapposto
il termine relativo alla compensazione della tensione di uscita.

Le prove effettuate in controllo di corrente sono le seguenti:

1. prova a vuoto, sia con PID di corrente, sia con DB di corrente. É analizzato il
comportamento a regime del sistema e la risposta ad una variazione a gradino
del riferimento di corrente.

2. Prova con carico resistivo da 25Ω, sia con PID di corrente, sia con DB di corrente.
Analisi del comportamento a regime e della risposta in seguito ad una variazione
a gradino del riferimento di corrente.

7.1.1 Prove a vuoto

Per confrontare le prestazioni del sistema controllato con regolatore PID di corrente
e DB di corrente, i riferimenti di corrente per la fase R e per la fase S sono generati
in modo da garantire la presenza della stessa corrente di induttanza a regime sulle
due fasi. Tale accorgimento è utilizzato in quanto, come appare chiaro nel seguito, il
regolatore PID di corrente presenta un guadagno a 50Hz minore di quello offerto da
DB di corrente, per cui l’inseguimento del riferimento sinusoidale, nel primo caso, è
afflitto da un notevole errore.

Prova a regime

Per le prove a regime sono imposti dei riferimenti sinusoidali di ampiezza costante
sulla fase R ed S, in modo da garantire una corrente di induttanza di 3A efficaci in
entrambi i casi. Tale valore è il limite per il quale, a vuoto, la tensione sulla fase S in
controllo di corrente raggiunge i 230V , per cui si è preferito non andare oltre con la
corrente di induttanza. Va precisato che la tensione di uscita generata sulla fase R, in
presenza di 3A efficaci sull’induttanza, è inferiore ai 230V , per il minore guadagno
offerto dal PID di corrente.

In Fig. 7.1 sono presenti i risultati del test a regime, a vuoto, con regolatore PID di
corrente. L’unità di misura m− /Div indica valore normalizzato all’unità, con fattore
di scala 10−3, che, nel caso di riferimento ed errore di corrente, corrisponde a 93, 3A
efficaci. Moltiplicando 33, 33m− /Div per il fondo scala di 93A efficaci e per la radice
di due si ottiene, infatti, 4, 4A/Div.

Le forme d’onda mostrano che l’inseguimento del riferimento di corrente non è
preciso, come accennato in precedenza. É chiaramente osservabile, inoltre, la presenza
della distorsione sulla corrente, in corrispondenza degli attraversamenti dello zero
della tensione, dovuta alla saturazione inferiore del duty-cycle.

In Fig. 7.2 sono presenti i risultati del test a regime, a vuoto, con regolatore DB

di corrente. In questo caso l’inseguimento di corrente è molto più preciso rispetto al
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Figura 7.1: Forme d’onda del sistema controllato in corrente con regolatore PID a vuoto. Verde
(CH1 33, 33m− /Div): riferimento di corrente; giallo (CH2 4, 4A/Div): segnale di
corrente; blu (CH3 33, 33m− /Div): errore di corrente.
Asse dei tempi 5, 12ms/Div.

caso con PID di corrente, mentre le distorsioni sugli attraversamenti dello zero della
tensione sono invariate.

Transitorio di riferimento

Per la realizzazione del transitorio di riferimento si è seguita la seguente procedura:

1. generazione di un riferimento di corrente tale da imporre 0.5A efficaci sull’in-
duttanza;

2. configurazione del trigger dell’oscilloscopio sul canale corrispondente al riferi-
mento di corrente, ad un valore sull’asse delle ordinate tale da intercettare la
variazione a gradino.

3. configurazione dell’oscilloscopio in modalità single-shot, per catturare il transi-
torio;
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Figura 7.2: Forme d’onda del sistema controllato in corrente con regolatore DB a vuoto. Verde
(CH1 33, 33m− /Div): riferimento di corrente; giallo (CH2 4, 4A/Div): segnale di
corrente; blu (CH3 33, 33m− /Div): errore di corrente.
Asse dei tempi 5, 12ms/Div.

4. variazione dell’ampiezza del riferimento di corrente, dal software di interfaccia
dell’inverter, in modo da imporre una corrente di 3A efficaci sull’induttanza;
l’oscilloscopio inizia ad acquisire le forme d’onda.

Si è scelto di sincronizzare il transitorio in corrispondenza del picco di corrente, con-
dizione peggiore per il sistema, in quanto è massima la corrente, e quindi l’energia,
sull’induttanza. A peggiorare la situazione è la presenza della distorsione dovuta al-
la saturazione del duty-cycle, che si trova anch’essa in corrispondenza dei picchi di
corrente.

In Fig. 7.3 sono presenti i risultati del transitorio di riferimento, a vuoto, con rego-
latore PID di corrente. Il transitorio risulta moderatamente oscillatorio, a denotare un
margine di fase del sistema controllato non molto elevato.

In Fig. 7.4 sono presenti i risultati del transitorio di riferimento, a vuoto, con re-
golatore DB di corrente. É osservabile un leggero miglioramento, in termini di minor
sovraelongazione e oscillazione residua rispetto al caso con regolatore PID, mentre è
confermata la presenza di un errore di inseguimento a regime molto minore.
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Figura 7.3: Risposta ad una variazione a gradino del riferimento di corrente: sistema con-
trollato in corrente con regolatore PID a vuoto. Verde (CH1 33, 33m − /Div): ri-
ferimento di corrente; giallo (CH2 4, 4m − /Div), segnale di corrente; blu (CH3

33, 33m− /Div), errore di corrente; asse dei tempi 2, 56ms/Div.

7.1.2 Prove con carico resistivo

Non sono presentati i risultati delle prove a regime con carico resistivo, in quanto i
fenomeni notevoli sono stati descritti adeguatamente nei risultati dei test a vuoto.

Transitorio di riferimento

La procedura per la variazione del riferimento di corrente è la stessa utilizzata per
le prove a vuoto, solamente che ora la fase sotto test è collegata al carico resistivo
in configurazione a 25Ω. A differenza delle prove a vuoto la corrente di induttanza
imposta passa da 1A efficace a 5A efficaci.

In Fig. 7.5 sono presenti i risultati del transitorio di riferimento, a vuoto, con regola-
tore PID di corrente.

In Fig. 7.6, invece, sono presenti i risultati del transitorio di riferimento, a vuoto, con
regolatore DB di corrente. Come visibile la risposta con il regolatore DB di corrente non
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Figura 7.4: Risposta ad una variazione a gradino del riferimento di corrente: sistema controlla-
to in corrente con regolatore DB a vuoto. Verde (CH1 33, 33m−/Div), riferimento di
corrente; giallo (CH2 4, 4m− /Div), segnale di corrente; blu (CH3 33, 33m− /Div),
errore di corrente; asse dei tempi 2, 56ms/Div.

presenta sovraelongazione, a differenza del sistema controllato con PID di corrente,
molto più oscillante.
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Figura 7.5: Risposta ad una variazione a gradino del riferimento di correte: sistema controllato
in corrente con regolatore PID, carico resistivo da 25Ω. Verde (CH1 33, 33m− /Div),
riferimento di corrente; giallo (CH2 4, 4m− /Div), segnale di corrente; blu (CH3

33, 33m− /Div), errore di corrente; asse dei tempi 2, 56ms/Div.
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Figura 7.6: Risposta ad una variazione a gradino del riferimento di correte: sistema controllato
in corrente con regolatore DB, carico resistivo da 25Ω. Verde (CH1 33, 33m− /Div),
riferimento di corrente; giallo (CH2 4, 4m− /Div), segnale di corrente; blu (CH3

33, 33m− /Div), errore di corrente.
Asse dei tempi 2, 56ms/Div.
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7.2 controllo di tensione

Le prove effettuate in controllo di tensione sono le seguenti:

1. transitorio di carico resistivo, sia con PID di corrente sia con DB di corrente.

2. Prova con carico puramente capacitivo, sia con PID di corrente sia con DB di
corrente.

7.2.1 Transitorio di carico

Per realizzare il transitorio di carico, il sistema è connesso inizialmente al carico resisti-
vo in configurazione da 25Ω. Agendo sullo switch apposito la resistenza è fatta variare
da 25Ω a 12, 5Ω, corrispondente ad una variazione di potenza dal 25% al 50% del
valore nominale. Tale test simula un attacco di carico in cresta, cioè nella condizione
in cui è massima la tensione, e quindi l’energia, sul condensatore.

In Fig. 7.7 sono presenti i risultati del transitorio di carico sul sistema controllato in
tensione, con regolatore PID di corrente. L’unità di scala 0, 25 − /Div indica una gran-
dezza normalizzata all’unità, in questo caso corrispondente a 385V di picco, massima
tensione di picco applicabile idealmente dall’inverter. La rappresentazione 0, 1A/Div,
riferita alla corrente di carico, invece, comprende un fattore di scala pari a 38 · 10−4.
La rappresentazione 0, 1 iq/Div, infine, indica ancora una grandezza normalizzata
all’unità, corrispondente alla massima tensione applicabile dall’inverter.

In Fig. 7.8, invece, sono presenti i risultati del transitorio di carico sul sistema con-
trollato in tensione, con regolatore DB di corrente. Come visibile il sistema controllato
con regolatore interno di corrente DB garantisce un tempo di recupero del riferimento
di tensione, in seguito alla variazione di carico, molto inferiore rispetto al sistema con
PID di corrente. La risposta al transitorio, inoltre, è molto più oscillante nel caso del
PID di corrente, come visibile sulle forme d’onda di tensione e corrente in Fig. 7.7.
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Figura 7.7: Risposta ad una variazione di carico a gradino, dal 25% al 50% della potenza
nominale. Sistema controllato in tensione, regolatore PID di tensione e regolato-
re PID di corrente. Verde (CH1 0, 25 − /Div), riferimento di tensione; giallo (CH2

114, 75V/Div), segnale di tensione; blu (CH3 0, 1A/Div), corrente di carico; bianco
(CH4 0, 1 iq/Div), errore di tensione.
Asse dei tempi 5, 12ms/Div.
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Figura 7.8: Risposta ad una variazione di carico a gradino, dal 25% al 50% della potenza nomi-
nale. Sistema controllato in tensione, regolatore PID di tensione e regolatore DB di
corrente. di corrente. Verde (CH1 0, 25 − /Div), riferimento di tensione; giallo (CH2

114, 75V/Div), segnale di tensione; blu (CH3 0, 1A/Div), corrente di carico; bianco
(CH4 0, 1 iq/Div), errore di tensione; asse dei tempi 5, 12ms/Div.
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7.2.2 Carico capacitivo

Le prove con carico resistivo sono effettuate con due diverse configurazioni, corrispon-
denti a due potenze reattive assorbite1:

• prova con carico capacitivo da 100µF, corrispondente ad una potenza di 1, 66 kVAR,
pari al 20% della potenza nominale. L’impedenza a 50Hz del carico capacitivo
in questione è pari a 31, 8Ω (la resistenza nominale a piena potenza è 6, 35Ω).

• Prova con carico capacitivo da 200µF, corrispondente ad una potenza di 3, 32 kVAR,
pari al 40% della potenza nominale. L’impedenza a 50Hz del carico capacitivo
in questione è pari a 16Ω.

Per il passaggio dalla configurazione da 100µF a quella da 200muF, i condensatori
sono scaricati connettendo temporaneamente l’uscita del carico capacitivo al banco di
resistenze da 25Ω. L’avvenuta scarica è controllata con un oscilloscopio esterno.

Carico da 100 µF

In Fig. 7.9 sono presenti i risultati ottenuti con sistema controllato in tensione, carico
capacitivo da 100µF e regolatore PID di corrente. L’unità di scala 0, 1 iq/Div relativa al
riferimento di corrente rappresenta un valore normalizzato all’unità, corrispondente
al limite di corrente dell’inverter, pari a 132A di picco.

In Fig. 7.10, invece, sono presenti i risultati ottenuti con sistema controllato in ten-
sione, carico capacitivo da 100µF e regolatore DB di corrente. La rappresentazione
50m_iq/Div relativa al riferimento di corrente rappresenta acnora un valore norma-
lizzato all’unità, corrispondente ai 132A di picco, limite di corrente, con l’aggiunta di
un fattore di scala pari a 10−3. Come visibile il sistema con DB di corrente insegue il
riferimento di corrente molto più precisamente rispetto al sistema con PID di corrente.
Questo si manifesta in un inseguimento più preciso anche del riferimento di tensione,
come visibile confrontando il segnale di tensione nei due casi, soprattutto nei picchi
della sinusoide.

Carico da 200 µF

In Fig. 7.11 sono presenti i risultati ottenuti con sistema controllato in tensione, carico
capacitivo da 200µF e regolatore PID di corrente.

In Fig. 7.12 sono presenti i risultati ottenuti con sistema controllato in tensione,
carico capacitivo da 200µF e regolatore DB di corrente. Tali risultati confermano e
rafforzano quanto evidenziato dalla risposta con carico da 100µF. L’inseguimento di
tensione del controllore con DB di corrente è migliore rispetto al sistema con PID di
corrente.

1 La potenza reattiva con carico capacitivo può essere così espressa QC =
V2

AC,out

1/(2πfoutC) .
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Figura 7.9: Forme d’onda del sistema controllato in tensione con carico capacitivo al 20% del-
la potenza nominale. Sistema controllato in tensione, regolatore PID di tensione e
regolatore PID di corrente. Verde (CH1 0, 25 − /Div), riferimento di tensione; giallo
(CH2 114, 75V/Div), segnale di tensione; blu (CH3 0, 1 iq/Div), riferimento di cor-
rente (di induttanza); bianco (CH4 13, 2A/Div), segnale di corrente (di induttanza).
Asse dei tempi 10, 24ms/Div.
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Figura 7.10: Forme d’onda del sistema controllato in tensione con carico capacitivo al 20% del-
la potenza nominale. Sistema controllato in tensione, regolatore PID di tensione e
regolatore DB di corrente. Verde (CH1 0, 25 − /Div), riferimento di tensione; giallo
(CH2 114, 75V/Div), segnale di tensione; blu (CH3 50m_iq/Div), riferimento di
corrente (di induttanza); bianco (CH4 13, 2A/Div), segnale di corrente (di indut-
tanza).
Asse dei tempi 10, 24ms/Div.
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Figura 7.11: Forme d’onda del sistema controllato in tensione con carico capacitivo al 40% del-
la potenza nominale. Sistema controllato in tensione, regolatore PID di tensione e
regolatore PID di corrente. Verde (CH1 0, 25 − /Div), riferimento di tensione; gial-
lo (CH2 114, 75V/Div), segnale di tensione; blu (CH3 0, 1 iq/Div), riferimento di
corrente (di induttanza); bianco (CH4 13, 2A/Div), segnale di corrente (di indut-
tanza).
Asse dei tempi 10, 24ms/Div.
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Figura 7.12: Forme d’onda del sistema controllato in tensione con carico capacitivo al 40% del-
la potenza nominale. Sistema controllato in tensione, regolatore PID di tensione e
regolatore DB di corrente. Verde (CH1 0, 25 − /Div), riferimento di tensione; gial-
lo (CH2 114, 75V/Div), segnale di tensione; blu (CH3 0, 1 iq/Div), riferimento di
corrente (di induttanza); bianco (CH4 13, 2A/Div), segnale di corrente (di indut-
tanza).
Asse dei tempi 10, 24ms/Div.
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C O N C L U S I O N I

Nel contesto dei sistemi elettronici di conversione dell’energia, sia per applicazione di
energy storage, sia per gli UPS, è riservata grande attenzione alla strategia di controllo
implementata. La tendenza è quella di una migrazione sempre più marcata verso si-
stemi digitali che realizzino funzioni di regolazione sempre più complesse, al fine di
massimizzare le prestazioni ottenibili dallo specifico sistema di conversione.

Il controllore digitale multianello con regolatori DB di tensione e corrente progettato
in questo lavoro rappresenta una delle possibili evoluzioni dei sistemi di controllo
digitali tradizionali, basati, ad esempio, su regolatori PID.

Il regolatore DB introduce, innanzitutto, una semplificazione in termini di design ri-
spetto alle soluzioni tipiche, in cui la determinazione del regolatore avviene imponen-
do delle specifiche sulla caratteristica spettrale e sulla risposta temporale del sistema
controllato. Noto il modello del processo oggetto della compensazione, i parametri del
regolatore DB sono direttamente derivati. Ciò si traduce in una caratteristica spettrale
costante per il sistema controllato con DB, una volta noti i parametri di processo e
sistema di conversione A/D e D/A.

I risultati di simulazione ottenuti evidenziano, poi, come il regolatore DB di corrente
introduca notevoli vantaggi in termini dinamici sul sistema controllato, sia in corrente,
sia in tensione, rispetto al caso con PID di corrente. É dimostrata, tuttavia, una mag-
giore sensibilità del DB alle non-idealità del sistema, anche in presenza di sistemi di
compensazione, quali integrale o stimatore del disturbo. I risultati di simulazione ot-
tenuti considerando il sistema con DB di tensione e DB di corrente, invece, mostrano
come siano necessarie ulteriori affinamenti del sistema di regolazione, soprattutto nel-
la gestione della saturazione di riferimento di corrente e duty-cycle. Per tale motivo si
è deciso di non effettuare, in questa fase, test sperimentali con tale soluzione.

I risultati sperimentali, condotti con PID e DB di corrente, hanno confermato i van-
taggi attesi dall’introduzione del DB di corrente, sia in controllo di corrente, sia in
controllo di tensione. Sono visibili buoni miglioramenti, utilizzando il DB di corrente,
sia in risposta a transitori di riferimento e carico, sia a regime con carico capacitivo.

Per completare la caratterizzazione sperimentale del sistema di controllo con DB

di corrente, in ottica di uno sviluppo futuro di questo lavoro, una parte rilevante
è costituita dai test con carico distorcente. Oltre ciò, risulta di notevole interesse il
perfezionamento del controllore DB di tensione, in modo da quantificare un ulterio-
re miglioramento delle prestazioni, se effettivamente presente, rispetto alla soluzione
con regolatore PID. Il raggiungimento di questo obiettivo non può prescindere da un
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approfondimento teorico del DB di tensione, in particolare dei sistemi ausiliari per
aumentarne la robustezza.
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