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Abstract 
 
This paper presents a digital control method for a single-phase voltage-source inverter, implemented on the TI Delfino F28377S microcon-

troller and developed using a Model-Based Design approach to shorten the development cycle. In digital control, a major challenge arises 

from delays introduced by ADC and PWM peripherals, as well as the computation time of the microcontroller, which can degrade control 

performance. To address this issue, the paper proposes employing a Lead compensator to mitigate the delay effect, thereby enhancing dynamic 

response and output voltage quality. Both simulation and experimental results demonstrate that the proposed delay compensation method 

achieves superior performance compared to conventional digital control. 
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Các ký hiệu 

Ký hiệu Mô tả 

𝐺𝑣(𝑠), 𝐺𝑑𝑡𝑣(𝑠), 𝐺𝑖(𝑠), 𝐺𝑑𝑡𝑖(𝑠) Hàm truyền  

Các từ viết tắt 

PWM pulse width modulation 

PI proportional-integer 

PR 

ADC 

proportional-resonant 

analog to digital converter 

 

Tóm tắt 
 
Bài báo này trình bày phương pháp điều khiển số cho nghịch lưu 

nguồn áp một pha, sử dụng vi điều khiển TI Delfino F28377S và 

cách tiếp cận Model-Based Design để rút ngắn thời gian phát triển. 

Một vấn đề quan trọng trong điều khiển số là độ trễ sinh ra do ngoại 

vi ADC, PWM và thời gian tính toán của vi điều khiển, gây suy giảm 

chất lượng điều khiển. Bài báo đề xuất sử dụng bộ điều khiển Lead 

nhằm giảm thiểu ảnh hưởng này, cải thiện đáp ứng động và chất 

lượng điện áp đầu ra. Mô phỏng và thực nghiệm cho thấy phương 

pháp bù trễ đề xuất giúp hệ thống đạt chất lượng tốt hơn so với điều 

khiển số thông thường. 

1. Giới thiệu 

Bộ nghịch lưu nguồn áp một pha là một trong những 

thành phần cốt lõi trong các hệ thống điện tử công suất, với 

chức năng chuyển đổi nguồn một chiều thành điện xoay chiều 

có thể điều chỉnh biên độ và tần số. Thiết bị này đóng vai trò 

quan trọng trong nhiều ứng dụng thực tế như điều khiển động 

cơ, cấp nguồn cho tải xoay chiều từ các hệ thống năng lượng 

tái tạo (ví dụ: pin mặt trời, ắc quy), cũng như đảm bảo nguồn 

điện liên tục trong các bộ lưu điện (UPS) [1]. 

 

Hình 1: Sơ đồ nghịch lưu nguồn áp một pha. 

Trong bối cảnh lưới điện hiện đại đang dịch chuyển sang 

mô hình phân tán và tích hợp năng lượng tái tạo, bộ nghịch lưu 

trở thành thành phần trung gian trong quá trình hòa lưới, điều 

tiết công suất và cân bằng tải. Chất lượng đầu ra của bộ nghịch 

lưu là yếu tố then chốt để duy trì ổn định của hệ thống, đặc biệt 

trong điều kiện tải phi tuyến biến đổi nhanh [2]. Do đó, việc 

nghiên cứu và tối ưu hóa bộ nghịch lưu nguồn áp một pha 

không chỉ mang ý nghĩa kỹ thuật mà còn đóng vai trò quan 

trọng trong phát triển hệ thống điện thông minh và bền vững. 

Mặc dù bộ nghịch lưu nguồn áp một pha là cấu trúc quen 

thuộc trong nhiều hệ thống điện công suất, nhưng để đáp ứng 

các yêu cầu ngày càng cao về chất lượng điện áp đầu ra, khả 

năng đáp ứng nhanh, ổn định và linh hoạt, thì các phương 

pháp điều khiển truyền thống như sử dụng mạch tương tự,  

đang dần bộc lộ những hạn chế. Điều khiển tương tự tuy có 

độ trễ thấp và cấu trúc đơn giản, nhưng lại thiếu tính linh hoạt, 

khó hiệu chỉnh và không thích hợp với các thuật toán điều 

khiển hiện đại. Theo nghiên cứu  [2] đã chỉ ra rằng, với tải phi 

tuyến và dải tần số rộng, các bộ điều khiển tương tự hoặc số 
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đơn giản dễ bị suy giảm hiệu năng do giới hạn độ rộng xung 

và sai lệch thời gian phản hồi. 

Trong khi đó, điều khiển số nổi lên như một giải pháp ưu 

việt với khả năng mô hình hóa, lập trình và triển khai các thuật 

toán điều khiển phức tạp trên vi điều khiển, DSP hoặc FPGA. 

Tuy nhiên, điều khiển số cũng đưa vào hệ thống một độ trễ 

nhất định, do các bước lấy mẫu ADC, tính toán số học, cập 

nhật PWM, ảnh hưởng trực tiếp đến tính ổn định và hiệu quả 

điều khiển. 

Theo phân tích [3], chính các độ trễ này gây mất pha tại 

vùng cộng hưởng, làm cho các phương pháp giảm chấn chủ 

động dựa trên phản hồi dòng trở nên kém hiệu quả, đặc biệt 

khi tần số cộng hưởng vượt quá 1/6 tần số lấy mẫu. Điều này 

đã thôi thúc nhiều nghiên cứu tìm kiếm các kỹ thuật bù trễ 

hiệu quả nhằm cải thiện độ ổn định và đáp ứng của hệ thống.  

Trong đó, phương pháp chèn thêm diện tích (additional area 

insertion) [4] và tương đương diện tích (area equivalence) [5] 

tập trung vào việc hiệu chỉnh đáp ứng tần số thông qua khâu 

hiệu chỉnh ngoại vi, giúp khôi phục lại dự trữ pha bị mất do 

trễ. Các cấu trúc này thường sử dụng các khối lọc hoặc bù bổ 

sung gắn vào vòng phản hồi dòng điện, giúp hệ thống ổn định 

hơn mà không cần thay đổi lõi điều khiển chính. 

Trong khi đó, các nghiên cứu [6], [7] khai thác liên kết 

bù pha bậc nhất và bậc hai (lead links) như một phần của bộ 

điều khiển phản hồi dòng hoặc phản hồi dòng tụ. Các khối bù 

này được đặt trực tiếp vào vòng điều khiển, giúp tăng biên độ 

và pha trong vùng cộng hưởng. Tuy nhiên, do đặc tính tăng 

độ lợi mạnh ở tần số cao, các liên kết này có thể làm khuếch 

đại nhiễu, đặc biệt ở gần tần số Nyquist, gây nguy cơ mất ổn 

định nếu không giới hạn hợp lý. Theo nghiên cứu [8] đã chỉ 

ra rằng nếu không được kiểm soát, các bộ bù dạng lead bậc 

nhất có thể gây độ lợi vô hạn, làm mất ổn định toàn bộ hệ 

thống. 

Nổi bật trong số đó, nghiên cứu [3] đề xuất một cấu trúc 

điều khiển dạng phase-shaping gồm bộ bù pha sớm rời rạc 

(lead compensator) kết hợp với bộ lọc thông thấp, cho phép 

mở rộng vùng ổn định lên đến 1/4fₛ mà vẫn hạn chế nhiễu cao 

tần. Tuy nhiên, phương pháp này tương đối phức tạp và khó 

triển khai trên các hệ thống nhúng có tài nguyên giới hạn. 

Ở hướng tiếp cận đơn giản hơn, nghiên cứu [9] đề xuất 

kỹ thuật bù trễ dựa trên việc dịch thời gian mẫu và hiệu chỉnh 

điểm đặt đầu vào mà không cần mô hình hệ thống chính xác, 

dễ triển khai và vẫn duy trì khả năng giảm chấn. 

Từ những phân tích trên, có thể thấy các phương pháp bù 

trễ hiện có đều mang lại hiệu quả đáng kể nhưng đi kèm theo 

những hạn chế nhất định, hoặc yêu cầu mô hình hệ thống 

chính xác, hoặc làm tăng độ phức tạp phần cứng và thuật toán. 

Vì vậy, trong đề tài này, nhóm chọn phương án sử dụng bộ bù 

Lead rời rạc - một giải pháp đơn giản, dễ thiết kế nhưng vẫn 

hiệu quả trong việc cải thiện dự trữ pha và đảm bảo ổn định 

cho hệ thống điều khiển số có trễ thấp. Phương pháp này đóng 

vai trò như một cầu nối hợp lý giữa hiệu quả điều khiển và 

khả năng triển khai thực tế. 

Một yếu tố then chốt giúp triển khai điều khiển số hiệu 

quả chính là áp dụng phương pháp Model-Based Design 

(MBD). Thay vì lập trình từng dòng mã trên môi trường 

nhúng, MBD cho phép xây dựng toàn bộ mô hình hệ thống từ 

cảm biến, xử lý tín hiệu đến điều chế PWM trong 

Matlab/Simulink. Các khối điều khiển được rời rạc hóa phù 

hợp với tần số lấy mẫu, tín hiệu ADC và PWM được đồng bộ 

hóa chặt chẽ, từ đó đảm bảo mô phỏng sát thực và có thể sinh 

mã tự động để triển khai lên phần cứng. Phương pháp này giúp 

giảm thời gian phát triển, tăng độ chính xác và đảm bảo tính 

nhất quán giữa mô phỏng và thực nghiệm. 

Tóm lại, việc kết hợp điều khiển số, kỹ thuật bù đơn giản 

nhưng hiệu quả cùng phương pháp thiết kế MBD mang lại 

nhiều lợi thế về hiệu suất, độ linh hoạt và khả năng mở rộng  

là hướng đi phù hợp trong phát triển các hệ thống điều khiển 

công suất hiện đại. 

2. Cấu trúc điều khiển trên miền liên tục 

Mô hình liên tục làm giảm thời gian mô phỏng và độ 

phức tạp tính toán, cho phép dễ dàng phân tích ổn định, khảo 

sát đặc tính tần số, và kiểm thử các thuật toán điều khiển như 

PID, điều khiển dòng hoặc điều khiển vector. Dù vậy, mô 

phỏng miền liên tục không phản ánh chính xác ảnh hưởng của 

chuyển mạch thực tế như nhiễu cao tần, trễ thời gian hay tổn 

hao chuyển mạch, những yếu tố chỉ được thể hiện rõ trong mô 

hình rời rạc. Do đó, mô phỏng miền liên tục thường là bước 

đầu, trước khi chuyển sang mô hình chi tiết hơn phục vụ đánh 

giá cuối cùng. Trong phần này nhóm sẽ xét lần lượt từ cấu 

trúc vòng hở cho đến cấu trúc điều khiển vòng kín. 

2.1 Cấu trúc vòng hở 

 

Hình 2: Mô tả toán học nghịch lưu vòng hở. 

Ta có hệ phương trình không gian trạng thái mô tả bộ 

biến đổi nghịch lưu vòng hở: 

                                       

1
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U U
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L s r

i i i
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C s
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                                   (1) 

Hàm truyền:  

                                     
( )

( )
( )

s
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                             (2) 

2.2 Cấu trúc điều khiển vòng kín 

 

Hình 3: Mô tả toán học điều khiển vòng kín. 

Cấu trúc điều khiển vòng kín được sử dụng gồm 2 vòng 

điều khiển, cụ thể:  

Vòng ngoài: Điều khiển điện áp, so sánh điện áp ra Vo với giá 

trị đặt Vref. Sai số đưa vào bộ điều khiển điện áp Gv(s) để tạo 

ra dòng điện tham chiếu 
* ( )LI s . 
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Ta xét hàm truyền đối tượng mạch vòng điện áp:  

                                        
1

dtv

f

G
C s

                                         (3) 

Ta có mối quan hệ hàm truyền đạt: 

    
( ). ( ) ( )

( ) ( ) ( )
1 ( ). ( ) 1 ( ). . ( )

v dtv dtv
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U s V s I s

G s G s G s U G s
 

 
   (4) 

 

Hình 4: Mô tả toán học mạch vòng điện áp. 

Bộ điều khiển PR (Proportional-Resonant) lý tưởng để 

bám điện áp hình sin ở tần số 50 Hz mà không có sai số xác 

lập, có phương trình: 
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Lựa chọn tần số cắt  fcv = 500 Hz 

                          ( ( ) 180 )
cvc dtv s jA PM G s     o                     (8) 

Với PM là độ dự trữ pha mong muốn. 

Ta sẽ tính được tham số bộ điều khiển theo hệ phương trình 

dưới đây: 
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Vòng trong: Điều khiển dòng điện, mạch vòng dòng điện dùng 

cấu trúc điều khiển truyền thẳng bù trước (tín hiệu điện áp 𝑉𝑜 

được thêm vào để loại bỏ nhiễu tần số cộng hưởng). Bộ điều 

khiển sử dụng ở đây là bộ điều khiển PI. 

Ta có hàm truyền đối tượng: 
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Ta tính được mối quan hệ hàm truyền đạt: 
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Hình 5: Mô tả toán học mạch vòng dòng điện. 

Phương trình bộ PI:   
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Lựa chọn tần số cắt:  fci = 1800 Hz 

                            tan( ) ( ( ) 180 )
cic i s jA PM G s     o         (15) 

Với PM là độ dự trữ pha mong muốn. 

Ta sẽ tính được tham số bộ điều khiển theo hệ phương trình 

dưới đây: 

                           2
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3. Cấu trúc điều khiển trên miền rời rạc 

Khác biệt cốt lõi giữa điều khiển số và điều khiển liên 

tục nằm ở cách tín hiệu được xử lý và sinh ra trong hệ thống. 

Trong điều khiển liên tục, tín hiệu điều khiển được xử lý và 

tác động trực tiếp theo thời gian thực dưới dạng tín hiệu tương 

tự (analog), không qua khâu lượng tử hóa. Ngược lại, điều 

khiển số cần có khối chuyển đổi ADC (Analog-to-Digital 

Converter) để lấy mẫu và số hóa tín hiệu analog đầu vào, và 

sau khi xử lý, kết quả được đưa ra dưới dạng tín hiệu rời rạc 

thông qua bộ phát xung PWM số. Chính hai khâu chuyển đổi 

ADC và  phát xung PWM số này đã tạo nên độ trễ và ràng 

buộc về thời gian trong điều khiển số, nhưng cũng đồng thời 

cho phép thực hiện các thuật toán điều khiển phức tạp mà điều 

khiển liên tục khó có thể đáp ứng. 

3.1 Khâu chuyển đổi ADC 

Trong các hệ thống điều khiển số, độ trễ do quá trình lấy 

mẫu và xử lý tín hiệu là một yếu tố quan trọng ảnh hưởng đến 

hiệu năng vòng điều khiển. Thời gian lấy mẫu 𝑡𝑑 được định 

nghĩa là khoảng thời gian từ khi tín hiệu tương tự được đưa 

vào bộ chuyển đổi A/D (ADC) cho đến khi giá trị số tương 

ứng sẵn sàng để xử lý trong bộ điều khiển. Khoảng thời gian 

này, cùng với các bước xử lý kế tiếp, góp phần tạo nên tổng 

độ trễ của hệ thống. Cụ thể đối với vi điều khiển 

TMS320F2837xS, thời gian chuyển đổi ADC được tính theo 

công thức [10]:  

                          11. 0.275ADC ADCCLKT T s                           (17) 

trong đó 
1

40000000
ADCCLKT  là chu kỳ clock của module ADC 

bên trong vi điều khiển. 

Ngoài ra, độ phân giải của bộ chuyển đổi ADC cũng 

quyết định độ chi tiết của phép đo. Với độ phân giải nA/D = 12 

bit, dải đo tín hiệu từ 0 đến VFS = 3,3 V, độ lớn của mỗi mức 

lượng tử (quantization level) được xác định bởi: 

                                
/

/ 0.0008
2 A D

vs FS
A D n

V
q V                            (18) 

Giá trị lượng tử nhỏ giúp tăng độ chính xác trong việc số hóa 

tín hiệu đầu vào, tuy nhiên vẫn không tránh khỏi việc gây ra 



Journal of Measurement, Control and Automation, Vol 29 (4) (2025) 118-127, ISSN 3030-4555 121 

 

`Received: 17 August 2025; Revised: 19 September 2025; Accepted: 20 September 2025. 

trễ và nhiễu lượng tử, đặc biệt khi tín hiệu có biên độ nhỏ hoặc  

thay đổi nhanh. Do đó, trong thiết kế các bộ điều khiển số, cần          

tính toán kỹ lưỡng tổng thời gian từ lúc lấy mẫu cho đến khi 

cập nhật đầu ra PWM để đảm bảo hệ thống duy trì ổn định và 

phản hồi nhanh. 

 

Hình 6: Cấu trúc điều khiển rời rạc.

3.2 Khâu phát xung PWM số 

Phát xung PWM số được thực hiện trên các bộ vi điều 

khiển hiện đại, nguyên lý hoạt động có sự khác biệt rõ rệt. Tín 

hiệu không còn được xử lý dưới dạng liên tục mà thay vào đó 

là các giá trị rời rạc theo từng chu kỳ lấy mẫu. Quá trình so 

sánh biên độ giữa sóng mang và tín hiệu điều chế chỉ được 

thực hiện tại các thời điểm nhất định, do đó tín hiệu điều khiển 

được cập nhật theo từng bước thời gian nhất định chứ không 

tức thời như ở hệ thống tương tự.  

 

Hình 7: Mô hình hóa xung PWM số trong vi điều khiển. 

Theo hình 7, Bộ đếm Nr (Modulo- Nr counter) là một bộ 

đếm tuyến tính chạy với xung nhịp CLK, tạo ra một chuỗi 

răng cưa r[nTclk] lặp lại sau mỗi Nr bước.  

Mỗi xung bậc thang đếm lên tương ứng với 1 đơn vị. 

Thời gian thực hiện là 1/EPWMCLK, Với EPWMCLK là 

nguồn clock chính điều khiển bộ đếm trong mô-đun ePWM. 

Với vi điều khiển F28377S đang dùng , ta có EPWMCLK= 

100MHz. Từ đây ta có thể cài đặt chu kỳ (PRD) của các kênh 

PWM để tạo ra tần số sóng mang mong muốn. 

Tín hiệu điều chế đầu vào rời rạc u[k] được lượng tử hóa 

và giữ bởi thanh ghi (Register), trở thành giá trị uh[k]. Đây là 

mức duty-cycle mong muốn tại thời điểm kTs. 

Tại mỗi bước clock nTclk , bộ so sánh thực hiện kiểm tra điều 

kiện:   

                                       [ ] [ ]clk hr nT u k                                      (19) 

Nếu điều kiện thỏa mãn, ngõ ra PWM c(t) được đặt mức 

HIGH (1); nếu không, ngõ ra là LOW (0). 

 

Hình 8: Chế độ PWM cập nhật kép. 

Trong hệ thống ePWM của vi điều khiển F28377S, giá trị 

điều chế rời rạc u[k] sau khi được lượng tử hóa thành uh[k] sẽ 

được lưu trữ trong một thanh ghi chuyên dụng. Tuy nhiên, giá 

trị này không được so sánh ngay lập tức mà sẽ chỉ được tải 

vào bộ so sánh tại các thời điểm cụ thể trong chu kỳ đếm của 

bộ đếm Nr. Có hai cơ chế phổ biến để cập nhật giá trị uh[k] 

vào bộ so sánh: cập nhật đơn và cập nhật kép. Cụ thể trong 

nghiên cứu này, ta sử dụng chế độ cập nhật kép có mô hình 

tín hiệu nhỏ hàm truyền khâu PWM số có dạng [11][12]:   

             
(1 )

2 2
1

( ) ( )
2

s ssDT s D T

PWM

pk

G jw e e
c

 

      (20) 

                               arg( ( ))
4

sw
PWM

T
G jw


       (21) 

Nghiên cứu này ta sử dụng điều chế PWM cập nhật kép 

[13]. Trong khối ePWM trên Matlab mà nhóm đang sử dụng, 

sử dụng chế độ đếm lên xuống (Up - Down mode), chế độ cập 



122 Journal of Measurement, Control and Automation 

 

nhập kép. Tức là ta có thể cho tín hiệu điều chế đầu ra của bộ 

điều khiển dòng  fs = 2fsw. Điều này phục vụ cho ta khi rời rạc 

hóa bộ điều khiển theo toán tử Tustin với Ts= 1/(2fsw). Kết hợp 

với[13], ta có mối quan hệ về trễ của PWM:   

                                       
4 2

sw s
pwm

T T
T        (22) 

Khi đó khâu PWM sẽ được sấp xỉ như một khâu trễ theo Pade 

bậc nhất trong chế độ này thời gian trễ của PWM là Tsw/4 : 

                                   
1

8( )

1
8

sw

sw

T
s

PWM s
T

s







     (23) 

3.3 Độ trễ vòng điều khiển 

Trong các hệ thống điều khiển số, độ trễ vòng điều khiển 

là một yếu tố quan trọng ảnh hưởng trực tiếp đến hiệu suất và 

độ ổn định của hệ thống. Độ trễ này không chỉ là khoảng thời 

gian cần thiết để tín hiệu đi từ cảm biến qua bộ điều khiển đến 

phần tử chấp hành, mà còn bao gồm thời gian xử lý tín hiệu 

số, thời gian lấy mẫu và cập nhật điều khiển. Mỗi bước trong 

chu trình điều khiển, từ việc chuyển đổi tín hiệu tương tự sang 

số (ADC), thực hiện các phép tính điều khiển, đến việc phát 

lệnh điều khiển qua PWM đều góp phần vào tổng độ trễ, được 

tính theo công thức sau [12]: 

                          . , , .delay d control d sensor d PWM d transT T T T T             

(24) 

Với cấu hình hiện tại, ta có: 

- Trễ cảm biến Td,sensor có thể bỏ qua. 

- Trễ chuyển mạch Td,trans có thể bỏ qua. 

- Trễ PWM:     ,
4 2

sw s

d PWM

T T
T    

- Trễ điều khiển Td,control  tiếp tục được tính thông qua 

các thành phần: 

                                ,d control acq pr wr cyT T T T T                       (25) 

Tacq: trễ lấy mẫu và dữ liệu của CPU. 

Tpr: thời gian xử lý của CPU. 

Twr: thời gian viết dữ liệu từ CPU đến vi điều khiển. 

Tcy: độ trễ giữa thời gian vi điều khiển nhận duty cycle đến 

thời điểm cập nhật duty cycle. 

Ta thấy Td,control = Ts, tức là tín hiệu điều chế tính toán ở chu 

kỳ thứ k sẽ được cập nhật ở chu kỳ k+1. Điều này không gây 

ảnh hưởng quá lớn đến hệ thống. 

Tổng hợp lại, ta tính được: 

                                     1,5 0,75delay s swT T T                             (26) 

Với Td = Tdelay, ta tiến hành xấp xỉ khâu trễ bằng Pade bậc 

nhất:  
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s
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s
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                                    (27) 

3.4 Thiết kế bộ bù trễ  

Đối với hệ thống điều khiển số, khi độ trễ trong vòng kín 

không thể loại bỏ hoàn toàn, một giải pháp phổ biến là sử dụng 

bộ bù trễ để giảm tác động tiêu cực của nó đến hiệu suất hệ 

thống. Bộ bù trễ (delay compensator) được thiết kế nhằm dự 

đoán trước ảnh hưởng của độ trễ và điều chỉnh đầu ra điều 

khiển sao cho phù hợp với trạng thái hệ thống tại thời điểm 

thực thi. So với phương án đơn giản là giảm băng thông vòng 

điều khiển, điều này làm chậm tốc độ đáp ứng và giảm khả 

năng theo dõi tín hiệu tham chiếu, việc thêm bộ bù trễ cho 

phép duy trì tốc độ đáp ứng cao mà vẫn đảm bảo ổn định. Hàm 

truyền  đối tượng mạch vòng dòng điện khí có thêm trễ: 

                                 , ( ) ( ).dti delay dti delayG s G s G                           (28) 

Ở đây, ta sử dụng bộ bù Lead vào bộ điều khiển dòng để bù 

độ trễ của vòng điều khiển dòng điện, có phương trình như 

sau: 

                                       1
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s

R s
s






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

                                (29) 

Góc pha bộ bù Lead đạt giá trị lớn nhất tại tần số: 

                                         max .z pf f f                                 (30) 

Ở đây ta sẽ lựa chọn 
max 1800cif f Hz   , đảm bảo bù pha 

cho khâu PI dòng điện ở tần số cắt. 

Góc pha bộ bù Lead được tính theo công thức: 

                    
 max( ) arctan( )
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p z

z p

f f

f f
R j 



                 (31) 
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( )R j


    

Lựa chọn 50  o
ta tính được tham số bộ bù Lead:  

                           3839,3538, 3,8601.10z pf f                          (32) 

 

 

Hình 9: Đồ thị Bode của đối tượng trước khi thêm bộ Lead (đỏ) và sau khi 
thêm bộ Lead (xanh). 

Như trên hình 10, tại tần số 1800 Hz, pha của hàm truyền 

bộ PI khi chưa có bộ bù trễ là 142.06 o
, vượt quá độ dự trữ 

pha của bộ PI có thể bù ( 60o
); sau khi có thêm bộ Lead pha 

của hàm truyền đã được cải thiện ( 92.06 o
) đảm bảo khả 

năng hoạt động ổn định cho bộ PI. 

3.5 Rời rạc hóa bộ điều khiển 

Trong hệ thống điều khiển số, việc rời rạc hóa các khâu 

điều khiển là một bước không thể thiếu nhằm hiện thực hóa 

thuật toán điều khiển trên nền tảng vi điều khiển hoặc DSP. 

Khác với điều khiển liên tục, nơi các tín hiệu và hàm truyền 

được mô tả bởi các biến liên tục theo thời gian, điều khiển số 

đòi hỏi mọi khâu trong sơ đồ phải được biểu diễn dưới dạng 

rời rạc, tương thích với quá trình xử lý mẫu tuần tự theo thời 

gian lấy mẫu xác định. Việc rời rạc hóa các khối điều khiển 

như PI, bộ bù, hay bộ lọc thường được thực hiện bằng các 
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phương pháp biến đổi miền thời gian như Euler tiến, Euler lùi, 

hoặc Tustin (bilinear transform). Mỗi phương pháp mang lại 

đặc tính tần số và độ chính xác khác nhau, do đó cần được lựa 

chọn phù hợp với yêu cầu ổn định và hiệu năng của hệ thống. 

 

 

Hình 10: Rời rạc hóa bộ điều khiển PR 

 

Hình 11: Rời rạc hóa bộ điều khiển PI 

Hình 10 là sơ đồ rời rạc bộ điều khiển PR với khối tích 

phân (a) được rời rạc theo Forward Euler, bởi Forward Euler 

có xu hướng dẫn pha (phase lead), nên dùng cho nhánh tỉ lệ - 

tích phân để phản ứng nhanh. Còn khối tích phân (b) được rời 

rạc theo Backward Euler, do Backward Euler có xu hướng trễ 

pha (phase lag) nên ổn định hơn, phù hợp dùng trong phần 

cộng hưởng có dao động. Việc rời rạc theo 2 cách khác nhau 

này góp phần tối ưu thời lượng tính toán của DSP, đồng thời 

vẫn giữ được mắt cộng hưởng. 

Phương trình sai phân bộ PR: 

                     1 1 2 2 3 4 1 5 2k k k k k ky b y b u b u b u b u                    (33) 

trong đó, uk là sai số thời điểm thứ k, yk là đầu ra tại thời điểm 

thứ k, các hệ số lần lượt là: 
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                       (34) 

Hình 11 là sơ đồ rời rạc bộ điều khiển PI theo phương pháp 

rời rạc Tustin, là phương pháp rời rạc hóa có độ chính xác cao 

nhất. 

4. Triển khai Model-Based Design 

Trong phương pháp Model-Based Design, quy trình triển 

khai điều khiển số được thực hiện qua các bước rõ ràng và 

logic. Trước tiên là thiết lập khối ePWM trên 

Matlab/Simulink để tạo xung điều khiển có tần số và chế độ 

hoạt động phù hợp. Tiếp theo là cấu hình đồng bộ ADC với 

PWM nhằm đảm bảo tín hiệu lấy mẫu chính xác tại thời điểm 

thích hợp trong mỗi chu kỳ điều khiển. Sau đó, các khâu điều 

khiển được rời rạc hóa bằng khối C Function để phù hợp với 

hệ rời rạc và phục vụ sinh mã C chuẩn. Cuối cùng, toàn bộ mô 

hình điều khiển được xây dựng đồng bộ trên Simulink, cho 

phép mô phỏng nhanh chóng và xuất mã tự động sang vi điều 

khiển thông qua công cụ Embedded Coder. 

4.1 Thiết lập khối ePWM 

Với khối ePWM, ta có các yêu cầu cơ bản thiết lập về 

xung PWM mong muốn. Cụ thể, ta cần thiết lập tần số sóng 

tam giác, dạng xung tam giác, thiết lập hoạt động của 2 cặp 

van đối nhau, lựa chọn chế độ PWM cập nhật kép và thời gian 

chết (dead-time) giữa 2 cặp van. 

 

 

Hình 12: Cửa số General của ePWM 

Ở mục General, lựa chọn Module ePWM7. Tần số đóng cắt 

𝑓𝑠𝑤 được tính theo công thức sau: 

           
2.(  period).TBCLK.HSPCLKDIV

sw

EPWMCLK
f

Timer
               (35) 

Lựa chọn fsw = 10 kHz, ta thiết lập Timer period = 5000. 

Tiếp tục sang mục ePWMA và ePWMB, cài đặt 2 van 

đối nhau theo điều chế đơn cực. Để thiết lập tín hiệu PWM 

phục vụ điều chế đơn cực trong Simulink, trước tiên cần bật 

hai kênh ePWMxA và ePWMxB trong khối ePWM. Kênh 

ePWMxA được cấu hình sao cho khi bộ đếm tăng đến giá trị 

CMPA thì tín hiệu được đưa xuống mức thấp (Clear), và khi 

đếm giảm đến CMPA thì được đưa lên mức cao (Set). Các sự 

kiện khác như CMPB, PRD, ZERO được giữ nguyên ở chế độ 

không tác động (Do nothing). Đối với ePWMxB, chỉ cần chọn 

tùy chọn “Inverted version of ePWMxA” để tạo ra tín hiệu 

đảo pha với kênh A, giúp hình thành cặp xung đơn cực. Việc 

thiết lập này tạo nền tảng cho việc phát xung điều khiển chính 

xác, phục vụ cho bộ nghịch lưu nguồn áp. 

Để thiết lập chế độ cập nhật kép, trong phần thiết lập so 

sánh (Counter Compare) cho khối ePWM trong Simulink, giá 

trị so sánh CMPA được đưa từ cổng ngoài (Input port) để cho 

phép thay đổi độ rộng xung theo thời gian thực. CMPA được 

tính theo đơn vị chu kỳ xung clock, và được nạp vào thanh ghi 

tại hai thời điểm trong mỗi chu kỳ sóng mang: khi bộ đếm đạt 

giá trị bằng 0 hoặc bằng với giá trị đỉnh (PRD). Điều này được 

cấu hình bằng tùy chọn “Counter equals to zero or period 

(CTR=Zero or CTR=PRD)”, cho phép cập nhật xung PWM ở 

cả hai sườn của sóng mang. Thiết lập này phù hợp với yêu cầu 

của chế độ điều chế cập nhật kép, giúp cải thiện độ chính xác 

của điều khiển trong các ứng dụng yêu cầu phản hồi nhanh. 

Cuối cùng, ta cấu hình thời gian chết (dead-time) trong khối 

Deadband unit của ePWM trên Simulink. Trong cấu hình này, 

dead-time được áp dụng cho cả cạnh lên (rising edge - RED) 

và cạnh xuống (falling edge - FED) của tín hiệu PWM với 

(a)  

(b)  
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cùng giá trị là 30 đơn vị clock, cụ thể thời gian chết (dead-

time) được tính: 

         
1

. 300 deadtime DeadbandRE ns
EPWMCLK

             (36) 

Chế độ hoạt động là "Active high complementary (AHC)", 

cho phép tạo cặp tín hiệu đối xứng điều khiển hai van. Thời 

gian dead-time được nạp trực tiếp vào thanh ghi, không thông 

qua bộ đệm shadow, đảm bảo cập nhật ngay khi có thay đổi. 

Thiết lập này đặc biệt quan trọng để bảo vệ các linh kiện bán 

dẫn công suất trong mạch nghịch lưu hoạt động ở tần số cao. 

4.2 Đồng bộ hóa ADC theo PWM 

Trong hệ điều khiển số dùng vi điều khiển C2000, việc 

đồng bộ ADC với PWM là yếu tố then chốt để đảm bảo lấy 

mẫu chính xác và giảm nhiễu do chuyển mạch. Một cách phổ 

biến là dùng tín hiệu SOC từ ePWM (ví dụ ePWM8) để kích 

hoạt ADC tại các thời điểm xác định như khi bộ đếm bằng 0 

hoặc đạt giá trị PRD. 

 

 

Hình 13: Cửa sổ thiết lập ADC và PWM đồng bộ hóa 

Trong cửa sổ cấu hình ePWM, người dùng chọn "Enable 

ADC start of conversion for module A" để bật tín hiệu SOC-

A, đồng thời chọn thời điểm kích hoạt là "First event" và chọn 

sự kiện PWM cụ thể. Sau đó, trong khối cấu hình ADC (ví dụ 

như ADC3), người dùng thiết lập SOCx trigger source là tín 

hiệu SOC được phát ra từ ePWM tương ứng, trong trường hợp 

này là ePWM7_ADCSOCA. Điều này giúp ADC bắt đầu quá 

trình lấy mẫu ngay sau khi ePWM tạo ra sự kiện SOC, từ đó 

đảm bảo việc lấy mẫu tín hiệu dòng hoặc áp ngay tại thời điểm 

định sẵn trong chu kỳ PWM. 

4.3 Rời rạc hóa bộ điều khiển bằng C-function 

Trong các hệ thống yêu cầu tính linh hoạt cao và khả 

năng kiểm soát chi tiết quá trình tính toán, việc chuyển sang 

sử dụng khối C Function mang lại nhiều lợi thế đáng kể. Bằng 

cách tự lập trình trực tiếp thuật toán rời rạc dưới dạng mã C, 

người thiết kế có thể chủ động xác định chính xác cấu trúc 

toán học của bộ điều khiển, áp dụng các phương pháp rời rạc 

hóa mong muốn như Tustin, Euler tiến hoặc Euler lùi, và tối 

ưu hóa quá trình thực thi phù hợp với kiến trúc phần cứng cụ 

thể của vi điều khiển. 

 

Hình 14: Hình ảnh rời rạc bộ điều khiển bằng khối C-function. 

Ví dụ, với bộ điều khiển PR ở trên được rời rạc hóa, ta có 

phương trình rời rạc bộ điều khiển: 

                   1 1 2 2 3 4 1 5 2k k k k k ky b y b u b u b u b u                      (37) 

Tại đây, phương trình rời rạc (37) được chia thành 2 thành 

phần: thành phần b3uk được tính toán ở chu kỳ thứ k của DSP 

và thành phần 1 2 1 3 4 5 1k k k k k kv b y b u b u b u b u      có thể 

tính toán ở chu kỳ thứ k-1 của DSP. Từ đó phương trình rời 

rạc (37) trở thành: 

                     
3 1

1 2 1 4 5 1

k k k

k k k k k

y b u v

v b y b u b u b u



 

 


   
                       (38) 

Việc phân chia 2 thành phần tính toán này sẽ tối ưu thời gian 

tính toán, hạn chế lỗi ở quá trình tính toán của DSP. 

4.4 Chuẩn hóa dữ liệu 

Sơ đồ hình 16 mô tả quy trình chuẩn hóa dữ liệu trong hệ 

điều khiển số, bắt đầu từ tín hiệu điện áp hoặc dòng điện thu 

được từ cảm biến. Tín hiệu này sau đó được đưa qua mạch đo 

để chuyển đổi về mức điện áp phù hợp với dải đo của ADC 

(0–3.3V). Bộ chuyển đổi ADC tiếp tục số hóa tín hiệu thành 

dữ liệu 12 bit ở dạng số nguyên (uint12), sau đó được xử 
lý bởi bộ tính toán sử dụng định dạng số thực 16 bit (floating 

Hình 15: Sơ đồ thực nghiệm trên Matlab. 
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16 bit). Sau bước xử lý, tín hiệu được chuyển về dạng số 

nguyên không dấu 16 bit (uint16) để phù hợp với ngõ vào điều 

khiển của khối phát xung ePWM, từ đó tạo ra tín hiệu PWM 

số với mức điện áp tương ứng từ 0 đến 3.3V. Quy trình này 

giúp đảm bảo độ chính xác, tương thích dữ liệu và hiệu quả 

trong toàn bộ chuỗi xử lý tín hiệu điều khiển. 

 

Hình 16: Sơ đồ chuẩn hóa dữ liệu. 

4.5 Xây dựng sơ đồ tổng thể trên Matlab 

Hình 15 thể hiện quy trình triển khai điều khiển số dựa 

trên phương pháp Model-Based Design. Khi nhận tín hiệu 

ngắt từ ADC, tức là sau mỗi lần lấy mẫu tín hiệu điện áp và 

dòng điện, bộ điều khiển sẽ lập tức khởi động việc tính toán 

các giá trị điều chế mới cho PWM. Việc sử dụng ngắt tại đúng 

thời điểm giúp đảm bảo hệ thống vận hành theo thời gian thực 

với độ trễ tối thiểu và đồng bộ chặt chẽ giữa phần đo lường và 

điều khiển. Sau tín hiệu ngắt, dựa theo khối tín hiệu Vref (1) 

được thiết lập từ trước, các tín hiệu điện áp (4) và dòng điện 

(5) phản hồi từ cảm biến được xử lý qua hai khối điều khiển: 

vòng điều khiển điện áp ngoài (BDK điện áp (2)) và vòng điều 

khiển dòng điện bên trong (BDK dòng điện (3)), tương ứng 

với cấu trúc điều khiển hai vòng điển hình trong hệ nghịch lưu. 

Kết quả điều khiển cuối cùng là hệ số điều chế ms được đưa 

vào khối điều chế xung PWM đơn cực (6), nơi so sánh với 

sóng mang để sinh ra xung điều khiển các van bán dẫn. 

Tổng thể hệ thống cho thấy khả năng tích hợp cao giữa 

các khối xử lý trong Simulink, từ khâu đo lường, xử lý, điều 

khiển, phát xung PWM, và được lập trình hoàn toàn tự động 

nhờ kỹ thuật sinh mã C từ mô hình Simulink, giúp rút ngắn 

đáng kể thời gian phát triển, tăng tính chính xác và giảm thiểu 

lỗi khi triển khai trên vi điều khiển. 

5. Kết quả mô phỏng 

Ta thực hiện đánh giá sơ đồ mô phỏng trước và sau khi 

có bộ bù Lead để thấy được hiệu quả bù trễ. Trước khi có bộ 

bù Lead, điện áp đầu ra không ổn định, chất lượng điện áp 

không đạt tiêu chuẩn (THD = 7.5% > 3%). Sau khi có bộ bù 

Lead, điện áp đầu ra đã bám theo điện áp đặt, chất lượng điện 

áp đạt tiêu chuẩn đề ra (THD = 0.12% < 3%). 

Để đánh giá hiệu quả của hệ thống nghịch lưu nguồn áp 

1 pha trong môi trường mô phỏng, một loạt các kịch bản đã 

được xây dựng trên nền tảng MATLAB/Simulink, dựa theo 

các tiêu chuẩn kỹ thuật trình bày ở Bảng 1. 

Bảng 1: Bảng tiêu chuẩn đánh giá kết quả mô phỏng và kết quả              

thực nghiệm. 

Tải tuyến tính THD < 3% 

Tải phi tuyến THD < 5% 

Sụt áp do thay đổi tải 6% , phục hồi sau 5ms 

Thời gian trise  5 ms 

Sai số điện áp hiệu dụng < 1% 

 

 

(a) 

 

(b) 

Hình 17: Kết quả mô phỏng trước khi có bộ bù Lead (a) và sau khi có bộ bù 

Lead (b). 

 

 

Hình 18: Kết quả mô phỏng với tải RL tuyến tính. 

Các kịch bản này được thiết kế nhằm kiểm tra khả năng 

điều khiển và chất lượng điện áp đầu ra của hệ thống khi đối 

mặt với các tình huống tải khác nhau. Các kịch bản mô phỏng 

này đóng vai trò như một phép thử toàn diện để kiểm chứng 

tính ổn định, độ chính xác và chất lượng điều khiển của hệ 

thống trước khi triển khai thực nghiệm thực tế. 

Hình 18 trình bày kết quả mô phỏng khi mạch hoạt động 

với tải RL, cụ thể 100 , 4R L mH   đảm bảo đúng hệ số 

công suất 0.85. Với giá trị điện áp DC đầu vào là 400 V, đầu 

ra điện áp xoay chiều hiệu dụng 219.5 V. Kết quả mô phỏng 

cho ra điện áp hiệu dụng ở trạng thái ổn định là 220V, sai số 

so với giá trị Vref là 0.23%. Bảng phân tích THD cho ra THD 

= 0.21%<3%, thời gian trise = 0.3ms, các tiêu chuẩn mô phỏng 

đã đúng hoàn toàn so với tiêu chuẩn đề ra. 
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Hình 19: Kết quả mô phỏng với tải phi tuyến. 

Hình 19 trình bày kết quả mô phỏng khi mạch hoạt động 

với tải phi tuyến, cụ thể là cầu chỉnh lưu diode nối tiếp tải RC, 

có giá trị 100 , 40R C F   . Với giá trị điện áp DC đầu 

vào là 400 V, đầu ra điện áp xoay chiều hiệu dụng 220 V. Kết 

quả mô phỏng cho ra điện áp hiệu dụng ở trạng thái ổn định 

là 219.8 V, sai số so với giá trị Vref là 0.08%. Bảng phân tích 

THD cho ra THD = 2.98% < 5%, thời gian trise = 0.3ms; như 

vậy, các tiêu chuẩn mô phỏng đã đúng hoàn toàn so với tiêu 

chuẩn đề ra. 

Từ 2 kịch bản mô phỏng đã thực hiện, có thể nhận thấy 

hệ thống nghịch lưu nguồn áp một pha được thiết kế đáp ứng 

tốt các tiêu chuẩn kỹ thuật đề ra. Các chỉ tiêu về độ méo hài 

tổng, khả năng phục hồi điện áp sau khi thay đổi tải, thời gian 

đáp ứng và sai số điện áp hiệu dụng đều nằm trong giới hạn 

cho phép. Điều này cho thấy bộ điều khiển được thiết kế hoạt 

động ổn định, hiệu quả và phù hợp cho các ứng dụng yêu cầu 

chất lượng điện áp cao. Để kiểm chứng chi tiết hơn về các tiêu 

chuẩn liên quan đến trise, sụt áp do thay đổi tải, ta sẽ tiến tới 

phần kết quả thực nghiệm. 

6. Kết quả thực nghiệm 

Mô hình thực nghiệm được xây dựng như hình 13 để 

kiểm chứng hoạt động của mạch nghịch lưu nguồn áp một pha 

đề xuất với thông số hoạt động như bảng 3. Vi điều khiển được 

sử dụng là TI F28377S để thực thi các bộ điều khiển và tạo 

xung PWM. Giá trị điện áp và dòng điện được đo bằng mạch 

đo lường và trả về DSP phục vụ điều khiển. 

Hình 21 trình bày kết quả thực nghiệm khi mạch hoạt 

động với tải tuyến tính, cụ thể là 100 , 4R L mH   . Với 

giá trị điện áp DC đầu vào là 100 V, điện áp hiệu dụng 60V, 

điện áp  đỉnh đầu ra Vpeak =87V, kịch bản thực nghiệm này tập 

trung đánh giá về trise, tức là khảo sát thời gian giá trị điện áp 

đi từ 10% - 90% Vpeak. Kết quả thực nghiệm cho thấy thời gian 

trise = 4.2 ms, khoảng thời gian trise không xuất hiện hiện tượng 

vọt áp (Overshoot), cho thấy bộ điều khiển hoạt động tốt và 

đã đáp ứng được tiêu chuẩn đề ra.  

 

 

Hình 20: Mô hình thực nghiệm 

Bảng 2: Thông số thực nghiệm cấu hình đề xuất 

Điện áp vào Udc 100V 

Điện áp ra  50-60V 

Tần số phát xung 10 kHz, điều chế đơn cực [14] 

Tần số cơ bản 50 Hz 

Tải R 100  

Tải L 4mH  

Cuộn lọc  
1,3mH  [15] 

Lõi High Flux  KDM KH250 [16] 

Tụ lọc 
20 F  [15] 

Tụ Vishay Z905354106 75G 250V 

Van IGBT [17] 
SKM75GB176D 

1700V 75A 

 

Hình 21: Kết quả thực nghiệm đánh giá trise (thời gian điện áp tăng từ 10% 

đến 90% điện áp đặt) 

Hình 22 trình bày kết quả thực nghiệm khi mạch hoạt 

động với tải tuyến tính. Với giá trị điện áp DC đầu vào là 100 

V, điện áp hiệu dụng 50V, có sự thay đổi nhỏ để kiểm tra đáp 

ứng của bộ điều khiển với các giá trị Vref khác nhau. Giá trị 

điện áp đỉnh đầu ra Vpeak = 70,7 V, kịch bản thực nghiệm này 

đánh giá về điện áp đầu ra khi thay đổi tải và THD tải tuyến 

tính, cụ thể ta sẽ thực hiện chạy với tải ban đầu 100R   , sau 

đó ngắt bớt tải xuống còn 50R   . Kết quả thực nghiệm cho 

thấy tại thời điểm ngắt bớt tải, điện áp đầu ra sụt 5.4%, thời 

gian phục hồi điện áp 5ms. Sau khi điện áp ổn định, giá trị 
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THD =1.33% < 3%. Kết quả này cho thấy khả năng đáp ứng 

tốt của bộ điều khiển khi thực hiện thay đổi tải, thỏa mãn theo 

tiêu chuẩn đề ra. 

 

Hình 22: Kết quả thực nghiệm đánh giá điện áp khi thực hiện thay đổi tải 
(Vàng: điện áp đầu ra; Xanh: dòng điện trên tải) 

 

Hình 23: Kết quả thực nghiệm với tải phi tuyến điện tử 

Hình 23 trình bày kết quả thực nghiệm khi mạch hoạt 

động với tải phi tuyến. Với giá trị điện áp DC đầu vào là 100 

V, điện áp hiệu dụng 55V, điện áp đỉnh đầu ra Vpeak = 87 V, 

kịch bản thực nghiệm này được thực hiện trên khối tải điện tử 

AC/DC ITECH IT8617, sử dụng với dải điện áp vào 

50~420V, dòng tối đa 60A, công suất 5400W, với hệ số phi 

tuyến CF=1.6, hệ số công suất PF=1, dòng điện trên tải 1A. 

Kết quả thực nghiệm cho ra điện áp hiệu dụng ở trạng thái ổn 

định là 55.36V, sai số so với giá trị Vref là 0.65%. Bảng phân 

tích cho thấy THD = 3.8% < 5%, thời gian trise = 0.3 ms, các 

kết quả mô phỏng đã đúng hoàn toàn so với tiêu chuẩn đề ra. 

7. Kết luận 

Bài báo này đưa ra một giải pháp thiết kế điều khiển số 

cho bộ nghịch lưu nguồn áp 1 pha đã được đề xuất và triển 

khai theo hướng tiếp cận Model-Based Design. Hệ thống điều 

khiển được xây dựng với các đặc điểm phù hợp cho ứng dụng 

thực tế, bao gồm việc rời rạc hóa bộ điều khiển, xử lý trễ vòng 

kín, và tối ưu hóa cấu trúc phần mềm điều khiển trên vi điều 

khiển dòng C2000. Kết quả mô phỏng đã cho thấy hệ thống 

có khả năng đáp ứng tốt các chỉ tiêu kỹ thuật như độ méo hài, 

thời gian phục hồi điện áp, và sai số điện áp đầu ra. Các kết 

quả mô phỏng và thực nghiệm đạt được cho thấy tính khả thi 

của phương pháp điều khiển số trong việc cải thiện hiệu năng 

và độ chính xác cho bộ nghịch lưu. Đồng thời, hướng tiếp cận 

này cũng mở ra tiềm năng ứng dụng rộng rãi trong các hệ 

thống công suất hiện đại, nơi yêu cầu cao về tính linh hoạt, 

tích hợp và khả năng mở rộng. 
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