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Hội Tự động hóa Việt Nam định kỳ 2 năm một lần tổ chức Hội nghị - Triển lãm quốc tế về Điều khiển và Tự động 
hóa với tên tiếng Anh là Vietnam International Conference and Exhibition on Control and Automation (VCCA) 
nhằm thúc đẩy phát triển Điều khiển học và Công nghệ Tự động hóa phục vụ cho sự nghiệp xây dựng và phát 
triển đất nước. VCCA-2024 là Hội nghị VCCA lần thứ 7 được Hội Tự động hóa Việt Nam tổ chức, Trường Đại 
học Hàng hải Việt Nam là đơn vị đăng cai, thời gian dự kiến trong hai ngày 10-11/5/2024 tại Hải Phòng. 
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trong chế tạo máy; Tự động hóa trong ngành dệt may và da giầy; Tự động hóa trong lĩnh vực năng lượng, điện 
năng và năng lượng tái tạo; Ứng dụng điều khiển trong lĩnh vực hàng không vũ trụ; Ứng dụng trong an ninh, 
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thành phố; Các ứng dụng khác… 
 

Quy cách nộp bài: 
Bài báo phải là công trình công bố các kết quả nghiên cứu và ứng dụng mới, được viết bằng tiếng Việt hoặc 
tiếng Anh theo định dạng của Hội nghị VCCA-2021. Quy cách viết bài xin tham khảo ở trang web Hội nghị 
http://vcca.engineer/vcca2024/vi/ và nộp trực tuyến trang https://easychair.org/conferences/?conf=vcca2024 
trước ngày 15/01/2024. Khi bài báo được chấp nhận, tác giả phải đăng ký tham dự và trình bày tại Hội nghị. Các 
báo cáo không đăng ký trình bày sẽ không được đưa vào USB kỷ yếu Hội nghị. 
 

Đề xuất phiên báo cáo chuyên đề: 
Hội nghị VCCA-2024 khuyến khích các đề xuất mở phiên báo cáo theo các chuyên đề riêng tại Hội nghị của các 
tổ chức hay cá nhân nghiên cứu và đào tạo liên quan đến lĩnh vực Điều khiển và Tự động hóa. Các đề nghị này 
xin gửi trực tiếp tới Trưởng ban Chương trình theo địa chỉ email: tqvinh@ioit.ac.vn  
 

Quảng cáo và triển lãm:  
Các đơn vị, cá nhân có nhu cầu quảng cáo, triển lãm giới thiệu sản phẩm, dịch vụ tại Hội nghị và trong các ấn 
phẩm của Hội nghị xin liên hệ trực tiếp tới Ban Tổ chức của Hội nghị. 
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Abstract

This paper introduces an innovative method for achieving stability of the highly nonlinear and unstable double inverted pendulum using a
combination of linear matrix inequality (LMI) techniques and sliding mode control (SMC). Sliding mode control is a widely used technique
for stabilizing the highly unstable and nonlinear double inverted pendulum system. The LMI-based approach is well-suited for handling
system uncertainties and constraints, making it a potent tool for robust control design. Compared to other nonlinear control methods, the LMI
approach is more computationally efficient and simpler to implement. The controller proposed in this study is evaluated alongside the Linear
Quadratic Regulator (LQR) controller to demonstrate its superior performance. The simulation results obtained through the proposed controller
demonstrate its effectiveness in stabilizing the double inverted pendulum.

Keywords: Linear matrix inequality, Sliding mode control, LQR control, stabilization control, Double inverted pendulum.

Abbreviations

SMC Sliding Mode Control
LMI Linear Matrix Inequality
LQR Linear Quadratic Regulator

1. Introduction

The double inverted pendulum is a highly unstable and nonlin-
ear system that is widely used in research to study the dynamics
and control of complex systems [1], [2], [3]. Comprising two
pendulums connected by a hinge, the motion of the first pen-
dulum influences the motion of the second pendulum. Due to
its highly sensitive nature, the double inverted pendulum is a
challenging system to control using conventional linear control
methods. Nevertheless, it presents an ideal tested for developing
and evaluating advanced control algorithms. The double in-
verted pendulum has numerous applications in various fields,
such as aerospace, robotics, and industrial automation. It is
used in aerospace to analyze the dynamics of flight control
systems, while in robotics, it is used to develop sophisticated
control algorithms for multi-jointed robotic arms and legs.
The double inverted pendulum is also utilized in industrial au-
tomation to evaluate and create control algorithms for complex
manufacturing processes. It is a significant and versatile system
that has extensive applications in both research and industry.
Controlling a double inverted pendulum is a complex task,
given its nonlinear and unstable nature. To stabilize this system,
researchers have explored various control methods. One of the

widely-used control techniques for double inverted pendulum
stabilization is sliding mode control (SMC) [4] , [5], [6]. This
method involves designing a sliding surface that guides the
system to a desired state. The control signal is then formulated
to ensure the system stays on the sliding surface, ensuring
robustness against external disturbances and modeling errors.
Another popular method is the Linear Quadratic Regulator
(LQR) control algorithm, which is a classical linear control
method based on a quadratic cost function [7] , [8], [9]. This
technique determines the optimal control action by minimizing
the cost function, which is a weighted sum of the system state
error and the control input. While LQR control is limited to
linear systems, it provides a straightforward means of designing
a feedback control system that stabilizes the double inverted
pendulum. Recently, researchers have combined SMC with
linear matrix inequality (LMI) control methods for controlling
an nonlinear system [10] or wind-energy conversion system
[11]. Recognizing the merits and feasibility of applying the
combined approach of sliding mode control and linear matrix
inequality to systems characterized by high nonlinearity, we
have implemented this methodology for stable control of the
double inverted pendulum.

This paper focuses on the effectiveness of a combined slid-
ing controller and linear matrix inequality (LMI) approach for
stabilizing the double inverted pendulum. LMI is a valuable
technique for designing controllers in nonlinear systems like
the inverted pendulum, as it enables the formulation of control
design problems as convex optimization problems. The LMI-
based approach is well-suited to handle system uncertainties
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and constraints commonly encountered in practical systems,
providing robust stability and performance guarantees even in
the presence of model uncertainties and disturbances. More-
over, the LMI approach allows for the design of controllers with
specific performance criteria, such as minimizing control effort
or settling time. In comparison to alternative nonlinear control
methods like adaptive control or fuzzy logic control [12],[13],
the LMI approach is computationally efficient and relatively
simple to implement. This advantage stems from solving a
set of linear matrix inequalities, which can be efficiently ad-
dressed using existing numerical optimization tools. The LMI
approach offers computational efficiency by consolidating mul-
tiple conditions into a single linear matrix inequality, reducing
computational complexity. This simplification enables efficient
representation and manipulation of the control design problem.
Additionally, the LMI approach leverages existing tools like
MATLAB or the Yalmip toolbox, which provide dedicated
functionalities for converting mechanical conditions into linear
matrix inequalities. The paper aims to demonstrate the supe-
rior performance of the proposed controller for stabilizing the
double inverted pendulum by conducting a thorough analysis
and comparing the results with those obtained using the LQR
controller.
The upcoming sections of the paper will cover various aspects
of the proposed control strategy for the inverted pendulum.
The second part will introduce the model of the double in-
verted pendulum, while the third section will discuss the LQR
controller. The fourth section will elaborate on the proposed
sliding mode controller combined with linear matrix inequality
theory. The fifth section will present the simulation results ob-
tained through the proposed controller. Lastly, the conclusion
will summarize the findings and contributions of the paper.

2. Double inverted pendulum Modeling

The double inverted pendulum is a mechanical system consist-
ing of two pendulums connected in series, where each pen-
dulum is free to rotate about its pivot point, see Figure 1. In
this system, θ1 and θ2 represent the deflections of the first and
second pendulums from the vertical, respectively. Meanwhile,
y represents the displacement of the cart. The parameters of
the double inverted pendulum include the lengths of the pen-
dulums, denoted as L1 and L2, which determine the distance
from the pivot points to the respective masses. The masses of
the pendulums, represented as m1 and m2, signify the amount
of mass concentrated at each pendulum’s center of mass. The
moment of inertia of each pendulum, denoted as J1 and J2,
characterizes the distribution of mass and shape of the pen-
dulum. In the double inverted pendulum on a cart model, the
calculation of energy involves considering the kinetic energy of
the cart and two pendulums, as well as the potential energy due
to the height of the pendulums. The system modeling process
has also been detailed in [14].
The kinetic energy of the cart is expressed as follows:

T0 =
1
2

m0ẏ2. (1)

The kinetic energy of the first pendulum:

T1 =
1
2

m1
[
ẏ+ θ̇1l1cos(θ1)

]2
+

1
2

m1θ̇
2
1 l2

1sinθ
2
1 +

1
2

J1θ̇
2
1 . (2)

Figure 1. Double inverted pendulum.

The kinetic energy of the second pendulum:

T2 =
1
2

m2
[
ẏ+ θ̇1l1cosθ1 + l2θ2cosθ2

]2
+ (3)

1
2

m2
[
θ̇1L1sinθ1 + θ̇2L2sinθ2

]2
+

1
2

J2θ̇2
2
.

The expression for the total kinetic energy is as follows:

T = T0 +T1 +T2,

T =
1
2
(m0 +m1 +m2) ẏ2 +

1
2
(
m1l2

1 +m2L2
1 + J1

)
θ̇1

2
+ (4)

1
2
(
m2l2

2 + J2
)

θ̇2
2
+(m1l1 +m2L1) ẏθ̇1cosθ1+

m2l2ẏθ̇2cosθ2 +m2L1l2cos(θ1 −θ2) θ̇1θ̇2.

The potential energy of the cart:

V0 = 0 (5)

The potential energy of the first pendulum:

V1 = m1gl1cosθ1 (6)

The potential energy of the second pendulum:

V2 = m2g(L1cosθ1 + l2cosθ2) (7)

The total potential energy is calculated as follows:

V = (m1l1 +m2L1)gcosθ1 +m2l2gcosθ2 (8)

The expression for the Lagrange function is given as follows:

L =
1
2
(m0 +m1 +m2) ẏ2 +

1
2
(
m1l2

1 +m2L2
1 + J1

)
θ̇1

2 (9)

+
1
2
(
m2l2

2 + J2
)

θ̇2
2
+(m1l1 +m2L1) ẏθ̇1cosθ1

+m2l2ẏθ̇2cosθ2 +m2L1l2cos(θ1 −θ2) θ̇1θ̇2

−(m1l1 +m2L1)gcosθ1 −m2l2gcosθ2
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By taking the derivative of the Lagrange function, we obtain
the dynamic equations:

u = (m0 +m1 +m2) ÿ+(m1l1 +m2L1) θ̈1cosθ1+ (10)

m2l2θ̈2cosθ2 − (m1l1 +m2L1) θ̇1
2sinθ1 −m2l2θ̇2

2sinθ2

0 =
(
m1l2

1 +m2L2
1 + J1

)
θ̈1 +(m1l1 +m2L1) ÿcosθ1+ (11)

m2L1l2cos(θ1 −θ2) θ̈2 +m2L1l2sin(θ1 −θ2) θ̇2
2−

(m1l1 +m2L1)gsinθ1

0 =
(
m2l2

2 + J2
)

θ̈2 +m2l2ÿcosθ2 +m2L1l2cos(θ1 −θ2) θ̈1
(12)

−m2L1l2sin(θ1 −θ2) θ̇1
2 −m2l2gsinθ2

Note that:

a0 = m0 +m1 +m2

a1 = m1l1 +m2L1

a2 = m1l2
1 +m2L2

1 + J1

a3 = m2l2
a4 = m2L1l2

a5 = m2l2
2 + J2

The dynamic equation can be rewritten as follows:

u = a0ÿ+a1θ̈1cosθ1 +a3θ̈2cosθ2− (13)

a1θ̇1
2sinθ1 −a3θ̇2

2sinθ2

0 = a1ÿcosθ1 +a2θ̈1 +a4θ̈2cos(θ1 −θ2)+ (14)

a4θ̇2
2sin(θ1 −θ2)−a1gsinθ1

0 = a3ÿcosθ2 +a4θ̈1cos(θ1 −θ2)+a5θ̈2− (15)

a4sin(θ1 −θ2) θ̇1
2 −a3gsinθ2

3. LQR Control

This section focuses on the application of LQR control tech-
nique for stabilizing the double inverted pendulum system.
LQR control is a widely used optimal control strategy that aims
to minimize a quadratic cost function while ensuring system
stability. We set the variables as follows: x1 = y,x2 = ẏ,x3 =
θ1,x4 = θ̇1,x5 = θ2,x6 = θ̇2. The system is linearized around
the operating point x = 0 to obtain a linearized equation.

ẋ = Ax+Bu (16)

with x =
(
x1, x2, x3, x4, x5, x6

)T .

A =



0 1 0 0 0 0
∂ f (ÿ)
∂x1

∂ f (ÿ)
∂x2

∂ f (ÿ)
∂x3

∂ f (ÿ)
∂x4

∂ f (ÿ)
∂x5

∂ f (ÿ)
∂x6

0 0 0 1 0 0
∂ f (θ̈1)

∂x1

∂ f (θ̈1)
∂x2

∂ f (θ̈1)
∂x3

∂ f (θ̈1)
∂x4

∂ f (θ̈1)
∂x5

∂ f (θ̈1)
∂x6

0 0 0 0 0 1
∂ f (θ̈2)

∂x1

∂ f (θ̈2)
∂x2

∂ f (θ̈2)
∂x3

∂ f (θ̈2)
∂x4

∂ f (θ̈2)
∂x5

∂ f (θ̈2)
∂x6



B =



0
∂ f (ÿ)

∂u
0

∂ f (θ̈1)
∂u
0

∂ f (θ̈2)
∂u


By substituting the operating point x = 0, we obtain the fol-
lowing matrix:

A =


0 1 0 0 0 0
0 0 −6.3 0 0 0
0 0 0 1 0 0
0 0 70 0 −8.9091 0
0 0 0 0 0 1
0 0 −49 0 41.0808 0

; B =


0

1.073
0

−3.896
0

0.5051


The control equation is expressed as follows:

u⋆ =−Kx (17)

We have:

J =
∫

∞

0
(xT Qx+uT Ru)dt (18)

with Q = QT ≥ 0, R = RT > 0.
The objective is to identify the matrix K that minimizes the loss
function J. The optimal matrix K, obtained from the Riccati
equation, takes the following form:

K = R−1BT P (19)

Consequently, the control signal u will be of the form:

u =−Kx =−R−1BT Px, (20)

where K = lqr(A,B,Q,R). The matrix P is the solution to the
Riccati algebraic equation.

PA+AT P+Q−PBR−1BT P = 0. (21)

4. Sliding mode control based LMI

In this section, we explore the application of sliding mode con-
trol and linear inequality matrix techniques for controlling the
double inverted pendulum system. Sliding mode control is a
robust control approach known for its ability to handle uncer-
tainties and disturbances in dynamic systems. Additionally, we
incorporate a linear inequality matrix to impose constraints
which can stay within predefined bounds. The combined use
of sliding mode control and linear inequality matrix provides
a promising approach for addressing the control challenges
associated with the double inverted pendulum system, and we
investigate its effectiveness and performance in this section.
The equation (16) is rewritten in the presence of disturbance:

ẋ(t) = Ax(t)+B(u+ f (t)) (22)

with | f (t)| ≤ δ f , and δ f is a positive constant. The choice of
the sliding variable s is determined by the following equation:

s = BT Px, (23)

where P is positive definite matrix with dimensions 6×6. The
control signal is expressed in the following form:

u(t) = ueq +un, (24)
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where ueq =−(BT PB)−1BT PAx(t),
un =−(BT PB)−1(

∣∣BT PB
∣∣δ f + ε0)sgn(s) and ε0 > 0.

The Lyapunov function is selected in the following manner:

V =
1
2

s2. (25)

ṡ = BT Pẋ(t) = BT P(Ax(t)+B(u+ f (t)))

= BT PAx(t)+BT PBu+BT PB f (t)

= BT PAx(t)+BT PB(−(BT PB)−1BT PAx(t)

− (BT PB)−1(
∣∣BT PB

∣∣δ f + ε0)sgn(s))+BT PB f (t)

=−(
∣∣BT PB

∣∣δ f + ε0)sgn(s)+BT PB f (t).

Then:
V̇ = sṡ = −(

∣∣BT PB
∣∣δ f + ε0) |s|+ BT PB f (t) ≤ −ε0 |s|. The

controller is designed as follows to determine the symmet-
ric matrix P:

u(t) =−Kx+ v(t), (26)

with v(t) = Kx+ueq +un.
There exists a matrix K such that Ā = A−BK is stable, leading
to the following expression:

ẋ(t) = Āx(t)+B(v+ f (t)), (27)

where K represents a 1×6 vector.
The selection of the Lyapunov function is as follows:

V = xT Px, (28)

Then:
V̇ = 2xT Pẋ = 2xT P(Āx(t) + B(v + f (t))) = 2xT PĀx(t) +
2xT PB(v+ f (t)).
When t ≥ t0, it exists s = BT Px(t) = 0, or sT = xT PB = 0, we
obtain:
V̇ = 2xT PĀx = xT (PĀ+ ĀT P)x = 2xT Mx.
For V̇ < 0,M < 0, we have: PĀ+ ĀT P < 0
As the matrix Ā is Hurwitz, it is feasible to fulfill the condition
PĀ+ ĀT P < 0. By multiplying the aforementioned inequality
by P−1, we obtain:

ĀP−1 +P−1ĀT < 0

We denote X = P−1:

ĀX +XĀT < 0

(A−BK)X +X(A−BK)T < 0

Note that L = KX ,we have:

AX −BL+XAT −LT BT < 0 (29)

To ensure that P is a symmetric matrix in the Linear Matrix
Inequality (LMI), we design:

P = PT or X = XT (30)

Table 1. Parameter table of the double inverted pendulum system.

Symbol Notation Value Unit
m0 Mass of the cart 0.8 kg
m1 Mass of the first pendulum 0.5 kg
m2 Mass of the second pendulum 0.3 kg
L1 Length of the first pendulum 0.3 m
L2 Length of the second pendulum 0.2 m

l1
Distance to center of gravity

of first pendulum 0.15 m

l2
Distance to center of gravity

of second pendulum 0.1 m

J1
The moment of inertia
of the first pendulum 0.006 kgm2

J2
The moment of inertia

of the second pendulum 0.006 kgm2

g Gravity acceleration 9.8 m/s2

5. Simulation results

In this section, we present the simulation results obtained from
applying sliding mode control based on LMI and LQR control
techniques to the control of the double inverted pendulum sys-
tem. The performance of both control strategies is evaluated
and compared in terms of stability for showing the effective-
ness of the proposed control approaches. Initial conditions for
the state variables are chosen as y = 0.1(m), θ1 = θ2 =

π

12 and
ẏ = θ̇1 = θ̇2 = 0. The presented below is a table containing the
parameter values of the double inverted pendulum model, see
Table 1 [14]. The matrix Q and R are selected as follows:
Q = diag(1 1 10 100 10 100), R = 1.
The utilization of LMI aims to obtain a positive definite ma-
trix. Unlike the conventional sliding controller that requires
adjusting sliding surface parameters accordingly, the use of
LMI enables a more straightforward and convenient approach
by directly specifying the matrix. This methodology stream-
lines the process of determining the sliding surface, making it
easier to implement and allowing for greater convenience in
control design. We obtain:

K =
[

1 3.0595 −188.6554 −9.2430 213.9421 35.1107
]

and
P =

0.0336 0.0310 −0.1406 0.0078 0.3251 0.0673
0.0310 0.0885 −0.3796 0.0225 0.7425 0.1724
−0.1406 −0.3796 6.2744 0.0351 −8.7704 −1.2776
0.0078 0.0225 0.0351 0.0224 0.0347 0.0183
0.3251 0.7425 −8.7704 0.0347 13.7654 2.2191
0.0673 0.1724 −1.2776 0.0183 2.2191 0.5075


The efficiency of the two controllers is illustrated in Figure
2, where they effectively bring the cart from an initial po-
sition of y = 0.1 to zero within approximately 10 seconds.
Notably, when employing the SMC-based LMI controller, the
oscillation range of the cart is reduced compared to the LQR
controller, measuring 1.4m versus 2m, respectively. This obser-
vation highlights the superior performance of the SMC-based
LMI controller in terms of minimizing oscillations and achiev-
ing smoother control of the vehicle’s position.
A noticeable distinction between the two controllers is evident
in the angular response of the pendulums. Figures 3 and 4
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Figure 2. Distance of the cart y.

demonstrate that both controllers successfully bring the pen-
dulums to equilibrium from the same initial angle of π

12 (rad).
While the oscillation amplitudes of the angles are larger when
utilizing the SMC-based LMI controller compared to LQR,
the time taken to reach the desired position is nearly twice as
fast (5 seconds versus 9 seconds). This analysis leads to the
conclusion that the SMC-based LMI controller offers superior
control efficiency in comparison to LQR, despite the slightly
larger oscillations in the angular response.

Figure 3. The angle position of first pendulum θ1.

Figure 5 illustrates the control signal. The obtained results
indicate that both the LQR control method and the SMC-
based LMI method achieve effective stabilization of the double
inverted pendulum. However, the SMC-based LMI method
demonstrates a shorter pendulum stabilization time compared
to the alternative method.
In order to assess the effectiveness of the two controllers, a dis-
turbance component d = 0.3sin(t) has been introduced to the
control signal. The simulation results depicted in Figures 6, 7,
8, and 9 demonstrate that despite the presence of disturbances,
both controllers are capable of bringing the state variables close
to the equilibrium point. While there is still observable oscilla-
tion of the state variables around the equilibrium position, it
is noteworthy that values such as the maximum deviation of
the vehicle’s position or angle remain similar to those observed
in the absence of disturbances. Remarkably, the SMC-based
LMI controller exhibits superiority in this scenario, as evi-

Figure 4. The angle position of second pendulum θ2.

Figure 5. The control signal.

Figure 6. Distance of the cart y with disturbance.

denced by a smaller response time and reduced oscillation
amplitude around the equilibrium point when compared to the
LQR controller.

In order to gain a more comprehensive understanding of the
enhancements in system performance achieved through the
utilization of the SMC-based LMI controller in comparison
to the LQR controller, we examine the performance index
computed using equation (31):
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Figure 7. The angle position of first pendulum θ1 with disturbance.

Figure 8. The angle position of second pendulum θ2 with disturbance.

Figure 9. The control signal with disturbance.

Timeper f ormance =
tSMC

tLQR
×100% (31)

where tSMC and tLQR are the settling times when using SMC-
based LMI and LQR controllers, respectively. Table 2 presents
the performance values of y, θ1 and θ2.
When the system is subject to disturbance, the settling time
value becomes unsuitable for comparison. Instead, the oscilla-
tion amplitude values of the state variables will be taken into

Table 2. Comparison in terms of settling time between two controllers.

y θ1 θ2
Timeper f omance 100% 49.28% 50.87%

Table 3. Comparison in terms of oscillation amplitudes between two
controllers.

y θ1 θ2
Amplitudeper f omance 65.70% 67.26% 67.27%

consideration. Observing the relatively stable oscillation of the
state variables around the equilibrium position between 10s
and 20s, the amplitude values within this time period will be
evaluated. The performance is calculated using equation (32).

Amplitudeper f ormance =
ASMC

ALQR
×100% (32)

where ASMC and ALQR are the oscillation amplitudes when
using SMC-based LMI and LQR controllers, respectively. The
performance values of y, θ1 and θ2 are shown in Table 3.

6. Conclusion

In conclusion, this paper proposed a approach for stabilizing the
highly nonlinear and unstable double inverted pendulum using
a combination of sliding mode control and linear matrix in-
equality techniques. The SMC-based LMI controller exhibited
superior performance compared to the linear quadratic regula-
tor controller. The simulation results confirmed the effective-
ness of the proposed controller, showcasing improved stability
and achieving faster pendulum stabilization. The LMI-based
approach offered computational efficiency and simplicity in
implementation, making it a practical choice for real-world
applications. Future research directions may include exploring
adaptive control techniques and advanced optimization algo-
rithms to further enhance control performance. The presented
approach opens up new possibilities for controlling highly non-
linear and unstable systems, expanding their practical utility.
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Abstract 

 
This paper presents a new method to estimate online four parameters of the interior permanent magnet synchronous motors (IPMSM), 

including stator resistance, d- axis inductance, q-axis inductance and permanent magnet flux linkage. The proposed method is based on the 

neural network with the training data taken from experiments, which were preprocessed before feeding to the input of the neural network 

model. The proposed online parameters estimation method is evaluated by comparing the estimation accuracy and the updating time with 

other conventional online methods, such as Extended Kalman Filter, Recursive Least Square and the Adaline Neural Network. Extensive 

numerical simulations have been conducted to verify the effectiveness and the accuracy of the proposed method. 

 

Keywords: IPMSM, Online Parameter Identification, Neural Network, Kalman Filter, Recursive Least Square 

Symbols 

Symbols Units Description 

Ψm Wb Rotor flux linkage 

R  Stator resistance  

Ld, Lq H d and q stator inductance  

id, iq A d and q stator current  

vd, vq V d and q stator voltage  

 Rad/s Electrical angular speed of 

the rotor 

Abbreviations 

IPMSM Interior Permanent Magnet Synchronous 

Machines 

RLS Recursive Least Square 

EKF Extended Kalman Filter 

ANN Adaline Neural Network 

FOC Field Oriented Control 

DTC Direct Torque Control 

MPC Model Predictive Control 

 

1. Introduction 

Due to high power density and efficiency, Interior 
Permanent Magnet Synchronous Motors (IPMSMs) find 
various applications such as in wind generator, CNC 
machine and electric/ hybrid electric vehicles (EV/HEV) 
[1]. Identifying machine parameters is significant in control 
strategies, for example, in field-oriented control (FOC), 
direct torque control (DTC) and model predictive control 
(MPC). Determining parameters is required to ensure a 
stable system while improving its efficiency and dynamic 
response. Especially, in vector-control methods, the 
parameters of a PI controller, which affects the control 
performance of the IPMSM drive system, are determined 
using the IPMSM parameters [2]. As a result, the more 
accurate IPMSM parameters identified, the better control 
over the drive system can be achieved. In addition to that, 
as the IPMSM is associated with potential issues such as 
demagnetization due to temperature rise or inter-turn short 
circuit (ITSC) in stator windings, condition monitoring is 
necessary to ensure the safe and correct operation of the 
IPMSM, which can be done by tracking the IPMSM 
parameters. For example, in [3], a technique was proposed 
to estimate the stator resistance and flux linkage to online 
monitor the working conditions of rotor permanent magnet 
(PM) and stator winding. In general, there are two types of 
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parameter identification, which are online and offline 
techniques to be reviewed as follows. 
Regarding offline techniques, the input/output data need to 
be collected first, then from which the IPMSM parameters 
can be estimated when the IPMSM is not connected with a 
load or at standstill state. The finite element analysis (FEA) 
is the offline technique, which requires the details of 
IPMSM design, structural and geometric information to 
calculate its parameters [4]. FEA can capture the effects of 
mutual inductances and the change in magnetic flux due to 
magnetic saturation [5]. However, if the required 
information is not acquirable, FEA cannot be implemented. 
Another offline technique is Standard Standstill Frequency 
Response test (SSFR test), in which the test signals driven 
by Voltage Source Inverter (VSI) are injected into the 
IPMSM. SSFR test can give high accurate identified 
parameters but measuring instruments are required [6]. The 
downside of SSFR test also stems from the fact that its 
identified parameters are distorted by VSI nonlinearities. At 
standstill state, the step DC voltage excitation tests can be 
used to identify apparent inductance without accurately 
capture the magnetic saturation effect [7]. Meanwhile, in 
dq-axis square voltage excitation tests [8], more parameters 
can be estimated such as stator resistance, rotor flux linkage 
and initial rotor position, but magnetic saturation effect is 
not considered, still. The technique in [9] can account for 
the effects of self-and-cross magnetic saturation, which can 
identify flux linkages from the measured dq-axis currents at 
constant rotor speed. Afterwards, by taking the partial 
derivatives of dq-axis flux linkages over currents, the 
incremental inductances can be found.  In general, offline 
techniques cannot identify the flux linkage and resistance, 
which vary with time during the real-time operation of 
IPMSM; therefore, they cannot be used for online IPMSM 
parameter tracking. 
Meanwhile, an online technique refers to estimating 
parameters during the operation of the IPMSM, which are 
updated in real-time given new input/output data. During 
the operation of the IPMSM, the temperature will increase, 
resulting in the increase in stator resistance and the decrease 
in flux linkage, accordingly. Therefore, by knowing these 
real-time dependent parameters, the thermal states of the 
IPMSM can be monitored [10], [11], which, in turn, serves 
diagnosis purposes related to the damage of winding 
insulation and demagnetization. Online parameter 
identification includes observer-based techniques, such as 
in [12] in which a method for bearing fault diagnosis is 
proposed with the peak energy spectrum introduced into the 
flux linkage observer. Further, in [13], an interturn short 
circuit fault detection is proposed based on residual current 
vector (RCV), which is generated by the difference between 
the measured stator currents and the estimated stator 
currents from a state observer. On the other hand, many 
sensorless identification techniques have been proposed to 
overcome the limitation of mechanical sensors and their 
costs involved in the implementation of the drive system. 
Due to the advance in high-performance computing 
technology, AI-based techniques have been employed to 
monitor the thermal states of winding and PM as in [14], 
which uses neural network (NN) for identification. In 
addition to NN algorithms, extended Kalman Filter (EKF), 
model reference adaptive system (MRAS) and recursive 
least square (RLS) are usually used to design parameter 
estimators. In [15], a technique based on EKF is proposed 

to estimate winding resistance and rotor flux linkage, and 
the results show that it is not stable and subject to noise. 
RLS techniques utilizes the injection of square wave current 
signal [16] or sinusoidal current signals [17] to solve the 
rank deficiency problems when estimating four parameters 
with only two available equations. The disadvantages of 
these methods are that the injected current signals produce 
the current and torque ripples and that estimation accuracy 
is low due to the non-linearity of the power converters. The 
other weakness of these methods is the slow update 
capability during the nature of recursive algorithm. Results 
in [18] show that MRAS, which identifies stator resistance 
and rotor flux linkage, is sensitive to disturbances. Further, 
it is also time-consuming to fine-tune the parameters of its 
adaptive mechanism. 
This paper proposes a solution to estimate four IPMSM 
parameters, including dq-axis inductances, rotor flux and 
stator winding resistance, based on Artificial Neural 
Network method. The main novelty of the proposed method 
is that four neural network models were trained to estimate 
four different parameters and that the subsequent estimation 
of q-axis inductance, stator resistance and d-axis 
inductance, rotor flux linkages result in the improvement of 
the estimation accuracy and fast updating capability. 
Furthermore, the input of every neural network model was 
proposed to be the function of the measured variables, 
which significantly affect the variation of the specific 
estimated parameter. As a result, the training time and the 
computation burden of the estimator can be reduced. In 
addition, an IPMSM drive system implemented in 
MATLAB/Simulink is used to compare and evaluate the 
proposed solution together with EFK, RLS and Adaline 
NN. The rest of this paper is arranged as follow. The next 
section outlines mathematical expressions related to the 
IPMSM model, three mentioned estimation techniques as 
well as the proposed solution. The third section presents the 
simulation setup and results with discussion to highlight the 
superiority of the proposed solution over the other 
techniques. Finally, the conclusion is presented in the fourth 
section. 

2. Online parameters identification methods 

2.1. IPMSM model 

Assuming that the cross-coupling effect is negligible, the 

dq-axis equations of the PMSM are given by: 
𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑡

= −
𝑅

𝐿𝑑

𝑖𝑑 +
𝐿𝑞

𝐿𝑑

𝜔𝑖𝑞 +
𝑢𝑑

𝐿𝑑

                                          (1𝑎) 

𝑑𝑖𝑞

𝑑𝑡
=  −

𝑅

𝐿𝑞

𝑖𝑞 −
𝐿𝑑

𝐿𝑞

𝜔𝑖𝑑 +
𝑢𝑑

𝐿𝑞

−
𝜓𝑚

𝐿𝑞

𝜔                          (1𝑏) 

where 𝑖𝑑, 𝑖𝑞 , 𝑢𝑑 and 𝑢𝑞 are the dq-axis stator currents and 

voltages, respectively. 𝜔  denotes the electrical angular 

speed. R, 𝐿𝑞 , 𝐿𝑑  and ѱ𝑚  are the stator resistance, q-axis 

inductance, d-axis inductance, and rotor flux linkage, 

respectively. In this paper, before estimation, low-pass 

filters (LPFs) will be applied to measured data, which 

include 𝑖𝑑, 𝑖𝑞 , 𝑢𝑑, 𝑢𝑞 and 𝜔. After filtering, the steady-state 

IPMSM model will be discretized as: 

 

𝑢𝑑(𝑘) = 𝑅(𝑘)𝑖𝑑(𝑘) − 𝐿𝑞(𝑘)𝜔(𝑘)𝑖𝑞(𝑘)                        (2𝑎) 
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𝑢𝑞(𝑘) = 𝑅(𝑘)𝑖𝑞(𝑘) + 𝐿𝑑(𝑘)𝜔(𝑘)𝑖𝑑(𝑘)

+ 𝜓𝑚(𝑘)𝜔(𝑘)                                      (2𝑏) 

2.2. Recursive Least Square method 

The mathematical model of a RLS algorithm is: 

 

                            𝑦𝑘 = Φ𝑘
𝑇𝑥                                                    (3) 

 
where 𝑥 is the unknown parameters to be estimated, Φ𝑘  and 

𝑦𝑘  denote the input and output of the system, respectively. 

The update rule for RLS is: 

 

𝑥̂𝑘+1 = 𝑥̂𝑘 + 𝐺𝑘+1[𝑦𝑘+1 − Φ𝑘+1
𝑇 𝑥̂𝑘]    

                 𝐺𝑘+1 = 𝑃𝑘Φ𝑘+1 
𝑇 [𝐼 + Φ𝑘+1

𝑇 𝑃𝑘Φ𝑘+1]
−1           (4) 

𝑃𝑘+1 = (𝑃𝑘 − 𝐺𝑘+1Φ𝑘+1
𝑇 𝑃𝑘)/ 

 

where 𝐼 is the identity matrix;  is the forgetting factor; 𝐺𝑘 

and 𝑃𝑘 the gain and covariance matrices, respectively. 

The RLS algorithm can be implemented to estimate dq-axis 

inductance, the corresponding model will be: 

 

𝑥 = [
𝐿𝑞

𝐿𝑑
] , Φ = [

−𝜔(𝑘)𝑖𝑞(𝑘)                 0

   0                      𝜔(𝑘)𝑖𝑑(𝑘)
]     (5) 

                𝑦 = [
𝑢𝑑(𝑘) − 𝑅𝑖𝑑(𝑘)

𝑢𝑞 − 𝑅𝑖𝑞(𝑘) − 𝜓𝑚𝜔(𝑘)
]                           (6) 

2.3. Extended Kalman Filter 

The EKF algorithm is an extended version of Kalman Filter, 

which deals with non-linear problem. The system model for 

EKF is expressed as:  

 

𝑥𝑘+1 = 𝐹𝑘(𝑥𝑘 , 𝑢𝑘) + 𝑤𝑘 

                              𝑦𝑘 = 𝐻(𝑥𝑘) + 𝑣𝑘                                  (7) 

 

In which 𝑥𝑘 = [𝑖𝑑 𝑖𝑞 𝑝1    𝑝2]𝑇 is the state vector, where 

𝑝1  and 𝑝2  are two arbitrary machine parameters. 𝑦𝑘 =

[𝑖𝑑    𝑖𝑞]
𝑇

 is the system output.  𝑢𝑘 = [𝑢𝑑
∗     𝑢𝑞

∗ ]  is the 

control input. 𝑤𝑘  (system noise) and 𝑣𝑘  (measurement 

noise) are zero-mean white Gaussian noises with covariance 

matrices Q and R, respectively. 𝐹𝑘(𝑥𝑘 , 𝑢𝑘)  and 𝐻(𝑥𝑘) 

denote the prediction and transformation functions, 

respectively. Further, the discrete system function 𝐹𝑘  is 

show in (8). The EKF recursively finds the optimal state 

estimate 𝑥̂𝑘|𝑘  as the mean of the normal distribution 

represented by the covariance matrix 𝑃𝑘|𝑘. 

 

      𝐹𝑘 =

[
 
 
 
 
 𝑖𝑑,𝑘 (1 −

𝑅

𝐿𝑑
𝑇𝑠) +

𝐿𝑞

𝐿𝑑
𝜔𝑖𝑞,𝑘𝑇𝑠 +

𝑢𝑑

𝐿𝑑
𝑇𝑠

𝑖𝑞,𝑘 (1 −
R

𝐿𝑞
𝑇𝑠) −

𝐿𝑑

𝐿𝑞
𝜔𝑖𝑑𝑇𝑠 +

𝑢𝑞

𝐿𝑞
𝑇𝑠 −

𝜙𝑚

𝐿𝑞
𝑇𝑠

𝑝1

𝑝2 ]
 
 
 
 
 

  (8) 

The EKF starts with predicting the new state vector given 

the previous estimation consisting of 𝑥̂𝑘−1|𝑘−1  with 

𝑃𝑘−1|𝑘−1 and 𝑢𝑘−1. 

 𝑥̂𝑘|𝑘−1 = 𝐹𝑘(𝑥̂𝑘−1|𝑘−1, 𝑢𝑘−1) 

          𝑃𝑘|𝑘−1 = 𝐹𝑘−1𝑃𝑘−1|𝑘−1𝐹𝑘−1
𝑇 + 𝑄                              (9) 

where 𝐹𝑘−1 =
𝜕𝐹𝑘(𝑥𝑘−1|𝑘−1,𝑢𝑘−1)

𝜕𝑥
.   

Then, in the second step, EKF will correct the prediction 

using the most recent measurement, which is expressed as: 

 

𝐾𝑘 = 𝑃𝑘|𝑘−1𝐻𝑘
𝑇(𝐻𝑘𝑃𝑘|𝑘−1𝐻𝑘

𝑇 + 𝑅)
−1

 

𝑥̂𝑘|𝑘 = 𝑥̂𝑘|𝑘−1 + 𝐾𝑘(𝑦𝑘 − 𝐻(𝑥̂𝑘|𝑘−1))   

     𝑃𝑘|𝑘  = 𝑃𝑘|𝑘−1 − 𝐾𝑘𝐻𝑘𝑃𝑘|𝑘−1                              (10) 

 

where 𝐻𝑘 =
𝜕𝐻(𝑥𝑘|𝑘−1)

𝜕𝑥
, 𝑦𝑘 is the measured output and 𝐾𝑘 is 

the Kalman gain. 

2.4. Adaline Neural Network 

The mathematical model of an Adaline Neural Network is: 

                𝑂(𝑊𝑖 , 𝑋𝑖) = ∑ 𝑊𝑖𝑋𝑖  

𝑛

𝑖 = 0

                                      (11) 

where 𝑊𝑖 is the weight, 𝑋𝑖 and 𝑂(𝑊𝑖 , 𝑋𝑖) denote the input 

and output of the model, respectively. The update rule for 

Adaline NN is expressed as: 

 

𝑝̂(𝑘 + 1) = 𝑝̂(𝑘) − 𝜂
𝜕𝑑(𝑘)

𝜕𝑝
×

𝜕(𝑂(𝑘) − 𝑑(𝑘))

𝜕𝑑

2

     12) 

 

where 𝑑  and 𝑝̂  are the output of the IPMSM and the 

parameter to be estimated, respectively. 𝜂  denotes the 

convergence speed. The Adaline NN model can be 

implemented given (2). For example, to estimate q-axis 

inductance, the corresponding equation is applied: 

𝐿̂𝑞(𝑘 + 1) = 𝐿̂𝑞(𝑘)

+ 2𝜂𝜔(𝑘)𝑖𝑞(𝑘)(𝑢̂𝑑(𝑘) − 𝑢𝑑(𝑘))   (13) 

2.5. Proposed Neural Network method 

The proposed solution aims to track four machine 

parameters, which can take on different values at different 

points in time. Then, if only one Artificial NN model is 

employed to track the variations of all parameters, 

preparing the training set for that model will be difficult to 

achieve high generalization. Therefore, one Artificial NN 

model (estimator) should be used to estimate one 

parameter, so that for each NN model, the training set can 

be obtained with one parameter varied while the others are 

fixed.  

Remark 1: As the machine parameters can vary 

independently, using different Artificial NN models to 

estimate them facilitates acquiring the training set.   

Concurrently estimating 4 parameters is associated with the 

possibility that the variation of one parameter will affect 

the inputs shared among 4 NN models, which, in turn, 

causes wrong estimation results. Hence, the proposed 

solution will estimate parameters sequentially, then the 

variation of one parameter can be considered in estimating 

other parameters. 

Remark 2: Sequentially estimating parameters ensures that 

the variation of one parameter will not affect the estimation 

results.  
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In this proposed solution, d-axis current injection is used to 

change the state of IPMSM, from which the machine 

parameters will be sequentially estimated. Given (1), the 

two sets of IPMSM state equations are:  

 

𝑢𝑑0(𝑘) = −𝐿𝑞0(𝑘)𝜔(𝑘)𝑖𝑞0(𝑘)                                      (14𝑎) 

𝑢𝑞0(𝑘) = 𝑅(𝑘)𝑖𝑞0(𝑘) + 𝜓𝑚0(𝑘)𝜔(𝑘)                         (14𝑏) 

𝑢𝑑(𝑘) = 𝑅(𝑘)𝑖𝑑(𝑘) − 𝐿𝑞(𝑘)𝜔(𝑘)𝑖𝑞(𝑘)                      (14𝑐) 

𝑢𝑞(𝑘) = 𝑅𝑖𝑞(𝑘) + 𝐿𝑑𝜔(𝑘)𝑖𝑑(𝑘) + 𝜓𝑚(𝑘)𝜔(𝑘)      (14𝑑) 

 

in which, the variables and parameters with and without 

subscripts “0” denote the measured data when 𝑖𝑑 = 0 (𝐴) 

and 𝑖𝑑 = −2(𝐴), respectively. 

It is assumed that 𝐿𝑞0 = 𝐿𝑞 and 𝜓𝑚0 = 𝜓𝑚. The inputs to 

each NN model are determined from (14). For example, to 

estimate 𝐿𝑞0 , the inputs to the corresponding NN model 

include 𝑢𝑑0(𝑘), 𝜔(𝑘) 𝑎𝑛𝑑 𝑖𝑞0(𝑘)  as presented in (14a). 

Further, instead of feeding the inputs directly to each NN 

model, several tests conducted suggest that if the inputs to 

an NN model can be simplified, it can give better 

estimation results. In this proposed solution, each NN 

model will have one input and one output (one-to-one NN 

model). Therefore, there will be 4 NN models with the 

corresponding input/output summarized in Table 1 and the 

estimation process is presented in Figure 1. Specifically, 

when 𝑖𝑑 = 0 (𝐴) , NN models to identify 𝐿𝑞  and 𝑅  are 

enabled, while the other two models to identify 𝐿𝑑 and 𝜓𝑚 

are disabled and vice versa when 𝑖𝑑 = −2 (𝐴). It is noted 

that estimation process requires a time delay after current 

switching, which avoids the effect of current switching and 

ensures the stability of the estimated parameters. 

Remark 3: An NN model might fail to map its inputs to a 

correct output, then preprocessing the inputs can improve 

its estimation accuracy.  

Different neural network structures have been tested with 

different number of hidden neurons and different hidden 

transfer functions. Finally, one common neural network 

configuration is chosen for four parameter estimators, 

which is shown in Figure 2.  

 
Figure 1: Estimation process based on d-axis current injection. 

Table 1: NN model summary 

Model Output Input 

1 𝐿𝑞0 = 𝐿𝑞 −𝑢𝑑0(𝑘)

𝜔(𝑘)𝑖𝑞0(𝑘)
 

2 𝜓𝑚0 = 𝜓𝑚 𝑢𝑞0(𝑘) − 𝑅(𝑘)𝑖𝑞0(𝑘)

𝜔(𝑘)
 

3 𝑅 𝑢𝑑(𝑘) + 𝐿𝑞(𝑘)𝜔(𝑘)𝑖𝑞(𝑘)

𝑖𝑑(𝑘)
 

4 𝐿𝑑 𝑢𝑞(𝑘) − 𝑅(𝑘)𝑖𝑞(𝑘) − 𝜓𝑚(𝑘)𝜔(𝑘)

𝜔(𝑘)𝑖𝑑(𝑘)
 

 
Figure 2: The common NN configuration for all parameter estimators. 

A hyperbolic tangent sigmoid function is chosen as the 

activation function for the input and hidden layer, and 

relationship between its input and output of this layer can 

be expressed as: 

𝑛1 = 𝑊1 ∗ 𝑝 + 𝑏1                                                          (15𝑎) 

𝑎1 = 𝑡𝑎𝑛𝑠𝑖𝑔(𝑛1) =
2

1 + 𝑒−2𝑛1
− 1                          (15𝑏) 

Meanwhile, a pure linear function is chosen as the 

activation function for the output layer, which gives the 

following relationship: 

𝑛2 = 𝑊2 ∗ 𝑎1 + 𝑏2                                                        (16𝑎)  

𝑎2 = 𝑝𝑢𝑟𝑒𝑙𝑖𝑛(𝑛2) = 𝑛2                                              (16𝑏) 

The reason for selecting the hyperbolic tangent for the 

input, and hidden layers is that the nonlinear hyperbolic 

tangent can help the model to learn more complex 

functions than using a linear activation function. For the 

output layer, the pure linear function was selected as the 

activation function to make the training process faster since 

the pure linear function does not require the update of the 

weight for this activation function [19]. 

The block diagram for the proposed solution is shown in 

Figure 3 which consists of 4 one-to-one NN estimators and 

two triggers to enable these estimators. 

3. Simulation setup and results 

3.1. Simulation setup 

In this paper, the proposed solution is applied to a IPMSM 
drive system implemented in MATLAB/Simulink software, 
which employs Field-oriented control (FOC) algorithm. 
The simulation time (𝑇𝑠𝑎𝑚𝑝𝑙𝑒) is set at 10−4 s. The nominal 

machine parameters are presented in Table 2.  
 

Table 2: Nominal parameters of the IPMSM motor 

Parameter Value 

𝐿𝑑(𝐻) 0.045 

𝐿𝑞(𝐻) 0.102 

𝜓𝑚(𝑊𝑏) 0.533 

𝑅(Ω) 5.8 

 

The d-axis and q-axis inductances of the machine were first 

measured experimentally by using the standstill test. These 

measured parameters were used to build the simulation 

model of the IPMSM in the Matlab/Simulink. The data 

used for training each NN model are collected from 

simulation of the IPMSM drive system at different load 
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torques, different values of 𝜓𝑚  and R. Specifically, by 

varying one parameter, while fixing other parameters at 

their nominal values, one training set is acquired. For 

example, the NN model to identify R is trained with the 

data set, in which actual R increases while the other 

machine parameters are fixed at their nominal values. 

Similar steps are repeated to acquire the training set for 

other three NN models. 20001 samples are collected for 

training each NN model with the ratio of 70:15:15 for 

training, validation and test sets, respectively. The number 

of epochs is set to 1000 and the minimum gradient is set to 

1𝑒−15  to ensure all NN models will not be underfitting. 

Each model performance is evaluated based on Mean 

Square Error (MSE) as shown in Figure 4. Furthermore, all 

NN models are trained with Levenberg-Marquardt back-

propagation algorithm with mu is set to 0.001. According 

to the results shown in Figure 4, the validation and test 

curves are similar. This indicates the successful training 

processes for all estimators. 

3.2. Simulation results and discussion 

The performance of the proposed online parameter 

identification method was compared with RLS, EKF and 

Adaline NN. It is worth noting that the implemented EKF 

can only estimate R and 𝜓𝑚, while RLS and Adaline NN 

can estimate all four parameters. Figure 5 shows the 

estimation results for different techniques with constant 

machine parameters. In general, the outputs for all 

techniques converge if not considering slight fluctuations 

due to the effect of injected 𝑖𝑑 signal. Further, it could be 

seen that the proposed NN model outperforms other three 

techniques in terms of estimation accuracy and 

convergence speed. The explanation for this is that RLS, 

EKF and Adaline NN require accurate inputs to produce 

accurate outputs. On the other hand, the proposed NN tries 

to map its input to the corresponding output, then the 

estimation accuracy depends on how the NN model is 

trained instead of how accurate its input is. For example, if 

the 𝑑𝑞-axis voltages are not well-compensated, RLS, EFK 

and Adaline NN might fail to estimate parameters. 

However, if the error between 𝑑𝑞-axis voltages fed to the 

NN estimators and actual 𝑑𝑞-axis voltages does not vary 

significantly over time, the proposed technique will 

produce better results as presented in Figure 5.  
More comprehensive test cases were conducted to further 
evaluate performance of the proposed solution as following: 

 

   
                         (a)                                             (b) 

  
                          (c)                                            (d) 

 
Figure 4: Learning curves for four NN estimators. (a) Flux estimator. 

(b) Q-axis inductance estimator. (c) D-axis inductance estimator. (d) 

Resistance estimator. 

Figure 3: The proposed solution block diagram. 
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(a) 

 
(b) 

 
(c) 

 
(d) 

 
Figure 5: Estimation results for different techniques at 𝜔 = 1000 𝑟𝑝𝑚 

with 𝑇 = 5 𝑁.𝑚,   𝑅 = 5.8 𝛺 𝑎𝑛𝑑 𝜓𝑚 = 0.533 𝑊𝑏. (a) Estimated 𝐿𝑑; 

(b) Estimated 𝐿𝑞 ; (c) Estimated R; (d) Estimated 𝜓𝑚. 

3.2.1. Varying load torque test 

This test was conducted to verify the effectiveness of the 
proposed technique in tracking the variation of inductances 
due to varying load torque (T). The IPMSM was run at the 
constant speed of 1000 𝑟𝑝𝑚  with 𝑅 = 5.8  Ω , 𝜓𝑚 =
0.533 𝑊𝑏 and during the simulation and load torque was 
changed from 4 to 5 𝑁.𝑚 at around 1.05s as presented in 
the upper-left plot in Figure 6. Because of the d-axis current 
injection effect, the reference 𝐿𝑞 shows the similar shape 

as a square wave, having the peak-to-peak value in the 
order of one thousandth, which can be negligible. After the 

change in the load torque, the reference and estimated 𝐿𝑞 

agree well with each other, which are at 0.109H and 
0.109H, respectively. No noticeable change in 𝐿𝑑  can be 
observed from the upper-right plot in Figure 6. At the same 
time, the other two estimated parameters converge to their 
reference values. 

 

 
 

Figure 6: Estimation results for the proposed technique at 𝜔 =
1000 𝑟𝑝𝑚 with load torque varying from 4 𝑁.𝑚 to 5 𝑁.𝑚, 𝑅 =  5.8 𝛺 

and 𝜓𝑚  =  0.533 𝑊𝑏. 

3.2.2. Varying flux test 

In this test, the IPMSM speed, R and load torque were set 
at 1000 𝑟𝑝𝑚, 5.8 Ω and 5 𝑁.𝑚, respectively, while only 
𝜓𝑚 was changed from 0.533 Wb to 0.528 Wb at around 
1.19s as shown in the lower-right plot in Figure 7. At 0.69s, 
the estimated 𝜓𝑚 converges to 0.53 Wb, which is closed to 
its reference value of 0.533 Wb. After 1.19s, the reference 
𝜓𝑚 drops to 0.528 Wb and the flux estimator can track the 
drop by producing the output of 0.527 Wb. The proposed 
method shows the small difference in the estimated and 
reference 𝜓𝑚. 
 

 
 

Figure 7: Estimation results for the proposed technique at 𝜔 =
1000 𝑟𝑝𝑚 with 𝜓𝑚 varying from 0.533 Wb to 0.528 Wb, 𝑇 =  5 𝑁.𝑚 

and 𝑅 = 5.8 𝛺. 

3.2.3. Varying resistance test 

The third test is to evaluate the performance of the 
proposed technique in tracking the variation in R. The 
working condition for this test was set such 
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that  𝑙𝑜𝑎𝑑 𝑡𝑜𝑟𝑞𝑢𝑒 = 5 𝑁.𝑚 , 𝜓𝑚 = 0.533 𝑊𝑏  and R 
varying from 5.8 Ω to 6.3 Ω at 0.91s as presented in the 
lower-left plot in Figure 8. At 1.5s, the cursor indicates that 
the estimated R lies at 6.15 Ω, while its reference value is 
at 6.3 Ω. The difference of less than 3% shows that the 
proposed solution has successfully track the change in R.  

 
 

 
 

Figure 8: Estimation results for the proposed technique at 𝜔 =
1000 𝑟𝑝𝑚 with R varying from 5.8𝛺 to 6.3 𝛺, 𝑇 =  5 𝑁.𝑚 and 𝜓𝑚  =

0.533 𝑊𝑏. 

3.2.4. Varying speed test 

In the last test, the IPMSM was given a speed step from 
700 𝑟𝑝𝑚 to 1000 𝑟𝑝𝑚 at around 1.18 s as shown in the 
lower-right plot in Figure 9. Meanwhile, T, R and 𝜓𝑚 were 
set at 5 𝑁.𝑚, 5.8 Ω and 0.533 Wb, respectively. 

 

 
 

Figure 9: Estimation results for the proposed technique with 𝑇 =
5 𝑁.𝑚, 𝜓𝑚 = 0.553 𝑊𝑏, 𝑅 = 5.8 𝛺 and speed varying from 700 to 

1000 rpm. 

When the speed increases, the drive system enters transient 
state, which leads to a variation in the input to R estimator. 
As a result, there is a step change in the estimated 𝑅 after 
0.82s. However, at 1.3s, the estimated R drops to 5.8 Ω 
because the system has become stable. In this test, the other 
estimated parameters experience no significant change due 
to the step change in speed. Hence, the proposed solution 
shows accurate estimation of all four parameters in the case 
of operating speed variation. 

3.2.5. Discussion 

The simulation results have been presented to compare the 

performance the EKF, RLS, Adaline NN and the proposed 

NN based methods in terms of the estimation accuracy and 

the updated time of the IPMSM’ s parameters including 

stator resistance, d-q axis inductances and the rotor flux 

linkage. The performance of every method is summarized 

in Table 3. In general, the advantage of the EKF method is 

that no current injection is required. However, this method 

fails to estimate the variation of the machine inductances 

since nominal values of the machine inductances are 

required to develop the estimator for the stator resistance 

and the rotor flux linkages. This EKF method also produce 

low accuracy due to the effect of the non-linearity of the 

inverter to the accuracy of the dq- voltages. Furthermore, 

the update time of the estimated parameters is slow due to 

the recursive nature of the algorithm. The difficulty in 

tuning of the covariance matrices (P and Q) is also the 

challenge of this method. Better than the EKF method in 

terms of the number of estimated parameters, the RLS 

methods can estimate four parameters at the same time. 

However, the low accuracy and slow update time are the 

major disadvantages of this method. The reasons for these 

disadvantages are also the same for the EKF method, 

namely as non-linearity effect of the inverter and slow 

recursive iterations. On the other hand, the Adaline neural 

network is shown to be more advantageous compared to 

EKF and RLS in terms of the update time of the parameter. 

This is because the algorithm of ANN is simple and 

requires less computation time [4]. However, this method 

still suffers low estimation accuracy due to the non-

linearity effect of the inverters. Finally, the proposed NN 

based method have been proved to be more advantageous 

compared to the remaining methods with high estimation 

accuracy and fast update capability since the there is no 

impact of the non-linearity of the inverter to the estimator 

and there is no recursive iteration of the method. The 

machine parameters are estimated based on non-linear 

regression principle, of which the change of the measured 

input voltage and current results in a variation of the 

estimated parameters. The major limitation of the proposed 

method is the requirement for the offline model training 

and the variation of the parameters must be within the range 

of the training data. 

 
Table 3: Performance comparison of the online parameter identification 

methods 

Methods 𝑅𝑠 𝐿𝑑 𝐿𝑞   ψm Accuracy Update 

time 

EKF Yes No No Yes Low Slow 

RLS Yes Yes Yes Yes Low Slow 

Adaline NN Yes Yes Yes Yes Low Fast 

Proposed Yes Yes Yes Yes High Fast 

4. Conclusion 

This paper has presented a new approach to deal with 
IPMSM parameter identification problems based on 
Artificial Neural Network model. Four neural network 
models have been proposed to estimate stator resistance,  
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d- axis, q- axis inductance and the rotor flux linkage, 
respectively. The input of every NN estimator is the 
function of the specific measured signals including 
estimated d-q axis voltages, measured d-q currents and the 
rotor speed. The simulation results have proved that the 
proposed technique outperforms EKF, RLS and Adaline 
NN methods, which require accurate signal measurement 
and are heavily affected by the non-linearity of the inverter. 
Furthermore, the proposed technique has shown its ability 
to effectively track the change in all parameters under the 
variation of load torque, speed, stator resistance and rotor 
flux linkage. The future work of this project will be the 
experimental implementation and analysis of the proposed 
and the conventional online parameter identification 
methods. 
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Abstract 
 
This paper proposes to implement an improved carrier modulation technique to reduce the distortion of voltage and load currents for the four-

level NPC inverter. By changing the offset function compared to conventional carrier-based modulation methods, the proposed method adds 

a sub-offset component of the control voltage in the two-level inverter, causes the duty-time to hold the redanduncy state vectors to be evenly 

divided in a switching sequence, which improves the harmonic characteristics. Furthermore, this paper presents a strategy for changing the 

offset based on the idea of reducing the common mode voltage amplitude in order to expand the working area of the inverter to reach the 

modulation index m = 1 compared to the SinPWM (SPWM) method. From there, the improved carrier modulation techniques are proposed: 

Improved average offset technique and Improved Extended SPWM technique. The proposed techniques to improve harmonic distortion 

(THD), expand the operation region of inverter, shown by simulation results for 4-level NPC inverter.  

 

Keywords: Multilevel inverter, NPC, PWM, Carrier-based modulation. 

Chữ viết tắt 

NPC Neutral Point Clamped  

PWM Pulse width modulation 

SPWM Sin PWM 

THD Total Harmonic Distortion 

 

Tóm tắt 
 
Bài báo này đề xuất thực hiện kỹ thuật điều chế sóng mang cải tiến 

để giảm độ méo dạng điện áp và dòng tải cho bộ nghịch lưu NPC 4 

bậc. Bằng phương pháp thay đổi hàm offset so với các kỹ thuật điều 

chế sóng mang truyền thống, kỹ thuật đề xuất thêm vào thành phần 

offset phụ của điện áp điều khiển trong nghịch lưu 2 bậc làm cho thời 

gian tác động của các véc tơ trạng thái trùng lặp trong chuỗi trạng 

thái đóng ngắt được chia đều để cái thiện chất lượng sóng hài. Ngoài 

ra, bài báo còn đề xuất kỹ thuật thay đổi offset theo nguyên lý cực 

tiểu biên độ điện áp common mode giúp mở rộng vùng làm việc của 

nghịch lưu đạt đến chỉ số điều chế m = 1 so với phương pháp 

SinPWM (SPWM). Từ đó, lần lượt các kỹ thuật điều chế sóng mang 

cải tiến được đề xuất: kỹ thuật offset trung bình cải tiến và kỹ thuật 

SPWM mở rộng cải tiến. Các kỹ thuật đề xuất giúp cải thiện độ méo 

dạng sóng hài (THD), đồng thời mở rộng vùng làm việc của nghịch 

lưu, thể hiện qua các kết quả mô phỏng cho bộ nghịch lưu NPC 4 

bậc. 

1. Giới thiệu 

Ngày nay, nghịch lưu áp (VSI) trở thành bộ biến đổi công suất 

thông dụng và được chuẩn hóa trong các bộ biến tần công 

nghiệp nhờ vào sự phát triển trong công nghệ của các khóa 

bán dẫn công suất. Các bộ nghịch lưu áp được sử dụng rộng 

rãi trong nhiều ứng dụng, kể cả trong công nghiệp lẫn dân 

dụng, như điều khiển động cơ, FACTS, thiết bị nâng cao chất 

lượng điện năng hay các bộ chuyển đổi năng lượng tái tạo. 

Trong đó, cấu trúc đơn giản và được sử dụng phổ biến nhất là 

nghịch lưu hai bậc. Tuy nhiên, trong các ứng dụng công suất 

lớn, đòi hỏi điện áp cao, cũng như chất lượng điện năng, 

nghịch lưu hai bậc có một số hạn chế khi hoạt động ở tần số 

cao do tổn thất chuyển mạch và hạn chế về định mức linh kiện. 

Ngoài ra, biến tần hai bậc cung cấp dạng sóng ngõ ra với hai 

mức điện áp, làm cho điện áp và dòng ngõ ra méo dạng, THD 

kém, không đáp ứng các ứng dụng cần chất lượng cao.  

Do đó, các bộ nghịch lưu (BNL) đa bậc đang dành được sự 

quan tâm nghiên cứu chuyên sâu trong những năm gần đây, 

như một xu hướng đầy hứa hẹn để thay thế dần các bộ nghịch 

lưu hai bậc truyền thống trong nhiều ứng dụng. Lý do là chúng 

cung cấp điện áp đầu ra cao hơn, giảm độ méo dạng sóng hài, 

dv/dt thấp và hiệu suất cao so với bộ nghịch lưu hai bậc truyền 

thống [1]-[2]. Một số cấu hình đa bậc đã được nghiên cứu như 

bộ nghịch lưu diode kẹp (Neutral Point Clamped - NPC) [3], 

bộ nghịch lưu tụ điện bay (Flying Capacitor - FC) [4], bộ 

nghịch lưu ghép tầng cầu H (Cascade H-Bridge - CHB) [5] 

hay bộ biến đổi đa bậc dạng mô-đun (MMC) [6]. Trong số các 

cấu hình đa bậc kể trên, nghịch lưu NPC được sử dụng rộng 

rãi trong công nghiệp vì cấu trúc đơn giản, hiệu cao và dễ thực 

hiện [3].  

Với nghịch lưu đa bậc NPC, cấu hình nghịch lưu NPC ba bậc 

tương đối phổ biến vì những ưu điểm kể trên so với nghịch 

lưu hai bậc truyền thống.  
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Bên cạnh sự phát triển về các cấu hình nghịch lưu đa bậc, các 

kỹ thuật điều khiển nghịch lưu đa bậc cũng được quan tâm 

nhằm cải thiện chất lượng điện năng. Trong đó, hai kỹ thuật 

điều khiển cho nghịch lưu đa bậc thường được quan tâm là kỹ 

thuật điều chế sóng mang và kỹ thuật điều chế véc tơ không 

gian [7]-[8]. So với kỹ thuật điều chế véc tơ không gian, kỹ 

thuật điều chế sóng mang được sử dụng rộng rãi vì ưu điểm 

dễ thực hiện. Kỹ thuật điều chế độ rộng xung SPWM là một 

kỹ thuật đặc trưng của kỹ thuật điều chế sóng mang. Các 

nghiên cứu đã chứng minh kỹ thuật SPWM cho chất lượng 

sóng hài tốt và THD thấp. Nhưng kỹ thuật SPWM vẫn có thể 

được cải hiện hơn nữa về THD để có chất lượng tốt như các 

phương pháp điều chế véc tơ không gian. Tuy nhiên, một 

nhược điểm của kỹ thuật này là phạm vi điện áp làm việc hạn 

chế [8]. Kỹ thuật SPWM chỉ hoạt động ở vùng làm việc có chỉ 

số điều chế m < 0.866, điều này làm hạn chế khả năng ứng 

dụng cho các biến tần công nghiệp hiện nay. Vì vậy, điều này 

đặt ra nhu cầu về việc cải tiến kỹ thuật SPWM cho nghịch lưu 

đa bậc nhằm cải thiện chất lượng họa tần cũng như mở rộng 

vùng làm việc cho bộ nghịch lưu. Để khắc phục điều này, các 

kỹ thuật điều chế sóng mang dựa vào hàm offset được nghiên 

cứu để cải thiện chất lượng sóng hài và mở rộng vùng chỉ số 

điều chế so với kỹ thuật SPWM cho nghịch lưu đa bậc. 

Ngoài ra, với xu hướng hiện đại các nghiên cứu gần đây cho 

cấu hình bậc bốn cũng đã thu hút được sự chú ý lớn do nhu 

cầu của các ứng dụng thương mại và công nghiệp đòi hỏi sử 

dụng điện áp cao và chất lượng điện năng ngày càng tốt hơn 

[9]-[12], trong đó phải kể đến cấu hình nghịch lưu NPC 4 bậc. 

Do đó, bài báo này đề xuất kỹ thuật điều chế sóng mang cải 

tiến cho nghịch lưu 4 bậc. Kỹ thuật PWM cải tiến đề xuất có 

đặc điểm cải thiện độ méo dạng sóng hài (THD) so với các kỹ 

thuật SPWM, ngoài ra vùng làm việc của nghịch lưu được mở 

rộng đến chỉ số điều chế m = 1. Với kỹ thuật đề xuất, bằng 

việc khai thác hàm offset cho tín hiệu điều khiển, vùng làm 

việc của nghịch lưu đa bậc được mở rộng cho chỉ số điều chế 

m > 0.866. Bên cạnh đó, việc thêm vào hàm offset phụ giúp 

chất lượng sóng hài được cải thiện đáng kể. Kỹ thuật đề xuất 

sẽ được áp dụng và kiểm chứng cho bộ nghịch lưu ba pha NPC 

4 bậc. 

Bài báo này được cấu trúc như sau: Phần 2 sẽ nói về “Cấu trúc 

bộ nghịch lưu diode kẹp bốn bậc”, tại mục 3 sẽ trình bày về 

các “Kỹ thuật điều chế sóng mang PWM mở rộng đề xuất cho 

nghịch lưu NPC 4 bậc”. Từ đó, “Kỹ thuật điều chế sóng mang 

cải tiến cho nghịch lưu NPC 4 bậc” sẽ được trình bày trong 

Phần 4. Trong Phần 5, chất lượng ngõ ra của bộ nghịch lưu 

với các kỹ thuật nói trên sẽ được đánh giá và so sánh qua độ 

méo dạng sóng hài THD%, các kết quả được thực hiện trên 

phần mềm mô phỏng PLECS của hãng Plexim. 

2. Cấu trúc bộ nghịch lưu NPC 4 bậc 

Bộ nghịch lưu ba pha NPC 4 bậc (Hình 1) được cấu tạo từ ba 

nhánh pha. Mỗi pha bao gồm 3 cặp khóa chuyển mạch và 4 

diode kẹp chia đều cho nhánh trên và nhánh dưới. Các cặp 

khóa này hoạt động theo nguyên tắc kích đối nghịch: S1X-S’1X, 

S2X-S’2X và S3X-S’3X (trong đó X = {A, B, C} lần lượt là 3 pha 

tương ứng). Ta có nguyên tắc kích đối nghịch cho các khóa 

như sau:  

' 1,  (1,2,3)iX iXS S i+ = =  (1) 

 

Hình 1: Cấu trúc bộ nghịch lưu ba pha NPC 4 bậc. 

Bảng 1: Bảng trạng thái của một pha trong bộ NPC 4 bậc 

𝑆𝑋 𝑆1𝑋 𝑆2𝑋 𝑆3𝑋 𝑉𝑋𝑂 

0 0 0 0 0 

1 0 0 1 𝑈𝑑/3 

2 0 1 1 2𝑈𝑑/3 

3 1 1 1 𝑈𝑑 

Gọi SX là hàm đóng cắt của pha X, SX được định nghĩa bằng 

tổng trạng thái của các khóa nhánh trên như sau:  
3

1 2 3 1 2 3

1

,  0 1X iX X X X X X X

i

S S S S S S S S
=

= = + +      (2) 

Điện áp nguồn Ud được chia đều cho ba tụ điện kẹp C1, C2, 

C3, mỗi tụ có điện áp duy trì ở mức Ud/3. Giả sử điện áp trên 

mỗi tụ được giữ cân bằng, điện áp nhánh mỗi pha được định 

nghĩa: 

1 2 3

1 2 3

1 2 3

3 3

AO A A AA

d d
BO B B B B

CCO C C C

V S S SS
U U

V S S S S

SV S S S

+ +    
    

= = + +    
     + +    

 (3) 

Điện áp nhánh mỗi pha phụ thuộc vào trạng thái đóng ngắt 

của các khóa được mô tả như trong Bảng 1. Điện áp ba pha 

tải cân bằng được tính theo điện áp nhánh như sau: 

2 1 1

3 3 3

1 2 1

3 3 3

1 1 2

3 3 3

tA AO

tB BO

tC CO

V V

V V

V V

 
− − 

    
    = − −    
       

 − −
  

 (4) 

Thay (3) vào (4), điện áp pha tải có thể được viết theo hàm 

trạng thái đóng cắt của các pha như (5): 

2 1 1

3 3 3

1 2 1

3 3 3 3

1 1 2

3 3 3

tA A

d
tB B

CtC

V S
U

V S

SV

 
− − 

    
    = − −    
       

 − −
  

 (5) 

Nếu gọi N là điểm trung tính của tải 3 pha, thì điện áp offset 

VNO (hay VO) là điện áp xác định giữa N và O. Lúc đó, điện 

áp nhánh có thể xác định theo áp tải và áp offset như sau: 

AO tA O

BO tB O

CO tC O

V V V

V V V

V V V

= +


= +
 = +

 (6) 

Từ (4) và (6) suy ra: 
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3
AO BO CO

O

V V V
V

+ +
=  (7) 

Điện áp common được định nghĩa là điện áp giữa trung tính 

tải và trung tính nguồn DC, liên quan đến áp offset theo công 

thức: 

2 3 2
d AO BO CO d

com NG O

U V V V U
V V V

+ +
= = − = −  (8) 

3. Kỹ thuật điều chế sóng mang PWM mở rộng 

đề xuất cho bộ nghịch lưu NPC 4 bậc  

3.1. Nguyên lý kỹ thuật điều chế sóng mang PWM 

Do tính đơn giản nên kỹ thuật điều chế sóng mang PWM được 

sử dụng rộng rãi trong nghịch lưu đa bậc hiện nay. Theo 

nguyên lý điều chế sóng mang, tín hiệu điều khiển VdkX sẽ 

được so sánh với một sóng mang tam giác VCx. Đối với BNL 

4 bậc, ba tín hiệu sóng mang C1, C2, C3 lần lượt là sóng mang 

tương ứng cho các khóa S1X, S2X, S3X. Nếu sóng điều khiển 

VdkX lớn hơn sóng mang Ci, thì khóa SiX tương ứng được kích 

đóng, ngược lại thì khóa điều khiển được kích khóa như trên 

Hình 2 và Hình 3: 

1  V V

0  V <V

dkX Ci

iX

dkX Ci

if
S

if


= 


 (10) 

Từ phân tích điện áp nhánh ở (3) và (6), dạng sóng điều khiển 

được thể hiện dưới dạng chuẩn hóa bởi điện áp Ud/3: 

,  0< 3
/ 3 / 3

XO tX O
dkX dkX

d d

V V V
V V

U U

+
= =   (9) 

Với tải ba pha cân bằng, tức ( , , ) j

tA tB tC t mV V V V V e = = , nên ba 

tín hiệu sóng điều khiển có biên độ như nhau nhưng lệch pha 

120o.  

Với tín hiệu sóng mang, có nhiều cách để sắp xếp các sóng 

mang, trong đó kỹ thuật thường dùng cho nghịch lưu đa bậc 

là kỹ thuật sóng mang dịch mức – level-shifted PWM (LS-

PWM). Trong kỹ thuật LS-PWM, ba tín hiệu sóng mang cùng 

tần số và biên độ đỉnh-đỉnh, được xếp chồng lên nhau theo thứ 

tự C3 = [0,1], C2 = [1,2], C1 = [2,3]; trong đó C1, C2, C3 lần 

lượt là sóng mang tương ứng cho các khóa S1X, S2X, S3X như 

thể hiện trong Hình 3. Sóng mang được sắp xếp cùng pha như 

trên Hình 3 còn được gọi là kỹ thuật Phase-Disposition PWM 

(PD-PWM). Các sóng mang có thể được sắp xếp lệch pha 

nhau, nhưng các nghiên cứu đã chỉ ra rằng việc xếp các sóng 

mang cùng pha sẽ đạt được chất lượng sóng hài tốt nhất.  

Từ (9), ta thấy rằng tín hiệu điều khiển mỗi pha phụ thuộc vào 

điện áp tải của pha và điện áp offset. Tùy vào việc chọn hàm 

điện áp offset, hình thành một số kỹ thuật điều chế sóng mang 

như SPWM, kỹ thuật offset trung bình. Các kỹ thuật này sẽ 

được trình bày dưới đây. 

 

 

Hình 2: Giải thuật điều chế sóng mang cho nghịch lưu NPC 4 bậc. 

 

Hình 3: Tín hiệu sóng mang, sóng điều khiển và trạng thái các khóa trong 

điều chế sóng mang cho nghịch lưu NPC 4 bậc. 

3.2. Kỹ thuật SPWM 

Kỹ thuật SPWM là một trong những kỹ thuật điều chế sóng 

mang phổ biến. Kỹ thuật này được chứng minh đạt được chất 

lượng họa tần tốt.  

Cơ sở chọn hàm offset của kỹ thuật SPWM là để điện áp com-

mon mode bằng không. Từ (8), điều này tương đương với: 

2
d

O

U
V =  (11) 

Lúc này, tín hiệu điều khiển ở (9) được viết lại dưới dạng 

chuẩn hóa thành: 
/ 2 3

/ 3 / 3 / 3 2
tX O m d m

dkX

d d d

V V V cos U V cos
V

U U U

 + +
= = = +  (12) 

Kỹ thuật điều khiển SPWM tuyến tính khi biên độ áp ngõ ra 

không vướt quá giới hạn: 

2
d

m

U
V =  (13) 

tương ứng với chỉ số điều chế cực đại là  𝑚 =
Ud/2

Ud/√3
= 0.866. 

3.3. Kỹ thuật PWM offset trung bình 

Kỹ thuật PWM với offset trung bình là một trong những 

phương pháp điều chế sóng mang đạt được biên độ điện áp 

pha tải cực đại ở vùng tuyến tính bằng 𝑈𝑑/√3. Kỹ thuật offset 

trung bình có độ lớn điện áp offset cho bởi công thức: 

max min

2
O O

O

V V
V

+
=  (14) 

Trong đó, VOmax, VOmin là các điện áp offset cực đại và cực 

tiểu, được xác định như sau: 

max

min

( , , )

( , , )

O d tA tB tC

O tA tB tC

V U Max V V V

V Min V V V

= −

= −
 (15) 

Trong đó, Max và Min là hàm giá trị lớn nhất và nhỏ nhất của 

các biến.  

Từ (14) và (15), hàm offset trung bình được viết lại: 
( , , ) ( , , )

2
d tA tB tC tA tB tC

O

U Max V V V Min V V V
V

− −
=  (16) 
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Tín hiệu điều khiển dạng chuẩn hóa lúc này sẽ được cập nhật 

hàm offset trung bình theo công thức (9) và so sánh với sóng 

mang để tạo ra tín hiệu đóng cắt.  

Đồ thị hàm offset, áp common mode, tín hiệu sóng mang và 

sóng điều khiển của hai kỹ thuật SPWM và kỹ thuật offset 

trung bình lần lượt được thể hiện ở Hình 4 và Hình 5. 

   

Hình 4: Hàm offset, hàm common mode chuẩn hóa, sóng mang và sóng điều 

khiển của kỹ thuật SPWM với m = 0.8. 

  

Hình 5: Hàm offset, hàm common mode chuẩn hóa, sóng mang và sóng điều 

khiển của kỹ thuật offset trung bình với m = 0.8. 

Bằng việc phân tích hai kỹ thuật điều chế sóng mang truyền 

thống cho nghịch lưu NPC 4 bậc, các hàm offset, sóng mang, 

sóng điều khiển cho các kỹ thuật truyền thống được trình bày 

như trên. Có thể thấy rằng kỹ thuật SPWM lựa chọn hàm off-

set sao cho điện áp common mode (vcom) bằng không. Việc 

chọn hàm offset có vcom = 0 không thể thực hiện được ở ngoài 

vùng làm việc tuyến tính m > 0.866. Do đó, kỹ thuật SPWM 

có nhược điểm hạn chế vùng làm việc ở chỉ số điều chế m < 

0.866. Trong khi đó kỹ thuật offset trung bình thêm thành 

phần thứ tự không của điện áp pha tải vào hàm offset nhằm 

cải thiện đặc tính sóng hài so với kỹ thuật SPWM. 

3.4. Kỹ thuật SPWM mở rộng đề xuất 

Như đã trình bày, kỹ thuật SPWM chỉ thực hiện được ở vùng 

chỉ số điều chế m < 0.866, khi điều kiện điện áp common 

mode bằng không thỏa mãn. 

Để mở rộng phạm vi áp dụng cho m > 0.866, điều kiện vcom = 

0 có thể được thay thế bằng giá trị độ lớn điện áp common 

mode |vcom| cực tiểu. Kỹ thuật SPWM mở rộng đề xuất được 

hình thành sẽ bao gồm vùng áp dụng vcom = 0 và vùng mở rộng 

với |vcom| cực tiểu. 

Với các hàm offset cực đại và offset cực tiểu được định nghĩa 

ở (15) và (16), giá trị điện áp common mode cực đại và cực 

tiểu lúc này là: 

max max

min min

2

2

d
com O

d
com O

U
V V

U
V V


= −


 = −


 (17) 

Vì: 𝑉𝑂𝑚𝑖𝑛 ≤ 𝑉𝑂 ≤ 𝑉𝑂𝑚𝑎𝑥 , nên: 

max max

min min

2 2

2 2

d d
com O O

d d
com O O

U U
V V V

U U
V V V


= −  −


 = −  −


 (18) 

Hay: 

min max
2 2

d d
com O com

U U
V V V+   +  (19) 

Trong kỹ thuật SPWM mở rộng, hàm offset sẽ được thiết kế 

sao cho |vcom| đạt cực tiểu khi điều kiện vcom = 0 không thỏa 

mãn. Từ đó, hàm offset của phương pháp SPWM mở rộng sẽ 

là:  

min max

max max

min min

/ 2,  0

,  0

,  0

d com com

O O com

O com

U V V

V V V

V V

 


= 
 

 (20) 

Từ biểu thức (20), ta thấy kỹ thuật SPWM mở rộng tương 

đương kỹ thuật SPWM truyền thống ở vùng m < 0.866 vì hàm 

offset lúc này bằng Ud/2. Ở vùng mở rộng, hàm offset được 

chọn sao cho biên độ áp common cực tiểu. Do đó, kỹ thuật 

SPWM mở rộng còn được gọi là kỹ thuật độ lớn common 

mode cực tiểu. Khoảng điều khiển tuyến tính của phương 

pháp này được cải thiện đến chỉ số điều chế m = 1. 

Hàm offset, tín hiệu sóng mang, sóng điều khiển của kỹ thuật 

SPWM mở rộng ở được thể hiện như trong Hình 6 ở vùng mở 

rộng m > 0.866. Từ hình 6, ta thấy độ thị hàm vcom có phần 

thỏa mãn vcom = 0 và phần còn lại đạt giá trị vcom  0. Khi đó, 

vcom sẽ lấy bằng giá trị vcommin nếu vcommin > 0 và bằng giá trị 

vcommax nếu vcommax < 0 để độ lớn vcom luộn đạt giá trị nhỏ nhất. 

Khi ở vùng m < 0.866, giá trị các hàm này được thể hiện tương 

tự như trong Hình 4 của kỹ thuật SPWM. 

      

Hình 6: Hàm offset, hàm common mode chuẩn hóa, sóng mang, sóng điều 

khiển của kỹ thuật SPWM mở rộng với m = 0.9. 
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4. Kỹ thuật điều chế sóng mang PWM cải tiến 

đề xuất cho nghịch lưu NPC 4 bậc 

Trong phần này, kỹ thuật điều chế sóng mang PWM cải tiến 

cho nghịch lưu NPC 4 bậc được đề xuất bằng cách bổ sung 

thêm thành phần offset phụ của kỹ thuật điều chế của BNL 2 

bậc. Từ đó, điều chỉnh giản đồ đóng ngắt BNL 2 bậc và làm 

cải thiện THD so với các kỹ thuật PWM truyền thống. 

Để thiết kế hàm offset phụ, trước hết áp điều khiển chuẩn hóa 

của bộ nghịch lưu 4 bậc được đưa về thành phần áp của nghịch 

lưu 2 bậc như sau: 

dkX X XV L e= +  (21) 

Trong đó Lx là thành phần áp điều khiển nền, ex là thành phần 

áp điều khiển trong nghịch lưu 2 bậc. Các thành phần này 

được tính như sau: 

( ),  3

2,  3

dkX dkX

X

dkX

floor V V
L

V


= 

=
 (22) 

X dkX Xe V L= −  (23) 

Trong giản đồ véc tơ không gian của nghịch lưu 2 bậc, có 2 

trạng thái trùng lập có thể tạo ra cùng mức điện áp là trạng 

thái (000) và (111). Trong kỹ thuật SPWM cho nghịch lưu 2 

bậc thực hiện bằng áp ex, thời gian tác động của trạng thái 

(000) và (111) là không bằng nhau như trên Hình 7a, trong đó: 

000 111D D  (24) 

Nguyên lý kỹ thuật điều chế sóng mang cải tiến đề xuất dựa 

vào thiết kế thành phần offset phụ (eO) để cải thiện độ méo 

dạng sóng hài. Cụ thể, thành phần offset phụ eO này thêm vào 

áp ex giúp cho thời gian tác động của hai trạng thái trùng lặp 

(000) và (111) bằng nhau trong chuỗi trạng thái đóng ngắt. 

Khi đó, như trên Hình 7b, thành phần offset phụ eO được thiết 

kế sao cho:  

000 111' 'D D=  (25) 

Thành phần offset phụ này được thiết kế thỏa (25) sẽ là: 

max min

2
O O

O

e e
e

+
=  (26) 

Trong đó, eOmax, eOmin được định nghĩa như sau: 

max

min

1 ( , , )

( , , )

O A B C

O A B C

e Max e e e

e Min e e e

= −

= −
 (27) 

Áp điều khiển mới ex’ của điều chế BNL 2 bậc trên Hình 7b 

sẽ là: 

'x x Oe e e= +  (28) 

Độ lớn của eO ảnh hưởng đến khả năng cải tiến của kỹ thuật 

PWM. Nếu eO bằng không, thành phần áp điều khiển sẽ không 

đổi (ex = ex’), nên tính méo dạng sẽ không cải tiến trong chu 

kỳ sóng mang được xét. Ngược lại, eO càng lớn sẽ tác động cải 

thiện méo dạng trong chu kỳ sóng mang càng mạnh, do đó 

THD của kỹ thuật PWM cải tiến sẽ được cải thiện rõ rệt. 

Để sử dụng nguyên lý cải thiện méo dạng bằng hàm eO cho kỹ 

thuật PWM nhiều sóng mang thì hàm vO trong (9) được thay 

thế bằng vO’ như sau: 

' ,  
/ 3

O
O O O O

d

V
v v e v

U
= + =  (29) 

Trong đó vO là hàm offset chính được chuẩn hóa và eO là hàm 

offset phụ. Sóng điều khiển hiệu chỉnh được cập nhật và so 

sánh với sóng mang để tạo xung đóng cắt cho các khóa như 

đã trình bày trong phần 3. Hàm offset, dạng sóng điều khiển 

hiệu chỉnh bằng phương pháp đề xuất được thể hiện ở Hình 8 

và Hình 9. 

 

  

Hình 7: Đồ thị chuyển mạch trong nghịch lưu 2 bậc với kỹ thuật a) SPWM, 

b) khi thêm hàm offset phụ. 

  

Hình 8: Hàm offset của các kỹ thuật PWM cải tiến đề xuất với m = 0.8. 

 

Hình 9: Kỹ thuật điều chế sóng mang cải tiến đề xuất với m = 0.8. 
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5. Kết quả mô phỏng  

Bộ nghịch lưu NPC 4 bậc được mô phỏng bằng phần mềm 

PLECS. Thông số mô phỏng được thể hiện ở Bảng 2. 

Bảng 2: Bảng trạng thái của một pha trong bộ NPC 4 bậc 

Thông số Giá trị 

Điện áp 𝑈𝑑 300V 

Tần số cơ bản 50Hz 

Tần số sóng mang 5kHz 

Điện trở 33.3 Ω 
Cuộn cảm 2.7 mH 

Đồ thị eO và độ méo dạng THD của kỹ thuật SPWM mở rộng 

và kỹ thuật SPWM mở rộng cải tiến cho bộ NPC 4 bậc được 

thể hiện ở Hình 10 và Hình 11.   

Các đồ thị trên Hình 10 biểu diễn quá trình hàm eO trong một 

chu kỳ của điện áp ngõ ra tương ứng với các chỉ số điều chế 

khác nhau. Ví dụ khi m = 0.1 và m = 0.6, eO có giá trị nhỏ 

trong cả chu kỳ nên ít có khả năng cải thiện độ méo dạng. Đồ 

thị độ méo dạng THDi tương ứng thu được trên Hình 11 xác 

nhận kết quả cải thiện không đáng kể của phương pháp 

SPWM mở rộng cải tiến. Khi m = 0.3 và m = 1, hàm eO có giá 

trị lớn trong chu kỳ áp tải mô tả ở Hình 10, đã dẫn đến cải 

thiện THD rõ ràng hơn như mô tả trên Hình 11. Một cách 

tương đối, có thể đánh giá tác dụng cải thiện THD theo chỉ số 

điều chế m của hàm eO thông qua trị hiệu dụng eOrms trên Hình 

11. Kết quả cho thấy rõ rệt ảnh hưởng của eOrms đến sự cải 

thiện độ méo dạng. Đặc biệt, kết quả THD của phương pháp 

SPWM mở rộng cải tiến được cải thiện rõ rệt ở vùng 0.2 < m 

< 0.5, cụ thể THD có thể giảm từ 17% xuống còn 14% (tại m 

= 0.3). THD cũng được cải thiện ở chỉ số điều chế m > 0.866. 

Ở vùng mở rộng, THD được cải thiện nhiều nhất đến 73% tại 

m = 0.95 (lúc này giá trị hàm offset phụ cũng là lớn nhất) so 

với phương pháp SPWM mở rộng chưa cải tiến. Vì vậy có thể 

nhận thấy độ lớn của hàm offset ảnh hưởng sự cải thiện THD 

của kỹ thuật SPWM cải tiến mở rộng so với kỹ thuật SPWM 

mở rộng không cải tiến. 

Tương tự, có thể theo dõi quá trình hàm eO() và eOrms, THDi 

của phương pháp PWM offset trung bình cải tiến trên các 

Hình 12 và Hình 13. Với 0 < m < 0.4, hàm eO = 0 nên không 

có sự thay đổi THD khi áp dụng phương pháp PWM offset 

trung bình cải tiến. Với m > 0.8, eO có giá trị nhỏ và sự cải 

tiến THD không đáng kể. Do đó, kỹ thuật offset trung bình cải 

tiến có THD tương đương như kỹ thuật truyền thống trong hai 

khoảng này. Trong khoảng 0.4 < m < 0.8, hàm eO và giá trị 

eOrms tăng lên dẫn đến sự cải thiện THD diễn ra trong vùng 

này. Cụ thể, eOrms tại m = 0.7 đạt cực đại và lúc này THD được 

cải thiện lên đến đến 78%. Từ các kết quả trên, có thể kết luận 

rằng các kỹ thuật điều chế sóng mang cải tiến đề xuất cho 

nghịch lưu NPC 4 bậc cải thiện được THD so với các kỹ thuật 

trước cải tiến khi áp dụng hàm eO.  

Chất lượng sóng hài THD của hai phương pháp SPWM mở 

rộng cải tiến và offset trung bình cải tiến được so sánh trên 

Hình 14. Ở vùng m < 0.4, kỹ thuật SPWM mở rộng cải tiến 

có độ méo dạng thấp hơn. Ở vùng còn lại thì PWM offset 

trung bình cải tiến có THD thấp hơn, đặc biệt ở vùng chỉ số 

điều chế lớn.  

Hình 15 - Hình 20 lần lượt mô tả kết quả mô phỏng điện áp 

dây, dòng pha tải và phân tích FFT dòng điện của bộ NPC 4 

bậc với lần lượt các phương pháp SPWM mở rộng cải tiến và 

phương pháp offset trung bình cải tiến ở các chỉ số điều chế 

lần lượt là m = 0.3, m = 0.6 và m = 0.9.  

Với m = 0.3, điện áp dây và dòng pha tải bộ NPC 4 bậc được 

thể hiện ở Hình 15 với kỹ thuật a) SPWM mở rộng cải tiến, b) 

Offset trung bình cải tiến. Kết quả phân tích FFT dòng điện ở 

Hình 16 cho thấy chỉ số THD dòng điện của 2 kỹ thuật lần 

lượt là 14% và 14.5% cho thấy kỹ thuật SPWM mở rộng cải 

tiến có THD tốt hơn so với kỹ thuật offset trung bình cải tiến.  

Tiếp theo, điện áp dây và dòng pha tải được thể hiện ở Hình 

17 với kỹ thuật a) SPWM mở rộng cải tiến, b) Offset trung 

bình cải tiến. Phân tích FFT dòng điện ở Hình 18 cho thấy chỉ 

số THD dòng điện của kỹ thuật SPWM mở rộng cải tiến là 

6.8% trong khi giá trị này của kỹ thuật offset trung bình cải 

tiến chỉ là 5.7%. 

Tại m = 0.9, điện áp dây và dòng pha tải được thể hiện ở Hình 

19 với kỹ thuật a) SPWM mở rộng cải tiến và b) Offset trung 

bình cải tiến với phân tích FFT thể hiện ở Hình 20. THD dòng 

của kỹ thuật offset trung bình cải tiến là 4.05%, thấp hơn so 

với 4.5% của kỹ thuật SPWM mở rộng cải tiến.  

  

Hình 10: Đồ thị eO() tại các chỉ số điều chế m = 1, m = 0.6, m = 0.3 và m = 

0.1 khi áp dụng kỹ thuật SPWM mở rộng cải tiến. 

  

Hình 11: Đồ thị eOrms(m) và THDi(m) của kỹ thuật SPWM mở rộng và 

SPWM mở rộng cải tiến theo chỉ số điều chế. 

  

Hình 12: Đồ thị eO() tại các chỉ số điều chế m = 1, m = 0.8, m = 0.6 và m = 

0.1 – 0.4 khi áp dụng kỹ thuật PWM offset trung bình cải tiến. 
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Hình 13: Đồ thị eOrms(m) và THDi(m) của kỹ thuật PWM offset trung bình và 

PWM offset trung bình cải tiến theo chỉ số điều chế. 

  

Hình 14: Đồ thị so sánh THD dòng điện giữa kỹ thuật SPWM mở rộng cải 

tiến và PWM offset trung bình cải tiến. 

 

                                                                        a)                                                                                                         b)                                                                                

Hình 15: Điện áp dây và dòng pha tải bộ NPC 4 bậc với kỹ thuật a) SPWM mở rộng cải tiến, b) Offset trung bình cải tiến tại m = 0.3 

 

a) b)    

Hình 16: Phân tích FFT dòng tải với kỹ thuật a) SPWM mở rộng cải tiến, b) Offset trung bình cải tiến tại m = 0.3                                                                            
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                                                                        a)                                                                                                         b)                                                                                

Hình 17: Điện áp dây và dòng pha tải bộ NPC 4 bậc với kỹ thuật a) SPWM mở rộng cải tiến, b) Offset trung bình cải tiến tại m = 0.6 

 

                                                                                       a)                                                                        b)                                                                                

Hình 18: Phân tích FFT dòng tải với kỹ thuật a) SPWM mở rộng cải tiến, b) Offset trung bình cải tiến tại m = 0.6 

 

                                                                        a)                                                                                                         b)                                                                                

Hình 19: Điện áp dây và dòng pha tải bộ NPC 4 bậc với kỹ thuật a) SPWM cải tiến (vùng mở rộng), b) Offset trung bình cải tiến tại m = 0.9 
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                                                                                  a)                                                                                  b)                                                                                

Hình 20: Phân tích FFT dòng tải với kỹ thuật a) SPWM cải tiến (vùng mở rộng), b) Offset trung bình cải tiến tại m = 0.9 

6. Kết luận 

Bài báo này trình bày cách tiếp cận một BBĐ bậc 4 giúp tăng 

công suất và cải thiện đặc tính sóng hài cho các ứng dụng yêu 

cầu cao hơn so với các BBĐ bậc 3. Với đối tượng là bộ nghịch 

lưu NPC 4 bậc, bài báo đã thực hiện kỹ thuật điều chế sóng 

mang cải tiến bằng phương pháp thay đổi hàm offset. Trước 

tiên, đề xuất mở rộng phạm vi áp ra của phương pháp SPWM 

bằng phương pháp SPWM mở rộng bằng nguyên lý biên độ 

điện áp common mode cực tiểu. Do đó, mở rộng vùng làm 

việc đến chỉ số điều chế m = 1 cho bộ nghịch lưu. Sau đó, các 

kỹ thuật điều chế sóng mang cải tiến được đề xuất bằng cách 

thêm vào thành phần offset phụ của điện áp điều khiển trong 

nghịch lưu 2 bậc để cái thiện độ méo dạng sóng hài. Kết quả 

mô phỏng cho thấy kỹ thuật điều chế sóng mang cải tiến đề 

xuất cho nghịch lưu NPC 4 bậc cải thiện được THD đáng kể 

so với các kỹ thuật truyền thống, trong đó kỹ thuật offset trung 

bình cải tiến có THD thấp nhất trong phần lớn vùng chỉ số 

điều chế giữa các kỹ thuật. 
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Abstract

This research introduces a novel approach to selecting and designing magnetic cores for DC power optimizers. Unlike traditional methods
that depend on the Area Product (Ap) and involve extensive trial and error to achieve the final design, the proposed methodology utilizes
two essential parameters: the Core to Copper Loss Ratio (γ) and the Window Utilization Factor (ku) for the inductor design process. The
loss models of the inductor are formulated based on these variables, considering the impact of DC bias, a crucial factor that significantly
affects the inductor in high magnetic field strength applications. To minimize the overall magnetic loss, the PSO algorithm is applied. The
simulation results validate the effectiveness and rationality of the proposed magnetic models and optimization strategy. Therefore, this approach
provides an efficient and effective alternative to the traditional trial-and-error approach for designing and selecting magnetic cores for DC
power optimizers.

Keywords: Magnetic design, Inductor design, DC optimizer, Optimization algorithm.

1. Introduction

In recent years, there has been an increasing interest in photo-
voltaic (PV) energy as a potential alternative energy source that
can reduce carbon emissions and provide a sustainable energy
supply [1]. The conversion of PV power to the grid requires
the use of a power converter to optimize energy efficiency and
ensure that the output voltage and current meet grid require-
ments [2]. One of the most commonly used power converters in
PV applications is the boost converter topology [3]. This DC-
DC converter can increase the voltage of a DC input to a higher
level, making it useful in PV applications where it can increase
the low DC voltage output of a solar panel to a level suitable
for feeding into the grid [2]. By applying maximum power
point tracking algorithms (MPPT), the boost converter can also
transfer maximum energy from the PV module to the inverter
stage, making it a DC optimizer or DC power optimizer.
Designing a DC optimizer for a PV system poses several chal-
lenges due to the unique characteristics of the PV source and
the grid connection requirements, such as variable and unpre-
dictable input voltage, MPPT algorithms, thermal management,
and magnetics design, among others, [2], [4]. The magnetic de-
sign of the DC optimizer is critical to its optimal performance.
The design of magnetic components, such as the inductor and
transformer, determines the efficiency and reliability of the
converter [4]. Proper magnetic design can lead to higher effi-
ciency, lower power losses, and reduced component size and

weight. However, the magnetic design process is complex and
requires an understanding of various parameters and trade-offs.
Several magnetics design methodologies have been published
in the literature, providing design guidelines for creating mag-
netic components based on fundamental concepts [5–7]. Typi-
cally, these guidelines suggest a step-by-step process that in-
cludes core selection, conductor selection, loss evaluation,
and other parameter estimation. However, the core selection is
typically based only on an appropriate Area-Product (Ap) pa-
rameter, which is independent of the converter’s performance.
Therefore, it requires repeating the process multiple times to
achieve an optimal design. In [8], the author used observation
and approximation methods to show the relationship between
Ap and the total loss of magnetic components. However, the
process still involves trial and error to obtain good results. To
address this issue, report [9] used the 3D-graphical method
for surveying and selecting a suitable design. However, these
methods have not considered the effect of DC bias, which can
significantly affect the final design. In PV applications, the
boost converter operates with low voltage and high current,
making this impact more significant.
This paper proposes a new approach to inductor design for a
DC power optimizer. The winding loss (Pcu) and ferrite loss
(Pf e) are formulated in terms of Ap. To enhance accuracy, the
effect of DC bias is also addressed in modeling the inductor
loss. The PSO algorithm is employed to find the optimal de-
sign. Inequality constraints were considered in the optimization
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problem due to factors such as the limited window area of the
inductor and the need to handle the operating temperature. The
optimized inductor was then verified by finite element method
magnetic (FEMM) analysis. Simulation results demonstrate
that the loss models of the inductor are reliable.

2. Magnetic Circuit Analysis

2.1. Inductance Analysis

Fig. 1 showed the boost converter topology in PV application,
the inductor of which is used to illustrate the design process.
The inductance value can be calculated by the following equa-
tion (1) [3]:

L0 =
Vmpp ·D

fsw∆I
(1)

where Vmpp is the input voltage of the PV,
D is duty cycle,
∆I is the current ripple of the inductor,
fsw is the switching frequency.

While the inductance value is typically treated as constant
throughout circuit operation in designs [5–9], this assumption
is not entirely accurate due to the presence of DC bias ef-
fect. This phenomenon has a significant impact on inductance
value, causing a shift in its frequency response and increasing
core losses [10]. This effect causes a mismatch between the
designed and actual performance of the inductor, leading to
degraded overall system performance. This effect is even more
significant in applications with high DC current such as DC
power optimizers.
Figure 2 provides an example illustrating how the permeability
and the inductance value decrease due to the occurrence of
DC bias. It is evident that the inductance value significantly
decreases under DC bias, hence in this paper, the inductance
value is recalculated based on the operating point of the circuit
as the following equation (2):

Lb = L0 · kb (2)

where Lb is recalculated inductance value; kb is the DC bias
gain which depends on the magnetic core material. In this
paper, the magnetic core of Micrometal manufacture is used to
illustrate the design process. From [11], kb can be expressed

Figure 2: Percent of permeability vs DC Bias [11]

by the Equation (3):

kb =
1

1
a1 +b1Bc1

ac
+

1
d1Bace +

1
fsw

(3)

where a1,b1,c1,d1and e is the material coefficients; Bac is AC
flux density of magnetic core.

2.2. Core Parameters Formulation

The design of an inductor typically begins with selecting a
core [5–7]. An initial core selection is based on the core area
product (Ap) which is the product of Wa and Ac. The Ac and
Wa of the magnetic core are illustrated in Fig.3. The product of
them specifies the energy handling capability of the core and
is defined by equation (4):

Ap =Wa ×Ac =
2(Energy)(104)

BmJku
(4)

where Bm is the maxinmum flux density; J is current density;
ku is window utilization factor.
In [5–7], by selecting Bm,J and ku, the initial parameters of Ap
can be determined. Subsequently, the number of turns and type
of wire is calculated based on the design inductance value,
followed by the assessment of losses and temperature rise.
However, this process does not take into account the impact
of DC bias as analyzed in Section 2.1. Additionally, numerous
trial and error iterations are typically required to arrive at the
final design, while ensuring that parameters such as losses and
temperature rise meet the specified requirements.
To streamline the design process, this paper proposes a loss
model that accounts for the effect of DC bias and applies an
optimization algorithm to find out the inductor which has the
lowest loss. Computed-aided tools are employed to support the
design process, thereby reducing the workload of the designer
and resulting in a more accurate design.
The first step in this design process is to reformulate Ap re-
lated to magnetic mechanical, electromagnetic, and power dis-
sipation parameters. This relationship is described in [8] as
following equation (5):

AP =

[√
1+ γKiLbImax

BmKt
√

ku∆T

] 8
7

(5)
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Figure 3: Magnetic core illustration.

where γ = Pf e/Pcu is core to copper loss ratio,
Ki is root-mean-square to maximum inductor current ratio,
Lb is the inductance value calculated in 2,
Kt is a dimensional constant,
∆T is the temperature rise of the inductor.

The key characteristics and physical measurements of the core,
including Wa, Ac, core volume (Vc), the mean length turn
(MLT), the magnetic path length of the core (le), winding vol-
ume (Vw) and total surface area (At ), can be determined based
on the value of Ap using dimensional analysis, as explained
in the references [8, 12]. In order to simplify the number of
unknown factors, [9] introduced a ratio of Wa to Ac, which can
be expressed by the following equation (6):

x =
Wa

Ac
(6)

Therefore, the values of Wa, Ac, Vc, and le that correspond
to each Ap value can be calculated by using the equations
described in (7):

Wa =
√

Ap × x

Ac =

√
Ap

x
Vc = kc ×A

3
4
p

le =
Vc

Ac

(7)

where kc depends on geometry and the manufacture; kc = 5.6
with vertical core and k = 3.3 with toroidal core typically [8].
Then the current density (J) within the winding needs to meet
the maximum allowable temperature and can be expressed in
terms of ku,γ,∆T and Ap as the following equation (8):

J = Kt

√
∆T√

ku(1+ γ) B
√

AP
(8)

Next, it is possible to calculate the inductance value in terms
of the number of turns (N) and core reluctance (ℜ):

L =
N2

ℜcore
(9)

where N and Re can be calculated by (10) and (11):

N =
kuWa

Aw
(10)

Re =
le

µµrAc
(11)

2.3. Loss Formulation

Inductor loss includes ferrite loss on the magnetic core and
copper loss dissipating on windings as follows by equation
(12):

∆Pind = Pf e +Pcu (12)

From [11] the core loss can be estimated by the following
equation (13):

Pf e =Vc ·

 fsw
a2
B3

ac
+ b2

B2.3
ac

+ c2
B1.65

ac

+d2 ·B2
ac · f 2

sw

 (13)

where a2,b2,c2,d2 is core loss coefficients
Subtituting (7) to (13), Pf e can be calculated in terms of Ap,
by following equation (14):

Pf e = kc ×A
3
4
p ·

 fsw
a2
B3

ac
+ b2

B2.3
ac

+ c2
B1.65

ac

+d2 ·B2
ac · f 2

sw

 (14)

The basic formula of the copper loss can be expressed as the
following equation (15):

Pcu = RdcI2
rms (15)

Apply approximation methods, [9] reports a calculation of the
copper loss in terms of Ap,ku and J as following equation (16):

Pcu = kw ·A
3
4
p ×ρw × ku × J2 (16)

where ρw is the resistivity of copper winding; ρw = 1.68×
10−8, kw depends on types of cores, kw = 8 with toroidal core.

3. Design Method

3.1. Design Constraints

The overall power dissipation of the inductor should be mini-
mized in order to maximize system efficiency. The inductor is
dropped by the DC bias as described in Section 2 for a given
input parameters (Vmpp,Prate,Bm,∆T ), the tuning parameters
are γ , ku and x. Then, some additional constraints are applied
to optimize the design.
The first physical constraint is to limit the winding current
density in order to prevent overheating and damage to the
material or conductor. High current densities can result in an
increase in temperature, which can lead to thermal expansion,
changes in material properties, and even melting or breakdown
of the material [13], as shown in (17):

Jmin < J < Jmax (17)

Next the inductance value (L) in (9) needs to be limited to
obtain the design requirement given by (18):

L ≤ L0 ±5% (18)
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Then the inductance value at peak current should not decrease
more than 30% from the initial value, this inductance value is
limited by (19):

Lb ≥ 70%×L (19)

The window utilization factor (ku) needs to be limited to avoid
magnetic saturation of the core, which can result in increasing
loss of the inductor and an increase in winding resistance,
leading to decreased efficiency and potential damage to the
inductor [6], which should be restricted by (20):

kumin ≤ ku ≤ kumax (20)

The ratio of core loss to copper loss (γ) in an inductor is an
important consideration for the efficient design of the inductor.
The range of this ratio needs to be limited by (21):

γmin ≤ γ ≤ γmin (21)

Finally, the range of Wa to Ac ratio (x) is also considered be-
cause of the core geometry reality. By comparing several core
options, it was found that this ratio typically varies between 2
and 6 [9] and is shown in (22):

xmin ≤ x ≤ xmax (22)

3.2. Objective Function

The primary purpose of this study is to design a lowest-lost
inductor. Therefore, the objective function is to minimize the
inductor loss. The equation (23) derives the objective function
equation from this study:

f (γ,ku,x) = ∆Pind → min (23)

Minimization of f must meet the predetermined constraints
as described in Section 3.1. Equations (24) contain constraints
that must be appropriate in this inductor design:

c1(γ,ku,x) = J− Jmax ≤ 0
c2(γ,ku,x) = Jmin − J ≤ 0
c3(γ,ku,x) = L−L0 · (1+5%)≤ 0
c4(γ,ku,x) = L0 · (1−5%)−L ≤ 0
c5(γ,ku,x) = 70%×L−Lb ≤ 0
c6(γ,ku,x) = ku − ku,max ≤ 0
c7(γ,ku,x) = ku,min − ku ≤ 0
c8(γ,ku,x) = γmin − γ ≤ 0
c9(γ,ku,x) = γ − γmax ≤ 0
c10(γ,ku,x) = xu,min − x ≤ 0
c11(γ,ku,x) = x− xmax ≤ 0

(24)

Table 1 is a type of optimized design variables along with its
lower and upper bounds.
There are numerous methods that can be employed to address
the optimization challenges highlighted earlier. However, it is
important to note that the optimization function in question in-
volves a round-up or ceiling function, which renders it discon-
tinuous and non-differentiable at that point. As a result, the use
of explicit gradient-based techniques is not viable, and alterna-
tive approaches are required. One such alternative approach is

Table 1: Lower and upper bounds for genetic algorithm

Parameter Symbol Lower Bound Upper Bound
Current density J 1 A/mm2 9 A/mm2

Window utilization factor ku 0.05 1
Core to copper loss ratio γ 0.5 5

Wa to Ac ratio x 2 6

Start

Variable initialization

Mapping variable 
into value range

Evaluation of 
particle fitness

Determined the best 
particle (pbest)

Result

Satisfied?
Update the velocity 

of particle

Update the position 
of particle

Finish

Figure 4: The flowchart of the PSO model

the use of heuristic techniques like the genetic algorithm (GA),
differential evolution (DE), and particle swarm optimization
(PSO), among others, as they can effectively tackle problems
that are not amenable to gradient-based techniques [14]. In
this particular study, the PSO approach was adopted due to
its simplicity, ease of implementation, and feasibility for the
problem at hand.

3.3. Principle of Particle Swarm Optimization

PSO is an optimization search algorithm based on swarm be-
havior. PSO is an algorithm based on population, exploiting
the population to find potential solutions in the search space.
The population is called a swarm, and the individual is called
a particle [15].

S = {x1,x2,x3, . . . ,xN} (25)

xi = (xi1,xi2,xi3, . . . ,xiN)
T ∈ A (26)

The objective function is assumed to be available for all points
in space A, and the particles move in search space A with ve-
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Table 2: The PSO parameters.

Parameter Value
Number of particles 250

Number of optimized variables 3
Number of the maximum iteration 30

Cognitive parameter 3
Social parameter 3

Table 3: Specification parameters

Parameter Symbol Value Unit
Rated Power Prate 550 W
MPP Voltage Vmpp 45 V

Switching Frequency fsw 30 kHz
Inductance Value L 120 µH
Peak Flux Density Bm 500 mT
Temperature rise ∆T 40 ◦C

locity vi. The velocity and position of each particle are updated
interactively to allow the particle to find any point in space A.

vi = (vi1,vi2,vi3, . . . ,viN)
T i = 1,2,. . . ,N (27)

The equations provided in (28) and (29) are the velocity and
position update equations for each particle. The velocity update
equation in (28) takes into account the best position (pi j) the
particle has ever obtained and the particle’s current position
(xi j). The cognitive parameter (c1) and social parameter (c2)
weigh the influence of the particle’s current position and the
best position the particle has ever obtained, respectively. The
random variables R1 and R2 add stochasticity to the velocity
update equation (28):

vi j(t +1) = vi j(t)+ c1R1(pi j(t)− xi j(t))+ c2R2(pi j(t)

−xi j(t))
(28)

xi j(t +1) = xi j(t)+ vi j(t +1) (29)

After updating and evaluating the particles in each iteration, the
best position of the particles will be updated. This algorithm
has advantages such as a simple program, high-quality solution,
and fast convergence [15]. Figure 4 helps to visualize the flow
of the PSO algorithm.

3.4. Case Study

This design is applied to the boost DC optimizer circuit, with
the specifications shown in Table 3. The constraints are used
based on Equation (24), and the lower bounds and upper
bounds of each optimized design variables are presented in
Table 1. In contrast, the PSO parameters are shown in Table 2.
The flowchart of the entire design process is described in Fig.5.
The design problem is initialed by specifying the rated power
(Prate) and input voltage of the converter (Vmpp). Subsequently,
preliminary parameters such as the switching frequency, the
maximum flux density, the desired temperature, and the in-
ductance value are pre-selected. From the design’s core type
and material, the core’s characteristic parameters are extracted
to establish the loss model for the inductor. The constraints
of parameters are provided to ensure the design’s feasibility

Y

begin

Given 𝑉𝑚𝑝𝑝, 𝑃𝑟𝑎𝑡𝑒  

Chose preliminary 
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parameters 𝛾, 𝑘𝑢 , 𝑥

Calculate other design 
parameters

end

Select a suitable part 
number core and AWG wire

Exist satisfied 
core & wire?

N

Figure 5: Design Process

and practicality. The loss model and the parameter constraints
are the inputs into the PSO algorithm to obtain the value of
γ,ku and x. The satisfied core size and winding wire are then
derived from these values. The design process terminates when
the combination of a core and winding wire that satisfies the
design output is identified. Otherwise, the preliminary pa-
rameters or core type need to be re-evaluated and modified.
This iterative process continues until the final outcome is the
inductor with the lowest total loss.

4. Results, Comparison and Discussion

4.1. Optimization Result

The results of the design process are displayed in Fig.6. The
x-axis of Fig.6a represents the number of iterations that the
PSO algorithm has run for, while the y-axis of this figure 6a
represents the fitness of the best individual in the population at
each iteration. The fitness of the best individual in the popula-
tion generally improves over time as the PSO algorithm runs
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(a)

(b)

Figure 6: PSO Algorithm Results:
(a) The objective function value (b) Optimization of positioning

Table 4: Calculated core parameters

Parameter Symbol Calculation Unit
Core to copper loss ratio γ 0.537
Window utilizing factor ku 0.251

Wa to Ac ratio x 4.01
Window area product Ap 4.263 cm4

Inductance at initial L0 127.94 µH
Inductance at peak current Lb 90.15 µH

Number of turns N 35 turns
Total loss Ptot 3.380 W
Core loss Pf e 1.202 W

Copper loss Pcu 2.178 W

and converges after about 30 iterations. These properties are
illustrated in Fig.6b which shows the 3D plot of the total loss
and the variables of a fitness function. It can be observed that
the cost of individuals in the 30th iteration is going forward
nearly on the point of the global best, which means the PSO
algorithm has found the optimal point.
The optimal fitness value, which corresponds to the minimum
inductor loss, is achieved at 3.380 W for a particular set of
parameters (γ,ku,x) with values of (0.537, 0.251, 4.01). Table
4 shows other important parameters. The core MS-157075-2
of Micrometal manufacture and AWG 12 wire are selected to
match the above parameters.

4.2. Comparison

The comparison of proposed results is necessary to indicate
the differences between the conventional Ap method and the
given optimal method. The Ap method is illustrated clearly in

Chapter 9 in [6] with some suggesting parameters; typically,
the current density, the flux density, and the temperature rise
are selected by 400 A/cm2, 0.5 T, and 40 oC, respectively.
Hence, the selection of core and wire is conducted through
the Ap value and Aw value. After calculating the Ap value of
approximately 3.2 and the Aw value of roughly 0.03, the core
MS-134075-2 and the AWG 13 are determined. Consequently,
the comparison is indicated in the table 5 and Fig.7. The results
show total loss of the traditional Ap method is more than the
optimal method by approximately 11.9 %, which proves the
efficiency of the given approach.

Table 5: Comparison of the given method and the proposed method.

Parameter The conventional
method

The given
method

Inductance at intial current 124.97 µH 127.94 µH
Inductance at peak current 76.96 µH 90.15 µH

Total loss 3.782 W 3.38 W

Figure 7: The losses of proposed method and conventional method

4.3. Simulation Results

To validate the designed inductors, a finite-element analysis
(FEA) was conducted using the ANSYS Maxwell version 18.0.
The FEA results indicated that the flux density within the
inductors exhibited a higher density towards the inner edge of
the core, while the outer edge had a lower density, as depicted in
Fig. 8. This phenomenon can be attributed to the flux seeking
the shortest path to flow. The peak flux density was observed to
be 562 mT, which satisfied the saturation condition. However,
this value exceeded the designed value of 500 mT by 12%.
This can be explained by the non-uniform distribution of flux
within the magnetic core. While the design value assumes a
uniform flux distribution throughout the magnetic core, it is
evident that the inside of the inductor has a higher flux density,
whereas the edge of the core has a lower flux density than the
design value.

Table 6: Calculation and simulation parameters

Parameter Symbol Calculation Simulation
Inductance at initial L0 127.94 µH 128.32 µH

Inductance at peak current Lb 90.15 µH 93.20 µH
Core loss Pf e 1.202 W 1.26 W

Copper loss Pcu 2.178 W 2.19 W
Peak flux density Bm 500 mT 562 mT
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Figure 8: Simulation results with ANSYS Maxwell

Other key parameters, such as the inductance, copper and fer-
rite losses, were found to be almost identical to the designed
values. The comparison between the calculated and simulated
values is shown in Table 6. As demonstrated in this table, the
calculation parameters matched FEA results very well, with
the simulated inductance value of 127.94 µH differing only
0.3% from the expected value of 128.32 µH. Moreover, the
inductance value at peak current was observed to decrease to
72.6%, satisfying the DC bias constraint specified in Section
3.1. The prediction of inductor loss was also found to be close
to the FEA simulation results. Thus, based on these outcomes,
it can be confirmed that the magnetic models and optimization
strategy presented in the previous sections are reasonable.

5. Conclusion

This study proposes a novel methodology for designing and
selecting magnetic cores for DC power optimizers, which di-
verges from the traditional approach that relies on the Area
Product (Ap) and requires multiple trial-and-error attempts to
arrive at the final design. The proposed approach employs two
critical starting parameters, namely the Core to DC Copper
Loss Ratio (γ) and the Window Utilization Factor (ku), for
the inductor design process. Furthermore, to account for the
significant impact of DC bias on the inductor in high magnetic
field strength applications, the inductor’s loss model are for-
mulated using these variables. The PSO algorithm is utilized
to minimize the overall magnetic loss. The simulation results
validate that the magnetic models and optimization strategy
presented in this study are rational and highly effective. There-
fore, this methodology offers a more efficient and effective
approach for designing and selecting magnetic cores for DC
power optimizers than the traditional trial-and-error approach.
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Abstract 
 

Gantry cranes are widely employed in various industries, including manufacturing and transportation. However, when used, 

the crane causes undesired cargo vibration, making it difficult to operate and  workplace safety. Numerous crane control systems 

exist, but most are rather complex in controller design and practical implementation. Because of its ease of tuning, quick 

reaction, and robustness against changing process parameters, Active Disturbance Rejection Control (ADRC) is a viable 

alternative to standard Proportional-Integral-Derivative (PID) controllers. However, in many flexible systems, ADRC 

controllers have little ability to decrease residual oscillation. The input shaping method, a commonly used feedforward control 

strategy for vibration suppression, can be implemented to address this issue. This paper proposed a hybrid controller that 

combines ADRC with input shaping to achieve accurate position control, low residual oscillation in the crane system. The 

condition of the controller parameter is given to ensure the input signal limits. 
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1. Introduction 

This article discusses the challenges of operating crane 

systems, with a focus on controlling position and suppressing 

residual oscillations. Due to vibrations and residual 

oscillations, these systems often have significant response 

times, making it essential to develop effective control 

methods. Traditional closed-loop control methods have 

limitations, including difficulty identifying specific noise 

components and accurate modeling. They also require high-

precision sensors and accurate object models, making them 

less suitable for crane systems. 

In contrast, open-loop feedforward control methods are more 

commonly used and effective in controlling and suppressing 

residual oscillations. These methods do not rely on precise 

sensors or accurate object models, making them more 

practical for crane systems. Over the past decades, various 

vibration suppression control approaches have been studied, 

including open-loop control (input shaping [1], hybrid control 

[2]), closed-loop control (linear control, optimal control, 

adaptive control [3]) , and intelligent control (fuzzy control, 

neural networks, genetic algorithms [4]. 

In recent years, Active Disturbance Rejection Control 

(ADRC) has been considered to replace the traditional PID 

controller. The concept of ADRC was proposed by J. Han[5], 

but only became explicit for the application of this method 

since a controller parameter tuning method was proposed in 

ADRC is a powerful control method in which system models 

are extended with a new state variable, including all unknown 

dynamics and disturbances. According to the studies [6,7], in 

crane control, the ADRC method is more effective than the 

PID control method in reducing the swing angle of the system, 

the ADRC method is also capable of compensating for 

nonlinear properties of the motor system such as dead-zone 

and input saturation. This makes it a more powerful and 

flexible control method than the PID controller, especially in 

applications with external disturbances. 

Previous studies have given limited consideration to the 

constraint of control signals. If they have utilized input-

shaping in conjunction with PID controllers, they have not 

addressed the ADRC controller. ADRC can estimate and 

suppress external disturbances while minimizing errors and 

improving control system performance. When combined with 

Input Shaping, ADRC becomes more effective in suppressing 

vibrations and improving performance. This article proposes 

combining ADRC and Input Shaping controllers to control the 
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crane position while suppressing residual oscillations with 

limited control signals. 

The article is organized as follows: Section 2 presents the 

mathematical model of the crane system. Section 3 discusses 

the design of position control and vibration suppression using 

ADRC and input shaping. Simulation results are described in 

Section 4 to demonstrate the effectiveness of the proposed 

approach. Section 5 concludes the article by summarizing key 

findings and potential future research directions. 

2. Dynamic model of Crane system 

Considering the model of an overhead crane system moving 

horizontally along the X- axis, with a payload hanging below 

along the Y-axis as shown in Figure 1, where: 

- x: position of the trolley along the X-axis 

- l: length of the hoisting cable 

- 𝜃 : sway angle 

- 𝑚𝑝: mass of the trolley 

- 𝑚𝑡: mass of the payload 

 

Figure 1: An overhead crane system 

Basically, both the trolley and the payload are considered as 

point masses, and the friction between the trolley and the rail 

is neglected. Suppose that the tension force that will cause the 

hoisting cable to elongate is neglected, the equations for the 

gantry crane model are:  

(𝑚𝑡 +𝑚𝑝)𝑥̈ + 𝑚𝑝𝑙𝜃̈ cos 𝜃 − 𝑚𝑝𝑙𝜃̇
2 sin 𝜃

= 𝐹𝑥  −  𝐵𝑒𝑞𝑥̇ 

(1) 

𝑙𝜃̈ + 𝑥̈ 𝑐𝑜𝑠 𝜃 + 𝑔 𝑠𝑖𝑛 𝜃 = −𝐵𝑝𝜃̇   

 

(2) 

where:  

𝐹𝑥 : the force drives the system 

𝐵𝑒𝑞  : the viscosity index 

𝐵𝑝 : the damping coefficient 

 

From equation (1), one has the form: 

𝑥̈ =
−𝑚𝑝

𝑚𝑝 +𝑚𝑡

[(𝑙𝜃̈ 𝑐𝑜𝑠 𝜃 − 𝑙𝜃̇2 𝑠𝑖𝑛 𝜃) − 𝐵𝑒𝑞𝑥̇] +
𝐹𝑥

𝑚𝑝 +𝑚𝑡

 

In practice, the trolley is moved by using a motor and motor 

driver, allowing for precise speed control even in the presence 

of disturbances. As a result, it is reasonable to assume that the 

trolley velocity can be managed by adjusting the input 

voltage. The transfer function for the trolley position in 

response to a control voltage input can be consider as [8]: 

            𝐺𝑃 =
𝑋(𝑠)

𝑈(𝑠)
=

𝐾

(𝑇𝑠+1)𝑠
  

 (3) 

where 𝐾 > 0, 𝑇 > 0 

From equation (2), when the angle of oscillation is small, 

𝑐𝑜𝑠𝜃 ≈ 1, 𝑠𝑖𝑛𝜃 ≈ 𝜃, we consider that there is a transfer 

function between the angle of oscillation and the position:  

             
𝜃(𝑠)

𝑋(𝑠)
=

−𝑠2

𝑙𝑠2+𝐵𝑝𝑠+𝑔
  

 (4) 

where: 𝐵𝑝 = 2𝜉√𝑔𝑙 and 𝜉 is the damping coefficient. 

3. Control system design 

In this paper, we proposed  the combination of ADRC with 2-

pulse input shaping (called ZV shaper) to control crane, where 

ADRC controls the trolley position and the ZV Shaper is 

responsible for reducing oscillations and suppressing residual 

oscillations of the payload. 

This control structure is shown in Figure 2 where ADRC 

controls the crane position and the ZV Shaper is responsible 

for reducing oscillations and suppressing residual oscillations 

of the payload. 

 

Figure 2: Control System Structure 

3.1. Input Shaping 

Input shaping is an input filter used to eliminate residual 

oscillations of the system. The idea of this technique is to 

eliminate the response of the previous pulse by issuing 

subsequent pulses at an appropriate time with an appropriate 

magnitude. At this point, the response of the subsequent pulse 

will eliminate part of the response of the previous pulse. So, 

until the last pulse is applied, the residual oscillation of the 

system will be eliminated.  

Consider an oscillating system represented as a second-order 

function as follows: 

𝑋(𝑠)

𝐹(𝑠)
=

 𝜔0
2

𝑠2 + 2𝜉𝜔0𝑠 + 𝜔0
2
 

 

(5) 

where:  
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𝜔0 : the natural frequency of the system 

𝜉 : the damping ratio 

If an input pulse with magnitude A1 is applied to the system at 

time t1, then the output response y(t) is determined: 

𝑦(𝑡) = 𝐵1. 𝑠𝑖𝑛(𝜔. 𝑡 + 𝜃1) (6) 

where:  

𝐵1 = 𝐴1.
𝜔0

√1−𝜉2
𝑒−𝜉𝜔(𝑡−𝑡1), 

 𝜔 = 𝜔0√1 − 𝜉
2 , and     𝜃1 = 𝜔0√1 − 𝜉

2t1 

As mentioned above, after the first pulse has been emitted, we 

emit a second pulse; the output response of the two pulses is 

calculated as follows: 

       y(t)=B1. sin(ω.t+ θ1)+B2. sin(ω.t+ θ2)  (7) 

Trigonometric transformation obtained: 

𝑦(𝑡) = 𝐵0. sin(𝜔. 𝑡 + 𝜃0) (8) 

with:  

 𝐵0 = √(𝐵1. 𝑠𝑖𝑛𝜃1 + 𝐵2. 𝑠𝑖𝑛𝜃2)
2 + (𝐵1. 𝑐𝑜𝑠𝜃1 + 𝐵2. 𝑐𝑜𝑠𝜃2)

2 

𝜃0 = 𝑡𝑎𝑛
−1(

𝐵1.𝑠𝑖𝑛𝜃1 +  𝐵2.𝑠𝑖𝑛𝜃2

𝐵1.𝑐𝑜𝑠𝜃1 +  𝐵2.𝑐𝑜𝑠𝜃2
)

  

In the general case, if we apply N pulses to amplitude Ai at 

time ti (i=1,......, N), then the response of N pulses is 

determined by:  

𝑦(𝑡) = ∑ 𝑦𝑖(𝑡)
𝑁

𝑖=1
∑ 𝐵𝑖 . 𝑠𝑖𝑛(𝜔. 𝑡 + 𝜃𝑖)

𝑁

𝑖=1
 (9) 

with: 

 𝐵 = √(∑ 𝐵𝑖 . 𝑠𝑖𝑛(𝜃𝑖)
𝑁

𝑖=1
)
2

+ (∑ 𝐵𝑖 . 𝑐𝑜𝑠(𝜃𝑖)
𝑁

𝑖=1
)
2

 

𝜃 = 𝑡𝑎𝑛−1(
∑ 𝐵𝑖 . 𝑠𝑖𝑛(𝜃𝑖)
𝑁
𝑖=1

∑ 𝐵𝑖 . 𝑐𝑜𝑠(𝜃𝑖)
𝑁
𝑖=1

)

 

In this paper, the input shaping method is considered with 2-

pulse, called ZV (Zero Vibration) shaper, corresponding to 

𝑁 =  2, with magnitude 𝐴1 and 𝐴2 at time instant 𝑡1 and 𝑡2 

respectively, these parameters are determined as follows: 

{
 

 𝐴1 =
1

1 + 𝐾∗
,         𝑡1 = 0 

𝐴2 =
𝐾∗

1 + 𝐾∗
,         𝑡2 =

𝜋

𝜔𝑑
 
 (10) 

where: 

 𝐾∗ =  𝑒𝑥𝑝 (− 
𝜋𝜉

√1 − 𝜉2 
) ;  𝜔𝑑 = 𝜔0√1 − 𝜉

2   

3.2. ADRC for trolley position control 

To construct the ADRC controller for the trolley position 

control, transform equation (3) into the form: 

𝑥̈ = 𝑓 + 𝑏0. 𝑢 (11) 

with: 

𝑓(𝑡) =
−1

𝑇
𝑥̇ 𝑎𝑛𝑑 𝑏0 =

𝐾

𝑇
 

An Extended State Observer (ESO) is constructed to estimate 

the value of 𝑓, thereby compensating for the impact of 𝑓 on 

the model using disturbance rejection method. The extended 

observer is designed in the form of: 

{

𝑥̇̂1(𝑡) = 𝑥̂2(𝑡) + 𝑙1(𝑦(𝑡) − 𝑥̂1(𝑡))

𝑥̇̂2(𝑡) = 𝑥̂3(𝑡) + 𝑏0. 𝑢(𝑡) + 𝑙2(𝑦(𝑡) − 𝑥̂1(𝑡))

𝑥̇̂3(𝑡) = 𝑙3(𝑦(𝑡) − 𝑥̂1(𝑡))

 (12) 

where, 𝑙1, 𝑙2, 𝑙3 are observer parameters to be determined such 

that 𝑥̂1, 𝑥̂2, 𝑥̂3 will track 𝑥, 𝑥,̇ 𝑓.  

Then, with the control law of the form: 𝑢 = (𝑢0 − 𝑥̂3)/𝑏0 

Equation (9) will be converted to the form of two simple 

integration stages: 

𝑥̈(𝑡) = 𝑢0 (13) 

One of the simple proposed ways to choose a control law is to 

choose: 

𝑢0 = 𝐾𝑃(𝑟 − 𝑥̂1) − 𝐾𝐷 . 𝑥̂2 (14) 

Substituting (14) into (13):  

            𝑥̈(𝑡) = 𝐾𝑃(𝑟(𝑡) − 𝑥(𝑡)) − 𝐾𝐷 . 𝑥̇(𝑡) (15) 

The closed-loop transfer function of the position control loop 

is then: 

                 𝐺𝑐𝑙(𝑠) =
𝑋(𝑠)

𝑅(𝑠)
=

𝐾𝑃

𝑠2+𝐾𝐷𝑠+𝐾𝑃
 (16) 

where 𝐾𝑃 and 𝐾𝐷 are the parameters of the controller.  

 

Figure 3: ADRC for a second-order plant 

These parameters, along with the parameters of the extended 

observer, can be selected according to the method proposed 

by [9], where 𝑇𝑠𝑒𝑡  is the desired settling time of the closed-

loop response. 

{
 
 

 
 𝐾𝑃 = (𝑠𝐶𝐿)2, 𝐾𝐷 = −2𝑠

𝐶𝐿 ,

𝑙1 = −3. 𝑠
𝐸𝑆𝑂 , 𝑙2 = 3(𝑠

𝐸𝑆𝑂)2, 𝑙3 = (𝑠
𝐸𝑆𝑂)3

𝑠𝐶𝐿 ≈ −
5.85

𝑇𝑠𝑒𝑡
, 𝑠𝐸𝑆𝑂 = (3…10)𝑠𝐶𝐿

 

 

(17) 
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where  

𝑠𝐶𝐿  : the closed loop pole 

𝑠𝐸𝑆𝑂  : the observer pole 

Then the transfer function of the closed-loop position control 

loop: 

                     𝐺𝑐𝑙(𝑠) =
𝑋(𝑠)

𝑅(𝑠)
=

(𝑠𝐶𝐿)2

(𝑠−𝑠𝐶𝐿)2
 

(18) 

 

3.3. Control signal examination 

In this article, we consider the case that the control signal is 

limited to a certain range of values, that is: 

𝑉𝑚𝑖𝑛 ≤ 𝑢(𝑡) ≤ 𝑉𝑚𝑎𝑥  (19) 

This condition will lead to some constraints on the parameter 

of the controller. 

 

3.3.1. In the case without ZV shaper 

Let 𝑎 = −𝑠𝐶𝐿(𝑎 > 0), equation (18) takes the form: 

𝐺𝑐𝑙(𝑠) =
𝑋(𝑠)

𝑅(𝑠)
=

𝑎2

(𝑠 + 𝑎)2
 (20) 

The transfer function of the controller output response can be 

obtained through:  

𝑈(𝑠)

𝑅(𝑠)
=
𝑈(𝑠)

𝑋(𝑠)
.
𝑋(𝑠)

𝑅(𝑠)
=

1

𝑋(𝑠)
𝑈(𝑠)

. 𝐺𝑐𝑙(𝑠) 

 

(21) 

with  
𝑋(𝑠)

𝑈(𝑠)
 is the transfer function between the position output 

and control signal, 
𝑋(𝑠)

𝑅(𝑠)
 is the closed – loop transfer function 

of the trolley position control.  

Let 𝑟(𝑡) = 𝐿𝛿(𝑡), (𝐿 > 0) or 𝑅(𝑠) =
𝐿

𝑠
 then:  

𝑈(𝑠) =
𝑅(𝑠)

𝑋(𝑠)
𝑈(𝑠)

.
𝑋(𝑠)

𝑅(𝑠)
= 𝐿.

(𝑇𝑠 + 1)

𝐾
.

𝑎2

(𝑠 + 𝑎)2
 

 (22) 

Taking the inverse Laplace transform of U(s): 

𝑢(𝑡) =
𝐿. 𝑎2

𝐾
. [𝑇. 𝑒−𝑎𝑡 − (𝑇. 𝑎 − 1). 𝑡. 𝑒−𝑎𝑡] 

 

(23) 

To find local maximum/minimum of u(t), we solve following 

equation: 

 𝑢′(𝑡) =
𝐿. 𝑎2

𝐾
. 𝑒−𝑎𝑡[1 − 2. 𝑎. 𝑇 + 𝑎. (𝑎. 𝑇 − 1)𝑡] = 0 

 
(24) 

The local maximum/minimum of u(t) is determined at the 

time 

𝑡𝑚 =
2𝑎𝑇 − 1

𝑎(𝑎𝑇 − 1)
 

Then:                  u(𝑡𝑚) =
𝐿.𝑎

𝐾
. (1 − 𝑎𝑇). 𝑒

1−2𝑎𝑇

𝑎𝑇−1  (25) 

Case 1: if 𝑎 ∈ (0;
1

2𝑇
] 

Then 𝑡𝑚 > 0 and  {
 𝑢′(𝑡) > 0 𝑤ℎ𝑒𝑛 0 < 𝑡 < 𝑡𝑚

 𝑢′(𝑡) < 0 𝑤ℎ𝑒𝑛 𝑡𝑚 < 𝑡 < ∞
 

From equation (25): 

 𝑢(𝑡𝑚) =
𝐿.𝑎

𝐾
. (1 − 𝑎𝑇). 𝑒

1−2𝑎𝑇

𝑎𝑇−1 = 𝑢(𝑡)𝑚𝑎𝑥  

 
(26) 

Combined with the limit condition (19), the following 

condition must be satisfied:  

0 < 𝑢(𝑡)𝑚𝑎𝑥 =
𝐿. 𝑎

𝐾
. (1 − 𝑎𝑇). 𝑒

1−2𝑎𝑇
𝑎𝑇−1 ≤ 𝑉𝑚𝑎𝑥  (27) 

 

Case 2: if 𝑎 ∈ (
1

𝑇
; +∞) 

Then 𝑡𝑚 > 0 and {
 𝑢′(𝑡) < 0 𝑤ℎ𝑒𝑛 0 < 𝑡 < 𝑡𝑚

 𝑢′(𝑡) > 0 𝑤ℎ𝑒𝑛 𝑡𝑚 < 𝑡 < ∞
 

We have: 

𝑢(𝑡𝑚) =
𝐿. 𝑎

𝐾
. (1 − 𝑎𝑇). 𝑒

1−2𝑎𝑇
𝑎𝑇−1 = 𝑢(𝑡)𝑚𝑖𝑛 < 0 (28) 

The solution set of 𝑎 in this case is obtained with the following 

conditions: 

{
𝑢(0) =

𝐿. 𝑎2

𝐾
. 𝑇 ≤  𝑉𝑚𝑎𝑥

𝑉𝑚𝑖𝑛 ≤ 𝑢(𝑡)𝑚𝑖𝑛  =
𝐿. 𝑎

𝐾
. (1 − 𝑎𝑇). 𝑒

1−2𝑎𝑇
𝑎𝑇−1 < 0

 (29) 

Case 3: if 𝑎 ∈ (
1

2𝑇
;
1

𝑇
] 

In this case, 𝑡𝑚 < 0 and  𝑢′(𝑡) < 0 ∀𝑡 ≥ 0, thus obtaining the 

following conclusion: 

 𝑢(𝑡)𝑚𝑎𝑥 = 𝑢(0) =
𝐿. 𝑎2

𝐾
. 𝑇 ≤ 𝑉𝑚𝑎𝑥  (30) 

From conclusions (27), (29), and (30), we can derive a 

comprehensive result about the conditions for the value of 𝑎 

such that the condition in equation (19) is satisfied. It will 

belong to one of the following conditions: 

(I)  {
𝑎 ∈ (0;

1

2𝑇
]

𝐿.𝑎

𝐾
. (1 − 𝑎𝑇). 𝑒

1−2𝑎𝑇

𝑎𝑇−1 ≤ 𝑉𝑚𝑎𝑥  
 (31) 

(𝐼𝐼)

{
 
 

 
 𝑎 ∈ (

1

𝑇
;+∞)

𝐿. 𝑎2

𝐾
. 𝑇 ≤ 𝑉𝑚𝑎𝑥

𝑉𝑚𝑖𝑛 ≤
𝐿. 𝑎

𝐾
. (1 − 𝑎𝑇). 𝑒

1−2𝑎𝑇
𝑎𝑇−1 < 0

 (32) 

(𝐼𝐼𝐼) {
𝑎 ∈ (

1

2𝑇
;
1

𝑇
]

𝐿. 𝑎2

𝐾
. 𝑇 ≤ 𝑉𝑚𝑎𝑥  

 
(33) 
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3.3.2. In the case with ZV shaper 

The transfer function in the Laplace domain of two-pulse 

input shaping: 

𝐺𝑍𝑉 = 𝐴1 + 𝐴2. 𝑒
−𝑠𝜏 

𝐴1 + 𝐴2 = 1;     𝐴1, 𝐴2  > 0 
(34) 

In this case, the transfer function of the controller output 

response is obtained : 

𝑈(𝑠)𝑍𝑉 =
𝑅(𝑠)

𝑋(𝑠)
𝑈(𝑠)

. 𝐺𝐶𝐿 . 𝐺𝑍𝑉 

               =
𝐿.𝑎2

𝐾
. [𝐴1∙

𝑇𝑠+1

(𝑠+𝑎)2
+ 𝐴2 ∙

𝑇𝑠+1

(𝑠+𝑎)2
. 𝑒−𝑠𝜏]  

 

(35) 

Taking the inverse Laplace transform of 𝑈(𝑠)𝑍𝑉: 

𝑢(𝑡)𝑍𝑉 = 𝐴1. 𝑢(𝑡) + 𝐴2. 𝑢(𝑡 − 𝜏). ℎ(𝑡 − 𝜏) (36) 

with  {
ℎ(𝑡 − 𝜏) = 0 𝑤ℎ𝑒𝑛  0 ≤ 𝑡 < 𝜏

ℎ(𝑡 − 𝜏) = 1 𝑤ℎ𝑒𝑛  𝑡 ≥ 𝜏
 

Considering condition in (34), then from (36), It can be 

observed that in the case where the system has ZV shaper, it 

can always be proven that: 

 𝑢(𝑡)𝑍𝑉 < 𝑢(𝑡)𝑚𝑎𝑥 (∀𝑡 ≥ 0) (37) 

with 𝑢(𝑡)𝑚𝑎𝑥 being the maximum value of the control signal 

when the system input does not have ZV: 

Therefore, in this case, the equations (31) to (33) become 

sufficient conditions to calculate and select the value of a such 

that: 

𝑉𝑚𝑖𝑛 < 𝑢(𝑡)𝑍𝑉 < 𝑉𝑚𝑎𝑥  (38) 

4. Simulation Result 

In this section, we consider system in equation (3) with the 

𝐾 = 6.14 and 𝑇 = 0.04. Suppose that the desire trolley 

position is  𝐿 = 40𝑐𝑚 and the control signal is limited to a 

range of values [-10(V),10(V)].  

Table 1: The systems parameters 

Symbol Description Value 

𝐵𝑝 Equivalent viscous damping of 

crane seen from the rope axis. 

0(Ns/rad) 

𝜔0 System natural frequency  4.04(rad/s) 

l Rope length 0.6 (m) 

𝐴1 Magnitude of the first pulse 0.5 

𝐴2 Magnitude of the second pulse 0.5 

 𝑡1 Time instant of the first pulse 0 (s) 

 𝑡2 Time instant of the second pulse 0.776 (s) 

 

With the above system parameters, the value of a is only 

satisfied with the condition in case I (equation (31)), and the 

specific solution range of a is determined as follows: 

𝑎 ∈ (0; 4.1] (39) 

To verify the performance of proposed controller, we will 

examine several scenarios with 𝑎 =  1.4, 𝑎 = 2.2, 𝑎 = 4.2 

and 𝑎 = 15.  From Figure 4 to Figure 15, we have the results 

of the position response of the trolley, the sway angle of the 

load and the control signal in their respective cases. 

Scenario 1: 𝒂 = 𝟏. 𝟒   

ADRC parameters: 𝐾𝑃 = 𝑎
2 = 1.96,  𝐾𝐷 = 2𝑎 = 2.80 

 
Figure 4: Trolley position with a = 1.4 

 
Figure 5: Payload sway angle with a = 1.4 

 

Figure 6: Control input with a = 1.4 
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Scenario 2: 𝒂 = 𝟐. 𝟐 

ADRC parameters: 𝐾𝑃 = 𝑎
2 = 4.84, 𝐾𝐷 = 2𝑎 = 4.40 

 

Figure 7: Trolley position with a = 2.2 

 

Figure 8: Payload sway angle with a = 2.2 

 

Figure 9: Control voltage with a = 2.2 

Scenario 3: 𝒂 = 𝟒. 𝟐 

ADRC parameters: 𝐾𝑃 = 𝑎
2 = 17.64, 𝐾𝐷 = 2𝑎 = 8.4 

 

Figure 10: Trolley position with a = 4.2 

 

Figure 11: Payload sway angle with a = 4.2 

 

Figure 12: Control voltage with a = 4.2 
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Scenario 4: 𝒂 = 𝟏𝟓 

ADRC parameters: 𝐾𝑃 = 𝑎
2 = 225, 𝐾𝐷 = 2𝑎 = 30 

 
Figure 13: Trolley position with a = 15 

 
Figure 14: Payload's sway angle with a = 15 

 
Figure 15: Control voltage with a = 15 

These figures illustrate that as the value of parameter 𝑎 

increases, the position response time of the system improves 

but the sway angle of the load increases. The application of 

input shaping has been found effective in minimizing load 

oscillation. By selecting the values of 𝑎 using (39), the control 

signal 𝑢(𝑡) meets the limit condition both with and without 

input shaping. For 𝑎 = 4.2, the control signal exceeds the 

limit when input shaping is not considered, but it remains 

within the limit when an input shaping is added. This is 

because the conditions specified in equations (31) to (33) are 

only sufficient condition for the ZV-ADRC controller. In the 

case of 𝑎 = 15, the Figure 15 clearly indicates that the control 

signal exceeds the limit region. Table 2 summarizes some 

reference values for each control case. 

Table 2: Performance index 

a 1.4 2.2 4.2 15 

Residual 

vibration (°) 

ADRC 7.45° 16.37° 34.66° 14.35° 

ZV-ADRC 3.15° 5.73° 11.07° 14.35° 

Response 

time (s) 

ADRC 3.83 2.52 1.36 0.40 

ZV-ADRC 4.35 3.08 1.98 1.15 

Settling 

time (s) 

ADRC 5.05 4.13 2.49 0.76 

ZV-ADRC 6.08 4.76 3.15 1.51 

Actuator 

effort 

max (V) 

ADRC 3.27 5.02 10.15 57.26 

ZV-ADRC 2.90 4.01 5.93 29.06 

5. Conclusions 

In this study, we have proposed the idea of combining an input 

shaping called ZV shaper with ADRC controller to achieve 

position control and reduce residual oscillation of the crane 

system. Under the constraint of limited control signals, we 

have investigated the conditions for parameter computation of 

the ADRC controller. Through some simulation results, it has 

been shown that the proposed approach not only enables the 

system to achieve the desired position and mitigate residual 

oscillations but also ensures system stability during operation. 
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Abstract 
 
The paper proposes a new magnetic equivalent circuit. The proposed magnetic circuit is applied to calculate the Ld, Lq inductance for the 

IPMSM motor using the magnetic equivalent circuit method. Analysis PMSM by magnetic equivalent circuit method greatly reduces com-

putational cost compared to finite element method, but the accuracy also reduced. We proposed the new magnetic equivalent circuit that 

increasing accuracy by including model of flux leakage phenomenon and magnetic saturation phenomenon. The proposed magnetic equiva-

lent circuit is applied for IPMSM with V-shape magnet type. The results show that the difference between proposed method and finite element 

method is less than 8%. 

 

Keywords: PMSM, V-shape, Magnetic Equivalent Circuit (MEC), Magnetic Saturation, Flux Leakage. 

Các từ viết tắt 

MEC Magnetic Equivalent Circuit 

FEM Fitnite Element Method 

RNA Reluctance Network Analysis 

IPMSM Interior Permanent Magnet Synchronous Motor 

SPMSM Surface Permanent Magnet Synchronous Motor 

 

Tóm tắt 
 
Bài báo đề xuất mạch từ tương đương mới cho động cơ. Mạch từ đề 

xuất được áp dụng để tính toán điện cảm Ld, Lq cho động cơ IPMSM 

bằng phương pháp mạch từ tương đương. Sử dụng phương pháp 

mạch từ tương đương để giải tích động cơ PMSM giúp tiết kiệm tài 

nguyên máy tính và thời gian tính toán hơn nhiều so với phương pháp 

phần tử hữu hạn, tuy nhiên, nhược điểm của phương pháp này là độ 

chính xác thấp hơn phương pháp phần tử hữu hạn. Mạch từ tương 

đương được nhóm tác giả đề xuất giúp cải thiện độ chính xác do đã 

mô hình hóa được hiện tượng tản từ thông và hiện tượng bão hòa vật 

liệu từ. Mạch từ được xây dựng cho động cơ IPMSM nam châm dạng 

V. Kết quả tính toán được so sánh với phương pháp phần tử hữu hạn 

cho thấy sự sai lệch giữa hai phương pháp nhỏ hơn 8%. 

1. Giới thiệu 

Ngày nay, động cơ điện xuất hiện ở hầu hết các lĩnh vực của 

xã hội. Việc xuất hiện của đa dạng các sản phẩm yêu cầu sự 

chính xác cao như tay máy robot cộng tác (Collaborative ro-

bot), máy bay không người lái (drone), xe điện,… đòi hỏi 

động cơ cần thiết kế tối ưu để đảm bảo hiệu suất, tốc độ, mô-

men, nhiệt độ. Động cơ đồng bộ nam cham vĩnh cửu (PMSM) 

với những lợi thế về khả năng sinh mô-men lớn, dải tốc độ 

làm việc rộng cũng như thiết kế nhỏ gọn và cho hiệu suất cao, 

do đó nhận được nhiều sự quan tâm trong việc nghiên cứu 

phát triển động cơ hiện nay. Với những ứng dụng trong đa 

dạng các sản phẩm, việc nghiên cứu phát triển động cơ PMSM 

cần được tối ưu giữa chi phí sản xuất cũng như hiệu năng của 

động cơ (hiệu suất, mô-men, dải tốc độ,…) với từng dòng sản 

phẩm. Các phương pháp mô hình hóa, phân tích, đánh giá chi 

tiết động cơ PMSM đã được đề xuất trong rất nhiều các nghiên 

cứu như phương pháp mạng từ trở (RNA) [1], phương mạch 

từ tương đương (MEC) [2], phương pháp phần tử hữu hạn 

(FEM). Với sự đa dạng các loại động cơ PMSM như: động cơ 

đồng bộ nam châm vĩnh cửu gắn chìm (IPMSM), động cơ 

đồng bộ nam châm vĩnh cửu gắn bề mặt (SPMSM), động cơ 

PMSM nam châm dạng chữ V, nam châm dạng thanh,… việc 

phân tích động cơ theo các phương pháp trên đòi hỏi những 

yêu cầu khác nhau với từng loại động cơ.  

Phương pháp phần tử hữu hạn hiện nay được sử dụng chủ yếu 

trong nghiên cứu thiết kế động cơ [3-5]. Phương pháp phần tử 

hữu hạn tính toán một cách chính xác các giá trị thành phần 

trong động cơ PMSM. Tuy nhiên, nó đòi hỏi thời gian tính 

toán lâu và khó kiểm soát được lỗi khi gặp vấn đề trong tính 

toán. Do đó, phương pháp phần tử hữu hạn sẽ phù hợp để kiểm 

chứng thiết kế động cơ sau quá trình phân tích thiết kế ban 

đầu. Trong hầu hết các động cơ PMSM, việc tính toán các giá 

trị điện cảm Ld, Lq và từ thông liên kết là yêu cầu bắt buộc để 

nghiên cứu thiết kế cũng như xây dựng phương pháp điều 

khiển cho động cơ. Trong các nghiên cứu [6-7], nhóm tác giả 

đã xây dựng mô hình mạch từ tương đương cho động cơ 
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IPMSM với nam châm dạng chữ V và dạng thanh để tính toán 

các giá trị điện cảm và từ thông trên 2 trục d-q. Bên cạnh đó, 

các mô hình mạch từ tương đương được kết hợp với các 

phương pháp tối ưu để tính toán các giá trị không gian kích 

thước cho động cơ. Các mô hình mạng từ trở [8-9] được phân 

tích kết hợp phương pháp tối ưu đa mục tiêu (Multiobject) đưa 

ra không gian kích thước tối ưu cho động cơ IPMSM bao gồm 

kích thước rotor, stator, kích thước nam châm, kích thước răng 

rãnh và khe hở không khí. Hiện tượng bão hòa (saturation) 

của vật liệu dẫn từ ảnh hưởng rất lớn đến phân tích sự phân 

bố mật độ từ thông trong động cơ PMSM. Trong [10-12], 

phương pháp mạch từ trở tương đương được đề xuất cho mô 

hình động cơ PMSM giải quyết vấn đề về bão hòa từ của vật 

liệu đồng thời đưa ra các phương pháp để tính toán các giá trị 

mật độ phân bố từ thông trong động cơ. Ngoài những phương 

pháp xây dựng mạch từ trở tương đương cho động cơ, [13] đề 

xuất phương pháp mạng từ trở để phân tích động cơ IPMSM, 

các cụm từ trở được liên kết với nhau tạo thành mạng từ trở 

từ đó xây dựng các phương trình tính toán chính xác sự phân 

bố từ thông tại mọi vị trí trong động cơ. 

Với những nền tảng trong nghiên cứu phát triển động cơ 

PMSM, nhóm nghiên cứu đề xuất một mạch từ tương đương 

mới, từ đó tính toán điện cảm Ld, Lq bằng phương pháp MEC 

cho IPMSM có nam châm dạng V. Mạch từ được đề xuất 

trong nghiên cứu này có độ chính xác cao do đã mô hình hóa 

đầy đủ hiện tượng bão hòa từ và hiện tượng tản từ thông trong 

động cơ. Kết quả tính toán được so sánh với kết quả mô phỏng 

từ phần mềm sử dụng phương pháp phần tử hữu hạn. 

2. Từ thông trong động cơ IPMSM 

2.1. Đường đi của từ thông trong động cơ 

Có hai nguồn sinh từ trong động cơ điện nam châm vĩnh cửu 

nói chung và IPMSM nói riêng, đó là nguồn từ do nam châm 

sinh ra và nguồn từ do cuộn dây stator sinh ra. Trong động cơ 

điện, đường từ thông (hay đường sức từ) là đường khép kín 

và đường đi từ thông sẽ ưu tiên đi qua những vùng có từ trở 

nhỏ hơn. 

 
Hình 1-a. Đường sức từ của từ thông nam châm 

 

  
Hình 1 -b: Thành phần tản của từ thông nam châm 

Các đường sức từ của động cơ có hai thành phần: thành phần 

chính và thành phần tản. Thành phần chính là những đường 

sức từ hoàn thiện một vòng qua rotor, stator và khe hở không 

khí. Thành phần này tạo ra từ thông liên kết và sinh ra năng 

lượng. Thành phần tản là những đường sức chỉ đi vòng trong 

rotor, trong stator và không đi qua khe hở không khí. Ví dụ, 

các đường sức đi qua hai răng liền kề của stator, hay đường 

sức đi từ cực bắc đến cực nam của nam châm qua các cầu rotor 

là các thành phần tản. Thành phần tản không có tác dụng sinh 

ra năng lượng, chúng gây thất thoát năng lượng và sinh ra tổn 

hao sắt từ.  Xét động cơ IPMSM có nam chân dạng V, khi chỉ 

có nam châm mà không có dòng điện, đường từ thông sẽ đi 

theo dạng hình 1-a. Thành phần từ thông chính là những 

đường sức từ hoàn thiện một vòng đi từ cực bắc của nam châm 

này, qua khe hở không khí, qua stator, vòng lại qua khe hở 

không khí và đi vào cực nam của nam châm kia. Thành phần 

từ thông tản (hình 1-b) là những đường sức đi qua phần cầu 

trên (ô tròn đỏ) và cầu dưới (ô tròn đen). Cũng có các thành 

phần tản khác ở răng động cơ, tuy nhiên thành phần này khá 

nhỏ và không được thể hiện trong hình 1.  
 

 
Hình 2: Đường sức từ của từ thông dòng điện 

 

Khi chỉ có nguồn dòng điện mà không có nguồn nam châm, 

các đường sức sẽ đi theo dạng hình 2. Thành phần từ thông 

chính là các đường sức từ hoàn thiện một vòng đi qua stator, 

rotor và qua khe hở không khí. Thành phần từ thông tản bao 

gồm thành phần đi qua cầu trên, cầu dưới và thành phần tản ở 

răng động cơ. Do nguồn từ nằm trên các răng nên từ thông tản 

trên các răng là đáng kể, chúng ta có thể thấy rõ đường từ 

thông tản này trong hình 2. Trong tính toán mạch từ với nguồn 

từ sinh ra từ dòng điện, từ thông tản tại răng của động cơ cần 

được xem xét để cải thiện độ chính xác. 


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Hình 3: Góc điều khiển dòng điện -   

 Khác với đường từ thông do nguồn nam châm sinh ra đã có 

đường đi cố định, đường từ thông do dòng điện sinh ra phụ 

thuộc vào góc điều khiển dòng điện (hình 3 - góc điều khiển 

có thể thay đổi từ -90o đến 90o). Để phân tích đặc tính từ thông 

trong động cơ, chúng ta chia đường từ thông bất kì thành từ 
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thông trên trục d và trên trục q. Đối với động cơ PMSM nói 

chung, khi ta chuyển hệ trục tọa độ (abc) sang (dq), trục d 

được chọn trùng với chiều từ thông của nam châm sinh ra, 

trục q được chọn vuông góc với trục d. Do đó, từ thông trên 

trục d là đường từ thông trùng với đường từ thông do nam 

châm sinh ra (tương ứng góc điều khiển là -90o hoặc 90o), từ 

thông trên trục q là đường từ thông vuông góc (điện) với từ 

thông trục d (tương ứng góc điều khiển là 0o). Đường từ thông 

trên trục d và trục q sẽ được trình bày trong mục kế tiếp.  

2.2. Từ thông trục d 

Đường đi từ thông trục d trùng với đường đi từ thông do nam 

châm sinh ra. Xét hai loại động cơ IPMSM phổ biến là IP-

MSM nam châm dạng V và IPMSM dạng thanh, đường từ 

thông trục d được thể hiện như hình 4 và hình 5. Ta thấy, 

đường từ thông trục d trên động cơ IPMSM dạng V và dạng 

thanh có gây ra hiện tượng bão hòa từ tại vùng cầu xung quanh 

nam châm. Những vùng này bị bão hòa từ do tiết diện để từ 

thông đi qua nhỏ, dẫn đến mật độ từ thông lớn gây bão hòa 

vật liệu từ. Khi xét giải mạch từ trục d, chúng ta cần có phương 

pháp tiếp cận phù hợp để tính toán được các vùng bão hòa này. 

Nếu không, kết quả sẽ có sự sai lệch rất lớn. 

  

 
Hình 4: Đường từ thông trục d của động cơ IPMSM nam châm dạng V 

 

 

 
Hình 5: Đường từ thông trục d của động cơ IPMSM nam châm dạng thanh 

2.3. Từ thông trục q 

Đường đi từ thông trục q vuông góc với đường đi từ thông 

trục d. Xét hai loại động cơ IPMSM phổ biến là IPMSM nam 

châm dạng V và IPMSM dạng thanh, đường từ thông trục q 

được thể hiện như hình 6 và hình 7. Giống như từ thông trục 

d, từ thông trục q cũng gây ra hiện tượng bão hòa từ tại vùng 

cầu xung quanh nam châm. Vì vậy, khi tính toán từ thông trục 

d, chúng ta cần tính toán đến sự bão hòa từ để thu được kết 

quả chính xác.  

 
Hình 6: Đường từ thông trục q của động cơ IPMSM nam châm dạng V 

 
 

 
Hình 7: Đường từ thông trục q của động cơ IPMSM nam châm dạng thanh 

3. Mạch từ tương đương của động cơ IPMSM 

3.1. Cấu hình động cơ IPMSM nam châm dạng V 

Động cơ IPMSM dạng V được sử dụng phổ biến do khả năng 

sinh mô-men lớn và dải làm việc rộng. Trong nghiên cứu này, 

nhóm tác giả sử dụng phương pháp mạch từ tương đương để 

tính toán từ thông sinh ra của động cơ nam châm IPMSM dạng 

V, sau đó sử dụng kết quả tính toán từ thông để tính điện cảm 

trên trục d và trục q. Động cơ được ứng dụng tính toán là động 

cơ 27 rãnh, 6 cực, có biên dạng mặt cắt được thể hiện trong 

hình 8. Thông số kích thước động cơ được thể thiện trong 

bảng 1. 

Bảng 1: Thông số kích thước động cơ IPMSM nam châm dạng V 

Thông số Giá trị 

Số rãnh 27 

Số cực 6 

Đường kính ngoài stator 205 mm 

Đường kính trong stator 104 mm 

Độ rộng răng 7mm 

Độ dày nam châm 3 mm 

Độ dài nam châm 19 mm 

Góc V nam châm 120o 

Độ rộng khe hở không khí 1 mm 
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Hình 8: Biên dạng mặt cắt động cơ IPMSM nam châm dạng V 

 

3.2. Xây dựng mạch từ trục d 

Mỗi khu vực đường từ thông đi qua tương ứng với một từ trở 

nhất định, các từ trở bao gồm: Từ trở gông stator ( _yoke statorR ); 

từ trở răng stator (
toothR ); từ trở khe hở không khí ( gapR ); từ 

trở cầu trên ( _bridge upperR ); từ trở barrier trên ( _barrier upperR ); từ 

trở gông rotor trên ( _ _yoke rotor upperR ); từ trở nam châm ( magnetR

); từ trở gông rotor dưới ( _ _yoke rotor lowerR ); từ trở barrier dưới (

_barrier lowerR ); từ trở cầu dưới (
_bridge lowerR ). Các vùng này được 

thể hiện trong hình 9.  

_yoke statorR

toothR toothR

gapR

gapR

_bridge upperR
_bridge upperR

_barrier upperR
_barrier upperR

_ _yoke rotor lowerR
_ _yoke rotor upperR _ _yoke rotor upperR

magnetR
magnetR_bridge lowerR

_bridge lowerR
_barrier lowerR _barrier lowerR

 
Hình 9: Ký hiệu các từ trở của đường từ thông trục d 

 

Mạch từ trục d được xây dựng dựa vào đường đi từ thông trên 

trục d, thể hiện trong hình 10. Mạch từ trục d như hình 10 là 

mạch từ dạng đơn giản do đã lược bỏ thành phần tản trên răng 

stator. Mạch từ này thể hiện đúng đường đi từ thông chính và 

từ thông tản qua các vùng cầu trên, cầu dưới của từ thông trục 

d. Giá trị tính toán phụ thuộc nhiều vào độ chính xác của các 

từ trở, đặc biệt là từ trở tại các cầu (từ trở vùng xảy ra bão hòa 

từ). Hiện tượng tản tại răng stator được mô tả như hình 11. 

Hiện tượng này được mô hình hóa theo hình 12. 

Thay vì mô hình hóa vùng răng của động cơ thành hai từ trở 

(
toothR  ) như hình 10, chúng ta chia răng thành các phần nhỏ 

hơn và các thành phần tản như hình 12. Mạch từ đầy đủ khi 

xét cả thành phần tản trên răng stator được thể hiện như hình 

13. 

 
 

_yoke statorR _yoke statorR

IdF IdF

toothR toothR

gapR gapR

_bridge upperR _bridge upperR

_barrier upperR
_barrier upperR

_ _yoke rotor upperR
_ _yoke rotor upperR

r r

magnetR magnetR

_barrier lowerR _barrier lowerR

_ _yoke rotor lowerR

_bridge lowerR
_bridge lowerR

 
Hình 10: Mạch từ đơn giản trục d 

 

 

 
Hình 11: Hiện tường tản từ thông trên răng stator 
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_ _tooth body upperR
_ _tooth body upperR

_ _leak body upperR

_ _tooth body lowerR
_ _tooth body lowerR

_ _leak body lowerR

_ _tooth tip upperR _ _tooth tip upperR

_ _tooth tip lowerR
_ _tooth tip lowerR_ _leak tip lowerR

_ _leak tip upperR

 
Hình 12: Mô hình hóa hiện tượng từ thông tản trên răng stator 
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_ _leak body upperR
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Hình 13: Mạch từ đầy đủ trục d 

3.3. Xây dựng mạch từ trục q 

Tương tự như mạch từ trục d, mạch từ trục q cũng được xây 

dựng dựa trên đường từ thông trên trục q. Có thể mô hình hóa 

từ thông trên trục q của động cơ IPMSM dạng nam châm dạng 

V thành mạch từ tương đương như hình 14 và 15. Mạch từ 

trục q được chia làm hai vùng: vùng mạch từ bên trong (hình 

14) và vùng mạch từ bên ngoài (hình 15). Tương ứng với 2 

vùng là hai nguồn sinh từ riêng biệt. Khác với mạch từ trên 

trục d (do tính chất đường đi trên trục d mà chúng ta có thể 

gộp các đường từ thông thành một đường chính như trong 

mạch từ tương đương hình 13), mạch từ trên trục q phải chia 

thành 2 vùng với 2 nguồn từ được tính riêng và đường đi của 

từ thông trên mỗi vùng cũng khác nhau. Nếu gộp đường từ 

thông trên trục q thành một như trên trục d thì kết quả sẽ sai 

khác đáng kể do vùng mạch từ bên trong có từ trở nhỏ hơn 

nhiều so với vùng mạch từ bên ngoài nên từ thông có xu 

hướng đi qua vùng mạch từ bên trong nhiều hơn.  

Trong mạch từ tương đương trên trục d, do gộp các đường từ 

thông thành một đường nên 
toothR  ở đây là sự tổng hợp của 

các răng mỗi bên: cụ thể trong động cơ 27 rãnh – 6 cực thì số 

răng trên mỗi cực là 4.5, do đó trên mạch từ trục d, mỗi 
toothR  

tương ứng với 2.75 răng. Trong mạch từ trục q, vùng màu 

vàng có 
toothR  ứng với 1.5 răng, vùng màu xanh có 

toothR  ứng 

với 0.75 răng. Sự phân chia này giúp chúng ta xác định được 

độ lớn của sức từ động trên mỗi nhánh. 
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Hình 14: Mạch từ trục q – vùng trong 
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IqF IqF
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Hình 15: Mạch từ trục q – vùng ngoài 

 

4. Giải mạch từ, tính toán điện cảm  

4.1. Giải mạch từ với hiện tượng bão hòa vật liệu từ 

Từ trở của vật liệu dẫn từ được tính toán theo công thức: 

0. .

l
R

S 
=              (1) 

Trong đó: 74 .10o  −=  là hằng số từ;   là độ từ thẩm của 

vật liệu; S  là diện tích bề mặt vuông góc với đường sức từ; 

l   là chiều dài của vật liệu dọc theo đường đi của đường sức 

từ.  
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Hình 16: Đường đặc tính độ từ thẩm tương đối của vật liệu lá thép kỹ thuật 

điện 

 

Từ công thức (1), ta thấy giá trị từ trở phụ thuộc vào hệ số từ 

thẩm của vật liệu, độ dài đường đi của đường sức từ và diện 

tích bề mặt mà đường sức đi qua. Đối với vật liệu sắt từ, độ từ 

thẩm là giá trị thay đổi tùy thuộc vào lượng từ thông đi qua 

vùng vật liệu đó (hình 16). Khi vật liệu bị bão hòa từ, sự dẫn 

từ trong vật liệu đó bị giảm đi, thể hiện ở vùng có độ từ thẩm 

nhỏ và độ từ thẩm sẽ tiếp tục giảm nếu mật độ từ thông tăng. 

Trong tính toán mạch từ, chúng ta cần xác định chính xác mật 

độ từ thông ở những vùng bị bão hòa từ. Trong công bố này, 

nhóm nghiên cứu đề xuất thuật toán tính chính xác mật độ từ 

thông tại điểm có bão hòa, được diễn giải theo lưu đồ thuật 

toán trong hình 17. 
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Hình 17: Lưu đồ thuật toán tính mật độ từ thông tại điểm bão hòa từ 

 

4.2. Giải mạch từ trên trục d 

Nhằm đánh giá độ chính xác của mạch từ được đề xuất, nhóm 

nghiên cứu tiến hành giải mạch từ trục d theo nhiều kịch bản 

khác nhau, các kịch bản được thể hiện trong bảng 2, được chia 

làm 3 nhóm: 

• Các kịch bản từ 1 đến 5: Từ dư nam châm 
rB thay 

đổi, giá trị dòng điện và giá trị góc điều khiển bằng 

0. Các kịch bản này để đánh giá sự chính xác của 

mạch từ đề xuất khi chỉ có nguồn sinh từ là nam 

châm.  

• Các kịch bản từ 6 đến 8: Giá trị góc điều khiển thay 

đổi, giá trị từ dư của nam châm bằng 0 và giá trị dòng 

điện bằng 58A (giá trị dòng điện định mức). Các kịch 

bản này để đánh giá sự chính xác của mạch từ đề xuất 

khi chỉ có nguồn sinh từ là dòng điện. 

• Các kịch bản từ 9 đến 11: Giá trị góc điều khiển thay 

đổi, giá trị từ dư của nam châm bằng 1.21 (T) và giá 

trị dòng điện bằng 58A. Các kịch bản này để đánh 

giá sự chính xác của mạch từ đề xuất khi có cả hai 

nguồn sinh từ. 
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Bảng 2: Các kịch bản tính toán cho mạch từ trục d 

Kịch bản 
Giá trị từ 

dư ( )rB T  

Giá trị 

dòng điện 

( )sI A  

Giá trị 
góc điều 

khiển 

(độ) 

KB 1 1.125 0 0 

KB 2 1.21 0 0 

KB 3 1.26 0 0 

KB 4 1.31 0 0 

KB 5 1.39 0 0 

KB 6 0 58 90 

KB 7 0 58 60 

KB 8 0 58 30 

KB 9 1.21 58 90 

KB 10 1.21 58 60 

KB 11 1.21 58 30 

Điện cảm trục d được tính bằng công thức (tham chiếu trên hệ 

trục tọa độ d-q): 

cos

d f d f

d

d s

L
I I

   



− −
= =            (2) 

Với 
d là tổng từ thông liên kết trên trục d; f là từ thông liên 

kết trên trục d do nam châm sinh ra. 
sI  là giá trị dòng điện; 

  là góc điều khiển dòng điện.  

Trong các kịch bản 1 – 5, với mục tiêu đánh giá độ chính xác 

của phương pháp MEC khi chỉ có nguồn sinh từ là nam châm, 

vì vậy dòng điện và góc điều khiển đều bằng 0. Kết quả điện 

cảm sẽ không được tính toán trong các kịch bản này. Thay vào 

đó, nhóm tác giả so sánh kết quả mật độ từ thông tại khe hở 

không khí ( gapB ) khi tính toán bằng phương pháp MEC và 

khi mô phỏng bằng phần mềm sử dụng phương pháp phần tử 

hữu hạn. Kết quả được thể hiện trong bảng 3 và hình 18. 

Bảng 3: So sánh kết quả tính toán mật độ từ thông khe hở không khí giữa 

hai phương pháp MEC và FEM 

Kịch bản 
Mật độ từ thông khe hở không khí gapB  

MEC ( )T  FEM ( )T  Sai số (%) 

KB 1 0.493 0.461 6.491 

KB 2 0.538 0.502 6.691 

KB 3 0.564 0.526 6.738 

KB 4 0.589 0.549 6.791 

KB 5 0.629 0.588 6.518 

 

 
Hình 18: Sự thay đổi mật độ từ thông khe hở không khí theo  

từ dư của nam châm 

 

Trong các kịch bản còn lại, nhóm tác giả so sánh từ thông liên 

kết trục d và điện cảm trên trục d giữa hai phương pháp MEC 

và FEM. Kết quả được thể hiện trong bảng 4. Hình 19 thể hiện 

giá trị điện cảm trục d thay đổi theo góc điều khiển dòng điện 

trong điều kiện làm việc định mức của động cơ 

( )58 ; 1.21s rI A B T= = . 

Bảng 4: So sánh kết quả tính toán từ thông liên kết trục d và điện cảm trục d 

giữa hai phương pháp MEC và FEM 

Kịch 

bản 

Từ thông liên kết trục d 

d  
Điện cảm trục d 

dL  

MEC 

( )mWb  

FEM 

( )mWb  

Sai 

số 

(%) 

MEC 

( )mWb  

FEM 

( )mWb  

Sai 

số 

(%) 

KB 

6 
88.093 92.105 4.356 1.074 1.123 4.363 

KB 

7 
78.776 81.449 3.282 1.109 1.147 3.313 

KB 

8 
53.162 49.953 6.036 1.296 1.218 6.019 

KB 

9 
78.929 74.920 5.079 0.962 0.913 5.094 

KB 

10 
69.020 64.400 6.694 0.972 0.907 6.687 

KB 

11 
41.205 38.080 7.584 1.005 0.929 7.562 

 

 
Hình 19: Giá trị điện cảm Ld tại các góc điều khiển khác nhau trong điều 

kiện làm việc định mức 

 

Ta thấy, kết quả điện cảm trục d không có sự khác biệt quá 

lớn (nhỏ hơn 8%). Kết quả từ thông liên kết và mật độ từ thông 

trong các kịch bản khác nhau cũng tương đối giống nhau 

(chêch lệch không quá 8%).  

4.3. Giải mạch từ trên trục q 

Tương tự như trục d, nhằm đánh giá độ chính xác của mạch 

từ được đề xuất cho trục q, nhóm nghiên cứu tiến hành giải 

mạch từ trục q theo nhiều kịch bản khác nhau, các kịch bản 

được thể hiện trong bảng 5. Các kịch bản này có sự thay đổi 

khác nhau ở giá trị dòng điện và góc điều khiển dòng điện. 

Bảng 5: Các kịch bản tính toán cho mạch từ trục 5 

Kịch bản 
Giá trị dòng điện 

( )sI A  

Giá trị góc điều 

khiển  (độ) 

KB 1 58 0 

KB 2 58 30 

KB 3 58 60 

KB 4 29 0 

KB 5 29 30 

KB 6 29 60 
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Điện cảm trục q được tính bằng công thức (tham chiếu trên hệ 

trục tọa độ d-q): 

sin

q q

q

q s

L
I I

 


= =             (3) 

Với 
q là từ thông từ thông liên kết trên trục q.  

Kết quả từ thông liên kết trục q và điện cảm trục q tính toán 

theo phương pháp MEC và được so sánh với phương pháp 

FEM trong bảng 6. Hình 20 thể hiện giá trị điện cảm trục q 

thay đổi theo góc điều khiển dòng điện trong điều kiện làm 

việc định mức của động cơ. 

Bảng 6: So sánh kết quả tính toán từ thông liên kết trục q và điện cảm trục q 

giữa hai phương pháp MEC và FEM 

Kịch 

bản 

Từ thông liên kết trục q 

q  
Điện cảm trục q 

qL  

MEC 

( )mWb  

FEM 

( )mWb  

Sai 

số 
(%) 

MEC 

( )mWb  

FEM 

( )mWb  

Sai 

số 
(%) 

KB 

1 
151.005 152.717 1.121 1.841 1.862 1.128 

KB 
2 

132.551 135.917 2.477 1.866 1.913 2.457 

KB 

3 
78.247 80.214 2.452 1.908 1.956 2.454 

KB 
4 

78.248 83.712 6.527 1.908 2.041 6.516 

KB 

5 
67.830 71.802 5.532 1.910 2.022 5.539 

KB 
6 

39.425 40.874 3.545 1.923 1.993 3.512 

 

 
Hình 20: Giá trị điện cảm Lq tại các góc điều khiển khác nhau trong điều 

kiện làm việc định mức 

 

Trên trục q, kết quả điện cảm và từ thông liên kết trong các 

kịch bản khác nhau không khác biệt nhau quá 7%. 

5. Kết luận 

Trong công bố này, nhóm tác giả đã tính toán điện cảm Ld, 

Lq của động cơ IPMSM bằng phương pháp mạch từ tương 

đương. Nhóm tác giả đã đề xuất một mạch từ tương đương 

mới, có khả năng mô hình hóa hiện tượng tản từ thông và hiện 

tương bão hòa vật liệu từ. Mạch từ được đề xuất mang lại kết 

quả đáng tin cậy khi sự khác biệt với phương pháp phần tử 

hữu hạn là không nhiều. Bằng việc sử dụng mạch từ được đề 

xuất, chúng ta có thể tính toán điện cảm, từ thông nhanh hơn, 

tiết kiệm chi phí tính toán. Điều này mang lại lợi ích lớn khi 

muốn thiết kế nhanh một cấu hình động cơ sơ bộ hay khi thực 

hiện thiết kế tối ưu động cơ. 
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Abstract

This paper proposed a nonlinear three-dimension overhead crane with three moving including the moving of the cart along the x-axis and
y-axis, the winding motion of the rope to track the load to the desired trajectory. However, there are a variety of uncertain components that
affect the overhead crane system. Therefore, the extended state observer and the second-order sliding mode control are proposed to solve
this problem. Moreover, the stabilization of the close-loop is also guaranteed through the Lyapunov function. Finally, the simulation and the
comparison with other methods are provided to highlight the advantage quality of the observer and proposed control method.

Keywords: overhead cranes, three dimensions overhead crane, second-order sliding mode control, extended state observer

Kí hiệu

Kí hiệu Đơn vị Mô tả
x,y m Vị trí của xe con chuyển động

theo trục x và trục y
φ ,θ rad Góc xoay, góc lắc của tải trọng
l m Chiều dài của dây cáp
mx,my,ml kg Khối lượng tương đương của các

bộ phận chuyển động theo các
phương x,y, l của xe con

m kg Khối lượng của tải trọng
bx,by Ma sát của xe đẩy theo các hướng

chuyển động x,y
bl Ma sát trong của dây treo
fx, fy, fl N Lực tác động lên trục x, trục y và

lực tác động lên dây cáp tương ứng.

Các từ viết tắt

OC Overhead cranes
3-DOC Three Dimension Overhead Crane
SMC Sliding Mode Control
SO-SMC Second-order Sliding Mode Control
ESO Extended State Observer

Tóm tắt

Bài báo này giới thiệu một hệ thống phi tuyến cầu trục ba chiều, với
ba chuyển động gồm: chuyển động của xe đẩy theo trục x và trục y,
chuyển động quấn dây nhằm di chuyển tải trọng tới vị trí mong muốn.
Một bộ điều khiển trượt bậc hai kết hợp với bộ quan sát trạng thái mở
rộng được đề xuất để giả quyết vấn đề bất định, nhiễu và ước lượng
các trạng thái cho hệ thống cầu trục 3D phi tuyến. Bộ quan sát trạng
thái mở rộng được trình bày và chứng minh hội tụ. Ngoài ra, bộ điều
khiển trượt bậc hai cũng được phân tích và chứng minh ổn định trong
hệ thống vòng kín. Cuối cùng, mô phỏng được thực hiện để kiểm tra
chất lượng bộ quan sát, cũng như chứng minh hiệu quả của phương
pháp đề xuất.

1. Giới thiệu

Cầu trục treo (OC) được sử dụng rộng rãi trong các nhà máy,
công trường xây dựng để vận chuyển các tải trọng nặng trong
không gian làm việc. Một hệ thống (OC) điển hình gồm một
xe đẩy di chuyển trong mặt phẳng, tải trọng được treo vào xe
đẩy thông qua hệ thống dây cáp. Điều khiển cho (OC) luôn
yêu cầu chính xác để đảm bảo cầu trục hoạt động chính xác
và an toàn. Do tải trọng của hệ thống thay đổi, sự lắc lư trong
không gian ba chiều quanh các trục khác nhau, điều này làm
tăng thêm sự phức tạp cho hệ thống. Vì thế hệ thống cầu trục
là một hệ có mô hình bất định và phi tuyến. Các nghiên cứu về
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điều khiển cho (OC) đã rất được quan tâm, một số công trình
áp dụng các kỹ thuật điều khiển khác nhau đã được công bố,
như bộ điều khiển thích nghi trong [4], [5] đã điều khiển tiệm
cận vị trí của xe đẩy và ổn định góc lắc tải trọng khi hệ thống
bất định về tham số và thiếu chính xác. Bộ điều khiển thích
nghi dựa trên thụ động được trình bày trong [6], đảm bảo đầu
vào – đầu ra của hệ thống kín ổn định và đảm bảo sai số quỹ
đạo của tải trọng hội tụ về không theo hướng thẳng đứng và
duy trì giới hạn theo hướng nằm ngang. Một phương pháp điều
khiển khác được sử dụng rộng rãi cho hệ thống OC đó là bộ
điều khiển trượt (SMC) do tính bền vững của bộ điều khiển đối
với nhiễu ngoài tác động, trong bài [7] một sơ đồ điều khiển
chống rung được thiết kế dựa trên điều khiển (SMC) để đáp
ứng các yêu cầu nghiêm ngặt về góc xoay và điều khiển vị trí
xe đẩy chính xác. Một bộ điều khiển (SMC) mới yêu cầu phản
hồi trạng thái một phần [8] được thiết kế cho (OC) con lắc kép
dựa trên động lực học phi tuyến tách rời được thực hiện dựa
trên đông lực học phi tuyến ban đầu. Một bộ điều khiển hỗn
hợp được đề xuất trong [9] bởi Lê Anh Tuấn và các cộng sự
kết hợp bộ điều khiển tuyến hóa phản hồi từng phần và bộ điều
khiển (SMC). Bộ điều khiển tuyến tính hóa để triệt tiêu rung
lắc, còn (SMC) sử dụng để nâng tải trọng.
Kỹ thuật điều khiển cầu trục còn được lấy cảm hứng từ sự phát
triển của điều khiển bù ngược [10], [11], kỹ thuật điều khiển
đã dựa trên bộ quan sát nhiễu được sử dụng để ước lượng và
bù các tác động của nhiễu vào hệ thống. Một kỹ thuật điều
khiển khác nữa cho hệ thống cầu trục hoạt động kém hiệu quả
bằng phát triển phương pháp tái tạo nhiễu hoặc đầu vào chưa
biết dựa trên bộ quan sát khoảng [12]. Bộ điều khiển (SMC)
tích hợp với bộ quan sát nhiễu được đề xuất trong [13] đảm
bảo hiệu suất điều khiển (OC) đạt yêu cầu khi (OC) làm việc
trong điều kiện không thuận lợi, bộ quan sát nhiễu được thiết
kế thêm cho cần trục để ước tính và sau đó loại bỏ ảnh hưởng
của nhiễu. Bộ quan sát mờ kết hợp với bộ điều khiển (SMC)
để ước lượng vùng chết của bộ truyền động và bất định của hệ
thống được phát triển trong [14]. Trong [15] đề xuất phương
pháp điều khiển phản hồi phi tuyến, cùng với bộ quan sát nhiễu
thời gian hữu hạn, các nhiễu bất định sẽ bị suy giảm và loại bỏ
bởi bộ quan sát nhiễu.
Với hệ thống (OC) một số biến trạng thái của hệ thống rất khó
đo hoặc không đo được như góc lắc hay vận tốc lắc của con
lắc. . . Bộ điều khiển (SMC) dựa trên bộ quan sát Luenberger
để ước lượng các trạng thái của hệ thống cầu trục 3D được đề
xuất trong [2]. Trong [16], [17] đề xuất hai bộ điều khiển bền
vững phi tuyến làm giảm hiện tượng nhiễu của đầu ra và đầu
ra nhanh chóng ổn định, đồng thời sử dụng bộ quan sát trạng
thái để ước lượng vận tốc.
Như vậy có thể thấy các bộ quan sát ở trên chỉ làm một trong
hai nhiệm vụ: một là ước lượng các biến trạng thái của hệ thống
hoặc ước lượng nhiễu. Nhưng hệ thống luôn tồn tại đồng thời
cả hai: hệ thống chịu sự tác động của nhiễu, mô hình bất định
và một số biến trạng thái của hệ thống không đo được hoặc
khó đo. Để khắc phục những hạn chế của các phương pháp
điều khiển hệ thống cầu trục 3D với chiều dài cáp thay đổi, bài
báo này đề xuất một phương pháp điều khiển trượt bậc hai kết
hợp với bộ quan sát trạng thái mở rộng (ESO) để điều khiển xe
con bám quỹ đạo mong muốn và chống rung lắc cho tải trọng,
đồng thời nhiễu tổng và một số biến trạng thái của hệ thống
được ước lượng. Điều này giúp hệ thống khử nhiễu và giảm chi
phí cho bộ điều khiển khi hệ thống không cần sử dụng một số
cảm biến. Bằng cách sử dụng cấu trúc này và so sánh nó với

các công trình có liên quan trước đó, đóng góp của bài viết có
thể được tóm tắt như sau:
1. Bộ điều khiển trượt bậc hai làm giảm đáng kể hiện tượng
chattering, đảm bảo xe con chuyển động bám theo quỹ đạo,
đồng thời tải trọng được nâng với sự rung lắc nhỏ.
2. Các biến trạng thái của hệ thống khó đo hoặc không đo
được được ước lượng, đồng thời nhiễu và bất định của hệ thống
(nhiễu tổng) cũng được ước lượng bằng bộ quan sát trạng thái
mở rộng. Sự kết hợp giữa SO-SMC và ESO đảm bảo hệ thống
bền vững và ổn định, đồng thời các biến trạng thái của hệ thống
và nhiễu đều được ước lượng. Điều này làm giảm sự cồng kềnh
và giảm chi phí của hệ thống điều khiển.
Bài viết được cấu trúc như sau: Phần 2 trình bày mô hình động
lực học của hệ thống và bộ quan sát trạng thái mở rộng. Bộ
điều khiển SO-SMC được trình bày trong phần 3. Phần 4 các
kết quả mô phỏng xác minh tính hiệu quả và độ tin cậy của
phương pháp đề xuất. Cuối cùng kết luận, nhận xét được thảo
luận trong phần 5.

2. Mô hình và bộ quan sát trạng thái mở rộng
cho cầu trục 3D

2.1. Mô hình động lực học

Hệ thống cầu trục trong không gian ba chiều (3-DOC) gồm
một con lắc đơn và một xe đẩy chuyển động được minh họa
trong Hình 1. Theo phương pháp Euler-Lagrange, phương trình
động lực học của 3-DOC được lập tương tự như trong [1] và
[2] như sau:

Hình 1. Mô hình cầu trục trong không gian ba chiều.

M(q)q̈+Bq̇+C(q, q̇) q̇+G(q)+D = F (1)

trong đó q = [x,y, l,φ ,θ ]T là vectơ trạng thái; x,y là vị trí của
xe con, l là chiều dài của dây, φ ,θ là góc lắc của tải trọng
theo các phương trục x và y. M(q) ∈ ℜ5,5 là ma trận quán
tính; B ∈ ℜ5,5 là ma trận hệ số tắt dần; C(q, q̇) ∈ ℜ5,5 là
ma trận tương hỗ và ly tâm; G(q) ∈ ℜ5,1 biểu thị véc tơ lực
trọng trường; D ∈ ℜ5,1 là véc tơ nhiễu tác động vào hệ thống;
F = [ fx, fy, fl ,0,0]T là lực tác động lên hệ thống. Các ma trận
và véc tơ trong phương trình (1) được xác định như sau:



Measurement, control and automation 49

M(q) =


m11 0 m13 m14 m15

0 m22 m23 0 m25
m31 m32 m33 0 0
m41 0 0 m44 0
m51 m52 0 0 m55

,

B =


bx 0 0 0 0
0 by 0 0 0
0 0 bl 0 0
0 0 0 0 0
0 0 0 0 0

 ,

C(q, q̇) =


0 0 c13 c14 c15
0 0 c23 0 c25
0 0 0 c34 c35
0 0 c43 m44 m45
0 0 c53 m54 m55

, G(q) =


0
0
g3
g4
g5

.

Các hệ số của M(q) được cho bởi:
m11 = mx +m; m13 = m31 = msinφ cosθ ;
m14 = m41 = ml cosφ cosθ ; m15 = m51 =−ml sinφ sinθ ;
m22 = my +m; m23 = m32 = msinθ ; m25 = m52 = ml cosθ ;
m33 = ml +m; m44 = ml2 cos2 θ . m55 = ml2;
Các hệ số của ma trận C(q, q̇) :
c13 = mcosφ cosθφ̇ −msinφ sinθθ̇ ,
c14 = mcosφ cosθ l̇ −ml cosφ sinθθ̇ −ml sinφ cosθφ̇ ;
c15 =−ml cosφ sinθφ̇ −msinφ sinθ l̇ −ml sinφ cosθθ̇ ;
c23 = mcosθθ̇ ; c25 = mcosθ l̇ −ml sinθθ̇ ;
c34 =−ml cos2 θ , c35 =−mlθ̇ ;
c43 = ml cos2 θφ̇ ; c44 = ml cos2 θ l̇ − ml2 cosθ sinθθ̇ ;
c45 =−ml2 cosθ sinθφ̇ ;
c53 = mlθ̇ ; c54 = ml2 cosθ sinθθ̇ ; c55 = mll̇
Véc tơ G(q) có các hệ số khác không và bằng:
g3 = −mgcosφ cosθ ; g4 = mgl sinφ cosθ ; g5 =
mgl cosφ sinθ

Cuối cùng D là nhiễu không xác định tác động vào hệ thống :
D = [dx,dy,dl ,dφ ,dθ ]

T .

2.2. Bộ quan sát trạng thái

Trong hệ thống 3-DOC phi tuyến một số biến trạng thái rất
khó đo được hoặc không thể đo được như vận tốc của góc lắc.
Trong khi đó các biến trạng thái này luôn cần được biết khi
thiết kế điều khiển cho hệ thống. Vì vậy bộ quan sát trạng thái
mở rộng (ESO) được thiết kế không những quan sát các biến
trạng thái mà còn ước lượng thành phần phi tuyến bất định và
nhiễu của hệ thống.
Các biến trạng thái của bộ quan sát được định nghĩa như sau:

x1 = q; x2 = q̇ (2)

Từ phương trình (1), phương trình động lực học của hệ thống
được viết lại dưới dạng biến trạng thái như sau:

x1 = q
ẋ1 = x2

ẋ2 = M−1(q)F−M−1(q)(C(q, q̇)q̇+G(q)+Bq̇+D)

(3)

Đặt f (q, q̇, t) = −M−1(q)(C(q, q̇)q̇+G(q)+Bq̇+D), véc
tơ phi tuyến f (q, q̇, t) ∈ ℜ5×1 bao gồm cả thành phần bất định
và nhiễu tác động vào hệ thống được gọi chung là nhiễu tổng.
Lúc này, nhiễu tổng được coi là một trang thái mở rộng trong
bộ ESO, đặt f (q, q̇, t) = x3.

Giả thiết 1: Giả thiết rằng nhiễu tổng f (q, q̇, t) và các
đạo hàm của nó là liên tục và bị chặn.
Phương trình trạng thái (3) được viết lại thành:

ẋ1 = x2

ẋ2 = x3 +M−1(q)F
ẋ3 = ζ (t)

(4)

Trong đó ζ (t) là đạo hàm của hàm f (q, q̇, t). Biến trạng thái
zi được định nghĩa là biến quan sát của xi, (i = 1−3). Do đó,
sai số quan sát được xác định: ei = zi − xi. Dựa trên phương
trình (4), phương trình trạng thái của hệ thống được viết theo
bộ ESO trong [18] như sau:

ż1 = z2 −Λ1 e1

ż2 = z3 +M−1(q)F−Λ2 Fal1
ż3 = −Λ3 Fal2

(5)

Trong đó Λ1, Λ2, Λ3 là ma trận xác định dương có số chiều là
5×5. Fal1 và Fal2 là hàm của e1 được định nghĩa bởi:

Fal1(e1,γ1,δ ) =

{
e1

δ
1−γ1

, max |e1| ≤ δ

|e1|γ1 sign(e1), max |e1|> δ

Fal2(e1,γ2,δ ) =

{
e1

δ
1−γ2

, max |e1| ≤ δ

|e1|γ2 sign(e1), max |e1|> δ

trong đó δ , γ1, γ2 là các hằng số dương thỏa mãn γ1 ∈ (0,1)
and γ2 ∈ (0,1)
Sự hội tụ của ESO có được từ sai số của hệ thống, được xây
dựng từ phương trình (4) và (5). Để thuận lợi cho việt tính toán,
coi F trong ESO (5) không thay đổi với hệ thống (4). Sai số
quan sát thu được như sau:

ė1 = e2 −Λ1 e1

ė2 = e3 −Λ2 Fal1
ė3 = −ζ (t)−Λ3 Fal2

(6)

Định lí 1: Sai số quan sát ei của hệ thống được xem xét
dưới giả thiết 1, nếu các hệ số trong ma trận Λ1 đủ lớn sao
cho min(diag(Λ1)) > K̄ (∥ diag(Λ2) ∥∞ + ∥ diag(Λ3) ∥∞ +3)
thì sai số quan sát sẽ hội tụ tiện cận về 0.

Chứng minh. Xem xét tính ổn định của ESO theo tiêu chuẩn
ổn định Lyapunov, hàm Lyapunov được đề xuất như sau:

Veso =
1
2

e1
T e1 +

1
2

e2
T e2 +

1
2

e3
T e3 (7)

Đạo hàm phương trình (7) được tính như sau:

V̇eso = e1
T ė1 + e2

T ė2 + e3
T ė3 (8)

Thế (6) vào (8), ta có được đạo hàm hàm Lyapunov như sau:

V̇eso =− e1
T

Λ1 e1 + e1
T e2 − eT

2 Λ2 Fal1

− e3
T

Λ3 Fal2 + e2
T e3 − e3

T
ζ (t) (9)

Ta có Fal1 và Fal2 là hàm bậc nhất theo e1. Đặt
Ψ = [eT

1 ,e
T
2 ,e

T
3 ,ζ

T(t)]T thì e1
T e2 − eT

2 Λ2 Fal1
− e3

T Λ3 Fal2 + e2
T e3 − e3

T ζ (t) <
K̄ (∥ diag(Λ2) ∥∞ + ∥ diag(Λ3) ∥∞ +3) ∥ Ψ ∥2

∞ với K̄ là
hằng số dương lớn hơn 1 và e1

T Λ1 e1 <∥ diag(Λ1) ∥∞∥ Ψ ∥2
∞.

Nếu các hệ số trong ma trận Λ1 được chọn đủ lớn sao cho
min(diag(Λ1)) > K̄ (∥ diag(Λ2) ∥∞ + ∥ diag(Λ3) ∥∞ +3) thì
sẽ tồn tại V̇eso < 0. Vì vậy, sai số quan sát hội tụ về không, và
tính ổn định của ESO đã được chứng minh.
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3. Bộ điều khiển trượt bậc hai dựa trên ESO cho
hệ thống cầu trục

Trong phần này, lực tác dụng lên hệ thống được định nghĩa:
Fa = [ fx, fy, fl ]

T . Hệ thống lấy các biến trạng thái được ước
lượng bằng bộ quan sát (5) phản hồi lại cho bộ điều khiển, tín
hiệu điều khiển Fa được xác định đảm bảo tính ổn định cho
hệ thống cầu trục 3D. Hệ thống cầu trục 3D là hệ thống thiếu
cơ cấp chấp hành, có ba tín hiệu điều khiển là fx, fy, fl , trong
khi đó lại có năm biến cần điều khiển là x,y, l,φ ,θ . Vì vậy để
điều khiển hệ thống cần viết lại phương trình động lực học
(1) dưới dạng hai phương trình: một phương trình đủ cơ cấp
chấp hành, còn một phương trình thiếu cơ cấu chấp hành. Hai
phương trình đó được viết dưới dạng sau:

Ma1 (q)q̈a +Mu1 (q)q̈u +Da1q̇a

+Ca1 (q, q̇) q̇a +Cu1 (q, q̇u) q̇u +G1(q) = Fa (10)

Ma2 (q)q̈a +Mu2 (q)q̈u

+Ca2 (q, q̇) q̇a +Cu2 (q, q̇u) q̇u +G2(q) = 0 (11)

trong đó: qa = [x,y, l]T ;qu = [φ ,θ ]T

Ma1(q) =

m11 0 m13
0 m22 m23

m31 m32 m33

; Mu1(q) =

m14 m15
0 m25
0 0

;

Ma2(q) =

[
m41 0 0
m51 m52 0

]
; Mu2(q) =

[
m44 0

0 m55

]
;

Ca1 (q, q̇) =

0 0 c13
0 0 c23
0 0 0

; Cu1 (q, q̇u) =

c14 c15
0 c25

c34 c35

;

Ca2 (q, q̇) =

[
0 0 c43
0 0 c53

]
; Cu2 (q, q̇u) =

[
c44 c45
c54 c55

]
;

Da1 =

bx 0 0
0 by 0
0 0 bl

; G1 (q) =

 0
0
g3

; G2 (q) =
[

g4
g5

]
.

Thế phương trình (11) vào phương trình (10), các biến trạng
thái đầy đủ cơ cấu chấp hành có thể viết dưới dạng phương
trình:

M(q) q̈a +C1 (q, q̇) q̇a +C2 (q, q̇) q̇u +G(q) = Fa (12)

trong đó:
M(q) = Ma1(q)−M−1

u1 (q)Mu2(q)Ma2(q);
C1(q, q̇) = Da1 +Ca1 (q, q̇)−Mu1(q)M−1

u2 (q)Ca2 (q, q̇);
C2(q, q̇) = Cu1 (q, q̇)−Mu1(q)M−1

u2 (q)Cu2 (q, q̇);
G(q) = G1 (q)−Mu1(q)M−1

u2 (q)G2(q).
Theo giả thiết 1 thì nhiễu tổng của hệ thống liên tục và bị chặn
vì vậy tất cả các ma trận M(q), C1(q, q̇), C2(q, q̇), G(q) liên
tục và bị chặn.
Định nghĩa qad = [xr,yr, lr]T và qud = [φr,θr] = [0,0]T

là vị trí và góc lắc mong muốn của hệ thống;
za = [z1(1),z1(2),z1(3)]T , zu = [z1(4),z1(5)]T và z3a =
[z3(1),z3(2),z3(3)]T . Ta có za là ước lượng của qa, zu là
ước lượng của qu, và z3a là ước lượng của nhiễu tổng
M(q)−1 [−C1 (q, q̇) q̇a −C2 (q, q̇) q̇u −G(q)−Da].
Để xây dựng thuật toán SO-SMC dựa trên ESO, trước hết mặt
trượt bậc một được xác định:

s0 = ˙̃qa +αq̃a +β q̃u (13)

với q̃a = qa −qad và q̃u = qu −qud là các véc tơ sai số. Do
qud = [0,0]T vì vậy q̃u = qu. Các tham số α = diag(α1,α2,α3)

và β =

[
β1 0 0
0 β2 0

]T

là các ma trận xác định dương.

Đạo hàm mặt trượt (13) theo thời gian ta có:

ṡ0 = ¨̃qa +α ˙̃qa +β ˙̃qu (14)

Ước lượng mặt trượt dựa trên ESO, biến trạng thái za và zu
được định nghĩa như sau:

ŝ0 = (ża − q̇ar)+α(za −qar)+β (zu −qur) (15)

Biến trạng q̇ không đo được và bộ điều khiển lấy giá trị
ước lượng của q̇ là z2 từ bộ quan sát để tính toán cho tín
hiệu điều khiển cho 3DOC. Sai số quan sát: ea = za −qa =
[e1(1),e1(2),e1(3)]T and eu = zu −qu = [e1(4),e1(5)]T , Ước
lượng mặt trượt dựa trên ESO được viết lại như sau:

ŝ0 = (ża − q̇ar)+α(za −qar)+β (zu −qur)

= (ża − q̇a)+α(za −qa)+β (zu −qu)+(q̇a − ˙qar)

+α(qa −qar)+β (qu −qur)

= ėa +αea +βeu + ˙̃qa +αq̃a +β q̃u

= e2a −Λ1ea +αea +βeu + s0

= e2a +(α −Λ1a)ea +βeu + s0 (16)

Đạo hàm của ước lượng mặt trượt theo theo thời gian được xác
định:

˙̂s0 = (z̈a − q̈ar)+α(ża − q̇ar)+β (żu − q̇ur) (17)

Hơn nữa, lưu ý rằng z̈a = ëa+ ẍa = ė2a+ q̈a = e3a−Λ2aFal1a+
q̈a , với ė2a, e3a, Λ2a, Fal1a là ba phần tử đầu tiên của ė2, e3,
Λ2, Fal1 tương ứng được lấy từ phương trình (6).
Lúc này, luật điều khiển SO-SMC dựa trên ESO được xây dựng
như sau:

Fa =−Ksign(ŝ0)−M(q)
[

z3a +2α(ża − q̇ar)− q̈ar

+α
T

α(za −qar)+β (żu − q̇ur)+αβ (zu −qur)

]
(18)

trong đó za = [z1(1),z1(2),z1(3)]T là biến ước lượng
của qa và zu = [z1(4),z1(5)]T là biến ước lượng của
qu, ża = [z2(1),z2(2),z2(3)]T là biến ước lượng của
q̇a và żu = [z2(4),z2(5)]T là biến ước lượng của q̇u,
z3a = [z3(1),z3(2),z3(3)] là biến ước lượng của nhiễu tổng
được xác định dựa trên bộ quan sát trạng thái mở rộng (5);
K = diag(k1,k2,k3) là ma trận hằng số xác định dương.
Luật điều khiển (18) bao gồm hai thành phần: Thành phần thứ
nhất Ksign(s0) có tác dụng giúp quỹ đạo của cầu trục 3D bám
theo quỹ đạo đặt dạng mặt trượt; thành phần thứ hai là phần
còn lại sẽ giúp các biến trạng thái tiến tới mặt trượt.

Đinh lí 2: Bộ điều khiển SO-SMC được xem xét dưới
giả thiết 1, nếu các tham số điều khiển α được chọn đủ lớn sao
cho min(α1,α2,α3)> (∥ diag(Λ1a) ∥∞ +2+max(β1,β2)) thì
bộ điều khiển SO-SMC dựa trên ESO với luật điều khiển (18)
sẽ đảm bảo tính ổn định. Tức khi đó mặt trượt s0 sẽ tiến về 0
và hệ thống cầu trục 3D với bộ điều khiển vòng kín sẽ ổn định
tiệm cận.

Chứng minh. Hàm Lyapunov được chọn như sau:

Vsmc =
1
2

ŝT
0 ŝ0 +

1
2

e1
T K1 e1 +

1
2

e2
T K2 e2 +

1
2

e3
T K3 e3 (19)
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Để chứng minh được thuận tiện hơn, ta định nghĩa:

V =
1
2

ŝT
0 ŝ0 (20)

Dựa vào phương trình (12) và (17), và sau đó (18) vào, đạo
hàm của hàm V được xác định như sau :

V̇ =ŝT
0

˙̂s0 (21)

=ŝT
0
[
e3a −Λ2aFal1a −M−1

(q)Ksign(ŝ0)− z3a

−2α(ża − q̇ar)+ q̈ar −α
T

α(za −qar)−β (żu − q̇ur)

−αβ (zu −qur)− q̈ar +α(ża − q̇ar)+β (żu − q̇ur)

−M−1
(q) [C1 (q, q̇) q̇a +C2 (q, q̇) q̇u +Da +G(q)]

]
mà ta có e3a = z3a − x3a = z3a + M−1

(q) [C1 (q, q̇) q̇a +
C2 (q, q̇) q̇u + G(q) + Da] và sử dụng (15) và (16), do đó
phương trình (21) trở thành:

V̇ =ŝT
0
[
−Λ2aFal1a −M−1

(q)Ksign(ŝ0)−α(ża − q̇ar)

−α
T

α(za −qar)−αβ (zu −qur)
]

=− [e2a +(α −Λ1a)ea +βeu + s0]
T

Λ2aFal1a

− ŝT
0 M−1

(q)Ksign(ŝ0)− ŝT
0 α ŝ0 (22)

Đạo hàm của hàm Lyapunov (19) xác định được như sau:

V̇smc =V̇ +V̇eso

=− eT
a (α −Λ1a)

T
Λ2aFal1a − [e2a +βeu + s0]

T
Λ2aFal1a

− ŝT
0 M−1

(q)Ksign(ŝ0)− ŝT
0 α ŝ0 +V̇eso (23)

Do Fal1a là hàm bậc nhất theo ea do đó, nếu chọn α > Λ1a thì
−eT

a (α −Λ1a)
T Λ2aFal1a ⩽ 0. Đặt χ = [eT

a ,eT
2a,e

T
u ,sT

0 ]
T, khi

đó −[e2a +βeu + s0]
T < (2+max(β1,β2)) ∥ χ ∥∞ và eT

a (α −
Λ1a)

T <∥ diag(α −Λ1a) ∥∞∥ χ ∥∞ . Ma trận M(q) được xác
định dựa trên định nghĩa trong phương tình (12):

M(q) =

mn11 mn12 mn13
mn21 mn22 mn23
mn31 mn32 mn33

 (24)

với mn11 = mx + my + msinφ 2 cosθ 2, mn12 =
msinφ cosθ sinθ , mn13 = msinφ cosθ , mn21 =
msinφ sinθ cosθ , mn22 = mx + msinθ 2, mn23 = msinθ ,
mn31 = msinφ cosθ , mn32 = msinθ , mn33 = ml +m
Có thể thấy rằng M(q) là ma trận xác định dương, vì vậy
với các tham số điều khiển trong α được chọn đủ lớn sao
cho min(α1,α2,α3)> (∥ diag(Λ1a) ∥∞ +2+max(β1,β2)), và
dưới điều kiện trong Định lí 1 sẽ tồn tại V̇smc ≤ 0. Khi đó mặt
trượt s0 bị chặn, do đó áp dụng định lí Barbalat’s trong [3] vào
bài toán này thì mặt trượt và hệ thống ổn định tiệm cận.

4. Kết quả mô phỏng

Trong phần này, mô phỏng được trình bày để xác minh tính khả
thi của bộ điều khiển SO-SMC dựa trên ESO cho hệ thống cầu
trục 3D. Đồng thời bộ điều khiển PID dựa trên ESO cũng được
mô phỏng thêm để so sánh với phương pháp S0-SMC-ESO.
Tham số của hệ thống và bộ điều khiển được sử dụng trong
mô phỏng như Bảng 1. Không chỉ thế các tiêu chí đánh giá
chất lượng của hệ thống dưới 2 bộ điều khiển SO-SMC-ESO

Bảng 1. Tham số của hệ thống và bộ điều khiển

Tham số của hệ thống Tham số của bộ điều khiển

mx = 12kg,my = 5kg,
ml = 2kg,m = 1.85kg
bx = 20Nm/s,
by = 30Nm/s,
bl = 50Nm/s,g = 9.81m/s2

α = diag(22, 38, 6),
β1 =−4, β2 =−7,
K = diag(0.15, 0.15, 0.1)
KI=diag(100, 95, 110),
KP=diag(100, 100, 100),
KD=diag(105, 95, 115).

Bảng 2. Tiêu chí chất lượng điều khiển

Tiêu chí Phương pháp IE ITSE IAE ITAE
x (m) PID-ESO -0.11 -0.62 0.14 0.62

SO-SMC- ESO -0.04 -0.12 0.16 0.42
y (m) PID-ESO 0.04 0.36 0.14 0.59

SO-SMC- ESO 8.10−3 0.1 0.05 0.25
l (m) PID-ESO 0.22 -0.79 1.73 4.6

SO-SMC- ESO 0.72 0.36 0.73 0.38
φ (rad) PID-ESO -0.02 -0.14 0.46 2.315

SO-SMC- ESO -0.01 -0.03 0.11 0.49
θ (rad) PID-ESO 0.04 0.17 0.36 1.825

SO-SMC- ESO -0.025 0.03 0.30 1.307

và PID-ESO được cung cấp trên các tiêu chí Integral error
(IE), Integral of Time Multiplied Square Error (ITSE), Integral
Absolute error (IAE), và Integral of Time Multiplied Absolute
Error (ITAE) cũng được cung cấp trong trong Bảng 2 cho thấy
sự hiệu quả của phương pháp đề xuất.

Các kết quả mô phỏng của hai bộ điều khiển SO-SMC dựa trên
ESO và bộ điều khiển PID dựa trên ESO được minh họa trong
các hình từ Hình 2 - Hình 7

Hình 2. Vị trí của xe con và góc lắc của tải trọng với bộ điều khiển
SO-SMC-ESO và PID-ESO
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Hình 3. Vị trí tải trọng trong không gian 3D.

Hình 4. Giá trị của đạo hàm hàm Lyapunov.

Hình 5. Lực điều khiển tác động theo phương x,y,l.

Hình 6. vận tốc quan sát và vận tốc thực

Hình 7. Nhiễu tổng quan sát và nhiễu tổng thực

Từ kết quả của Hình 2 cho thấy đáp ứng đầu ra của hệ thống
với bộ điều khiển SO-SMC dựa trên ESO khá tốt, thời gian
quá độ ngắn (từ 2s đến 3s) và độ quá điều chỉnh rất nhỏ. Còn
bộ điều khiển PID dựa trên ESO thời gian quá độ dài hơn, với
chuyển động theo trục y và chuyển động của dây cáp thì có độ
quá điều chỉnh lớn. Như vậy có thể thấy bộ điều SO-SMC dựa
trên ESO có đáp ứng tốt hơn bộ điều khiển PID dựa trên ESO.
Hình 3 cho thấy tải trọng đã được di chuyển tới vị trí mong
muốn. Các tham số K, α và Λ1 đã được chọn hợp lý để đảm
bảo đạo hàm Lyapunov (Vsmc) xác định âm theo như Định lý 2
được minh họa trong Hình 4. Các kết quả từ Hình 6 và Hình 7
cho thấy bộ quan sát ESO hoạt động tốt và chính xác. Bộ ESO
đã ước lượng được đồng thời cả các trạng thái và nhiễu tổng
của hệ thống cầu trục 3D.

5. Kết luận

Trong bài báo này, bộ điều khiển trượt bậc hai dựa trên bộ quan
sát trạng thái mở rộng được thiết kế để điều khiển hệ thống
3-DOC. Bộ điều khiển đề xuất đã giải quyết được vấn đề hiện
tượng chattering trong điều khiển trượt và vẫn đảm bảo xe con
bám quỹ đạo và tải trọng được nâng với rung lắc nhỏ. Đồng
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thời cũng giải quyết được vấn đề nhiễu tác động lên hệ thống
và các biến trạng thái của hệ thống không đo được hết bằng
cảm biến bằng cách sử dụng bộ quan sát ESO để ước lượng
chúng. Bộ điều khiển được đảm bảo ổn định trong vòng kín và
được kiểm chứng chất lượng thông qua các kết quả mô phỏng.
Trong thời gian tới, các thí nghiệm trên mô hình thực nghiệm
sẽ được thực hiện cho bộ điều khiển này, để xác minh tính đúng
đắn và khả năng ứng dụng của bộ điều khiển vào thực tế.
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Abstract

In most heavy-industry, three-phase asynchronous motors have become an inevitable piece of equipment that transforms electrical into
mechanical power due to their simple and reliable structure. One major problem with the high-power motor is starting, since direct-on-line
starting of high-power motors usually cause voltage sag and over-current which may affect other equipments in the same network. Besides,
most heavy machines are sensitive to high acceleration and jerking of mechanical parts. So, having a thorough understanding of soft starting
solutions for high-power three-phase asynchronous motors is extremely important to electrical engineers. In this research, the most being-used
soft-starting solutions of three-phase induction motors are reviewed with in-depth analysis. Based-on numerical simulations carried-out with
the two most popular loads: pump/fan and dry-friction, the reader can see the effectiveness of each soft-starting method intuitively

Keywords: Soft starter, Variable frequency drive, Cascaded H-bridge inverter, Three-phase asynchronous motor

Ký hiệu

Ký hiệu Đơn vị Ý nghĩa
rs,rr Ω Điện trở của stato và rô-to
xs, xr Ω Điện kháng rò của stato, rô-to
xm Ω Điện kháng từ hóa
J kgm2 Momen quán tính

Danh mục từ viết tắt
PI Bộ điều khiển kiểu tỉ lệ - tích phân
ĐCKĐB-3P Động cơ không đồng bộ 3 pha
KĐM-3P Khởi động mềm 3 pha
VFD Biến tần
CHB-MLI Biến tần đa mức cầu H xếp chồng
THD Độ méo sóng hài
DTC Điều khiển trực tiếp mô men
PLL Vòng khóa pha

Tóm tắt

Trong hầu hết các ngành công nghiệp nặng, động cơ không đồng bộ
ba pha đã trở thành một thiết bị không thể thiếu để biến điện năng
thành cơ năng và ngược lại, do cấu trúc đơn giản và độ tin cậy cao

của chúng. Một trong những vấn đề của động cơ công suất lớn là khởi
động, vì hầu hết các máy hạng nặng đều nhạy cảm với tốc độ biến
thiên quá nhanh của vận tốc và gia tốc. Bên cạnh đó, việc khởi động
trực tiếp động cơ công suất lớn thường gây ra hiện tượng sụt áp, quá
dòng và do đó ảnh hưởng tiêu cực không chỉ đến bản thân động cơ mà
còn đến các thiết bị khác trong cùng mạng lưới. Vì vậy, việc hiểu biết
cặn kẽ về các giải pháp khởi động mềm cho ĐCKĐB-3P công suất
lớn là vô cùng quan trọng đối với mỗi kỹ sư điện. Trong nghiên cứu
này, các giải pháp khởi động mềm được sử dụng nhiều nhất cho động
cơ KĐB-3P trong thực tế được đề cập kèm theo các phân tích chuyên
sâu. Thông qua các mô phỏng được thực hiện với hai loại tải phổ biến
nhất là bơm/quạt và ma sát khô, bạn đọc có thể thấy được hiệu quả
của từng giải pháp khởi động mềm và cách áp dụng vào thực tế.

1. Giới thiệu chung

Động cơ không đồng bộ ba pha là một loại động cơ điện hoạt
động dựa trên nguyên lý cảm ứng điện từ, được sử dụng cực
kỳ rộng rãi trong công nghiệp lẫn dân dụng, ở hầu hết các
dải công suất. Nhờ nguyên lý hoạt động đơn giản, kết cấu bền
vững và dễ bảo dưỡng, ĐCKĐB-3P đặc biệt được ưa dùng đối
với các hệ truyền động công suất lớn như quạt ly tâm lò hơi
dùng để cấp gió hoặc rút khói lò, hệ thống bơm cấp/thoát nước,
quạt thông gió ở các hầm mỏ, hệ băng tải vận chuyển nguyên
vật liệu thô... Một trong những vấn đề chính đối với những hệ
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truyền động này là vấn đề khởi động. Xét ở khía cạnh cơ học,
việc khởi động trực tiếp ĐCKĐB-3P công suất lớn khiến mô
men điện từ tăng nhanh và dao động mạnh dẫn đến độ giật lớn,
có thể gây ảnh hưởng xấu đến các kết cấu cơ khí của hệ thống.
Đối với lưới điện và bản thân động cơ, việc khởi động trực tiếp
khiến dòng điện có thể tăng tới 6 lần dòng định mức của động
cơ, dẫn đến hiện tượng sụt áp lưới điện. Khi điện áp bị suy
giảm, các thiết bị bảo vệ điện áp thấp có thể tác động cắt các
phụ tải nhạy cảm. Ngoài ra, do mô men điện từ bị suy giảm
theo tỉ lệ bình phương với điện áp stator, quá trình tăng tốc của
động cơ diễn ra chậm hơn, khiến thời gian duy trì dòng điện
lớn hơn dòng định mức bị kéo dài và dễ dẫn đến quá nhiệt, gây
tổn hại đến lớp cách điện của dây cuốn động cơ.
Để khắc phục hiện tượng trên, một số giải pháp đơn giản sử
dụng các thiết bị thụ động như: đổi nối sao/tam giác, thêm điện
kháng phía stator, thêm điện trở phụ phía rotor đối với máy
điện rotor dây cuốn [1, 2]. Với giải pháp đổi nối sao/tam giác,
nhược điểm lớn nhất là mô men khởi động bị suy giảm tới 3
lần, đồng thời do điện áp tăng đột ngột tại thời điểm chuyển
đổi sao/tam giác khiến hệ thống có độ giật lớn. Do đó, phương
án này chỉ phù hợp chủ yếu nhóm tải nhẹ như bơm/quạt công
suất nhỏ.
Với phương án sử dụng cuộn kháng stator, mức độ suy giảm
điện áp và mô men điện từ tùy thuộc vào giá trị điện cảm. Tuy
nhiên, hiện tượng dòng điện và mô men bị dao động khi nối
lưới vẫn không thể tránh khỏi. Riêng với giải pháp sử dụng điện
trở phụ rotor dành cho máy điện rotor dây cuốn, mô men khởi
động không những không suy giảm mà còn được cải thiện, do
đó đặc biệt được ưa dùng cho nhóm tải nặng như máy nén, máy
nghiền, cơ cấu nâng hạ. Tuy nhiên do tổn thất lớn, số lần khởi
động/dừng trong một khoảng thời gian nhất định sẽ bị hạn chế.
Với sự phát triển mạnh mẽ của linh kiện bán dẫn và điện tử
công suất, các vấn đề về khởi động ĐCKĐB-3P công suất lớn
vừa nêu ở trên đã được khắc phục một cách tương đối triệt để
bằng thiết bị khởi động mềm và biến tần. Bài báo này sẽ tập
trung phân tích, đánh giá ưu nhược điểm của các phương án
khởi động dựa trên bộ biến đổi bán dẫn, và đặc biệt đi sâu vào
phân tích các thuật toán được sử dụng bên trong các thiết bị
này. Qua đó giúp người đọc có được cái nhìn toàn diện và sâu
sắc, tạo cơ sở để lựa chọn giải pháp và thiết bị một cách đúng
đắn cho các ứng dụng thực tế.

2. Khởi động mềm

Khởi động mềm (KĐM) là thiết bị dựa trên bộ điều áp xoay
chiều sử dụng Thyristor, được sử dụng rộng rãi để khởi động
các ĐCKĐB-3P [3, 4]. Cấu trúc cơ bản của một bộ KĐM-3P
được mô tả bởi hình 1, bao gồm 3 cặp van Thyristor mắc song
song ngược cùng một bộ tiếp điểm có nhiệm vụ chuyển động
cơ sang nối lưới khi kết thúc quá trình khởi động. Để sử dụng
KĐM-3P một cách hợp lý, cần hiểu rõ không chỉ kiến trúc
phần cứng, mà còn cả cấu trúc điều khiển bên trong. Do đó,
các phương án điều khiển KĐM-3P sẽ lần lượt được làm rõ
ngay sau đây.

2.1. KĐM-3P theo nguyên lý điều chỉnh điện áp

Điều chỉnh điện áp phía stator là nguyên lý được cài đặt trong
mọi bộ khởi động mềm trên thị trường. Đường đặc tính làm
việc của KĐM theo nguyên lý này được mô tả ngắn gọn bởi
đặc tính khởi động/dừng ở hình 2 và họ đặc tính cơ như hình

Hình 1. Cấu trúc cơ bản của một bộ KĐM-3P.

Hình 2. Cài đặt đặc tính khởi động cho KĐM-3P.

3. Người sử dụng, ngoài việc nhập các tham số cơ bản từ lưới
điện và nhãn động cơ, cần nhập thêm các thông tin bao gồm:
điện áp ở thời điểm ban đầu U0, thời gian tăng tốc Tacc, thời
gian giảm tốc Tdec, điện áp U1 tại đó xung điều khiển sẽ bị ngắt
trong quá trình dừng mềm, và giới hạn dòng điện lúc khởi động
Ilimit . Khi có lệnh chạy, góc mở của các Thyristor sẽ được điều
chỉnh sao cho điện áp tăng dần từ giá trị ban đầu U0 đến điện
áp của lưới điện trong khoảng thời gian Tacc. Nếu quá trình
khởi động diễn ra suôn sẻ, tức là thời gian Tacc được lựa chọn
phù hợp với quán tính cơ của hệ thống, và động cơ không bị
quá tải do các sự cố bất thường, thì dòng điện stator Is luôn
thỏa mãn Is ≤ Ilimit . Và khi đó công tắc tơ Kbypass sẽ nối lưới
tại thời điểm t = Tacc. Trong trường hợp dòng điện vượt quá
giá trị cần hạn chế trong quá trình tăng tốc, điện áp sẽ không
tăng theo đường đặc tính cài đặt mà sẽ được duy trì không đổi
tại thời điểm xảy ra quá dòng, cho đến khi dòng điện suy giảm
dưới ngưỡng giới hạn thì điện áp mới tiếp tục tăng. Như vậy,
thời gian khởi động Tstart lúc này sẽ bị kéo dài hơn so với thời
Tacc đã cài đặt.
Cấu trúc điều khiển cho KĐM-3P theo nguyên lý điện áp được
minh họa ở hình 4. Trong đó hệ điều khiển bao gồm một khối
tạo đặc tính khởi động/dừng mềm với các thông số cài đặt là:
U0, Tacc, Tdec, và U1 như đã đề cập ở trên. Trong quá trình khởi
động, góc mở Thyristor sẽ giảm dần từ giá trị ban đầu α0 tương
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Hình 3. Họ đặc tính cơ KĐM-3P khi điều chỉnh điện áp stator.

Hình 4. Cấu trúc điều khiển điện áp stator.

Bảng 1. Tham số của động cơ hạ thế.

Công suất định mức 18.5kW
Điện áp định mức 400V
Tần số 50Hz
Dòng điện định mức 34.5A
Tốc độ định mức 1477rpm
Mô-men định mức 119Nm
Bội số dòng khởi động 7.2

ứng với điện áp U0, tới giá trị nhỏ nhất αmin tương ứng mức
điện áp lưới, thường αmin > ϕ với cosϕ là hệ số công suất của
động cơ [5]. Kết quả của quá trình khởi động theo phương án
này có thể được quan sát qua hình 6, trong đó các thông số của
động cơ dùng trong mô phỏng được cung cấp bởi bảng 1. Có
thể thấy so với khởi động trực tiếp như hình 5, phương án dùng
KĐM-3P với thời gian tăng tốc Tacc phù hợp giúp hạn chế được
dòng khởi động từ 160A xuống 80A, đồng thời dao động của
mô men điện từ cũng giảm rõ rệt.
Có hai điều cần lưu ý khi sử dụng khởi động mềm. Thứ nhất
là thời gian tăng tốc Tacc, đây là thông số do người sử dụng
cài đặt. Việc cài đặt thời gian tăng tốc quá nhỏ sẽ dẫn tới tốc
độ tăng trưởng điện áp quá nhanh so với tốc độ tăng trưởng
tốc độ rotor - tức là sức phản điện động tương đương của động
cơ, và dẫn tới giá trị đỉnh của dòng điện lúc khởi động sẽ lớn.
Hình 7 minh họa quá trình khởi động với Tacc = 1s. Dễ thấy
lúc này giá trị đỉnh của dòng điện lên tới 140A, lớn hơn hẳn so
với trường hợp Tacc = 5s. Việc chọn Tacc phù hợp trong thực tế
thường phụ thuộc vào cấp công suất, loại tải và kinh nghiệm
của người vận hành. Tuy nhiên, nếu có thể tính toán được mô
men quán tính tổng J của hệ thống, Tacc có thể được lựa chọn
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Hình 5. Khởi động trực tiếp động cơ KĐB-3P với tải bơm/quạt.
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Hình 6. Quá trình khởi động theo phương án điều khiển điện áp với
tải bơm/quạt.

sơ bộ như sau. Xét phương trình cơ học của hệ truyền động:

Te −TL =
J

9.55
dN
dt

(1)



Measurement, control and automation 57

Điện áp Stator

Tốc độ Rotor

Mô men

Dòng stator

V(
R

M
S)

0

100

200

300

400

500

R
PM

-200
0

200
400
600
800

1000
1200
1400
1600

N
m

0

50

100

150

200

250

300

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0

A(
R

M
S)

0
20
40
60
80

100
120
140
160

Điện áp đặt
Điện áp Stator

Tốc độ Rotor

Mô men điện từ
Mô men tải

Dòng điện stator

Hình 7. Quá trình khởi động với thời gian tăng tốc Tacc nhỏ
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Hình 8. Ảnh hưởng của việc nối lưới khi chưa có tín hiệu cho phép từ
KĐM

Trong đó Te là mô men điện từ của động cơ, TL là mô men tải.
Xét riêng đối với quá trình khởi động, (1) được viết lại như sau:

Te −TL =
J

9.55
Nrated

tstart
(2)

→ tstart =
J

9.55
Nrated

Te −TL
(3)

Với Nrated là tốc độ định mức của động cơ, và tstart là thời gian
khởi động. Từ (3) ta có thể thấy tstart phụ thuộc vào hai biến là
mô men điện từ của động cơ và đặc tính tải dẫn đến rất khó để
giải được phương trình này. Tuy nhiên dễ thấy trong thực tế,
động cơ sẽ khởi động nhanh nhất khi không tải, và chậm nhất
khi đầy tải. Dẫn đến:

J
9.55

Nrated

Te −TL,0
≤ J

9.55
Nrated

Te −TL
≤ J

9.55
Nrated

Te −Trated
(4)

Gọi TLR là mô men khởi động của động cơ, từ (4) dễ thấy
thời gian tăng tốc Tacc nên được chọn lớn hơn thời gian khởi
động nhanh nhất lúc đầy tải, do trong quá trình khởi động theo
phương án tăng dần điện áp, mô men luôn bị suy giảm so với
mô men khởi động tối đa của động cơ, dẫn đến ta có mối quan
hệ sau:

Tacc >
J

9.55
Nrated

(TLR −Trated)
(5)

Điểm chú ý thứ hai là thời điểm nối lưới động cơ. Đây không
phải tham số mà người sử dụng có thể can thiệp, tuy nhiên
trong một số tình huống đặc biệt, ví dụ như dùng một bộ KĐM-
3P để khởi động tuần tự các động cơ, người sử dụng chỉ được
phép nối động cơ vào lưới khi nhận được tín hiệu cho phép từ
KĐM-3P. Nếu tự ý nối động cơ vào lưới khi chưa có tín hiệu từ
KĐM, nguy cơ xảy ra quá dòng và dao động mô men điện từ
rất cao. Lý do là lúc này thực chất động cơ chưa đạt đến tốc độ
tối đa, việc nối lưới sớm dẫn đến chênh lệch giữa điện áp lưới
và sức phản điện động của động cơ tăng đột ngột, kéo theo đó
là dòng điện tăng mạnh. Hiện tượng này có thể được quan sát
qua kết quả mô phỏng ở hình 8.
Việc lựa chọn điện áp ban đầu U0 để cài đặt cho KĐM-3P được
thực hiện dựa trên cơ sở sau. Dựa vào mã hiệu động cơ, chúng
ta có thể tìm thấy các thông số như mô men định mức Trated ,
mô men khởi động TLR. Do là thiết bị chỉ điều chỉnh một thông
số duy nhất là điện áp stator, ta có mối quan hệ:

TL

TLR
= (

Ustart

Urated
)2 (6)

Tron đó TL chính là mô men tải quy đổi về trục động cơ lúc
khởi động. Từ (6), có thể tính sơ bộ điện áp ban đầu U0 như
sau:

U0 >Ustart =Urated

√
TL

TLR
(7)

Mặc dù (7) có thể được sử dụng để tính toán điện áp khởi động,
nhưng đây chỉ là tính toán gần đúng ở chế độ xác lập. Trong
thực tế, mô men điện từ và dòng điện có động học gần như
nhau và luôn chậm hơn so với điện áp stator. Điều này có thể
dễ dàng được quan sát ở hình 6. Hay nói một cách đơn giản,
phương án điều chỉnh điện áp stator phát huy mô men chậm,
chủ yếu phù hợp với tải bơm/quạt, loại tải này có đặc thù là mô
men khởi động ban đầu nhỏ. Với tải có dạng ma sát khô như cơ
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Hình 9. Cấu trúc điều khiển dòng điện của KĐM-3P.

cấu di chuyển, luôn yêu cầu áp đặt ngay lập tức mô men khởi
động lớn để thắng ma sát tĩnh, phương án này tỏ ra không phù
hợp. KĐM-3P với thuật toán điều khiển dòng điện, hoặc điều
khiển trực tiếp mô men (DTC) có thể khắc phục được nhược
điểm này.

2.2. KĐM-3P theo nguyên lý điều khiển dòng điện

Cấu trúc điều khiển dòng điện cho KĐM-3P được mô tả ở hình
9. Do sử dụng van bán điều khiển Thyristor, việc thực hiện
các thuật toán điều khiển dòng điện trên hệ tọa độ quay tương
tự như biến tần là không thể. Do đó, cấu trúc thường được sử
dụng là điều khiển dòng hiệu dụng Irms phía stator [6, 7]. Dòng
điện đo về trước tiên đi qua bộ lọc để loại bỏ các thành phần
sóng hài bậc cao, sau đó chuyển sang giá trị hiệu dụng. Bộ
điều khiển đơn giản kiểu PI được sử dụng để đảm bảo trong
quá trình khởi động, dòng điện stator bám giá trị do người sử
dụng cài đặt. Với cấu trúc này, người sử dụng có thể tùy ý cài
đặt dòng điện theo đặc tính tăng dần, hoặc giữ không đổi trong
quá trình khởi động. Các kết quả mô phỏng với hai nhóm phụ
tải bơm/quạt - thường được gọi là nhóm phụ tải nhẹ, và nhóm
tải ma sát khô - hay còn gọi là tải nặng, ở các hình 11 và 12 cho
thấy phương án này phát huy mô men điện từ nhanh hơn nhờ
áp đặt nhanh dòng điện stator. Do đó có thể sử dụng tốt cho
hầu hết các loại tải trong thực tế. Một điểm cần lưu ý ở đây là
bộ điều khiển dòng điện chỉ có khả năng bám lượng đặt trong
khoảng thời gian tăng tốc, khi tốc độ động cơ còn tương đối
thấp. Có thể giải thích hiện tượng này đơn giản dựa trên sơ đồ
tương đương một pha của động cơ KĐB-3P như mô tả ở hình
10. Dễ thấy dòng điện stator Is được mô tả bởi phương trình

Is =
Vs

R2
c +X2

m
+

Vs√
(Rs +

R′
r

s )
2 +(Xls +X ′

lr)
2

(8)

trong đó Rs, Xls, là các thông số mạch stator; R′
r, X ′

l r là thông
số mạch rotor quy đổi về stator; và Rc, Xm là thông số mạch từ
hóa.
Phương trình (8) cho thấy khi động cơ chạy chậm, tương ứng
với hệ số trượt s lớn, tổng trở tương đương của động cơ còn
nhỏ, và do đó hệ thống còn độ dự trữ điện áp để có thể khống

Hình 10. Sơ đồ tương đương một pha của động cơ KĐB-3P.
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Hình 11. Quá trình khởi động theo phương án điều khiển dòng điện
với tải bơm/quạt.

chế dòng điện. Còn khi động cơ tiệm cận tốc độ định mức
tương ứng hệ số trượt s rất nhỏ, tổng trở tương đương một pha
lúc này lớn nhất. Điều này dẫn đến không còn độ dự trữ điện
áp để khống chế dòng điện theo giá trị mong muốn, thường là
gấp 2.5 đến 4 lần giá trị dòng định mức trong thực tế.

2.3. Điều khiển trực tiếp mô-men

Với những phụ tải có yêu cầu đặc thù, ví dụ như cần khống chế
gia tốc, độ giật trong quá trình khởi động, việc kiểm soát trực
tiếp mô men (DTC) của động cơ trong suốt quá trình này là
cần thiết. Trong tình huống này, khởi động mềm với tính năng
DTC tỏ ra hữu dụng. Hình 13 minh họa một cấu trúc DTC điển
hình dành cho KĐM-3P.
Như ta đã biết, mô men điện từ, từ thông và dòng điện động cơ
có mối quan hệ:

λαβ =
∫
(Vαβ −Rsiαβ )dt (9)

Te =
3
2

Pp

2
λαβ × iαβ =

3
2

Pp

2
(λα iβ −λβ iα) (10)

Trong đó λαβ , iαβ là các thành phần từ thông và dòng điện
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Hình 12. Quá trình khởi động theo phương án điều khiển dòng điện
với tải ma sát khô.

Hình 13. Cấu trúc điều khiển trực tiếp mô men dành cho KĐM-3P.

stator trên hệ tọa độ vuông góc αβ . Đối với biến tần, do dòng
điện stator động cơ có dạng hình sin với độ méo sóng hài nhỏ,
ước lượng từ thông và từ đó tính toán mô men điện từ theo
(9) và (10) không quá khó khăn. Tuy nhiên, các đại lượng trên
KĐM-3P không có dạng hình sin do phương pháp điều khiển
cắt pha dựa trên van Thyristor. Điều này dẫn đến một loạt các
vấn đề cần giải quyết như: giảm thiểu các thành phần sóng hài
bậc cao, loại bỏ ảnh hưởng của hiện tượng trôi tích phân do

sự xuất hiện của thành phần một chiều không thể tránh khỏi
trong (9). Điều này dẫn đến cấu trúc điều khiển của KĐM-3P
theo nguyên lý DTC phức tạp hơn. Một phương án để thực hiện
thuật toán DTC trên KĐM-3P được minh họa ở hình 14 [8],
trong đó một số kỹ thuật được áp dụng.
Ở phía đầu vào, các bộ lọc thông cao (HPF) được sử dụng để
loại bỏ ảnh hưởng của thành phần một chiều (dc-offset) trong
tín hiệu đo về. Tiếp đến, thay vì trực tiếp tính từ thông bằng
một khâu tích phân như (9), một bộ lọc thông thấp (LPF) kết
hợp với một bộ bù (CF) được sử dụng. Kỹ thuật này giúp giảm
thiểu ảnh hưởng của các thành phần sóng hài bậc cao trong tín
hiệu đo. Xét một khâu tích phân cơ bản trên miền ảnh Laplace:

WInt =
1
s

(11)

Dễ thấy đặc tính biên độ và góc pha của (11) là:

φInt =−π

2

MInt =
1
ω

(12)

Các thông số tương ứng của một bộ lọc thông thấp bậc nhất là:

WLPF =
ωc

s+ωc

φLPF = arctan2(
ω

ωc
)

MLPF =
ωc√

ω2 +ω2
c

(13)

Trong đó ω và ωc lần lượt là tần số tín hiệu vào, và tần số cắt
của bộ LPF. Rõ ràng hành vi của bộ LPF khác hoàn toàn với
một bộ tích phân. Do đó, một bộ bù WCF cần được thiết kế sao
cho:

WInt =WLPFWCF (14)

Từ (14) dễ dàng rút ra được:

WCF =
WInt

WLPF
=

MInt∠φInt

MLPF∠φLPF
(15)

Sau đó, thay (12) và (13) vào (15) ta có:

WCF( jω) = MCF [cos(φCF)+ j sin(φCF)] (16)

Với:

φCF =−π

2
+ arctan2(

ω

ωc
)

MCF =

√
ω2 +ω2

c

ωωc

(17)

Với từ thông ước lượng được từ (13) và (17), ta có thể tính mô
men điện từ theo (10). Để tiếp tục giảm bớt độ đập mạch của
mô men điện từ trong phép ước lượng, một bộ lọc thông thấp
LPF2 tiếp tục được sử dụng ở tầng cuối cùng.
Hình 15 và 16 cung cấp kết quả mô phỏng quá trình khởi động
tải bơm/quạt và ma sát khô theo phương án DTC. Dễ thấy giải
pháp này giúp phát huy nhanh chóng mô men điện từ theo
lượng đặt. Qua đó, người sử dụng có thể tùy biến đường đặc
tính khởi động theo yêu cầu phụ tải, đặc biệt là nhóm tải nặng,
hoặc cần quá trình khởi động êm với độ giật hạn chế. Một điểm
cần lưu ý đối với phương án DTC, đó là do mục tiêu điều khiển
là bám lượng đặt mô men điện từ, nên dòng điện không được
khống chế. Do đó cần cân nhắc tình trạng của lưới điện khi sử
dụng phương án này.
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Hình 14. Cấu trúc khối ước lượng mô-men.
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Hình 15. Quá trình khởi động theo phương pháp DTC với tải
bơm/quạt.

3. Khởi động mềm bằng biến tần

3.1. Cấu trúc hệ thống

Có thể thấy KĐB-3P với các tính năng kể trên có thể giải quyết
hầu hết các bài toán về khởi động trong thực tế. Tuy nhiên
trong một số ứng dụng đặc thù, ví dụ như hệ thống bơm trung
thế gồm nhiều máy bơm, ngoài yêu cầu về khởi động thì hệ
thống còn có yêu cầu về điều chỉnh lưu lượng. Hay nói một
cách đơn giản, là hệ thống có khả năng chỉnh thô thông qua
việc nối các động cơ vào lưới, và chỉnh tinh lưu lượng thông
qua bộ biến đổi. Và trong tình huống này, các bộ KĐB-3P đã
trình bày ở trên không thể đáp ứng được yêu cầu công nghệ do
không có tính năng điều chỉnh tốc độ động cơ bơm. Để giải
quyết bài toán kỹ thuật này, hai phương án thường dùng trong
thực tế được mô tả bởi sơ đồ một sợi ở hình 17 và 18 [9]. Trong
đó, có thể bố trí hai biến tần hoạt động luân phiên như mô tả ở
hình 17, hoặc một biến tần hoạt động chính và một khởi động
mềm hoạt động khi biến tần gặp sự cố như ở hình 18. Lý do cho
việc phải bố trí một bộ KĐM-3P ở đây là khi biến tần gặp sự
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Hình 16. Quá trình khởi động theo phương pháp DTC với tải ma sát
khô

cố, việc dừng đột ngột các máy bơm có cột áp cao, kích thước
đường ống lớn gây ra hiện tượng "búa nước"rất nguy hiểm cho
hệ thống đường ống. Lúc này bộ KĐM-3P dự phòng sẽ giúp
dừng mềm các máy bơm.

Hình 17. Sơ đồ một sợi trạm bơm trung thế với 2 biến tần hoạt động
luân phiên.

Một vấn đề kỹ thuật quan trọng cần để ý đối với hai giải pháp
trên, đó là các biến tần ngoài chức năng điều chỉnh, còn cần
có khả năng khởi động và nối động cơ và lưới điện. Thông
thường, các biến tần có đầu ra là một bộ nghịch lưu độc lập
điện áp 3 pha, có nghĩa là các thông số đầu ra của biến tần như
tần số, góc pha, và đặc biệt là giá trị tức thời của điện áp hoàn
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Hình 18. Sơ đồ một sợi trạm bơm trung thế với một biến tần và một
KĐM-3P dự phòng.

Hình 19. Cấu trúc nghịch lưu cầu H xếp chồng 13 mức.

toàn khác với lưới điện. Nếu thực hiện việc nối lưới động cơ
theo nguyên lý "không đồng bộ", nghĩa là cắt biến tần rồi mới
đóng động cơ vào lưới, nguy cơ xảy ra sự cố quá dòng và dao
động mô men ở thời điểm nối lưới rất cao, gây ảnh hưởng xấu
đến cả động cơ và hệ thống cơ khí. Lý do là ngay trước khi nối
lưới, phía stator của động cơ không được cấp điện trong một
khoảng thời gian ngắn, trong khi rotor vẫn quay theo quán tính.
Do vẫn còn từ dư ở phía rotor, stator của động cơ lúc này vẫn
xuất hiện một sức điện động cảm ứng mà mọi thông số như tần
số, biên độ, góc pha đều không đồng bộ với lưới. Điều này dẫn
đến ở thời điểm nối lưới ngay sau đó, dòng điện stator cùng với
mô men điện từ tăng vọt và dao động khiến hệ thống cơ khí
có độ giật lớn. Do đó, chỉ biến tần có tính năng "hòa đồng bộ
lưới"mới có thể được sử dụng cho hai giải pháp trên, đồng thời
giữa lưới và biến tần cần có một cuộn kháng để hạn chế dòng
điện vòng giữa hai nguồn. Trong thực tế, biến tần trung thế cầu
H xếp chồng (ML-CHB) [10] với cấu trúc như mô tả ở hình 19
kèm theo tính năng hòa đồng bộ lưới là giải pháp được sử dụng
nhiều nhất [11]. Ngoài độ tin cậy cao nhờ khả năng vận hành
ngay cả khi một vài module công suất gặp sự cố [12–14], dòng
biến tần này còn có độ méo sóng hài của dòng điện phía lưới
rất nhỏ nhờ cấu tạo đặc biệt của biến áp đầu vào, với các cuộn
thứ cấp lệch pha góc γ = 3600

x với x là số xung của sơ đồ chỉnh
lưu, giúp hình thành nên sơ đồ chỉnh lưu nhiều xung [11]. Đặc
biệt với tính năng hòa đồng bộ lưới, ML-CHB cho phép khởi
động và nối động cơ vào lưới một cách êm ái mà không gây ra
dao động về dòng điện và mô men.

Hình 20. Sơ đồ một sợi hệ khởi động mềm bằng biến tần hòa đồng
bộ lưới.

3.2. Quy trình khởi động bằng biến tần theo nguyên lý hòa
đồng bộ

Như đã phân tích ở trên, nếu không đảm bảo các yêu cầu về
hòa đồng bộ, cụ thể là phải đảm bảo các điều kiện về tần số,
góc pha và biên độ, việc cho biến tần chạy song song với lưới
sẽ dẫn đến sự cố ngắn mạch gây nguy hiểm cho biến tần và
lưới điện. Do đó, quy trình khởi động theo nguyên lý đồng bộ
lưới phải diễn ra theo một trình tự logic chặt chẽ. Xét sơ đồ
một sợi của một hệ khởi động mềm bằng biến tần như hình 20,
bao gồm một bộ PLC để xử lý các tín hiệu logic, một bộ biến
tần AFD, một contactor nối lưới KL1 và một contactor phía
đầu ra biến tần KM1. Quy trình khởi động được thực hiện theo
các bước sau:

Algorithm 1 Quy trình khởi động theo nguyên lý hòa đồng bộ

1 Hệ điều hiển trung tâm gửi tín hiệu hòa đồng bộ lưới tới
PLC

2 PLC gửi tín hiệu hòa đồng bộ tới biến tần
3 Biến tần tự động tăng tốc động cơ đến tần số và điện áp lưới
4 Biến tần thực hiện thuật toán đồng bộ điện áp ra với lưới

điện
5 Biến tần gửi tín hiệu xác nhận đã đồng bộ lưới về PLC
6 PLC ra lệnh đóng contactor nối lưới KL1
7 Biến tần chờ tín hiệu xác nhận đã đóng KL1
8 Biến tần cắt xung điều khiển và ra lệnh mở contactor đầu ra

KM1
9 PLC tắt tín hiệu hòa đồng bộ tới biến tần, kết thúc quá trình

khởi động
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Hình 21. Cấu trúc điều khiển khởi động bằng biến tần.

3.3. Cấu trúc điều khiển khởi động theo nguyên lý hòa đồng
bộ lưới

Mặc dù được ứng dụng rộng rãi trong ML-CHB, rất ít tài liệu
mô tả cấu trúc điều quá trình hòa đồng bộ lưới cài đặt bên
trong biến tần. Do đó, nhóm tác giả có đề xuất một cấu hình
điều khiển để minh họa quá trình này, với cấu trúc như hình
21. Trong đó, hệ điều khiển được chia thành 3 khối tương ứng
với 3 giai đoạn của quá trình khởi động.
Khi nhận được lệnh hòa đồng bộ, hệ điều khiển tự động chuyển
sang chế độ điều khiển V/F và tăng tốc động cơ lên tần số và
điện áp lưới theo đường đặc tính tăng tốc đã cài đặt. Khi đã đạt
tới tần số cơ bản, khối điều khiển PHASE_T RACK được kích
hoạt để điện áp đầu ra biến tần đồng pha với lưới điện. Khối
này có cấu trúc gồm một vòng khóa pha (PLL) với đầu vào là
điện áp 3 pha phía lưới. Thông tin về góc pha của lưới θg được
sử dụng cho bộ chuyển đổi tọa độ quay abc → dq với đầu vào
là lượng đặt điện áp 3 pha mong muốn V ∗

abc. Chừng nào điện
áp đặt và điện áp lưới còn chưa đồng pha, thì đầu ra của khâu
chuyển đổi tọa độ này còn có Vq,IG ̸= 0, tức là bộ điều khiển
PI1 còn hiệu chỉnh tần số đặt để thực hiện quá trình đồng pha.
Sau khi khối PHASE_T RACK hoàn thành nhiệm vụ đồng pha,
khối AMP_T RACK được kích hoạt để đảm bảo biên độ điện
áp ra bám chặt biên độ điện áp lưới. Do điện áp đầu ra biến
tần có hiện tượng đập mạch, trước tiên một bộ lọc thông lấp
LPF được sử dụng để loại bỏ ảnh hưởng của thành phần tần số
cao. Tiếp đến, bộ PLL2 sẽ cung cấp thông tin về biên độ điện
áp đầu ra VdIN của biến tần, giá trị này được so sánh với biên
độ điện áp lưới Vdg lấy từ PLL1 [15]. Và bộ điều khiển PI2 sẽ
có nhiệm vụ điều chỉnh lượng bù điện áp ∆Vd sao cho sai lệch
e =Vdg −VdIN → 0.
Với cấu trúc này kết hợp với trình tự logic tuần tự như trên, hệ

Bảng 2. Tham số của động cơ trung thế

Công suất định mức 2850kW
Điện áp định mức 6000V
Tần số 50Hz
Dòng điện định mức 335.841A
Tốc độ định mức 992.263rpm
Mô-men định mức 27442Nm
Hệ số công suất 0.845
Mô men quán tính 275kgm2

điều khiển đảm bảo điện áp đầu ra biến tần bám chặt theo điện
áp lưới cả về tần số, biên độ và góc pha, do đó đảm bảo quá
trình hòa đồng bộ diễn ra mà không xảy ra sự cố quá dòng.
Thuật toán trên được kiểm chứng thông qua mô phỏng với biến
tần ML-CHB loại 6 module trên mỗi pha, và động cơ KĐB-3P
trung thế có tham số cho ở bảng 2.
Kết quả quá trình khởi động mềm được minh họa ở các hình
22, 23, 24, 25 cho thấy hệ thống vận hành đúng như mong đợi,
trong đó điện áp phát ra bởi biến tần bám chặt lưới ở cả ba
thông số: biên độ, tần số và góc pha. Nhờ đó, dòng điện nhánh
nối lưới và nhánh biến tần hầu như không có biến động ở thời
điểm chuyển mạch. Trong khi đó, việc thực hiện quá trình nối
lưới theo nguyên lý "không đồng bộ"khiến dòng điện tăng vọt
như hình 26, gây ảnh hưởng xấu đến hệ truyền động.

4. Kết luận

Trong nghiên cứu này, các biện pháp khởi động ĐCKĐB-3P
công suất lớn dựa trên các bộ biến đổi như khởi động mềm
và biến tần đa mức cầu H xếp chồng đã được trình bày một
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cách có hệ thống. Bằng cách kết hợp phân tích lý thuyết với mô
phỏng tái tạo lại các tình huống thường xuất hiện trong thực
tế, bài báo giúp người đọc không những nắm được các kiến
thức quan trọng về kiến trúc phần cứng, mà còn hiểu rõ cả cấu
trúc điều khiển cài đặt bên trong của các bộ biến đổi cũng như
khả năng ứng dụng của các cấu trúc điều khiển này đối với
từng nhóm phụ tải. Ngoài ra, việc nhìn rõ hành vi của hệ thống
một cách trực quan thông qua các số liệu mô phỏng cũng góp
phần giúp người đọc chuẩn đoán được một số sự cố thường gặp
trong quá trình khởi động các hệ truyền động công suất lớn.
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Các kết quả chính của nghiên cứu này có thể là nguồn tài liệu
tham khảo hữu ích đối với các kỹ sư thiết kế hệ truyền động.
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Abstract

This research focuses on the integration of a radial basis function neural network (RBFNN) for uncertainty approximation in pneumatic
artificial muscle (PAM) systems within the framework of power rate exponential reaching law sliding mode control (PRERL-SMC). Configured
in an antagonistic manner, PAMs provide a range of benefits for developing actuators with human-like characteristics. Nevertheless, their
intrinsic nonlinearity and uncertain behavior are obstacles to attaining accurate control, particularly in rehabilitation scenarios where ensuring
control precision is imperative for safety and effectiveness. The proposed method leverages a power rate exponential reaching law to ensure
chattering-free control and swift convergence towards desired trajectories, while the RBFNN effectively approximates system uncertainties.
Through comprehensive experiments, we compare the RBF-PRERL-SMC approach with conventional control methods, showcasing its superior
performance in tracking various trajectories. Notably, our strategy proves robust against external perturbations, demonstrating its applicability
in rehabilitation scenarios.

Keywords: Pneumatic artificial muscle, Discrete-time sliding mode control, Exponential reaching law, Radial basis function neural network.

1. Introduction

The field of robotics has witnessed remarkable advancements in
recent years, with applications ranging from industrial automa-
tion to healthcare. Among these innovations, pneumatic artifi-
cial muscle (PAM) systems have emerged as promising candi-
dates for creating bio-inspired actuators capable of human-like
motions. PAMs, known for their lightweight, cylinder shape,
high power-to-weight ratio, low cost, ease of maintenance,
cleanliness, and compliant nature, hold great promise in fields
like prosthetics, exoskeletons, and rehabilitation [1, 2, 3, 4].
However, their nonlinear behavior and inherent uncertainty
have posed significant challenges for achieving precise and
adaptive control, particularly in scenarios where safety and
effectiveness are paramount. Thanks to its robustness, adapt-
ability, and ease of implementation, the sliding mode con-
trol theory has gained prominence across various domains of
control and automation. This approach proves especially ef-
fective in managing intricate nonlinear models like the PAM
system, renowned for its inherent nonlinearity. Nonetheless,
conventional sliding-mode controllers might encounter chal-
lenges in delivering satisfactory performance when dealing
with PAM systems exhibiting underactuated attributes. The
concept of sliding mode control (SMC) comprises two funda-
mental modes, namely the reaching phase and the sliding phase
[5, 6]. In the reaching mode, the system trajectory progres-

sively approaches the predefined switching surface within a
finite-time. Following this, during the sliding mode, the trajec-
tories exhibit a distinct “sliding” behavior, smoothly converg-
ing towards the origin within the phase plane. A key challenge
in SMC is chattering, resulting from rapid and high-frequency
control signal switching. Chattering poses significant risks
in real-time systems, potentially causing actuator wear and
damage, making it undesirable. The issue of chattering in slid-
ing mode control has garnered substantial attention within the
research landscape, evident from the variety of strategies pro-
posed in references [7, 8, 9, 10, 11, 12, 13, 14]. Furthermore,
the intricate nature and inherent uncertainties inherent in PAM
systems present substantial hurdles when developing efficient
controllers. Consequently, there exists a significant demand
for adaptive and intelligent algorithms that can complement
and enhance the sliding mode control strategy.
In recognition of this challenge, researchers have been actively
exploring novel approaches to enhance control quality and
overcome the limitations of conventional controllers within
the context of PAM systems. For instance, the work presented
in [15] introduced a control design based on reinforcement
learning for a pneumatic gearbox actuator. Similarly, modern
and adaptive methodologies have been applied to PAM systems,
such as model-free techniques employed for gripper fingers
[16], as well as adaptive controllers tailored for PAM subjects
[17, 18, 19, 20]. Additionally, the integration of fuzzy logic
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control, known for its adeptness in handling complex systems,
has been extensively explored in conjunction with conventional
methods to enhance control quality [21, 22, 23, 24, 25, 26, 27],
among others.

However, when confronted with the unique challenges posed
by highly nonlinear and uncertain PAM systems, the necessity
for an intelligent algorithm endowed with distinct capabilities
such as approximation, adaptivity, and generalization becomes
evident. The radial basis function neural network (RBFNN)
emerges as a promising solution, excelling in the realms of
automation and control. Its ability to model and approximate
intricate nonlinear systems while maintaining robustness ren-
ders it particularly suitable. Notably, a recent study by Gendi
Liu et al. showcased the application of neural networks for
tracking control of a dual-PAM arm robot, culminating in suc-
cessful hardware experiments on a real PAM humanoid actua-
tor model [28]. The amalgamation of the RBFNN and sliding
mode control methods holds significant promise, capitalizing
on the individual strengths of each. The RBF-SMC method,
underpinned by theoretical advancements [29], has also been
effectively employed in diverse control contexts, including
servo motors [30] and robotic systems [31, 32, 33].

In this study, the proposed improvement strategy is using RBF
neural networks to approximate the uncertain parameters in-
herent in an antagonistic configuration of PAMs base on the
framework of a sliding mode control method enhanced by
PRERL. Integrating RBFNN and PRERL-SMC is crucial for
effectively addressing challenges in controlling PAM systems,
especially those with underactuated characteristics. The intrin-
sic nonlinearity of PAM systems can complicate control tasks
that conventional sliding-mode controllers struggle to han-
dle. RBFNNs excel in approximating PAM system uncertain-
ties, enhancing adaptability and control precision. Meanwhile,
PRERL-SMC offers chattering-free control and rapid conver-
gence to desired trajectories, vital for accurate and smooth
control actions.

In summary, this research offers valuable contributions that
significantly enhance control performance within the realm
of PAM systems. Primarily, it introduces an adaptive control
mechanism, purposefully crafted to proficiently manage the
often challenging antagonistic configurations present in PAMs.
This is achieved through the integration of RBFNN and the
innovative PRERL-SMC. Moreover, the paper provides com-
pelling evidence of the practicality and high potential impact
of this hybrid approach by showcasing extensive experimen-
tal results conducted under diverse conditions. These results,
collectively demonstrating the effectiveness and suitability of
the proposed method, strongly emphasize its relevance and
applicability in the domain of rehabilitation applications.

The paper is structured as follows: Section 2 outlines the ex-
perimental setup and the mathematical model of the PAM
system. In Section 3, the design and stability analysis of the
proposed RBF-PRERL-SMC controller are discussed. Section
4 presents the experimental results validating the effectiveness
of the proposed approach. Finally, Section 5 concludes the
paper by summarizing contributions and suggesting potential
future research directions.

2. System modeling

The PAM-based experiment setup is shown in Figure 1, with
its diagram presented in Figure 2. This configuration consists
of a pair of self-made pneumatic artificial muscle actuators,
arranged antagonistically, with a diameter of 23× 10−3 (m)
and a nominal length of 40×10−2 (m). The internal pressure
of the pneumatic artificial muscle actuators is regulated via
a proportional valve from SMC company, resulting in the ro-
tational motion of a pulley wheel. A WDD35D8T angular
sensor quantifies this rotational motion. The control system
for this configuration utilizes the National Instruments myRIO-
1900 embedded controller to process angle potentiometer data
and deliver control signals to proportional valves. LabVIEW
software is employed to interface, supervise, and monitor the
complete experimental procedure.
Given the antagonistic system configuration illustrated in Fig-
ure 2, in which the internal pressures of the two PAMs can be
described as follows:{

P1 = P0 +∆P
P2 = P0 −∆P (1)

where P0 denotes the PAMs’ initial pressure, and ∆P represents
the changed pressure.
The control voltages for regulating the PAMs’ proportional
valves are formulated as follows:{

u1 = u0 +u = k0(P0 +∆P)
u2 = u0 −u = k0(P0 −∆P) (2)

u0 signifies the preloaded voltage, while k0 relates the output
pressure of pneumatic artificial muscles (PAMs) to the control
voltage u. The variable u becomes the manipulated parameter,
acting as the control input for the closed-loop system, govern-
ing PAM contraction and consequently altering the joint angle
θ . The deflection angle signal is then conveyed back through
a sensor, establishing a correlation where antagonistic PAM
pairs function as a single-input single-output system. Here,
the control voltage u from the Myrio controller serves as the
input, while the measured pulley’s angle θ becomes the output.
For this type of control system, a linear model characterizes
the system’s behavior, with any residual modeling error con-
sidered a lumped disturbance and managed by the controller.
In our investigation, leveraging input/output data and a series
of experiments, we adopt a discrete-time second-order math-
ematical model with perturbation as the representation of the

Figure 1. Experiment Platform of PAM-Based Antagonistic Configu-
ration.
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Figure 2. The structure schematic of the antagonistic PAMs system.

system [34]:

y(k+1) =−
n

∑
i=1

aiy(k− i+1)+
m

∑
j=1

b ju(k− j+1)+ p(k), (3)

in which u(k) is the control signal represents the control voltage
u from Myrio controller, y(k) represents the measured angle at
sample kth, and p(k) accounts for the uncertain and unknown
components of the system, and is bounded p(k) ≤ D. Here,
ai and b j stand for the model parameters (with b j ̸= 0), and
n = m = 2, denoting the order of the model. The specific
numerical values corresponding to the model parameters are
displayed in Table 1.

3. Design of the control strategy

This study presents a novel approach to PAM system control
by introducing discrete-time SMC alongside power rate expo-
nential reaching law (PRERL) and radial basis function neural
network (RBFNN) uncertainty approximation. The objective is
to ensure a control process devoid of chattering and to achieve
rapid convergence, while maintaining tracking accuracy intact.
The control algorithm’s design is depicted in Figure 3. The in-
tended signal, referred to as y∗, represents the desired trajectory,
while the measured joint angle y captured by a potentiometer
constitutes the output signal.
The closed-loop control system incorporates feedback, utiliz-
ing the tracking error to contribute input to the RBFNN, the
adaptive mechanism, and the sliding mode based controller.
The uncertain factor f (y) is estimated via the adaptive cluster-
ing process and subsequently communicated to the controller.
The fresh reaching law proposal merges the conventional power
rate approach with an exponential element, thereby forming
an altered iteration of the constant reaching law. Based on
the control signal u, two electrical valves alter the pressures,
represented as P1 and P2, applied to the two opposing PAMs to

Table 1. Model parameters

Parameters Values

a1 −1.9567±0.0092

a2 0.9576±0.0128

b1 0.0126±0.0013

b2 0.0124±0.0049

produce the required motion.
Equation 3 can be rewritten as:

y(k+1) =− f (y(k))+
m

∑
j=1

b ju(k− j+1) (4)

in which f (y(k)) =
n

∑
i=1

aiy(k− i+1)− p(k)

3.1. Sliding surface

This research proposed the following sliding surface

s(k) = e(k)+λe(k−1) (5)

in which e(k) = y∗(k)− y(k) is the tracking error and λ > 0 is
a tuning constant. Taking sample extraction at the next time
step, (5) becomes:

s(k+1) = e(k+1)+λe(k) (6)

which is equivalent to:

e(k+1) = s(k+1)−λe(k) = s(k+1)−λ [y∗(k)− y(k)] (7)

Utilizing the selected PAM system as outlined in equation (3),
the tracking error for the upcoming time step can be formulated
as:

e(k+1) = y∗(k+1)− y(k+1)

= y∗(k+1)+ f (y(k))−
m

∑
j=1

b ju(k− j+1)
(8)

where y∗(k+1) is the one-sample forward of the desired signal.
Since the reference trajectory is predetermined in control ap-
plications, it is assumed that y∗(k+1) is already known. From
equation (7) and equation (8), we have

s(k+1) = y∗(k+1)+ f (y(k))−
m

∑
j=1

b ju(k− j+1)

+λ [y∗(k)− y(k)] (9)

3.2. Discrete-time power rate exponential reaching law

In an effort to concurrently achieve chattering suppression and
rapid convergence, the discrete-time reaching law employed in
this study is presented as follows [35]:

s(k+1) = s(k)− γ

Ψ(k)
|s(k)|α sgn(s(k)), k > 0 (10)

in which

Ψ(k) = δ0 +(1−δ0)e−β |s(k)|p (11)

where δ0, β , and γ are strictly positive constants (δ0 < 1),
p is an integer (p > 0). The inclusion of this exponential
term enables the controller to flexibly adapt to changes in
the switching function, adjusting the gain within the range
of γ to γ/δ0. As a result, this approach effectively mitigates
the occurrence of the chattering phenomenon. Through the
integration of the power rate technique, the suggested controller
significantly improves its effectiveness by alleviating chattering
and concurrently enhancing the reaching speed.
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Figure 4. The 1-q-1 RBFNN structure.

Remark 1. If δ0 is set to one and α is set to zero, the resul-
tant controller transforms into the DSMC with a constant rate
reaching law. This implies that the conventional reaching law
is a specific instance of the introduced method.

Afterward, the proposed control signal is obtained by inserting
the sliding variable sk+1 from equation (10) into equation (9),
and subsequently solving for uk. This yields:

uk =
1
b1

{
y∗(k+1)+ f (y(k))−

m

∑
j=2

b ju(k− j+1)

+λ [y∗(k)− y(k)]− s(k) +
γ

Ψ(k)
|s(k)|α sgn(s(k))

}
(12)

3.3. RBF neural network design

At Eq. 12, since the element f (y) is unknown and uncertain
due to the system’s characteristics, we utilized radial-basis-
function neural network to approximate f (y). To increase
control accuracy and adjust to parameter fluctuations, this work
aims to introduce an SMC strategy combined with the RBFNN
for uncertainty estimation purposes and simultaneously apply
it to the PAM configuration.
In this study, the 1-q-1 radial basis function neural network
(RBFNN) architecture (Figure 4) is employed to approximate
the function f (·) using the subsequent algorithm:

f̂ (y(k)) = ŵ(k)T h(y(k−1)) (13)

where the selection of the value y(k− 1) serves as the input
to the network, ŵ(k) represents the vector containing the net-
work’s weight values. The vector h = [hl ]

T corresponds to the
output of the Gaussian function, with each component hl being
defined in a subsequent manner

hl = exp
(
−∥ y(k−1)− pl ∥2

b2
l

)
(14)

where
p = [pl ] = [p1, p2, ..., pq]

represents the positional value of the Gaussian function’s center
point within the neural network. This vector consists of a single
row that corresponds to the number of elements in the input.
The index l, ranging from 1 to q, signifies the hidden layer
node number. Additionally, the Gaussian function’s spread for
node l is denoted by the vector b = [bl ] = [b1, ...,bq]

T . For any
non-zero value of the approximation error bound ε f , there exist
specific optimal weight vectors w∗ such that:

f (y) = f̂ (y,w*)−∆ f (y) (15)

where ∆ f (y) represents the optimal network approximation er-
ror, and |∆ f (y)|< ε f . Subsequently, we can derive the general
network approximation error as follows:

f̃ (y(k)) = f (y(k))− f̂ (y(k))

= f̂ (y(k),w∗)−∆ f (y(k−1))− ŵ(k)T h(y(k−1))

=− w̃(k)T h(y(k−1))−∆ f (y(k−1)) (16)

where w̃(k) = ŵ(k)− w∗ . With the estimated component
f̂ (y(k)), the control law at (12) is rewritten as:

u(k) =
1
b1

{
y∗(k+1)+ f̂ (y(k))−

m

∑
j=2

b ju(k− j+1)

+λ [y∗(k)− y(k)]− s(k)+
γ

Ψ(k)
|s(k)|α sgn(s(k))

} (17)

Assuming that the sliding surface (10) is approached, it means
s(k)→ 0, substituting (17) into (4), we have:

y∗(k+1)− y(k+1) = f (y(k))− f̂ (y(k))−λ [y∗(k)− y(k)]

e(k+1) = f̃ (y(k))−λe(k)
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Thus,

e(k)+λe(k−1) = f̃ (y(k−1)) (18)

The expression for (18) can also be represented as:

e(k) = Γ
−1(z−1) f̃ (y(k−1)) (19)

where Γ−1(z−1) = 1+ λ z−1, z−1 is the discrete-time delay
operator. Introduce a novel augmented error denoted as:

e1(k) = η [e(k)−Γ
−1(z−1)v(k)] (20)

where η > 0.
By replacing (19) into (20), we obtain:

e1(k) = ηΓ
−1(z−1)[ f̃ (y(k−1))− v(k)]

= η
1

1+λ z−1 [ f̃ (y(k−1))− v(k)]

resulting in the relationship:

e1(k−1) =
η [ f̃ (y(k−1))− v(k)]− e1(k)

λ
(21)

The auxiliary signal v(k) is designed in such a way that the
convergence of e1(k)→ 0 implies the convergence of e(k)→ 0.
The design of the auxiliary signal is based on a well-established
theory described in [36]:

v(k) = v1(k)+ v2(k)

with v1(k) =
η

2µλ 2 hT (y(k−1))e1(k) and v2(k) = Ge1(k). (G

is a positive constant)
From (20), we obtain

e1(k) = η

[
e(k)− 1

1+λ z−1 v(k)
]

(22)

or

e1(k)× (1+λ z−1) = η
[
e(k)(1+λ z−1)− v(k)

]
(23)

Therefore,

e1(k) =−λe1(k−1)+η [e(k)+λe(k−1)− v(k)] (24)

Let’s consider v(k) as a virtual variable, define v
′
1(k) =

η

2µλ 2 hT (y(k − 1))h(y(k − 1)), then we have v(k) =[
v
′
1(k)+G

]
e1(k). Blending in (24), we received:

e1(k) =
−λe1(k−1)+η [e(k)+λe(k−1)]

1+η
[
v′

1(k)+G
] (25)

The adaptive law is designed as:

∆ŵ(k) =


η

µλ 2 h(y(k−1))e1(k) if |e1(k)|> ε f /G

0 if |e1(k)| ≤ ε f /G
(26)

where ∆ŵ(k) = ŵ(k)− ŵ(k−1), µ and G are constants strictly
greater than zero.

3.4. Stability analysis

In this section, we will theoretically prove the behavior of the
sliding function as depicted in the proposed reaching law (10).

Lemma 1. Defining a positive function Φ(α) as

Φ(α) = 1+α
α

1−α −α
1

1−α (27)

in which 1 < Φ(α)< 2 if 0 < α < 1 [37].

Theorem 1. For the discrete-time SISO system (3) along with
the sliding surface (5) and the controller (12), the assurance is
provided that the sliding variable s(k) will enter the finite-time
region Ω, which is defined as:

Ω =

{
|s(k)| ≤ Φ(α)

γ

Ψ(k)

1
1−α

}
(28)

Proof. Designing Lyapunov function V (k) = [s(k)]2 and base
on (10), one obtains

∆V (k) =V (k+1)−V (k)

=−
[

γ

Ψ(k)
|s(k)|α sgn(s(k))

]
×[

2s(k)− γ

Ψ(k)
|s(k)|α sgn(s(k))

]
(29)

If s(k) /∈ Ω, there will have two cases for s(k).

Case 1. s(k)> Φ(α) γ

Ψ(k)

1
1−α > 0

In this case, it can be derived that

[s(k)]1−α > [Φ(α)]1−α γ

Ψ(k)
(30)

which results in

[s(k)]α [s(k)]1−α > [s(k)]α [Φ(α)]1−α γ

Ψ(k)
(31)

Since [Φ(α)]1−α > 1, the following deduction can be held

s(k)> |s(k)|α γ

Ψ(k)
sgn(s(k))> 0 (32)

which implies

2s(k)− γ

Ψ(k)
|s(k)|α sgn(s(k))> 0 (33)

Thus, in both observation of (29), (32), and (33), it becomes

∆V (k) =V (k+1)−V (k)< 0 (34)

Case 2. s(k)<−Φ(α) γ

Ψ(k)

1
1−α < 0

By conducting a similar analysis, it can be deduced that
∆V (k) < 0 remains valid. As a result, the sliding variable
s(k) will indeed enter the domain Ω within a finite number of
steps. This concludes the proof.

Lemma 2. Mentioned function Φ(α) in (27), if 0 < α < 1,
then θΦ(α)−θ α [Φ(α)]α +Φ(α)−1 ≥ 0 for any θ ∈ [0,1].
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Proof. Define g(θ) = θΦ(α)−θ α [Φ(α)]α +Φ(α)−1.
First, since Lemma 1 implies 1 < Φ(α) < 2 if
0 < α < 1, we can easily infer that g(0) = Φ(α)− 1 > 0
and Φ(α) − [Φ(α)]α > 0, which also remains
g(1) = Φ(α)− [Φ(α)]α +Φ(α)−1 > 0.

Secondly, by solving ġ(θ) = 0 to determine the critical points
of g(θ), we obtain:

Φ(α)−αθ
α−1

Φ(α)α = 0 (35)

which follows θ 1−α = αΦ(α)−(1−α) then θ =

[α
1

1−α ]/[Φ(α)].
By substituting it into g(θ), we arrive at g(θ) = 0 with the
critical point θ = α

1
1−α /Φ(α). Considering the values of g(0)

and g(1) as well, it can be concluded that min
θ∈[0,1]

g(θ) = 0. This

concludes the proof of Lemma 2.

Theorem 2. Once s(k) enters the region Ω, it remains confined
within it and cannot exit.

Proof. Suppose s(k) = θΦ(α)
(

γ

Ψ(k)

) 1
1−α

with 0 ≤ θ ≤ 1. By
considering the reaching law (10), we can deduce that

s(k+1) = θΦ(α)
γ

Ψ(k)

1
1−α − (θΦ(α))α γ

Ψ(k)

1
1−α

=
[
1− (θΦ(α))α−1

]
θΦ(α)

γ

Ψ(k)

1
1−α

(36)

Since θΦ(α)≥ 0,
[
1− (θΦ(α))α−1

]
≤ 1. Thus, we can de-

rive from (36) the following expression:

s(k+1)≤ Φ(α)
γ

Ψ(k)

1
1−α

(37)

Beside, examining (36) provides:

s(k+1) =
[
θΦ(α)− (θΦ(α))α

] γ

Ψ(k)

1
1−α

(38)

Considering the range of 0 < α < 1, if θΦ(α) ≥ 1, then
θΦ(α)− (θΦ(α))α > 0. Moreover, if 0 ≤ θΦ(α) ≤ 1, it
can be deduced from Lemma 2 that: θΦ(α)− θ

α
Φ(α)α ≥

1−Φ(α)≥−Φ(α). Hence, based on the range of 0 ≤ θ ≤ 1,
it can be concluded that:

s(k+1)≥−Φ(α)
γ

Ψ(k)

1
1−α

(39)

Consequently, it can be deduced from (37) and (39) that when
s(k) ∈ Ω, the state s(k+ 1) ∈ Ω. A similar outcome can be

derived under the assumption: s(k) = θΦ(α)
γ

Ψ(k)

1
1−α

with

−1 ≤ θ ≤ 0, which results in s(k+1) ∈ Ω. As a consequence,
the sliding variable will remain within the region Ω subsequent
to its entry.
This completes the proof.

Remark 2. In the context of the power rate method, the pres-
ence of the condition 0 < α < 1 is crucial. However, it’s worth
noting that when α takes a relatively high value, the sliding
mode motion might not occur. While this can lead to rapid
reaching of the equilibrium point, it also tends to negatively
impact the system’s robustness. As a result, it’s recommended
to choose α within the range of 0 < α < 0.5, a suggestion put
forth in [35].

4. Experimental results

This section delves into the assessment of the effectiveness
of the introduced controller in achieving the desired trajecto-
ries. The experimentation was conducted using the NI-Myrio
1900 microcontroller along with the NI LabVIEW software
application. To implement the control algorithm, a discrete
sampling time of 5 milliseconds (Ts) was chosen. Further-
more, the main purpose of this study is to provide accreditation
for the enhancement of radial-basis-function neural networks
(RBFNN). The comparison involves evaluating the suggested
control method against an exponential reaching law discrete-
time sliding mode controller (PRERL - DSMC) without the use
of the RBFNN technique. This evaluation is conducted based
on performance criteria under identical operating conditions.
The model parameters for the PAMs system are provided in
Table 1. Besides, the control parameters for the PRERL tech-
nique are fine-tuned through trial and are detailed in Table 2.
Notably, PRERL-SMC base common parameters between the
two controllers being compared are kept consistent.

Table 2. Parameters of the PRERL technique

Parameters λ γ δ0 β p α

Values 0.5 3 0.2 0.05 1 0.4

Due to the intricate nature of the system, we opted for a 1-7-1
configuration for the RBF neural network. In this setup, the
input of the neural network consists of a single node represent-
ing the measured joint angle. The hidden layer is composed
of 7 nodes to encompass the span of the signal and compute
weight vectors effectively. The width value b is determined to
offer optimal efficacy. The output layer includes a single node
that signifies the approximated parameter f (x) of the PAM
object. The parameters of the RBFNN adaptive method display
as follows:
p =

[
−40 −20 −10 0 10 20 40

]
,

b = [2,2,2,2,2,2,2],
η = 0.05, G = 5000, ε f = 0.03, µ = 0.03.
Following that, experiments were undertaken to assess the
performance of the suggested controller in two distinct tasks:
tracking the intersection of sinusoidal trajectories and tracking
gait trajectories.

4.1. Tracking the conjuncture of sinusoidal signals

In this part, the required trajectories are made up of several
signals. Consequently, a combination of three sinusoidal
signals, each possessing distinct amplitudes and frequencies,
is employed to form the reference signal. The equation
describing the reference trajectory is determined as follows:
y∗(k) = Asin(2π f × kTs) + 0.5Asin(2π0.1 × kTs) +
0.2Asin(2π0.5× kTs), with Ts = 0.005(s)
During the practical experimentation, the base amplitude is set
at A= 30◦, and the base frequency f is tested at both 0.2Hz and
0.3Hz. The experiment outcomes with f = 0.3Hz are depicted
in Figure 5. The upper and lower sub-figures correspondingly
display the tracking performance and tracking error.
The results from these scenarios illustrate the outstanding track-
ing capabilities of the proposed controller. The MTE is around
3.0◦, ensuring a satisfactory level of accuracy. Compared to the
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Figure 5. Experiment results when tracking combined sinusoidal
trajectory with 0.3Hz of basis frequency.
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Figure 6. Experiment results when tracking 0.5Hz hip trajectories.

PRERL-SMC, the RBF-PRERL-SMC demonstrates significant
superiority, particularly when dealing with high-angle rates of
change. The RBF-PRERL-SMC maintains robust and accurate
tracking performance, while the simpler controller exhibits
lower accuracy, with a maximum tracking error of approxi-
mately 6.0◦, which is twice as high as that of the proposed
controller. Examining the root-mean-square error (RMSE)
statistics, presented in Table 3, it is evident that the RBF-
PRERL-SMC controller achieves an RMSE of approximately
1.1◦, which is twice as good as its counterpart with an RMSE
value of about 2.5◦.

4.2. Tracking gait-pattern signals

To evaluate the system’s tracking capacity for rehabilitation
applications, we examined its performance using gait trajecto-
ries. We utilized human gait data obtained from a prior study
[38] to generate reference signals for the hip and knee joints,
which were subsequently employed in our experiments. The
outcomes of the experiments, focused on tracking the hip and
knee trajectories, are depicted in Figures 6 and 7, respectively.
In the case of the hip joint, the intended angle range encom-
passes values between −16.5◦ and +13.5◦, while for the knee
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Figure 7. Experiment results when tracking 0.5Hz knee trajectories.

Table 3. RMSE of two controllers at combined sinusoidal signals
experiment.

Basis frequency Non-RBF RBF

0.2 2.25 1.10

0.3 2.40 1.00

joint, it varies between 0.0◦ and +40.0◦. All the specified
desired trajectories were executed at frequencies of 0.2Hz and
0.5Hz.
The experiment has been successfully conducted, and stabil-
ity has been achieved in all tested scenarios. When evaluated
based on the Maximum Tracking Error (MTE) criteria, there
is no significant difference between the RBF-PRERL-SMC
and the conventional controller when tracking hip joint tra-
jectories, as the MTEs of both controllers are approximately
16◦. This is due to the non-zero initial angle of the desired
signal, while the actual angle is initially set as zero (as shown
in Figure 6). However, the RBF-PRERL-SMC controller ex-
hibits a faster convergence speed and lower error. The superior
performance of the RBF-PRERL-SMC method is also evident
from the RMSE criteria presented in Table 4. While tracking
the hip joint trajectory, the performance of the conventional
method deteriorates rapidly (RMSE values is 3.27◦ at 0.5Hz).
In contrast, the with-RBF method maintains a high level of
tracking ability with RMSEs of 2.28◦ at 0.5Hz. Similar results
are observed for the knee joint.

4.3. Tracking experiments with external disturbances

For rehabilitation, it is crucial to thoroughly examine the ro-
bustness and stability of the system thoroughly. In practical
scenarios, the presence of disturbances cannot be overlooked,
as they inevitably affect control performance. To simulate such
conditions, we conducted experiments with the antagonistic
PAM system horizontally set up. After the system had been op-
erating smoothly for approximately 5 seconds, we introduced a
sudden vertical load of ten kilograms. The experimental results
under various conditions are illustrated in Figures 8 and 9. It
becomes evident that an extremely heavy load disrupts stability
almost immediately. The RBF-PRERL-SMC strategy takes
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Table 4. RMSE (◦) of two controllers when tracking gait-pattern
signals

Gait’s frequency Hip joint Knee joint
Non-RBF RBF Non-RBF RBF

0.2 Hz 2.47 1.84 1.85 1.10

0.5 Hz 3.27 2.28 2.66 1.48
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Figure 8. Experiment results when tracking combined sinusoidal
trajectories with an external disturbance.

around 2 seconds to regain stability, while the non-RBF ap-
proach requires a significantly longer period or might even lose
control quality. These results confirm that the system upgraded
by the RBF technique can maintain equilibrium and endure
substantial external disturbances. However, when subjected to
a substantial disturbance, the control quality might experience
a slight decline.

5. Conclusion and Discussion

In this study, we presented an enhanced discrete-time sliding
mode control approach for pneumatic artificial muscle (PAM)
systems. The integration of a radial basis function neural net-
work (RBFNN) for uncertainty approximation, along with the
utilization of power rate exponential reaching law sliding mode
control (PRERL-SMC), has been shown to significantly im-
prove the performance of PAM systems. The combination of
these techniques addresses the inherent challenges posed by
PAMs’ nonlinearity and uncertainty, particularly in scenarios
such as rehabilitation applications where precise control is
essential for safety and effectiveness. The power rate exponen-
tial reaching law effectively suppressed chattering, ensuring
smooth control actions and minimizing unnecessary oscilla-
tions. Furthermore, the RBFNN contributed to accurate uncer-
tainty approximation, enhancing the overall control precision
and adaptability of the system. The results obtained under-
score the applicability of the proposed approach in real-world
scenarios, showcasing its effectiveness in achieving robust and
precise control. Notably, the proposed strategy exhibited ro-
bustness against external perturbations, which is crucial for
maintaining control quality in real-world scenarios.
For forthcoming research, we intend to explore more advanced
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(a) Hip joint’s trajectory.
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(b) Knee joint’s trajectory.

Figure 9. Experiment results when tracking gait trajectories at 0.2Hz
with an external disturbance.

RBF algorithms and integrate them with other control strategies
to fully harness the potential of neural networks. This amalga-
mation aims to further elevate the system’s performance and
efficacy. Additionally, we plan to conduct targeted practical
experiments tailored specifically to rehabilitation contexts.

Acknowledgement

This research is funded by Hanoi University of Science and
Technology (HUST) under project number T2022 - PC - 002

References

[1] Bhaben Kalita and S. K. Dwivedy. Dynamic analysis of pneumatic arti-
ficial muscle (pam) actuator for rehabilitation with principal parametric
resonance condition - nonlinear dynamics. SpringerLink, Jul 2019.

[2] Sai K. Banala, Seok Hun Kim, Sunil K. Agrawal, and John P. Scholz.
Robot assisted gait training with active leg exoskeleton (alex). In
2008 2nd IEEE RAS & EMBS International Conference on Biomedical
Robotics and Biomechatronics, pages 653–658, 2008.

[3] Quy-Thinh Dao and Shin-ichiroh Yamamoto. Assist-as-needed control
of a robotic orthosis actuated by pneumatic artificial muscle for gait
rehabilitation. Applied Sciences, 8(4), 2018.

[4] Shahid Hussain, Sheng Q. Xie, and Prashant K. Jamwal. Control of
a robotic orthosis for gait rehabilitation. Robotics and Autonomous
Systems, 61(9):911–919, 2013.

[5] Vadim I. Utkin. Sliding modes in control and optimization. In Commu-
nications and Control Engineering Series, 1992.



72 Measurement, control and automation

[6] Roohma Afifa, Sadia Ali, Mahmood Pervaiz, and Jamshed Iqbal. Adap-
tive backstepping integral sliding mode control of a mimo separately
excited dc motor. Robotics, 12(4), 2023.

[7] Omer Saleem and Jamshed Iqbal. Fuzzy-immune-regulated adaptive
degree-of-stability lqr for a self-balancing robotic mechanism: Design
and hil realization. IEEE Robotics and Automation Letters, 8(8):4577–
4584, 2023.

[8] Sohail Ahmad, Ali Arshad Uppal, Muhammad Rizwan Azam, and
Jamshed Iqbal. Chattering free sliding mode control and state dependent
kalman filter design for underground gasification energy conversion
process. Electronics, 12(4), 2023.

[9] J.H. Lilly and P.M. Quesada. A two-input sliding-mode controller for
a planar arm actuated by four pneumatic muscle groups. IEEE Trans-
actions on Neural Systems and Rehabilitation Engineering, 12(3):349–
359, 2004.

[10] Cong Phat Vo, Xuan Dinh To, and Kyoung Kwan Ahn. A novel adaptive
gain integral terminal sliding mode control scheme of a pneumatic
artificial muscle system with time-delay estimation. IEEE Access,
7:141133–141143, 2019.

[11] Chia-Jui Chiang and Ying-Chen Chen. Neural network fuzzy sliding
mode control of pneumatic muscle actuators. Engineering Applications
of Artificial Intelligence, 65:68–86, 2017.

[12] Jean-Jacques E Slotine, Weiping Li, et al. Applied nonlinear control,
volume 199. Prentice hall Englewood Cliffs, NJ, 1991.

[13] Pushkin Kachroo and Masayoshi Tomizuka. Chattering reduction and
error convergence in the sliding-mode control of a class of nonlinear
systems. IEEE Transactions on automatic control, 41(7):1063–1068,
1996.

[14] Leonid M Fridman. An averaging approach to chattering. IEEE Trans-
actions on Automatic Control, 46(8):1260–1265, 2001.
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Abstract

This study proposes a predictive model controller based on Lyapunov for a double pendulum crane system with variable sling length. The
dynamics of the system are built by applying the Euler-Lagrange method. Based on the dynamic equation, a quadratic sliding mode control
moves the load to the desired position while reducing the vibration when the rope length changes. However, the input states of the unit control
and the control force are not strictly controlled. The controller ensures stability through the Lyapunov inequality constraint. Simulation is
performed to validate the accuracy and efficiency of the controller. Due to the position accuracy requirements, slight oscillation angle, and
transit time of the crane, the controller must be of high quality and suitable for each system to adapt to the nonlinear external influences, in
addition to causing undesired oscillations.

Keywords: Double pendulum bridge crane, Second order sliding mode control, Lyapunov-based model predictive control.

Kí hiệu

Ký hiệu Đơn vị Ý nghĩa
θ1 rad Góc lắc của móc treo so với phương

thẳng đứng
θ2 rad Góc lắc của tải so với phương

thẳng đứng
M kg Khối lượng của xe con
m1,m2 kg Khối lượng móc treo và tải trọng
l1 m Chiều dài dây treo
l̇1 m/s Gia tốc dây treo
l2 m Chiều dài dây cáp
x m Vị trí của xe con
ẋ, ẍ m/s, m/s2 Vận tốc, gia tốc của xe con
θ̇1, θ̇2, rad/s, Vận tốc của góc lắc
θ̈1, θ̈2, rad/s2 Gia tốc của góc lắc
g rad/s2 Gia tốc trọng trường
µx,µl Hệ số ma sát

Các từ viết tắt

SMC Sliding Mode Control
LMPC Lyapunov-based Model Predictive Control

Tóm tắt
Nghiên cứu này đề xuất một bộ điều khiển dự báo mô hình dựa trên
hàm Lyapunov cho hệ thống cầu trục con lắc đôi với chiều dài dây
treo thay đổi. Động lực học của hệ thống được xây dựng bằng cách
áp dụng phương pháp Euler-Lagrange. Dựa trên phương trình động
lực học, bộ điều khiển trượt bậc hai được xây dựng cho hệ thống di
chuyển tải trọng tới vị trí mong muốn đồng thời giảm rung lắc khi
chiều dài dây treo thay đổi, các trạng thái đầu vào của bộ điều khiển,
cũng như lực điều khiển không được kiểm soát chặt chẽ. Do đó bộ
điều khiển dự báo mô hình dựa trên hàm chức năng phụ trợ Lyapunov
được đề xuất nhằm giải quyết vấn đề trên, cho phép thiết lập các giới
hạn lực điều khiển cũng như biến trạng thái. Bộ điều khiển đảm bảo
ổn định thông qua ràng buộc bất đẳng thức với hàm chức năng phụ
trợ Lyapunov. Mô phỏng được thực hiện để xác thực tính chính xác và
hiệu quả của bộ điều khiển. Do các yêu cầu tính chính xác về vị trí,
góc dao động nhỏ, thời gian đáp ứng nên bộ điều khiển phải có chất
lượng cao và phù hợp với từng hệ thống để thích nghi với những tác
động phi tuyến bên ngoài gây ra những dao động không mong muốn.

1. Giới thiệu
Hiện nay với sự phát triển nhanh của nền khoa học kĩ thuật các đối
tượng điều khiển trong công nghiệp càng phức tạp. Hệ thống cầu trục
là một trong số đó và được ứng dụng nhiều trong ngành công nghiệp,
vận tải như: trong nhà máy luyện kim, trong các cảng biển, kho bãi,
xây dựng lắp đặt... do chúng chi phí lắp đặt thấp, thay thế và bảo trì hệ
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thống dễ dàng. Hệ thống cầu trục có nhiều mô hình khác nhau như:
hệ thống cầu trục con lắc đơn, hệ thống cầu trục con lắc kép.... Hệ
thống cầu trục con lắc kép là một hệ thống hụt cơ cấu chấp hành, có
khả năng di chuyển theo phương ngang cũng như nâng/hạ tải trọng
theo phương thẳng đứng. Do thiết kế cơ khí của cơ cấu cầu trục, cũng
như dây cáp sử dụng cho công việc nâng/hạ tải trọng là dây mềm nên
quá trình vận chuyển tải trọng sẽ không tránh khỏi bị rung lắc. Điều
này làm giảm hiệu suất, độ an toàn cho người và các thiết bị xung
quanh. Vì vậy nghiên cứu điều khiển cho hệ thống này đã thu hút sự
quan tâm lớn của các nhà khoa học trong nhiều thập kỉ qua. Nghiên
cứu cho thấy có một số phương pháp điều khiển điển hình cho hệ
thống cầu trục như: điều khiển tuyến tính (Linear Control)[1], bộ điều
khiển tuyến tính với nhược điểm khó đáp ứng được cho hệ cầu trục
khi tính đến ma sát hay sự thay đổi của dây treo. Bộ điều khiển phi
tuyến (Non-linear Control) [2] khắc phục được nhược điểm bộ điều
khiển tuyến tính tuy nhiên yêu cần tham số của mô hình cần phải xác
định được chính xác. Bộ điều khiển tối ưu (Optimal Control)[3], bộ
điều khiển tập trung vào tối ưu về thời gian di chuyển, năng lượng
cung cấp, tuy nhiên không tập trung cải thiện chất lượng điều khiển
(độ rung lắc, độ quá điều chỉnh...). Bộ điều khiển bền vững (Robust
Control)[4] đã đảm bảo hệ thống làm việc ổn định ngay cả khi hệ
thống bị nhiễu tác động. Bộ điều khiển thích nghi (Adaptive Control)
đảm bảo hệ thống ổn định khi mô hình có tham số bất định [5]. Điều
khiển trượt (Sliding mode control)[6][7], điều khiển hiện đại/điều
khiển thông minh (Modern Control/IntelligentControl)[8][9][10], các
bộ điều khiển thông minh có khả năng thích nghi và không bắt buộc
phải có mô hình chính xác đối tượng điều khiển. Tuy nhiên khi thiết
kế các bộ điều khiển ở trên đều chưa xem xét đến giới hạn của đầu vào
điều khiển và các biến trạng thái. Phương pháp điều khiển dự đoán
(MPC) có thể giải quyết vấn đề này. Bộ điều khiển dự báo mô hình
phi tuyến [11], các ràng buộc phi tuyến được tính gần đúng để tiết
kiệm thời gian tính toán. Ngoài ra, để giảm thời gian tính toán, Jason
Bettega và cộng sự [12] đã sử dụng MPC có tham chiếu đến phương
pháp động lực học trong thiết kế bộ điều khiển. Một bộ điều khiển dự
báo đa mục tiêu bền vững [13], giúp tăng vùng khả thi mà không làm
mất các thuộc tính quan trọng như độ ổn định của hệ thống.
Trong bài báo này, nhóm tác giả đề xuất bộ điều khiển dự báo mô hình
dựa trên hàm phụ trợ Lyapunov (LMPC), với điều kiện ổn định cho
bộ điều khiển trượt bậc hai. Bộ điều khiển này không chỉ có thể xử lý
góc lắc của tải trọng một cách hiệu quả mà còn đảm bảo sự ổn định
toàn cục của hệ thống. Các kết quả của bài báo được tóm tắt như sau:

• Quỹ đạo của xe con và của tải trọng bám quỹ đạo mong muốn.
• Tải trọng được điều khiển chống rung.
• Hệ thống đảm bảo ổn định bền vững với bộ điều khiển LMPC,

với các điều kiện ràng buộc trạng thái đầu vào (góc lắc, vận tốc
chuyển động ..) và tín hiệu điều khiển (lực tác dụng) được xem
xét khi thiết kế điều khiển.

2. Mô hình động lực học của hệ thống

Cầu trục có nhiều mô hình khác nhau, trong nghiên cứu này, tác giả sử
dụng mô hình cầu trục con lắc kép 2D với 4 bậc tự do. Mô hình được
thể hiện như trong Hình 1. Oxy là khung tọa độ gốc của hệ thống.
Mô hình cầu trục được mô tả như sau: Tải trọng được móc cố định
vào móc treo bằng dây cáp (nối từ móc treo đến tải) và được nâng lên
bằng dây treo (nối từ xe con đến móc treo) như Hình 1. Dây cáp cầu
trục được giả định là không có khối lượng và có chiều dài không đổi.
Dây treo giả định có chiều dài có thể thay đổi. Hệ thống móc treo và
tải trọng được thay thế như hệ thống con lắc kép.
Dựa vào Hình 1 vị trí của móc treo và tải trọng được xác định như

sau:

x1 =l1sinθ1 + x

y1 =− l1cosθ1

x2 =l1sinθ1 + x+ l2sinθ2 (1)

y2 =− l1cosθ1 − l2cosθ2

Hình 1. Mô hình cầu trục với hiệu ứng con lắc kép.

Phương trình động lực học của hệ thống gồm xe con và các con lắc
được xây dựng dựa vào phương pháp Euler-Lagrange[14][15], hàm
Lagrange được xác định:

L = T −P (2)

trong đó T và P lần lượt là động năng và thế năng của hệ
Động năng của hệ được xác định như sau:

T =
1
2

Mẋ2 +
1
2

m1

(
ẋ2

1 + ẏ2
1

)
+

1
2

m2

(
ẋ2

2 + ẏ2
2

)
(3)

Thế năng của hệ được xác định:

P = m1 gy1 +m2 gy2 (4)

Áp dụng phương pháp Euler-Lagrange, phương trình chuyển động của
toàn bộ hệ thống được thiết lập như phương trình (5):

d
dt

(
∂L
∂ q̇

)
− ∂L

∂q
= 0 (5)

Với q = [x l1 θ1 θ2]
T

Từ phương trình (3)-(5), phương trình động lực học của hệ thống được
thiết lập như sau:

M(q)q̈+C(q, q̇), q̇+G(q) = U (6)

với M(q) ∈ R4×4 là ma trận quán tính; C(q, q̇) ∈ R4×4 là ma trận
tương hỗ và ly tâm; G(q) ∈ R4×1 là véc tơ trọng trường; U =[
Fx Fl 0 0

]T là véc tơ lực tác động lên hệ, Fx là lực tác động lên xe
con, Fl là lực tác động lên dây treo.
Ma trận M(q) xác định như sau:

M(q) =


M11 M12 M13 M14
M21 M22 M23 M24
M31 M32 M33 M34
M41 M42 M43 M44


Các thành phần trong ma trận quán tính M(q) được xác định như sau:

M11 =M+m1 +m2, M12 = M21 = (m1 +m2)sinθ1,

M13 =M31 = (m1 +m2)l1cosθ1, M14 = M41 = m2l2cosθ2,

M22 =m1 +m2, M23 = M32 = 0,

M24 =M42 = m2l2sin(θ1 −θ2), M33 = (m1 +m2)l2
1 ,

M34 =M43 = m2l1l2cos(θ1 −θ2), M44 = m2l2
2 .

Ma trận tương hỗ và ly tâmC(q, q̇) được xác định như sau:

C(q, q̇) =


C11 C12 C13 C14
C21 C22 C23 C24
C31 C32 C33 C34
C41 C42 C43 C44


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Các thành phần trong ma trận C(q, q̇) xác định như sau:

C21 =C31 =C33 =C41 =C44 = 0, C11 = µx,

C12 =2(m1 +m2)cosθ1 θ̇1, C13 =−(m1 +m2)l1sinθ1 θ̇1,

C14 =−m2l2sinθ2 θ̇2,C22 = µl , C23 =−(m1 +m2)l1θ̇1,

C24 =−m2l2cos(θ1 −θ2)θ̇2, C32 = 2(m1 +m2)l1θ̇1,

C34 =m2l1l2sin(θ1 −θ2)θ̇2,

C42 =2m2l2cos(θ1 −θ2)θ̇1, C43 =−m2l1l2sin(θ1 −θ2)θ̇1.

Véc tơ trọng trường của hệ thống được xác định như sau:

G(q) =
[
G11 G21 G31 G41

]T
với G11 = 0, G21 = (m1 +m2)g(1− cosθ1),
G31 = (m1 +m2)gl1sinθ1, G41 = m2l2gsinθ2.
Có thể thấy rằng, hệ cầu trục con lắc kép 2D là hệ hụt cơ cấu chấp
hành, mà mục tiêu chính của bài toán là xác định tín hiệu điều khiển
[Fx Fl ]

T để điều khiển các biến trạng thái bám theo quỹ đạo yêu cầu.
Vì vậy động lực học của hệ thống được chia thành hai hệ thống con:
một hệ thống dành cho các biến trạng thái đủ cơ cấu chấp hành qa =
[x l1]T và hệ thống còn lại không có cơ cấu chấp hành qu = [θ1 θ2]

T

như sau:
M11 (q) q̈a +M12 (q) q̈u +C11 (q, q̇) q̇a

+C12 (q, q̇) q̇u +G1 (q) = Ua

M21 (q) q̈a +M22 (q) q̈u +M21 (q, q̇) q̇a

+C22 (q, q̇) q̇u +G2 (q) = 0

(7)

trong đó các thành phần trong (7) xác định như sau:

M11 (q) =
[

m11 m12
m21 m22

]
,M12 (q) = MT

21 (q) =
[

m13 m14
m23 m24

]
,

M22 (q) =
[

m33 m34
m43 m44

]
,C11 (q, q̇) =

[
c11 c12
c21 c22

]
,

C12 (q, q̇) =
[

c13 c14
c23 c24

]
,C21 (q, q̇) =

[
c31 c32
c41 c42

]
,

C22 (q, q̇) =
[

c33 c34
c43 c44

]
,G1 (q) =

[
G11 G21

]T
,

G2 (q) =
[
G31 G41

]T
,Ua =

[
Fx Fl

]T
.

Thực hiện khử biến q̈u trong hệ phương trình (7), ta được mô hình
động học tương đương của hệ như sau:

M(q) q̈a +C1 (q, q̇) q̇a +C2 (q, q̇) q̇u +G1(q) = Ua (8)

với M = M11 −M12 M−1
22 M21, C1 = C11 −M12 M−1

22 C21,

C2 = C12 −M12 M−1
22 C22, G1 = G1 −M12 M−1

22 G2.

3. Thuật toán đề xuất

3.1. Bộ điều khiển trượt bậc hai (SO-SMC)

Đặt e1 = qa −qar = [x− xr l1 − l1r]
T và e2 = qu −qur = [θ1 θ2]

T

(do qur = [0 0]T ) là các véc tơ sai lệch. Theo [1] mặt trượt được thiết
kế như sau:

s = ė1 +λe1 +αe2 = q̇a − q̇ar +λ (qa −qar)+αqu (9)

trong đó λ = diag(λ1,λ2) và α = diag(α1,α2) với λi > 0,αi ∈ R.
Đạo hàm của mặt trượt theo thời gian:

ṡ = ë1 +λ ė1 +α ė2 = q̈a − q̈ar +λ (q̇a − q̇ar)+αq̇u (10)

Phương trình động học cho mặt trượt được xây dựng như sau:

ṡ+λ s = 0 (11)

Phương trình (11) là phương trình vi phân cấp 1, với mọi giá trị dương
λ = diag(λ1,λ2) tùy ý, thì s luôn ổn định theo hàm số mũ.
Thế (9) và (10) vào (11), thu được:

q̈a − q̈ar +λ (q̇a − q̇ar)+αq̇u

+λ (q̇a − q̇ar +λe1 +αqu) = 0 (12)

Kết hợp hai phương trình (8) và (12), bộ điều khiển trượt được đề xuất
như sau:

ueq =C1q̇a +C2q̇u +G1

−M
[
2λ (q̇a − q̇ar)+αq̇u +λ

2e1 +λαqu − q̈ar

]
(13)

trong đó K = diag(k1,k2) với ki là các hằng số thực dương. Thành
phần điều khiển kéo mặt trượt về gốc là usw =−Ksign(s) Như vậy,
tín hiệu điều khiển cho hệ cầu trục Ua = ueq +usw được xác định như
sau:

Ua =C1q̇a +C2q̇u +G1 −Ksign(s)

−M
[

2λ (q̇a − q̇ar)+λ
2e1 +αq̇u +λαqu − q̈ar

]
(14)

Với luật điều khiển (14), phương trình động học mặt trượt lúc này trở
thành:

ṡ+λ s =−M−1Ksign(s) (15)

3.2. Phân tích tính ổn định

Để phân tích tính ổn định của hệ thống, xét hàm Lyapunov :
V = 1

2 sT s.
Hàm Lyapunov là một hàm luôn lớn hơn bằng không. Lúc này, đạo
hàm hàm Lyapunov V theo thời gian được xác định như sau:

V̇SMC = sT ṡ =−sT
λ s− sT M−1Ksign(s) (16)

Vì M là ma trận vuông, khả nghịch, đối xứng, xác định dương, K,λ là
ma trận đường chéo với các hệ số dương, vì vậy V̇ ⩽ 0. Do đó theo bổ
đề Barbalat lim

t→∞
V = 0, khi đó mặt trượt s cũng sẽ có được: lim

t→∞
s = 0.

Lúc này kết luận được rằng mặt trượt s ổn định tiệm cận.
Từ phương trình (16) có thể thấy rằng sự ổn định tiệm cận của mặt
trượt s → 0 chưa kết luận được sự ổn định tiệm cận của sai số điều
khiển e1 và e2. Do đó để xét sự ổn định tiệm cận của các sai số điều
khiển e1 và e2 khi mặt trượt s → 0 ta xem xét phương trình mặt trượt
sau:

s = ė1 +λe1 +αe2 → 0 (17)

Về mặt thực tế, dưới tác động của trọng trường, các góc lắc θ1,θ2 gây
ra bởi tải trọng và dây treo có xu hướng tiến về 0, điều đó có nghĩa
là e2 = qu −qur = [θ1 θ2]

T → 0. Khi đó phương trình mặt trượt (17)
có được: ė1 +λe1 → 0. Từ đó e1 → 0, như vậy quỹ đạo của xe con,
của góc lắc bám quỹ đạo đặt. Tuy nhiên, để có được khẳng định một
cách chắc chắn về mặt khoa học khi mặt trượt s → 0 thì sai số điều
khiển e1 và e2 đều tiến về 0, việc chứng minh tường minh về mặt toán
học là cần thiết. Để chứng minh điều đó, trước hết véc tơ trạng thái
được định nghĩa như sau: z = [z1 z2 z3 z4]

T = [e1 e2 ė1 ė2]
T .

Từ (7) và (11) biến trạng thái z3 và z4 xác định được:

ż3 =−(2λ
2ė1 +λ

2e1 +α ė2 +λαe2)

=−(2λz3 +λ
2z1 +αz4 +λαz2) (18)

ż4 = ë2 = q̈u =−M−1
22 (M21q̈a +C21q̇a +C22q̇u +G2) (19)

Sau một số phép biến đổi biến trạng thái ż4 được biểu diễn như sau:

ż4 = A1z1 +A2z2 +A3z3 +A4z4 +A5 (20)
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với A1 = M−1
22 M21λ

2, A2 = M−1
22 M21λα,

A3 = 2M−1
22 M21λ −M−1

22 C21, A4 = M−1
22 M21α −M−1

22 C22,

A5 =−M−1
22 (M21q̈ar +C21q̇ar +G2).

Phương trình (18) và (20) được viết lại dưới dạng ma trận như sau:
ż1
ż2
ż3
ż4

=


02x2 02x2 I2x2 02x2
02x2 02x2 02x2 I2x2
−λ 2 −λα −2λ −α

A1 A2 A3 A4




z1
z2
z3
z4

+


02x1
02x1
02x1
A5

 (21)

hay có thể viết lại một cách ngắn gọn như sau: ż = Az+B.
Hệ ổn định khi và chỉ khi det(sI−A) có các điểm cực nằm bên trái
trục ảo, nghĩa là nếu các tham số của bộ điều khiển λ = diag(λ1,λ2)
và α = diag(α1,α2) được chọn thỏa mãn ràng buộc sau:{

λi > 0,αi ∈ R
α1 < l1λ1

∀i = 1,2 (22)

Khi đó theo tính ổn định của hệ phi tuyến được đánh giá dựa vào
định lý tuyến tính hóa Lyapunov, tuyến tính hóa quanh vị trí cân bằng
thì z → 0 hay các đáp ứng hệ thống sẽ tiến đến giá trị đặt qa → qar,
qu → qur khi t → ∞. Như vậy hệ thống (8) làm việc ổn định với bộ
điều khiển (14).

3.3. Bộ điều khiển dự báo nền trượt (LPMC)

Trong thực tế, cấu trúc của hệ thống cầu trục rất phức tạp, ngoài việc
điều khiển xe đẩy, chống rung lắc cho tải trọng thì việc kiểm soát chặt
chẽ giới hạn cho các biến trạng thái và tín hiệu điều khiển cũng rất cần
thiết, vì không phải lúc nào bộ điều khiển yêu cầu tín hiệu bao nhiêu
thì cơ cấu chấp hành cũng đáp ứng được đầy đủ như vậy [16][17][18].
Vì vậy cần một phương pháp điều khiển kiểm soát chặt chẽ các giới
hạn của các biến trạng thái như vận tốc của xe đẩy, góc lắc của tải
trọng, và đầu ra như lực truyền động, nhưng vẫn đảm bảo tính ổn định
toàn cục cho hệ thống.
Lyapunov-based MPC (LMPC) là một kỹ thuật nâng cao tính ổn định
cho hệ thống dựa trên nền tảng là phương pháp điều khiển dự báo.
LMPC tận dụng tối đa ưu điểm của phương pháp điều khiển dự báo
cơ bản, nhưng đảm bảo tính ổn định của vòng kín bằng việc xây dựng
bộ điều khiển phi tuyến dựa trên hàm Lyapunov. Qua đó không chỉ
đảm bảo các biến trạng thái bám quỹ đạo mong muốn, kiểm soát tín
hiệu điều khiển mà còn đảm bảo tính ổn định của hệ thống nhờ hàm
chức năng phụ trợ Lyapunov. Hàm chi phí và các điều kiện ràng buộc
cho bộ điều khiển LMPC được xây dựng như sau:

J =
∫ tk+Ts

tk

( ∥∥∥∥∆q∗(t)
∥∥∥∥2

Q
+

∥∥∥∥∆u(t)
∥∥∥∥2

R

)
dt (23)

thỏa mãn đồng thời các điều kiện ràng buộc:

q̇2(t) = M−1(q1)

(
U−C(q1,q2)q2 −G(q1)

)
q∗

min ⩽ q∗(t)⩽ q∗
max (24)

umin ⩽ u(t)⩽ umax

V̇
(

q(t),u(t)
)
⩽ V̇

(
q(t),usmc(t)

)
Trong đó, q∗(t) = [q1(t);q2(t)] là các tín hiệu trạng thái tính toán và
đạo hàm các tín hiệu trạng thái với tín hiệu điều khiển dự đoán u(t);
q∗d(t) là tín hiệu đặt của trạng thái và đạo hàm của chúng tại thời điểm
đó; ∆q∗(t) = q∗(t)−q∗d(t) và ∆u(t) = u(t)−u(t −Ts) lần lượt là sai
lệch tín hiệu điều khiển tính toán tại hai thời điểm liên tiếp t và t −Ts,
với Ts là thời gian lấy mẫu, đảm bảo đủ nhỏ để đảm bảo tín hiệu điều
khiển không tăng đột ngột; Q và R là các ma trận đối xứng xác định
dương. Các tín hiệu điều khiển và trạng thái được ràng buộc bởi các

Bảng 1. Thông số của cầu trục

Tham số Giá trị Đơn vị

M 5 kg

m1 2 kg

m2 2 kg

l2 0.2 m

g 9.81 m/s2

µx 82

µl 75

Bảng 2. Thông số bộ điều khiển

Tham số Giá trị

λ diag(0.75,0.75)

α diag(-2,-3)

K diag(0.5,0.5)

Np 10

Ts 0.2

Umax [10,10]T

qumax [0.005,0.005]T

chặn trên và chặn dưới tương ứng q∗max, q∗min và umax, umin. Đạo hàm
của hàm Lyapunov của hai phương pháp SO-SMC và phương pháp
điều khiển LMPC đều tính theo phương trình (13).
Ràng buộc cuối cùng trong (24) đảm bảo rằng đạo hàm của hàm
Lyapunov ứng với tín hiệu điều khiển cần xây dựng (V̇LMPC) luôn
nhỏ hơn hoặc bằng đạo hàm của hàm Lyapunov ứng với tín hiệu điều
khiển u = usmc(t) (V̇SMC). Điều này đảm bảo tính ổn định của bộ điều
khiển LMPC, đồng thời tốc độ tiến tới quỹ đạo đặt của hệ thống sẽ
nhanh hơn so với chỉ dùng bộ điều khiển MPC. Tín hiệu điều khiển sẽ
được cập nhật sau mỗi khoảng thời gian Ts bằng cách xác định được
nghiệm tối ưu:

u∗(t) = argminJ(t)

Trong thực nghiệm, quá trình tối ưu hàm J trong (23) được thực
hiện trên bộ tính toán tích hợp Nonlinear MPC của phần mềm MAT-
LAB/Simulink.

4. Kết quả mô phỏng

Trong phần này, nhóm tác giả sử dụng mô hình cầu trục với các thông
số được cung cấp ở Bảng 1 để đưa ra kết quả mô phỏng nhằm xác
minh tính hiệu quả của bài toán theo dõi quỹ đạo áp dụng phương
pháp LMPC. Để cho thấy tính vượt trội của phương pháp LMPC,
các kết quả so sánh giữa phương pháp LMPC và SMC được cung
cấp. Thông số của mặt trượt cũng như của bộ điều khiển dự báo được
đề cập trong Bảng 2. Hình 2 hiển thị quỹ đạo theo dõi của các hệ
thống, trong đó quỹ đạo đặt qar = [xr l1r]

T được thiết kế dưới dạng
các đường cong hình chữ S. Nó cho thấy quỹ đạo của các trạng thái
với bộ điều khiển LMPC đã bám tốt hơn so với bộ điều khiển SMC.
Khi các giá trị đặt của hệ thống thay đổi (tại các điểm uốn), thì bộ điều
khiển SMC sẽ cần một khoảng thời gian chuyển tiếp để hệ thống có
thể bám theo các giá trị đặt, trong khi bộ điều khiển LMPC gần như
không cần có khoảng thời gian chuyển tiếp. Như vậy bộ điều khiển
LMPC đã điều khiển hệ thống bám sát quỹ đạo đặt.
Các góc rung được thể hiện trong Hình 3, với các giá trị đặt bằng 0
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Hình 3. Tín hiệu đầu ra θ1,θ2
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Hình 4. Tín hiệu điều khiển
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Hình 5. Tín hiệu đầu ra x, l1 khi khối lượng tải trọng tăng 10% và có
nhiễu hệ thống F = [0.05;0.02;0.01;0.01]
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Hình 6. Tín hiệu đầu ra θ1,θ2 khi khối lượng tải trọng tăng 10% và
có nhiễu hệ thống F = [0.05;0.02;0.01;0.01]
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(rad). Cả hai phương pháp điều khiển đều có góc rung nhỏ, hầu như
không xuất hiện trong quá trình thực hiện, hiện tượng rung lắc của
SMC xảy ra do các giá trị của x, l1 không bám theo tốt các giá trị đặt,
trong khi đó của LMPC thì cho thấy kết quả tốt hơn rõ rệt.
Hình 4 thể hiện các tín hiệu đầu vào điều khiển cho hệ thống theo hai
phương pháp điều khiển SMC và LMPC. Sự khác biệt giữa SMC và
LMPC là: SMC có tín hiệu điều khiển dao động khi quỹ đạo đặt thay
đổi trong khi tín hiệu vào điều khiển của LMPC là tín hiệu thời gian
mẫu.
Thậm chí, khi tải trọng thay đổi có nhiễu tác động vào hệ thống, có
thể thấy ở Hình 5 và Hình 6 sự vượt trội của LPMC so với SMC vẫn
được thể hiện rõ.
Như vậy các vấn đề lớn của SMC đã được LMPC khắc phục khá tốt
như độ rung của tải, sự tồn tại của một khoảng thời gian chuyển tiếp
khi tín hiệu điều khiển thay đổi theo thời gian và giới hạn của tín hiệu
điều khiển. Nhờ sự hiệu quả của LMPC trong thiết kế điều khiển, yêu
cầu bám và giảm rung đã đạt được. Trong Hình 2 các giá trị của x, l1
không bám theo tốt các giá trị đặt và Hình 3 các góc dao động được
giới hạn và có được sự ổn định.

5. Kết luận

Trong bài báo này, một bộ điều khiển dự báo dựa trên Lyapunov được
thiết kế để điều khiển hệ thống cầu trục con lắc đôi với chiều dài
dây treo thay đổi, bao gồm theo dõi quỹ đạo và chống rung. Kỹ thuật
LMPC được áp dụng để đặt ra các giới hạn cho hệ thống và đảm bảo
sự ổn định của vòng kín. Trong thời gian tới, các thí nghiệm trên mô
hình thực sẽ được thực hiện để kiểm chứng bộ điều khiển đã thiết kế.
Và các phương pháp điều khiển tiên tiến sẽ được tiếp tục nghiên cứu
để tích hợp vào LMPC thay thế MPC và SMC nhằm nâng cao chất
lượng của các bộ điều khiển vòng kín.
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