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 Doubly-fed induction generator systems are extensively applied in wind power 
conversion due to the desirable synchronous generator operation at a lower cost. 
Moreover, the four-quadrant power control is able to operate with the 25-30 % back-to-
back converter installation of the rated generator power. The flexible operation with the 
variable speed and constant frequency under the subsynchronous, synchronous, and 
supersynchronous modes has been attractive in this system. However, a few literatures 
have been reported and analyzed the comprehensive synchronization process with the 
power controls and the synchronization with the stator-flux-oriented control method is 
carried out by a direct on line starting operation. The extraction of the reactive power 
leads to the inrush stator current. This project presents a synchronization method and 
the power control by using a grid-flux-oriented control (GFOC) algorithm for a three-
level back-to-back converter fed doubly-fed induction generator (DFIG) system. Here, 
the synchronization process and power control with toque/speed modes of the 
generator are controlled by a unique rotor current control. Based on the GFOC 
algorithm for the regulation of the stator magnetizing current, the exciting component of 
the rotor current is fully controlled, and the variation of the subsynchronous, 
synchronous, and supersynchronous speed is controlled by the torque component of 
the rotor current for the stator power control. The performance of the proposed GFOC 
algorithm with DFIG drive is verified through the simulation results considering the DFIG 
as connected/disconnected to ac mains, and torque/speed-control modes. 
 
Keywords: Doubly-fed induction generator, grid-flux, back-to-back converter 
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ภาพที' /.= แผนภาพสเปซเฟสเซอร์ระหว่างแกนอา้งอิงหยดุนิ'งและแกนอา้งอิงหมุนของกริดฟลกัซ์

เวกเตอร์  1. 

ภาพที' /.(F แผนภาพสเปซเฟสเซอร์ของเครื'องกาํเนิดไฟฟ้าที'มีการหามุมสลิปที'ไม่ถูกตอ้ง 1/ 

ภาพที' /.(( แผนภาพเฟสเซอร์แสดงการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ'มตน้ในขณะที'ตวัหมนุ 

โรเตอร์เริ'มหมุน 15 

ภาพที' /.(. แผนภาพเฟสเซอร์เมื'อมีการหาตาํแหน่งมุมสลิปที'ถูกตอ้ง 14 

ภาพที' /.(/ แผนภาพการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์สาํหรับกระบวนการซิงโครไนซ์และ

กระบวนการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าภายใตก้ารควบคุมแบบจดัปรับกริดฟลกัซ์เวกเตอร์ 16 

ภาพที' /.(1 แผนผงักระบวนการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าเครื'องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี'ยวนาํ

แบบป้อนสองทาง 1= 

ภาพที' 1.1 แบบจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์สาํหรับเครื'อง

กาํเนิดไฟฟ้าเหนี'ยวนาํแบบป้อนสองทาง 5( 

ภาพที' 1.. ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ที'ความเร็วตํ'ากว่าความเร็วซิงโครนสั  5. 

ภาพที' 1./ ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ที'ความเร็วสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสั  51 

ภาพที' 1.1 ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ที'ไม่มีการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้า 

เริ'มตน้  55 

ภาพที' 1.5 ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ที'มีการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ'มตน้ 54 

ภาพที' 1.4 ผลการจาํลองสมรรถนะเครื'องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี'ยวนาํแบบป้อนสองทางภายใตก้ารจดั

ปรับกริดฟลกัซ์เงื'อนไขแรงบิดคงที' 5< 

ภาพที' 1.6 ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์และการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของภาพที' 

1.4  5= 

ภาพที' 1.< ผลการจาํลองกระบวนการปลดเครื'องกาํเนิดไฟฟ้าออกจากกริดระบบของภาพที' 1.4 4( 

ภาพที' 1.= ผลการจาํลองสมรรถนะเครื'องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี'ยวนาํแบบป้อนสองทางภายใตก้ารจดั

ปรับกริดฟลกัซ์เงื'อนไขแรงบิดแปรผนัตามความเร็ว 4/ 

ภาพที' 1.(F ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์และการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของภาพที' 

1.=  41 

ภาพที' 1.(( ผลการจาํลองกระบวนการปลดเครื'องกาํเนิดไฟฟ้าออกจากกริดระบบของภาพที' 1.= 
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1.1 ที�มาและความสําคัญของการศึกษา 

ในปัจจุบนัระบบการผลิตพลงังานไฟฟ้าที�มีตน้ขบักาํลงัที�มาจากพลงังานหมุนเวียนไดมี้บทบาทสําคญัทางดา้น
พลงังานมากขึ&น เนื�องจากไม่มีค่าตน้ทุนของพลงังานและไม่ก่อผลเสียต่อสิ� งแวดล้อม สิ� งสําคญัอย่างหนึ� งใน
ระบบการผลิตพลงังานไฟฟ้า คือเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า ซึ� งจะทาํหนา้ที�เปลี�ยนพลงังานกลให้อยูใ่นรูปของพลงังาน
ไฟฟ้า  แต่เนื�องจากพลงังานหมุนเวยีนเป็นพลงังานที�เกิดขึ&นเองตามธรรมชาติ มีการเปลี�ยนแปลงโดยไม่สามารถ
ทํานายหรือควบคุมการเกิดได้ ด้วยเหตุนี& จึงนิยมใช้เครื� องกํา เนิดไฟฟ้าเหนี� ยวนําแบบป้อนสองทาง 
( Doubly-Fed Induction Generator; DFIG ) ในการผลิตพลงังานไฟฟ้าจากแหล่งพลงังานหมุนเวียนเนื�องจาก
สามารถผลิตพลงังานไฟฟ้าที�มีตน้กาํลงัขบัในลกัษณะที�ความเร็วแปรเปลี�ยนได ้

เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง เป็นเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํชนิดหนึ�งที�มกัถูกนาํไปใชใ้น
ระบบการผลิตไฟฟ้าเพื�อจ่ายกาํลงัไฟฟ้าใหก้ริดระบบ  เนื�องจากมีขอ้โดดเด่นสามารถผลิตพลงังานไฟฟ้าขณะที�มี
ตน้กาํลงัขบัในลกัษณะที�ความเร็วแปรเปลี�ยนได ้จากรูปที� I แสดงโครงสร้างการทาํงานของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า
เหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง โดยดา้นสเตเตอร์เชื�อมต่อกบักริดระบบเพื�อทาํการจ่ายกาํลงัไฟฟ้าออกให้กบักริด 
ในขณะที�ระหว่างทางดา้นโรเตอร์และกริดระบบจะเชื�อมต่อกบัชุดคอนเวอร์เตอร์แหล่งจ่ายแรงดนัในลกัษณะ
หนัหลงัชนกนั (Back-to-back converter) ซึ� งประกอบไปดว้ยคอนเวอร์เตอร์แหล่งจ่ายแรงดนัสองชุด ไดแ้ก่ชุด
คอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ (Rotor Side Converter; RSC) ที�มีหนา้ที�ควบคุมกาํลงัไฟฟ้าดา้นสเตเตอร์ และชุด
คอนเวอร์เตอร์ดา้นกริด (Grid Side Converter; GSC) ที�มีหน้าที�รักษาแรงดนัเชื�อมโยงและควบคุมทิศทางการ
ไหลของกาํลงัไฟฟ้าระหวา่งดา้นโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าและกริดระบบ โดยจะขึ&นอยูก่บัโหมดความเร็ว
ในการทาํงานของเครื� องกาํเนิดไฟฟ้า จากลักษณะดังกล่าวจะเห็นได้ว่ากาํลังไฟฟ้าจากเครื� องกาํเนิดไฟฟ้า
สามารถไหลเขา้สู่กริดระบบไดส้องทาง ทาํให้คอนเวอร์เตอร์ที�ใชมี้ขนาดพิกดัที�นอ้ยกวา่พิกดัของเครื�องกาํเนิด
ไฟฟ้า 25 – UV % [1]-[2]  
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ภาพที� 1.I โครงสร้างเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเชื�อมต่อกริดระบบโดยใชค้อนเวอร์เตอร์
แหล่งจ่ายแรงดนัในลกัษณะหนัหลงัชนกนั 

แต่อย่างไรก็ตาม ในการเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางขณะที�ยงัไม่ถูกเชื�อมต่อเขา้กบั 
กริดระบบ จะตอ้งมีการควบคุมใหเ้ครื�องกาํเนิดไฟฟ้าซิงโครไนซ์กบักริดระบบ หากทาํการเชื�อมต่อเครื�องกาํเนิด
ไฟฟ้าเขา้กบักริดระบบขณะที�ยงัไม่ผ่านการซิงโครไนซ์ อาจทาํให้เกิดกระแสพุ่ง(inrush current)ทางด้าน 
สเตเตอร์ขณะทาํการเริ�มเดินเครื�องได ้ซึ� งมีงานวิจยันอ้ยมากที�แสดงถึงขั&นตอนการซิงโครไนซ์ของเครื�องกาํเนิด
ไฟฟ้าและกริดระบบ ยกตวัอยา่งเช่น [3] ไดน้าํเสนอการควบคุมเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง
เพื�อแสดงประสิทธิภาพการจ่ายกําลังไฟฟ้า โดยใช้ชุดคอนเวอร์เตอร์แบบหันหลังชนกันในการควบคุม
กาํลงัไฟฟ้าด้านโรเตอร์ โดยขอ้โดดเด่นของงานวิจยันี& คือแสดงการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าด้านสเตเตอร์โดยใช ้   
คอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ที�ถูกควบคุมโดยวิธีการแบบเวกเตอร์อา้งอิงบนเฟรมฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าสเตเตอร์ 
และแสดงการควบคุมทิศการไหลของกาํลงัไฟฟ้าดา้นโรเตอร์ โดยการควบคุมของคอนเวอร์เตอร์ดา้นกริดใน
กรณีความเร็วต่างๆ แต่อยา่งไรก็ตามงานวจิยันี&  เป็นการควบคุมเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางที�
เชื�อมต่อด้านสเตเตอร์เข้ากับกริดระบบก่อนการเริ� มเดินเครื� อง จึงทาํให้การทาํงานของระบบดังกล่าวไม่
จาํเป็นตอ้งมีการเหนี�ยวนาํใหเ้กิดแรงดนัดา้นสเตเตอร์ แต่ในลกัษณะเช่นนี& จะทาํให้ตวัประกอบกาํลงัของระบบมี
ค่าลดลง เนื�องจากเครื�องกาํเนิดไฟฟ้ามีการดึงกาํลงัไฟฟ้ารีแอกทีฟในการสร้างสนามแม่เหล็กให้กบัดา้นโรเตอร์ 
[4] ไดน้าํเสนอวธีิการซิงโครไนซ์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง โดยใชเ้ทคนิคการควบคุม
แบบเวกเตอร์อา้งอิงบนเฟรมฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าสเตเตอร์ ซึ� งงานวิจยันี& มีขอ้โดดเด่นคือ สามารถควบคุมขนาด
แรงดนัเหนี�ยวนาํดา้นสเตเตอร์ใหเ้ท่ากบักริดระบบ และมีการชดเชยมุมต่างเฟสระหวา่งแรงดนัสเตเตอร์และกริด
ระบบ แต่อย่างไรก็ตามในงานวิจัยนี&  มีการใช้ตัวควบคุมแบบพีไอสี� ตัว ทําให้ยากต่อการออกแบบหา
ค่าพารามิเตอร์ตวัควบคุมที�เหมาะสม และไม่มีการแสดงกระแสในสายระหวา่งเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าและกริดระบบ
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หลงัจากมีการสับสวิตช์เชื�อมต่อเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเขา้กบักริดระบบ [5] ไดน้าํเสนอวิธีการซิงโครไนซ์ของ
เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเขา้กบักริดระบบแบบนุ่มนวล โดยใชว้ธีิการควบคุมแบบเวกเตอร์
บนเฟรมอา้งอิงของแรงดนักริดระบบ ขอ้โดดเด่นของงานวจิยันี&  คือ การใชแ้รงดนักริดเป็นเวกเตอร์อา้งอิงในการ
ควบคุมในการสร้างแรงดนัเหนี�ยวนาํด้านสเตเตอร์ให้มีขนาดเท่ากบัแรงดนักริด และในส่วนของการควบคุม
ตาํแหน่งมุมของแรงดนัเหนี�ยวนาํสเตเตอร์ใหเ้ท่ากบัตาํแหน่งมุมแรงดนักริดระบบ ใชก้ารคาํนวณหาตาํแหน่งมุม
โรเตอร์เริ�มตน้เพื�อหาตาํแหน่งมุมสลิป ทาํให้การควบคุมของงานวิจยัดงักล่าวใชต้วัควบคุมพีไอเพียงสองตวั ทาํ
ให้ง่ายต่อการออกแบบตวัควบคุม แต่อย่างไรก็ตามในงานวิจยันี& ได้มีสมการทางคณิตศาสตร์และวิธีการหา
ตาํแหน่งมุมสลิปค่อนขา้งซับซ้อน ในการนาํเสนอหัวขอ้โครงร่างวิทยานิพนธ์นี& ได้เสนอวิธีการซิงโครไนซ์
เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางกบักริดระบบควบคุมโดยชุดคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ ซึ� งใช้
เทคนิคการควบคุมแบบเวกเตอร์บนเฟรมอ้างอิงหมุนการจัดปรับกริดฟลักซ์ (Grid-flux-oriented reference 
frame) เพื�อควบคุมการสร้างแรงดนัเหนี�ยวนาํดา้นสเตเตอร์มีค่าเท่ากบัแรงกริดระบบอยา่งถูกตอ้งและรวดเร็ว อีก
ทั&งได้นาํเสนอวิธีการหามุมสลิปและมุมทางไฟฟ้าโรเตอร์ เพื�อจดัปรับให้ตาํแหน่งของแรงดนัด้านสเตเตอร์
เท่ากับด้านกริดระบบ ซึ� งทาํให้สามารถซิงโครไนซ์กับระบบได้รวดเร็วและไม่มีกระแสพุ่งหลังจากมีการ
เชื�อมต่อเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าและกริดระบบ  

1.� แนวทางการวจัิย 

จากตวัอย่างเทคนิคการควบคุมในงานวิจยั [3]-[5] ที�ไดก้ล่าวในหัวขอ้ 4.1 นั&นยงัคงมีจุดอ่อนทั&งในเรื�องการ
เชื�อมต่อเครื�องกาํเนิดไฟฟ้ากบักริดระบบขณะที�ยงัไม่เดินเครื�องส่งผลทาํให้ตวัประกอบกาํลงัของกริดระบบมีค่า
ลดลง, การใช้ตวัควบคุมแบบพีไอจาํนวนมากทาํให้การออกแบบระบบทาํไดย้าก, การแสดงสมรรถนะของ
เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าหลงัจากเชื�อมต่อเขา้กบักริดระบบขณะที�ไม่มีการแลกเปลี�ยนกาํลงัไฟฟ้า และความซบัซ้อน
ของสมการทางคณิตศาสตร์ในการหาตาํแหน่งมุมสลิป ดงันั&นแนวทางในการทาํวิจยันี& จึงได้นาํเสนอวิธีการ
ซิงโครไนซ์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเพื�อเชื�อมเขา้กริดระบบโดยชุดคอนเวอร์เตอร์ดา้น
โรเตอร์ อาศยัเทคนิคการควบคุมแบบเวกเตอร์บนเฟรมอา้งอิงหมุนการจดัปรับกริดฟลกัซ์ ซึ� งมีสมมุติฐานและ
วตัถุประสงค์หลกัของการวิจยัเพื�อทาํการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางกบักริด
ระบบ โดยใช้หลกัการควบคุมแบบเวกเตอร์บนเฟรมอา้งอิงหมุนการจดัปรับแรงดนักริด โดยสามารถทาํการ
ซิงโครไนซ์อยา่งรวดเร็วในทุกช่วงโหมดความเร็ว ลดกระแสสเตเตอร์ไหลพุ่งภายหลงัจากการเชื�อมต่อเขา้กบั 
กริดระบบ และมีระบบควบคุมไม่ซับซ้อนง่ายต่อการออกแบบค่าพารามิเตอร์ จากรูปที� 2 แสดงเครื�องกาํเนิด
ไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง โดยทางดา้นโรเตอร์ที�เชื�อมต่อเขา้กบัชุดคอนเวอเตอร์แหล่งจ่ายแรงดนั ซึ� งทาํ
หน้าที�ป้อนแรงดันให้กบัด้านโรเตอร์เพื�อกระตุ้นเหนี�ยวนําให้เกิดแรงดันด้านสเตเตอร์ โดยโครงสร้างการ
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ควบคุมได้แบ่งออกเป็นสองส่วนหลกั คือ ส่วนแรกเป็นการควบคุมขนาดองค์ประกอบกระแสโรเตอร์เพื�อ
กระตุน้สร้างแรงดนัเหนี�ยวนาํสเตเตอร์ให้มีค่าเท่ากบัแรงดนักริด และส่วนที�สองเป็นการหามุมสลิปและมุมทาง
ไฟฟ้าโรเตอร์ เพื�อควบคุมให้ตาํแหน่งแรงดนัเหนี�ยวนาํสเตเตอร์วางอยู่ตาํแหน่งเดียวกนักบัแรงดนักริด โดย
รายละเอียดของหลกัการควบคุมไดอ้ธิบายไวใ้นหวัขอ้ 3.3  

DFIG
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ภาพที� I.f โครงสร้างทางชุดคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์และเทคนิคการควบคุมการซิงโครไนซ์ 

1.! เอกสารและงานวจัิยที�เกี�ยวข้อง 

จากการศึกษาคน้ควา้เอกสารและบทความที�เกี�ยวขอ้งกบังานวจิยั จะเห็นไดว้า่มีหลาย บทความที�แสดงให้เห็นถึง
โครงสร้างและเทคนิคการควบคุมการซิงโครไนซ์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง กบักริด
ระบบ เพื�อ โดยสามารถสรุปสาระสาํคญัจากเอกสารและงานวจิยัที�เกี�ยวขอ้งไดด้งัต่อไปนี&  

Jihen Arbi และ คณะ [i] ได้นาํเสนอเทคนิคการควบคุมชุดคอนเวอร์เตอร์ทางด้านโรเตอร์สําหรับการ
ซิงโครไนซ์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางและกริดในระบบตน้ขบักาํลงัแบบลม ดว้ยการ
ควบคุมแรงบิดเสมือนโดยตรง (Direct Virtual Torque Control) และฟลกัซ์แม่เหล็กโรเตอร์โดยตรง ซึ� งในการ
ควบคุมที�นาํเสนอ จะใช้ตารางการสวิตช์กระบวนการเดียวกนักบัการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าแยกสําหรับชุดคอน
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เวอร์เตอร์ทางด้านโรเตอร์ ไม่ใช้ตวัควบคุมเชิงเส้นพีไอ (PI Controller) ตอ้งการวดัค่าเฉพาะแรงดนักริด 
ตาํแหน่งและขนาดกระแสโรเตอร์ในการควบคุม ทาํให้งานวิจยันี& มีขอ้ดีคือ สามารถสร้างแรงดนัเหนี�ยวนาํสเต
เตอร์โดยไม่ตอ้งมีการวดัค่าจริง ในการควบคุมมีความซบัซ้อนน้อยเนื�องจากไม่มีการใชต้วัควบคุมเชิงเส้นพีไอ 
ทาํใหไ้ม่มีปัญหาในการปรับค่าคงตวัตวัควบคุมและพารามิเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า โดยยงัคงสามารถทาํการ
เชื�อมต่อเขา้กริดระบบอย่างรวดเร็วและนุ่มนวล ไม่มีกระแสพุ่งในดา้นสเตเตอร์ แต่อย่างไรก็ตามในการสร้าง
แรงบิดเสมือนและฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าโรเตอร์จะตอ้งมีความแม่นยาํสูง เนื�องใชเ้ป็นค่าเปรียบเทียบกบัค่าอา้งอิง
ในการควบคุม ซึ� งหากเซนเซอร์ในระบบมีปัญหาอาจทาํให้ไม่สามารถทาํการควบคุมการซิงโครไนซ์หรือหลุด
จากการซิงโครไนซ์ได ้

Si Zhe Chen และ คณะ [p] ไดน้าํเสนอการควบคุมชุดคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นโรเตอร์สําหรับการซิงโครไนซ์ของ
เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางกบักริดระบบบนพื&นฐานระบบแปรพลงังานลม โดยใช้เทคนิค
การควบคุมแรงดนัโดยตรงแบบใหม่(Direct Voltage Control Sheme) และการใชก้ารควบคุมแบบโครงสร้าง
รวมค่าตวัแปร (Integral Variable Structure Control) ซึ� งจากการใช้เทคนิคดงักล่าวทาํให้สามารถควบคุมการ
สร้างแรงดนัเหนี�ยวนาํสเตเตอร์ไดโ้ดยตรงจากการติดตามแรงดนักริด แทนการใชก้ระแสโรเตอร์ที�ไดจ้ากการวดั
ส่งผา่นตวัควบคุมต่ออนุกรมเป็นวงลูปปิด ซึ� งจะทาํให้ลดจาํนวนตวัแปรคาํสั�งในการคาํนวณกาํลงัไฟฟ้าและลด
การปรับค่าพารามิเตอร์ในระบบ อีกทั&งในงานวิจยันี& ยงัเพิ�มความน่าเชื�อถือของการซิงโครไนซ์ โดยการสร้างตวั
แปรและค่ารบกวนที�ไม่แน่นอนให้แก่ระบบ แต่ยงัคงสามารถทาํการควบคุมคอนเวอร์เตอร์เพื�อทาํการ
ซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเขา้กบักริดระบบไดอ้ยา่งรวดเร็ว และไม่มีกระแสไหลพุ่ง อย่างไรก็ตามในการ
ควบคุมในงานวจิยันี&สมการทางคณิตศาสตร์ในการกาํจดัค่ารบกวนที�เพิ�มเขา้มาในระบบมีความซบัซ้อนจากการ
ควบคุมแบบโครงสร้างตัวแปรรวมและมีการใช้ตัวควบคุมเชิงเส้นพีไอสี�ตัว ทาํให้การออกแบบและปรับ
ค่าพารามิเตอร์ของตวัควบคุมมีความยาก 

Si Zhe Chen และ คณะ [r] ไดน้าํเสนอการปรับปรุงแผนการควบคุมการซิงโครไนซ์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า
เหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางบนพื&นฐานพลงังานลมเขา้กบักริดระบบที�มีแรงดนัไม่สมดุล ซึ� งแตกต่างจากการ
ควบคุมการซิงโครไนซ์ที�เคยถูกนาํเสนอมา โดยมีการใชรู้ปแบบของลาํดบับวกและลาํดบัลบในการควบคุม ใช้
วิธีการ relative gain array (RGA)  ในการคาํนวณหาแรงดนัโรเตอร์, กระแสโรเตอร์และแรงดนั สเตเตอร์  ซึ� ง
จากวิธีการดงักล่าวตวัควบคุมหลกัจะถูกออกแบบเพื�อควบคุมแรงดนัสเตเตอร์ลาํดบับวกโดยตรงดว้ยแรงดนัโร
เตอร์ลาํดบับวก และตวัควบคุมช่วยจะถูกออกแบบเพื�อควบคุมแรงดนัสเตเตอร์ลาํดบัลบโดยตรงดว้ยแรงดนัโร
เตอร์ลาํดบัลบ ดงันั&นจึงไม่มีวงลูปการควบคุมกระแสโรเตอร์ ทาํให้โครงสร้างการควบคุมมีความง่ายและไม่
ซับซ้อน โดยการควบคุมทั&งหมดแปลงให้อยู่บนเฟรมอา้งอิงหมุนซิงโครนัส ซึ� งในงานวิจยัได้แสดงผลการ
ทดลองจริงวา่เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าสามารถเชื�อมต่อกริดระบบไดอ้ยา่งนุ่มนวล ไม่มีแรงบิดและกระแสไหลพุง่ 
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Jiefeng Hu และ คณะ [9] ไดน้าํเสนอการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางโดยใช้
เทคนิคการควบคุมแบบการคาดการณ์แรงบิดเสมือนโดยตรงและการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าโดยตรง ขอ้โดดเด่น
ของงานวิจยันี&  คือสามรถทาํการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเขา้กบักริดระบบไดอ้ย่างรวดเร็วและนุ่มนวล 
สามารถควบคุมการจ่ายกาํลงัไฟฟ้าไดอ้ยา่งอิสระ ซึ� งการควบคุมโครงสร้างในการควบคุมมีความน่าเชื�อถือและ
ไม่ซับซ้อน อีกทั&งไม่มีการใช้เซนเซอร์ในการตรวจจบัมุมโรเตอร์(sensorless rotor positon) ซึ� งจากผลการ
ทดสอบแสดงใหเ้ห็นวา่เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าสามารถซิงโครไนซ์เขา้กริดไดร้วดเร็วโดยใชเ้วลาประมาณหนึ�งในสี�
ของคาบเวลาและมีกระแสไหลพุ่งนอ้ยมาก แต่อยา่งไรก็ตามยงัคงมีกระแสกระเพื�อม(ripple current) ในดา้น
สเตเตอร์และโรเตอร์ในการทดลองจริง ถึงแมใ้นผลการจาํลองมีการกระเพื�อมกระแสที�ต ํ�าก็ตาม อีกทั&งการหา
ตาํแหน่งมุมโรเตอร์จากการคาํนวณจะตอ้งใชต้วัประมวลผลที�ความเร็วสูงในการหา  

Grzegorz Iwanski และ คณะ[10] ไดน้าํเสนอการใชเ้ครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเป็นตวัจ่ายไฟ
สาํรองเมื�อระบบหลุดจากกริด โดยจะตอ้งทาํการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าก่อนทาํการเชื�อมต่อเขา้ระบบ ซึ� ง
ใช้เทคนิคการควบคุมที�ใช้เวกเตอร์แรงดนักริดเป็นเฟรมอา้งอิง อีกทั&งมีการใช้เทคนิคเฟสล็อคลูป (PLL) เพื�อ
คาํนวณหามุมโรเตอร์ โดยขอ้โดดเด่นของงานวิจยันี& คือการใช้การควบคุมแรงดันโดยตรง ทาํให้ระบบการ
ควบคุมไม่มีเซนเซอร์วดัมุมโรเตอร์ ซึ� งหาไดจ้ากการคาํนวณทางคณิตศาสตร์ และมีการชดเชยมุมแรงดนัเพื�อ
ควบคุมใหแ้รงดนัสเตเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้ามีเฟสตรงกนักบักริดระบบ โดยผลการทดสอบพบวา่สามารถ
ทาํการซิงโครไนซ์กบัระบบได้ แต่อย่างไรก็ตาม เวลาที�ใช้ในกระบวนการซิงโครไนซ์ค่อนขา้งใช้เวลาหลาย
คาบเวลา และไม่มีการแสดงกระแสสเตเตอร์และโรเตอร์ภายหลงัจากการเชื�อมต่อเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเขา้กบั
ระบบ 

1.$ วตัถุประสงค์ของการวจัิย 

1.{.1 เพื�อออกแบบระบบการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเชื�อมเขา้กบักริด
ระบบดว้ยเทคนิคการควบคุมแบบเวกเตอร์บนเฟรมอา้งอิงหมุนการจดัปรับแรงดนักริด 

1.{.2 เพื�อปรับปรุงและวิเคราะห์ซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเชื�อมเขา้กบั 
กริดระบบไดอ้ย่างรวดเร็วและไม่มีกระแสพุ่งในทุกช่วงความเร็วของตวัหมุนโรเตอร์ ในภาวะชั�ว
ครู่และภาวะอยูต่วั 

1.{.3 เพื�อทดสอบสมรรถนะการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเชื�อมเขา้กบั 
กริดระบบดว้ยเทคนิคการควบคุมแบบเวกเตอร์บนเฟรมอา้งอิงหมุนการจดัปรับกริดฟลกัซ์ 
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1.* ขอบเขตของการวจัิย 

1.}.1 สร้างแบบจาํลองการควบคุมการซิงโครไนซ์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง
เชื�อมต่อเขา้กบักริดระบบ โดยใชก้ารจาํลองบนโปรแกรมคอมพิวเตอร์ 

1.}.2 ออกแบบการซิงโครไนซ์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเชื�อมต่อเขา้กบักริด
ระบบผา่นคอนเวอร์เตอร์แหล่งจ่ายแรงดนัในลกัษณะหนัหลงัชนกนั 

1.}.3 วิเคราะห์การควบคุมการซิงโครไนซ์ของคอนเวอร์เตอร์ทางด้านโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า 
โดยเทคนิคการควบคุมแบบเวกเตอร์บนเฟรมอา้งอิงหมุนการจดัปรับกริดฟลกัซ์ สําหรับเครื�อง
กาํเนิดเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเชื�อมต่อเขา้กบักริดระบบ 

1.+ ประโยชน์ที�จะได้รับจากการศึกษา เชิงทฤษฎ ีและ/หรือเชิงประยุกต์ 

1.i.1 สามารถพฒันาและเพิ�มสมรรถนะการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง
เชื�อมเขา้กบักริดระบบ 

1.i.2 ผลของการวิจยัสามารถที�จะนําไปประยุกต์ใช้และพฒันาในระบบการผลิตพลงังานไฟฟ้าจาก
เครื� องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเชื�อมเขา้กริดระบบ โดยเฉพาะในช่วงเวลาเริ� ม
เดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเพื�อทาํการจ่ายกาํลงัไฟฟ้าให้กับกริดระบบ การซิงโครไนซ์ถือเป็นอีก
กระบวนการหนึ�งที�สาํคญัที�ทาํใหร้ะบบสามารถทาํงานไดอ้ยา่งราบรื�นและมีประสิทธิภาพ 
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บทที� � 

เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนําแบบป้อนสองทาง 

 

2.1 บทนํา 

เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง เป็นเครื�องจกัรกลไฟฟ้าอีกทางเลือกหนึ�ง ที�ถูกนาํมาใชใ้นการ
ผลิตไฟฟ้าในระบบพลงังานหมุนเวียนขนาดเล็กเพื�อจ่ายให้กับกริดระบบ ตวัอย่างเช่น การผลิตไฟฟ้าจาก
พลงังานลม หรือพลงังานนํ,าเป็นตน้ ซึ� งขอ้ดีของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าชนิดนี,สามารถผลิตไฟฟ้าในขณะที�ความเร็ว
แปรเปลี�ยนไดโ้ดยใชค้อนเวอร์เตอร์ชนิดหนัหลงัชนกนัเป็นตวัเชื�อมระหวา่งดา้นโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า
และทางดา้นกริด อีกทั,งยงัมีราคาถูก บาํรุงรักษาง่ายและมีประสิทธิภาพสูงเมื�อเปรียบเทียบกบัเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า
ซิงโครนสั ในบทนี,ไดก้ล่าวถึงองคป์ระกอบของระบบการผลิตไฟฟ้าจากเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อน
สองทาง ทฤษฎีพื,นฐานการแปลงเฟรมอา้งอิงของระบบไฟฟ้า สมการพลวตัของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํ
แบบป้อนสองทาง การไหลของกาํลงัไฟฟ้าของระบบ และการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริด เพื�อให้เขา้ใจ
หลกัการทาํงานของระบบ และสามารถนาํไปวเิคราะห์และสร้างแบบจาํลองการทาํงานต่อไป 

2.� องค์ประกอบระบบเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าแบบป้อนสองทาง 

รูปแบบขององคป์ระกอบของระบบการผลิตไฟฟ้าของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางไดแ้สดง
ในภาพที� &.( ซึ� งประกอบไปด้วยเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง หรือ แบบที�มีโรเตอร์แบบ
ขดลวดดว้ยวงแหวนสลิป (Wound rotor) คอนเวอร์เตอร์แบบหันหลงัชนกนัโดยแบ่งเป็นคอนเวอร์เตอร์ดา้น 
โรเตอร์และคอนเวอร์เตอร์ด้านกริดเชื�อมกนัด้วยตวัเก็บประจุแรงดนัเชื�อมโยง (DC-link) ชุดฟิลเตอร์แรงดนั
ดา้นกริด และหมอ้แปลงไฟฟ้าสามเฟส ซึ� งสามารถอธิบายรายละเอียดดงันีD  ดา้นสเตเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า
จะถูกเชื�อมต่อกบักริดระบบโดยตรงเพื�อป้อนกาํลงัไฟฟ้าในทิศทางเขา้สู่กริดเท่านัDนโดยที�มีความถี�คงที� ในขณะที�
ดา้นโรเตอร์และดา้นกริดจะถูกเชื�อมต่อกนัผา่นคอนเวอร์เตอร์แบบหนัหลงัชนกนั ซึ� งคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นโร-
เตอร์จะมีหน้าที�ควบคุมกาํลังไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟของด้านสเตเตอร์อย่างอิสระต่อกัน โดยการป้อน
แรงดนัเขา้สู่ดา้นโรเตอร์ดว้ยความถี�สลิป ในขณะที�คอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริดมีหนา้ที�รักษาแรงดนัเชื�อมโยงให้
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มีค่าคงที�และป้อนกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟตามความตอ้งการของกริด ชุดฟิลเตอร์แรงดนัมีหน้ากรองแรงดนัและ
ขจดัฮาร์มอนิคของแรงดนัจากคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริดเพื�อเชื�อมต่อเขา้สู่กริดระบบ และหมอ้แปลงไฟฟ้าสาม
เฟสมีหนา้ที�ปรับขึDนของค่าแรงดนัคอนเวอร์เตอร์ดา้นกริด 

DFIG

กริดระบบ

mω

ชุดคอนเวอร์เตอร์
ทางด้านโรเตอร์

ชุดคอนเวอร์เตอร์
ทางด้านกริด

หม้อแปลงสามเฟส

ชุดฟิลเตอร์แรงดัน
 

ภาพที� 7.9 องคป์ระกอบระบบเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าแบบป้อนสองทางโดยใชค้อนเวอร์เตอร์แบบหนัหลงัชนกนั 

2.! การแปลงเฟรมอ้างอิงของระบบไฟฟ้า 

b axis−

c axis−

a axis−
axisα −

axisβ −

ax

bx

cx

 

ภาพที� &.& เฟรมอา้งอิงนิ�งสามเฟส ( )abc  และเฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟส ( )αβ   

ในส่วนนีD จะอธิบายหลกัการการแปลงเฟรมอา้งอิงของตวัแปรสเปซเวกเตอร์ใดๆ โดยจะอธิบายการแปลงเฟรม
อา้งอิงนิ�งสามเฟสไปเป็นเฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟส ( / )abc αβ  และแปลงเฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟสไปเป็นเฟรม
อา้งอิงหมุนสองเฟส ( / )dqαβ  ซึ� งสามารถนาํมาใชใ้นการออกแบบและควบคุมการทาํงานของคอนเวอร์เตอร์
แบบหนัหลงัชนกนั เพื�อให้สอดคลอ้งกบัการทาํงานของระบบที�คาดหวงัไว ้โดยขอ้ดีของการแปลงเฟรมอา้งอิง
จากระบบสามเฟสไปเป็นสองเฟส คือสามารถลดตวัแปรทางไฟฟ้า และง่ายต่อการควบคุมเนื�องจากตวัแปรทาง
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ไฟฟ้าจะอยูใ่นรูปของสัญญาณกระแสตรงเมื�อเลือกใชเ้ฟรมอา้งอิงหมุน โดยรายละเอียดการควบคุมดว้ยตวัแปร
ทางไฟฟ้าสองเฟสจะไดอ้ธิบายใบบทถดัไป 

เมื�อพิจารณาตวัแปรทางไฟฟ้าใดๆ บนระบบไฟฟ้าสามเฟสซึ�งประกอบไปดว้ยเฟส , ,a b c  สามารถเขียนใหอ้ยู่
รูปของสมการทางไฟฟ้าไดด้งันีD   

( ) sin( )

2
( ) sin( )

3

2
( ) sin( )

3

a m

b m

c m

x t X t

x t X t

x t X t

ω

π
ω

π
ω


 =



= +



= −

 (&.() 

เมื�อ , ,
a b c

x x x  คือ ค่าชั�วขณะ (Instantaneous value) ของตวัแปรสาํหรับเฟส , ,a b c ตามลาํดบั 

 m
X   คือ ค่าสูงสุด (Peak value) ของตวัแปร 

 ω   คือ ความเร็วเชิงมุมของตวัแปร 

 t   คือ เวลาใดๆ 
และสามารถเขียนใหอ้ยูใ่นรูปสเปซเวกเตอร์ดงันีD  

2 4

0 3 3
2

( ( ) ( ) ( ) )
3

j j
j

a b cx x t e x t e x t e

π π
− −

= ⋅ + ⋅ + ⋅
v  (&.2) 

จากภาพที� &.& จะเห็นไดว้า่แกน a  ของเฟรมอา้งอิงนิ�งสามเฟสจะวางทบัอยูก่บัแกน α  ของเฟรมอา้งอิงนิ�งสอง
เฟส โดยมีแกน β  เป็นแกนตัDงฉาก ซึ� งเฟรมอา้งอิงทัDงสองจะไม่มีการหมุน ดงันัDนเมื�อพิจารณาให้ , ,

a b c
x x x  ถูก

ฉายมาบนแกน αβ  ซึ� งสามารถเขียนสมการการแปลงตวัแปรจากเฟรมอา้งอิงนิ�งสามเฟสให้อยู่ในรูปของสอง
แกนบนเฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟส ( / )abc αβ ไดด้งันีD  

1 1
1

2 2 2

3 3 3
0

2 2

a

b

c

x
x

x
x

x

α

β

   − −     =       −    

 (&.3) 

เมื�อ ,x xα β  คือ ค่าชั�วขณะ (Instantaneous value) ของตวัแปรบนแกน αβ  ตามลาํดบั 

ซึ� งการแปลงตวัแปรในเฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟส ให้กลบัมาอยูใ่นเฟรมอา้งอิงนิ�งสามเฟส ( / )abcαβ สามารถทาํ
ไดใ้นทาํนองเดียวกนั โดยทาํการจดัรูปสมการที� &.3 ใหม่ จะได ้
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1 0

2 1 3

3 2 2

1 3

2 2

a

b

c

x
x

x
x

x

α

β

 
 

   
    = −     
     

 − −  

 (&.4) 

ในการแปลงเฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟสให้อยูใ่นรูปเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส ( / )dqαβ  ที�ความเร็วใดๆ ( )
k

ω  จะ
มีความแตกต่างจากการแปลงเฟรมแบบหยุดนิ�ง เนื�องจากเฟรมมีการหมุนดว้ยความเร็วใดๆ ตลอดเวลาทาํให้มุม
อา้งอิงของแกนมีการเปลี�ยนแปลงไปตามเวลาดว้ยมุม θ  ซึ� งแสดงไดใ้นภาพที� &.W และสามารถเขียนส่วนฉาย
บนเฟรมอา้งอิงหมุน ดงัสมการ 

cos sin

sin cos

d

q

x x

xx

α

β

θ θ
θ θ

    
=    −    

 (&.X) 

โดยที�มุม θ  สามารถคาํนวณไดจ้าก k
d

dt

ω
θ =  และในทาํนองเดียวกนั สามารถแปลงเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส

ใหเ้ป็นเฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟส ( / )dq αβ  ไดจ้ากสมการ 

cos sin

sin cos

d

q

x x

xx

α

β

θ θ
θ θ

  −   
=    
    

 (&.6) 

θ
axisα −

axisβ −

d axis−

q axis−

kω

xα

xβ

d
x

qx

 

ภาพที� &.3 เฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟส ( )αβ  และเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส ( )dq  

และสามารถหากาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟในเทอมของแรงดนัและกระแสสองเฟสไดด้งันีD  
3 3 3 3

( ) ( ),    ( ) ( )
2 2 2 2

d d q q q d d qP v i v i v i v i Q v i v i v i v iα α β β β α α β= + = + = − = −  (&.Z) 
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2.% สมการพลวตัที�เกี�ยวข้องของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนําแบบป้อนสองทาง 

การวิเคราะห์พฤติกรรมการทาํงานของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางจะใช้แบบจาํลองทาง
คณิตศาสตร์ดว้ยโมเดลสเปซเวกเตอร์บนเฟรมอา้งอิงใดๆ เนื�องจากมีขอ้ดีหลายประการ เช่น สามารถอธิบาย
พฤติกรรมการทาํงานทัDงในสภาวะคงตวัและสภาวะพลวตั และสามารถเลือกใช้เฟรมอา้งอิงที�เหมาะสมต่อการ
ควบคุมได ้วงจรสมมูลสเปซเวกเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางแสดงในภาพที� &.\ ซึ� งมี
สมการสเปซเวกเตอร์ที�สาํคญั ไดแ้ก่สมการแรงดนัดงันีD  

,
s s s s k s

v R i s jλ ω λ= + +
v vvv  

( ) .r r r r k r rv R i s jλ ω ω λ= + + −
v vvv  

(&.]) 

เมื�อ ,
s r

v v
v v  คือ เวกเตอร์แรงดนัสเตเตอร์และโรเตอร์ [V] 

 ,s ri i
v v

 คือ เวกเตอร์กระแสสเตเตอร์และโรเตอร์ [A] 

 ,s rλ λ
v v

 คือ เวกเตอร์ฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าสเตเตอร์และโรเตอร์ [Wb] 

 ,s rR R  คือ ความตา้นทานขดลวดสเตเตอร์และโรเตอร์ [Ω ]  

 ,k rω ω  คือ ความเร็วเชิงมุมของการหมุนเฟรมอา้งอิงและความเร็วทางไฟฟ้าของโรเตอร์ 

s  คือ เครื�องหมายแสดงการดาํเนินการแบบอนุพนัธ์ d

dt  

และสมการฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าดงันีD  
( ) ,s ls m s m r s s m rL L i L i L i L iλ = + + = +

v v v v v
 

( )r lr m r m s r r m sL L i L i L i L iλ = + + = +
v v v v v

 
(&.^) 

เมื�อ ( )
s ls m

L L L= +  คือ ความเหนี�ยวนาํตวัเองของสเตเตอร์ [H] 

 ( )
r lr m

L L L= +  คือ ความเหนี�ยวนาํตวัเองของโรเตอร์ [H] 

 ,ls lrL L   คือ ความเหนี�ยวนาํรั�วไหลของสเตเตอร์และโรเตอร์ [H] 

 mL   คือ ความเหนี�ยวนาํสร้างสนามแม่เหล็ก [H] 

สมการแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
e

T  ที�ถูกสร้างจากเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า สามารถเขียนในเทอมของเวกเตอร์ไดด้งันีD  

( )3

2
e p s sT P iλ= ×

v v
 (&.(_) 



13 
 

sv
v

rv
v

sR
rRlrLlsL

mL

+

−

+

−

s
d

dt

λ
v
+

−

+

−

rd

dt

λ
v

k sjω λ
v

( )
k r r

j ω ω λ−
v

si
v

ri
v

+−+ −

 

ภาพที� 7.4 วงจรสมมูลสเปซเวกเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางบนเฟรมอา้งอิงใดๆ 

จากสมการ &.] และ &.^ สามารถนาํมาจดัใหม่ในรูปแบบองคป์ระกอบสองเฟสบนเฟรมอา้งอิงใดๆ เมื�อไม่คิด
การสูญเสียในแกนเหล็ก จะไดส้มการแรงดนัและฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าดงันีD  

( )

( )

,

,

,

.

ds
ds s ds k qs

qs

qs s qs k ds

dr
dr r dr k r qr

qr

qr r qr k r dr

d
v R i

dt

d
v R i

dt

d
v R i

dt

d
v R i

dt

λ
ω λ

λ
ω λ

λ
ω ω λ

λ
ω ω λ

 = + −

 = + +

 = + − −


 = + − −


 (&.(() 

,

,

,

.

ds s ds m dr

qs s qs m qr

dr s dr m ds

qr s qr m qs

L i L i

L i L i

L i L i

L i L i

λ

λ

λ

λ

= +
 = +


= +
 = +

 (&.(&) 

จากสมการที� &.(( และ &.(& สามารถเขียนสมการแรงดนัในเทอมของกระแส โดยจะจดัรูปให้อยู่ในรูปแบบ 
เมทริกซ์ไดด้งันีD  

( ) ( )

( ) ( )

ds dss s k s m k m

qs qsk s s s k m m

m k r m r r k r rdr dr

k r m m k r r r rqr qr

v iR sL L sL L

v iL R sL L sL

sL L R sL Lv i

L sL L R sLv i

ω ω
ω ω

ω ω ω ω
ω ω ω ω

   + − 
    +    =    − − + − −
    

− − +       

 (&.(W) 

และมีสมการแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
e

T  ในเทอมของตวัแปรสองเฟสไดด้งันีD  
3

( )
2

e p ds qs qs dsT P i iλ λ= −  (&.(\) 

จากสมการที� &.(W สามารถเขียนรูปวงจรสมมูลของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าแบบป้อนสองทางไดใ้หม่ ในรูปแบบของ
สองแกนบนเฟรมอา้งอิงใดๆ ไดต้ามภาพที� &.X 
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ds
v

dr
v

s
R

r
R

lr
L

ls
L

m
L

+

−

+

−

dsd

dt

λ
+

−

+

−

drd

dt

λ

k qs
ω λ ( )

k r qr
ω ω λ−

ds
i

dr
i

+−+−

 
(ก) แกน d   

qs
v

qr
v

s
R

r
R

lr
L

ls
L

m
L

+

−

+

−

qs
d

dt

λ
+

−

+

−

qr
d

dt

λ

k ds
ω λ ( )

k r dr
ω ω λ−

qs
i

qri
+−+ −

 
(ข) แกน q  

ภาพที� 7.Q วงจรสมมูลของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าแบบป้อนสองทางในเฟรมอา้งอิงใดๆสองเฟส 

2.) การไหลของกาํลงัไฟฟ้าและโหมดความเร็วในการทาํงาน 

เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางสามารถส่งกาํลงัไฟฟ้าสู่กริดระบบไดส้องทาง ไดแ้ก่ ส่งผา่นดา้น
สเตเตอร์โดยตรงและผา่นทางดา้นโรเตอร์โดยมีคอนเวอร์เตอร์แบบหนัหลงัชนกนัเป็นตวัเชื�อมต่อ โดยทิศทาง
การไหลของกาํลงัไฟฟ้าจะขึDนอยู่กบัโหมดการทาํงานที�ถูกจาํแนกจากความเร็วของตวัหมุนโรเตอร์ทางไฟฟ้า 
( )rω  โดยสามารถจาํแนกโหมดการทาํงานไดด้งันีD  () โหมดความเร็ว subsynchronous : จะเป็นโหมดที�ความเร็ว
ตวัหมุนโรเตอร์มีค่าตํ�ากวา่ความเร็วซิงโครนสั ( )r sω ω<  2) โหมดความเร็ว supersynchronous : จะเป็นโหมด
ที�ความเร็วตวัหมุนโรเตอร์มีค่ากวา่กวา่ความเร็วซิงโครนสั ( )r sω ω<  ทัDงนีD เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวแบบป้อน
สองทางจะถูกออกแบบให้ทาํงานอยูใ่นยา่นความเร็วของโรเตอร์ที� 30%±  ของความเร็วซิงโครนสั โดยทัDงสอง
โหมดการทาํงาน ทิศทางการไหลของกาํลงัไฟฟ้าด้านสเตเตอร์จะไหลเพียงทิศทางเข้าสู่กริดระบบเท่านัDน 
ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้าทางดา้นโรเตอร์จะมีทิศทางการไหลขึDนอยู่กบัโหมดการทาํงานของตวัหมุนโรเตอร์ของ
เครื�องกาํเนิดไฟฟ้า โดยในที�นีD จะอธิบายการไหลของกาํลงัไฟฟ้าทัDงระบบ เมื�อกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟที�เครื�องเนิด
ไฟฟ้าสร้างมีค่าเท่ากบัศูนย ์ ( )0sQ =  โดยรับเพียงการกระตุน้สนามแม่เหล็กหมุนจากทางดา้นโรเตอร์เท่านัDน 

จะเห็นไดว้า่กาํลงัไฟฟ้าทางดา้นโรเตอร์จะแปรผนัตามผลคูณค่าสลิป s และกาํลงัไฟฟ้าในช่องวา่งอากาศ 
gapP  

ของเครื� องกาํเนิดไฟฟ้า อย่างไรก็ตามเพื�อความง่ายในการวิเคราะห์ กาํลังไฟฟ้าสูญเสียในตวันําและให้
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กาํลังไฟฟ้าช่องว่างอากาศมีค่าเท่ากบักาํลังไฟฟ้าด้านสเตเตอร์ ( )gap sP P=  โดยสามารถกาํหนดสมการ

กาํลงัไฟฟ้าทางดา้นโรเตอร์ไดด้งันีD  

r s
P sP= −  (&.(X) 

โดยที�ค่าสลิป s สามารถหาไดจ้าก 

s r

s

s
ω ω
ω
−

=  (&.(g) 

จากสมการที� &.(X สามารถจาํแนกการไหลกาํลงัไฟฟ้าทางดา้นโรเตอร์ตามโหมดความเร็วของตวัหมุนโรเตอร์
ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า โดยแสดงตามภาพที� &.g 

m
P

s
P

r
P

s m rP P P= +
t m

P P=

r
P

ช่องว่างอากาศ

กริดระบบ
RSC GSCm

ω

(ก) การไหลกาํลงัไฟฟ้าของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานที�โหมดความเร็ว subsynchronous ( )r sω ω<  

mP
sP

rP

s m r
P P P= −

t mP P=

rP

ช่องว่างอากาศ

กริดระบบ
RSC GSCmω

 
(ข) การไหลกาํลงัไฟฟ้าของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานที�โหมดความเร็ว supersynchronous ( )r sω ω>  

ภาพที� &.g การไหลกาํลงัไฟฟ้าของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง 
จากภาพที� &.g(ก) แสดงถึงการไหลของกาํลงัไฟฟ้าของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าที�โหมดความเร็ว subsynchronous โดย
จะเห็นไดว้า่กาํลงัไฟฟ้าทางดา้นสเตเตอร์จะไหลเขา้สู่กริด ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้าทางดา้นโรเตอร์จะไหลจากกริด
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ระบบผา่นคอนเวอร์เตอร์แบบหนัหลงัชนกนัและเขา้สู่ดา้นโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า เนื�องจากในโหมดการ
ทาํงานนีD จะทาํให้ค่าสลิป s มีค่าเป็นลบเมื�ออา้งจากสมการ &.(g ทาํให้ค่ากาํลงัไฟฟ้าโรเตอร์มีค่าเป็นบวก โดย
สามารถคาํนวณขนาดกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ไดด้งันีD  

s m rP P P= +  (&.(Z) 

เมื�อ 
m

P  คือ กาํลงัทางกล 

จากภาพที� &.g(ข) แสดงถึงการไหลของกาํลงัไฟฟ้าของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าที�โหมดความเร็ว supersynchronous 
โดยจะเห็นไดว้า่กาํลงัไฟฟ้าทางดา้นสเตเตอร์ยงัคงจะไหลเขา้สู่กริดเช่นเดียวกนั ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้าทางดา้น 
โรเตอร์จะไหลจากด้านโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าผ่านคอนเวอร์เตอร์แบบหันหลงัชนกนัและเขา้สู่กริด
ระบบ เนื�องจากในโหมดการทาํงานนีD จะทาํให้ค่าสลิป s มีค่าเป็นบวกเมื�ออ้างจากสมการ &.(g ทาํให้ค่า
กาํลงัไฟฟ้าโรเตอร์มีค่าเป็นลบ โดยสามารถคาํนวณขนาดกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ไดด้งันีD  

s m rP P P= −  (&.(]) 

จะเห็นไดว้า่กาํลงัไฟฟ้าทางดา้นสเตเตอร์จะมีค่าไม่เท่ากนัเมื�อเทียบกนัระหวา่งโหมดความเร็วทัDงสองโหมดตาม
สมการ &.(Z และ &.(] อยา่งไรก็ตามกาํลงัไฟฟ้าที�กริดระบบไดรั้บจะมีค่าเท่ากนัในทัDงสองโหมดความเร็ว ตาม
สมการ 

t mP P=  (&.(^) 

เมื�อ 
t

P  คือ กาํลงัไฟฟ้าที�กริดระบบไดรั้บทัDงหมด 

จากสมการที� &.(^ เมื�อไม่คิดกาํลงัไฟฟ้าสูญเสียในตวันาํและไม่มีการสูญเสียกาํลงัไฟฟ้าในช่องว่างอากาศ จะ
เห็นไดว้่ากาํลงัไฟฟ้าที�กริดระบบไดรั้บ มีค่าประมาณเท่ากบักาํลงัทางกล ทาํให้ระบบของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า
เหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางมีประสิทธิภาพที�สูง และยงัสามารถทาํงานที�โหมดความเร็วที�แปรเปลี�ยนได ้

โดยสรุปการไหลของกาํลงัไฟฟ้าของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง สามารถไหลไดส้องทาง 
โดยที�ด้านสเตเตอร์มีทิศทางเข้าสู่กริดเพียงทิศทางเดียว ในขณะกําลังไฟฟ้าด้านโรเตอร์สามารถไหลได้
สองทิศทาง โดยจะรับกาํลงัไฟฟ้าจากกริดเมื�อทาํงานที�โหมด subsychronous และจะจ่ายเขา้สูกริดเมื�อทาํงานที�
โหมด supersynchronous ทาํให้เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าชนิดนีDทาํงานไดอ้ยา่งยืดหยุน่ และเป็นผลทาํให้กาํลงัไฟฟ้าที� 
กริดระบบไดรั้บมีค่าเท่ากบักาํลงัทางกลที�เครื�องกาํเนิดไฟฟ้ารับเขา้มา ทัDงนีD เป็นการอธิบายในกรณีที�เครื�องกาํเนิด
ไฟฟ้าทาํงานในกรณีที�ตวัประกอบกาํลงัมีค่าเท่ากบัหนึ�ง 
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2.- การควบคุมคอนเวอร์เตอร์ด้านกริด 

ในส่วนนีD  จะไดอ้ธิบายถึงหลกัการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริด ซึ� งเป็นอินเวอร์เตอร์สามเฟสสามระดบั
ชนิดแหล่งจ่ายแรงดนั ( Three-level voltage source inverter: VSC) ใชเ้ทคนิคสเปซเวกเตอร์พีดบัเบลยเูอ็มมอ
ดูเลชั�น (SVPWM) [(Z] โดยหน้าที�ของคอนเวอร์เตอร์ดา้นกริดจะทาํหน้าที�รักษาขนาดแรงดนัเชื�อมโยง และ
แลกเปลี�ยนกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟระหวา่งดา้นโรเตอร์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง
กบักริดระบบที�ขึDนอยู่กบัโหมดความเร็วของการทาํงานของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า โดยควบคุมบนพืDนฐานการ
ควบคุมเวกเตอร์แรงดนั แต่อยา่งไรก็ตามการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์จะไดอ้ธิบายในบทถดัไป ซึ� งเป็น
หลกัการในการควบคุมที�ไดท้าํการนาํเสนอ 

vgaiga

igb

igc

vgb

vgc

var
vbr

vcr

Ic,dc

Sa1

Sa2

Sa3

Sa4

Sb1

Sb2

Sb3

Sb4

Sc1

Sc2

Sc3

Sc4

Utility

Supply

Lg

Vdc

Vdc

2

Vdc

2

Rg
Cd1

Cd2

Ir,dc Ig,dc

 

ภาพที� &.Z วงจรสมมูลของอินเวอร์เตอร์สามระดบัชนิดแหล่งจ่ายแรงดนัที�เชื�อมต่อกบักริดระบบ 

จากภาพที� &.Z แสดงวงจรสมมูลอยา่งง่ายของอินเวอร์เตอร์สามระดบัชนิดแหล่งจ่ายแรงดนัที�ถูกเชื�อมต่อเขา้กบั 
กริดระบบ ผ่านตวัเหนี�ยวนาํ 

gL  และตวัตา้นทานสูญเสีย 
gR  ซึ� งมีหน้าที�หักลา้งองค์ประกอบฮาร์มอนิกของ 

กระแสไฟฟ้า โดยที�แรงดันเชื�อมโยง 
dc

V  จะถูกควบคุมให้มีค่าคงที�  เมื�อพิจารณาในกรณีที�ไม่มีผลจาก
องค์ประกอบฮาร์มอนิกในระบบ จะสามารถเขียนสมการแรงดนัของอินเวอร์เตอร์สามระดบัชนิดแหล่งจ่าย
แรงดนัไดด้งันีD  



18 
 

,

,

.

ga

ga g ga g ia

gb

gb g gb g ib

gc

gc g gc g ic

di
v R i L v

dt

di
v R i L v

dt

di
v R i L v

dt


= + +




= + +



= + +


 (&.20) 

เมื�อ , ,ga gb gcv v v   คือ แรงดนัเฟส , ,a b c  ของกริดตามลาํดบั 

 , ,
ia ib ic

v v v     คือ แรงดนัเฟส , ,a b c  ของคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริด 

 
gR           คือ ความตา้นทานของกริด 

gL           คือ ความเหนี�ยวนาํของชุดตวักรองหรือของกริด 

จากสมการที� &.&_ สามารถเขียนให้อยูใ่นรูปของสมการทางคณิตศาสตร์แบบพลวตั โดยแปลงจากเฟรมอา้งอิง
นิ�งสามเฟสใหอ้ยูใ่นรูปเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟสดว้ยความเร็วซิงโครนสั โดยแรงดนัดา้นออกของกริดระบบบน
เฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส สามารถเขียนใหอ้ยูใ่นสมการพลวตัไดด้งันีD  

,

.

gd

gd g gd g g g gq id

gq

gq g gq g g g gd iq

di
v R i L L i v

dt

di
v R i L L i v

dt

ω

ω


= + − +


 = + + +

 (&.21) 

เมื�อ ,gd gqv v   คือ แรงดนักริดบนแกน d  และ d ตามลาํดบั 

 ,id iqv v     คือ แรงดนัเฟสคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริดบนแกน d  และ d ตามลาํดบั 

 ,id iqi i     คือ กระแสของคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริดบนแกน d  และ d ตามลาํดบั 

ในการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริดบนพืDนฐานแบบเวกเตอร์ จะทาํการจดัปรับวางเวกเตอร์ของแรงดนั 
กริด 

gv
v  ให้อยู่บนแกน d  ของเฟรมอา้งอิงหมุน เป็นผลทาํให้ 

gd gv v=
v  ซึ� งมีค่าคงที� และเป็นผลทาํให ้

0gqv =  โดยแรงดนักริดที�ถูกจดัปรับสามารถเขียนไดเ้ป็นสมการดงันีD  

,

0.

gd g

gq

v v

v

 =


=

v

 (&.22) 
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เนื�องจาก 0gqv = สมการกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟในเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส สามารถเขียนใหม่ได้
ดงันีD  

3
,

2

3
.

2

g gd gd

g gd gq

P v i

Q v i

 =

 = −


 (&.23) 

จากสมการที� &.&W จะเห็นไดว้า่กาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟที�เขา้สู่กริด 
gQ  จะถูกควบคุมผา่นกระแส 

gqi  เนื�องจาก 
gdv

มีค่าเท่ากบัค่าคงที� ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟที�แลกเปลี�ยนระหว่างคอนเวอร์เตอร์และกริดจะมีค่าเท่ากับ
กาํลงัไฟฟ้าของไฟตรงที�แรงดนัเชื�อมโยงไฟตรง จะได ้

, , ,

dc
dc C dc g dc r dc

dV
C I I I

dt
= = −  (&.24) 

เมื�อ 
dc

V       คือ แรงดนัเชื�อมโยงไฟตรง 

 
,r dcI     คือ กระแสไฟฟ้าระหวา่งตวัเก็บประจุและคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นโรเตอร์ 

 
,g dcI     คือ กระแสไฟฟ้าระหวา่งตวัเก็บประจุและคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริด 

 
dc

C     คือ ตวัเก็บประจุแรงดนัเชื�อมโยงไฟตรง 

จากสมการที� &.&\ จะเห็นไดว้า่ กระแส 
gdi  จะมีค่าผนัแปรต่อตวัควบคุมแรงดนัเชื�อมโยงไฟตรงและการควบคุม

กาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟที�ไหลระหวา่งแรงดนัเชื�อมโยงไฟตรงและทางดา้นกริด  

g gd
v v=
v

sω

axisα −

axisβ −

d axis−

q axis−

gv α

g
v β

gi α

gi β
g
i
v

gd
i

gq
i

gθ

 

ภาพที� &.] แผนภาพเฟสเซอร์ของการควบคุมแบบเวกเตอร์สาํหรับคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริด 
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จากภาพที� &.] แสดงถึงเฟสเซอร์ที�ใช้ในการควบคุมแบบเวกเตอร์สําหรับคอนเวอร์เตอร์ทางด้านกริด โดย
สามารถอธิบายโดยสรุปไดว้่า แรงดนัเชื�อมโยงไฟตรงและกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟระหว่างตวัเก็บประจุและกริด
ระบบ จะถูกควบคุมผา่นกระแส 

gdi  ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟจะถูกควบคุมผา่นกระแส 
gqi  ซึ� งหากระบบ

ทาํงานในกรณีของตวัประกอบกาํลงัเท่ากบัหนึ�ง จะพบวา่กระแส 
gqi จะมีค่าเท่ากบัศูนย ์

แผนภาพการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริดไดแ้สดงว่าตามภาพที� &.^ โดยแผนการควบคุมดงักล่าวจะมี W 
การควบคุมแบบวงปิด โดยวงปิดการควบคุมภายนอกมีหนา้ที�ทาํการควบคุมขนาดแรงดนัเชื�อมโยงไฟตรง และ
สองวงปิดภายในจะทาํหน้าที�ควบคุมค่าของกระแส 

gdi  และ 
gqi  ซึ� งกระแส 

gdi  จะทาํหน้าที�ควบคุมแรงดนั
เชื�อมโยงไฟตรง และกระแส 

gqi  จะทาํหนา้ที�ควบคุมกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟ กาํลงัไฟฟ้าทางดา้นโรเตอร์ของเครื�อง
กาํเนิดไฟฟ้าและตวัประกอบกาํลงัของกริดระบบสามารถควบคุมผา่นกระแส 

gdi  และ 
gqi ตามลาํดบั 

SVPWM
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S

*

iA
v

*
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v

*
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v

g
θ
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V
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g
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g
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*
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*
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*
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g
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*

Lgq
v

+
−

+
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−

+

+
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abc
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g
i
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v
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i
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i
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i

 

ภาพที� &.^ แผนภาพการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริดของระบบเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํ 
แบบป้อนสองทาง 

จากภาพที� &.^ ตวัควบคุมแรงดนัเชื�อมโยงไฟตรงจะอยูที่�วงควบคุมรอบนอก ในขณะที�ตวัควบคุมกระแสจะอยูว่ง
ควบคุมดา้นใน โดยหน้าที�หลกัของการควบคุมคือการรักษาแรงดนัเชื�อมโยงไฟตรง 

dc
V  ให้มีค่าตามค่าอา้งอิง 

*

dcV  ค่าความแตกต่างระหวา่งแรงดนัเชื�อมโยงไฟตรง 
dc

V และค่าอา้งอิง *

dcV จะถูกป้อนผา่นตวัควบคุมแบบพีไอ 
ซึ� งจะสร้างกระแสอา้งอิง *

gdi  และในส่วนของการควบคุมตวัประกอบกาํลงัของกริดให้เท่ากบั ( สามารถทาํได้
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โดยที�กระแสอา้งอิง *

gqi  มีค่าเท่ากบัศูนย ์ทัDงนีDกระแสทัDงสองแกนจะถูกนาํไปหาค่าความแตกต่างเพื�อป้อนเขา้สู่
ตวัควบคุมแบบพีไอ โดยตวัควบคุมจะสร้างแรงดนัอา้งอิง *

idv  และ *

iqv  ตามสมการ 

* *

* *

,

.

id Lgd g g gq gd

iq Lgq g g gd

v v L i v

v v L i

ω

ω

 = + +


= −
 (&.2X) 

โดยสมการแรงดนั &.&X จะถูกแปลงให้กลบัอยู่ในระบบสามเฟส ซึ� งจะไดแ้รงดนั * * *
, ,ia ib icv v v  โดยจะถูกป้อน

ให้กบัอลักอริทึมมอดูเลตแบบ SVPWM ที�จะถูกสร้างเป็นสัญญาณขบัสับสวิตช์สําหรับอินเวอร์เตอร์สองระดบั
ชนิดแหล่งจ่ายแรงดนัต่อไป 

2.A สรุป 

จากที�ไดก้ล่าวมาทัDงหมด จะเห็นไดว้่าเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง สามารถทาํงานไดห้ลาย
โหมดความเร็วซึ� งอาศยัการควบคุมของคอนเวอร์เตอร์แบบหันหลงัชนกนั โดยที�ความถี�ทางดา้นสเตเตอร์นัDนมี
ค่าคงที� ในขณะที�ดา้นโรเตอร์มีความถี�แปรเปลี�ยนไปตามโหมดความเร็ว โดยมีค่าเท่ากบัค่าความถี�สลิป และ
เพื�อที�จะศึกษาวิเคราะห์การทาํงานในบทถดัไป จาํเป็นที�จะตอ้งเขา้ใจถึงสมการพลวตัของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า 
ทฤษฏีการแปลงเฟรมอา้งอิง การไหลของกาํลงัไฟฟ้า และการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นกริด แต่อยา่งไรก็
ตาม การควบคุมคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นโรเตอร์ซึ� งมีหนา้ที�ควบคุมกาํลงัไฟฟ้าทางดา้นสเตเตอร์ ยงัคงมีปัญหาใน
เรื�องของการเริ�มเดินเครื�องของระบบ ดงันัDนงานวิจยันีD ไดน้าํเสนอวิธีการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์เพื�อ
ทาํการเริ�มเดินเครื�องและควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสําหรับเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง โดยวิธีการ
ควบคุมแบบเดิม วธีิการควบคุมที�นาํเสนอ แบบจาํลองการทาํงาน จะไดก้ล่าวในบทถดัไป 
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บทที� � 

การซิงโครไนซ์ด้วยวธีิการควบคุมแบบจดัปรับกริดฟลกัซ์ 

 

�.1 บทนํา 

การควบคุมกาํลงัไฟฟ้าดา้นสเตเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง จะถูกควบคุมผา่นคอน
เวอร์เตอร์ทางดา้นโรเตอร์ โดยวิธีการที�นิยมใชคื้อ การควบคุมแบบกระแสบนพื-นฐานการจดัปรับเวกเตอร์ [15] 
ซึ� งมีขอ้ดีคือสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟอย่างอิสระต่อกนัได ้ส่งผลให้มีสมรรถนะการ
ทาํงานใกลเ้คียงกบัเครื�องจกัรกลไฟฟ้ากระแสตรง ทั-งนี- วิธีการเดิมอาจมีขอ้จาํกดัในเรื�องของการเริ�มเครื�องของ
เครื�องกาํเนิดไฟฟ้า ที�ส่งผลให้เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานเป็นมอเตอร์ในช่วงการเริ�มเดินเครื�อง เป็นสาเหตุของ
การเกิดกระแสพุง่ (inrush current) และตวัประกอบกาํลงัของระบบมีค่าตํ�า โดยในบทนี-จะอธิบายถึงการควบคุม
คอนเวอร์เตอร์ทางด้านโรเตอร์ด้วยวิธีการเดิม คือควบคุมแบบกระแสบนพื-นฐานการจัดปรับสเตเตอร์ 
ฟลกัซ์เวกเตอร์(Stator-flux Oriented Control: SFOC) [3] และผลการจาํลองของวิธีการดงักล่าว การนาํเสนอ
วธีิการแบบใหม่ คือการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ทางดา้นโรเตอร์ดว้ยวิธีการควบคุมแบบจดัปรับกริดฟลกัซ์ (Grid-
flux Oriented Control: GFOC) ซึ� งวิธีการที�นาํเสนอสามารถทาํการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้ากบักริดระบบ 
อีกทั-งยงัสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าทางดา้นสเตเตอร์ไดเ้ทียบเท่ากบัวธีิการเดิม 

�." การควบคุมคอนเวอร์เตอร์ด้านโรเตอร์ด้วยวธีิการจัดปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์ 

โดยทั�วไปการควบคุมแบบจดัปรับเวกเตอร์สําหรับเครื�องจกัรกลไฟฟ้านั-น สามารถทาํไดโ้ดยการนาํตวัแปรทาง
ไฟฟ้าในระบบสามเฟสมาจดัปรับ ซึ� งไดแ้ก่ แรงดนั กระแส และฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้า แปลงให้อยูใ่นระบบแกน
อ้างอิงหมุนสองเฟส ( )dq axis−  เมื�อทาํการวิเคราะห์กระแสไฟฟ้าในระบบแกนอ้างอิงสองเฟส จะได้
องค์ประกอบของกระแสสองแกน โดยที�องค์ประกอบของกระแสแกนหนึ� งจะทาํหน้าที�เป็นกระแสกระตุ้น
แม่เหล็กและองค์ประกอบกระแสอีกแกนจะทาํหน้าที�ควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า ลักษณะเช่นนี- ทาํให้
เครื�องจกัรกลไฟฟ้า ทาํงานคลา้ยกบัเครื�องจกัรกลไฟฟ้ากระแสตรง โดยที�สามารถควบคุมแบบแยกอยา่งอิสระ
ต่อกนั ดว้ยขอ้ดีของวิธีการดงักล่าว ทาํให้หลกัการควบคุมแบบจดัปรับเวกเตอร์ถูกนิยมนาํมาใช้ในการควบคุม
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เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเช่นกนั โดยวิธีการเดิมในการควบคุมนั-น จะทาํการจดัปรับสเต-
เตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ (SFOC) สําหรับคอนเวอร์เตอร์ด้านโรเตอร์ เพื�อทาํการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าด้านสเตเตอร์  
โดยในส่วนนี-จะไดอ้ธิบายถึงหลกักการการจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ การหาตาํแหน่งสเตเตอร์ฟลกัซ์ การ
ควบคุมแบบกระแส และผลการจาํลองจากวธีิการดงักล่าว 

3.2.1 หลกัการควบคุมการจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์ 

โดยหลกัการควบคุมการจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์นั-น ทาํไดโ้ดยการจดัวางเวกเตอร์ของสเตเตอร์ฟลกัซ์บนแกน d  
ของเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟสดว้ยความเร็วซิงโครนสั หรือเรียกวา่เฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟสของสเตเตอร์ฟลกัซ์
เวกเตอร์ (Stator-flux vector reference frame; dq ) ดงันั-นสมการของสเตเตอร์ฟลกัซ์บนแกนอา้งอิงดงักล่าว 
สามารถแสดงไดด้งันี-  

2 2

         ,

 ;    0 ,

          .

s ds qs

s ds qs qs

s ds

jλ λ λ

λ λ λ λ

λ λ

= +

= + =

∴ =

v

v

v

 (3.1) 

จากสมการ (V.W) จะเห็นไดว้า่เมื�อเวกเตอร์ของสเตเตอร์ฟลกัซ์ถูกวางบนแกน d  ของเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส 
เป็นผลทาํให้องคป์ระกอบของสเตเตอร์ฟลกัซ์แกน q  มีค่าเป็นศูนย ์ทั-งนี-สเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์สามารถเขียน
ในเทอมของกระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์ (Stator magnetizing current; 

msi
v ) ซึ� งเป็นกระแสสมมูลในการสร้าง 

ฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าของดา้นสเตเตอร์ ซึ� งแสดงสมการไดด้งัต่อไปนี-  [3] 

s m msL iλ =
v v  (3.2) 

โดยที�กระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์สามารถแยกเป็นสององคป์ระกอบบนเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟสคือ 

ms dms qmsi i ji= +
v  (3.3) 

จากสมการที� (V.W) ถึง (V.V) สามารถจดัรูปสมการสเตเตอร์ฟลกัซ์ใหม่ไดด้งัต่อไปนี-  

s ds m dmsL iλ λ= =
v

 (3.4) 

จากสมการ (V.4) จะเห็นไดว้่า ขนาดขององค์ประกอบสเตเตอร์ฟลกัซ์แกน d  ( )ds
λ  เป็นสัดส่วนโดยตรงกบั

องค์ประกอบของกระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์แกน d  ( )dms
i  ดงันั-นการควบคุมขนาดของสเตเตอร์ฟลกัซ์
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เวกเตอร์จะถูกควบคุมผ่านองค์ประกอบกระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์แกน d  เท่านั-น ซึ� งจากการจดัวางสเต-
เตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์บนแกน d  สมการแรงดนัดา้นสเตเตอร์สามารถแสดงใหม่ไดด้งันี-  

2 2
 ;    0 

             

s ds qs ds

s qs

v v v v

v v

= + =

=

v

v
 (3.5) 

จากสมการ (V.\) แสดงถึงผลของการจดัวางสเตเตอร์ฟลักซ์เวกเตอร์บนแกน d  ซึ� งทาํให้ให้เวกเตอร์ของ
แรงดนัสเตเตอร์ถูกวางบนแกน q  อนัเนื�องมาจากคุณสมบติัทางคณิตศาสตร์ระหว่างแรงดนัไฟฟ้าจะมีมุมนาํ 
ฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าอยู ่90

oดงันั-นเวกเตอร์ของแรงดนัสเตเตอร์จะมีค่าเท่ากบัองคป์ระกอบแรงดนัสเตเตอร์แกน 
d  ในขณะที�องคป์ระกอบแรงดนัสเตเตอร์แกน q  มีค่าเป็นศูนย ์

r
ω

Rotor axis

s qsv v=
v

s
ω

axisα −

axisβ −

d axis−

q axis−

gv αs
iα

s
iβ

s
i
v

ds
i

qsi

s
θ

r
θ
sl

θ

s m msL iλ =
v v

 

ภาพที� V.W แผนภาพสเปซเฟสเซอร์ระหวา่งแกนอา้งอิงหยุดนิ�งและแกนอา้งอิงหมุนของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ 

ภาพที� V.W แสดงถึงความสัมพนัธ์ระหวา่งแกนอา้งอิงหยุดนิ�งและแกนอา้งอิงหมุนของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ที�
หมุนดว้ยความเร็วซิงโครนสัสาํหรับเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง โดยจะเห็นไดว้า่เวกเตอร์
ของสเตเตอร์ฟลกัซ์และกระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์ถูกวางบนแกน d  ดว้ยตาํแหน่ง 

sθ  เมื�อเทียบจากแกน
อา้งอิงหยดุนิ�ง ซึ� งจะเรียกตาํแหน่งนี-วา่ตาํแหน่งของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ (Stator-flux vector position) 
ในขณะที�เวกเตอร์ของแรงดนัสเตเตอร์ถูกวางบนแกน q  ซึ� งนาํเวกเตอร์ของสเตเตอร์ฟลกัซ์อยู ่ 90

o  ทั-งนี-จะเห็น
ไดว้า่มีแกนอา้งอิงหมุนดว้ยความเร็วโรเตอร์ดว้ยตาํแหน่งโรเตอร์ 

rθ  โดยมุมระหวา่งแกนอา้งอิงหมุนโรเตอร์
และแกนอา้งอิงหมุนของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ คือมุมสลิป ( )sl

θ  ซึ� งสามารถแสดงเป็นสมการไดด้งันี-  

sl s rθ θ θ= −  (3._) 
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ดงันั-นสมการแรงดนั ฟลกัซ์และแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า จากสมการ (`.WW), (`.W`) และ (`.Wb) สามารถเขียนใหม่
ใหอ้ยูใ่นรูปแบบบนเฟรมอา้งอิงหมุนสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ ( )dq axis−  ไดด้งัต่อไปนี-  

,

,

,

.

ds s ds

qs s qs s m dms

dr r dr r dr sl r qr

qs m

qr r qr r qr sl r qr

s s

v R i

v R i L i

d
v R i L i L i

dt

v Ld
v R i L i L i

dt L

ω

σ ω σ

σ ω σ
ω

=
 = +


= + −

  

= + + −  
  

 (3.c) 

เมื�อ 
2

1 m

s r

L

L L
σ = −   

สมการฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าของดา้นโรเตอร์ ถูกเขียนใหม่ไดด้งันี-  

2

dr r dr

m

qr r qr dms

s

L i

L
L i i

L

λ σ

λ σ

=



= +


 (3.d) 

และสามารถเขียนสมการแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าในเทอมของกระแสโรเตอร์ไดด้งันี-  

3

2

m

e p qs qr

s s

L
T P v i

Lω
= −  (3.9) 

จากสมการ (V.f) จะเห็นไดว้า่แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
eT  จะถูกควบคุมผา่นองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์แกน q  

เมื�อไม่คิดกาํลงัไฟฟ้าสูญเสียในตวันาํดา้นสเตเตอร์ จะสามารถเขียนสมการกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟของ
ดา้นสเตเตอร์ไดด้งันี-  

3

2

3
( )

2

m
s qs qr

s

m
s qs dms dr

s

L
P v i

L

L
Q v i i

L

 = −

 = −


 (3.10) 

จากสมการที� (V.Wi) จะเห็นไดว้า่กาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟจะถูกควบคุมผา่นองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์แกน q ( )qri  

ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟจะถูกควบคุมผ่านองค์ประกอบกระแสโรเตอร์แกน d  ( )dr
i ด้วยเหตุนี- เครื�อง

กาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง ที�มีการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ภายใตว้ิธีการจดัปรับสเต-
เตอร์ฟลักซ์ สามารถควบคุมกําลังไฟฟ้าทั-งสองได้อย่างแยกอิสระ โดยที�ไม่กระทบถึงกัน ซึ� งเป็นไปตาม
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เป้าหมายของการควบคุมแบบการจดัปรับเวกเตอร์ ทั-งนี- ในส่วนถดัไปจะเป็นการอธิบายถึงการหาตาํแหน่งสเต
เตอร์ฟลกัซ์และการควบคุมกระแสโรเตอร์เพื�อให้เป็นไปตามเป้าหมายของการควบคุมดงัที�ไดก้ล่าวมา 

3.2.2 ตาํแหน่งของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ 

ในการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ด้านโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางด้วยวิธีการจดั
ปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์นั-น จาํเป็นตอ้งทาํการคาํนวณหาตาํแหน่งมุมของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ 

sθ  เนื�องจากเฟรม
อา้งอิงที�ใชเ้ป็นเฟรมอา้งอิงชนิดหมุนดว้ยความเร็วซิงโครนสั เป็นผลทาํให้เฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟสมีตาํแหน่ง
มุม 

sθ  เปลี�ยนแปลงไปตามเวลา ดงันั-นการหาตาํแหน่งมุมของสเตเตอร์ฟลักซ์เวกเตอร์ สามารถหาได้จาก
เวกเตอร์ของสเตเตอร์ฟลกัซ์ที�ถูกแปลงในเฟรมอา้งอิงหยดุนิ�งสองแกน ( )axisαβ −  ดงันี-  

1tan
s

s

s

β

α

λ
θ

λ
−  

=  
 

 (3.WW) 

จากสมการ (V.WW) จะเห็นได้ว่า ตาํแหน่งมุมของสเตเตอร์เวกเตอร์สามารถหาได้จากบทกลับของฟังก์ชัน
แทนเจนตใ์นเทอมขององคป์ระกอบสองเฟสหยุดนิ�งของสเตเตอร์ฟลกัซ์ จากสมการแรงดนัสเตเตอร์ใน (`.W`) 
เมื�อถูกแปลงให้อยู่ในเฟรมอา้งอิงหยุดนิ�งสองเฟส จะสามารถหาค่าขององค์ประกอบสเตเตอร์ฟลกัซ์ทั-งสอง
สามารถหาไดจ้ากสมการต่อไปนี-  

( )

( )
s s s s

s s s s

v R i dt

v R i dt

α α α

β β β

λ

λ

 = −


= −

∫
∫

 (3.1`) 

ซึ� งจากวธีิการหาตาํแหน่งมุม 
sθ  จากสมการ (V.WW) และ (V.W`) มีการดาํเนินการทางคณิตศาสตร์แบบอินทิเกรต 

ซึ� งในทางปฎิบติัสามารถใช้ตวักรองความถี�ต ํ�าในการหาได้ แต่มีข้อเสียจากวิธีการดังกล่าว คือทาํให้เกิด
องคป์ระกอบไฟตรงปนเขา้มา (DC offsets) และก่อใหเ้กิดปัญหาการอิ�มตวัของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า เพื�อหลีกเลี�ยง
ปัญหาดงักล่าว สามารถใชว้งจรเฟสล็อกลูป [18] (Phase-locked loop; PLL) ในการหาตาํแหน่งมุมแรงดนัสเต-
เตอร์ซึ� งมีค่าเท่ากบัแรงดนักริดระบบ 

vθ  ซึ� งสามารถหาตาํแหน่งมุมของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ตามสมการ
ต่อไปนี-  

90s vθ θ= − o  (3.WV) 

เมื�อ 
vθ  คือตาํแหน่งมุมแรงดนัสเตเตอร์และแรงดนักริดระบบ 
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จากสมการที� (V.WV) จะเห็นไดว้่า 
vθ  ที�ไดจ้ากวงจรเฟสล็อกลูปจะตอ้งทาํการเลื�อนกลบัเป็นมุม 90

o  หรือ 
2

π  

เรเดียน เนื�องจากตาํแหน่งมุมของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์จะตามมุมของเวกเตอร์แรงดนัสเตเตอร์เป็นมุม 90
o   

3.2.3 การควบคุมเวกเตอร์สเตเตอร์ฟลกัซ์ดว้ยวธีิการควบคุมแบบกระแส 

จากที�ไดก้ล่าวมาดงัสมการ (V.f) และ (V.Wi) ว่ากาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์ของเครื�อง
กาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง จะถูกควบคุมแบบแยกอิสระต่อกนัผ่านกระแสโรเตอร์แกน q  และ
แกน d  บนเฟรมอา้งอิงหมุนของสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ตามลาํดบั ซึ� งสามารถเขียนเป็นค่ากระแสอา้งอิงเพื�อใช้
ในการควบคุมไดด้งันี-  

* *

* *

2

3

2

3

qss

dr s

qs m s m

s s

qr e

qs m p

vL
i Q

v L L

L
i T

v L P

ω

ω


= − +



 = −


 (3.14) 

จากสมการ (V.Wb) จะเห็นไดว้่ากระแสโรเตอร์อา้งอิงแกน d  จะมีค่าแปรตามกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟอา้งอิงของ
ดา้นสเตเตอร์ และกระแสโรเตอร์อา้งอิงแกน q  จะมีค่าแปรตามแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง ซึ� งสามารถเขียน
เป็นวงรอบการควบคุมกระแสไดด้งัแสดงในภาพที� V.` 

Prime mover
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ภาพที� V.` แผนภาพการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์สาํหรับเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสอง
ทางภายใตก้ารควบคุมแบบจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ 
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จากภาพที� V.` แสดงถึงการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสอง
ทางโดยที�ดา้นสเตเตอร์ถูกต่อเขา้กบักริดระบบโดยตรง จะเห็นไดว้่าความเร็วเชิงมุมของตวัหมุนโรเตอร์ที�ไดท้าํ
การวดั 

rω  จะถูกใชใ้นการคาํนวณหาค่าแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง *

eT  ซึ� งถูกควบคุมโดยคอนเวอร์เตอร์ โดย
แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าจะถูกสร้างและควบคุมจากองค์ประกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qr
i  ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้า    

รีแอคทีฟอา้งอิงของดา้นสเตเตอร์ *

sQ  จะถูกควบคุมผา่นองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

dri  ซึ� งเป็นไปตามสมการ 
(V.Wb) ในกรณีที�พิจารณาในระบบที�ตวัประกอบกาํลงัเป็นหนึ� ง หรือ 0sQ =  จะทาํให้องคป์ระกอบกระแสโร-

เตอร์อา้งอิง * qs

dr dms

s m

v
i i

Lω
= =  ซึ� งมีค่าเท่ากบัค่าคงที�ที�สร้างสนามแม่เหล็ก ในกระบวนการถดัไปองคป์ระกอบ

กระแสโรเตอร์อา้งอิง * *,
dr qr

i i  จะถูกเปรียบเทียบกบัองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ที�ถูกวดั ,
dr qr

i i  ซึ� งค่าผลต่างของ
ทั-งสองจะถูกส่งเขา้ตวัควบคุมแบบพีไอ ซึ� งสัญญาณออกจากตวัควบคุมที�ไดจ้ะอยูใ่นรูปขององคป์ระกอบแรงดนั
อา้งอิงสองเฟสบนเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส ' ',

dr qr
v v  ซึ� งพจน์ของการชดเชยในส่วนของแรงดนัโรเตอร์ที�จะทาํ

การแยกการควบคุมขององค์ประกอบแกน d  และ q  จะถูกบวกเข้าไปในสัญญาณอ้างอิงดังกล่าวจะได้
องคป์ระกอบแรงดนัโรเตอร์อา้งอิงสองเฟสดงัสมการต่อไปนี-  

* '

* '

dr dr sl r qr

qs m

qr qr sl r dr

s s

v v L i

v L
v v L i

L

ω σ

ω σ
ω

 = −

  

= + − 
 

 (3.15) 

องคป์ระกอบแรงดนัโรเตอร์อา้งอิงสองเฟส * *,
dr qr

v v ที�ไดจ้ากสมการ (V.W\) จะถูกแปลงกลบัให้อยูใ่นเฟรมอา้งอิง
นิ�งสามเฟส เพื�อใชใ้นการควบคุมสัญญาณขบันาํสวิตช์ของคอนเวอร์เตอร์ โดยใชเ้ทคนิคสเปซเวกเตอร์พีดบัเบิล
ยเูอม็มอดูเลชั�นต่อไป 

3.2.b ผลการจาํลองและปัญหาการเริ�มเดินเครื�อง 

เพื�อทาํการศึกษาสมรรถนะวิธีการควบคุมและเพื�อเปรียบเทียบกบัวิธีการที�จะไดน้าํเสนอในส่วนถดัไปนั-น ใน
ส่วนนี- จะเป็นการแสดงถึงผลการจาํลองภายใต้การควบคุมแบบจัดปรับสเตเตอร์ฟลักซ์ โดยใช้โปรแกม 
Matlab/Simulink ในการศึกษา โดยใช้ค่าพารามิเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางดงั
ตารางที� V.W ซึ� งอา้งอิงมาจากเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางขนาด W kW บริษทั Lucas Nulle จาก
ประเทศเยอรมนั ใชแ้รงดนัเชื�อมโยงไฟตรงขนาด Wdi โวลตที์�ถูกควบคุมโดยคอนเวอร์เตอร์ดา้นกริด ใชเ้ทคนิค
สเปซเวกเตอร์พีดบัเบิลยเูอ็มมอดูเลชั�นในการขบันาํสวิตช์ดว้ยความถี� b kHz สําหรับคอนเวอร์เตอร์ทั-งสองดา้น 
โดยจะทาํการศึกษาดงักรณีศึกษาดงัต่อไปนี-  
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ตารางที� V.W ขอ้มูลจาํเพาะของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง 
ค่าตามขอ้มูลจาํเพาะของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า 
พิกดักาํลงั 1 kW 
พิกดัแรงดนัสเตเตอร์ (ต่อแบบวาย) 380 V 
พิกดัแรงดนัโรเตอร์ (ต่อแบบเดลตา้) 127 V 
พิกดักระแสสเตเตอร์ 2.9 A 
พิกดักระแสโรเตอร์ 4.9 A 
ความถี� 50 Hz 
ยา่นความเร็วทาํงาน 1200-1800 rpm 
จาํนวนคู่ขั-วแม่เหล็ก 2  
อตัราส่วนรอบขดลวด ( ):

s r
N N   1.732  

ค่าพารามิเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า 
ความตา้นทานขดลวดสเตเตอร์ 7.9 Ω  
ความตา้นทานขดลวดโรเตอร์ 8.8 Ω   
ความเหนี�ยวนาํรั�วไหลสเตเตอร์ 78 mH 
ความเหนี�ยวนาํรั�วไหลโรเตอร์ 78 mH 
ความเหนี�ยวนาํสร้างแม่เหล็ก 700 mH 

ผลตอบสนองชั�วครูในที�ความเร็วตํ�ากว่าความเร็วซิงโครนัส (Sub-synchronous speed) 

ในส่วนนี- เป็นการศึกษาการทาํงานในภาวะชั�วครู่ที�ความเร็ว W`ii รอบต่อนาทีซึ� งเป็นความเร็วตํ�ากวา่ความเร็ว
ซิงโครนัสของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางภายใตก้ารควบคุมแบบจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์ 
โดยจะเป็นการศึกษาการเปลี�ยนแปลงแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าและกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟแบบขั-น ซึ� งตวัหมุนโรเตอร์
จะถูกจาํลองใหห้มุนที�ความเร็วคงที� โดยจะแบ่งการจาํลองผลตอบสนองชั�วครู่เป็นสามช่วง โดยช่วงแรกแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง *

eT  และกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟอา้งอิง *

sQ จะถูกตั-งค่าให้เป็นศูนย ์จากนั-นช่วงถดัไปแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้าจะถูกตั-งค่าใหเ้ท่ากบัค่าพิกดัเพื�อควบคุมกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์ที�เวลา W.W วินาที ใน
เงื�อนไขตวัประกอบกาํลงัไฟฟ้าเป็นหนึ� งและช่วงสุดท้ายกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟอา้งอิงจะถูกตั-งค่าจากศูนยใ์ห้
เท่ากบั -Vii VAR เพื�อศึกษากรณีเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานที�ตวัประกอบกาํลงัที�ไม่เป็นหนึ�ง ที�เวลา W.b วินาที 
โดยผลการจาํลองไดแ้สดงในภาพที� V.V 
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ภาพที� V.V ผลการจาํลองภาวะชั�วครู่เงื�อนไขความเร็วตํ�ากวา่ความเร็วซิงโครนสั 
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จากภาพที� V.V(ก) แสดงองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง * *,
dr qr

i i  และองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ที�ไดจ้ากการ
วดั ,

dr qr
i i  ที�อยูบ่นเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส dq  โดยจะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  จะมีค่าแปร
ตามองค์ประกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

dri  ซึ� งจะถูกรักษาให้คงที�จนกระทั�งจะมีการควบคุมกาํลงัไฟฟ้ารีแอค
ทีฟ ในขณะที�องค์ประกอบกระแสโรเตอร์ qri  จะมีค่าแปรตามองค์ประกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qri  ซึ� งมี
หน้าที�คอยควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 

eT โดยองค์ประกอบกระแส *

qri  จะถูกตั-งค่าเพื�อควบคุมแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้าที� เวลา W.W วินาที โดยจะเห็นผลตอบสนองได้ดังภาพที� V.V(ข) ซึ� งจะเห็นได้ว่าเมื�อแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง *

eT  ถูกตั-งให้มีค่าเท่ากบัค่าพิกดั แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
eT  จะมีค่าแปรเปลี�ยนไปตามค่า

อา้งอิงที�ความเร็ว W`ii รอบต่อนาที โดยจะเห็นไดว้่าแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
eT  จะถูกรักษาให้มีค่าคงที� ซึ� ง

สอดคลอ้งกบัองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

qri  และ qri  ทั-งนี-องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์สองเฟส สามารถแปลง
กลบัใหเ้ป็นกระแสโรเตอร์สามเฟสไดแ้สดงในภาพที� V.V(ค) โดยจะเห็นไดว้า่ค่าสูงสุดค่ากระแสดงักล่าวจะมีค่า
เท่ากับขนาดการรวมกันทางเวกเตอร์ระหว่าง 

dri  และ qri  ในขณะที�ความถี�โรเตอร์หรือสลิปและความเร็ว
ตวัหมุนโรเตอร์มีค่าเท่ากบัค่าคงที� 

ภาพที� V.V(ง) ไดแ้สดงรูปคลื�นแรงดนัและกระแสไฟฟ้าดา้นสเตเตอร์ ซึ� งในตอนตน้กระแสไฟฟ้าสเตเตอร์ 
as
i  มี

ค่าเท่ากบัศูนยเ์นื�องจากยงัไม่มีการควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าและองค์ประกอบกระแส *

qri  โดยที�เวลา W.W 
วนิาทีกระแสสเตเตอร์ 

as
i  มีค่าเพิ�มขึ-นเนื�องจากมีการควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าเพื�อสร้างกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟ

สเตเตอร์ โดยจะเห็นไดว้่ารูปคลื�นระหว่างแรงดนัและกระแสของดา้นสเตเตอร์มีเฟสตรงขา้มกนั ซึ� งหมายถึง
เครื� องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานที�ตวัประกอบกาํลงัเป็นหนึ� ง หรือกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟของด้านสเตเตอร์ 

s
Q  ถูก

ควบคุมใหเ้ป็นศูนย ์แต่รูปคลื�นแรงดนัและกระแสสเตเตอร์จะเริ�มมีการเลื�อนเฟสกนัที�เวลา W.b วินาที เนื�องจากมี
การควบคุมกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟ 

s
Q  ให้เท่ากบั -Vii VAR ซึ� งสอดคลอ้งกบัองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

dri  ที�
เพิ�มขึ-น เป็นผลทาํให้เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานที�ตวัประกอบกาํลงัไฟฟ้าที�ไม่เป็นหนึ�ง โดยกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟ 

s
P  และรีแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์ 

s
Q  แสดงไวด้งัภาพที� V.V(จ) ซึ� งแสดงให้เห็นว่าช่วงวินาทีที� W.i ถึง W.W 

กาํลงัไฟฟ้าทั-งสองมีค่าเท่ากบัศูนย ์จากนั-นช่วงวินาทีที� W.W ถึง W.b จะเห็นได้ว่ากาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟของด้าน
สเตเตอร์ 

s
P  มีค่าประมาณ cf\ W และจะถูกรักษาให้คงที� ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์ 

s
Q  

ยงัมีค่าเท่ากบัศูนยเ์นื�องจากควบคุมให้เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานที�ตวัประกอบเป็นหนึ�ง แต่กาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟ
ของดา้นสเตเตอร์ 

s
Q  จะถูกควบคุมให้มีค่าเท่ากบั -Vii VAR ที�เวลา W.b วินาที ในขณะที�กาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟ

ของดา้นสเตเตอร์ 
s

P  ยงัคงมีค่าเท่าเดิม ซึ� งจะเห็นไดว้า่การควบคุมแบบจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์ สามารถควบคุม
กาํลงัไฟฟ้าทั-งสองไดอ้ยา่งแยกอิสระต่อกนัที�ความเร็วตํ�ากวา่ความเร็วซิงโครนสั 
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ผลตอบสนองชั�วครูในที�ความเร็วสูงกว่าความเร็วซิงโครนัส (Super-synchronous speed) 
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ภาพที� V.b ผลการจาํลองภาวะชั�วครู่เงื�อนไขความเร็วสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสั 
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การศึกษาการทาํงานในภาวะชั�วครู่ที�ความเร็ว Wdii รอบต่อนาทีซึ� งเป็นความเร็วสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสัของ
เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางภายใตก้ารควบคุมแบบจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์ จะมีเงื�อนไข
การศึกษาในกรณีเดียวกนักบัการที�งานที�ความเร็ว W`ii รอบต่อนาที ซึ� งไดแ้สดงในภาพที� V.b 

จากภาพที� V.b(ก) แสดงองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง * *,
dr qr

i i  และองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ที�ไดจ้ากการ
วดั ,

dr qr
i i  ที�อยูบ่นเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส dq  โดยจะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  จะมีค่าแปร
ตามองค์ประกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

dri  ซึ� งจะถูกรักษาให้คงที�จนกระทั�งจะมีการควบคุมกาํลงัไฟฟ้ารีแอค
ทีฟ ในขณะที�องค์ประกอบกระแสโรเตอร์ qri  จะมีค่าแปรตามองค์ประกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qri  ซึ� งมี
หน้าที�คอยควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 

eT โดยองค์ประกอบกระแส *

qri  จะถูกตั-งค่าเพื�อควบคุมแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้าที� เวลา W.W วินาที โดยจะเห็นผลตอบสนองได้ดังภาพที� V.b(ข) ซึ� งจะเห็นได้ว่าเมื�อแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง *

eT  ถูกตั-งให้มีค่าเท่ากบัค่าพิกดั แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
eT  จะมีค่าแปรเปลี�ยนไปตามค่า

อา้งอิงที�ความเร็ว Wdii รอบต่อนาที โดยจะเห็นไดว้่าแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
eT  จะถูกรักษาให้มีค่าคงที� ซึ� ง

สอดคลอ้งกบัองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

qri  และ qri  ทั-งนี-องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์สองเฟส สามารถแปลง
กลบัใหเ้ป็นกระแสโรเตอร์สามเฟสไดแ้สดงในภาพที� V.b(ค) โดยจะเห็นไดว้า่ค่าสูงสุดค่ากระแสดงักล่าวจะมีค่า
เท่ากับขนาดการรวมกันทางเวกเตอร์ระหว่าง 

dri  และ qri  ในขณะที�ความถี�โรเตอร์หรือสลิปและความเร็ว
ตวัหมุนโรเตอร์มีค่าเท่ากบัค่าคงที� 

ภาพที� V.b(ง) ไดแ้สดงรูปคลื�นแรงดนัและกระแสไฟฟ้าดา้นสเตเตอร์ ซึ� งในตอนตน้กระแสไฟฟ้าสเตเตอร์ 
as
i  มี

ค่าเท่ากบัศูนยเ์นื�องจากยงัไม่มีการควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าและองค์ประกอบกระแส *

qri  โดยที�เวลา W.W 
วนิาทีกระแสสเตเตอร์ 

as
i  มีค่าเพิ�มขึ-นเนื�องจากมีการควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าเพื�อสร้างกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟ

สเตเตอร์ โดยจะเห็นไดว้่ารูปคลื�นระหว่างแรงดนัและกระแสของดา้นสเตเตอร์มีเฟสตรงขา้มกนั ซึ� งหมายถึง
เครื� องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานที�ตวัประกอบกาํลงัเป็นหนึ� ง หรือกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟของด้านสเตเตอร์ 

s
Q  ถูก

ควบคุมใหเ้ป็นศูนย ์แต่รูปคลื�นแรงดนัและกระแสสเตเตอร์จะเริ�มมีการเลื�อนเฟสกนัที�เวลา W.b วินาที เนื�องจากมี
การควบคุมกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟ 

s
Q  ให้เท่ากบั -Vii VAR ซึ� งสอดคลอ้งกบัองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

dri  ที�
เพิ�มขึ-น เป็นผลทาํให้เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานที�ตวัประกอบกาํลงัไฟฟ้าที�ไม่เป็นหนึ�ง โดยกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟ 

s
P  และรีแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์ 

s
Q  แสดงไวด้งัภาพที� V.b(จ) ซึ� งแสดงให้เห็นว่าช่วงวินาทีที� W.i ถึง W.W 

กาํลงัไฟฟ้าทั-งสองมีค่าเท่ากบัศูนย ์จากนั-นช่วงวินาทีที� W.W ถึง W.b จะเห็นได้ว่ากาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟของด้าน
สเตเตอร์ 

s
P  มีค่าประมาณ cf\ W ที�ตวัประกอบเป็นหนึ� ง ที�เวลา W.b วินาที กาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟของดา้น

สเตเตอร์ 
s

Q  จะถูกควบคุมให้มีค่าเท่ากบั -Vii VAR ซึ� งจะเห็นไดว้า่กาํลงัไฟฟ้าทั-งสองสามารถควบคุมแบบ
แยกอิสระต่อกนัได ้
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ผลตอบสนองชั�วครูในขณะที�ความเร็วตัวหมุนมีการเปลี�ยนแปลง 
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ภาพที� V.\ ผลการจาํลองภาวะชั�วครู่เมื�อความเร็วแปรเปลี�ยนเงื�อนไขแรงบิดคงตวั 
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ภาพที� V._ ผลการจาํลองภาวะชั�วครู่เมื�อความเร็วแปรเปลี�ยนเงื�อนไขแรงบิดแปรตามความเร็วโรเตอร์ 
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ในส่วนนี- เป็นการศึกษาการทาํงานในภาวะชั�วครู่ที�ความเร็วมีการเปลี�ยนแปลงจาก W`ii รอบต่อนาทีซึ� งเป็น
ความเร็วตํ�ากว่าความเร็วซิงโครนสั ให้เป็น Wdii รอบต่อนาทีความเร็วสูงกว่าความเร็วซิงโครนสั ที�เวลา W.` 
วินาที และ W._ วินาทีตามลาํดับ ภายใต้การควบคุมแบบจดัปรับสเตเตอร์ฟลักซ์ โดยจะเป็นการศึกษาการ
ผลตอบสนองของการควบคุมดว้ยวธีิการดงักล่าวในเงื�อนไขตวัประกอบกาํลงัเป็นหนึ�งหรือกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟ 

sQ  เท่ากบัศูนย ์โดยจะแบ่งการจาํลองผลตอบสนองชั�วครู่เป็นสองรูปแบบ คือแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง *

eT  
มีค่าเท่ากับค่าคงที�และมีค่าแปรเปลี�ยนผนัตามความเร็วโดยผลการจาํลองได้แสดงในภาพที� V.\ และ V._ 
ตามลาํดบั 

ภาพที� V.\(ก) แสดงความเร็วตวัหมุนโรเตอร์ทางไฟฟ้า โดยเริ�มจากค่า W`ii รอบต่อนาทีซึ� งเป็นความเร็วตํ�ากวา่
ความเร็วซิงโครนสั จนถึงวินาทีที� W.` โดยจะมีค่าเพิ�มขึ-นอยา่งเชิงเส้นจนมีความเร็วเท่ากบั W\ii รอบต่อนาทีที�
เวลา W.b วนิาทีซึ� งเป็นความเร็วซิงโครนสั และมีค่าเท่ากบั Wdii รอบต่อนาทีที�เวลา W.\ วนิาที ซึ� งเป็นความเร็วสูง
กวา่ความเร็วซิงโครนสั ภาพที� V.\(ข) แสดงองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง * *,

dr qr
i i  และองคป์ระกอบกระแส

โรเตอร์ที�ไดจ้ากการวดั ,
dr qr

i i  ที�อยูบ่นเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส dq  โดยจะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสโร-
เตอร์ 

dri  และ qri  จะมีค่าแปรตามองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

dri  และ *

qri  ตามลาํดบั ซึ� งจะเห็นไดว้่า
องคป์ระกอบกระแส * ,dr dri i  มีค่าเดิมตลอดช่วงเวลาเนื�องจากควบคุมเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าให้ทาํงานที�ตวัประกอบ
กาํลงัเป็นหนึ� ง ในขณะที� องค์ประกอบกระแส *

,qr qri i  มีค่าเท่าเดิมตลอดช่วงเช่นกนัเนื�องจากทาํการควบคุม
แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 

eT ใหมี้ค่าเท่ากบัค่าคงที� ถึงแมต้วัโรเตอร์มีความเร็วแปรเปลี�ยน ซึ� งแสดงไดด้งัภาพที� V.\ 
(ค) ซึ� งจะเห็นไดว้่าแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง *

eT  และแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
eT  มีค่าแปรตามกนั โดยมีค่า

เท่ากบัค่าคงที� โดยกระแสไฟฟ้าโรเตอร์สามเฟสที�แสดงในภาพที� V.\(ง) จะไดว้า่ขนาดของกระแสโรเตอร์สาม
เฟสจะสอดคลอ้งกบัองค์ประกอบกระแสโรเตอร์สองเฟส แต่จะเห็นไดว้่าเฟสของกระแสโรเตอร์สามเฟสไดมี้
การเปลี�ยนแปลงตั-งแต่วนิาทีที� W.` ถึง W._ ซึ� งสอดคลอ้งกบัการเปลี�ยนแปลงความเร็วของตวัหมุนจากความเร็วตํ�า
กว่าความเร็วซิงโครนัสเป็นการหมุนที�ความเร็วสูงกว่าความเร็วซิงโครนัส โดยรูปคลื�นแรงดันและกระแส
สเตเตอร์ไดแ้สดงในภาพที� V.\(จ) ซึ� งจะเห็นไดว้า่รูปคลื�นทั-งสองมีมุมตรงขา้มกนัทุกช่วงเวลา ซึ� งเป็นผลมาจาก
การควบคุมให้กาํลังไฟฟ้ารีแอคทีฟด้านสเตเตอร์ *

sQ มีค่าเท่ากับศูนย์ ทั- งนี- จะเห็นได้ว่าขนาดของกระแส
สเตเตอร์มีค่าคงที�ทุกช่วง เนื�องจากมีการควบคุมแรงบิดแบบคงที�ในขณะที�ความเร็วตวัหมุนมีการเปลี�ยนแปลง 

ในภาพที� V._ เป็นการศึกษาการทาํงานในภาวะชั�วครู่เช่นเดียวกบักบัภาะที� V.\ แต่จะเป็นการควบคุมภายใต้
แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าแปรเปลี�ยนตามความเร็ว โดยภาพที� V._(ก) แสดงความเร็วตวัหมุนโรเตอร์ทางไฟฟ้า โดย
เริ�มจากค่า W`ii รอบต่อนาทีซึ� งเป็นความเร็วตํ�ากว่าความเร็วซิงโครนสั จนถึงวินาทีที� W.` โดยจะมีค่าเพิ�มขึ-น
อยา่งเชิงเส้นจนมีความเร็วเท่ากบั W\ii รอบต่อนาทีที�เวลา W.b วินาทีซึ� งเป็นความเร็วซิงโครนสั และมีค่าเท่ากบั 
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Wdii รอบต่อนาทีที�เวลา W.\ วนิาที ซึ� งเป็นความเร็วสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสั ภาพที� V._(ข) แสดงองคป์ระกอบ
กระแสโรเตอร์อา้งอิง * *,

dr qr
i i  และองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ที�ไดจ้ากการวดั ,

dr qr
i i  ที�อยูบ่นเฟรมอา้งอิงหมุน

สองเฟส dq  โดยจะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 
dri  และ qri  จะมีค่าแปรตามองคป์ระกอบกระแสโร

เตอร์อา้งอิง *

dri  และ *

qri  ตามลาํดบั ซึ� งจะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแส * ,dr dri i  มีค่าเดิมตลอดช่วงเวลาเนื�องจาก
ควบคุมเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าใหท้าํงานที�ตวัประกอบกาํลงัเป็นหนึ�ง ในขณะที�องคป์ระกอบกระแส *

,qr qri i  มีค่าแปร
เปลี�ยนไปแบบเชิงเส้น เนื�องจากทาํการควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 

eT ให้มีค่าแปรตามความเร็วของตวัโร
ความเร็วแปรเปลี�ยน ซึ� งแสดงไดด้งัภาพที� V._(ค) ซึ� งจะเห็นไดว้า่แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง *

eT  และแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้า 

eT  มีค่าแปรตามกนั โดยมีค่าแปรตามความเร็วตวัหมุนโรเตอร์ โดยกระแสไฟฟ้าโรเตอร์สาม
เฟสที�แสดงในภาพที� V._(ง) จะเห็นวา่ขนาดของกระแสโรเตอร์สามเฟสจะสอดคลอ้งกบัองคป์ระกอบกระแสโร-
เตอร์สองเฟสซึ� งมีค่าเพิ�มขึ- นเมื�อความเร็วเพิ�มขึ- น แต่จะเห็นได้ว่าเฟสของกระแสโรเตอร์สามเฟสได้มีการ
เปลี�ยนแปลงตั-งแต่วนิาทีที� W.` ถึง W._ ซึ� งสอดคลอ้งกบัการเปลี�ยนแปลงความเร็วของตวัหมุนจากความเร็วตํ�ากวา่
ความเร็วซิงโครนสัเป็นการหมุนที�ความเร็วสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสั โดยรูปคลื�นแรงดนัและกระแสสเตเตอร์
ได้แสดงในภาพที� V._(จ) ซึ� งจะเห็นได้ว่ารูปคลื�นทั-งสองมีมุมตรงขา้มกนัทุกช่วงเวลา ซึ� งเป็นผลมาจากการ
ควบคุมให้กาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟดา้นสเตเตอร์ *

sQ มีค่าเท่ากบัศูนย ์ทั-งนี- จะเห็นไดว้า่ขนาดของกระแสสเตเตอร์มี
ค่าเพิ�มขึ-น เนื�องจากมีการควบคุมแรงบิดแบบใหแ้ปรตามความเร็วตวัหมุนมีการเปลี�ยนแปลง 

ปัญหาการเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนําแบบป้อนสองทาง 

ภาพที� V.c แสดงผลการจาํลองการเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางดว้ยการต่อโดยตรง 
โดยรูปคลื�นแรงดนัและกระแสสเตเตอร์แสดงในภาพที� V.c(ก) ซึ� งจะเห็นไดว้า่เมื�อทาํการเริ�มเดินเครื�อง เครื�อง
กาํเนิดไฟฟ้าจะทาํงานเป็นมอเตอร์ซึ� งสังเกตจากการเกิดกระแสพุ่ง (inrush current) โดยมีขนาดประมาณ _ เท่า
ของค่ากระแสพิกัด ซึ� งอาจก่อให้เกิดความเสียหายต่อเครื� องกําเนิดไฟฟ้าได้ ซึ� งสอดคล้องกับแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้าในภาพที� V.c(ข) ซึ� งแสดงถึงแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง *

eT  ซึ� งมีค่าเท่ากบัศูนยใ์นขณะเริ�ม
เดินเครื�อง แต่ผลตอบสนองชั�วครู่ของแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 

eT ในขณะเริ�มเดินเครื�องจะเห็นไดว้่ามีการพุ่งสูง
เนื�องจากสภาวะการเริ�มเดินเครื�อง และมีค่าเป็นศูนยเ์มื�อเขา้สู่ภาวะคงตวัที�วินาทีที� i.Vi วินาที โดยกระแสโร
เตอร์สามเฟสแสดงไดด้งัภาพที� V.c(ค) จะเห็นไดว้่าในภาวะชั�วครู่ในการเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า กระแสโร
เตอร์มีการพุ่งสูงเนื�องจากผลของการเริ�มทาํงานของเครื�องจกัรกลไฟฟ้าในโหมดมอเตอร์ และจะมีค่าลดลงเป็น
ปกติที�ภาวะคงตวัที�วินาทีที� i.Vi วินาที ดงันั-นจะเห็นไดว้า่การเริ�มเดินเครื�องโดยตรงภายใตก้ารควบคุมแบบจดั
ป รั บ 
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สเตเตอร์ฟลกัซ์ จะทาํให้เกิดกระแสพุ่งในระบบ ซึ� งนาํไปสู่ความเสียหายได ้ดงันั-นในงานวิจยันี- จะไดน้าํเสนอ
วธีิการเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าดว้ยการซิงโครไนซ์ โดยจะไดอ้ธิบายในส่วนถดัไป 
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ภาพที� V.c การเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าโดยการต่อโดยตรงภายใตก้ารจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์ 

�.� การซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ด้วยวธีิการจัดปรับกริดฟลกัซ์ 

ในส่วนนี- จะได้อธิบายหลักการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ด้านโรเตอร์ที�ได้ทาํการนําเสนอ คือวิธีการจัดปรับ
เวกเตอร์กริดฟลกัซ์ ซึ� งสามารถทาํการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเขา้กบักริด
ระบบไดอ้ย่างนุ่มนวล อีกทั-งยงัสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าดา้นสเตเตอร์ดว้ยวิธีการเดียวกนั ซึ� งในหวัขอ้ V.` ที�
ไดก้ล่าวนั-นยงัคงมีปัญหาในเรื�องของการเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า เนื�องจากด้านสเตเตอร์ถูกต่อเขา้กบักริด
ระบบโดยตรงในการเริ� มเดินเครื� อง ทาํให้เครื� องกาํเนิดไฟฟ้าทาํงานเป็นมอเตอร์ในช่วงเวลาเริ� มเดินเครื� อง 
ก่อให้เกิดกระพุ่งและทาํให้ตวัประกอบกาํลงัของระบบลดลง โดยขอ้แตกต่างของวิธีการที�ไดน้าํเสนอ คือการ
ซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางเขา้กบัระบบ ซึ� งในตอนตน้ดา้นสเตเตอร์ของเครื�อง
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กาํเนิดไฟฟ้าจะไม่ถูกเชื�อมต่อเขา้กบักริดระบบ เนื�องจากจะตอ้งทาํการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าให้สมบูรณ์
จึงจะเริ�มเชื�อมต่อ  

การทาํการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางกบักริดระบบไดโ้ดยสมบูรณ์นั-น แรงดนั
ของดา้นสเตเตอร์และกริดจะตอ้งมีคุณบติั V ประการที�เหมือนกนั คือ W) ขนาดของแรงดนั `) ความถี� และ V) 
เฟสของคลื�น ซึ� งหมายถึงสเปซเวกเตอร์เวกเตอร์ของแรงดนัสเตเตอร์และกริด จะตอ้งทบักนัและหมุนไปดว้ย
ความเร็วเดียวกนั ดงัแสดงในภาพที� V.d 

g
v
v sv
v

sω

axisα −

axisβ −

a axis−

b axis−

c axis−  

ภาพที� V.d เฟรมอา้งอิงนิ�งสามเฟส ( )abc  และเฟรมอา้งอิงนิ�งสองเฟส ( )αβ   

จากภาพที� V.d จะเห็นไดว้่าขนาด ตาํแหน่งและความเร็วของเวกเตอร์ของแรงดนัสเตเตอร์จะขึ-นอยู่กบัเวกเตอร์
ของแรงดนักริด ดงันั-นแรงดนัสเตเตอร์จะถูกเหนี�ยวนาํและควบคุมจากคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ ซึ� งสามารถ
เขียนใหอ้ยูใ่นรูปของสมการฟังกช์นัไดต่้อไปนี-  

( ) ( ),s s msv v f iα β =
v ,  ( , )

ms g sl
i g v θ=
vvvv vvvv  (3.W_) 

จากสมการ (V.W_) ไดแ้สดงถึงองคป์ระกอบของแรงดนัสเตเตอร์ที�ถูกเหนี�ยวนาํบนเฟรมอา้งอิงหยุดนิ�งสองเฟส 
αβ  ซึ� งเป็นฟังกช์นัของเวกเตอร์ของกระแสสร้างสนามเวกเตอร์ โดยที�กระแสดงักล่าวเป็นฟังก์ชนัของเวกเตอร์
ของแรงดนักริด 

gv
v  และตาํแหน่งมุมสลิป 

sl
θ  ของคอนเวอร์เตอร์ที�จ่ายเขา้สู่ดา้นโรเตอร์ ซึ� งหมายถึงการควบคุม

แรงดนัสเตเตอร์ผ่านคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์จะขึ-นอยู่กบัตวัแปรปัจจยัหลกัทั-งสอง ซึ� งจะไดอ้ธิบายในหวัขอ้ 
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V.V.W และ V.V.` ตามลาํดบั ดงันั-นจากสมการ (`.f) สามารถเขียนสมการแรงดนัสเตเตอร์ที�ถูกเหนี�ยวนาํในเฟรม
อา้งอิงหยดุนิ�งสองเฟสไดด้งันี-  

0 0

0 0

s

ss s s m

s s s m r

r

i

iv R sL sL

v R sL sL i

i

α

βα

β α

β

 
 

+     =     +    
  

 (3.Wc) 

จากสมการ (V.Wc) จะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบแรงดนัสเตเตอร์สองเฟสบนแกนอา้งอิงนิ�งสองเฟส จะมีค่าขึ-นอยูก่บั
องคป์ระกอบของกระแสโรเตอร์ทั-งสองแกน เมื�อคิดความตา้นทางของขดลวดสเตเตอร์มีค่าตํ�ามากและระบบเขา้
สู่ภาวะคงตวั 

3.V.W หลกัการจดัปรับกริดฟลกัซ์เวกเตอร์และการซิงโครไนซ์ 

เวกเตอร์ของแรงดนักริด 
gv
v  เป็นตวัแปรอา้งอิงแรกของกระบวนการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้า โดยมีวิธีการ

คือทาํการสร้างเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟสดว้ยความเร็วซิงโครนสัที�มีการวางเวกเตอร์ของแรงดนักริดบนแกน q  
ซึ� งสามารถแสดงไดด้งัสมการต่อไปนี-  

2 2

2 2

      ;                    0      

       ;                    0

                    

g dg qg dg

s ds qs ds

g s qg qs

v v v v

v v v v

v v v v

 = + =



= + =


∴ = = =


v

v

v v

 (3.Wd) 

เมื�อ , ,g dg qgv v v
v  คือ เวกเตอร์และองคป์ระกอบสองเฟสของกริดฟลกัซ์ตามลาํดบั 

จากสมการ (V.Wd) จะทาํให้เกิดเวกเตอร์ฟลกัซ์แม่เหล็กไฟฟ้าเสมือนวางอยู่บนแกน d หรือเรียกวา่ กริดฟลกัซ์
เวกเตอร์ (Grid-flux vector) และจะเรียกเฟรมอา้งอิงดงักล่าวว่า เฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟสของกริดฟลกัซ์
เวกเตอร์ (Grid-flux vector reference frame) โดยสามารถแสดงสมการการวางเวกเตอร์ไดด้งัต่อไปนี-  

2 2

2 2

      ;                     0   

       ;                     0

                

g dg qg qg

s ds qs qs

g s dg ds

λ λ λ λ

λ λ λ λ

λ λ λ λ

 = + =



= + =


∴ = = =


v

v

v v

 (3.19) 

เมื�อ , ,
g dg qg

λ λ λ
v

 คือ เวกเตอร์และองคป์ระกอบสองเฟสของกริดฟลกัซ์ตามลาํดบั 
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ในสมการ (V.Wc) และ (V.Wf) จะเห็นไดว้่าการวางเวกเตอร์ของแรงดนัและฟลกัซ์ของกริดตามที�ไดก้ล่าวมานั-น 
เพื�อที�จะสร้างสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์ 

sλ
v

 ให้เท่ากบักริดฟลกัซ์เวกเตอร์ gλ
v

 เป็นผลทาํให้เวกเตอร์ของแรงดนั 
สเตเตอร์ 

s
v
v  เท่ากบัเวกเตอร์ของแรงดนักริด 

gv
v  ทั-งนี-สเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์สามารถเขียนให้อยูใ่นเทอมของ

กระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์เช่นเดียวกนักบัสมการที� (V.b) ซึ� งจะตอ้งควบคุมให้เท่ากบัเวกเตอร์ของกริดฟลกัซ์
บนแกน d  ดงัที�ไดแ้สดงในสมการต่อไปนี-  

,           =0 ds m dms dg qs m qmsL i L iλ λ λ= = =  (3.20) 

เมื�อแทนค่าสมการ (3.17) ถึง (V.`i) ในสมการ (`.WW) (`.W`) และ (`.Wb) จะไดส้มการแรงดนั และแรงบิด
แม่เหล็กไฟฟ้าบนเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟสของเวกเตอร์กริดฟลกัซ์ไดใ้หม่ดงัสมการต่อไปนี-  

ds dss s s s m s m

qs qss s s s s m m

m sl m r r sl rdr dr

sl m m sl r r rqr qr

v iR sL L sL L

v iL R sL L sL

sL L R sL Lv i

L sL L R sLv i

ω ω
ω ω

ω ω
ω ω

   + − 
    +    =    − + −
    

+       

 (3.21) 

และสามารถเขียนสมการแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าใหม่ไดด้งันี-  

e v qrT k i= −  (3.22) 

เมื�อ 3

2

m
v p qg

s s

L
k P v

Lω
=   

จากสมการ (V.``) จะเห็นไดว้า่แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
e

T  จะถูกควบคุมผา่นองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์แกน q  
เช่นเดียวกนักบัสมการ (V.f) ดงันั-นเมื�อไม่คิดกาํลงัสูญเสียในขดลวดและการอิ�มตวัดา้นสเตเตอร์ จะสามารถ
เขียนกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์ไดด้งันี-  

3

2

3
( )

2

m

s qg qr

s

m

s qg dms dr

s

L
P v i

L

L
Q v i i

L

 = −


 = −


 (3.23) 

จากสมการ (V.`V) จะเห็นไดว้า่ในส่วนกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์จะขึ-นอยูก่บัองคป์ระกอบกระแสโร-
เตอร์ 

qri  เช่นเดียวกนักบัแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า เมื�อพิจารณาในส่วนของกาํลงัไฟฟ้ารีแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์ 
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จะเห็นไดว้า่จะขึ-นอยูก่บัสององคป์ระกอบนั�นคือกระแส 
dms

i  และ 
dr

i  เมื�อจดัรูปสมการดงักล่าวให้อยูใ่นรูปของ
องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 

dr
i  ในเทอมของ 

s
Q  และ 

dms
i  จะไดว้า่ 

2

3

s
dr s dms

qg m

L
i Q i

v L
= − +  (3.24) 

จากสมการ (V.`i) ถึง (V.`V) เมื�อพิจารณาในกรณีที�ระบบมีตวัประกอบกาํลงัเป็นหนึ� ง หรือ 0
s

Q =  จดัรูป
สมการ (V.`b) ใหม่ไดด้งัต่อไปนี-  

qg

dr dms

s m

v
i i

Lω
= =  (3.25) 

จะเห็นไดว้่า ในสมการ (V.`\) ซึ� งแสดงวา่องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 
dr

i  เท่ากบักระแสสร้างสนามแม่เหล็ก 
สเตเตอร์ 

dms
i  และมีค่าขึ-นอยูก่บัองค์ประกอบแรงดนักริด 

qgv  ซึ� งสอดคลอ้งกบัสมการ (V.W_) ซึ� งจะสรุปไดว้่า 
แรงดนัสเตเตอร์ที�ถูกเหนี�ยวนาํและควบคุมนั-นเป็นฟังก์ชนัของเวกเตอร์ของแรงดนักริดโดยควบคุมแบบกระแส
ผ่านองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  ซึ� งมีค่าเท่ากบัค่าคงที� ดงันั-นจากที�ไดก้ล่าวหลกัการการจดัปรับเวกเตอร์ 
ของกริดฟลกัซ์สามารถเขียนเป็นแผนภาพสเปซเฟสเซอร์ไดด้งัภาพที� V.f 

sl
θ

r
θ

gv
v

s
v
v

s
i
v

q-axis

g s
λ λ=
v v

s
ω

s
ω

s
ω

r
ω

d-axis

r
i
v

qri dr
i

s
ω

Rotor axis

Stator axis

s g
θ θ=

 

ภาพที� V.f แผนภาพสเปซเฟสเซอร์ระหวา่งแกนอา้งอิงหยุดนิ�งและแกนอา้งอิงหมุนของกริดฟลกัซ์เวกเตอร์ 

ภาพที� V.f แสดงถึงความสัมพนัธ์ระหวา่งแกนอา้งอิงหยดุนิ�งและแกนอา้งอิงหมุนของกริดฟลกัซ์เวกเตอร์ที�หมุน
ดว้ยความเร็วซิงโครนสัสําหรับเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง โดยจะเห็นไดว้่าเวกเตอร์ของ 
กริดฟลกัซ์และองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  ซึ� งเท่ากบักระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์ 
dms

i  ซึ� งถูกวางบนแกน
d  ดว้ยตาํแหน่ง 

gθ  เมื�อเทียบจากแกนอา้งอิงหยุดนิ�ง ซึ� งเรียกตาํแหน่งนี- วา่ตาํแหน่งกริดฟลกัซ์เวกเตอร์ (Grid-
flux vector position; 

gθ ) ในขณะที�เวกเตอร์ของแรงดนัสเตเตอร์ถูกวางบนแกน q  ซึ� งเท่ากบัเวกเตอร์แรงดนั 
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กริด แต่การที�ตาํแหน่งของฟลกัซ์และแรงดนัของสเตเตอร์จะอยู่ตาํแหน่งเดียวไดน้ั-น คอนเวอร์เตอร์จะตอ้งทาํ
การสร้างมุมสลิป 

sl
θ  ที�ถูกตอ้ง โดยจะเห็นไดว้า่มุมสลิป 

sl
θ  จะอยูร่ะหวา่งแกนอา้งอิงหมุนดว้ยความเร็วโรเตอร์

และแกนอา้งอิงหมุนสองเฟสของกริดฟลกัซ์เวกเตอร์ หากตาํแหน่งกล่าวมีความคลาดเคลื�อนจะทาํให้ตาํแหน่ง
ของฟลกัซ์และแรงดนัสเตเตอร์ไม่ตรงกบัตาํแหน่งของฟลกัซ์และแรงดนักริดตามลาํดบั โดยรายละเอียดการหา
มุมสลิป 

sl
θ  ที�ถูกตอ้งจะไดอ้ธิบายในส่วนถดัไป 

3.V.2 การหาตาํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้งดว้ยมุมโรเตอร์เริ�มตน้ 

ในกระบวนการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางกบักริดระบบ ซึ� งมีองค์ประกอบ
กระแส 

dri  ที�เท่ากับกระแสสร้างสนามสเตเตอร์ 
dmsi  เป็นตวัควบคุมขนาดของแรงดันเหนี�ยวนําโรเตอร์ 

นอกจากนี-  ตาํแหน่งมุม 
sl

θ  เป็นอีกตวัแปรที�สําคญัในกระบวนการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าซึ� งสอดคลอ้ง
กบัสมการ (V.W_) หากตาํแหน่งของมุมดงักล่าวไม่ถูกตอ้ง จะทาํให้เวกเตอร์ของฟลกัซ์และแรงดนัสเตเตอร์ มี
ตาํแหน่งไม่ตรงกบัเวกเตอร์ของฟลกัซ์และแรงดนักริด ซึ� งสาเหตุของการหาตาํแหน่งมุม 

sl
θ  ที�ไม่ถูกตอ้งนั-น มี

สาเหตุมาจากการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าที�ไม่ถูกตอ้งดงัแสดงในภาพที� V.Wi 

,r act
θ

rω
Rotor axis

Stator axis

g
λ
v

riθ

gv
v

q-axis

d-axis

sωsv
v

s
λ
vri

v

qr
i drisω

sθ
slθ

gθ

 

ภาพที� V.Wi แผนภาพสเปซเฟสเซอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า ที�มีการหามุมสลิป 
sl

θ  ที�ไม่ถูกตอ้ง 

จากภาพที� V.Wi แสดงให้เห็นวา่ตาํแหน่งของเวกเตอร์ของแรงดนัและฟลกัซ์สเตเตอร์ไม่อยูต่าํแหน่งเดียวกนักบั
เวกเตอร์ของแรงดนัและฟลกัซ์กริด อนัเนื�องมาจากตาํแหน่งมุมสลิป 

sl
θ  ไม่ถูกตอ้ง โดยสาเหตุของตาํแหน่งที�

ผดิพลาดนั-นมาจากการที�ไม่มีการชดเชยตาํแหน่งมุมโรเตอร์เริ�มตน้ 
ri

θ  ในตาํแหน่งมุมตวัหมุนโรเตอร์ทางไฟฟ้า
จริง 

,r actθ  ซึ� งสามารถเขียนเป็นสมการของมุมดงักล่าวไดด้งันี-  

,r act ri mθ θ θ= +  (3.2_) 
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เมื�อ  
,r actθ   คือตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าจริง  

 
ri

θ   คือตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้ 

 
m

θ   คือตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าที�เปลี�ยนแปลงไปตามเวลา 

จากสมการ (V.`_) แสดงใหเ้ห็นวา่เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางมีตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้า 

,r actθ  ที�ประกอบไปดว้ยผลบวกของตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้ 
ri

θ  และตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้า
ที�เปลี�ยนแปลงไปตามเวลา 

m
θ  ซึ� งไดม้าจากการวดัที�ตวัหมุนโรเตอร์ทางกล ซึ� งในภาพที� V.Wi มีเพียงมุม 

m
θ  

เท่านั-นที�ใช้ในการหามุมสลิป จึงเห็นไดว้่าตาํแหน่งมุมที�คลาดกนัระหว่างสเตเตอร์ฟลกัซ์และกริดฟลกัซ์มีค่า
เท่ากบั 

ri
θ  ดงันั-นจึงตอ้งมีการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้ซึ� งแสดงไดจ้ากสมการดงัต่อไปนี-  

ri s sl
θ θ θ′ ′= −  (3.2c) 

โดยที�ตาํแหน่งมุมสเตเตอร์ฟลกัซ์เริ�มตน้สามารถหาไดจ้าก 

1tan ( ) 90
s

s

s

v

v

β

α

θ −′ = − o  (3.2d) 

และมุมสลิปเริ�มตน้มีสมการดงันี-  

1tan ( )
Qr

sl

Dr

i

i
θ −′ =  (3.2f) 

จากสมการ (V.`c) ถึง (V.`f) จะเห็นไดว้า่ตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้สามารถหาไดจ้ากผลลบระหวา่ง
ตาํแหน่งมุมสเตเตอร์ฟลกัซ์เริ� มตน้ 

s
θ ′  และมุมสลิปเริ�มตน้ 

sl
θ ′  ซึ� งค่ามุมทั-งสองเป็นค่าเริ�มในขณะเริ� มป้อน

แรงดนัจากคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ให้กบัเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าขณะเริ�มเดินเครื�อง ทั-งนี- ตาํแหน่งมุมสเตเตอร์ 
ฟลกัซ์เริ�มตน้ 

s
θ ′  สามารถหาไดจ้ากบทกลบัฟังก์ชนัแทนเจนตข์ององคป์ระกอบแรงดนัสเตเตอร์ที�อยู่บนเฟรม

อา้งอิงนิ�งสองเฟสและลบดว้ยมุม 90
o  เนื�องจากตาํแหน่งมุมสเตเตอร์ฟลกัซ์ตามหลงัแรงดนัสเตเตอร์เป็นมุมตั-ง

ฉากต่อกนั และตาํแหน่งมุมสลิปเริ�มตน้ 
sl

θ ′  หาไดจ้ากบทกลบัขององคป์ระกอบกระแสโรเตอร์บนเฟรมอา้งอิง
หมุนสองเฟสดว้ยความเร็วโรเตอร์ ( )DQ  ซึ� งสามารถแสดงเป็นแผนภาพเฟสเซอร์ไดด้งัภาพที� V.WW  
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r
ω

Rotor axis

s
v
v

sλ
v

ri
v

sω

β

α

D

s
vα

s
vβ

Dri

Qri

riθ
'

sl
θ

'
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ภาพที� 3.WW แผนภาพเฟสเซอร์แสดงการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้ 
ri

θ  ในขณะที�ตวัหมุน 
โรเตอร์เริ�มหมุน 

จากภาพที� 3.WW ในขณะที�ตวัหมุนโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเริ�มหมุน จะมีการจ่ายแรงดนัไฟฟ้าจากคอน
เวอร์เตอร์เขา้สู่ด้านโรเตอร์เพื�อหาตาํแหน่งมุมสเตเตอร์ฟลกัซ์เริ�มตน้ 

s
θ ′  และมุมสลิปเริ�มตน้ 

sl
θ ′  ผลลบของ

ตาํแหน่งมุมทั-งสองจะได ้ตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้ 
ri

θ  ซึ� งตาํแหน่งดงักล่าวเป็นมุมทางไฟฟ้าเริ�มตน้
ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าที�จะนาํไปรวมกบัพจน์ของตาํแหน่งโรเตอร์ทางไฟฟ้าที�เปลี�ยนแปลงไปตามเวลา 

m
θ  ที�

วดัจากตวัตรวจจบัตาํแหน่ง ซึ� งผลบวกของมุมทั-งสอง จะได้มุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าจริง 
,r actθ  ซึ� งเป็นไปตาม

สมการ (V.`c) และเมื�อไดต้าํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าที�ถูกตอ้ง จึงจะสามารถหาตาํแหน่งมุมสลิป corr

slθ  ที�
ถูกตอ้งไดจ้ากสมการดงัต่อไปนี-  

,

corr

sl g r act g ri mθ θ − θ θ θ − θ= = −  (3.Vi) 

จากสมการ (V.Vi) จะเห็นไดว้า่ตาํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้งสามารถหาไดจ้ากผลลบของตาํแหน่งมุมกริดฟลกัซ์ 
gθ

ซึ� งเป็นตาํแหน่งที�สเตเตอร์ฟลกัซ์จะถูกจดัวางและตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าจริง 
,r actθ  เมื�อไดต้าํแหน่ง สลิป

ที�ถูกตอ้ง corr

slθ  เป็นผลทาํให้ตาํแหน่งของสเตเตอร์ฟลกัซ์และกริดฟลกัซ์อยู่ในตาํแหน่งเดียวกนั เป็นไปตาม
สมการดงันี-  

,

corr

g s sl r actθ θ θ θ= = +  (3.VW) 

จากสมการ (V.VW) แสดงถึงผลบวกของตาํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้ง corr

slθ  และตาํแหน่งโรเตอร์ทางไฟฟ้าจริงของ
เครื�องกาํเนิดไฟฟ้า จะทาํใหต้าํแหน่งมุมของสเตเตอร์ฟลกัซ์เท่ากบัตาํแหน่งมุมกริดฟลกัซ์ ซึ� งสามารถแสดงเป็น
แผนภาพเฟสเซอร์ไดด้งัภาพที� V.W`  
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ภาพที� V.W` แผนภาพเฟสเซอร์เมื�อมีการหาตาํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้ง 

จากภาพที� 3.W` จะเห็นไดว้า่ตาํแหน่งมุมสลิปมีการลบตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้ 
ri

θ  ออกไป และเมื�อ
เปรียบเทียบกบัภาพที� V.Wi นั-น จะเห็นไดว้า่ตาํแหน่งของสเตเตอร์ฟลกัซ์ถูกเลื�อนลงมาดว้ยขนาดเท่ากบั 

ri
θ  และ

ถูกวางในตาํแหน่งเดียวกันกบัตาํแหน่งกริดฟลักซ์ ดังนั-นหากทาํการควบคุมเป็นไปตามหลกัการในสมการ 
(V.W_) ที�แรงดนัสเตเตอร์จะขึ-นอยูก่บัเวกเตอร์กระแสสร้างสนามสเตเตอร์ ซึ� งกระแสดงักล่าวมีเป็นฟังก์ชนัของ
เวกเตอร์แรงดนักริดและตาํแหน่งมุมสลิป ที�ไดก้ล่าวมาในหวัขอ้ V.VW และ V.V.` ตามลาํดบันั-น จะทาํให้เครื�อง
กาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางสามารถซิงโครไนซ์เขา้กบักริดระบบไดโ้ดยสมบูรณ์ 

3.V.V การควบคุมกริดฟลกัซ์ดว้ยวธีิการควบคุมแบบกระแส 

จากที�ไดก้ล่าวมาในหวัขอ้ V.`.W และ V.`.` จะเห็นไดว้า่การซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อน
สองทางนั-นจะขึ-นอยู่กบัองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ dr

i  ซึ� งเท่ากบักระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์ dms
i  และ

ตาํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้ง และหากเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าสามารถเชื�อมต่อกบักริดระบบไดแ้ลว้ จะสามารถทาํการ
จ่ายกาํลงัไฟฟ้าจากดา้นสเตเตอร์เขา้สู่กริด จากการควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า e

T  โดยขึ-นอยูก่บัองคป์ระกอบ
กระแสโรเตอร์ 

qri  ดงันั-นสามารถเขียนค่าองคป์ระกอบกระโรเตอร์อา้งอิงเพื�อทาํการควบคุมไดด้งันี-  

*

* *1

qg

dr dms

s m

qr e

v

v
i i

L

i T
k

ω


= =


 = −


 (3.V2) 

จากสมการ (V.V`) จะเห็นได้ว่ากระแสโรเตอร์อา้งอิง *

dri  หรือกระแสสร้างสนามสเตเตอร์ dms
i  มีค่าเท่ากับ

ค่าคงที� ซึ� งกระแสดงักล่าวมีหน้าที�คอยควบคุมขนาดของแรงดันสเตเตอร์ที�ถูกเหนี�ยวนาํ โดยสอดคล้องกับ



47 

 

ตาํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้ง corr

slθ  ในขณะที�กระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qri  มีหน้าที�ควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าให้
เป็นไปตามค่าอา้งอิง *

eT  โดยจะเห็นไดว้า่กระแสทั-งสองมีหนา้ที�ในการควบคุมแตกต่างกนัและแยกอิสระต่อกนั 
โดยสามารถเขียนเป็นวงรอบการควบคุมกระแสดงัแสดงในภาพที� V.WV 

Prime mover

คอนเวอร์เตอร์ด้านโรเตอร์

DFIG

SVPWM

dq

abc

dq

abc

PI

PI

*

dr
i

corr

sl
θ

*

qr
i dr

i

qr
i

r
i

สมก าร (3.32)

สมก าร (3.32)

qg
v

*
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sl r qr
L iω σ
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*
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*
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ภาพที� V.WV แผนภาพการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์สาํหรับกระบวนการซิงโครไนซ์และกระบวนการ
ควบคุมกาํลงัไฟฟ้าภายใตก้ารควบคุมแบบจดัปรับกริดฟลกัซ์เวกเตอร์ 

จากภาพที� V.WV แสดงถึงการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสอง
ทางโดยดว้ยวิธีการจดัปรับกริดฟลกัซ์เวกเตอร์ ซึ� งในตอนตน้ดา้นสเตเตอร์จะยงัไม่ถูกเชื�อมต่อเขา้กบักริด โดย
จะตอ้งทาํการซิงโครไนซ์ก่อน ซึ� งในตอนตน้จะทาํการหาค่าตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้ ri

θ  โดยทาํการ
วดัแรงดนัสเตเตอร์และกระแสโรเตอร์เพื�อทาํการหามุมดงักล่าว จากนั-นจะถูกรวมกบัค่าตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทาง
ไฟฟ้าที�ไดจ้ากการวดั จะไดเ้ป็นมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าจริง 

,r actθ  ซึ� งมุมดงักล่าวจะถูกนาํไปค่าผลต่างกบัตาํแหน่ง
มุมกริดฟลกัซ์ 

gθ  ที�ไดจ้ากวงจรเฟสล็อกลูป จึงจะไดต้าํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้ง corr

slθ  ทั-งนี- ขนาดของแรงดนั 
สเตเตอร์จะขึ-นอยูก่บักระแส *

dri  และแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า *

eT  จะขึ-นอยูก่บักระแส *

qri  ซึ� งองคป์ระกอบกระแส
โรเตอร์อา้งอิง * *,

dr qr
i i  จะถูกเปรียบเทียบกบัองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ที�ถูกวดั ,

dr qr
i i  ซึ� งค่าผลต่างของทั-งสอง

จะถูกส่งเขา้ตวัควบคุมแบบพีไอ ซึ� งสัญญาณออกจากตวัควบคุมที�ไดจ้ะอยูใ่นรูปขององคป์ระกอบแรงดนัอา้งอิง
สองเฟสบนเฟรมอา้งอิงหมุนสองเฟส ' ',

dr qr
v v  ซึ� งพจน์ของการชดเชยในส่วนของแรงดนัโรเตอร์ที�จะทาํการแยก

การควบคุมขององค์ประกอบแกน d  และ q  จะถูกบวกเขา้ไปในสัญญาณอา้งอิงดงักล่าวจะไดอ้งค์ประกอบ
แรงดนัโรเตอร์อา้งอิงสองเฟสดงัสมการต่อไปนี-  
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* '

* '

dr dr sl r qr

qg m

qr qr sl r dms

s s

v v L i

v L
v v L i

L

ω σ

ω σ
ω

 = −

  

= + − 
 

 (3.VV) 

องคป์ระกอบแรงดนัโรเตอร์อา้งอิงสองเฟส * *,
dr qr

v v ที�ไดจ้ากสมการ (V.33) จะถูกแปลงกลบัให้อยูใ่นเฟรมอา้งอิง
นิ�งสามเฟส เพื�อใชใ้นการควบคุมสัญญาณขบันาํสวิตช์ของคอนเวอร์เตอร์ โดยใชเ้ทคนิคสเปซเวกเตอร์พีดบัเบิล
ยเูอม็มอดูเลชั�นต่อไป ทั-งนี- ในกระบวนการควบคุมการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าและการควบคุมกาํลงัไฟฟ้า
สามารถสรุปในรูปแบบแผนผงัการดาํเนินการในดงัภาพที� V.Wb ซึ� งแสดงถึงแผนผงักระบวนการซิงโครไนซ์และ
การควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง โดยจะแบ่งเป็นสามขั-นตอน
หลกัคือ 

ขั-นที�หนึ� ง จะเป็นกระบวนการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าซึ� งแสดงในพื-นที�สีเขียวโดยจะทาํการหาตาํแหน่ง
มุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ� มต้น ri

θ  ตามสมการ (V.`c) และมุมกริดฟลักซ์จากวงจรเฟสล็อกลูป เพื�อทาํการหา
ตาํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้ง corr

slθ  ตามสมการ (V.Vi) โดยขนาดแรงดนัสเตเตอร์ที�ถูกเหนี�ยวนาํจะถูกควบคุมจาก
องค์ประกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

dri  ในขณะที�องค์ประกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *
0qri =  เนื�องจากยงัไม่มี

การควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสตเตอร์ เมื�อทาํการซิงโครไนซ์ไดแ้ลว้จะทาํการเชื�อมต่อเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเขา้กบักริด
ระบบ 

ขั-นที�สอง เมื�อทาํการเชื�อมต่อเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเขา้กบักริดระบบไดแ้ลว้ จะทาํการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์
ดงัแสดงในพื-นที�สีส้ม โดยองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qri  จะถูกตั-งค่าโดยแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าอา้งอิง 
*

eT  ตามสมการ (V.V`) ซึ� งค่าแรงบิดอา้งอิงดงักล่าวจะขึ-นอยูก่บัชนิดของการควบคุมของความเร็วตวัหมุนโรเตอร์ 
โดยแบ่งออกเป็น ` แบบ คือ การควบคุมแบบแรงบิด (Torque control mode) และ การควบคุมตามความเร็ว 
(Speed control mode) 

ขั-นที�สาม หากเครื�องกาํเนิดไฟฟ้ามีความผิดพร่องเกิดขึ-นหรือมีความตอ้งการปลดเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าออกจาก 
กริดระบบ จะมีการดาํเนินการในพื-นที�สีฟ้า โดยองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qri  จะถูกตั-งค่าให้เป็นศูนย ์
ในขณะที�องค์ประกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

dri  ยงัคงมีค่าเท่ากบัค่าคงที�ตามสมการ (V.V`) จากนั-นจะทาํการ
ปลดเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าออกจากกริดระบบ ซึ� งระบบการควบคุมยงัสามารถซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้ากบั 
กริดระบบได ้ถึงแมไ้ดท้าํการปลดการเชื�อมต่อแลว้ 
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เริ�ม

กระบวนการซิงโครไนซ์

เชื�อมต่อกริดระบบ

กระบวนการควบคุมกาํลงัไฟฟ้า

กระบวนการปลดเครื� องกาํเนิดไฟฟ้า

ทาํการหามุม        (3.27) ทาํการหามุม       จาก PLL

ทาํการหามุม           (3.30)

แรงดนัสเตเตอร์ถูกกระตุ้นจากองคป์ระกอบกระแส     (3.32)
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ภาพที� V.Wb แผนผงักระบวนการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํ                    
แบบป้อนสองทาง 

�.V สรุป 

ในบทนี-ไดก้ล่าวถึงหลกัการควบคุมคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ดว้ยวิธีการจดัปรับสเตเตอร์ฟลกัซ์เวกเตอร์และ
ผลการจาํลอง โดยจะเห็นไดว้า่วธีิการเดิมนี-สามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟไดอ้ยา่งอิสระต่อกนั 
มีสมรรถนะของผลตอบสนองชั�วครู่ที�ดี แต่มีขอ้เสียในเรื�องของการเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้า ในงานวิจยันี- จึงได้
นาํเสนอวธีิการจดัปรับกริดฟลกัซ์สาํหรับคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ ซึ� งสามารถทาํการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิด
ไฟฟ้ากบักริดระบบ อีกทั-งยงัสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ดว้ยวิธีการจดัปรับเวกเตอร์เดียวกนั โดยได้
อธิบายขั-นตอนของกระบวนการทั- งหมดในรูปแบบของแผนผงัการดําเนินงาน โดยผลการจําลองของ
กระบวนการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทาง จะ
แสดงในบทที� b  
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บทที� � 

ผลการทดสอบและการวเิคราะห์ 

 

�.1 บทนํา 

การศึกษาหลักการและสมรรถนะของกระบวนการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าด้านสเตเตอร์ภายใต้
วิ ธีการจัดปรับกริดฟลักซ์ที- ได้นํา เสนอในงานวิจัย นี. นั. น  การทดสอบผ่านการจําลองในโปรแกรม 
Matlab/Simulink เป็นสิ-งที-จาํเป็นในการยนืยนัความถูกตอ้งในหลกัการและผลการจาํลองที-สอดคลอ้งกนั ดงัที-ได้
กล่าวมาในบทที- @ โดยสามารถซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางไดอ้ยา่งนุ่มนวล อีก
ทั.งยงัสามารถควบคุมกาํลังไฟฟ้าด้านสเตเตอร์ด้วยวิธีการเดียวกนักับที-นาํเสนอ ดังนั.นในบทนี. จะเป็นการ
กล่าวถึงการออกแบบสร้างแบบจาํลองการซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางและการ
ควบคุมกาํลงัไฟฟ้าดา้นสเตเตอร์ เพื-อทดสอบผลการจาํลองตามหลกัการที-นาํเสนอ โดยผลการจาํลองจะแบ่งเป็น 
B กรณีศึกษาหลกัคือ การซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าที-ความเร็วตํ-ากว่าความเร็วซิงโครนสั การซิงโครไนซ์
เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าที-ความเร็วสูงกว่าความเร็วซิงโครนสั การชดเชยตาํแหน่งมุมโรเตอร์เริ-มตน้ในกระบวนการ
ซิงโครไนซ์ และกระบวนการตั.งแต่เริ-มเดินเครื-อง ควบคุมกาํลงัไฟฟ้าและการปลดการเชื-อมต่อ 

�.� แบบจําลองการทาํงาน 

แบบจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ ควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ และการปลดการเชื-อมต่อสําหรับเครื-องกาํเนิด
ไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางแสดงดงัภาพที- B.F ซึ- งแบ่งออกเป็นสองส่วนหลกั คือ ส่วนแรกเป็นวงจรภาค
กาํลงั ซึ- งประกอบไปด้วยแบบจาํลองทางคณิตศาสตร์ของเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางซึ- ง
สร้างจากสมการ (H.F@) คอนเวอร์เตอร์แบบหนัหลงัชนกนั ประกอบไปดว้ยคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ และคอน
เวอร์เตอร์ดา้นกริด เชื-อมดว้ยแรงดนัไฟตรงเชื-อมโยง ตวักรองแรงดนั แบบจาํลองคณิตศาสตร์ของหมอ้แปลง 
และแหล่งจ่ายแรงดนัสามเฟส หรือ กริด ส่วนที-สองเป็นวงจรภาคควบคุม ซึ- งประกอบไปดว้ยตวัควบคุมสําหรับ
คอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ ซึ- งทาํหนา้ที-ซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าของเครื-องกาํเนิดไฟฟ้า และอีกส่วน
คือตวัควบคุมสาํหรับคอนเวอร์เตอร์ดา้นกริด ซึ- งมีหนา้ที-ควบคุมแรงดนัไฟตรงเชื-อมโยงให้คงที- และควบคุมทิศ
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การไหลของกาํลงัไฟฟ้า โดยงานวจิยันี. มุ่งเนน้ในการวเิคราะห์ตวัควบคุมสําหรับคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ โดย
สัญญาณที-ตอ้งทาํการวดัสําหรับตวัควบคุมดงักล่าวคือ F) แรงดนัสเตเตอร์และกระแสโรเตอร์ เพื-อทาํการหาค่า
ตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ H) แรงดนักริด เพื-อหาตาํแหน่งของกริดฟลกัซ์ และ @) ตาํแหน่งมุมโรเตอร์
ทางกลที-เปลี-ยนแปลงตามเวลา ทั.งนี. ในแบบจาํลองจะมีอุปกรณ์ตดัต่อระหวา่งเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าและกริดระบบ
เพื-อทาํการเชื-อมต่อและปลดออก โดยค่าพารามิเตอร์ของเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางอา้งอิง

จากตารางที- @.F อีกทั.งกาํหนดค่าตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ riθ  เท่ากบั 17

18

π  เรเดียน โดยแบบจาํลอง

ดงักล่าวสามารถทาํการซิงโครไนซ์ ควบคุมกาํลงัไฟฟ้า และปลดการเชื-อมต่อภายใตห้ลกัการจดัปรับกริดฟลกัซ์
เพียงหลกัการเดียวเท่านั.น 
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ภาพที- B.F แบบจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์สาํหรับเครื-องกาํเนิดไฟฟ้า
เหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทาง 
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�.� ผลจําลองการทาํงาน 

B.@.1 การซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าที-ความเร็วตํ-ากวา่ความเร็วซิงโครนสั (1200 rpm) 
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กระบวนการซิงโครไนซ์ เชื-อมต่อกริด
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ภาพที- B.H ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ที-ความเร็วตํ-ากวา่ความเร็วซิงโครนสั (FHYY รอบต่อนาที) 

ภาพที- B.H แสดงผลการจาํลองการซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางกบักริดระบบ ที-
ความเร็ว FHYY รอบต่อนาที โดยกระบวนดงักล่าวจะถูกเริ-มควบคุมที-เวลา Y.YH วินาที ภาพที- B.H(ก) ไดแ้สดง
องค์ประกอบกระแสโรเตอร์อ้างอิง * *,

dr qr
i i  ซึ- งองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ ,

dr qr
i i  ที- ถูกวดั มีค่าแปรตาม
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ค่ากระแสอา้งอิงตามลาํดบั โดยจะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสอา้งอิง *

dri  มีค่าเท่ากบัค่าคงที-ทั.งช่วงการจาํลอง
ซึ- งสอดคลอ้งตามสมการ (@.HZ) โดยกระแสดงักล่าวมีค่าเท่ากบักระแสสร้างแม่เหล็กสเตเตอร์ 

dmsi  มีหน้าที-
กระตุน้เพื-อเหนี-ยวนาํแรงดนัสเตเตอร์ ในขณะที-องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qr
i  มีค่าเท่ากบัศูนย ์เนื-องจาก

ในกระบวนการซิงโครไนซ์ ยงัไม่มีการควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
eT  ซึ- งองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์สอง

เฟส สามารถแปลงให้อยู่ในรูปคลื-นสามเฟสได้ดงัแสดงในภาพที- B.H(ข) ซึ- งจะเห็นได้ว่าขนาดของกระแส
ดงักล่าวจะสอดคล้องกบัค่าองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ *

dri  โดยความถี-ของกระแสโรเตอร์จะคงที-เนื-องจาก
ความเร็วตวัหมุนโรเตอร์หมุนดว้ยความเร็วที-คงที- ซึ- งเมื-อกระแสโรเตอร์ที-ไดจ้ากคอนเวอร์เตอร์เขา้สู่ดา้นโรเตอร์
ของคอนเวอร์เตอร์จะทาํให้เกิดแรงดนัเหนี-ยวนาํสเตเตอร์ 

s
v  ดงัแสดงในภาพที- B.H(ค) ซึ- งจะเห็นไดว้า่แรงดนัส

เตเตอร์ 
s

v  จะถูกเหนี-ยวนาํขึ.นที-เวลา Y.YH ซึ- งเป็นเวลาเดียวกนัที-องค์ประกอบกระแสโรเตอร์ *

dri  มีค่าเท่ากบั
ค่ากระแสสร้างสนามแม่เหล็กสเตเตอร์ โดยในภาพจะเห็นได้ว่าแรงดันระหว่างสเตเตอร์และกริด มีการ
ซิงโครไนซ์กนัอย่างรวดเร็วภายในเวลา Y.YF วินาที เมื-อเขา้สู่ภาวะคงตวัแล้ว ดา้นสเตเตอร์ของเครื-องกาํเนิด
ไฟฟ้าจะถูกเชื-อมเขา้กบักริดระบบ ที-เวลา Y.FY วินาที ทาํให้แรงดนัสเตเตอร์และแรงดนักริดเป็นแรงดนัเดียวกนั 
โดยจะสังเกตกระแสสเตเตอร์ภายหลงัการเชื-อมต่อดงัแสดงในภาพที- B.H(ง) ซึ- งจะเห็นได้ว่าก่อนที-จะทาํการ
เชื-อมต่อ กระแสสเตเตอร์มีค่าเท่ากบัศูนยเ์นื-องจากเปิดวงจร แต่หลงัจากที-เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าถูกเชื-อมต่อเขา้กบั 
กริดระบบ จะเห็นไดว้า่กระแสสเตเตอร์ไม่มีการพุง่ขึ.น โดยค่ากระแสสเตเตอร์หลงัจากการเชื-อมต่อมีค่าประมาณ 
H % ของกระแสพิกดั ซึ- งยืนยนัวา่กระบวนการซิงโครไนซ์สามารถเชื-อมต่อเครื-องกาํเนิดไฟฟ้ากบักริดระบบได้
อยา่งสมบูรณ์ ที-ความเร็วตํ-ากวา่ความเร็วซิงโครนสัได ้

B.@.H การซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าที-ความเร็วสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสั (1\00 rpm) 

ภาพที- B.@ แสดงผลการจาํลองการซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางกบักริดระบบ ที-
ความเร็ว F\YY รอบต่อนาที โดยกระบวนดงักล่าวจะถูกเริ-มควบคุมที-เวลา Y.YH วินาที ภาพที- B.@(ก) ไดแ้สดง
องค์ประกอบกระแสโรเตอร์อ้างอิง * *,

dr qr
i i  ซึ- งองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ ,

dr qr
i i  ที- ถูกวดั มีค่าแปรตาม

ค่ากระแสอา้งอิงตามลาํดบั โดยจะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสอา้งอิง *

dri  มีค่าเท่ากบัค่าคงที-ทั.งช่วงการจาํลอง 
ในขณะที-องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qr
i  มีค่าเท่ากบัศูนย ์เช่นเดียวกนักบัผลการจาํลองที-ความเร็ว FHYY 

รอบต่อนาที เนื-องจากในกระบวนการซิงโครไนซ์ ยงัไม่มีการควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า 
eT  ซึ- งองคป์ระกอบ

กระแสโรเตอร์สองเฟส สามารถแปลงให้อยู่ในรูปคลื-นสามเฟสได้ดงัแสดงในภาพที- B.@(ข) ซึ- งจะเห็นได้ว่า
ขนาดของกระแสดงักล่าวจะสอดคลอ้งกบัค่าองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

dri  โดยความถี-ของกระแสโรเตอร์จะ
คงที-เนื-องจากความเร็วตวัหมุนโรเตอร์หมุนดว้ยความเร็วที-คงที- ซึ- งเมื-อกระแสโรเตอร์ที-ไดจ้ากคอนเวอร์เตอร์เขา้
สู่ดา้นโรเตอร์ของคอนเวอร์เตอร์จะทาํให้เกิดแรงดนัเหนี-ยวนาํสเตเตอร์ 

s
v  ดงัแสดงในภาพที- B.@(ค) ซึ- งจะเห็น
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ไดว้า่แรงดนัสเตเตอร์ 
s

v  จะถูกเหนี-ยวนาํขึ.นที-เวลา Y.YH ซึ- งเป็นเวลาเดียวกนัที-องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

dri  
มีค่าเท่ากบัค่ากระแสสร้างสนามแม่เหล็กสเตเตอร์ โดยในภาพจะเห็นไดว้า่แรงดนัระหว่างสเตเตอร์และกริด มี
การซิงโครไนซ์กนัอยา่งรวดเร็วภายในเวลา Y.YF วินาที เมื-อเขา้สู่ภาวะคงตวัแลว้ ดา้นสเตเตอร์ของเครื-องกาํเนิด
ไฟฟ้าจะถูกเชื-อมเขา้กบักริดระบบ ที-เวลา Y.FY วินาที ทาํให้แรงดนัสเตเตอร์และแรงดนักริดเป็นแรงดนัเดียวกนั 
โดยจะสังเกตกระแสสเตเตอร์ภายหลงัการเชื-อมต่อดงัแสดงในภาพที- B.@(ง) ซึ- งจะเห็นไดใ้ห้ผลเดียวกนักบัผล
การจาํลองในภาพที- B.H(ง) 
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ภาพที- B.@ ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ที-ความเร็วสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสั (F\YY รอบต่อนาที) 
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B.@.@ การชดเชยตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ 
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ภาพที- B.B ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ที-ไม่มีการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ 
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ภาพที- B.Z ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์ที-มีการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ 
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ภาพที- B.B แสดงถึงการซิงโครไนซ์โดยไม่มีการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ ri
θ  ที-สอดคลอ้งกบั

สมการที- (@.H_) ซึ- งในแบบจาํลองทางคณิตศาสตร์ของเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวแบบป้อนสองทางได้ถูก

กาํหนดค่ามุมเริ-มตน้โรเตอร์ทางไฟฟ้าไวที้- 17

18

π  ซึ- งในภาพที- B.B(ก) ไดแ้สดงรูปคลื-นระหวา่งแรงดนัสเตเตอร์

และแรงดนักริด โดยจะเห็นไดว้่าขนาดและความถี-ของรูปคลื-นแรงดนัสเตเตอร์มีค่าเท่ากบักริด แต่มุมเฟสหรือ
ตาํแหน่งของแรงดนัทั.งสองมีค่าไม่เท่ากนั ซึ- งสามารถวเิคราะห์จากรูปคลื-นองคป์ระกอบแรงดนัสองเฟสของสเต
เตอร์และกริด ในภาพที- B.B(ข) และ B.B(ค) ตามลาํดบั ซึ- งเมื-อเปรียบเทียบจะเห็นไดว้่าองค์ประกอบแรงดนัสเต
เตอร์ s

vα และองค์ประกอบแรงดนักริด 
gvα ขนาดและความถี-เท่ากนั แต่ตาํแหน่งไม่ตรงกนั ซึ- งองค์ประกอบ

แรงดนัสเตเตอร์ 
svβ และองคป์ระกอบแรงดนักริด 

gvβ  ให้ผลลพัธ์ในทาํนองเดียวกนั จึงเป็นผลให้เครื-องกาํเนิด
ไฟฟ้าไม่สามารถซิงโครไนซ์กบักริดไดโ้ดยสมบูรณ์ ซึ- งความต่างของตาํแหน่งระหว่างแรงดนัสเตเตอร์และ
แรงดนักริด สามารถวเิคราะห์ดงัแสดงในภาพที- B.B(ง) ซึ- งแสดงถึงตาํแหน่งมุมสเตเตอร์ฟลกัซ์ s

θ  และตาํแหน่ง
มุมสเตเตอร์ฟลกัซ์ 

gθ  โดยจะเห็นไดว้่าตาํแหน่งของมุมทั.งสองไม่ไดอ้ยู่ในตาํแหน่งเดียวกนั เป็นผลทาํให้
แรงดนัไม่ซิงโครไนซ์กนั โดยจะสังเกตเห็นว่าค่าความต่างของตาํแหน่งมุมของเวกเตอร์ฟลกัซ์ทั.งสองจะมีค่า
เท่ากบัตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ ri

θ  จึงเป็นผลทาํให้การหาตาํแหน่งมุมสลิป sl
θ  โดยสามารถสังเกต

ตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าที-ใช้ในการคาํนวณหามุมสลิปได้ดงัภาพที- B.B(จ) โดยจะเห็นไดว้่าที-เวลา Y.YH 
วินาที ตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าที-แสดงในภาพมีค่าเท่ากบัศูนย ์ซึ- งหมายถึงไม่มีการชดเชยตาํแหน่งมุมโร-
เตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ โดยตาํแหล่งที-ได้จะเป็นเพียงตาํแหน่งตวัหมุนทางกลที-ถูกแปลงให้เป็นตาํแหน่งทาง
ไฟฟ้าที-เริ-มจากศูนยเ์สมอ ซึ- งเป็นค่าที-ไม่ถูกตอ้ง ดงันั.นในการซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้า การหาตาํแหน่งมุม
โร-เตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ ri

θ  จึงเป็นสิ-งที-สาํคญั 

ภาพที- B.Z แสดงถึงการซิงโครไนซ์โดยมีการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ-มตน้ ri
θ  ที-สอดคลอ้งกบัสมการ

ที- (@.H_) กาํหนดค่ามุมเริ-มตน้โรเตอร์ทางไฟฟ้าไวที้- 17

18

π  ซึ- งในภาพที- B.Z(ก) ไดแ้สดงรูปคลื-นระหวา่งแรงดนั 

สเตเตอร์และแรงดนักริด โดยจะเห็นไดว้า่ขนาด ความถี-และตาํแหน่งของรูปคลื-นแรงดนัสเตเตอร์มีค่าเท่ากบัก
ริด ซึ- งสามารถวิเคราะห์จากรูปคลื-นองค์ประกอบแรงดนัสองเฟสของสเตเตอร์และกริด ในภาพที- B.Z(ข) และ 
B.Z(ค) ตามลาํดบั ซึ- งเมื-อเปรียบเทียบจะเห็นไดว้่าองค์ประกอบแรงดนัสเตเตอร์ s

vα และองคป์ระกอบแรงดนัก
ริด 

gvα ขนาดความถี-และตาํแหน่งเท่ากนั ซึ- งองค์ประกอบแรงดนัสเตเตอร์ 
svβ และองค์ประกอบแรงดนักริด 

gvβ  ให้ผลลพัธ์ในทาํนองเดียวกนั จึงเป็นผลให้เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าสามารถซิงโครไนซ์กบักริดไดโ้ดยสมบูรณ์ 
ซึ- งเมื-อวเิคราะห์ดงัแสดงในภาพที- B.Z(ง) ซึ- งแสดงถึงตาํแหน่งมุมสเตเตอร์ฟลกัซ์ s

θ  และตาํแหน่งมุมสเตเตอร์ฟ
ลกัซ์ 

gθ  โดยจะเห็นไดว้า่ตาํแหน่งของมุมทั.งสองอยูใ่นตาํแหน่งเดียวกนั เป็นผลทาํให้แรงดนัซิงโครไนซ์กนั ซึ- ง
หมายถึงตาํแหน่งมุม ri

θ  ถูกตอ้งจึงเป็นผลทาํให้การหาตาํแหน่งมุมสลิป sl
θ  ที-สอดคลอ้งกบัสมการ (@.@Y) โดย



58 
 

สามารถสังเกตตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าที-ใชใ้นการคาํนวณหามุมสลิปไดด้งัภาพที- B.Z(จ) โดยจะเห็นไดว้า่ที-

เวลา Y.YH วนิาที ตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าที-แสดงในภาพมีค่าเท่ากบั 17

18

π  

B.@.B การเริ-มเดินเครื-อง การควบคุมกาํลงัไฟฟ้าและการปลดการเชื-อมต่อ 

กรณคีวบคุมแบบแรงบิดคงที� 
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ภาพที- B.` ผลการจาํลองสมรรถนะเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางภายใตก้ารจดัปรับกริดฟลกัซ์

เงื-อนไขแรงบิดคงที- 
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องค์ประกอบกระแสแกน         (A)
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(ก) แผนภาพ XY ขององคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 
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(ข) แผนภาพ XY ขององคป์ระกอบแรงดนัสเตเตอร์และกริด 

ภาพที- B._ ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์และการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของภาพที- B.` 
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องค์ประกอบกระแสแกน         (A)
0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

3.0

0.2 0.4 0.6 0.8 1.21.0 1.4 1.6
0

d

อง
ค์ป

ระ
กอ

บก
ระ

แส
แก

น 
    

    
(A

)
q

D

 
(ก) แผนภาพ XY ขององคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 
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(ข) แผนภาพ XY ขององคป์ระกอบแรงดนัสเตเตอร์และกริด 
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ภาพที- B.\ ผลการจาํลองกระบวนการปลดเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าออกจากกริดระบบของภาพที- B.` 

ภาพที- B.` แสดงผลการจาํลองสมรรถนะของเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางดว้ยวิธีการนาํเสนอ
การจดัปรับกริดฟลกัซ์ในเงื-อนไขแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าคงที-และตวัประกอบกาํลงัเป็นหนึ-ง โดยเป็นการแสดงผล
ตอบสนองชั-วครู่และคงตวัในกระบวนการซิงโครไนซ์ การเชื-อมต่อและการปลดเครื-องกาํเนิดไฟฟ้า และการ
ควบคุมกาํลงัไฟฟ้าดา้นสเตเตอร์ ซึ- งไดแ้สดงในรูป B.`(ก) ถึง (ง) โดยเป็นการแสดงองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์
อา้งอิง * *,

dr qr
i i  และองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ ,

dr qr
i i , กระแสโรเตอร์สามเฟสและความเร็วตวัหมุน, แรงดนั 

สเตเตอร์และแรงดนักริด และกระแสสเตเตอร์ตามลาํดบั โดยสามารถอธิบายเป็นช่วงไดด้งันี.  

F) ช่วงเวลา A ( t = 0.02 – 0.10 วนิาที ) : โดยเริ-มตน้ตวัหมุนโรเตอร์หมุนดว้ยความเร็ว FHYY รอบต่อนาทีซึ- งเป็น
ความเร็วตํ-ากวา่ความเร็วซิงโครนสั ที-เวลา Y.YH วินาที องคป์ระกอบกระแสอา้งอิง *

dri  ถูกตั.งค่าอยา่งทนัทีทนัใด
ให้มีค่าเท่ากบัค่าคงที-ที-สอดคล้องกบัสมการ (@.HZ) เป็นผลทาํให้องค์ประกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  ถูกควบคุม 
ในขณะที-องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์อา้งอิง *

qr
i  และองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ qr

i  มีค่าเท่ากบัศูนย ์ดงันั.นเมื-อ
องค์ประกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  ถูกควบคุมเพิ-มอย่างเชิงเส้นเท่ากบักระแสอา้งอิงที-เวลา Y.Y@ วินาที เป็นเวลา
เดียวกนัที-กระแสโรเตอร์สามเฟสมีขนาดเพิ-มขึ.นในทาํนองเดียวกนั และจะเห็นไดว้า่แรงดนัสายสเตเตอร์ s

v  ถูก
เหนี-ยวนาํใหซิ้งโครไนซ์กบัแรงดนัสายของกริด 

gv  ในขณะที-กระแสสเตเตอร์ as
i ยงัคงเป็นศูนย ์

H) ช่วงเวลา B ( t = 0.10 – 0.18 วนิาที ) : ดา้นสเตเตอร์ของเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าจะถูกเชื-อมต่อกบักริดระบบที-เวลา 
Y.FY วินาที ซึ- งจะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  หรือกระแสสร้างสนามแม่เหล็กสเตเตอร์ 
dmsi  และ
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กระแสโรเตอร์สามเฟส ยงัคงมีค่าเท่าเดิมจากช่วงเวลา A ดงันั.นเมื-อทาํการเชื-อมต่อ แรงดนัสเตเตอร์ s
v และ

แรงดนักริด 
gv  จะมีค่าเท่ากนัตามวงจรไฟฟ้า โดยจะเห็นไดว้่ากระแสสเตเตอร์ as

i  ภายหลงัการเชื-อมต่อมี
ค่าประมาณ H % ของค่ากระแสพิกดัซึ- งเป็นการยืนยนัการกาํจดักระแสพุ่ง ทาํให้การซิงโครไนซ์เกิดขึ.นอย่าง
สมบูรณ์ตามที-ไดก้ล่าวนาํเสนอ 

@) ช่วงเวลา C ( t = 0.18 – 0.54 วินาที ) : การควบคุมแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าสามารถควบคุมโดยองคป์ระกอบ
กระแสโรเตอร์ *

qr
i  โดยเพิ-มขึ.นอยา่งทนัทีทนัใดไปยงัค่าพิกดัและจะรักษาที-ค่านี.ไว ้ซึ- งนาํไปสู่การควบคุมแรงบิด

แม่เหล็กไฟฟ้า e
T  ใหมี้ค่าคงที-เมื-อความเร็วของตวัหมุนโรเตอร์เพิ-มขึ.นจาก FHYY รอบต่อนาทีเป็น F\YY รอบต่อ

นาที ซึ- งเป็นไปตามสมการ (@.@H) โดยจะเห็นได้ว่าแม้ความเร็วของตัวหมุนโรเตอร์เปลี-ยนแปลง แต่ค่า
องค์ประกอบกระแสโรเตอร์ *

qr
i  ยงัคงมีค่าเท่ากบัค่าพิกดั ซึ- งเมื-อพิจารณากระแสโรเตอร์สามเฟสจะเห็นไดว้่า

ขนาดของกระแสดงักล่าวมีค่าเท่าเดิม แต่จะมีการเปลี-ยนแปลงเฟสมุมตามความเร็วของตวัโรเตอร์ที-เปลี-ยนแปลง 
ดงันั.นจะเห็นได้ว่ากระแสสเตเตอร์ as

i  มีค่าคงที-ซึ- งเท่ากบัค่าพิกดั จึงยืนยนัได้ว่าหลกัการที-ไดน้าํเสนอยงัคง
สามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าไดอ้ยา่งสมบูรณ์ 

B) ช่วงเวลา D ( t = 0.54 – 0.72 วินาที ) : ในขั.นตอนสุดทา้ย เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าจะถูกปลดจากกริดระบบที-
ความเร็ว F\YY รอบต่อนาที โดยเริ-มจากองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

qr
i  จะถูกลดค่าให้เป็นศูนยเ์พื-อลดการสร้าง

แรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า โดยควบคุมให้เป็นศูนย ์ดว้ยเหตุนี. จึงทาํให้กระแสสเตเตอร์ as
i  มีค่าลดลงจนเป็นศูนย ์

ในขณะที-กระแสโรเตอร์สามเฟสมีค่าลดลง และมีค่าเท่ากบัค่าองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ *

dri  ซึ- งจะเห็นไดว้่า
ไม่มีผลกระทบต่อแรงดนัสเตเตอร์เนื-องจากกระแส 

dri  ถูกควบคุมให้มีค่าเท่ากบัค่าคงที-ตลอดช่วงการทาํงาน 
ดงันั.นเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าถูกปลดออกจากกริดระบบที-เวลา Y.`Y วินาที โดยไม่มีผลกระทบของกระแสพุ่ง อีกทั.ง
แรงดนัดา้นสเตเตอร์ s

v ซึ- งถูกแยกออกมาจากแรงดนักริด 
gv  ยงัสามารถซิงโครไนซ์ต่อกนัได ้

ภาพที- B._ แสดงผลตอบสนองชั-วครู่ของกระบวนการซิงโครไนซ์และการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์เงื-อนไข
แรงบิดคงที- เมื-อพิจารณาภาพที- B._(ก) ซึ- งแสดงแผนภาพ XY จะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  มีค่า
เปลี-ยนแปลงจากจุดกาํเนิดไปยงัค่าพิกดัของการกระตุน้ซึ- งสอดคลอ้งกบัรูปคลื-นในภาพที- B.`(ก) ช่วงเวลา A ใน
ขณะเดียวกนันั.นจะสังเกตไดว้า่ องคป์ระกอบแรงดนัสองเฟส αβ  ของแรงดนัสเตเตอร์ 

,svαβ  จะถูกเหนี-ยวนาํ
เพิ-มขึ.นเชิงวงกลมเพื-อที-จะไปทบักบัวงกลมขององค์ประกอบแรงดนักริดสองเฟส 

,gvαβ  ซึ- งแสดงดงัภาพที-  
B._(ข) ซึ- งสอดคล้องกับภาพที- B.`(ค) ในกระบวนการควบคุมกําลังไฟฟ้าสเตเตอร์ที-ช่วงเวลา C จะเห็น
องคป์ระกอบกระแส qr

i  มีค่าเพิ-มขึ.นในแนวตั.งฉากกบักระแส 
dri  และจะถูกรักษาไวที้-ค่าพิกดั  

ภาพที- B.\ แสดงผลตอบสนองชั-วครู่ของกระบวนการปลดเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าออกจากกริดระบบ เมื-อพิจารณา
ภาพที- B.\(ก) มีเพียงค่ากระแส 

dri  เท่านั.นซึ- งเท่ากบัค่าการกระตุน้สอดคลอ้งกบัภาพที- B.` ช่วง D ทั.งนี. จากภาพที- 
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B.\(ข) จะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบแรงดนัสองเฟส 
,svαβ  และ 

,gvαβ  ถูกแยกออกจากกนัแต่ยงัคงซิงโครไนซ์กนัทั.ง
รูปคลื-นและตาํแหน่ง ซึ- งแสดงในภาพที- B.\(ค) และ (ง) ตามลาํดบั  

กรณคีวบคุมแบบแรงบิดแปรค่าตามความเร็ว 
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Process

Connected to 

Grid
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A B C D  
ภาพที- B.l ผลการจาํลองสมรรถนะเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางภายใตก้ารจดัปรับกริดฟลกัซ์

เงื-อนไขแรงบิดแปรผนัตามความเร็ว 
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องค์ประกอบกระแสแกน         (A)
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(ก) แผนภาพ XY ขององคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 
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(ข) แผนภาพ XY ขององคป์ระกอบแรงดนัสเตเตอร์และกริด 

ภาพที- B.FY ผลการจาํลองกระบวนการซิงโครไนซ์และการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของภาพที- B.l 
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องค์ประกอบกระแสแกน         (A)
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(ก) แผนภาพ XY ขององคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 
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(ข) แผนภาพ XY ขององคป์ระกอบแรงดนัสเตเตอร์และกริด 
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s
v α sv βgv βgv α

sθgθ

Time (s)0.56 0.640.58 0.60 0.62 0.66 0.68 0.70 0.720.54

ปลดการเชื-อมต่อปลดตน้ขับกาํลงั

D
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ภาพที- B.FF ผลการจาํลองกระบวนการปลดเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าออกจากกริดระบบของภาพที- B.l 

ภาพที- B.l แสดงผลการจาํลองสมรรถนะของเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางดว้ยวิธีการนาํเสนอ
การจดัปรับกริดฟลกัซ์ในเงื-อนไขแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้าแปรค่าตามความเร็วและตวัประกอบกาํลงัเป็นหนึ-ง โดย
เป็นการแสดงผลตอบสนองชั-วครู่และคงตวัในกระบวนการซิงโครไนซ์ การเชื-อมต่อและการปลดเครื-องกาํเนิด
ไฟฟ้า และการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าดา้นสเตเตอร์ ซึ- งไดแ้สดงในรูป B.l(ก) ถึง (ง) โดยเป็นการแสดงองคป์ระกอบ
กระแสโรเตอร์อา้งอิง * *,

dr qr
i i  และองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ ,

dr qr
i i , กระแสโรเตอร์สามเฟสและความเร็ว

ตวัหมุน, แรงดนั สเตเตอร์และแรงดนักริด และกระแสสเตเตอร์ตามลาํดบั โดยผลตอบสนองที-ถูกแบ่งเป็นช่วง
นั.น มีผลตอบสนองในช่วง A, B และ D เทียบเท่ากบัผลตอบสนองในเงื-อนไขแรงบิดคงที-ในภาพที- B.` แต่
ในช่วง C จะเห็นไดว้า่ เมื-อความเร็วของตวัหมุนโรเตอร์เพิ-มขึ.นจาก FHYY รอบต่อนาทีเป็น F\YY รอบต่อนาที 
โดยจะเห็นได้ว่าเมื-อความเร็วของตวัหมุนโรเตอร์เปลี-ยนแปลง ค่าองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ *

qr
i  จะมีการ

เปลี-ยนแปลงแบบเชิงเส้นในลกัษณะเดียวกนั ซึ- งเมื-อพิจารณากระแสโรเตอร์สามเฟสจะเห็นได้ว่าขนาดของ
กระแสดงักล่าวมีค่าเพิ-มขึ.นและมีการเปลี-ยนแปลงเฟสมุมตามความเร็วของตวัโรเตอร์ที-เปลี-ยนแปลง ดงันั.นจะ
เห็นได้ว่ากระแสสเตเตอร์ as

i  มีเพิ-มขึ. นตามสัดส่วนของความเร็วตวัหมุนโรเตอร์ที-เพิ-มขึ. น จึงยืนยนัได้ว่า
หลกัการที-ไดน้าํเสนอยงัคงสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าไดเ้ช่นกนั 

ภาพที- B.FY แสดงผลตอบสนองชั-วครู่ของกระบวนการซิงโครไนซ์และการควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์เงื-อนไข
แรงบิดคงที- เมื-อพิจารณาภาพที- B.FY(ก) ซึ- งแสดงแผนภาพ XY จะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ 

dri  มีค่า
เปลี-ยนแปลงจากจุดกาํเนิดไปยงัค่าพิกดัของการกระตุน้ซึ- งสอดคลอ้งกบัรูปคลื-นในภาพที- B.l(ก) ช่วงเวลา A ใน
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ขณะเดียวกนันั.นจะสังเกตไดว้า่ องคป์ระกอบแรงดนัสองเฟส αβ  ของแรงดนัสเตเตอร์ 
,svαβ  จะถูกเหนี-ยวนาํ

เพิ-มขึ.นเชิงวงกลมเพื-อที-จะไปทบักบัวงกลมขององคป์ระกอบแรงดนักริดสองเฟส 
,gvαβ  ซึ- งแสดงดงัภาพที- B.FY 

(ข) ซึ- งสอดคลอ้งกบัภาพที- B.l(ค) หลงัจากที-เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าถูกเชื-อมต่อเขา้กริด ซึ- งเขา้สู่กระบวนการควบคุม
กาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ จะเห็นองคป์ระกอบกระแส qr

i  มีค่าเพิ-มขึ.นในแนวตั.งฉากกบักระแส 
dri  และจะมีค่าแปร

เปลี-ยนไปตามค่าความเร็วตวัหมุนโรเตอร์ 

ภาพที- B.FF แสดงผลตอบสนองชั-วครู่ของกระบวนการปลดเครื-องกาํเนิดไฟฟ้าออกจากกริดระบบ เมื-อพิจารณา
ภาพที- B.FF(ก) จะเห็นไดว้่าองคป์ระกอบกระแสโรเตอร์ qr

i  มีค่าเท่ากบัศูนย ์มีเพียงค่ากระแส 
dri  ซึ- งเท่ากบัค่า

การกระตุน้เท่านั.น ซึ- งสอดคลอ้งกบัภาพที- B.l ช่วง D และจากภาพที- B.FF(ข) จะเห็นไดว้า่องคป์ระกอบแรงดนั
สองเฟส 

,svαβ  และ 
,gvαβ  ถูกแยกออกจากกนัแต่ยงัคงซิงโครไนซ์กนัทั.งรูปคลื-นและตาํแหน่ง ซึ- งแสดงในภาพที- 

B.FF(ค) และ (ง) ตามลาํดบั จึงยนืยนัไดว้า่วธีิการนาํเสนอสามารถทาํการซิงโครไนซ์ทั.งการเชื-อมต่อและการปลด
ได ้อีกทั.งยงัสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ ไดใ้นหลกัการเดียวกนั 

�.4 สรุป 

เมื-อทาํการจาํลองวิธีการนาํเสนอกระบวนการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของเครื-องกาํเนิด
ไฟฟ้าเหนี-ยวนาํแบบป้อนสองทางดว้ยวิธีการจดัปรับกริดฟลกัซ์ ดว้ยโปรแกรม Matlab/Simulink พบวา่สามารถ
ทาํการซิงโครไนซ์เครื-องกาํเนิดไฟฟ้าที-ความเร็วตํ-ากวา่และสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสัได ้อีกทั.งยงัสามารถปลด
การเชื-อมต่อออกจากกริดระบบแต่ยงัคงซิงโครไนซ์กบักริดได ้ทั.งนี. จะตอ้งอาศยัการหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทาง
ไฟฟ้าเริ-มตน้ประกอบในการหาตาํแหน่งมุมสลิปที-ถูกตอ้ง จึงจะสามารถทาํการซิงโครไนซ์ไดโ้ดยสมบูรณ์ และ
หลกัการจดัปรับกริดฟลกัซ์ที-นาํเสนอยงัสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ไดท้ั.งแบบแรงบิดคงที-และแรงบิด
แปรตามความเร็วโรเตอร์ 
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บทที� 5 

สรุปและข้อเสนอแนะ 

 

งานวจิยันี
ไดน้าํเสนอการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางดว้ยวิธีการจดัปรับเวกเตอร์
ของกริดฟลกัซ์สําหรับคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ โดยระบบของเครื�องกาํเนิดดงักล่าวจะใชค้อนเวอร์เตอร์แบบ
หนัหลงัชนกนัในการผนัพลงังานดา้นโรเตอร์ ซึ� งคอนเวอร์เตอร์ดา้นกริดมีหน้าที�รักษาแรงดนัเชื�อมโยงไฟตรง
และควบคุมทิศทางการไหลของกาํลงัไฟฟ้า ส่วนคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์จะทาํหนา้ที�ควบคุมกาํลงัไฟฟ้าดา้น
สเตเตอร์ ซึ� งวธีิการเดิมถึงแมจ้ะสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าแอคทีฟและรีแอคทีฟของดา้นสเตเตอร์ไดอ้ยา่งอิสระ
จากกนัได ้แต่ในขณะเริ�มเดินเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าโดยการต่อโดยตรงกบั กริดระบบจะทาํให้เกิดกระแสพุ่ง ซึ� งอาจ
ก่อความเสียหายให้แก่ระบบ โดยหลกัการที�นาํเสนอสามารถซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้ากบักริดระบบได้
อย่างนุ่มนวลในทุกช่วงความเร็ว อีกทั
งยงัสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ไดเ้ทียบเท่ากบัวิธีการเดิม ซึ� ง
หลกัการจดัปรับเวกเตอร์กริดฟลกัซ์ที�ได้ทาํการเสนอ จะประกอบด้วยการหาองค์ประกอบกระแสโรเตอร์ที�
ควบคุมการเหนี�ยวนาํแรงดนัสเตเตอร์และแรงบิดแม่เหล็กไฟฟ้า การหาตาํแหน่งมุมสลิปที�ถูกตอ้งด้วยการ
คาํนวณหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์เริ�มตน้ โดยสามารถยนืยนัความถูกตอ้งและสมรรถนะของวิธีการที�ไดน้าํเสนอบน
แบบจาํลองดว้ยโปรแกรม Matlab/Simulink  

�.1 สรุปผลการวจัิย 

 B.D.D ทาํการออกแบบแบบจาํลองการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของเครื�องกาํเนิด
ไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางสําหรับคอนเวอร์เตอร์ดา้นโรเตอร์ภายใตก้ารจดัปรับกริดฟลกัซ์ โดยทาํการ
ซิงโครไนซ์ในช่วงความเร็วตํ�ากวา่และสูงกวา่ความเร็วซิงโครนสั และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ในเงื�อนไข
แรงบิดคงที�และแรงบิดแปรค่าตามความเร็ว 

 B.D.F ผลการจาํลองการซิงโครไนซ์และควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ของเครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํ
แบบป้อนสองทางภายใตก้ารจดัปรับกริดฟลกัซ์ สามารถซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าไดทุ้กช่วงความเร็ว ทาํ
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ใหก้ารเชื�อมต่อและการปลดออกทาํไดอ้ยา่งนุ่มนวล อีกทั
งยงัสามารถควบคุมกาํลงัไฟฟ้าสเตเตอร์ไดเ้ทียบเท่ากบั
วธีิการเดิม 

 B.D.H หลกัการซิงโครไนซ์เครื�องกาํเนิดไฟฟ้าเหนี�ยวนาํแบบป้อนสองทางดว้ยการจดัปรับกริดฟลกัซ์ 
เป็นหลกัการที�ง่ายไม่ซับซ้อน ใช้ตวัจาํนวนควบคุมเท่ากบัวิธีการจดัปรับแบบเดิม แต่สามารถเริ�มเดินเครื�อง
กาํเนิดไฟฟ้าไดนุ่้มนวลกวา่ และสามารถปลดออกโดยไม่มีผลกระทบ 

�.� ข้อเสนอแนะ 

 B.F.D ระบบที�ใช้ในการทดสอบเป็นระบบไฟฟ้าสามเฟสแบบได้ดุล ซึ� งหลักการที�ได้นําเสนอมี
ขอ้จาํกดัสามารถใชส้ําหรับระบบไฟฟ้าสามเฟสแบบไดดุ้ลเท่านั
น หากกริดระบบมีความผิดปกติขึ
นอาจจะตอ้ง
ทาํการวเิคราะห์และหาวธีิการแกไ้ขต่อไป 

 B.F.F ในขณะเริ�มตน้กระบวนการทาํงานของทั
งระบบ ตวัเก็บประจุที�แรงดนัเชื�อมโยงไฟตรงควร
ไดรั้บการประจุก่อน  

 B.F.H การหาตาํแหน่งมุมโรเตอร์ทางไฟฟ้าเริ�มตน้ จาํเป็นตอ้งใช้วงจรกรองความถี�ต ํ�าผ่าน อาจตอ้ง
พิจารณาเรื�องความล่าชา้ในวงจรดงักล่าว 
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A Carrier-Based Phase-Shift Space Vector
Modulation Strategy for a Nine-Switch Inverter

Neerakorn Jarutus and Yuttana Kumsuwan, Member, IEEE

Abstract—By using a carrier-based pulse width modulation, this
paper presents a developed phase-shift space vector modulation
strategy for a nine-switch inverter to overcome one of major
drawbacks, i.e., output voltage and current distortion. This
is due to the crossover of modulating waves per phase based
on the different phase-shift angle between dual terminals. The
proposed strategy done by mathematical algorithms based on the
critical operating point principle accomplishes in the wide range
of phase-shift conditions that contribute in both common- and
difference-frequency modes with its expediency of uncomplicated
computation and handy implementation. Even more, the identical
and nonidentical modulation index techniques are wholly brought
up. The feasibility of the proposed strategy is confirmed by results
of the simulation directly compared with the experiment, showing
in good accordance with the theoretic analysis.

Index Terms—Carrier-based space vector modulation (SVM),
critical operating point, crossover modulation, identical and
nonidentical modulation index techniques, phase-shift strategy.

I. INTRODUCTION

IN DC–AC inverters, two-level three-phase voltage-source
inverters (VSIs) have been well-known and nowadays en-

hanced performances to use in various kinds of applications,
such as power supply and conditioner systems, motor drive sys-
tems, renewable energy systems, etc., because of its lacking
complexity in the topology and control methods. Among these,
an essential dc-link voltage is enforced to control the magnitude
and the frequency of the output ac voltage for a set of three-
phase loads. Due to the fact that it has a topology of having
only two switches per leg, a high-voltage stress is generated on
individual switches.

Recently, the nine-switch topology was attractively applied
in 2007 for an ac–dc–ac converter [1], which is redrawn in
Fig. 1. Such a figure is referred to as the VSI, which is called the
nine-switch inverter, as proposed in [2] and [3]. This inverter is
relevant as it can absolutely supply up to two independent sets of
three-phase ac loads based on two-level inverters, where its op-
eration can be classified for both the common-frequency mode
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18, 2016; accepted June 27, 2016. Date of publication July 7, 2016; date of cur-
rent version February 2, 2017. This work was supported in part by the Thailand
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Fig. 1. Nine-switch inverter configuration.

and the difference-frequency mode. Because it is well-designed,
it produces a reduction in the voltage rating of switches from
two-level inverters [4], as well as the number of switches from
any other dual-output inverters. Herein, its brevity can properly
reduce switching power losses, thermal stresses, and cost of
the system [5]. More than these benefits, compared to some of
multilevel inverters, the unbalance dc-link voltage of two split
capacitors is regardless.

Several electric utility applications of the nine-switch con-
verter that has the unique topology of two sets of three-phase
terminals with a dc-link terminal have been usually activated.
Adjustable speed drives (ASD) for dual ac motors keeping with
the difference-frequency mode were presented in [6] and [7]. In
the common-frequency mode, uninterruptible power supplies
(UPS) and power conditioners interfacing the utility grid were
presented in [8]–[11]. It was also used instead of the matrix con-
verters for both common- and difference-frequency modes [12]
and [13]. Other modified applications, combinations of dc–ac
inverters and dc–dc choppers for integrated renewable energy
systems were introduced in [14] and [15]. In addition, adapta-
tions of its power circuit for improved performance of systems
were devised in [16] and [17].

Regarding pulse width modulation (PWM) methods to control
the nine-switch inverter, the two main groups are now realizable
to increase the dc-link utilization. First, a group of space vec-
tor modulation (SVM) techniques were proposed in [18] and
[19], as it is a good candidate for higher fundamental output
voltage (and hereby current), including better total harmonic
distortion (THD), than sinusoidal PWM techniques. However,

0885-8993 © 2016 IEEE. Personal use is permitted, but republication/redistribution requires IEEE permission.
See http://www.ieee.org/publications standards/publications/rights/index.html for more information.
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its switching sequence design is based on complicated real-time
calculations, depending on the conceptual power-circuit oper-
ation. Another group that is carrier-based nonsinusoidal PWM
techniques were proposed in [20]–[22] with equivalent perfor-
mances to those of the SVM technique, except that it generally
employs the modulating waves compared with a triangular wave
in order to modulate the gating signals. Therefore, it is recog-
nized as a technique that is more effortless than its counterparts.
Out of these PWM generalizations, the intersection between
modulations per phase for dual inverters of this inverter affects
the distortion of output voltages and phase (or line) currents. In
fact, this is the one main drawback of this inverter, owing to the
coupling of three middle switches for dual inverters.

To overcome this drawback, it has so far resulted in some
literatures conscientiously reviewing and analyzing the issue to
propose solutions. The guidelines of these solutions contribute
to the minimization of fundamental output voltages. As a con-
sequence, it is an inherent nature of this inverter. In [18], the
z-source circuit was used as a dc–dc boost converter in front
of the nine-switch inverter along with the modulation algorithm
for avoiding the main problem of this inverter. However, it was
found that upon using the SVM concept, more numerical com-
plexity remains. Other than that this report and its corresponding
results are only achievable for the difference-frequency mode.
The progressive SVM-based strategy was revealed in [19] for
both common- and difference-frequency modes. As it is invented
in the common-frequency mode, the case-by-case calculations
for each range of different phase-shift angles between dual ter-
minals were synthesized. However, its algorithm adds to the
complicated implementation, since it computes from many for-
mulations, which are only available for the identical modulation
index technique. Moreover, some of its equations still result in
a bit of crossover modulation; therefore, results of output volt-
ages are not according to the theory (a little lower in magnitudes
and having more distortion). In other words, the point-by-point
aspect based on the carrier-based PWM was presented in [20].
With the strategy, it performed correctly in accordance with the
theoretical matter. However, there are many variables in its tar-
get expressions. Thus, its numerical software environment is
extremely complicated. In [21], the point of view of this pro-
posal using the carrier-based PWM is the case-by-case division,
as indicated in [19]. Likewise, the handling of the identical
modulation index technique was only mentioned.

In this paper, a carrier-based phase-shift SVM strategy for
a nine-switch inverter is presented, whose prior viewpoint was
firstly revealed in [22]. Herein, this paper more rigorously de-
velops and analyzes on the strategy, and also annotates precisely
how to attain the objective expressions. Furthermore, it further
challenges the corresponding results in the hardware system.
The keynotes of this strategy are as follows.

1) It achieves the solution to completely avoid the crossover
modulation problem for all the radians of differ-
ent phase-shift angles between dual terminals in the
common-frequency mode, based on the critical operating
point principle, contributing in the difference-frequency
mode.

2) It reduces the complexities of many computations in [19]
and [21] and complicated variables in [20] by deriving

Fig. 2. Schematics of three switching states per phase (for leg A). (a) State
[P]. (b) State [Z]. (c) State [N].

mathematical algorithms for both identical and noniden-
tical modulation index techniques.

3) It adds to the effortlessness of the implementation of the
controller on account of the utility of the carrier-based
PWM that is equivalent to the SVM-based method.

Finally, background details of power-circuit operations,
carrier-based PWMs, and discussion on the main problem of
the nine-switch inverter are extended in Section II. The theory
of the proposed strategy for solving the problem is accordingly
given in Section III. Then, in Section IV, it is verified by the
simulation and experimental results, and also compared with the
existing strategies. Lastly, this paper is concluded in Section V.

II. BACKGROUND OF THE NINE-SWITCH INVERTER

A. Nine-Switch Inverter Topology and Switching Operation

The topology of the nine-switch inverter, as shown in Fig. 1,
is based on the dual sets of the standard three-phase two-level
inverter with only a dc-link voltage source. In this figure, the
load one-side inverter composed of three upper switches, SHA ,
SHB , and SHC , and three middle switches, SMA , SMB , and
SMC , is called the upper inverter. Uniformly, the lower inverter
is composed of three middle switches, SMA , SMB , and SMC , and
three lower switches, SLA , SLB , and SLC , for the load two-side
inverter. Like general inverters, the operations of the nine-switch
inverter can be classified into two modes: common-frequency
mode and difference-frequency mode. The common-frequency
mode is mostly used in the required common frequency of dual
ac outputs. Besides, the difference-frequency mode is used to
provide the necessary difference in the frequency of dual ac
outputs.

Regarding the switching operation, the switching states per
phase, represented by leg A, are permitted to three states, as
shown in Fig. 2, and they are also summarized in Table I. Con-
sequently, it can be observed that they are strictly turned on only
two switches per leg to idealize the dc short-circuit prohibition.
Similarly, the switching states for leg B and leg C are the same
in manner as those for leg A, whereas they will shift phase
by −2π/3 and 2π/3 rad, respectively. Of all the three legs,
the nine-switch inverter is characterized by 27 switching mode
configurations, as shown in Fig. 3. Accordingly, these switching
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TABLE I
THREE SWITCHING STATES PER PHASE (FOR LEG A)

State Switching vA N vU V vA Z vU Z

SH A SM A SL A

[P] On On Off VD C VD C
V D C

2
V D C

2

[Z] On Off On VD C 0
V D C

2 − V D C
2

[N] Off On On 0 0 − V D C
2 − V D C

2

Fig. 3. Combination of 1 to 27 switching modes of the nine-switch inverter.

modes have a total of eight different pole voltage patterns for
both upper and lower inverters, as listed in Table II. Out of these
patterns, the three switching modes, wherein all upper and mid-
dle switches (Mode 1 [P P P]), or all middle and lower switches
(Mode 14 [N N N]), or all upper and lower switches (Mode 27
[Z Z Z]) are simultaneously turned on, result in zero line-to-line
voltages for both upper and lower inverters. Moreover, it can
be seen that the existing pole voltages are represented by two
voltage levels, that is, 0 and VDC for phases to negative dc bus
(N) voltages, as well as −VDC/2 and VDC/2 for phases to half
dc bus (Z) voltages. As a consequence, the line-to-line voltages
are composed of three voltage levels, −VDC , 0, VDC , which
are given by vAB = vAN − vBN (for example). Reliably, the re-
sulting voltage patterns are evident that both upper and lower
inverters respond in an equivalent manner to the standard three-
phase two-level inverter, as cited in the previous discussion.

B. Carrier-Based Sinusoidal PWM

The carrier-based sinusoidal PWM for the nine-switch con-
verter was earlier mentioned completely in [1]–[3]. In this
scheme, the primary three-phase normalized sinusoidal refer-
ence signals of upper inverter controlling have been begun as

⎧
⎪⎨

⎪⎩

vH,A = mH sin (2πfH,1t + φH )

vH,B = mH sin (2πfH,1t − 2π/3 + φH )

vH,C = mH sin (2πfH,1t + 2π/3 + φH )

(1)

from which the corresponding sinusoidal reference signals for
lower inverter are also given as

⎧
⎪⎨

⎪⎩

vL,U = mL sin (2πfL,1t + φL )

vL,V = mL sin (2πfL,1t − 2π/3 + φL )

vL,W = mL sin (2πfL,1t + 2π/3 + φL )

(2)

where fH,1 , fL,1 are the fundamental frequencies, φH , φL are
the phase-shift angles, and mH ,mL are the modulation indexes
within the linear range of just 0 to 1 in such a scheme. Accord-
ingly, the individual definition of both modulation indexes mH

and mL is twice that of the peak value of the fundamental output
phase voltage component versus the dc-link voltage VDC .

Based on (1) and (2), in order to reasonably arrange upper and
lower duty cycles with the most distant space in the linear mod-
ulation range, the dc components are needed to inject. For this
reason, the offsets Voffset,H =1−mH and Voffset,L =1−mL

are then injected to (1) and (2), leading to the three-phase duty
cycles dmH,A ,dmH,B ,dmH,C and dmL,U , dmL,V , dmL,W , re-
spectively. Their yields are

⎧
⎪⎨

⎪⎩

dmH,A = vH,A + Voffset,H

dmH,B = vH,B + Voffset,H

dmH,C = vH,C + Voffset,H

(3)

and
⎧
⎪⎨

⎪⎩

dmL,U = vL,U − Voffset,L

dmL, V = vL, V − Voffset,L

dmL,W = vL,W − Voffset,L

. (4)

As brought out in (3) and (4), phase and line-to-line output
voltages of both upper and lower inverters will not be affected
by these dc components. However, the maximum peak values of
line-to-line voltages (fundamental component) of dual inverter
outputs would have been only 0.866 VDC .

To satisfy the switching concept of this inverter, the gating
signals, phase, or leg A, for example, are generated by two
duty cycles dmH,A and dmL,U (upper and lower duty cycles per
phase) compared with a common high-frequency carrier vC ,
as instanced in Fig. 4. Then, if the upper duty cycle is higher
than the carrier, the gating signal SHA for the upper switch will
rise to “1” (turn on), otherwise, it will fall to “0” (turn off).
Following the same procedure, the obtained gating signal SLA
for the lower switch will rise to “1” when the lower duty cycle
is lower than the carrier, otherwise, it will fall to “0.” Afterward,
both gating signals of upper and lower switches are entered
into the exclusive or logical operation in order to generate the
gating signal SMA for the middle switch. In this process, the
resulting switching patterns and pole voltages are according
to those given Table I, as was performed in leg B and leg C
by phase-shift angles of −2π/3 and 2π/3 rad, respectively.
Furthermore, the operating of the common-frequency mode is
controlled by the setting’s upper and lower duty cycles in the
same fundamental frequency. Hereby, the setting of different
fundamental frequency is implicitly applied for the difference-
frequency mode.

C. Carrier-Based Nonsinusoidal PWM

Instead of the sinusoidal PWM scheme, the carrier-based
nonsinusoidal PWM is developed to achieve the higher output
voltage along with the better quality waveform. Due to the fact
that the injection of the ac component, namely zero-sequence
signal, into the three-phase sinusoidal reference signals with the
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TABLE II
SWITCHING MODES OF A NINE-SWITCH INVERTER

Upper inverter

Switching modes Pole voltages Line-to-line voltages

(see Fig. 3) vA N , vB N , vC N vA Z , vB Z , vC Z vA B , vB C , vC A

1,3,7,9,19,21,25,27 VD C , VD C , VD C
V D C

2 ,
V D C

2 ,
V D C

2 0,0,0

2,8,20,26 VD C , VD C , 0 V D C
2 ,

V D C
2 , − V D C

2 0, VD C , −VD C

4,6,22,24 VD C , 0, VD C
V D C

2 , − V D C
2 ,

V D C
2 VD C , −VD C , 0

10,12,16,18 0, VD C , VD C − V D C
2 ,

V D C
2 ,

V D C
2 −VD C , 0, VD C

5,23 VD C , 0, 0 V D C
2 , − V D C

2 , − V D C
2 VD C , 0, −VD C

11,17 0, VD C , 0 − V D C
2 ,

V D C
2 , − V D C

2 −VD C , VD C , 0

13,15 0, 0, VD C − V D C
2 , − V D C

2 ,
V D C

2 0, −VD C , VD C

14 0, 0, 0 − V D C
2 , − V D C

2 , − V D C
2 0,0,0

Lower inverter

Switching modes Pole voltages Line-to-line voltages

(see Fig. 3) vU N , vV N , vW N vU Z , vV Z , vW Z vU V , vV W , vW U

1 VD C , VD C , VD C
V D C

2 ,
V D C

2 ,
V D C

2 0,0,0

2,3 VD C , VD C , 0 V D C
2 ,

V D C
2 , − V D C

2 0, VD C , −VD C −VD C

4,7 VD C , 0, VD C
V D C

2 , − V D C
2 ,

V D C
2 VD C , −VD C , 0

10,19 0, VD C , VD C − V D C
2 ,

V D C
2 ,

V D C
2 −VD C , 0, VD C

5,6,8,9 VD C , 0, 0 V D C
2 , − V D C

2 , − V D C
2 VD C , 0, −VD C

11,12,20,21 0, VD C , 0 − V D C
2 ,

V D C
2 , − V D C

2 −VD C , VD C , 0

13,16,22,25 0, 0, VD C − V D C
2 , − V D C

2 ,
V D C

2 0, −VD C , VD C

14,15,17,18,23,24,26,27 0, 0, 0 − V D C
2 , − V D C

2 , − V D C
2 0,0,0

Fig. 4. Carrier-based PWM for the nine-switch inverter. (a) Common-
frequency mode (mf,H = mf,L = 10, mH = mL = 0.8, fH ,1 = fL ,1 =
50 Hz, and fSW = 500 Hz). (b) Difference-frequency mode (mf,H = 10,
mf,L = 5, mH = mL = 0.5, fH ,1 = 50 Hz, fL ,1 = 100 Hz, and fSW =
500 Hz).

modulation index being 1 causes the peak magnitudes of the
required signals to become lower than the carrier’s peak, the
maximum linear range of the modulation index of the three-
phase sinusoidal reference signals can be expanded from 1 to
1.15 with the resultant peak magnitudes of the desirable signals
equal to the carrier’s peak (not to exceed 1 for linear modulation)
but more flat topped.

Hence, for the nine-switch inverter, the modulation indexes
mH and mL of the three-phase sinusoidal reference signals
are agreeably rewritten to MH and ML , respectively, with the
greater linear modulation range of 0 to 1.15. Thus, the three-
phase sinusoidal reference signals from (1) and (2) are also
renewed as

⎧
⎪⎨

⎪⎩

v∗
H,A = MH sin (2πfH,1t + φH )

v∗
H,B = MH sin (2πfH,1t − 2π/3 + φH )

v∗
H,C = MH sin (2πfH,1t + 2π/3 + φH )

(5)

and
⎧
⎪⎨

⎪⎩

v∗
L,U = ML sin (2πfL,1t + φL )

v∗
L,V = ML sin (2πfL,1t − 2π/3 + φL )

v∗
L,W = ML sin (2πfL,1t + 2π/3 + φL )

, (6)

respectively. Then, the ac components v∗
H,0 and v∗

L,0 injected
into the three-phase sinusoidal reference signals of (5) and (6),
respectively, are expressed as

v∗
H ,0 = −1

2
[
max(v∗

H ,A , v∗
H ,B , v∗

H ,C ) + min(v∗
H ,A , v∗

H ,B , v∗
H ,C )

]

(7)
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v∗
L ,0 = −1

2
[
max(v∗

L ,U , v∗
L ,V , v∗

L ,W ) + min(v∗
L ,U , v∗

L ,V , v∗
L ,W )

]
.

(8)
Similar to the carrier-based sinusoidal PWM for the nine-

switch inverter, the necessary dc components V ∗
offset,H and

V ∗
offset,L corresponding to (7) and (8) in this developed scheme

are obtained by

V ∗
offset,H = 1 − MH

√
3

2
(9)

V ∗
offset,L = 1 − ML

√
3

2
. (10)

Using (5) to (10), the three-phase upper duty cycles d∗MH ,A ,
d∗MH ,B , d∗MH ,C and lower duty cycles d∗ML,U , d∗ML,V , d∗ML,W

of the carrier-based nonsinusoidal PWM scheme for the nine-
switch inverter can be successively expressed as

⎧
⎪⎨

⎪⎩

d∗MH ,A = v∗
H,A + v∗

H,0 + V ∗
offset,H

d∗MH ,B = v∗
H,B + v∗

H,0 + V ∗
offset,H

d∗MH ,C = v∗
H,C + v∗

H,0 + V ∗
offset,H

(11)

and
⎧
⎪⎨

⎪⎩

d∗ML,U = v∗
L,U + v∗

L,0 − V ∗
offset,L

d∗ML,V = v∗
L,V + v∗

L,0 − V ∗
E ,L

d∗ML,W = v∗
L,W + v∗

L,0 − V ∗
offset,L

. (12)

Based on (11) and (12), the 15.5% higher output voltages of
upper and lower inverters according to the higher modulation
index range than that of the sinusoidal PWM are achieved with-
out the impacts of ac and dc components on the output qualities.
That means the dual inverters can accomplish the maximum
dc-link voltage utilization with the maximum modulation in-
dexes of 1.15, where the property is remarkably equivalent to
the SVM technique. Therefore, this paper would specify as the
carrier-based SVM for the nine-switch inverter.

Again, as shown in Fig. 5, one of instances for the main draw-
back of the nine-switch inverter is illustrated in Fig. 5(a), where-
abouts parameters in Section IV (see Table IV) were conducted.
The upper and the lower duty cycles per phase, represented by
phase A, are initially at modulation indexes MH = ML = 0.92
and in phase with the common-frequency mode. Herein, the line-
to-line voltage vAB and the phase current iA of the upper inverter
including the line-to-line voltage vUV and the phase current iU
of the lower inverter respond as stable waveforms until 0.06 s.
After that time, the crossover of upper and lower duty cycles
(intersection of modulations), by shifting phase (2π/3 rad), ap-
plied for the gating signal generation leads to the asymmetrical
output voltages of dual inverters, which contain the low-order
harmonics. This is why the corresponding phase currents via RL
load filters are not nearly sinusoidal feature (distortion). Exactly,
these resultants are unable to deliver for any load. As a discov-
ered problem, there are few literatures regarding the diagnostic
solutions and they have not been intensively discussed. In this
paper, the proposed strategy is algebraically analyzed to solve
the existing crossover problem, as performed in Fig. 5(b), and,
therefore, fully described in the following section.

Fig. 5. Output responses from (a) crossover of duty cycles and (b) proposed
phase-shift SVM arrangement (mf,H = mf,L = 150, fH ,1 = fL ,1 = 50
Hz, and fSW = 7.5 kHz).

III. PROPOSED CARRIER-BASED PHASE-SHIFT SVM STRATEGY

In this section, the theory of a carrier-based phase-shift SVM
strategy is proposed and its overview diagram is also depicted
in Fig. 6 in order to remedy the output distortion problem of
the nine-switch inverter. In the procedure, it is carried out by
controlling the nonsinusoidal duty cycles presented in Fig. 6(a),
obtained by (11) and (12), to avoid the crossover of upper and
lower duty cycles per phase for generating the available gating
signals, as shown in Fig. 6(b). Subsequently, Fig. 6(c) shows
the effective switching operation, which is drawn with three
switching periods to represent all the possible operating cases
for both common- and difference-frequency modes. As evident
by this figure, these switching patterns correspond to the 27
possible switching modes discussed in Section II (see Fig. 3 and
Table II) having no restriction of the adjacent voltage vector se-
lection. Regarding the semiconductor switching losses, taking
into consideration the switching commutations in three phases,
for asymmetrical switching distribution, the switching number
of 10 of middle switches is the sum of 6 and 4 of upper and lower
switches, respectively, (see case 2). On the other hand, for sym-
metrical switching distribution in cases 1 and 3, the switching
commutation of middle switches is two times higher than those
of upper and lower switches: 4, 8, and 4 (see case 1) and 6, 12, 6
(see case 3) for upper, middle, and lower switches, respectively.
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Fig. 6. Proposed carrier-based phase-shift SVM for the nine-switch inverter. (a) Duty cycle generation diagram. (b) Control diagram. (c) Waveforms of gating
signals corresponding to switching mode operation.

Following this analysis, it is necessary to gain further insights
into the middle switches of this inverter and that resulting in
higher switching power losses compared with upper and lower
switches.

In order to clarify the proposed phase-shift SVM block, the
outline of this strategy concentrates to analytically look for the
correlation of the aforementioned issue avoidance based on the
critical operating point using mathematical operations. For this
concept, it can be enabled for all the phase-shift operating con-
ditions. That does not resemble the case-by-case operation [19],
[21], as well as the point-by-point operation [20], which are
more complicated computations and implementations.

As mostly commenced, the upper duty cycles must always
appear higher than the lower duty cycles without the crossover
per phase for the entire duration. Thus, considering only phase
A, the upper duty cycle d∗MH ,A in (11) and the lower duty cycle
d∗ML,U in (12) are correlated algebraically as

d∗MH ,A ≥ d∗ML,U . (13)

Based on the inequality (13), it can be further elaborated for
deriving the utmost solutions of the problem-solving functions.
Significantly, such expression is certainly executed toward both
common- and difference-frequency modes, as discussed in the
following two sections.

A. Common-Frequency Mode

In order to solve an inequality (13) for the common-frequency
mode, both fundamental frequencies fH,1 and fL,1 of upper and
lower duty cycles in (11) and (12), respectively, are assigned
tenably to identical, fH,1 = fL,1 = f , as remarked in the back-
ground operation (see Section II-A). Owing to the shifting phase
situation, the phase-shift angle of the upper duty cycle is herein
assumed by |φH − φL | and that of the lower duty cycle is set
at 0 rad. This leads to the different phase-shift angle between
upper and lower duty cycles in terms of |φH − φL |. Subsequent
to substitution of dual duty cycles, the algebraic relationships
are separately presented by two modulation techniques in this
paper.
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1) Identical Modulation Index Technique (MH = ML ):
Continuing from the above-mentioned procedure, the resulting
relationship, when the modulation indexes of upper and lower
duty cycles are identical, is then obtained

M ≤ 2 +
(
v∗

H,0 − v∗
L,0

)

√
3 − 2cos

(
2πft + |φH −φL |

2

)
sin

(
|φH −φL |

2

) . (14)

As yielded in (14), the worst case of shifting phase operation
is considered in such a way that the upper and the lower duty
cycles are out of phase, subject to

M ≤ 2 +
(
v∗

H,0 − v∗
L,0

)

√
3 + 2 sin (2πft)

(15)

where cos(2πft + π/2) = −sin(2πft). Relying on a finite
open-loop pole principle to respect the critical operating point
of the system, taking the denominator of (15) yields zero. This
leads to the critical angle of the fundamental component pro-
viding the unstable system: −2π/3 rad (4π/3 rad) or, symmet-
rically 2π/3 rad (−4π/3 rad). Upon emphasizing the term of
the fundamental component, one definition, which is only of the
upper duty cycle or the lower duty cycle, is

√
3/2 (at 2π/3 rad),

whereas the other one is not committed. This subjects indeed to
v∗

H,0 − v∗
L,0 = 0. Therefore, the concluding relationship at the

critical operating point is that M ≤ 1/
√

3. From which, the new
expression related with the proposed conceptual framework can
be formulated as written by

0 < |φH − φL | < 2π, MH = ML ≤ 1/
√

3. (16)

The objective function in (16) points out that the upper and
the lower duty cycles can also displace each other from 0 to
2π rad without the crossover, when the identical modulation
indexes MH and ML are less than or equal to 1/

√
3 ≈ 0.577

(half of the maximum modulation index value) based critical
operating point condition.

On the other hand, when the upper and the lower duty cy-
cles must always be in phase, its agreeable expression is here-
upon derived. Substituting |φH − φL | = 0 rad for (14) yields
v∗

H,0 − v∗
L,0 = 0, and then leads to M ≤ 2/

√
3. In this action, it

is also the complementary set of (16); therefore, its correspond-
ing function for this case can be expressed as

|φH − φL | = 0, MH = ML > 1/
√

3. (17)

As a consequence, the algorithm of (17) indicates that, in
order to avoid the crossover of duty cycles per phase, the upper
and the lower duty cycles must always be in phase for the entire
duration, in which the identical modulation indexes MH and
ML are more than 0.577 (1/

√
3).

2) Nonidentical Modulation Index Technique (MH �= ML ):
In addition to the aforementioned technique, the nonidentical
modulation index technique is also presented. In the same way,
using (13), the relationship for the different value of the modu-

lation indexes MH and ML is achieved as follows:

ML ≤
2 +

(
v∗

H ,0 − v∗
L ,0

)
+ MH

[
sin (2πft + |φH − φL |) −

(√
3/2

)]

sin (2πft) +
(√

3/2
) .

(18)

Realizing the worst case for (18), as executed in another
technique, the respective expression is performed as

ML ≤ 2 +
(
v∗

H,0 − v∗
L,0

) − MH

[
sin (2πft) +

(√
3/2

)]

sin (2πft) +
(√

3/2
)

(19)
where sin(2πft + π) = −sin(2πft). Again, as far as the criti-
cal operating point of the system is concerned, the critical angle
of the fundamental component from (19) is similar to that of
the (15) as well. This confirms the validity of the critical op-
erating point analyzed in this system. As carried out in the
identical modulation index technique, by selecting 2π/3 rad
for the fundamental component, the final corresponding rela-
tionship is accordingly obtained by MH + ML ≤ 2/

√
3, where

v∗
H,0 − v∗

L,0 = 0. Thus, it can properly turn out to be

0 < |φH − φL | < 2π, MH + ML ≤ 2/
√

3. (20)

In (20), it can be deduced that the different phase-shift angle
between upper and lower duty cycles per phase can be adjusted
for all the radians along with the sum of modulation indexes
MH and ML being less than, or equal to 2/

√
3 ≈ 1.15 (maxi-

mum modulation index value). As expected, this is one of the
target functions-based critical operating point that can be used
to overcome the problem of interest in this paper.

In the vice-versa situation, the given |φH − φL | = 0 rad is
used for (18) to prove the next one of the subject function.
Subsequently, the term of the fundamental component is also
defined to be

√
3/2, according to the algorithm of the critical

operation. This results in the relationship ML ≤ 2/
√

3 with
v∗

H,0 − v∗
L,0 = 0, where the modulation index MH is whatever

the value is in the range of 0 to 1.15. However, this response
is the complementary set of (20). Thus, it is possible for the
plausible set of the sum of modulation indexes MH and ML in
this case to be MH + ML > 2/

√
3, one obtains

|φH − φL | = 0, MH + ML > 2/
√

3. (21)

To comprehend (21) for the algorithm of the inherent
problem-solving in this case, the different phase-shift angle be-
tween the upper and lower duty cycles per phase has to be set at
0 rad (in phase) whenever the sum of modulation indexes MH

and ML is higher than 1.15 (2/
√

3).

B. Difference-Frequency Mode

In this operation mode, the upper and the lower inverters are
operated with the different fundamental frequency by a given as
fH,1 �= fL,1 for the upper and the lower duty cycles. Therefore,
the angles in brackets of fundamental components (i.e., ω t for
sin(ω t)) for upper and lower duty cycles per phase are exactly
unequal, as recognized in cases of the different phase-shift angle
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Fig. 7. Flowchart of the proposed phase-shift SVM strategy.

TABLE III
INTEGRATED EXPRESSION OF THE PROPOSED STRATEGY

Conditions Modes Expressions

MH = ML Common-frequency 0 < |φH − φL | < 2π MH = ML ≤ 1/
√

3
|φH − φL | = 0 MH = ML > /1

√
3

Difference-frequency 2πfH , 1 t �= 2πfL , 1 t MH = ML ≤ /1
√

3

MH �= ML Common-frequency 0 < |φH − φL | < 2π MH + ML ≤ 2/
√

3
|φH − φL | = 0 MH + ML > 2/

√
3

Difference-frequency 2πfH , 1 t �= 2πfL , 1 t MH + ML ≤ 2/
√

3

|φH − φL | �= 0 in the common-frequency mode. Thereby, the
conditional expressions of this mode can be formulated as

2πfH,1t �= 2πfL,1t, MH = ML ≤ 1/
√

3 (22)

2πfH,1t �= 2πfL,1t, MH + ML ≤ 2/
√

3 (23)

where ωH,1t = 2πfH,1t and ωL,1t = 2πfL,1t are fundamental
angular frequencies of fundamental components for upper and
lower duty cycles, respectively. With (22) and (23), it is implied
for the difference-frequency mode that the upper and the lower
duty cycles per phase can be operated without the crossover,
where the identical modulation index (MH = ML ) is less than
or equal to 0.577 (1/

√
3) and the sum of modulation indexes for

the nonidentical modulation index (MH �= ML ) is less than or
equal to 1.15 (2/

√
3).

According to this key section, the flowchart of the carrier-
based phase-shift SVM strategy is obviously illustrated in
Fig. 7. Eventually, the comprehensive expressions of the pro-
posed strategy are summarized in Table III. Among these al-

Fig. 8. Experimental setup of the laboratory prototype.

gorithms, the upper and the lower duty cycles per phase just
touch only one point per cycle (not crossover) at the criti-
cal operating point. Therefore, it can be ensured that it stays
without the crossover of duty cycles per phase in the event of
0 < |φH − φL | < 2π, including 2πfH,1t �= 2πfL,1t. Besides,
the modulation indexes MH and ML are able to be whatever the
value of the complementary sets from the preceding event, pro-
vided that |φH − φL | = 0 rad, as well as 2πfH,1t = 2πfL,1t.
Meanwhile, the duty cycles of phases A, B, and C controlled by
the proposed strategy are rewritten as d∗∗MH ,A , d∗∗MH ,B , d∗∗MH ,C

for upper duty cycles and d∗∗ML,U , d∗∗ML,V , d∗∗ML,W for lower duty
cycles (see Fig. 6(b)). In addition, it can be seen as an exam-
ple for the identical modulation index technique, as shown in
Fig. 5(b), where all the performances of the proposed strategy
are then shown in the next section.

IV. SIMULATION AND EXPERIMENTAL RESULTS

The nine-switch inverter configuration of Fig. 1 operated by
using the proposed carrier-based phase-shift SVM strategy of
Figs. 6 and 7 has been simulated in the MATLAB/Simulink
environment and tested directly on a laboratory prototype. The
parameters of the simulation and the experiment are carried
out under the same set for a clear-cut comparison, as shown
in Table IV

A. Experimental Setup

Fig. 8 shows the diagram of the experimental nine-switch
inverter prototype loaded with two three-phase RL loads. The
nine-switch inverter was built by using nine IGBT switches.
Therefore, it is also controlled by the proposed strategy via a
dSPACE DS1104 controller board and a CLP1104 Input/Output
interface board for real-time to generate PWM signals as a
part of the carrier-based PWM operation (see Fig. 6(b)), and
then transmitted to the exclusive or logical operation and gate
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Fig. 9. Steady-state operation in the common-frequency mode using the phase-shift SVM with modulation indexes MH = ML = 0.577 and phase-shift angles
φH = 0 rad, φL = 2π/3 rad. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signals d∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U , line-to-line voltage vAB and phase current iA of upper
inverter, line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter, and frequency spectrum of vAB and vUV . (a) Simulation results. (b) Experimental results.

Fig. 10. Steady-state operation in the common-frequency mode using the phase-shift SVM with modulation indexesMH = 0.95, ML = 0.20 and phase-shift
angles φH = 0 rad, φL = 2π/3rad. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signals d∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U , line-to-line voltage vAB and phase current iA of upper
inverter, line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter, and frequency spectrum of vAB and vUV . (a) Simulation results. (b) Experimental results.
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Fig. 11. Steady-state operation in the common-frequency mode using the phase-shift SVM with modulation indexes MH = ML = 0.577 and phase-shift
angles φH = 0 rad, φL = 4π/3rad. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signalsd∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U , line-to-line voltage vAB and phase current iA of upper
inverter, line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter, and frequency spectrum of vAB and vUV . (a) Simulation results. (b) Experimental results.

Fig. 12. Steady-state operation in the common-frequency mode using the phase-shift SVM with modulation indexesMH = 0.95, ML = 0.20 and phase-shift
angles φH = 0 rad, φL = 4π/3rad. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signals d∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U , line-to-line voltage vAB and phase current iA of upper
inverter, line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter, and frequency spectrum of vAB and vUV . (a) Simulation results. (b) Experimental results.
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Fig. 13. Steady-state operation in the difference-frequency mode using the phase-shift SVM with modulation indexes MH = ML = 0.577 and fundamental
frequencies fH ,1 = 50 Hz, fL ,1 = 25Hz. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signals d∗∗M H , A , d∗∗M L , U , line-to-line voltage vAB and phase current iA of
upper inverter, line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter, and frequency spectrum of vAB and vUV . (a) Simulation results. (b) Experimental
results.

TABLE IV
NINE-SWITCH INVERTER PARAMETERS FOR SIMULATION AND EXPERIMENT

Parameters and Operating modes Values

Rated power of inverter 1 kW
DC-link voltage source (VD C ) 200 V
Switching frequency (fS W ) 7.5 kHz
Dual-set of three-phase resistances (R ) 40 Ω
Dual-set of three-phase inductances (L ) 20 mH
Fundamental frequency (fH , 1 , fL , 1 ) Common-frequency mode 50 Hz

Difference-frequency mode 25–100 Hz

driver boards with the deadtime of 4 µs in order to generate the
gate signals for all IGBT switches. Note that the experimen-
tal measurement employed a YOKOGAWA DLM 2000 Series
oscilloscope.

B. Simulation and Experimental Results

In terms of simulation and experimental results, the two three-
phase RL loads are used to operate for both common-frequency
and difference-frequency modes. The nine-switch inverter (up-
per and lower inverters) operating with common fundamental
frequencies at 50 Hz and different phase-shift angles (|φ1 − φ2 |)
at 2π/3 and 4π/3 rad are shown in Figs. 9–12, respectively.
Along with the difference-frequency mode, the result of fun-
damental frequencies set at 25 and 50 Hz is shown in Fig. 13.
Thereafter, dynamic performances of this inverter are shown in
Figs. 14–17. All the results are obtained from the expressions

of the proposed strategy in (16), (17), (20)–(23) within a linear
modulation index range of 0 to 1.15.

Fig. 9 shows duty cycles, output voltage and current wave-
forms, and frequency spectrums of the nine-switch inverter in
common-frequency mode. Based on the identical modulation
index technique of the proposed strategy in (16), the different
phase-shift angle (|φ1 − φ2 |) is set to the critical operating point
at 2π/3 rad. Here, the modulation indexes MH and ML of up-
per and lower duty cycles, d∗∗MH ,A and d∗∗ML,U , are optimally half
of the maximum value (0.577) accordingly. This is illustrated
without the crossover of the duty cycles. Hence, the line-to-line
voltages vAB and vUV of upper and lower inverters achieve a
stable feature with the same fundamental frequency at 50 Hz
along with the different phase angle of 2π/3 rad, corresponding
to phase currents iA and iU , respectively. As a consequence,
the peak values of the fundamental components of line-to-line
voltages vAB and vUV are identical to half of the dc-link volt-
age, as it is analytically calculated to be around 100 V, and their
THDV are also identical (about 120.70%). The experimental
results (see Fig. 9(b)) are illustrated in good agreement with the
simulation results (see Fig. 9(a)). This confirms the distorted
output voltage avoidance of the proposed strategy and it can
be engulfed worthily for the range of the different phase-shift
angle0 < |φ1 − φ2 | < 2π.

For the nonidentical modulation index technique, as shown
in Fig. 10, with the same phase-shift condition as Fig. 9, ex-
cept that the upper inverter needs to supply a higher power by
MH = 0.95. Therefore, the modulation index ML of 0.20 is
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Fig. 14. Ramp-outage test of the lower inverter. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signals d∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U , line-to-line voltage vAB and phase current
iA of upper inverter, and line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter. (a) Simulation results. (b) Experimental results.

Fig. 15. Ramp-outage test of the upper inverter. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signals d∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U , line-to-line voltage vAB and phase current
iA of upper inverter, and line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter. (a) Simulation results. (b) Experimental results.

chosen based on (20) in order to avoid the crossover of the duty
cycles. This leads to the nondistortion of output voltages and
currents. It is also seen that the measured waveforms, given
in Fig. 10(b), are corresponding to the simulated waveforms
in Fig. 10(a). Similar to Fig. 9(a), the frequency spectrums of
the line-to-line voltages vAB and vUV appear as sidebands cen-
tered around multiples of a 7.5-kHz switching frequency, as
shown in Fig. 10(a), whereas the peak value of the fundamen-
tal component V̂AB ,1 is found to increase to 164.60 V with its
reduced harmonic magnitudes. This leads to a further reduction
in the THDV to 71.33%. In the contrast, the THDV of the
line-to-line voltage vUV is increased to 237.26%, even though
its harmonic magnitudes are reduced. This is due to the fact that

the peak value of the fundamental component V̂U V ,1 of 34.52 V
is nearly the harmonic components. The corresponding exper-
imental frequency spectrums of line-to-line voltages vAB and
vUV are shown in Fig. 10(b).

Next tests of the critical operating point are shown in
Figs. 11 and 12. The different phase-shift angle (|φ1 − φ2 |) is
set to 4π/3 rad. Methodically, these results are tested by using
the same modulation index profile as those of Figs. 9 and 10,
respectively. As expected, the results are in good acceptable per-
forming with the different phase angle by 4π/3 rad along with
the same output profiles as those of their counterparts, Figs. 9
and 10, respectively. Note that the modulation index ML can
be chosen to be higher than the modulation index MH , such
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Fig. 16. Dynamic response of the fundamental frequency fL ,1 variation with a step command from 25 to 100 Hz, while the fundamental frequency fH ,1 is
kept constant at 50 Hz. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signals d∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U , line-to-line voltage vAB and phase current iA of upper inverter, and
line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter. (a) Simulation results. (b) Experimental results.

Fig. 17. Dynamic response of the fundamental frequency fH ,1 variation with a step command from 25 to 100 Hz, while the fundamental frequency fL ,1 is
kept constant at 50 Hz. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signalsd∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U , line-to-line voltage vAB and phase current iA of upper inverter, and
line-to-line voltage vUV and phase current iU of lower inverter. (a) Simulation results. (b) Experimental results.

as MH = 0.20, ML = 0.95; therefore, the fundamental com-
ponent magnitude of the line-to-line voltage vAB will be lower
than that of the line-to-line voltage vUV .

Fig. 13 shows a set of the simulation (see Fig. 13(a)) and ex-
perimental (see Fig. 13(b)) results of the difference-frequency
mode using (22). The 50-Hz and 25-Hz fundamental frequen-
cies are applied to the upper and the lower inverters, respectively,
without the crossover of duty cycles by setting the modulation
indexes MH and ML at the same one-half maximum value for
simplicity. Thereby, the magnitudes of dual outputs are identi-
cal, including their THDV . However, the output waveforms of

the upper inverter display double-frequent waveforms in com-
parison to the lower inverter. In addition, it can also be observed
from the frequency spectrums that the distance between the
spectrums of the line-to-line voltage vAB is twice as much as
that of the line-to-line voltage vUV . This can authenticate the
validity of the results and it is also evident that the proposed
strategy applied to this inverter is able to control independently
with different output fundamental frequencies.

Fig. 14 shows the system response of the lower inverter outage
testing in the common-frequency mode obtained from the ramp
controller of the modulation index ML . This was done with
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the constant modulation index MH for the entire duration. The
step-by-step procedure along with its corresponding expression
is clarified concisely as follows.

1) Among the first two cycles, the dual inverters supply the
maximum output power to dual three-phase loads by the
maximum modulation index MH = ML = 1.15. Thus,
the dual outputs are only controlled to be in phase for the
output-distortion correction, as mathematically analyzed
from the identical modulation index technique, given in
(17).

2) In the next step, the ramp-down modulation index ML

from 1.15 to 0 is applied for two cycles. Its influence can
be observed by the linear reduction in the phase current
iU to 0 A. Based on the nonidentical modulation index
technique, (21), the in-phase dual outputs consequently
exist.

3) Then, the null output power of the lower inverter still
remains during two cycles. There is no distortion of output
voltages and currents due to the absence of crossover
of duty cycles. During this time, it is also pointed out
that it is possible to adjust the different phase-shift angle
(|φ1 − φ2 |) for all the radians.

4) Continuously, the power of the lower inverter is restored
linearly to supply the maximum power by the ramp-up
modulation index ML without any impact on the upper
inverter output.

For this test, it can be also challenged in the upper inverter,
as shown in Fig. 15. This confirms the inverter flexibility for
dual outputs in the common-frequency mode application, such
as UPS, with the proposed strategy ruler. Note that, regarding
the line-to-line voltage vUV of Fig. 14 and the line-to-line volt-
age vAB of Fig. 15, the difference of the voltage waveforms
between the simulation and experimental results during 0.22 to
0.26 s is due to the switching noise generated by electromagnetic
interference phenomena, where the fast transition of voltages
and currents as well as the parasitic elements of the systems are
involved as a noise source.

The different fundamental frequencies proceeding with a step
variation and a fixed constant combine operation are presented
in Figs. 16 and 17. Fig. 16 shows the case of a step change
in the fundamental frequency fL,1 from 25 to 100 Hz among
the constant fundamental frequency fH,1 of 50 Hz. In terms of
the output responses of upper and lower inverters, the line-to-
line voltage vAB and phase current iA result in a good stable
waveform and its fundamental frequency remaining constant at
50 Hz. According to the duty cycle d∗∗ML,U , the corresponding
step change in the fundamental frequencies of the line-to-line
voltage vUV and the phase current iU have a smooth transition
without any impact on the upper inverter output. As shown in
Fig. 17, the inverse operation is validated to clearly confirm
the independent flexibility of upper and lower inverters. That
means one of them can be operated for the fixed fundamen-
tal frequency application, such as UPS, while the other one
can be independently operated for the adjustable fundamental
frequency application, such as ASD. Incidentally, it can also be
pointed out that both upper and lower inverters can be simulta-
neously used in adjustable fundamental frequency applications.

Fig. 18. THDV of line-to-line voltages and THDi of phase currents of the
conventional two-level inverter and the nine-switch inverter using the proposed
modulation strategy and the conventional modulation strategy [20].

The matching simulation and experimental results can substan-
tiate that the dual outputs of this inverter can be theoretically
controlled one by one with the robust hardware system.

Fig. 18 shows the comparison between the conventional SVM
two-level inverter and the nine-switch inverter using the pro-
posed modulation strategy and the conventional modulation
strategy [20] in terms of the THDV of the output voltages
and the THDi of the phase currents. According to the proposed
strategy for overcoming the essential problem, its superiority
means it can maintain the qualities of the line-to-line output
voltages of both upper and lower inverters to be equivalent to
that of the conventional SVM two-level inverter, in the same
modulation index value; and hereby, the phase current wave-
forms are close to a sinusoidal feature with low THDi , as same
as the conventional modulation strategy. This can guarantee the
performance of the output distortion avoidance of the proposed
strategy for the entire duration of the linear modulation index
range.

Fig. 19 shows the high-order harmonic spectrums of the line-
to-line voltages with the modulation index at 0.577 of Fig. 18.
As shown in Fig. 19(a) and (b), the high-frequency harmonics of
the conventional two-level inverter and the nine-switch inverter
appear in a similar way at multiples of the switching frequency,
such as order of 150 and 300, etc. Although their magnitude
contents do not resemble, the THDV are identical. This is due
to the sum of harmonic components is identical. Compared with
the conventional modulation strategy [20], the proposed modu-
lation strategy provides the same harmonic content, leading to
the identical THDV , as shown in Fig. 19(b) and (c).

To compare the current harmonics between upper and lower
inverters of the nine-switch inverter, Fig. 20(b) shows the simu-
lated harmonic spectrum up to order of 40 for phase currents iA
and iU under the proposed strategy of identical modulation in-
dex technique, as can be viewed their corresponding waveforms
given in Fig. 9(a) and the operating point at MH = ML = 0.577
of Fig. 18. Although the magnitudes of fundamental components
ÎA,1 and ÎU,1 are equal as well as their THDi , the harmonic con-
tents are not such a manner. Besides, it can be observed that the
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Fig. 19. High-order harmonic spectrums of line-to-line voltages with modula-
tion indexes at 0.577. (a) Conventional SVM two-level inverter. (b) Nine-switch
inverter using the proposed modulation strategy with phase-shift angles φH = 0
rad, φL = 2π/3 rad. (c) Nine-switch inverter using the conventional modula-
tion strategy [20].

triplen harmonics are absent in both phase currents iA and iU .
As expected, these details are similar to those of the conven-
tional modulation strategy [20], as can be seen in Fig. 20(c).
In addition, the current harmonics produced by the nine-switch
inverter appear in the same sidebands as the conventional two-
level inverter (see Fig. 20(a)), whereas their magnitudes are
higher, leading to the higher THDi . This is due to the sharing
of the middle switches between the upper and lower inverters of
the nine-switch inverter. However, all these low-order harmonic
magnitudes are also lower than 0.2% of fundamental compo-
nents. This is due to the effects of RL load filters.

The test of two different loads for a combination of UPS and
ASD in real applications is additionally simulated in Fig. 21,
where the relative parameters are reported in the Appendix (see
Table VI). As herein for the UPS, the upper inverter is applied

Fig. 20. Harmonic spectrums of phase currents with modulation indexes at
0.577. (a) Conventional SVM two-level inverter. (b) Nine-switch inverter using
the proposed modulation strategy with phase-shift angles φH = 0 rad, φL =
2π/3 rad. (c) Nine-switch inverter using the conventional modulation strategy
[20].

Fig. 21. Dynamic response of a combination of UPS and ASD applica-
tions for two different loads under the speed reversal operation from −750 to
750 r/min. (Top to bottom) Upper and lower duty-cycle signals d∗∗M H ,A , d∗∗M L ,U ,
line-to-line voltage vAB and phase current iA of upper inverter, and line-to-line
voltage vUV and phase current iU of lower inverter, motor speed nr , motor
torque Te .

to supply three-phase inductive loads. Besides, for the testing of
the ASD, the lower inverter is used to drive an induction motor
following the indirect field-oriented control scheme assigned in
[23]. As can be seen in terms of duty cycles, the absence of
the crossover between upper and lower duty cycles per phase
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TABLE V
COMPARISON OF PERFORMANCE EVALUATIONS

Comparison Dehnavi et al.
[18]

Dehghan et al.
[19]

Gao et al. [20] Proposed

Modulation
method

SVM (Timing
calculation)

SVM (Timing
calculation)

SVM
(Carrier-based)

SVM
(Carrier-based)

Phase-shift in
common-
frequency

✗ Case-by-case
(only

MH = ML )

Point-by-point All radians

Difference-
frequency

� � � �

� Available ✗ Unavailable.

is completely performed. Consequently, it is evident from line-
to-line voltage vAB and phase current iA that the stability of
the upper inverter can be reliably maintained for the entire du-
ration. Meanwhile, the speed reversal of the lower inverter is
abreast operated within −750 to 750 r/min. Accordingly, the
corresponding motor torque Te is proportionally in accordance
with the phase current iU along with the line-to-line voltage
vUV , resulting in a smooth transition and stable behavior, as
well-worked in a four quadrant ASD application. Consequently,
it can be truly guaranteed that, based on the algorithm of the
proposed strategy, the nine-switch inverter can be allowed to
independently operate for two different loads or applications
without affecting each other.

All the key results can corroborate the feasibility of the
proposed strategy applied to this inverter and its performance
evaluations compared with the existing and well-known strate-
gies in [18]–[20] are represented in Table V. A set of SVM
techniques is realized. Closed up to the phase-shift operation
(|φH − φL | �= 0) for avoiding the problem of interest in the
common-frequency mode, the SVM-based strategy proposed in
[18] is regardless. Along with the strategy in [19], it also ad-
vances with the case-by-case indication, which calculates from
several equations. This leads to more complicated implementa-
tion for the controller. Moreover, it handles only the identical
modulation index technique. Since the carrier-based SVM strat-
egy applied in [20], it is presented as a point-by-point application
and depends on many complex variables, as acquired in (14) and
(18). This is evident in more extreme analytical computation.
Hereupon, the simplified strategy based on carrier-based SVM is
consequently proposed in this paper. With the proposed strategy,
it can clearly operate for all the radians in the simple functions
and these are also able to cover for the difference-frequency
mode, which is appeared wherewith in the other works.

V. CONCLUSION

In this paper, a phase-shift strategy of the carrier-based SVM
for the nine-switch inverter has been proposed to approach the
well-evolved solution of the output voltage and current distor-
tion problem, which is caused by the crossover of upper and
lower duty cycles per phase, for both common- and difference-
frequency modes. With the analytical synthesis, the proposed
strategy is simplified based on the critical operating point
theory for both identical and nonidentical modulation index

techniques, as it makes sense to algebraically derive the disorga-
nized mathematical expressions for reducing complex variables
and numerous computations. The simulation and experimental
results are significantly recognized that the proposed strategy
can avoid such a problem for all the radians, which is neither
of case-by-case nor of point-by-point usability, of the different
phase-shift angle between dual terminals. As far as the results are
concerned, they demonstrated in good stability of steady-state
and dynamic performances. This can confirm the theoretical
validity of the proposed strategy as well.

APPENDIX

TABLE VI
PARAMETERS OF TWO DIFFERENT LOAD TEST

Specifications of a nine-switch inverter Values

DC-link voltage, switching frequency (VD C , fS W ) 550 V, 7.5 kHz
Upper inverter for UPS application ( Vp h a s e , 1 = 110 V , 50 Hz, Z = 40 + j2π Ω)

Lower inverter for ASD application
Power rating, voltage rating, current rating 1/2 hp, 400 V, 1.05 A
Motor torque rating, motor speed rating 2.6 N�m, 1360 r/min
Stator and rotor winding resistances (Rs , Rr ) 30, 31.49 Ω
Stator and rotor leakage inductances (Ll s , Ll r ) 0.0942 H
Frequency, poles, magnetizing inductance (Lm ) 50 Hz, 4 poles, 1 H
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Abstract 

 

In this study, a modified ripple correlation control (RCC) maximum-power point-tracking (MPPT) algorithm is proposed for a 
single-stage single-phase voltage source inverter (VSI) on a grid-connected photovoltaic system (GCPVS). Unlike classic RCC 
methods, the proposed algorithm does not require high-pass and low-pass filters or the increment of the AC component filter 
function in the voltage control loop. A simple arithmetic mean function is used to calculate the average value of the photovoltaic 
(PV) voltage, PV power, and PV voltage ripples for the MPPT of the RCC method. Furthermore, a high-accuracy and 
high-precision MPPT is achieved. The performance of the proposed algorithm for the single-stage single-phase VSI GCPVS is 
investigated through simulation and experimental results. 
 
Key words: Arithmetic mean function, Grid-connected photovoltaic system, Maximum-power point tracking, Ripple correlation 
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I. INTRODUCTION 

A grid-connected photovoltaic system (GCPVS) with 
single-stage single-phase voltage source inverter (VSI) is a 
direct power conversion from a photovoltaic (PV) array into 
the utility grid. GCPVS consists of a PV string, a decoupling 
capacitor, a half/full-bridge inverter located through the 
inductor, and a controller unit, which are shown in Fig. 1. 
This topology is a buck-type string inverter where the 
suitable DC bus voltage is mostly required at the least highest 
peak value of the utility grid voltage. It is favored for a few 
kilowatt ranges due to its benefits of high efficiency and 
reliability, small size, uncomplicated control method, and low 
cost [1]-[7]. With the controller unit, the maximum power 
point (MPP) of the PV string can be continuously achieved in 
every operating condition and in the power control. 
The improved designs of the perturb and observe (P&O) 
methods, which were in accordance with the MPPT 
algorithms, were presented in [8]-[12]. All of these 
algorithms provide higher performance compared to the 
classical P&O method. A power measurement was proposed 
in [9] to precisely identify how much power change was 

produced from the change in irradiation, which is called the 

optimized dP -P&O method. This method can track the MPP 

accurately. In [10], the direction of varying irradiation can be 
estimated correctly. On the basis of this method, the power 
losses caused by rapidly changing irradiation can be 
significantly reduced. However, to accomplish the two 
solutions reported in [9] and [10], the controller still requires 
more time and higher performance. In [11], a wide-bandwidth 
DC voltage control loop of the P&O method was improved. 
However, this method cannot efficiently ensure the stability 
of the PV system at any operating condition. In [12], a proper 
design procedure for the sliding-mode controllers was 
compiled to ensure the stability of MPPT requirements, but 
this method needed the low-pass (LP) filter and was much 
more complex than the classical P&O method. The hill 
climbing and incremental conductance MPPT algorithms 
were reported in [13] and [14]. The performance of both 
MPPT methods depended on the sampling time and the step 
size of perturbation. By contrast, the ripple correlation control 
(RCC) MPPT algorithms were proposed in [15]-[20]. 
Compared with the method in [9]-[12] and [13], [14], the 
RCC MPPT method does not need the step perturbation to 
achieve the MPP due to the inherent gradient increment 
feature approach to the MPP, which can be simply 
implemented through an analog or digital circuit. The use of 
the RCC MPPT method for a DC–DC converter, which 
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proved the high performance of this algorithm, was reported 
in [15] and [16]. An extreme seeking method for the RCC 
MPPT method used for a grid-connected inverter was 
proposed in [17]. Based on this method, the HP filter is still 
used to obtain the desired ripples. In [18], the modified 
extreme seeking control for a boost DC–DC converter was 
also reported. In [19], a combination of the RCC MPPT 
method and the model reference adaptive control method was 
addressed to eliminate the overshoot produced by using the 
conventional MPPT algorithm. In addition, an RCC MPPT 
method for the single-stage single-phase GCPVS was 
introduced in [20]. This method requires the first-order HP 
and LP filters to generate the ripples of the PV power, PV 
voltage, and desired average value of the ripple product. 
However, some of the drawbacks to these ripples and this 
average value depend on their time constants and the need to 
eliminate the AC component, which is included in the 
measured PV voltage, for a PI voltage controller. Most of 
these drawbacks are results of the reduction in the 
performance of tracking and the efficiency of the PV system. 

To solve these drawbacks, the utilization of the moving 
average filter, which is sometimes called arithmetic mean 
function, is used in many applications [21] and was firstly 
applied into the MPPT algorithm for the single-stage 
single-phase VSI GCPVS in [22] and [23]. This development 
modifies the conventional RCC MPPT method, which then 
enabled the method to simply and precisely extract the valid 
AC and DC components required in the MPPT method 
without the carefulness of the time constant designs in HP 
and LP filters and the increment of the AC component filter 
function in the PI DC voltage controller. In this study, the 
modified RCC MPPT method for the single-stage 
single-phase VSI GCPVS is extended with deep analysis and 
comprehensive study on the accounts of the arithmetic mean 
function principle along with its modification in the proposed 
MPPT method, the selection of the suitable integral gain for 
an integrator in the proposed MPPT method, and the details 
of the cascade loop controllers for the single-stage 
single-phase VSI GCPVS. Moreover, the modified RCC 
MPPT method is challenged by the simulation results directly 
compared with the experimental results, which can confirm 
the feasibility of the proposed control scheme for the 
single-stage single-phase VSI GCPVS and can also be 
compared with the existing and well-known RCC MPPT and 
P&O MPPT methods. 

 

II. CONVENTIONAL RCC MPPT METHOD 

The zero partial derivative of the PV power to the PV voltage 

PV PV/ 0p v    is the essential value used to verify the MPP of 

the PV system. Furthermore, the change in PV power PVp  

and the PV voltage PVv  act as the AC components or the 

ripples of the PV power PVp  and the PV voltage PVv ,  

PVv PVi gi gv

 
 

Fig. 1. The power scheme of the single-stage single-phase VSI 
GCPVS. 
 
respectively, which can be described as follows [20]: 

PV PV

PV PV

0
p p

v v


 





. (1)

In [8]–[12], the MPP of the PV systems is achieved by 
adapting the function of the derivative of power to voltage in 
terms of ripples in Eq. (1) to avoid the critical calculation of 
the instantaneous power and voltage ripples by averaging the 

product of these ripples with the PV voltage ripple PVv , 

which is given by 

 PV PV
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 
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 (2)

where ripT  is a cycle time of ripples. On the basis of (2), the 

sign of the derivative of power to voltage can be adapted 

directly along the average of the product PV PVp v   due to the 

average of 2
PVv , which is always a positive value. Therefore, 

this sign value is adequate to track the MPP PV voltage as 
follows: 

 
MPP PV 

PV
PV PV MPP PV 

PV
MPP PV 

1     

sign  sign  0       

-1      

if v v
p

p v if v v
v

if v v

  
      
   

  . (3)

Three situations of the sign signal are 1 , 0 , and 1 , 
and they are used to indicate an increase, standby, and 
decrease in the PV voltage PVv  for tracking the MPP PV 

voltage MPPv , respectively. To achieve the sign as (3), the 

power and voltage ripples have to be obtained correctly as the 
basic theory of the AC components or ripples, which is 
calculated by 

PV PV PV PV PV PV and    ,p p p v v v      (4)

where PVp and PVv are the average PV power and PV 

voltage, respectively. Furthermore, a method that obtains the 
desired ripples exploited by the conventional RCC MPPTs 
[15]-[20] is used in the HP filter to avoid the DC component 

and let the LP filters average the product of ripples PV PVp v  . 

Although the use of the filters is not complex and achieving 
the desired ripples or average with only one process is easy, it 
still has some drawbacks with respect to the definitions of the 
suitable time constants for the HP and LP filters to produce a 
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high level of accuracy of the sign signal, which is still 
required as a period of time to expand the time delay for 
indicating the MPP of the sign signal. As mentioned, to 
improve the method that aims to harvest the 
high-performance MPP indicator with the desired sign signal, 
the modified RCC MPPT method is then proposed using the 
arithmetic mean function algorithm, which is discussed in 
Section III. 
 

III. PROPOSED MODIFIED RCC MPPT METHOD 

Using the proposed modified RCC MPPT method, which 
is directly based on the operation of the sign signal, it is 
dependent on the average product between the ripples of PV 

power PVp  and PV voltage PVv , which are used for 

tracking the MPP. With this method, the conventional method 
discussed in Section II is modified by applying the arithmetic 
mean function principle, as further discussed in Section III-A, 
instead of the HP and LP filters to extract the AC components, 

which are the ripples of PV power PVp  and PV voltage PVv , 

and the DC components, which is the average product of 

PV PVp v  , respectively, as analyzed in Section III-B. 

Subsequently, the relative selection of the suitable integral 

gain dvK  in the proposed MPPT algorithm is accordingly 

considered in Section III-C. Additionally, the cascade loop 
control represented by the DC voltage controller and the 
grid-connected current controller is addressed in Section 
III-D. 

A. Principle of Arithmetic Mean Function  

The typical principle of the arithmetic mean function (MF) 
in continuous-time domain [21], with the arbitrary input 
signal ( )x t , can be defined as 

1
( ) ( ) ,

w

t

t T
w

x t x t dt
T 

   (5)

where wT  is the time window width used to calculate the 

arithmetic mean function of the input signal ( )x t . To 

determine its behavior in the frequency domain, by taking the 
Laplace transform into (5), the transfer function of the 
arithmetic mean function can be expressed as 

DC

( ) 1
MF ( )

( )

wT s

w

X s e
s

X s T s


  . (6)

Replacing s j  in (6), the arithmetic mean function 

characteristics through the bode plot for giving 0.01wT   s 

with consideration of low frequency (1 Hz) to high frequency 
(1 kHz) is represented in Fig. 2(a). In this figure, the 
arithmetic mean function can block the AC component of the 
input signal ( )x t  for all the integer multiples of frequency 

1 wT . This finding means that it can easily extract the DC 

component in the input signal ( )x t , which has the  
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Fig. 2. Bode plots of arithmetic mean function principle for 
=1 100Hzw wf T  : (a) DC component extraction, (b) AC 

component extraction. 
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Fig. 3. Block diagram of proposed modified RCC MPPT method. 
 

fundamental frequency 1w wf T , with good odd and/or 

even harmonic elimination. 
The pure AC component of the arbitrary input signal ( )x t  

can be achieved by modifying the operation of the arithmetic 
mean function as follows: 

1
( ) ( ) ( ) ( ) ( )

w

t

t T
w

x t x t x t x t x t dt
T 

     . (7)

Likewise, its frequency appearance can be checked by 
taking the Laplace transforms in (7). Thus, the transfer 
function is 

AC DC

( ) 1
MF ( ) 1 MF ( )

( )

wT s
w

w

X s e T s
s s

X s T s

  
   


. (8)

The bode plot of (8) is shown in Fig. 2(b) with the 
capability of pure AC component extraction in the input 
signal ( )x t , which means that it can provide the desired peak 

value without shifting the phase of the AC component for the 
case of the fundamental frequency of the input signal ( )x t  

being 1w wf T . 

B. Modified RCC MPPT Method 

As shown in Fig. 3, the key idea of the proposed modified 
RCC MPPT method is using the arithmetic mean function, 
which is a much simpler theoretical principle with high 
precision of DC and AC component extractions regardless of 



Modified RCC MPPT Method for Single-stage Single-phase Grid-connected …                1341 

 

the complicated design of the relevant parameters in time 
constants compared to other filters. First, to achieve the 

ripples of PV power PVp  and PV voltage PVv  from the 

measured instantaneous PV power PVp  and PV voltage 

PVv , respectively, these ripples can be obtained using the 

concept of (7), resulting in 

2 2
PV PV PV PV PV PV0 0

  2   and   2
T T

p p f p dt v v f v dt      . (9)

In (9), due to the proposed MPPT method applied in the 
single-stage single-phase VSI GCPVS, the grid frequency is 

50f  Hz and 1T f  is a time period of the grid. Thus, 

the frequencies of the ripples of PV power PVp  and PV 

voltage PVv  are twice the grid frequency (100 Hz). 

Therefore, the time window widths used to calculate the 

ripples of PV power PVp  and PV voltage PVv  are set at 

1 2 0.01wT f  s, which produces pure ripples of the PV 

power PVp  and PV voltage PVv  with the desired peak 

values of the ripples and the constant 100 Hz frequency, as 
exemplified in the shaded area of Fig. 2(b). 

After achieving the ripples of the PV power PVp  and PV 

voltage PVv  of Eq. (9), the product of the ripples PV PVp v   is 

then activated and its frequency still resembles the ripples of 

the PV power PVp  and PV voltage PVv . Consequently, the 

average of product PV PVp v   can be forwarded into the 

processing of the sign signal computation by considering the 
concept of (5) as 

2
PV PV PV PV0

 2
T

p v f p v dt     . (10)

From Eq. (10), it is also achieved using the same time 

window widths wT  as (9), which is why the DC component 

can be surely decomposed by blocking the 100 Hz product 

ripple PV PVp v  component, as illustrated in the shaded area of 

Fig. 2(a), as well as the other integer harmonic components in 

the product ripple PV PVp v  . In addition, the average PV 

voltage PVv  is obtained by the same algorithm of (10), 

which further uses the design of the DC voltage controller 
(see Section III-D). 

Then, the computation of the sign signal is conducted in 
the same way as (3) by using the comparative condition 

between the average product PV PVp v   obtained from (10) 

and the reference zero to build the sign signal for tracking the 
MPP with a high precision and convenient mathematical 
implementation based on the account of the typical principle 
of the arithmetic mean function. However, the performance 
of the proposed MPPT method is also dependent on the 

defined value of the integral gain dvK . The selection 

principle of the suitable integral gain dvK  for the system is  
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Fig. 4. Criteria for selecting the integral gain dvK . 
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explained in the following. 

C. Selection Principle of Integral Gain dvK  

To generate a voltage waveform for detecting the tracking 
of the sign signal, an integrator, which produces a linear 
characteristic for the output with the speed depending on the 
slope offered by the integral gain dvK , is transformed as 

   TK PV PV dvsign ,v p v K dt     (11)

where TKv  is the tracking voltage, which is a relative ramp 

output varying in accordance with the tracking of the input 
sign signal and dvK  is the integral gain of an integrator. 

To reasonably select the suitable integral gain dvK  (see 

Eq. (11)) and achieve a good performance of the proposed 
MPPT algorithm for the single-stage single-phase VSI 
GCPVS, the simulated examples of the tracking voltages 

TKv  with five different integral gains dvK  of 50, 40, 30, 20, 

and 10 are illustrated, as shown in Fig. 4, in a case study of 
upward (-1→0→+1) and downward (+1→0→-1) transitions 
of the sign signal. The sign signal attempts to track the MPP 
with the sampling time of 2 s for a visible description. In the 
figure, the sign signal is initially −1, which leads to the 

continuous ramp down of each tracking voltage TKv  (see 

lines , , , , and ) from 0t   s with their slopes 

corresponding to the integral gains dvK . When the sign 

signal can meet the MPP at 1t   s, it is immediately 

DE Decoupling Process  
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changed to +1 and the tracking voltages TKv  are also 

changed as ramp-up responses. The tracking voltages TKv  

with the high integral gain dv 50K   can reach the MPP 

faster than those of the other gains. However, it also behaves 
as a large ripple, which is generally undesirable in PI 

controllers. By contrast, the tracking voltages TKv  may be 

too slow and unable to capture     the     MPP     with    low     

integral    gain at    dv 10K  . Therefore, the use of the integral 

gain dv 20K   is effective enough for the proposed MPPT 

method, which means that it is fast enough to track the MPP 
with the agreeable compromise of the ripple magnitude of the 

tracking voltages TKv , which is further transferred to a part 

of the cascade loop controllers, as shown in Fig. 5. 

D. Cascade Loop Controllers 

In the DC voltage controller, the PV voltage reference *
PVv  

is generated by summing the rated MPP voltage MPPV  and 

the tracking voltage TKv  given by (11) to control the PV 

voltage PVv  that always operates on the MPP voltage MPPV . 

Here, it can be expressed as 
*
PV MPP TK ,v V v   (12)

where MPPV  is the initial value around the rated MPP 

voltage at the standard test condition (STC) of the PV array. 

To regulate the PV voltage PVv  following the MPP voltage 

of the PV array drawn by the reference PV voltage *
PVv , a PI 

DC voltage controller is used to eliminate the steady-state 
error and achieve the MPP voltage, which is based on 
Kirchhoff’s current law at the connected point among the PV 
array, the capacitor, and the inverter input terminals (see Fig. 
5) as given by 

C
C PV INV  ,

dv
i i i C

dt
    (13)

where INVi  is the instantaneous input current of the inverter. 

Generally, the inverter and inductor filter ( fL ) of the system 

are limited and have been omitted. Moreover, the PV power 

PVp  is the sum of the instantaneous capacitor power Cp  

and the instantaneous grid power gp , which is equal to the 

instantaneous input power of inverter INVp . The reference 

grid power can be calculated as 

* * C
g INV PV PV  (  )

dv
p p v i C

dt
   . (14)

From (14), to avoid some ripples included in the reference 
grid power *

gp , the average PV voltage PVv  can be replaced 

with the instantaneous PV voltage PVv , with the existing 

average PV voltage PVv , without extending the delay time. 

In the grid-connected current controller, the main control 
objective for the proposed single-stage single-phase VSI 
GCPVS is to inject the active power into the grid with a unity 

power factor, which is based on the standard decoupling 
single-phase  current control  [7, 10]. From Eq. (3) and Fig. 3, 

if the average PV voltage PVv  is higher than the reference 

PV voltage *
PVv , then the average PV voltage PVv  has to be 

reduced by increasing the grid current gi , and then *
PVv  is 

negative and PVv  is positive. The value of the reference PV 

voltage *
PVv  is compared with the average PV voltage PVv  

to generate an error signal. This signal is inputted into the PI 
voltage controller that determines the reference active power 

current component *
gdi , whereas the reference reactive power 

current component *
gqi  is 

* *
g g* *

gd gq
gd gd

2 2
 and   =  0,

p q
i i

V V
   (15)

where *
gq  is the reactive power, gd gq ,  V V  are the d q  

axis grid voltage components, gd gˆV v  is the peak value of 

the grid voltage gv̂ , and the grid voltage of q  axis is set to 

zero, gq 0.V   From (15), the required reference inverter 

voltage and the PI current controllers with a decoupling 
process are used to regulate the reference inverter voltage 
components, *

odv  and *
oqv , which are calculated by 

* * *
od gd gq gd
* * *
oq gq gd

 .
0f f

v i i Vd
L L

v i idt


       
         

            
 (16)

From the preceding equation, the variables are transformed 

to the    axis reference inverter voltage component *
ov   

by the position of the grid voltage  g . A pulse width 

modulation (PWM) with unipolar technique is used to define 
the reference inverter voltage in the PWM block (see Fig. 5). 

A simulation model in MATLAB/Simulink is built to 
investigate the performance of the considerable system 
working with the proposed MPPT method with a comparison 

between the selective integral gain dv 20K   and the other 

gains extending the discussion in Section III-C. Moreover, 
the relevant parameters in Section IV (see Table I) are carried 
out, as shown in Fig. 6. In the first condition, the irradiance 

iG  steps down from 1000 2W m  to 600 2W m  (see Fig. 

6(a)). dv 20K   is selected, and the reference PV voltage 

*
PVv  in Fig. 6(b) and the reference active current *

gdi  in Fig. 

6(c) are changed from the original MPP operation to the new 
MPP operation, where their speed MPP convergence is faster 

than that of the lower integral gain dv 10K  . However, it is 

almost the same as those of the higher integral gains, but has 
a lower ripple, which is also more effective to transfer and 
operate PI controllers in DC-voltage loop control and 
grid-connected current loop control (see the zoomed period in 

Fig. 6(c)). The corresponding PV power PVp  can be  
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Fig. 6. Dynamics of power and control performances. 

 
observed in Fig. 6(d), where the MPP PV power can be 
achieved and has a good step change from approximately 952 
W to 556 W according to the step change of the irradiance 

iG  for all of the considerable integral gains, due to the 

agreeable work of the cascade loop controllers. This finding 
can also be examined by the corresponding P–V curve (Fig. 
6(e)) from the MPP of period C to period D. Then, the next 

step-down change was from 600 2W m  to 300 2W m , and 

the returned-upward step changes also provided the same 
response, but only when operated at a different MPP, as 
shown from the transition of the MPP in period D to period E 
and the upward changes from period E to period D and 
further to period C. 

 

IV. SIMULATION AND EXPERIMENTAL RESULTS 

In this section, the proposed system presented as 
single-stage single-phase VSI GCPVS and the modified RCC 
MPPT method, as shown in Fig. 5, has been verified by the 
MATLAB/Simulink simulation environment, and the 
experimental implementation has been conducted on the 
laboratory prototype. Fig. 7 shows an overview diagram of 
the experimental prototype of the proposed system, which 
consists of two major parts. The first part is the controller 
using a dSPACE DS1104 controller via a CLP1104 
input/output interface board commanded by a programmable  

TABLE I 
MAIN DESIGNED PARAMETERS OF PV SYSTEM 

Parameters  Values 

a-Si-based PV module (LSU58, Kaneka): 

 Maximum power in STC (PMPP) 58 Wp

 Open-circuit voltage in STC (Voc) 85 V

 MPP voltage and current in STC (VMPP, IMPP) 63 V, 0.92 A

PV array:  

 Rated power (Prated) 928 W

 Rated voltage and current (Vrated, Irated) 504 V, 1.84 A

H-bridge VSI:  

 Capacitors and inductor (C1, C2) 2200 μF,8 mH

 Switching frequency (fsw) 14 kHz

PI controllers:  

 Dc voltage controller (Kpv, Kiv) 0.08, 0.35

 Grid-connected current controller (Kpc, Kic) 15, 2000

Single-phase utility grid:  

 Grid voltage and frequency (Vg, f1) 220 V, 50 Hz
 

computer (PC) system, where the sampling time rates of the 
cascade loop control are given by the DC voltage control and 
the grid-connected current control are set at 100 and 10 μs, 
respectively. The second part is the hardware included in the 
PV array source and the grid-connected VSI, which is 
controlled by the PWM signals with a deadtime of 4 μs. For a 
direct comparison, the parameters are set to be the same for 
the simulation and experiment, as shown in Table I. 
Significantly, the investigation considers the following 
points: i) to demonstrate the authentic precision of the 
proposed MPPT algorithm for the single-stage single-phase 
VSI GCPVS, ii) to demonstrate the dynamic performance of 
the proposed MPPT algorithm applied in the single-stage 
single-phase VSI GCPVS for interfacing with the 
single-phase utility grid, iii) and to evaluate the performance 
of the proposed system. 

A. Precision of Modified RCC MPPT Method 

Fig. 8 shows the close-up operation during the leading 
edge of the sign signal and the reliability of the proposed 
modified RCC MPPT method. This process is performed by 

commanding the PV current PVi  from 0 A to 1.25 A. Upon 

commencement (in area A), the PV power PVp  is lower than 

the MPP, which means that the MPP voltage is also lower 

than the PV voltage PVv . Therefore, in this area, the average 

of the ripple product PV PVp v   is maintained below 0, leading 

to “−1” for the sign signal. Consequently, the PV power PVp  

and the PV current PVi  are continuously increased, except 

that the PV voltage PVv  is reduced. When the PV power 

PVp  is identical to the MPP, then the sign signal is precisely 

“0”. The exact MPP occurs at the knee point of the PV power 

PVp , and it can also corroborate the methodical precision of 

the proposed MPPT algorithm. Furthermore, the PV voltage  



1344                      Journal of Power Electronics, Vol. 17, No. 5, September 2017 

 

PVvPVi

fL
1C

2C

gv

gi
*
gp











     
                        (a)                                                        (b) 
Fig. 7. Laboratory prototype setup of proposed system: (a) Diagram. (b) Photograph of hardware setup. 

 

PVv  is lower than the MPP voltage and the sign signal is 

immediately changed to “+1,” shown in area B. The PV 

current PVi  and the PV voltage PVv  still increase and 

decrease, respectively, and the PV power PVp  begins to 

reduce from the MPP accordingly. All those variables are 
constant during the last 2 s period on the rightmost side until 

the PV current PVi  is constrained as a constant of 

approximately 1.25 A. By contrast, the sign signal again 
changes from “+1” to “0” and “−1,” respectively, when the 

PV voltage PVv  or the PV power PVp  are increased to the 

MPP. This finding means that the proposed MPPT method 
will always track the MPP to keep it constant. The good 
agreement between the simulation and experimental results 
can confirm the precision of the proposed MPPT method in 
theoretical modeling and real plant systems, as shown in Figs. 
8(a) and (b), respectively. 

B. Dynamic Performance of Modified RCC MPPT 
Method 

The step response of the system based on the proposed 
modified RCC MPPT method is shown in Fig. 9. At period D, 

the PV power PVp  is initially at the MPP of approximately 

36% of the rated power with a single string of the PV array. 
Then, it is changed to 72% of the rated power at period C by 
connecting the other remaining string to the PV array. 

Although the slight deviation of the PV voltage PVv  is drawn 

at the transient period, as observed in Fig. 9(a) (see the 
second trace), the system with the proposed MPPT method 
can immediately track the MPP. The system can also be 
inspected with the slight error position of the MPP voltage in 
the corresponding P–V curve at period D before changing the 

MPP of period C. The grid-connected active current gdi  

accordingly provides a critical damped stepped-up response, 
whereas the reactive component can be commanded to keep 
the constant at zero, as shown in the third trace. Therefore, on 

the next trace, the unity power factor of the voltage and 
current for the grid side can be achieved in steady-state and 
dynamic operations. Subsequently, these aforementioned 
responses were conducted in the same way as the challenge 
of the stepped-down PV power from periods C to D. The 
experimental results are in good agreement with the 
corresponding behavior, as shown in Fig. 9(b). Sequentially, 

the instantaneous grid voltages gv  and currents gi  in the 

steady state of periods D and C are shown in Figs. 10(a) and 

10(b) with a good unity power factor expression and iTHD  

qualities below 5% by 2.74% and 1.29%, respectively. 
 

To demonstrate the sudden variation in the irradiance, the 
dynamic linear shading results of the simulation and 
experiment are shown in Figs. 11(a) and 11(b), respectively. 

The PV power PVp  and PV current PVi  are found to have a 

linear change with time 0.3t  s. During the dynamic 

response, the grid current gi  is slightly affected and kept 

constant without the overshoot of a new MPP operation. 
Moreover, the P–V curves are shown with the corresponding 
operating points. The simulated and experimental results are 
also in good agreement, ensuring the validity of the MPPT 
approach. 

 

Fig. 12 shows the comprehensive performance of the 
proposed modified RCC MPPT method (see Fig. 12(a)) 
because the beginning of the steady-state operation included 
the shading condition compared with the conventional RCC 
MPPT method (see Fig. 12(b)) and the P&O MPPT method 
(see Fig. 12(c)). The realistic solar irradiances in the real 

plant are 2920W m , 2882W m , and 2910W m , 

respectively. With the proposed MPPT method in Fig. 12(a), 
the system is initially operated without the MPPT algorithm, 
and hereby the utility grid is fed by 0 W along with the 
absences of PV and grid currents, except that the PV voltage 
reaches approximately 600 V as it is the open-circuit voltage 
of the PV array. This operating period can be investigated at  

H-bridge VSI 

fL  

Voltage and current sensors

Gate drivers

1 2,  C C

CLP 1104

Utility grid 

PV array input
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(a)                                                  (b) 
Fig. 8. Verification in accuracy and precision of proposed modified RCC MPPT method by increasing PV current PVi  from 0 A to 

1.25A. (a) Simulation results. (b) Experimental results. 
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(a)                                                   (b) 
Fig. 9. Dynamic response of system using proposed modified RCC MPPT method for step change of PV power. (a) Simulation results. 
(b) Experimental results. 
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(a)                                                 (b) 
Fig. 10. Steady-state experimental waveforms of the grid voltage gv  and current gi  reported in Fig. 9(b) with (a) PV power PVp  375 

W and (b) the PV power PVp  750 W. 
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(a)                                              (b) 

Fig. 11. Dynamic response of system using proposed modified RCC MPPT method for linear shading of PV power. (a) Simulation 
results. (b) Experimental results. 
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Fig. 12. Experimental results of system response since starting operation. (a) Modified RCC MPPT method. (b) Conventional RCC 
MPPT. (c) P&O MPPT. 
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period A in the corresponding P–V curve. When the proposed 
MPPT algorithm is started during period B, the proposed 
MPPT algorithm attempts to track the MPP from this period 
to period C with the increments of the PV power and current, 
but the PV voltage is decreased. Hereby, the instantaneous 
injection of the grid current via the H-bridge VSI is then 
conducted. Until the PV power reaches the MPP at 731 W in 
period C, the PV current and voltage are approximately 1.68 
A and 435 V, which is theoretically analyzed to be 
approximately 79% of the open-circuit voltage. As expected, 

it can supply a 682 W power to the interfacing utility grid. 
Then, the 50% shading condition is also examined by 
disconnecting a PV string, as shown from periods C to D, 
where the response is similar to the stepped-down response 
from periods C to D of the prior case study discussed in Fig. 
9. The comparison between the proposed MPPT method and 
the two results of the conventional methods shows that the 
responses of the system in these three MPPT methods are the 
same. That is, the performance of the proposed modified 
RCC MPPT method is able to track the MPP, whether it is 
the starting, dynamic changing or steady-state or any possible 
shading condition, where the performance is equivalent to 
that of the existing and well-known RCC MPPT and P&O 
MPPT methods. Furthermore, during the step dynamic 
changes for start and shading operations, the desirable 
MPPTs are immediately satisfactory for all the PV voltage 

PVv , and the PV power PVp , PV current PVi , and grid 

current gi , in accordance with the proposed method (see Fig. 

12(a)), thereby conforming with those of the existing 
methods in Figs. 12(b) and 12(c). 

 

V. CONCLUSIONS 
 

In this study, a modified RCC MPPT algorithm using the 
simple arithmetic mean function has been proposed and 
validated for the single-stage single-phase VSI 
grid-connected PV system. This algorithm does not need 
filters to generate the PV power and PV voltage ripples and 
the average value of the ripple product. In addition, an AC 
component filter is not required in the part of a PI voltage 
controller. A high-accuracy and high-precision MPPT has 
been achieved during steady-state and dynamic shading 
operating conditions. The simulation and experimental results 
confirm the performance of the proposed control algorithm 
for the single-stage single-phase VSI grid-connected PV 
system. 
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