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ABSTRACT 

AC-to-AC  converters  have  been  widely  used  in  various  areas  in  the  real  world.  In 

industrial  applications,  the  AC-to-AC  power  conversion  is  usually  accomplished  by 

indirect  converters.  In  these  traditional  converters,  AC  power  is  firstly  converted  into 

DC  power  by  a  rectifier,  and  then  the  DC  power  is  converted  into  AC  power  by  an 

inverter. The rectifier and inverter are usually connected via an intermediate bulky DC-

link  capacitor.  The  use  of  the  DC-link  capacitor  in  these  converters  makes  the 

equipment  volume  bulky,  reduces  the  lifetime,  increases  the  design  complexity  and 

decreases  the  system  efficiency.  Therefore,  it  is  of  great  benefit  to  remove  the  bulky 

DC-link capacitor or propose new converter topologies. A matrix converter (MC) does 

not require  large energy storage elements and it has emerged as a potential solution to 

AC-to-AC conversion.  

A three-phase direct MC comprises nine bidirectional semiconductor switches arranged 

in a 3×3 matrix form to realize the direct AC-to-AC conversion. Thanks to benefits such 

as  bidirectional  power  flow,  compact  volume,  controllable  input  power  factor  and 

sinusoidal  waveform,  MCs  have  attracted  research  interests  and  plenty  of  projects  on 

MC have been reported. MC is also regarded as an all-silicon converter. However, there 

are  some  drawbacks  associated  with  MCs  and  they  have  very  limited  industrial 

applications.  These drawbacks  include  low voltage  transfer  ratio  (VTR),  sensitivity  to 

the  grid  variations  and  complex  modulation.  Some  MC  application  areas  need  more 

exploration. The work in this thesis is carried out to contribute to possible solutions to 

some of  the  above  issues  by  investigating  some control  strategies  and applications  of 

MCs. 

The main contributions included in this work are summarized as follows: 

(1)  A  simple  decoupling  controller  is  designed  for  the  MC-based  unified  power  flow 

controller  (UPFC)  (MC-UPFC)  to  regulate  the  power  flow  in  a  transmission  system. 

The controllable regions of the MC-UPFC are also analyzed. A design procedure for the 

closed-loop controller in the MC-UPFC is presented. 

(2)  A  modified  PI  controller  is  proposed  for  the  improvement  of  the  steady-state 

performance  by  including  a  current  feedforward  path.  More  control  flexibility  is 

provided because of the feedforward controller. A PR controller is designed for the MC 

and this has good performance. 



 

iv 

(3)  A  hysteresis  current  controller  is  proposed  for  the  MC  to  drive  AC motors.  Both 

fixed-band  and  sinusoidal-band  hysteresis  controllers  are  investigated,  and  their 

performance  is  compared.  The  hysteresis  controller  is  a  very  simple  and  practical 

controller  for  the  MC.  For  the  MC-based  motor  drive,  a  direct  torque  control  (DTC) 

technique is also investigated. 

(4) Model predictive control  (MPC)  is  investigated to control  the MC. This scheme is 

used  in  an  MC-based  microgrid.  In  the  islanded  mode,  predictive  voltage  control  is 

employed  to  regulate  the  MC  output  voltages  to  supply  various  loads.  An  improved 

VTR is observed. When the microgrid is connected to the utility grid, power flow is the 

main  objective.  The  performance  of  the  controller  is  tested  under  various  conditions 

including input disturbance and different loads. 

(5) An MC prototype is built  to support the research. The prototype hardware includes 

main circuit, drives, supplies, analog to digital conversion (ADC) conditioning circuits, 

and  sensor  board.  The  algorithm  is  implemented  in  Matlab  Simulink  with  C2000 

hardware  support  packages  for  TI  DSP  processors.  Various  experimental  tests  are 

carried out to support the proposed strategies. 
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1 

1 INTRODUCTION 

A matrix converter  (MC)  is composed of an array of controlled bidirectional switches 

that perform direct energy conversion without any bulky energy storage elements as an 

intermediate link. A three-phase direct MC comprises nine bidirectional semiconductor 

switches arranged in a 3×3 matrix form to realize the direct AC-to-AC conversion. MCs 

have several advantageous characteristics, such as compact volume, bidirectional power 

flow,  controllable  input  power  factor  and  sinusoidal  waveforms,  MCs  have  attracted 

research interest and many MC projects have been reported. The MC is regarded as an 

all-silicon  converter.  This  chapter  reviews  the  development  of  MC  technology, 

including topologies, control issues and application areas, and presents the background 

of this project. 

 

1.1 Literature Review 

AC-to-AC  converters  have  been  widely  applied  in  various  areas  in  the  real  world 

including  motor  drives,  renewable  generation,  grid  interface,  unified  power  flow 

controller  (UPFC).  In  industrial  applications,  AC-to-AC  power  conversion  is  usually 

accomplished  by  indirect  converters.  In  these  converters,  the  AC  power  is  firstly 

converted  into DC power by a  rectifier,  and  then  the DC power  is converted  into AC 

power  by  an  inverter.  The  rectifier  and  inverter  are  usually  connected  via  an 

intermediate  bulky  DC-link  capacitor.  A  typical  example  of  these  converters  is  the 

back-to-back converter as shown in Fig. 1.1. The use of the DC-link capacitor in these 
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converters  makes  the  equipment  volume  high,  reduces  the  lifetime  of  the  device, 

increases the design complexity and decreases the system efficiency. Therefore, it is of 

great  benefit  to  remove  the  DC  link  capacitor  or  propose  new  converter  topologies. 

Some research works have been dedicated to addressing this issue. It is believed that the 

AC-to-AC  converters  should  be  equipped  with  the  following  desirable  features: 

sinusoidal  input and output waveforms,  low harmonic component, bidirectional power 

flow, small volume energy-storage devices, controllable power factor [1]. MCs appear 

to be a possible solution since they can fulfill the above requirements. 

 

 

Fig. 1.1 Back to back converter topology. 

 

 

Fig. 1.2 Basic topology of the MC with filters. 

 

The  concept  of  direct  MC  circuit  appeared  in  the  literature  as  early  as  in  the  1970s 

[2][3].  There  has  been  extensive  research  since  the  work  published  by  Venturini  and 

Alesina in the 1980s [4]-[6]. A developed three-phase direct MC is shown in Fig. 1.2. In 

contrast  to  the conventional AC-DC-AC conversion,  the MC does not  require  the DC 
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capacitor  and  completes  the  power  conversion  in  one  stage.  The  absence  of  the  DC 

capacitor  reduces  the  volume,  enhances  the  efficiency,  increases  the  lifetime  and 

simplifies the control schemes. In the MC, nine semiconductor switches are arranged in 

a  3×3  matrix  form.  MCs  only  require  capacitors  in  the  filters  to  suppress  the  ripples 

generated by the switching actions [7] and these are smaller in size. MCs have received 

attention  because  of  their  advantages:  sinusoidal  input  and  output  waveforms, 

controllable power factor, bidirectional power flow and the compact feature [4]. 

1.1.1 The Switches for Matrix Converter 

The MC switches have to be bidirectional semiconductor devices because bidirectional 

current flow occurs, and this has to be controlled in both directions. However, a single 

device that can conduct current and block the voltage in both directions is currently not 

commercially  available  [8].  Therefore,  the  bidirectional  switches  are  usually  formed 

from several devices which are appropriately connected. For MCs, typical bidirectional 

switching  devices  are  usually  implemented  using:  (a)  a  diode  bridge  arrangement 

[1][8][9],  (b) a  reverse block arrangement  [8][10],  (c) a common emitter arrangement, 

or (d) a common collector structure [1][8][9][11], as shown in Fig 1.3. Here, insulated 

gate bipolar transistors (IBGTs) are used to represent the controlled switches. 

 

 

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

Fig. 1.3 Topologies for bidirectional switches: (a) diode bridge arrangement, (b) reverse block 

arrangement, (c) common emitter arrangement, (d) common collector arrangement. 

 

The configuration in (a) requires nine independent drive power supplies,  i.e., only one 

driver  supply  for each  switch cell. The  losses  are  relatively high  since  there  are  three 

devices in the conduction path. It is also difficult to control the current direction through 

the switch. 
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The arrangement (b) only requires two controlled switches. The anti-parallel diodes that 

that are usual  in  these power devices are  removed. Six  independent drive  supplies are 

required. 

The  structures  in  (c)  and  (d)  facilitate  the  bidirectional  control.  These  structures  are 

good  for  four-quadrant  commutation  control.  In  the  common  emitter  structure,  nine 

independent  driver  supplies  are  needed  to  control  the  IGBTs;  while  in  the  common 

collector configuration, only six power supplies are required [12]. The configuration in 

(c)  can  provide  an  inherent  auxiliary  commutating  current  path,  which  enables  the 

application of advanced commutation techniques [13]. 

The  development  of  semiconductor  device  technology  influences  the  properties 

(switching  frequency,  voltage  blocking  capability,  voltage  and  power  ratings,  etc.)  of 

converters. Fast and high-speed power switches are desirable as  the filter volume may 

be reduced by increasing the frequency [14]. The development of novel semiconductor 

devices such as SiC (silicon carbide) or GaN (gallium nitride) switches can potentially 

improve the performance of converters. 

1.1.2 Matrix Converter Topologies 

 

 

Fig. 1.4 Classification of AC-AC converters. 

 

MC topologies have been researched to expand the control range of the output voltage, 

reduce the number of semiconductor devices, improve the waveform quality, eliminate 

the  common mode voltage  and  decrease  the  switching  losses  [15].  As  summarized  in 

Fig. 1.4, The most notable MC  topologies  include  the direct MC,  indirect MC,  sparse 
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MC,  very  sparse  MC,  ultra-sparse  MC,  hybrid  MC  and  multilevel  MC.  Many  have  a 

maximum  voltage  transfer  ratio of  0.866,  such  as  the  sparse,  ultra-sparse,  very  sparse 

and inverting link MCs [16]. 

In addition to the three-phase to three-phase MC, other categories such as single-phase 

MC [17], single to two-phase MC [18], three to five-phase MC [19], and three to seven-

phase MC [20][21], have been explored in the literature. 

A  direct  MC  with  the  switch  cells  arranged  in  the  common  emitter  configuration  is 

shown  in Fig.  1.5.  In  this  topology,  there are nine bidirectional  switches and  they are 

composed of eighteen controlled switches (IGBTs) and eighteen diodes. This topology 

is also known as the traditional MC. 

 

 

Fig. 1.5 Diagram for direct MC. 

 

The indirect MC proposed in [22] is shown in Fig 1.6. As seen from this topology, the 

AC-to-AC  power  conversion  is  performed  indirectly,  but  the  DC  energy  storage 

element is not required. This topology consists of eighteen IGBTs and eighteen diodes. 

It is possible to reduce the number of semiconductor devices further to derive other MC 

topologies [1]. As suggested in [23], this topology enables improvement of the voltage 

transfer ratio and immunity against disturbances from supply sources by embedding an 

auxiliary design into the intermediate stage as shown in Fig. 1.7. The indirect MC can 

be regarded as a combination of a voltage source rectifier (VSR) and a voltage source 

inverter (VSI). Therefore, various modulation schemes can be used in both stages [4]. It 
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is easier and simpler to implement the switching modulation compared with the single-

state topology [24]. 

 

 

Fig. 1.6 Diagram for indirect MC proposed in [57]. 

 

 

Fig. 1.7 Indirect MC topology with auxiliary designs. 

 

The sparse MC, as shown in Fig. 1.8, consists of fifteen IGBTs and eighteen diodes. At 

least seven independent drive supplies are required in this configuration. This topology 

is  equivalent  to  the  indirect  MC  in  function  while  less  implementation  efforts  are 

needed  [16].  The  sparse  MC  contains  fewer  IGBTs  compared  to  the  indirect  MC. 

However, a significant disadvantage is the higher power losses because there are more 

semiconductors switches in the conduction path [15]. 
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Fig. 1.8 Diagram for sparse MC. 

 

To reduce the number of IGBTs further, the very sparse converter, as shown in Fig. 1.9, 

was proposed. This  topology  is composed of  twelve  IGBTs and  thirty diodes,  and  ten 

independent driver supplies are required. The number of controlled switches is reduced; 

however, the losses are increased, and the control range is reduced [15]. 

 

 

Fig. 1.9 Diagram for very sparse MC. 

 

If  only  unidirectional  power  flow  is  required,  the  ultra-sparse  MC,  as  shown  in  Fig. 

1.10, can be obtained. This topology has a sparser structure and it requires nine IGBTs 

and eighteen diodes [16]. This structure requires seven independent driver supplies. 
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Fig. 1.10 Diagram for ultra sparse MC. 

 

Table 1.1 Comparison of MCs. 

Converter Topology  No. of Transistors  No. of Diodes  No. of Drives 

Direct MC  18  18  6 

Indirect MC  18  18  8 

Sparse MC  15  18  7 

Very Sparse MC  12  30  10 

Ultra Sparse MC  9  18  7 

 

A comparison of the above topologies is presented in Table 1.1. The sparse, very sparse 

and ultra-sparse MCs can be regarded as indirect MCs. These indirect  topologies have 

the same second stage for DC to AC conversion. The power conversion of indirect MCs 

is still performed indirectly with two conversion stages. 

As a derivative of the MC, the multilevel MC has been proposed by  incorporating  the 

concept  of  multilevel  converter  with  an  MC  [1][25][26].  The  multilevel  MC  can 

produce better power quality because of its multilevel outputs. It also has the potential 

to  provide  a  solution  for  high-power  energy  conversion  [27].  However,  the 

semiconductor requirement and modulation complexity are increased [16].  

Another  derivative  is  the  hybrid  MC  which  combines  an  MC  with  another  converter 

type such as an inverter. The hybrid MC was proposed to address the limitations of the 

output  voltage.  Hybrid  MCs  are  capable  of  enlarging  the  control  range  of  the  output 

voltage  and  are  even  able  to  operate  under  unbalanced  grid  conditions.  However,  the 

topology structure is complicated and intricate control strategies are required [6][10]. 
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Fig. 1.11 Classification of MC control strategies. 

 

1.1.3 Modulation and Control Strategies 

Many modulation and control  strategies have been proposed for MCs [28]. Generally, 

the  modulation  strategies  can  be  classified  into:  1)  pulse  width  modulation  (PWM) 

methods  (carrier  based  and  space  vector modulation  (SVM))  [7],  2)  scalar  techniques 

(e.g.,  Venturini  method  [29]),  and  3)  other  control  strategies  (such as hysteresis  band 

[30][31], predictive control [32], sliding mode control [33], direct torque control (DTC) 

[34], fuzzy method [35] and neural networks [36]). These are summarized in Fig. 1.11. 

In addition, proportional-integral (PI) and proportional-resonant (PR) controllers based 

on the SVM have been investigated for the MC [37][38].   

The  Venturini  method  is  a  direct  modulation  technique.  Using  the  direct  transfer 

function approach, switch timings are directly calculated from input voltages and target 

output  voltages.  The  calculation  of  these  timings  is  cumbersome  for  practical 

implementation. Another significant drawback of this method is that the voltage transfer 

ratio  cannot  exceed  0.5  [39].  To  improve  the  voltage  transfer  ratio,  the  optimized 

Venturini method was proposed.  In  this method,  the voltage  transfer  ratio  is  improved 

from 0.5 to 0.866 by the third harmonic injection [12]. 

PWM  modulation  techniques  include  carrier-based  and  SVM.  In  the  carrier-based 

modulation,  the  input  power  factor  can  be  regulated  using  the  offset  voltage  and 

changing  the  slope of carrier  [40][41]. SVM  is a more popular method and  it  has  the 

potential  to make best  use  of  input voltage,  to  reduce  the number of  commutation,  to 

control  the  input power factor, and  to provide better power quality  [39][42]. Based on 

the  space  vector  representation,  SVM  combines  two  adjacent  vectors  and  zero  state 

vectors  to  generate  the  desired  reference  [24].  It  has  been  proved  that  SVM  can 
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generalize  the modulation  issue of MCs. There are direct and  indirect SVMs for MCs 

which will be explained in detail in the next chapter. 

Indirect  conversion  is  capable  of  controlling  output  frequency,  amplitude  and  input 

current  phase  displacement  [7][43].  This  method  can  decouple  the  modulation  of  the 

virtual rectifier stage and the virtual inverter stage, thus making it possible to combine 

different modulation strategies of  two  stages  [44].  In addition,  the  indirect conversion 

scheme  facilitates  the  analysis  of  input  voltage  unbalance  [45].  However,  indirect 

conversion  tends  to  be  replaced  by  the  direct  conversion  since  the  direct  scheme 

provides a better understanding of operation and modulation process due to the absence 

of a fictitious DC link [12]. 

Using SVM, closed-loop controllers, such as PI, PR and sliding mode controllers, have 

been investigated for the MC [37][38]. These controllers are simple and independent of 

the system model. PI controllers are industry-mature, and they have been used in a wide 

range of areas. However, there are significant steady-state errors when PI controllers are 

used  to  track  sinusoidal  variables.  Otherwise,  frame  transformations  are  required  to 

convert the sinusoidal variables into constant values, which results in a complex design 

and heavy computational burden. A modified PI controller with current feedforward is 

proposed  in  this  thesis  to  address  this  issue.  Another  possible  solution  is  the  PR 

controller. These topics will be discussed in detail in Chapter 4. 

Sliding  mode control  has  been  developed  for  the  three-phase  MC  [46].  Sliding  mode 

control can provide advantages such as stability against large disturbances, fast dynamic 

response  and  simple  implementation  [47].  It  has  improved  robustness  in  terms  of 

providing  fast  transient  responses  over  a  wide  range  of  operating  conditions  [48]. 

Sliding mode based direct power control was proposed for control of the power flow in 

a  transmission  line  [33].  It  enables  the  real-time  selection  of  adequate  state  space 

vectors  to  regulate  the  input  and  output  variables.  It  exhibits  robust  behaviour  and 

immunity against power system nonlinearity [33].  

Another  popular control  tool  for power  electronic  converters  including MCs  is  model 

predictive  control  (MPC)  [49].  With  the  development  of  microprocessors,  MPC  has 

become an increasingly researched topic in recent decades [50]. MPC utilizes a system 

model to predict future behaviour and selects an optimum switch action based on a user-

defined cost function. This controller can provide flexibility for the control of different 
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variables,  and  the  constraints  can  be  considered  in  the  controller.  In  the  literature, 

several MC predictive control studies have been reported. However, most focus on the 

control of sinusoidal output current [51][52]. In this thesis, predictive control is used to 

regulate  the  sinusoidal  output  voltage  and  power  flow.  This  work  is  presented  in 

Chapter 6. 

DTC  is  especially  relevant  when  an  MC  is  used  to  drive  an AC motor  [34][53]-[55]. 

This  controller  has been widely used  in high-performance motor drives because of  its 

fast torque dynamic response and robustness. A DTC of an MC-fed induction motor is 

presented  in  Chapter  5.  In  addition,  a  hysteresis  current  controller  is  designed  for  the 

MC  in  order  to  drive  an  AC  motor.  Both  fixed-band  and  sinusoidal-band  hysteresis 

controller  are  evaluated.  The  proposed  controller  is  simple  in  structure  and  provides 

good performance. This controller is explained in detail in Chapter 5. 

A  performance  comparison  of  some  MC  control  strategies  is  shown  in  Table  1.2. 

Among  these  controllers,  investigation  of  the  hysteresis  controller  for  MCs  remains 

underexplored. At present,  the Venturini method  is not attracting very much attention. 

However, research on SVM, DTC and predictive control is still very active. Predictive 

control  appears  to  be  a  promising  control  tool  because  of  its  simplicity,  good 

performance  and  flexibility.  It  can  include  additional  control  objectives  and  system 

constraints.  The  derivatives  of  predictive  control  for  power  converters  and  drives 

includes predictive current control, predictive voltage control, predictive power control 

and predictive torque control. 

 

Table 1.2 Comparison between some control techniques for MC. 

  Venturini  SVM  DTC  Predictive Control  Hysteresis Control 

Complexity  low  high  medium  low  very low 

Sampling Frequency  very low  low  very high  high  high  

Switching Frequency  very low  low  high  high  high 

Dynamic Response  good  good  fast  very fast  very fast 

Range of Application Area   narrow  wide  narrow  very wide  medium 
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1.1.4 Potential Applications Areas 

The  MC  can  be  applied  in  a  wide  range  of  areas  and  it  is  particularly  suitable  for 

applications  that  require a compact volume,  low weight and reliability  [56]. However, 

they have only been used in a low number of industry applications so far [15]. There are 

some  commercially  available  MC  products  and  modules.  Some  examples  of  these 

products  are  Yaskawa  FSDrive-MX1S  series,  U1000,  AC7,  Eupec  ECONOMAC 

FM35R12KE3ENG  and  Fuji  FRENIC-Mx.  Table  1.3  summarizes  the  current 

availability  of  MC  related  commercial  products.  In  this  table,  only  the  maximum 

available rating is listed for voltage and capacity, although products with lower ratings 

are  available.  In  addition  to  MC  products,  there  are  plenty  of  commercially  available 

power  switch modules  that  can be used  to construct  an MC.  As observed  from  Table 

1.3, most MC manufacturers target motor drive applications.  

 

Table 1.3 Summarized information of some MC related commercial products. 

Manufacturers  Product/Model 
Max. 

Voltage 
Max. 
Power 

Target 
Application 

Other 
Information/Feature 

Yaskawa  FSDrive-MX1S  6.6 kV  6 MVA  motor drive  energy-saving 

Yaskawa  U1000  480 V  800 HP  motor drive 
full regeneration, 

ultra-low harmonics 

Yaskawa  AC7  480 V  250 HP  motor drive  legacy product 

Yaskawa  Z1000U  480 V  350 HP 
HVAC 

applications 
low input distortion 

Eupec 
ECONOMAC 

FM35R12KE3ENG 
1200 V  42 kVA  unspecified  module 

Fuji  FRENIC-Mx  400 V  45 kW 
general 

industrial 
machines 

best suitable for 
elevators and cranes 

 

In the literature, the motor drive is the most widely investigated application area of MCs 

[36][57]-59]. The MC has also been proposed for the applications such as UPFC [60]-

[63], mobile utility power supply [64]-[66] and wind turbine applications [67]-[70]. The 

summarized information of these application areas is provided in Table 1.4. 
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Table 1.4 Summarized information of investigated applications areas of MC. 

 
Input and Output 

Frequency 
Applied Control 

Methods 
Investigation 

Breadth 
Comments 

Motor Drive  very different   DTC, MPC, FOC  very wide 
promising and 

developed 

UPFC  same   SVM, SMC  wide  developing 

Wind Turbine  very different  SVM, SMC, SVD1  medium  developing 

Utility Supply  different 
SVM, genetic algorithm, 

repetitive control 
medium  developing 

Grid Interface 
(Smart Grid) 

same or similar   MPC  narrow 
promising and 
underexplored 

      1 SVD – Singular Value Decomposition   

 

The  area  in  which  the  MC  has  most  potential,  both  in  industry  and  academia,  is  the 

motor drive [36][57]-[59], hence  it  is already used  in  this area. At  the moment, motor 

drive  applications  are  dominated  by  VSIs.  For  a  high  inertia  system  that  requires 

dynamic braking, the VSI based drive system usually requires a rectifier stage to supply 

the DC voltage and a braking chopper to absorb the kinetic energy generated from the 

motor deceleration, or back-to-back inverters are required for bidirectional power flow. 

Bidirectional  MC  power  flow means  that  an MC-based  drive  system  does  not  require 

the braking chopper for motor deceleration. Therefore,  the efficiency  is  improved and 

maintenance is alleviated. In the literature, several MC-fed motor drive control methods 

have  been  investigated.  These  include  DTC,  field-oriented  control  (FOC)  and  model 

predictive  control  (MPC).  The  tested  motor  types  include  the  induction  motor  and 

permanent magnet synchronous motor (PMSM). 

The  MC  has  been  investigated as  a  UPFC  in  flexible  alternating  current  transmission 

systems  (FACTS)  [60]-[63].  The  traditional  UPFC  employs  a  back-to-back  converter 

that can  fulfill  the AC-to-AC conversion  indirectly. The  traditional UPFC combines a 

static synchronous compensator (STATCOM, shunt controller) and a static synchronous 

series compensator (SSSC, series controller). These two controllers are connected by a 

DC  capacitor  link.  A  UPFC  can  improve  the  capacity  of  a  transmission  system. 

However,  the  capacitor  in  the  traditional  UPFC  produces  losses,  increases  the  weight 

and  volume,  reduces  equipment  lifetime  and  requires  DC  voltage  control.  No  DC 

capacitor  needed  in  an  MC  based  UPFC  (MC-UPFC).  This  structure  has  advantages 

such  as compact configuration,  less weight, bidirectional power  flow, high  efficiency, 
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controllable input power factor, and longer life cycle. Some research on the MC-UPFC 

has been carried out to test the performance and some good results have been reported. 

In  terms  of  application  in  wind  turbines,  the  MC  has  been  used  to  regulate  the 

performance of a wind generator and achieve the maximum power extraction [67]-[70]. 

The wind turbine generation is controlled to produce power over a wide range of wind 

speeds. A cage induction generator or a doubly-fed induction generator can be used with 

the latter utilizing a reduced-size converter between the grid and the rotor windings. In 

the  conventional  scheme,  the  DC-link  capacitor  almost  separates  the  control  of  the 

generator  and  grid.  For  the  MC  system,  the  generator  and  grid-side  quantities  are 

controlled simultaneously. Therefore, a better cooperative control can be achieved. The 

grid-side  reactive  power  can  be  effectively  regulated,  which  is  desirable  is  a  grid-

connected wind turbine. Many control strategies have been studied in this area. 

Another potential application area that has been investigated is the mobile power supply 

[64]-[66]. In this application, an MC is integrated with a variable speed diesel generator 

to  create  a  supply.  There  is  growing  interest  in  utilizing  static  power  converters  to 

supply high-performance AC power in the uninterrupted power supplies, programmable 

AC sources and mobile supply units. An MC based mobile AC ground supply unit has 

been proposed for the aircraft servicing [66]. The use of this unit removes the auxiliary 

power unit on the aircraft  that  is supplied by burning jet fuel. Therefore, the noise, air 

pollution, and maintenance are reduced.  

MCs can also be applied in microgrids for interfacing distributed renewable generation 

to the utility grid. However, this application area has not been investigated to any great 

extent. In terms of microgrid applications, there are two operation modes, i.e., islanded 

and  grid-connected  mode.  In  each  mode,  the  main  control  objectives  are  different.  In 

this  thesis,  the  MC  is  used  in  a  smart  grid  and  MPC  is  employed  as  the  control 

technique.  This  is  a  significant  application  that  needs  more  research  attention  and 

further investigation. 

 

1.2 Objectives and Significances 

The topic of interest of this thesis is the three-phase direct MC. Although this converter 

has  many  advantages,  there  are  some  noticeable  shortcomings  such  as  low  voltage 
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transfer  ratio,  sensitivity  to  the  grid  variations  and  complex  modulation.  Operational 

improvements  in  the  MC  have  been  studied  and  these  include  the  expansion  of  the 

output voltage  control  range  [11][13][23][39],  control methods  [28][29], commutation 

strategies  [12][71]-[73],  improvement  of  the  waveforms  quality  [1][16][43][56], 

reduction  of  the  number  of  devices  [24][74][75],  reduction  of  the  common  mode 

voltage  [15][45]  and  the  reduction  of  switching  losses  [42][45][76]-[78].  This  thesis 

aims at finding possible solutions to some of the above issues. 

The theoretical analysis of output voltage limitation was investigated in [6] and it was 

concluded  that  the  three-phase  direct  AC  to AC  converter  has  the  maximum  intrinsic 

output  voltage  limit  of  0.866  (√3/2).  This  drawback  hinders  the  wide  application  of 

MCs. A  transformer can be used  to  increase  the voltage  transfer  ratio  (VTR) either at 

the source or load side, but it would operate at either the grid or drive frequency, i.e., a 

relatively  low  frequency  so  that  the  transformer  volume  is  relatively  high,  and  the 

compactness  of  MC  is  affected.  In  addition,  the  overall  system  efficiency  is  reduced. 

Therefore, it is desirable to increase the VTR by modifying the topology or by revising 

the modulation strategies. 

Any distortion or  the  imbalance at  the  input  terminals will  be directly  reflected at  the 

output terminals because of the absence of an intermediate energy storage unit [79]. The 

MC is  then sensitive to  input variations, which is undesirable. Therefore, it  is of great 

benefit to reduce the influence of the input variations on the MC performance. Although 

some  work  has  tried  to  address  this  problem,  there  is  still  a  lot  of  room  for 

improvement.  

The  improvement  of  power  quality  is  beneficial.  With  increasing  penetration  of 

renewable  energy  systems  into  the  grid,  standards  and  codes  impose  more  stringent 

requirements  on  the  current  quality  and  harmonic  content.  Therefore,  if  it  can  be 

demonstrated that the MC can make a contribution to power quality improvement, and 

MC applications are likely to be expanded. 

With regards to applications, the focus of this thesis is the power flow controller, motor 

drive  and  smart grid. For motor drives,  most control methods  in  the  literature are not 

very practical to implement considering the processing capability of currently available 

microprocessors.  Therefore,  it  is  beneficial  to  propose  simple  methods  with  low 

computational burden.  
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With the development of distributed generation technology and  the smart grid, AC-to-

AC  converters  may  have  a  wide  range  of  applications  in  the  future;  they  can  be 

employed  to  link  renewable energy  resources and distributed energy generators  to  the 

grid. This  field needs  further  investigation. The solutions  to  these  issues will  result  in 

the improved performance and wider applications of MC. 

 

1.3 Contributions and Organization 

1.3.1 Contributions 

The main contributions of this work are summarized as follows: 

(1) A simple decoupling controller is designed for the matrix converter-based UPFC to 

regulate the power flow in a transmission system. The controllable regions of the MC-

UPFC are also analyzed. A design procedure for the closed-loop controller in the MC-

UPFC is presented. 

(2)  A  modified  PI  controller  is  proposed  for  the  improvement  of  the  steady-state 

performance  by  including  a  current  feedforward  path.  More  control  flexibility  is 

provided because of the feedforward controller. A PR controller is designed for the MC 

and this has good performance. 

(3)  A  hysteresis  current  controller  is  proposed  for  the  MC  to  drive  AC motors.  Both 

fixed-band  and  sinusoidal-band  hysteresis  controllers  are  investigated,  and  their 

performance  is  compared.  The  hysteresis  controller  is  a  very  simple  and  practical 

controller for MC. For the MC-base motor drive, a DTC technique is also investigated. 

(4)  MPC  is  investigated  to  control  the  MC.  This  scheme  is  used  in  an  MC  based 

microgrid. In the islanded mode, predictive voltage control is employed to regulate the 

MC output voltages to supply various loads. An improved VTR is observed. When the 

microgrid  is  connected  to  the  utility  grid,  power  flow  is  the  main  objective.  The 

performance  of  the  controller  is  tested  under  various  conditions  including  input 

disturbance and different loads.  

(5) An MC prototype is built  to support the research. The prototype hardware includes 

main circuit, drives, supplies, analog to digital conversion (ADC) conditioning circuits, 

and  sensor  board.  The  algorithm  is  implemented  in  Matlab  Simulink  with  C2000 
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hardware  support  packages  for  TI  DSP  processors.  Various  experimental  tests  are 

carried out to support the proposed strategies. 

1.3.2 Organization of Thesis 

This  thesis  consists  of  eight  chapters  in  total.  This  chapter  introduces  the  MC, 

summarises the literature review and outlines the contributions and organization of the 

thesis. In Chapter 2, the fundamentals of a direct MC are introduced as a foundation for 

the  work  reported  in  this  thesis. Chapter  3 presents  the  MC based  UPFC.  The MC  is 

used  to  control  the  power  flow  in  a  transmission  system.  In  Chapter  4,  PI  and  PR 

controllers are proposed for the improvement of the steady-state tracking performance. 

These controllers are used to control the output current of a direct MC. In Chapter 5, the 

work  on  the  MC fed  AC  motor drives  is  presented.  Chapter 6  presents  the  predictive 

control based MC for microgrid applications. 
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2 MATRIX CONVERTER 

FUNDAMENTALS 

In  this  Chapter,  the  fundamentals  of  the  matrix  converter  (MC)  are  introduced.  Both 

indirect  and  direct  space  vector  modulation  (SVM)  techniques  are  described.  SVM  is 

based on pulse width modulation (PWM) theory  to synthesize  the  instantaneous space 

vector representation of the desired output voltages and input currents. It is a developed 

and commonly used control strategy for MCs and other converters. Then the four-step 

commutation  technique  is  introduced followed by  the clamp circuit  to protect  the MC 

from the harmful overvoltage. 

 

2.1 Matrix Converter Basics 

A  three-phase  direct  MC  is  shown  in  Fig.  2.1.  It  consists  of  nine  bidirectional 

semiconductor  switches.  The  switch  matrix  is  arranged  so  that  any  output  can  be 

connected to any input. The arrangement of these switches forms a 3×3 switch matrix as 

expressed by 

a Aa Ba Ca A A

b Ab Bb Cb B B

c Ac Bc Cc C C

v S v

v S S

v S S

vS S

S v S

vS

v

v

       
               
              

                                              (2.1) 
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, ,

1,( , , )Xx
X A B C

S x a b c


                                                            (2.3) 

where S and its transpose ST are switch matrices. These can be used to control the MC 

output  voltages  and  input  currents.  The  elements  SXx  in  the  switch  matrix  can  be 

assigned a value of one for the ON state and zero for the OFF state. As a result, there 

are  29  =  512  switch  combinations  in  total  in  a  three-phase  direct  MC.  Based  on  the 

measurement  of  vA,  B,  C  and  ia,  b,  c,  the  voltages  and  currents  va,  b,  c  and  iA,  B,  C  can  be 

calculated respectively, which will be used in the prediction models. 

 

 

Fig. 2.1 A three-phase direct MC system with input filters.     

 

The  conditions  (2.3)  are  used  to  exclude  switch  states  that  short-circuit  the  inputs 

(usually  voltage  sources)  and  open-circuit  the  outputs  (usually  inductive  loads). 

Otherwise,  overcurrent  and overvoltage  will  be generated  which  can damage  devices. 

Therefore, there are 27 switch states allowable in the matrix and they correspond to 27 

control actions. This is a finite control set for the model predictive control. 

 

2.2 SVM 

SVM  is  a  PWM  technique  for  synthesizing  the  instantaneous  space  vector 

representation  of  the  desired  output  voltages  and  input  currents  by  selecting  the 
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appropriate available input voltage and output current vectors [1]. There are two types 

of SVM for the MC; i.e., direct and indirect SVM. 

2.2.1 Direct SVM 

In  SVM,  the  voltages  and  currents  are  expressed  in  space  vector  form.  Consider  the 

balanced three-phase input voltages applied to an MC: 

sin( )

sin( 2 / 3)

sin( 2 / 3)

A i i

B i i

C i i

v V t

v V t

v V t



 

 



 

 

                                                              (2.4) 

where  Vi  is  the  amplitude  of  input  phase  voltages  and  ωi  =2πfi  is  the  input  angular 

frequency. The MC output current can be expressed as 

sin( )

sin( 2 / 3)

sin( 2 / 3)

a o o o

b o o o

c o o o

i I t

i I t

i I t

 

  

  

 

  

  

                                                       (2.5) 

where Io is the amplitude of output currents, ωo = 2πfo the output angular frequency and 

φo the angle difference between the output voltage and output current. The three-phase 

system can be expressed by space vectors by using the transformation: 

 2
1 2 3

2

3
Sx x x x                                                                (2.6) 

where  x1,2,3  are  the  variables  in  the  three-phase  system,  α  =  e  j(2π/3),  and  xs  is  the 

corresponding  space  vector  after  the  transformation.  The  desired  output  voltages  and 

input currents are 
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b o o
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  
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                                                   (2.7) 
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 

  

  

 

  

  

                                                   (2.8) 

They are transformed using (2.6) to determine the location of the desired vectors at any 

instant.  Here  Vo  and Ii  are  the  amplitudes  of  the  expected  output  voltages  and  input 

currents, φi the input power factor angle and φ the expected output voltage phase angle. 
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Table 2.1 Active states of MC switch states. 

No.  Switch  states 

states 

Output voltage vectors  Input current vectors      Group 

+1 
 

0
1

2
sin

63

j
i iV V t e


 



 
  

   
  6

1

2
sin

3

j

o o oI I t e


 


  
 

 

active 

states 

+2 
 

0
2

2
sin

23

j
i iV V t e


 



 
  

   
  2

2

2
sin

3

j

o o oI I t e


 


  
 

 

+3 
 

0
3

2 5
sin

63

j
i iV V t e


 



 
  

   
 

7

6
3

2
sin

3

j

o o oI I t e


 


  
 

 

-1 
 

j×0
-1 i i

2 π
V =- Vsin ω t+ e

63

 
 
   

 
-

6
-1

2
- sin -

3

j

o o oI I t e


 



 

 

-2 
 

0
2

2
sin

23

j
i iV V t e


 



 
   

   
  2

2

2
sin

3

j

o o oI I t e


 


   
 

 

-3 
 

0
3

2 5
sin

63

j
i iV V t e


 



 
   

   
 

7

6
3

2
sin

3

j

o o oI I t e


 


   
 

 

+4 
  2

3
4

2
sin

63

j

i iV V t e







 
  

   

6
4

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
   

   

 

+5 
  2

3
5

2
sin

23

j

i iV V t e







 
  

   

2
5

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
   

   

 

+6 
  2

3
6

2 5
sin

63

j

i iV V t e







 
  

   

7

6
6

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
   

   

 

-4 
  2

3
4

2

63

j

i iV V sin t e







 
   

   

6
4

2 2

33

j

o o oI I sin t e


 




 
    

   

 

-5 
  2

3
5

2
sin

23

j

i iV V t e







 
   

   

2
5

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
    

   

 

-6 
  2

3
6

2 5
sin

63

j

i iV V t e







 
   

   

7

6
6

2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
    

   

 

+7 
  4

3
7

2
sin

63

j

i iV V t e







 
  

   

6
7

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
   

   

 

+8 
  4

3
8

2
sin

23

j

i iV V t e







 
  

   

2
8

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
   

   

 

+9 
  4

3
9

2 5
sin

63

j

i iV V t e







 
  

   

7

6
9

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
   

   

 

-7 
  4

3
7

2
sin

63

j

i iV V t e







 
   

   

6
7

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
    

   

 

-8 
  4

3
8

2
sin

23

j

i iV V t e







 
   

   

2
8

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 

 
    

 



 

 

-9 
  4

3
9

2 5
sin

63

j

i iV V t e







 
   

   

7

6
9

2 2
sin

33

j

o o oI I t e


 




 
    

   

 

 

As  discussed  previously,  there are  27  switch combinations  allowable  in  a  three-phase 

direct MC. These combinations can establish different vectors and they can be classified 

into the following three groups, as shown in Tables 2.1 and 2.2. 

Group I  (Active  vectors):  two  outputs  are  connected  to  the  same  input  while  the 

remaining output is connected to one of the other inputs. These 18 active vectors have 
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fixed direction, but their amplitudes vary with an instantaneous value equal to the input 

voltage. 

Group II  (Zero  vectors):  all  three  outputs  are  connected  to  the  same  input.  These  3 

vectors have zero amplitude and arbitrary directions. 

Group III (Rotating vectors): all three outputs are connected to different inputs. These 6 

rotating vectors rotate with fixed amplitudes. 

 

Table 2.2 Zeros states and rotating states of MC switch states. 

No.  Switch states  Output voltage vector  Input voltage vector  Group 
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In  the  Switch  states  column  of  Tables  2.1  and  2.2,  a  solid  circle  means  the 

corresponding switches are turned on, for example, SAa, SBb and SBc are turned on in the 

case of switch No. +1. Among  the 27 available states, only 21 states (18 active and 3 

zero  states)  are  considered  useful  in  SVM  to  synthesize  the  desired  output  voltage 

vectors and  input current vectors  [2], which  limits  the  flexibility. The  rotating vectors 

cannot be usefully utilized since  it  is difficult  to  locate  them.  In contrast, all 27 states 

can  be  involved  in  model  predictive  control  (MPC)  [3],  so  the  flexibility  can  be 

improved further using this simple control method. The active vectors are plotted in Fig. 

2.2 and they form hexagons. 
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(a)                                                                                        (b) 

Fig. 2.2 Space vector hexagons for known input voltages and output currents. 

 

Table 2.3 Look-up table of the vector combinations to synthesize the output voltage and input currents. 

Sector number of the output voltage vector 

Sector 
number of 

input 
current 
vector 

1, 4  2, 5  3, 6 

1, 4  +9, +7, +3, +1  +6, +4,+9, +7  +3, +1, +6, +4 

2, 5  +8, +9, +2, +3  +5, +6,+8, +9  +2, +3, +5, +6 

3, 6  +7, +8, +1, +2  +4, +5,+7, +8  +1, +2, +4, +5 

Times  tx1  tx2  ty1  ty2  tx1  tx2  ty1  ty2  tx1  tx2  ty1  ty2 

 

 

(a) 
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(b) 

Fig. 2.3 Synthesis of the desired output voltage and input current vectors. 

 

In  an SVM  scheme,  the  adjacent  vectors  nearest  to  the  required vector  are  utilized  to 

synthesize  the  required  vectors.  The  use  of  non-adjacent  vectors  may  produce  higher 

total  harmonic  distortion  (THD)  and  switching  losses  [4].  The  chosen  vectors  must 

accomplish  the  synthesis  of  both  output  voltages  (2.7)  and  input  currents  (2.8)  at  the 

same time, and they are summarized and tabulated in Table 2.3. 

To explain the algorithm, without loss of generality,  it is assumed that, at a given time 

instant, both the desired output voltage and input current vectors appear in sector ① of 

each hexagon shown  in Fig. 2.3. The expected output voltage and  input current  space 

vectors can be decomposed into Vα and Vβ, Iγ and Iδ  respectively as shown in Fig. 2.3. 

Once the switch states are determined (Table 2.3), the corresponding working times for 

each switch are calculated. According to Figs. 2.2, 2.3 and Table 2.3, the working times 

for applied vectors are formulated as (more details can be found in Appendix A) 
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where 0 ≤ θ ≤ π/3 is the angular difference between the desired output space vector Vos 

and its corresponding right-hand adjacent vector Vα. 0 ≤ ρ ≤ π/3 is the angle between the 

desired input space vector Iis and its corresponding right-hand adjacent vector Iγ. tx1, tx2 

and ty1, ty2 are working times for the selected vectors and Ts is the cycle period. m and n 

denote  (m,  n =  1,  2,  3,  4,  5,  6)  the  mth  output  voltage  vector  sector  and  the  nth  input 

current vector sector.  If any of the working times are negative, then the corresponding 

negative vector  should be selected  instead of  the assumed positive vector as shown  in 

Table  2.3.  Note  that  correct  commutation  techniques  and  switching  sequences  are 

necessary to improve waveforms quality and avoid contingencies caused by unexpected 

short or open circuits. However, they are not discussed here. 

2.2.2 Indirect SVM 

In indirect SVM, the virtual DC link, shown in Fig. 2.4, is used to divide the modulation 

into a voltage source rectifier (VSR) stage and a voltage source inverter (VSI) stage [5]. 

It is worth noting that the virtual DC link does not really exist in the MC. It is only used 

for  explaining  the  modulation  technique.  By  applying  SVM  to  each  stage,  and  then 

combining them, the overall indirect SVM is obtained. 

 

 

Fig. 2.4 Indirect SVM illustration with virtual DC link. 
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(a). SVM for the Virtual Rectifier 

In  the  virtual  VSR,  the  main  objective  is  to  synthesize  the  input  currents.  The  input 

currents  generated  from  the  DC-link  currents  can  be  transformed  into  space  vectors 

using (2.5). There are nine possible switch combinations, including 6 non-zero vectors 

and  three  zero  vectors  (Table  2.4),  generated by  the  available  current  in  the  DC  link. 

These switch combinations correspond to VSR current vectors as plotted in Fig. 2.5(a). 

From Fig. 2.4, the input currents can be controlled by controlling the switch matrix: 

A PA NA

B PB NB

C PC NC

i S S
I

i S S
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i S S


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   
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         

      

                                                  (2.16) 

In (2.15) and (2.16), each switch element can have two different values (1 for ON state 

and 0  for  OFF  state).  In  order  to exclude  the  switch  states  that  short  circuit  the  input 

voltage  sources,  the  constraints  of  SPA+SPB+SPC =  1  and  SNA+SNB+SNC  = 1  have  to  be 

applied; otherwise, an overcurrent will be generated at the input terminals. 

 

Table 2.4 Possible switch combinations of the VSR. 
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(a)                                                                 (b) 

Fig. 2.5 (a) VSR current space vectors hexagon, (b) space vector synthesis. 

 

The nine VSR current vectors described above are used to synthesize the desired input 

currents. The desired input current vectors are synthesized with a combination of these 

vectors depending on its sector  location. In each sector,  two adjacent non-zero vectors 

and one zero vector are used  to  synthesize  the desired vector as  shown in Fig. 2.5(b). 

For example, if the desired current vector is located in sector ①, then IR1, IR6 and a zero 

vector  will  be  selected  in  the  corresponding  switching  cycle.  The  prescribed  working 

time for each vector is calculated using 

2
sin

33
i

R R s

I
t T

I







 
  

 
                                                   (2.17) 

    
2

sin
3

i
R R s

I
t T

I
 



                                                          (2.18) 

 0R s R Rt T t t                                                               (2.19) 

        
2

3
i

i

I
m

I
                                                                        (2.20) 

where tRδ and tRγ are the times for the application of non-zero vectors; tR0 is the time for 

the application of zero vectors; Ts is the switching period; and mi is the VSR modulation 

index.  
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(b). SVM for the Virtual Inverter 

In the virtual VSI, the control objective is to synthesize the output voltages. The output 

voltages generated from the DC-link voltages can be described as space vectors using 

(2.4). Eight vectors are obtained including six non-zero and two zero vectors. They are 

summarized in Table 2.5. These VSI voltage vectors form a hexagon as plotted in Fig. 

2.6(a). 

 As  shown  in  Fig.  2.4,  the output  voltages  can  be  regulated  by  controlling  the  switch 

matrix in: 

a Pa Na

b Pb Nb

c Pc Nc
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Here the constraints of SPa+SNa = 1, SPb+SNb = 1 and SPc+SNc = 1, are applied to avoid 

the  switch  states  that  open-circuit  the  inductive  loads;  otherwise,  overcurrent  will  be 

generated at the output terminals. 

 

Table 2.5 Possible switch combinations of the VSI. 
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(a)                                                                 (b) 

Fig. 2.6 (a) VSI current space vectors hexagon, (b) space vector synthesis. 

 

The eight VSI voltage vectors are employed to synthesize the desired output voltage. In 

a similar manner to the VSR, the working times for the vectors are calculated using 
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where tIα and tIβ are the times for the applications of non-zero vectors; tI0 is the time for 

the application of zero vectors and mv is the VSI modulation index. The selection of zero 

vectors in both SVMs should benefit the reduction of switching actions, thus switching 

losses. 

(c). Overall Modulation 

Combining  the  VSR  and  VSI  stages,  the  overall  SVM  for  the  whole  MC  can  be 

obtained. Based on (2.15), (2.16), (2.21) and (2.22), the switch matrix S can be derived 

as: 
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where Sij  (i = P, N,  j = A, B, C, a, b, c or  i = A, B, C,  j = a, b, c) are  the switches as 

shown in Figs. 2.1 and 2.4. 

Every element in the 3 by 3 matrix in (2.27) corresponds to one switch in the MC. For 

example, the first element SAa indicates the connection of the input phase A to the output 

phase a. This is equivalent to the connection of A to a through (SPA and SPa) or through 

(SNA and SNa), as shown in Fig. 2.4. Applying the same rule, the MC switch states can be 

determined. Hence the corresponding times tγα, tδα, tγβ, tδβ and t0 in the MC are given by 
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where 0 ≤ θR (θI) ≤ π/3  is  the angle between the desired space vector  IRS (VIS) and the 

right-hand  adjacent  vector  IRγ  (VIα);  m =  mi×mv  is  the  modulation  index  and  Ts  is  the 

cycle  period.  Therefore,  the  input  currents  and  output  voltages  of  the  MC  can  be 

controlled. 

2.3 Commutation Techniques 

For the safe operation of an MC, the issue of commutating the current path between the 

bidirectional  switches  should  be  considered.  As  presented  earlier,  the  constraint  (2.3) 

has  to  be  applied  in  an  MC  to  prevent  overvoltage  and  overcurrent.  However,  this 

constraint  can be violated during  the  transitioning  from one switch  state  to another  in 

practical  systems.  To  demonstrate  current  commutation  in  an  MC,  it  is  sufficient  to 

consider a two-phase to single-phase converter, as shown in Fig. 2.7. The commutation 

rules explained below apply to all scenarios of the three-phase MC. 

As an example,  consider  the case where  the  input phase A  is  supplying current  to  the 

load connected to the output phase a, as shown in Fig. 2.7(a). The switches SAa1 and SAa2 

are  turned  on while SAa2  is  not  conducting  the  current.  The  switches  SBa1  and  SBa2 are 

turned  off.  If  a command  to  change  the  connection  to  input phase  B  is  requested,  the 

connection  shown  in  Fig.  2.7(b)  should  be  achieved.  Without  a  proper  commutation 

strategy, the short circuit at the input terminal or the open circuit at the output terminal 

will  occur.  These  will  result  in  overcurrent  and  overvoltage  that  can  cause  switch 

breakdown, since the input sources are usually voltage sources and the loads are usually 

inductive loads. 

To  change  the  current  path,  assume  the  switches  SBa1  and  SBa2  are  turned  on  first,  a 

short-circuit  path  appears  between  input  phase  A  and  B.  An  overcurrent  will  be 

generated.  In  comparison,  if  the  switches  SAa1  and  SAa2  are  turned  off  first,  the  load 

current  path  is  cut  off,  which  leads  to  an  overvoltage.  Therefore,  an  appropriate 

commutation strategy should be designed and applied. 
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(a)                                                                                          (b) 

Fig. 2.7 Demonstration of commutation of current paths. 

 

The commutation in an inverter is normally achieved by applying a dead time between 

the  switching  of  devices  in  each  output  leg;  however,  this  is  not available  in an MC. 

There  is  no  freewheeling path  in MCs;  therefore,  the  current commutation becomes a 

difficult  task [6]. The commutation  in MCs can be implemented based on  the  relative 

value of input voltages or the direction of output currents. To avoid a short circuit at the 

input  side  and  open  circuit  at  the  output  side,  an  appropriate  commutation  scheme 

should  be  employed.  If  the  commutation  time  can  be  reduced,  the  power  quality  of 

output waveform can be improved [7]. An appropriate commutation strategy can reduce 

the switching losses and improve the efficiency.  

Bidirectional switches make it possible to commutate from one phase to another without 

causing  overcurrent  from  short-circuiting  the  input  lines  or  causing  overvoltage  from 

open-circuiting  output  lines  in  an  MC.  Various  commutation  approaches  have  been 

designed  by  researchers  [7]-[10].  The  current-direction-based  commutation  strategy 

needs to detect the direction of output currents. This is usually difficult because of the 

uncertainties,  especially  during  the  zero  crossings.  In  terms  of  voltage-based 

commutation,  the  relative  amplitude  of  input  voltages  is  needed  to  determine  the 

switching states [8]. Incorrect information about the output current direction and relative 

magnitude  of  the  input  voltage  can  lead  to  wrong  switch  actions  that  can  generate 

harmful  overvoltage  or  overcurrent.  The  hybrid  commutation  approach  requires  both 

output  current  and  input  voltage  information,  which  obviously  demands  more 

measurement devices. 
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The  output-current-based  commutation  method  has  an  obvious  advantage  over  the 

input-voltage-based  commutation  strategy.  The  required  commutation  time  in  output-

current-based  commutation  is  considerably  lower  than  that  in  input-voltage-based 

commutation. This is because turning on the incoming device is faster than turning off 

the  outgoing  device.  The  four-step,  three-step,  two-step  and  single-step  commutation 

methods  based  on  the  input  voltage  magnitude  and  the  output  current  direction  are 

explained in [7]. Here the current-direction-based four-step commutation is explained. 

 

 

Fig. 2.8 Illustration diagram of the four-step commutation when load current is positive. 
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Fig. 2.9 Illustration diagram of the four-step commutation when load current is negative. 

 

As  shown  in  Fig.  2.8,  if  the  load  current  is  positive  as  indicated  by  the  arrow  in  the 

current  path,  four-step  commutation  is  performed  as  follows.  Step  1:  switch  SAa2  is 

turned off first. The current path is not cut off since SAa2 does not conduct current at this 

moment. Step 2: switch SBa1 is turned on. This does not produce the short-circuit current 

path  because  both  SAa1  and  SBa1  conduct current  in  the  same  direction.  Step  3:  switch 

SAa1  is  turned  off.  By  doing  this,  the  current  path  changes  from  phase  A  to  B.  The 

current  path  is  maintained.  Step  4:  switch  SBa2  is  finally  turned  on.  Bidirectional 

capability is maintained. The timing diagram for these steps is shown at the bottom of 

Fig. 2.8. 

Similarly,  if  the  current  direction  is  reversed  as  shown  in  Fig.  2.9.  The  four  steps  to 

perform the commutation are as follows. Step 1: switch SAa1 is turned off first. Step 2: 

switch SBa2 is turned on. Step 3: switch SAa2 is turned off. Step 4: switch SBa1 is finally 

turned on. The timing diagram is shown at the bottom of Fig. 2.9. 

As  mentioned  earlier,  output-current-direction-based  commutation  can  reduce  the 

commutation  time.  Ideally,  the commutation  time can be  reduced  to zero. As a  result, 

four-step commutation can be amended  to  two-step commutation. This  is achieved by 
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combining steps 1 and 2 into one step and combining steps 3 and 4 into the other step. 

This  is because  turning on  the  incoming device  is  faster  than  turning off  the outgoing 

device. However, this disables the bidirectional path of the switch in steady state. 

 

2.4 Clamp Circuit 

A  detrimental  overvoltage  can  be  generated  at  the  output  terminal  by  a  control 

malfunction,  commutation  failure,  switch  breakdown  or  intentional  emergency  shut-

down of  the converter. A diode clamp circuit  is usually used  in  the MC to protect  the 

switches from the destructive overvoltage. A typical clamp circuit used in the direct MC 

to protect  the devices from the harmful overvoltage is shown in Fig. 2.10. This clamp 

circuit  is  simple,  and  it  consists  of  two diode bridge  rectifiers  that are  connected  in a 

back-to-back structure, and a capacitor and resistor. The diodes are fast-recovery diodes. 

The capacitor is used to absorb energy caused by the overvoltage and the resistor is used 

to discharge the capacitor. A parameter design of the clamp circuit can be found in [11]. 

 

 

Fig. 2.10 The diode clamp protection circuit in the MC. 

 

Under  normal  conditions,  the  amplitude  of  the  output  voltage  is  lower  than  the  input 

voltage  in  the  MC.  Therefore,  only  the  left-hand-side  rectifier  works  while  the  right-

hand-side  rectifier  is  blocked.  However,  if  overvoltage  is  generated  at  the  output 
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terminal,  the  right-hand-side  rectifier will work while  the other  rectifier  is  blocked. A 

freewheeling path is provided via the rectifier. Therefore, the energy at the output side 

can  be  absorbed  by  the  capacitor.  Once  the  overvoltage  disappears,  the  capacitor 

discharges  through  the  resistor,  and  then  the  clamp  circuit  works  under  normal 

conditions. 

 

2.5 Summary 

This chapter introduces the basic operation of the MC including switch matrices, direct 

and  indirect SVMs,  the four-step commutation  technique and the clamp circuit. Direct 

and  indirect  SVM  have  very  similar  performance  while  the  direct  SVM  provides  a 

better understanding of MC principles. For safe operation, a commutation technique and 

protection  devices  are  necessary.  These  operating  principles  will  be  used  in  the 

following chapters for the controller implementation and hardware development. 
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3 D-Q COUPLING CONTROL 

FOR POWER FLOW CONTROL 

Flexible  alternating  current  transmission  system  (FACTS)  devices  are  essential 

components of a modern transmission system. They can enhance the controllability and 

elevate the transfer capacity of an electrical network. The unified power flow controller 

(UPFC)  is  known  as  the  most  versatile  device  in  the  FACTS  family.  This  chapter 

studies a matrix converter  (MC) based UPFC (MC-UPFC) structure  to  regulate active 

and  reactive  power  in  a  transmission  system.  In  contrast  to  the  conventional  UPFC, 

there  is no  requirement  for an energy storage element  in  this structure. This  results  in 

various  benefits  including:  decreased  system  volume,  improved  efficiency,  prolonged 

lifetime,  reduced  maintenance  and  removal  of  the  DC-link  control.  The  controllable 

regions are analyzed and graphically obtained for  the MC-UPFC, which facilitates  the 

selection  of  correct  UPFC  ratings.  The  working  principles  and  a  model  of  the  MC-

UPFC  are  put  forward  and  discussed.  Direct  space  vector  modulation  (SVM),  as 

explained  in  Chapter  2,  is  used  here.  Using  SVM,  PID  controllers  are  developed  to 

control  power  flow  in  a  double-line  transmission  system.  In  addition,  decoupling 

controllers  are  derived  by  feeding  back  the  coupling  components  into  controllers. 

Numerical  simulation  results  for  a  double-line  transmission  system  corroborate  the 

feasibility and effectiveness of the control. 
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3.1 Introduction 

FACTS devices are able  to control  power  flow efficiently,  enhance  system  reliability, 

mitigate congestion and increase transmission capacity. This can alleviate  the problem 

of continuously increasing electricity demand and provide potential solutions to multi-

objective problems  in modern power  industries  [1,  2]. A UPFC uses power electronic 

technology to control transmission system parameters, such as voltage amplitude, phase 

angle  and  line  equivalent  impedance,  either  simultaneously  or  selectively  [3].  It  has 

been  recognized  as  the  most  versatile  FACTS  device  [4,  5].  Unlike  other  FACTS 

devices, a UPFC can control active and reactive power, or adjust system parameters by 

injecting  a  series  voltage  with  the  desired  amplitude  and  phase  angle  into  the 

transmission  line.  The  theoretical  transmission capacity potential  can be  realized,  thus 

increasing  the  practical  capacity  of  existing  systems  with  an  essential  stability  level. 

System stability can be enhanced by injecting or compensating the required active and 

reactive  power.  The  UPFC  was  designed  to  solve  power  delivery  problems,  such  as 

real-time  control,  dynamic  compensation,  and  multifunctional  flexibility  [6].  Current 

active  research  on  the  UPFC  mainly  addresses  new  controller  design  [1],  optimal 

location and size determination [7, 8], impacts on system devices [9], and new topology 

development such as transformerless UPFCs [10, 11] and MC-UPFCs [12-14]. A back-

to-back  converter  is  the  core  of  UPFC  and  its  linear  operating  regions  have  been 

evaluated recently in [15]. The MC-UPFC is a promising technology and more work is 

needed for its development. 

 

  

Fig. 3.1 Conventional UPFC system in a transmission line. 
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Fig. 3.2 Back-to-back converter topology in the UPFC. 

 

The traditional UPFC system in a  transmission  line is shown in Fig. 3.1. It employs a 

back-to-back  converter  (as  shown  in  Fig.  3.2.)  which  can  fulfill  indirect  AC-to-AC 

conversion  (AC/DC/AC).  This  structure  usually  consists  of  two  voltage  source 

converters  (VSCs):  a  shunt  VSC,  which  acts  as  a  static  synchronous  compensator 

(STATCOM); and a series VSC, which acts as a static synchronous series compensator 

(SSSC).  They  are  back-to-back  connected  with  a  capacitor  across  the  DC  link  for 

energy storage. The STATCOM is connected in parallel with the transmission line by a 

transformer  and  it  can  work  as  a  controllable  current  source,  thus  giving  dynamic 

compensation of  the reactive power. The SSSC is connected  in series with  the system 

and it can generate a series voltage with controlled amplitude and phase angle in order 

to adjust the system parameters, thereby facilitating active power exchange between the 

transmission line buses and the control of reactive power. Therefore, the power transfer 

capacity  of  a  transmission  line  can  be  controlled  in  a  flexible  manner.  However,  the 

capacitor  in  the  conventional  UPFC  introduces  extra  losses,  increases  the  weight  and 

volume,  requires  DC  voltage  control  and  deteriorates  with  time  [16].  Work  has  been 

carried out aimed at  the removal of  the DC-link capacitor [17]. However,  the DC link 

still exists resulting in the requirement for DC voltage control. 

Energy storage elements are not required in the MC, as illustrated in Fig. 3.3 (simplified 

from  Fig.  1.2).  This  arrangement  has  attracted  research  because  of  its  compact 

configuration,  bidirectional  power-flow  capability,  high  efficiency,  controllable  input 

power factor, and longer life cycle [18]. The MC gives direct AC-to-AC conversion and 

it can be regarded as a competitive alternative to the back-to-back converter in various 

applications [19].  In  fact,  the MC and  its derivatives have found applications [20-22], 

and  they  are  especially  attractive  for  applications  where  the  system  volume  is  a 
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significant  issue,  e.g.,  in  aerospace  applications  [23].  There  are  examples  of  the 

industrial  application  of  MCs.  Several  manufacturers,  such  as  Yaskawa  [24],  Eupec 

[18][25] and Fuji [26], have produced commercial MC modules and products. For  the 

Yaskawa MX1S series of MCs, the nominal power capacity can reach 6 MVA. Hence, 

the  MC  is  a  promising  candidate  for  industrial  applications  such  as  motor  drives, 

interfacing different systems, microgrid and power flow control. 

 

 

Fig. 3.3 The MC system with the input filters and loads. 

 

Since  the concept of MC-UPFC was  reported  in  [27],  further work has developed  the 

understanding  of  its  controller.  Although  existing  literature  is  limited,  they  have 

adequately demonstrated the ability of the MC to work as a power flow controller [28]. 

A  two-stage  control  design  is  needed  in  this  application;  the  first  stage  is  the  MC 

modulation and the second stage is power flow control. These stages are closely related 

to  the controllable system regions.  In terms of the first stage, SVM [29] can make the 

best  use of  the  input voltage while  reducing  the number of commutations, controlling 

the input power factor independently and providing better power quality; therefore, this 

work  adopts  direct  SVM  for  the  MC  modulation.  Regarding  the  MC-UPFC,  one 

significant contribution  is from [16],  in which a direct power controller was designed, 

and good results were obtained, although the controller is complex due to the nonlinear 

sliding mode controller involved in the control scheme. A complex vector synchronous 

frame  PI  current  regulator  was  proposed  in  [30]  in  order  to  improve  the  transient 

response, which is limited in traditional PI current controllers due to its dependence on 
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system  synchronous  frequency.  The  obtained  results  showed  that  the  overshoot  is 

restrained,  and  the  transient  response  is  slightly  improved.  Nevertheless  there  is 

increased complexity because six PI controllers have  to be employed  in  the controller 

design.  None  of  these  studies  has  investigated  the  controllable  power  regions  for  the 

MC-UPFC.  In  this  chapter,  controllable  regions  are  analyzed  for  the  MC-UPFC,  and 

then  a  simple  decoupling  controller  scheme  involving  only  two  PID  controllers  is 

designed for controlling active and reactive power flow in a MC-UPFC.  

The  main  contributions  of  the  work  in  this  chapter  include:  (1)  the  full  controllable 

regions  of  transmission  system  without  and  with  MC-UPFC  are  analyzed,  and  the 

source  contributions  to  the  power  controllability  are  investigated;  (2)  effective  and 

simple  PID  controllers  are  developed  using  SVM  for  controlling  the  power  flow  in  a 

transmission  system;  and  (3)  this  work  presents  a  method  for  closed-loop  controller 

design for the MC-UPFC. This chapter is organized as follows. In Section 3.2, power-

flow control theory and complete controllable power-flow regions are detailed. Section 

3.3 illustrates the PID controller design. Simulation results are presented in Section 3.4 

followed by the summary in Section 3.5. 

 

 

Fig. 3.4 Diagram for UPFC power-flow control. 
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3.2 Power Flow Control Theory and Controllable Regions 
Analysis 

3.2.1 Power Flow Control Theory 

The  UPFC,  when  deployed  in  a  transmission  system,  is  shown  in  Fig.  3.4  and  the 

complex power Ṡ through the transmission line X can be expressed as 

L r
L

V V
S P jQ V
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 
   
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where  Z =  RL +  jωLL  (ω = 2πf is  the  angular  frequency, RL  and  LL  the  resistance  and 

inductance  respectively)  is  the  transmission  line  impedance.  The  resistance  can  be 

neglected  for  high  voltage  applications  because  the  ratio  of  ωLL  to  RL  is  sufficiently 

large [31]. Here V * denotes the conjugate of phasor V, and the phasors VL = Vs + Vc and 

Vr are shown in the Fig. 3.4. 

From Fig. 3.4, if the compensation voltage from the UPFC is zero, i.e., Vc = 0, then the 

result is Vs = VL, and (3.1) becomes 
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                                 (3.2) 

where θ = θvs ‒ θvr is  the  transmission angle of  the system, being  the phase difference 

between the sending and receiving end voltages. According to (3.2), with an assumption 

of Vr  ≤ Vs, the system power operating regions can be obtained for different amplitudes 

(0 ~ Vs) and phase angles  (0 ~ 360˚) of  the  receiving end voltage. They are  shown  in 

Figs. 3.5 and 3.6, from which we can see that the mesh cross sections with Vr = Vs will 

result in typical system power curves as displayed on the left-hand sides of the figures.   
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Fig. 3.5 Transmission system inherent active power curves versus Vr and θ. 

 

   

Fig. 3.6 Transmission system inherent reactive power curves versus Vr and θ. 

 

Similarly,  when  the  injected  voltage  Vc  ≠  0,  the  transmission  line  active  and  reactive 

power before the compensation point are obtained from  
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(3.3) 

According to (3.3), the active and reactive power through the lines are divided into the 

uncontrollable  part  (3.2)  and  the  controllable  part  ( P1  and  Q1).  By  controlling  the 

amplitude and phase angle of Vc, the active and reactive power through the transmission 
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line can be regulated. In steady state, the MC-UPFC does not consume any real power, 

except the losses. DC-link losses do not exist in the MC-UPFC. 

 

 

(a)          (b)             (c)  

Fig. 3.7 Phasor diagrams of the transmission line with UPFC under modes of (a) sending end voltage 

compensation, (b) transmission angle compensation and (c) comprehensive compensation. 

 

The system phasor diagrams are shown in Fig. 3.7. The UPFC can operate  in voltage, 

transmission  angle,  impedance  and  comprehensive  compensation  modes.  The 

compensated voltage Vc can have a maximum voltage Vc-max which  is only determined 

by  the UPFC rated capacity while phase angles have a  range of 360˚ as shown by the 

shaded circle in Fig. 3.7(c). With a given UPFC capacity, the controllable active power 

P1 and reactive power  Q1 can be obtained as a function of the compensated voltage 

amplitudes  Vc  and  phase  angles  θc,  as  shown  in  Figs.  3.8  and  3.9.  These  controllable 

regions are only limited by the designed UPFC capacity. Combining the system inherent 

active and  reactive power  (Figs.  3.5 and 3.6) with  these  controllable power  (Figs.  3.8 

and 3.9),  we can get  the  total  sending-end  transmitting power which  is enhanced  in a 

flexible manner by the UPFC. 
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Fig. 3.8 Controllable active power diagram as a function of UPFC’s Vc and θc.  

 

 

Fig. 3.9 Controllable reactive power diagram as a function of UPFC’s Vc and θc. 

 

It  is  assumed  that  the  receiving-end  voltage  amplitude  range  is  0  ≤  Vr ≤  Vs,  and  the 

transmission angle  range  is 0 ≤ θ ≤ 360˚. With a UPFC of  the fixed capacity,  the full 

achievable power regions for the sending end of the system can be derived, as shown in 

Fig. 3.10. In this figure, if Vr is fixed while θ is varying, the angle loci are obtained, and 

they  are  denoted  by  two  adjacent  parallel  lines.  They  are  only  drawn  for  angles  of 

60˚/240˚, 90˚/270˚ and 150˚/330˚ for the purpose of clear visibility. If θ is fixed while Vr 

is varying, the loci denoted by the cyan circles are obtained. Only two loci are sketched 

here, i.e. Vr = Vs and Vr = 0.5Vs. 

In the Fig. 3.10,  the small bold circles represent the UPFC rated controllable region at 

different values of Vr and θ. Each circle corresponds specifically to the system original 

operating point, being the center point of that circle. For example, the small blue circle 

shown in the figure has the center point located on the Vr = 0.5Vs locus and it lies in the 

θ  =  150˚  loci,  these  indicate  the  blue  circle  is  the  UPFC  controllable  region  for  the 
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operating point of (Vr = 0.5Vs, θ = 150˚). Only a limited number of operating points and 

their  corresponding  UPFC  controllable  regions  are  shown  here.  The  outermost  red 

dashed circle  is  the fully achievable power region of the  transmission system with  the 

UPFC  compensation.  Again,  from  this  figure,  it  is  evident  that  the  system  power 

controllability becomes more flexible and the power transfer capacity can be improved. 

 

 

Fig. 3.10 Full power controllable regions with the application of UPFC. 

 

In  addition  to  the  contribution  of  power  controllability  from  the  point  before 

compensation  (which  is  a  result  of  current  compensation),  the  UPFC  can  directly 

compensate the active and reactive power. This is obtained from voltage compensation. 

Therefore,  there  are  two  sources  of  contribution  for  power  controllability  in  the 

transmission  line  X,  as compensated  by  a  UPFC.  The  total  complex  power  flowing 

through the transmission line X after the compensation point is 
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and the power provided by the UPFC injected voltage (voltage contribution) becomes: 
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Hence, the mesh curves for  P and  Q, as transferred by the power flow controller due 

to the voltage compensation, can be derived. This is studied in the simulation study case 

in the simulation section (Figs. 3.13 and 3.14). 

 

 

Fig. 3.11 MC-UPFC in double-line transmission system (simulation study case). 

 

3.2.2 MC-UPFC System in the Transmission Line 

A UPFC based on a direct SVM controlled MC is shown in Fig. 3.11 for one branch in 

a double-line transmission system. Transformers T1 and T2 are employed to connect the 

input  and  output  terminals  of  the  MC-UPFC  to  the  transmission  line.  The  input  and 

output  sides  are  connected  in  shunt and  series with  the  transmission  line  respectively. 
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The  MC-UPFC  is  proposed  for  power  compensation  through  one  of  the  lines  in  a 

double-line system. The simulation studies are based on this system. 

3.3 Power Flow Controller 

3.3.1 Model Description 

The  MC-UPFC  circuit  for  the  simulation  study  is  given  in  Fig.  3.11.  A mathematical 

model of the transmission line X can be described by     

x sx cx rx
x

dI V V V R
I

dt L L

 
                                                                (3.6) 

where  x = a,b,c  is  the  index  of  three  phases.  Using  a  rotating  d-q  reference  frame 

transformation, the three-phase quantities can be represented in the d-q frame as 

d sd cd rd
d q

dI V V VR
I I

dt L L


 
                                                     (3.7) 

q sq cq rq

q d

dI V V VR
I I

dt L L


 
                                                     (3.8) 

As we can see  from equations  (3.7) and  (3.8),  the d and q components are coupled  to 

each other and this will cause coupling effects in the system. The Laplace transforms for 

(3.7) and (3.8) are 

( )cd d q sd rdV Ls R I L I V V                                                           (3.9) 

( )cq q d sq rqV Ls R I L I V V                                                         (3.10) 

If the reference frame is synchronized with a source voltage Vsq = 0 and the active and 

reactive power through the transmission line can be expressed as  

3

2
sd dP V I , and 

3

2
sd qQ V I                                                          (3.11) 

Consequently, Id and Iq references corresponding to the P and Q references are obtained 

from 

2

3
d

sd

P
I

V
 , and 

2

3
q

sd

Q
I

V
                                                  (3.12) 
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3.3.2 Controller Design 

To design the PID controllers for power flow control purposes, the d and q component 

references for the line current are obtained from the required active and reactive power 

using (3.11) and (3.12). These current references are passed through the PID controllers 

(shown  in  Fig.  3.12)  to  deliver  d  and  q  component  references  for  the  series  voltage 

generation. These two references can be converted into three-phase quantities, and then 

direct  SVM  utilizes  these  references  to  provide  the  derived  voltages  for  the  MC.  To 

address  the d-q  coupling  effects,  the  d  and q  components  are  introduced  to  each  PID 

controller with coefficients k1 and k2. In a manner similar to the parameter selection in a 

PID controller, the selection of these two coefficients is based on empirical methods. As 

a result, the d-q coupling suppressed PID controllers are shown in Fig. 3.12. As can be 

seen,  the  proposed  controller  is  simple  and  only  two  PID  controllers  are  required.  A 

phase  locked loop  (PLL)  is used  to detect  the  ramp for  the frame  transformation. The 

PID parameters are tuned based on a trial-and-error process. This can be improved using 

some developed tuning techniques existing in the literature [32][33]. 

 

 

Fig. 3.12 D-Q decoupling PID controllers for MC-UPFC. 

 

3.4 Simulation and Results 

The simulation study is implemented for the 11 kV double-circuit transmission system 

shown  in  Fig.  3.11.  The  system  parameters  and  controller  parameters  are  given  in 

Tables 3.1 and 3.2 respectively. The PID parameters used are consistent throughout the 

simulation work, but they may need to be adjusted for different system ratings and load 
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conditions. All simulation results are shown in per unit (p.u.) values and the base values 

can  be  found  in  Table  3.1.  Small  RLC  filters  are  normally  necessary  at  the  input 

terminals  of  MC  to  filter  high-frequency  harmonics  in  the  current  waveform.  The 

maximum  available  voltage  provided  by  the  MC-UPFC  is  set  to  0.24  p.u.  and  the 

inherent transmission angle of the system is 15˚. 

 

Table 3.1 System parameters for the simulated transmission system. 

Sbase (MVA)  Vbase (kV)  Vs (p.u.)  f (Hz)  Vr (p.u.)  Z (p.u.)  Z1 (Ω) 

10  11  1  60  0.9659-j0.2588  0.1102+j0.5193  0.0207+0.1947 

 

Table 3.2 Parameters of the PID power low controllers. 

kp1 ki1 kd1 kp2 ki2 kd2 k1 k2 

3  0.03  0  11  0.06  0.05  0.09  0.001 

 

Fig.  3.13  shows  the  active  and  reactive  power  contributed  by  the  MC-UPFC  due  to 

series voltage compensation. As mentioned earlier,  the other contribution to the power 

compensation is from the line current. Therefore, the total available active and reactive 

power ranges at the sending end are obtained and shown in Fig. 3.14. In this case, with 

the  parameters  given  above,  it  is  concluded  that  the  approximate  active  and  reactive 

power range from 0 to 4 p.u. and -2 to 2 p.u. respectively, which can be verified using 

(3.3).  

 

 

(a)  
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(b) 

Fig. 3.13 Power diagrams as a result of voltage contribution (a) active power and (b) reactive power. 

 

 

(a) 

  

(b) 

 Fig. 3.14 Sending-end power ranges with the compensation of MC-UPFC (a) active power and (b) 

reactive power 
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Fig. 3.15 Response of the sending-end power to the step change in active and reactive power. 

 

Fig. 3.15 shows  the active and  reactive power flowing  through  the  line at  the  sending 

end. The active power reference is set as 2.2 p.u. before 0.08 s and 2.6 p.u. after 0.08 s, 

while  the  reactive power  reference  is set as 0.12 p.u. before 0.12 s and 0.04 p.u. after 

0.12 s. As observed from the figure, the output can be regulated to follow the references 

effectively,  and  the  d-q  coupling  effects  are  suppressed.  d  and  q  components  of  the 

compensated bus current react in accordance with the power demand as shown in Fig. 

3.16. Fig. 3.17 shows  the sending-end currents of  transmission line X and MC output. 

Fig.  3.18  shows  the  injected  voltages  and  equivalent  sending-end  voltages  where  the 

relationship of VL = Vs + Vc holds as described in (3.3). The voltages and currents of the 

supply  source  1  are  shown  in  Fig.  3.19,  and  the  total  harmonic  distortion  (THD) 

analysis  for  the  line  X  current  is  illustrated  in  Fig.  3.20.  It  can  be  seen  from  the 

simulation results that the proposed controllers are effective in controlling transmission 

power and improving the transfer capacity of the transmission system. Flexibility of the 

transmission system is enhanced. 
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Fig. 3.16 Response of line current d and q components to the power changes. 

 

   

Fig. 3.17 Transmission line sending-end currents and MC output currents. 

 

 

Fig. 3.18 Injected phase voltage Vc by MC-UPFC and equivalent sending-end voltage (VL = Vs + Vc). 
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Fig. 3.19 Three-phase voltages and currents of the supply source 1. 

 

 

Fig. 3.20 Current spectrum analysis of the transmission line X. 

 

3.5 Summary 

The  UPFC  is  an  essential  component  in  a  transmission  system.  The  bulky  energy 

storage element  in  the  traditional UPFC  increases  the volume and weight,  reduces  the 

lifetime  of  the  device,  and  decreases  the  efficiency.  The  MC  has  been  proposed  as  a 

potential  alternative  to  the  back-to-back  converter  in  various  applications  including 

UPFC. In this chapter, the fully controllable regions of transmission system without and 

with  the  MC-UPFC  are  analyzed,  and  the  contribution  of  MC-UPFC  to  power 

controllability  is  investigated.  Effective  and  simple  PID  controllers  are  developed 

involving  SVM  for  controlling  power  flow  in  a  transmission  system.  The  decoupling 

control of MC-UPFC is detailed and the coupling effects are suppressed. The work  in 



Chapter 3: D-Q Coupling Control for Power Flow Control 

61 

this chapter presents a design procedure for the closed-loop controller in the MC-UPFC. 

The MC-UPFC is proved able to provide good flexibility in terms of controlling active 

and  reactive  power  and  increasing  the  power  transfer  capability.  The  proposed 

controllers can follow the  references effectively with good dynamics. The steady state 

errors are negligible. The simulation results validate the effectiveness and feasibility of 

the proposed scheme and controllers.  

The work presented in this chapter and other related work have been published in [13], 

[14] and [34]. 
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4 PI AND PR CONTROL FOR 

IMPROVING STEADY-STATE 

TRACKING PERFORMANCE 

 This chapter proposes a modified proportional-integral (PI) controller for a three-phase 

direct  matrix  converter  (MC).  This  involves  current  feedforward  together  with  space 

vector modulation  (SVM)  to  control  the  MC  output  currents.  This  controller  provides 

extra control flexibility in terms of the current regulation, and it gives improved steady-

state tracking performance. The total harmonic distortion (THD) is also reduced. As part 

of the work, a proportional-resonant (PR) controller is designed and compared. The PR 

controller  shows  improved  performance  in  terms  of  steady-state  error,  selective 

harmonic compensation and  the ability  to handle  sinusoidal quantities, compared with 

traditional  PI  controllers.  These  improvements  enhance  the  tracking performance  of  a 

converter and improve the current quality. Both the proposed PI and PR controllers are 

implemented in the natural frame (abc)  in a straightforward manner. This removes the 

coordinate transformations that are required in the stationary (αβ) and synchronous (dq) 

reference frame-based strategies. A constant switching frequency is maintained because 

of  the  SVM  modulation  stage.  The  experimental  and  simulation  results  verify  the 

feasibility and effectiveness of the proposed controllers. 
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4.1 Introduction 

PI  controllers  are  simple,  easy  to  implement  and  have  been  widely  used  in  power 

electronic converters and other industrial applications [1][2]. A PI controller, when used 

in  a  power  electronic  converter,  generally  uses  one  of  three  reference  frames  in  its 

control strategy:  the synchronous reference frame (dq system), the stationary reference 

frame (αβ system), or the natural frame (abc system) [3]. Both αβ and dq based control 

methods  require  multiple  frame  transformations  (Clark  and/or  Park)  leading  to  an 

increased  computational  burden.  Stationary  frame  PI  controllers  are  considered  as 

unsatisfactory  controllers  due  to  significant  amplitude  and  phase  tracking  errors, 

especially  when  tracking  sinusoidal  variables.  The  reason  for  steady-state  errors  in  a 

stationary PI controller is because the stationary controller only offers a limited gain at 

non-zero  frequencies  [4]-[6].  In  contrast,  the  synchronous  PI  controller  is  commonly 

used  because  it  can  achieve  zero  steady-state  error  due  to  the  infinite gain  of  the  DC 

signal provided by the integral term.  

However, the synchronous frame controller  is more complex than the stationary frame 

controller  due  to  several  transformations  being  required  (abc↔dq)  to  convert  the 

controlled  signals  to  DC  quantities.  The  controllers  are  also  error-prone  because  of 

noise  in  the  synchronous  reference  signal  detection.  The  reference  signal  is  usually 

captured using a phase  locked  loop (PLL). This introduces extra errors which become 

even worse for a single-phase system. 

Several modified PI controllers are described in the literature. Some of these involve a 

feedforward controller. Feedforward control  is simple in concept,  robust and has good 

dynamic performance [7]. It is especially effective in handling a disturbance that can be 

measured.  A  stationary  PI  controller  with  a  grid  voltage  feedforward  path  (shown  in 

Fig.  4.1)  was  proposed  in  [8]  for  a  grid-tied  converter.  This  strategy  improved  the 

transient  and  disturbance  rejection  performance.  However,  this  scheme  suffers  from 

voltage background harmonics and stability problems [9]. 

 

 
Fig. 4.1 PI controller with a voltage feedforward path. 
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Fig. 4.2 Combined feedforward and feedback controller diagram. 

 

A combined feedforward-feedback controller, as shown in Fig. 4.2, was proposed in [3] 

in order  to  improve  the overall  performance of  the whole  control  system.  The control 

strategy  described  in  Fig.  4.2  has  been  used  in  other  fields  such  as  chemistry  and 

mechanical  systems  [10]-[13].  However,  it  has  drawn  little  attention  in  terms  of  the 

power  electronic  converter.  In  this  chapter,  a  modified  PI  controller  with  a  current 

feedforward path is proposed for a three-phase direct MC. 

One of the other possible solutions for improving the steady-state tracking performance 

is  the proportional-resonant  (PR) controller. The PR offers excellent  steady-state error 

performance  and  provides  specific-order  harmonic  compensation  with  reasonable 

computational  burden  [5][14][15].  Resonant  controllers  have  proved  to  be  a  good 

alternative to conventional PI controllers for current loop control. With increasing grid 

penetration  of  renewable  energy  systems,  standards  and  codes  impose  more  stringent 

requirements on current quality and harmonic distortion [16]. Traditional PI controllers 

are not able  to deal with  low-order harmonics efficiently.  Instead, a high proportional 

gain  is  required, which pushes  the  system stability  to a critical  level  [17].  In contrast, 

PR  controllers  are  efficient  in  terms  of  compensating  for  selective  current  harmonics. 

The  PR controller  has  been  proposed  for  some converters  and  good  performance  has 

been reported [18]-[21]. However, it has not been investigated for MCs.  

The  three-phase  direct MC  is  a  possible  option  for  AC/AC conversion.  It  has  several 

advantageous  features,  such  as  compact  volume,  bidirectional  power  flow,  sinusoidal 

waveforms, and controllable input power factor [22]-[24]. MCs have been proposed for 

various  applications  [3][5][25].  In  industry,  manufacturers  such  as  Yaskawa  [26][27], 

Eupec  [22][28]  and  Fuji  [29][30]  have  produced  MC  products  or  modules;  e.g.,  the 

Yaskawa U1000,  the AC7,  the Eupec ECONOMAC FM35R12KE3ENG, and  the Fuji 
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FRENIC-MX1S.  The  power  ratings  have  reached  6.3  MVA  in  the  Yaskawa  MX1S 

series MC [31][32]. 

To improve the steady-state tracking performance of a power electronic converter, this 

work proposes a combined feedforward-feedback PI controller and investigates the PR 

controller  for  a  three-phase  direct  MC.  Both  controllers  demonstrate  reduced  steady-

state tracking error and THD. A fast Fourier transform (FFT) is performed to obtain the 

THD to illustrate these improvements. In Sections 4.2 and 4.3, the PI and PR controllers 

are  introduced.  The  indirect  SVM  described  previously  in  Chapter  2  is  used  in  this 

work. The controller diagrams are presented in Section 4.4. The simulation results and 

experimental  verification  are  presented  in  Sections  4.5  and  4.6,  followed  by  the 

summary in Section 4.7. 

   

4.2 PI Controller with Current Feedforward  

The proposed combined feedforward-feedback controller is shown in Fig. 4.2, where the 

current  reference  is  fed forward  as an additional control  signal. This will  improve  the 

steady-state error. The transfer function E(s)/R(s) is given by 

1 ( ) ( )( )

( ) 1 ( ) ( )

f p

c p

G s G sE s

R s G s G s





                                                 (4.1) 

where Gc is the PI controller, Gf is the feedforward controller (proportional controller), 

and Gp is the inductive load plant. These are given by 
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This  is  a  two-degrees-of-freedom  control  system  in  which  the  closed-loop 

characteristics  and  the  feedback  characteristics  can  be  regulated  independently  to 

improve  the  overall  response  performance  of  the  whole  control  system  [33].  By 

rearranging (4.1), the error in the frequency domain is 

1 ( ) ( )
( ) ( )

1 ( ) ( )
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G s G s
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
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
                                                  (4.2) 

The reference R in the natural frame is usually a sinusoidal function R(t) = Irsin(ωct) and 

its frequency domain expression (Laplace transform) is 
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where Ir is the reference amplitude and ωc = 2πf is the reference angular frequency. By 

substituting (4.3) into (4.2): 
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In order to derive the amplitude and phase responses of the error E(s), s is substituted by 

jω. Therefore, the amplitude and phase angles are obtained from: 
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Fig. 4.3 Frequency responses of E(jω) for different values of K. 

 
 
 

 

Fig. 4.4 Proposed PI current controller with current reference feedforward for MC. 
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According to (4.5) and (4.6), the error amplitude will have the minimum value when K 

= R and other parameters are fixed. Introduction of the feedforward controller K offers 

an extra flexibility to tune the steady-state error performance. The amplitude and phase 

responses for different values of K are shown in Fig. 4.3. Here, the parameters used are: 

Kp = 10, Ki = 1, R = 20 Ω, L = 15 mH, ωc =120π rad/s. As can be seen from the figure, 

the  amplitude  response  for  K =  R  is  particularly  distinct  from  others  and  it  has  the 

minimum level of amplitude response for the whole frequency domain. This illustrates 

that an appropriate selection of K can help reduce the steady-state error. Fig. 4.4 shows 

the  proposed  PI  controller  with  current  feedforward  for  controlling  the  MC  output 

currents. 

This  controller  is  implemented  in  the  natural  abc  frame  (stationary)  which  does  not 

require any frame transformation. Therefore, the complexity and computation burden is 

reduced.  The  controller  generates  the  voltage  references  which  will  be  utilized  in  the 

SVM  control  to  control  the  MC.  The  description  of  SVM  control  can  be  found  in 

Chapter 2. 

 

4.3 PR Controller Design 

The  PR controller,  compared  with  the more  common  PI  controller,  has  better  steady-

state  error  performance,  specific  harmonic  compensation  capability,  and  the  ability  to 

handle sinusoidal quantities. The design of PR controller is straightforward. Briefly, the 

PR  controller  provides  an  infinite  gain  at  the  targeted  frequencies  to  eliminate  the 

steady-state  error  at  these  frequencies,  and  to  provide  harmonic  compensation  by 

cascading multiple PR controllers.  

4.3.1 PR Controller 

The derivation of an ideal PR controller can be achieved by transforming a synchronous 

reference frame based PI controller  into a stationary frame based controller. The  ideal 

PR controller is: 

2 2

2
( ) R
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K s
G s K

s 
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                                                     (4.7) 
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This is shown in Fig. 4.5. It provides an infinite gain at the AC frequency ω and causes 

no phase shift at other frequencies (as shown in Fig. 4.6). KP and KR are the proportional 

and resonant gains respectively. 

However,  the  implementation  of  an  ideal  PR  controller  is  not  practical  due  to  the 

infinite quality factor [34]. Therefore, an approximated PR controller is usually adopted 

where: 

2 2

2
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2
R c
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c

K s
G s K

s s



 
 
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                                                  (4.8) 

Here  ωc <<  ω  is  the  cut-off  frequency,  which  affects  the  bandwidth  around  the 

resonance frequencies. 

The approximated PR controller  has wider bandwidth around  the  targeted  frequencies 

which  leads  to  less  sensitivity.  This  means  it  is  more  robust  to  frequency  variations 

around these targeted frequencies (as seen in Fig. 4.7). 

 

 

 

Fig. 4.5 Cascaded ideal PR controllers with selective harmonic compensation. 
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Fig. 4.6 Frequency response of the ideal PR controllers with selective harmonics compensator (KP = 1, 

KRn = 1, ω = 100π rad/s). 

 

 

Fig. 4.7 Cascaded approximated PR controllers with harmonic compensation. 

 

 

Fig. 4.8 Frequency response of the approximated PR controllers with selective harmonic compensator (KP 

= 1, KRn = 1, ω = 100π rad/s, ωc = 5, 10, and 20 rad/s). 
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4.3.2 PR Controller with Harmonics Compensator 

By cascading several PR controllers with different resonant frequencies, the ideal PR 
controller becomes 
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K s
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and the approximated PR controller is 
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where n is the harmonic order and KRn represents the individual resonant gain for the nth 

harmonic. Thus, the ideal and approximated selective harmonic compensators (4.9) and 

(4.10)  can  be  obtained  as  the  block  systems  shown  in  Figs.  4.5  and  4.7  respectively. 

Their frequency responses (Bode plots) are shown in Figs. 4.6 and 4.8 respectively. It is 

worth noting that the gains at resonant frequencies can be tuned. Here, for simplicity, KP 

= KRn = 1 is used. 

For  the harmonic  compensator,  the  targeted  frequencies can  be  designed according  to 

specific  applications.  However,  the  3rd,  5th,  and  7th  order  harmonics  are  usually 

considered since they are regarded as the most prominent harmonics in a typical current 

spectrum [35]. 

From  Figs.  4.6  and  4.8,  it  can  be  observed  that  the  PR  controller  and  harmonic 

compensator  provide  large  gains  only  at  the  targeted  frequencies  and  they  do  not 

introduce a phase shift to other frequencies. Compared with the ideal PR controller, the 

approximated  PR  controller  has  a  wider  bandwidth  around  the  targeted  frequencies, 

which results in improved robustness to frequency variations. 

The  output  current  error  of  an  MC  passes  through  the  PR  controllers  (with  harmonic 

compensators) to provide the voltage references. These references are then delivered to 

the SVM controller to generate the gating pulses for the MC. The MC input currents are 

also controlled by this scheme and the input power factor can be regulated to be unity. 

Controller  parameters  should be  tuned appropriately  to obtain  the desired  results. The 

tuning may be carried out in the same way as in a PI controller. 
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Table 4.1 Duty cycles distribution for symmetrical switching sequence. 

 

In  order  to  reduce  the  switching  transitions  between each  switch  state,  a  symmetrical 

switching sequence is employed in each sampling interval Ts. This is achieved using the 

location information (ki and kv) of the input current and output voltage space vectors. An 

example is given in Table 4.1 for ki = kv = 1. In this table, a value of “1” indicates that 

the corresponding switch is turned on for the designated time segments, and vice versa. 

As seen in this table, only one switching transition is required between each state in one 

sampling period. An exhaustive switching look-up table with all combinations of ki and 

kv can be obtained  in a similar manner. The  table  is presented  in Appendix B. Taking 

advantage  of  this,  enhanced  pulse  width  modulator  (ePWM)  can  be  implemented  by 

assigning the compare registers appropriate values. 

4.4 SVM based PI and PR Controller Diagrams 

SVM has been developed for the MC and it is a common control technique. However, it 

is ineffective when the load is unknown since this method requires the output current in 

the modulation. A synchronous frame based PI controller using SVM was proposed in 

[36] and [37] for an MC to control the power flow in a transmission system. However, 

the issues associated with synchronous PI controllers persisted. 

Indirect SVM control is adopted here as a modulation stage to generate the firing pulses 

for the proposed controllers. There are two ways to implement the SVM method for the 

controller: direct and indirect methods [5].  

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                    
SAb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 
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In the direct method, the PI controller forms a current loop and generates output voltage 

references based on the output current errors (the difference between the reference and 

actual).  The  MC  input  current  references  are  specified  according  to  the  system 

requirements. The output voltage and  input current  references are directly used  in  the 

SVM control to generate gating pulses for the semiconductor switches in the MC [37].  

In  the  indirect  method,  the  SVM  control  is  divided  into  virtual  inversion  and 

rectification  modulation  stages.  In  the  virtual  inversion  modulation  stage,  the  PI 

controller  and  SVM  (for  the  inverter  only)  are  used  to  generate  gating  pulses  for  the 

semiconductor  switches  in  the virtual  inverter. SVM (for  the  rectifier  only)  is  used  in 

the  virtual  rectification  modulation  stage  to  generate  gating  pulses  for  the 

semiconductor switches in  the virtual  rectifier. Then  the  two virtual modulation stages 

are  combined  to  control  the  MC  [36].  In  this  work  the  indirect  method  is  employed 

because of easy experimental implementation. 

According to above analyses of the proposed controllers and SVM, the proposed PI and 

PR controllers for the SVM modulated MC can be designed. These are shown in Figs. 

4.9  and  4.10  respectively.  These  controller  structures  are  simple  and  no  frame 

transformations are  required  since  they are  implemented  in  the natural abc  system.  In 

order to control the input power factor, a PLL is used to detect the location of the input 

voltages. 

 

 

Fig. 4.9 Proposed PI controller diagram for the MC. 
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Fig. 4.10 PR controller diagram for the MC. 

 

4.5 Simulation Tests 

The parameters of simulation system are tabulated  in Table 4.2. The output frequency 

can be a wide range and 60 Hz is used in this work. The input frequency is 50 Hz so that 

frequency conversion can carried out. For simple and explicit figure captions, the tested 

controllers  are  abbreviated  as  follows:  open  loop  SVM  (SVM),  PI  based  SVM  (PI-

SVM),  PI  with  current  feedforward  based  SVM  (PICF-SVM),  PR  based  SVM  (PR-

SVM) and PR with harmonic compensation based SVM (PRHC-SVM). 

 

Table 4.2 Simulation system parameters. 

Vi [V]  fi [Hz]  LA [mH]  rA [Ω]  CAB [µF]  L [mH]  R [Ω]  Ts [μs] 

100  50  4.8  30  10  14  20.3  100 

 

Comparative  simulation  results  for  the  PI  controller  with  current  feedforward  are 

presented  in Figs. 4.11 to 4.14. The parameters used in the PI controller are Kp = 200 

and Ki = 10.  The simulation  results  for  the  traditional PI  controller are  shown  in Fig. 

4.11.  The  obvious  steady-state  error  appears  in  the  waveform.  The  fundamental 

reference current amplitude is 3.6 A while the regulated fundamental current amplitude 

only  reaches  3.22  A  with  a  THD  of  10.27  %.  In  contrast,  the  steady-state  error 

performance  is  significantly  improved  with  the  proposed  PI  controller  with  current 

feedforward  (K = R = 20.3 while Kp and Ki are  the  same as before), as  shown  in Fig. 
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4.12. The steady-state current amplitude reaches 3.53 A and the THD is reduced to 7.80 

% at  the  same  time. The  MC  input  voltage  and  current  of  phase  A  are  shown  in Fig. 

4.13. As can be seen, the MC input current is almost in phase with the input voltage. A 

small phase shift is caused by the input filters since the input current is controlled in the 

open loop approach. 

 

 

(a) 

 

(b) 

Fig. 4.11 Simulation results of the PI-SVM: (a) steady-state output currents and errors, (b) FFT analysis 

of the currents. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 4.12 Simulation results of the PICF-SVM: (a) steady-state output currents and errors, (b) FFT 

analysis of the current. 

 

 

Fig. 4.13 MC input phase current and voltage (PICF-SVM). 
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The dynamic response of the proposed controller to a current amplitude change from 2.8 

A to 3.6 A at 0.05 s is shown in Fig. 4.14. This result shows the fast transient response 

of the proposed controller. It is worth mentioning that the modulation index of the MC 

also  influences  the  controller  performance.  This  can  be  observed  in  Fig.  4.14  where 

different current amplitudes correspond to different modulation indices. 

 

 

 

Fig. 4.14 Transient performance of the PICF-SVM controller. 

 

 

Fig. 4.15 Steady-state error performance of PRHC-SVM controlled output current (KR4 = KR6 = 500, KR7 

= 300). 
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The  simulation  results  for  the  PR  controller  are  shown  in  Figs.  4.15  to  4.18.  The 

controller parameters are (unless otherwise specified): KP = 350, KR1 = 600, KRn  (n =1, 2, 

3, 4, 5, 6, 7) = 0, ω = 120π rad/s, ωc = 2π rad/s. 

Fig.  4.15  shows  the  steady-state  error  of  the  PRHC-SVM  controller.  The  simulation 

results  for  PR-SVM  are  not  shown  here  because  they  are  very  similar  to  the  PRHC-

SVM. As shown in Fig. 4.15, the steady-state tracking error is not significant. Figs. 4.16 

and 4.17 compare the FFT analysis results of PR-SVM and PRHC-SVM. As seen in Fig. 

4.16,  the  4th,  6th  and  7th  harmonics  are  significant  in  PR-SVM;  therefore  these 

harmonics  are  compensated  for  in  the  PRHC-SVM.  The  FFT  analysis  results  for  the 

PRHC-SCM are shown in Fig. 4.17. It is evident that specific harmonics (6th and 7th) are 

suppressed  appreciably  and  the  controller  is  effective.  The  gain  of  each  compensator 

determines the corresponding control effectiveness. The reduction of specific harmonics 

may  result  in  an  increase  in  other  harmonics;  therefore,  a  compromise  needs  to  be 

achieved  when  designing  the  controller.  Fig.  4.17  presents  a  compromised  result  and 

this is why there is a slight increase in the 4th order harmonic distortions. 

 

 

Fig. 4.16 FFT analysis of PR-SVM controlled MC output current (without harmonics compensator). 
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Fig. 4.17 FFT analysis of PRHC-SVM controlled MC output current (with harmonics compensator, KR4 = 

KR6 = 500, KR7 = 300). 

 

It  is  worth  noting  that  the  harmonic  compensator  does  not  necessarily  improve  the 

overall  THD  performance.  In  fact,  it  affects  the  harmonic  spectrum  since  it  causes  a 

gain reduction at the frequencies near the resonant frequencies when it compensates for 

the  targeted  harmonics  as  shown  in  Fig.  4.8.  The  THD  of  MC  output  currents  is 

influenced  by  the  voltage  transfer  ratio.  With  the  PR-SVM  and  PRHC-SVM  control 

schemes, the input power factor can also be regulated (being able to reach a unity power 

factor).  

 

 

Fig. 4.18 Dynamic response of the PR-SVM to a step reference (KR4 = KR6 = 500, KR7 = 300). 
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In Fig. 4.18, the dynamic response of controller to a step change in the reference signal 

from  2.8  A  to  3.6  A  is  evaluated.  It  can  be  seen  that  the  controller  exhibits  a  good 

dynamic response and tracks the prescribed reference effectively. 

The above steady-state simulation results are summarized in Table 4.3. As seen in this 

table, the modified PI controller shows an improved steady-state performance especially 

in terms of error while the PR controller has better performance in terms of the THD. 

 

Table 4.3 Simulation comparison of PI-SVM, PICF-SVM, PR-SVM and PRHC-SCM. 

Method  PI-SVM  PICF-SVM  PR-SVM  PRHC-SVM 

Error  0.381  0.075  0.127  0.13 

THD  10.27%  7.8%  3.74%  3.7% 

 

4.6 Experimental Validation 

In order  to validate the feasibility and effectiveness of  the proposed strategies, an MC 

was built and experimental work was carried out. The experimental set up is shown in 

Fig. 4.19. A clamp circuit was used in the hardware to protect devices from overvoltage. 

The bidirectional switches (IGBTs) were arranged in a common collector configuration. 

As a result, only six independent driver power supplies were required to drive eighteen 

IGBTs.  The  control  card  is  a  TI  TMS320F28377D  series  DSP  board.  The  real-time 

control  implementation  was  carried  out  in  MATLAB/Simulink  with  C2000  hardware 

support packages. A serial  communications  interface was used for  the communication 

between the host computer and DSP card. The analog to digital conversion (ADC) and 

peripheral  circuits  were  employed  to process  the  signals  from  the voltage  and  current 

sensors.  The  carrier  waveform  used  in  the  modulation  stage  was  generated  from  the 

ePWM  blocks,  which  facilitates  the  implementation  of  the  symmetrical  switching 

sequence. 

In  the  experimental  tests,  the  parameters  of  controllers  were  set  to  the  same  value  as 

those used in the simulation for each corresponding controller, unless otherwise stated. 

The steady-state experimental results are presented in Figs. 4.20 to 4.24 and Tables 4.4 

and 4.5. 
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Fig. 4.19 MC prototype. 

 

The experimental waveforms for SVM are presented  in Fig. 4.20. As can be seen,  the 

SVM controlled MC can generate sinusoidal waveforms. However, the open-loop SVM 

becomes  ineffective  in  controlling  the  output  currents  to  the  desired  values  when  the 

load is unknown. 

 

 
(a) 
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(b) 

Fig. 4.20 Experimental results of SVM: (a) input voltage and current, (b) output currents (two phases). 

 

 

(a) 

 

(b) 
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(c) 

Fig. 4.21 Experimental results of PI-SVM: (a) input voltage and current, (b) output currents, (c) output 

current harmonics spectrum and THD. 

 

Fig. 4.21 shows the experimental results for PI-SVM. As observed in Figs. 4.21(b) and 

(c), the steady-state tracking error is significant. However, for the proposed PICF-SVM 

controller, the fundamental current amplitude is improved from 3.34 A to 3.56 A when 

the reference is 3.6 A. At the same time the THD is reduced from 12.05 % to 9.01 %. 

These  can  be  observed  in  Figs.  4.21(b)-(c)  and  Figs.  4.22(b)-(c).  The  PI-SVM  and 

PICF-SVM  controls  have  very  similar  performance  in  terms  of  the  input  current 

regulation. The input power factor is regulated to be close to one. 
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(b) 

 

(c) 

Fig. 4.22 Experimental results of PICF-SVM: (a) input voltage and current, (b) output currents, (c) output 

current harmonics spectrum and THD. 

 

In  the  following  part,  the  comparative  experimental  results  for  PR-SVM  and  PRHC-

SVM are  illustrated  in Figs.  4.23  and 4.24,  and  in Table 4.3.  The performance of  the 

input current regulation is quite similar to that presented for PICF-SVM, and therefore 

they are not presented here. The experimental waveforms of PR-SVM controlled output 

currents and FFT analysis are shown in Figs. 4.23(a) and (b) respectively. Here, the 3rd 

harmonic, together with non-harmonic higher frequency components which are  4.2 and 

6.8  time  the  main  frequency  (252  Hz  and  408  Hz),  are  relatively  more  significant; 

therefore the 3rd, 4th and 6th harmonics are compensated for in the PRHC-SVM scheme. 
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(a) 

 

 (b) 

Fig. 4.23 Experimental results of PR-SVM: (a) output currents, (b) output current harmonics spectrum 

and THD. 
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(b) 

Fig. 4.24 Experimental results of PRHC-SVM: (a) output currents, (b) output current harmonics spectrum 

and THD. 

 

Fig. 4.24 shows the PRHC-SVM controlled output currents and FFT analysis. Table 4.4 

compares  the  low-order  harmonics  between  PR-SVM  and  PRHC-SVM.  From  these 

results,  the PRHC-SVM control can be seen to compensate selective-orders harmonics 

effectively. 

 

Table 4.4 Comparison of low-order harmonics between PR-SVM and PRHC-SVM. 

Harmonic  2nd  3rd  4th  5th  6th  7th 

PR-SVM  0.6448  1.642  0.2935  0.5326  0.5764  0.5717 

PRHC-SVM  0.7547  1.515  0.2394  0.8383  0.2443  0.6159 

 

Table 4.5 Experimental comparison of PI-SVM, PICF-SVM, PR-SVM and PRHC-SVM. 

Method  PI-SVM  PICF-SVM  PR-SVM  PRHC-SVM 

Error  0.26  0.04  0.179  0.07 

THD  12.05%  9.01%  7.56%  6.74% 

 

Table  4.5  compares  the  steady-state  experimental  results.  These  results  are  consistent 

with  the  simulation  results  in  Table  4.3.  The  modified  PI  controller  is  especially 

effective in reducing errors while the PR controllers have less THD. 
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4.7 Summary 

In order  to  improve  the  steady-state  tracking  performance of  direct  MCs,  this  chapter 

proposes  a  combined  feedforward-feedback  PI  controller  and  investigates  the  PR 

controller.  Both  controllers  demonstrate  reduced  steady-state  tracking  error  and  THD. 

Firstly, a modified PI controller with current feedforward is proposed. The introduction 

of  feedforward  control  provides  extra  freedom  to  improve  the  steady-state  error 

performance.  The  analysis  indicates  that  the  minimum  tracking  error  can be achieved 

when the coefficient of current feedforward is equal to the load resistor (K = R). Then a 

PR  controller  with  the  capability  of  compensating  selective-order  harmonics  is 

investigated  for  the  MC.  Both  of  the  proposed  controllers  are  simple,  easy  to 

implement, and do not require reference frame transformations. This is because they can 

be  implemented  in  the  natural  abc  frame  in  a  straightforward  manner.  The 

computational  burden  is  thus  reduced.  A  constant  switching  frequency  is  achieved 

because  of  the  SVM  modulation  stage.  In  comparison,  the  proposed  PI  controller  is 

relatively easier  to  implement and  it demonstrates  less steady-state error while  the PR 

controller is more effective in reducing distortions.  

Simulation and experimental results verify the effectiveness of the proposed controllers. 

These controller schemes can be readily extended to other power electronic converters 

and applied in relevant applications such as grid synchronization and microgrid. 

The work in this chapter and other related work have been published in [3] and [5]. 
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5 HYSTERESIS AND DTC 

CONTROL FOR MOTOR 

DRIVES 

The  AC  motor  drive  is  a  potential  application  area  where  the  MC  can  be  used. 

Compared  with  the  traditional  AC  motor  drives,  MC  based  motor  drives  have  some 

benefits.  It  is particularly suitable for  the application areas where  the size and volume 

are  limited.  In this chapter,  two control strategies,  the hysteresis band (HB) and direct 

torque control (DTC) strategies, are investigated for the MC-fed AC motor drive. 

 

5.1 Hysteresis Current Controller for Motor Drives 

The HB controller offers excellent dynamic performance. It has been widely researched 

and used in voltage source inverters (VSIs) and inverter-fed drives; however, it has not 

been  investigated  within  the  context  of  an  MC  or  an  MC-based  motor  drive.  In  this 

chapter, both fixed-band and sinusoidal-band hysteresis current controllers are proposed 

and  developed  for  a  direct  MC.  A  comprehensive  comparative  evaluation  of  the  two 

methods  is  carried  out.  Both  methods  have  fast  dynamic  performance  and  they 

inherently  integrate  the  line modulation technique of  the virtual  rectifier stage  into the 

overall  modulation.  Surge  currents  are  prevented  with  the  proposed  scheme.  The 

sinusoidal-band hysteresis controller  has  lower THD at  the expense of higher  average 
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switching  frequency,  which  is  only  significantly  observable  at  very  high  sampling 

frequencies. The proposed controller is integrated with field-oriented control to drive an 

MC-fed  permanent  magnet  synchronous  machine.  The  proposed  methods  are  simple 

and  incur  a  light  computational  burden,  which  advances  the  practical  applications  of 

MCs  in  AC  motor  drives.  The  simulation  and  experiment  results  demonstrate  the 

effectiveness and feasibility of the proposed scheme. 

5.1.1 Introduction 

Field-oriented control (FOC) is a classical control approach for electrical machines and 

it is a commonly used linear control strategy for medium- and low-power motor drives 

[1].  FOC-based  electrical  drive  systems  are  mature  and  utilized  extensively  in  high-

performance  drives  [2].  Current  controllers  are  vital  components  in  the  FOC  method. 

Modern electrical drive systems use an induction motor, brushless permanent magnetic 

motor or other motor. They are controlled from a VSI, which are prevalent in industrial 

adjustable  speed  drives  [3].  For  a  VSI  based  drive  system,  current  controllers  are 

preferred for the high-performance drives because of their excellent dynamic behaviour. 

Among  these  current  controllers,  the  HB  current  controller  features  inherent  current 

limiting capability, robustness, no modulation stage, and simple implementation. These 

are in addition to excellent dynamic and tracking performance [4]. The HB control has 

been  mainly  constrained  to  the  VSI,  and  active  research  on  this  includes  constant 

switching  frequency  control  [5],  online  computation  of  bands  [6],  and  multi-band 

hysteresis control [7][8]. In [9], a comparative study for fixed-band and sinusoidal-band 

hysteresis  current  controllers  (F-HB  and  S-HB)  was  carried  out  for  VSIs;  however, 

hysteresis  bands  are  impractical,  and  the  comparison  needs  further  evaluation  for 

various  band  widths  and  sampling  frequencies.  In  the  literature,  there  is  no  detailed 

published research on either F-HB or S-HB control for a direct MC [10]. 

In VSI-fed motor drive systems, a dynamic braking chopper is often used to absorb the 

kinetic  energy  generated  from  motor  deceleration;  otherwise,  for  generator  operation 

mode, back-to-back converters are used. These will make the system bulkier, decrease 

the efficiency and increase the complexity. 

These problems can be addressed with the MC based drive system using F-HB and S-

HB control techniques. A 3×3 direct MC is a flexible power converter which is capable 

of  bidirectional  power  flow,  sinusoidal  waveform,  regenerative  ability,  controllable 
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input power factor and compact volume [11]-[13]. With an MC based drive system, one 

significant  benefit  is  that  the  braking  chopper  is  removed  as  shown  in  Fig.  5.1. 

Therefore  four-quadrant  operation  is  enabled.  In  addition  to  motor  drive  applications, 

the  MC  and  its  derivatives  have  been  proposed  for  numerous  applications  including 

aerospace  systems  [14],  microgrids  [15],  flexible  alternating  current  transmission 

systems [16] and electric vehicles [17]. 

 

 

 Fig. 5.1 The FOC controlled drive system with VSI or MC. 

 

In terms of MC-fed motor drives, the most common drive applications use the induction 

machine [18]-[20] while only few use the brushless permanent magnet machine. For the 

brushless permanent machine, these can be split up in the brushless permanent magnet 

DC machine (trapezoidal current) or brushless permanent magnet synchronous machine 

(PMSM)  which  has  sinusoidal  current;  the  latter  is  suitable  for  MC  control  [21]. 

PMSMs are more efficient compared with  the  induction motor  since  they do not have 

rotor current so the field  requires no external current  to support  it. Other merits of  the 

PMSM include high torque-to-current ratio, low inertia and compact design. Because of 

these,  the  PMSM  is  gaining  increasing  interest  and  popularity  in  high-performance 

variable-speed drives. However, they use rare earth magnet material which makes them 

more expensive compared to an induction motor and they require synchronization, so a 

shaft encoder is usually required. In an MC based PMSM drive system, the favourable 

features  of  the  MC  and  PMSM  can  be  combined  for  a  high-performance  drive 

application. 
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For  the  control  of  MC  based  drives,  many  methods  have  been  proposed.  DTC  and 

predictive  torque  control  have  been  investigated  [18]-[24].  With  regards  to  DTC 

control,  the  known  issues  of  large  torque  ripple  especially  in  low-speed  operation, 

persist. In the case of predictive control, the computing burden is heavy because of the 

high  number  of  switch  actions  (27  possibilities)  of  the  MC.  Another  standard  control 

strategy  is  the  space  vector  modulation  (SVM)  based  proportional-integral  (PI) 

controller. This controller requires an SVM modulation stage and has more demands in 

terms of parameter tuning. This is because of an extra current PI controller in addition to 

the  speed PI  controller. This controller  requires multiple  synchronous  reference  frame 

transformations  (abc ↔ dq).  In  fact,  the  FOC based method  is  rarely  investigated  for 

MC based motor drives. HB and HB-based FOC for a 3×3 direct MC in an MC-based 

drive  remain  unexplored  even  though  the  HB  controller  is  simple  and  has  a  low 

computational burden. 

This  work  proposes  and  studies  the  HB  current  controller  and  HB  based  FOC  for  an 

MC-fed PMSM drive. Several features of the MC and PMSM can be integrated into one 

system. Compared with SVM based control strategies [25], the proposed controller does 

not require an extra modulation stage but includes the modulation of the virtual rectifier 

stage  of  the  MC.  The  proposed  HB  controller  requires  only  one  synchronous  frame 

transformation  (dq →  abc)  when  used  in  an  MC-fed  motor  drive.  This  reduces  the 

complexity  and  computational  burden.  Both  F-HB  and  S-HB  current  controllers  are 

developed  and  compared.  Both  methods  demonstrate  good  dynamic  features. 

Comparative  results  show  that  the  S-HB  controller  has  less  low-order  harmonics  and 

lower THD at  the cost  of higher  average  switching  frequency.  However, according  to 

comparative  studies,  improved  performance  of  the  S-HB  in  terms  of  THD  is  only 

appreciably  observable  when  the  sampling  interval  is  very  short.  Furthermore,  HB 

current  controllers  are  integrated with  the  FOC  to  drive  a  PMSM  with an MC.  S-HB 

shows  slightly  lower  stator  current  and  torque  ripple.  The  braking  chopper  is  not 

required in this structure. The proposed method is very simple, effective and practical to 

implement; which  is an advancement with  respect  to  industrial  applications of an MC 

based drive system. 
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(a) 

 

(b) 

                           

(c)                                                                                            (d) 

 Fig. 5.2 HB current controller diagrams: (a) HB for the VSI, (b) HB for the MC, (c) F-HB band, (d) S-

HB band. 
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5.1.2 HB controller for the MC output currents  

(a). Fixed-Band Hysteresis Control for MC 

The  rationale of an HB controller  is  simple. The HB current  controller  for  the VSI  is 

illustrated in Fig. 5.2(a) for one of the phases and described by  
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where Iref is the reference current amplitude and h is the hysteresis controller band width 

and  it  is  fixed  (F-HB, Fig. 5.2(c)). θref and ωref are  the  initial phase angle and angular 

frequency of the phase a reference current. iupper and ilower are the upper and lower bands 

of the HB current controller. ia is the actual current of phase a. Vdc is the DC link voltage 

and vao  is  the applied voltage across output phase a  and  the neutral point of DC  link. 

The control  law in (5.2) is straightforward. When the actual current exceeds the upper 

band,  the  upper/lower  leg  is  turned  off/on  to  reduce  the  current  and  vice  versa. 

Therefore,  in  theory,  the  actual  currents  will  always  be  regulated  to  stay  within  the 

prescribed  boundaries.  Similarly  the  HB  current  controllers  for  an  MC  can  be 

developed. 

In terms of the MC, the upper and lower bands in (5.1) for the F-HB are shown in Fig. 

5.2(b).  The  controller  law  is  obtained  in  a  manner  similar  to  a  VSI  but  with  further 

modification. In Fig. 5.2(b), the single-phase current control is shown and the maximum 

or minimum voltage is selected to increase or decrease the currents where: 
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It  is  worth  noting  that  the  MC  offers  more  flexibility  compared with VSI  as  it  offers 

more  voltage  choices.  In  general,  there  are  three  levels  of  voltages  available  in  MC 

rather  than  two in VSI. This  flexibility benefits  the  implementation of multi-band HB 

control [26]. 
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(b). Sinusoidal-Band Hysteresis Control for MC 

The sinusoidal bands are shown in Fig. 5.2(d) and can be expressed as 
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With S-HB,  the control  law  is  slightly modified as  the relative  locations of upper and 

lower bands are alternated every half cycle, for the a-phase: 
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where iref = Iref sin(ωref t + θref) is the reference current. If the reference current is in the 

positive half cycle and when the actual current exceeds the upper band, the voltage that 

enables current  reduction  is  selected; when  the actual  current  reaches  the  lower band, 

the  voltage  that  drives  current  increase  is  selected;  see  (5.5).  Alternatively,  if  the 

reference current  is  in the negative half cycle and when  the actual current exceeds  the 

upper band, the maximum voltage that can increase the current is employed; when the 

actual  current  reaches  the  lower  band,  the  minimum  voltage  that  can  decrease  the 

current is used; see (5.6). Therefore, the actual currents can be theoretically controlled 

to  be  within  the  region  with  the  predefined  band-width.  The  above  methods  are 

demonstrated for a single-phase case and  it can be readily extended to  the  three-phase 

case because of symmetry. 

5.1.3 Overall modulation of MC 

A switching look-up table for the F-HB can be derived which is shown in Table 5.1. It 

is based on the hysteresis controller and  input voltage sectors  (Fig. 5.2(b)). The F-HB 

hysteresis comparator outputs, which are used as  indices  in  the  look-up Table 5.1, are 

described by 
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The output values in (5.7) correspond to the digits of the first column in Table 5.1. For 

example, the index 001 indicates ia < ia-lower, ib < ib-lower and ic > ic-upper. The input voltage 

sectors,  which  show  the  amplitude  relationships  of  the  input  voltages,  are  used  to 

determine the switch states. For instance, if the input voltages are in Sector I, switches 

SAa, SAb and SBc are turned on since vA is maximum and vB is minimum; see Fig. 5.2(b). 

Therefore,  ia and  ib will increase while  ic will decrease. A switching look-up table can 

also be obtained for the S-HB controller in a very similar manner, and therefore it is not 

shown  here  to  avoid  repetition.  There  are  18  MC  switch  states  in  Table  5.1;  they 

correspond to 18 active MC vectors. 

 

 

Fig. 5.3 Illustration of overall modulation with virtual rectifier, inverter and DC link. 

 

Table 5.1 Switch states look-up table of F-HB control for MC. 

  I  II  III  IV  V  VI 

001  SAa, SAb, SBc  SAa, SAb, SCc  SBa, SBb, SCc  SBa, SBb, SAc  SCa, SCb, SAc  SCa, SCb, SBc 

010  SAa, SBb, SAc  SAa, SCb, SAc  SBa, SCb, SBc  SBa, SAb, SBc  SCa, SAb, SCc  SCa, SBb, SCc 

011  SAa, SBb, SBc  SAa, SCb, SCc  SBa, SCb, SCc  SBa, SAb, SAc  SCa, SAb, SAc  SCa, SBb, SBc 

100  SBa, SAb, SAc  SCa, SAb, SAc  SCa, SBb, SBc  SAa, SBb, SBc  SAa, SCb, SCc  SBa, SCb, SCc 

101  SBa, SAb, SBc  SCa, SAb, SCc  SCa, SBb, SCc  SAa, SBb, SAc  SAa, SCb, SAc  SBa, SCb, SBc 

110  SBa, SBb, SAc  SCa, SCb, SAc  SCa, SCb, SBc  SAa, SAb, SBc  SAa, SAb, SCc  SBa, SBb, SCc 
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The above methods integrate the line-commutated modulation of the MC input currents. 

To  explain  this,  the  overall  MC  modulation  is  divided  into  a  virtual  rectifier  and  a 

virtual  inverter  stage as shown  in Fig. 5.3. These  two virtual stages can be modulated 

independently using different methods. The output current of the virtual inverter stage is 

modulated with the VSI HB control, while the input current of the virtual rectifier stage 

is  regulated  with  a  line-commutated  approach.  For  example,  in  F-HB,  if  the  output 

phase a current ia reaches the lower band (ia < ia-lower) and the maximum input voltage is 

vB at this moment, then SPa and SPB in Fig. 5.3 are turned on to increase the current ia. 

Turning on the switches SPa and SPB results in the connection between the output phase 

a and input phase B. Therefore, the equivalent switch SBa in the direct MC is switched 

on. The same rule applies to other situations. Therefore, the input currents are controlled 

automatically. An equivalent  look-up  table can be  tabulated based on  this.  It  is worth 

noting that different modulation techniques, such as SVM, for the virtual rectifier stage, 

can be incorporated into the overall modulation scheme to control the input currents. 

5.1.4 FOC with HB controller for PMSM 

(a). PMSM Model Description 

In  this  section, FOC is  implemented  for  the MC based PMSM drive system using the 

HB current controller. The FOC converts the AC motor dynamics so they are similar to 

an equivalent DC motor where the torque and flux are decoupled. FOC relies upon the 

fact  that  the  motor  rotor  flux  and  torque  can  be  controlled  through  the  d  and  q 

components  of  the  stator  current  which  are  usually  provided  by  a  current-controlled 

PWM inverter.  

This is achieved by using the abc to dq fame transformation, 

 

 

0

2 2
cos cos cos

3 3

2 2
sin sin sin

3 3

0.5 0.5 0.5

s s s

d a

q s s s b

c

i i

i i

i i

 
  

 
  

    
     

       
                              
 
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                     (5.8) 

and the reverse transformation, 
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where ia, b, c are the three phase currents in the abc system and id, q, 0 are the currents in dq 

system. i0 = 0 for a balanced three-phase system. θs is the synchronous reference angle 

which can be obtained from an encoder. 

Using synchronous reference frame transformations, the PMSM model equations can be 

obtained for the FOC control [27] and they can be expressed as 

qd d s
d m q

d d d

Ldi v R
i p i

dt L L L
                                                   (5.10) 

q q f ms d
q m d

q q q q

di v pR L
i p i

dt L L L L

 
                          (5.11) 

d d d fL i                                                    (5.12) 

  q q qL i 
                                                  (5.13) 

m

d

dt


                                                              (5.14) 

  
3

( )
2

e f q d q d qT p i L L i i                             (5.15) 

where Ld and Lq are PMSM d- and q-axis inductance; p is the number of pole pairs; Rs is 

the stator resistance; ψf is the flux established by permanent magnet; ψd and ψq are stator 

flux components in d and q axis; vd and vq are the stator voltage components in the dq 

axis; θ is the rotor angular position and ωm is the rotor speed. Te is the electromagnetic 

motor  torque.  ω*
 in  the  figures  is  the  rotor  speed  reference.  In  the  tested  surface-

mounted PMSM, Ld = Lq = L because the permanent magnets are surface mounted and 

the reluctance in every position is same, which simplifies (5.15) to 

3 2

2 3
e f q q e

f

T p i i T
p




                                          (5.16) 
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If id = 0 holds, the maximum torque per ampere control can be achieved for the tested 

non-salient  pole  PMSM.  The  electromagnetic  torque  generated  by  a  PMSM  can  be 

controlled  by  the  q-axis  component  of  the  stator  current.  To  carry  out  the  coordinate 

transformation (dq → abc) in (5.9), the rotor position is obtained from an encoder. The 

torque reference Te
* can be either specified by  the operator or obtained from a closed-

loop speed controller. Here a PI controller is used to generate the torque reference from 

the rotor speed error. The obtained iq
* reference together with id

* are converted into i*
abc 

in the abc frame and then sent to the MC HB controller. 

(b). HB-FOC Controller Design 

Based on the model derived above, the FOC controller combined with the HB controller 

can be designed for the MC based PMSM drive as shown in Fig. 5.4. The HB controller 

generates gating signals for the semiconductor devices and sensors are used to measure 

the motor speed and currents. The speed controller adopted in this work is a common PI 

controller whose parameters are given in Table 5.3. 

 

 

Fig. 5.4 HB-FOC controller diagram for MC based PMSM drive. 

 

Table 5.2 MC input power supply, filter and load parameters. 

VSA (V)  fs (Hz)  LA (mH)  rA (Ω)  CAB (μF)  RL (Ω)  LL (mH) 

40  50  4.8  30  15  5  10 
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Table 5.3 PMSM system and controller parameters for F-HB based MC-PMSM drive. 

Rs (Ω)  L (mH)  p  J (kg·m2)  ψf (Wb)    ωN (rpm) TN (N·m) 

1.8  15.05  3  0.002  0.1057    1500  4.5 

 

Table 5.3 (continued). 

  Kp  Ki  h  Ts (s) 

  0.05  1  0.02  50×10-6 

 

5.1.5 Simulation and Experimental Results 

(a). Simulation Results 

The  simulated  system  and  controller  parameters,  unless  elsewhere  specified,  are 

tabulated  in  Tables  5.2  and  5.3.  The  loads under  test  are  three-phase  inductive  loads. 

The steady-state simulation results of F-HB and S-HB tracking reference currents iabc-ref 

=  [3sin(120πt)  3sin(120πt-2π/3) 3sin(120πt+2π/3)] A under various  sampling  intervals 

and HB bands are tabulated  in Table 5.4. As  summarized  in  this  table, S-HB exhibits 

improved  THD  performance,  especially  low-order  harmonics,  while  the  average 

switching frequencies are higher. These are only appreciably observable when sampling 

interval is sufficiently short. 

 

Table 5.4 Comparative results for performances of F-HB and S-HB.  

Ts (μs)  10  30  50  100 

h (A)  0.02  0.05  0.1  0.02  0.05  0.1  0.02  0.05  0.1  0.02  0.05  0.1 

THD (%) 
F-HB  0.73  1.19  1.83  1.91  2.00  3.01  3.37  3.06  3.54  6.80  6.64  6.42 

S-HB  0.68  0.74  1.08  2.05  2.02  2.08  3.38  3.36  3.35  6.84  6.98  6.87 

Average 
Switching 
frequency 

(kHz) 

F-HB  9.85  6.95  4.52  3.93  3.54  2.75  2.43  2.33  2.03  1.25  1.21  1.17 

S-HB  10.4  8.9  8.75  3.95  3.59  3.17  2.44  2.33  2.11  1.23  1.22  1.19 

 

The dynamic responses of the F-HB and S-HB controllers are shown and compared in 

Fig. 5.5. Here h = 0.05 A and Ts = 20 μs. The current references are iabc
* = [1.5sin(60πt) 
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1.5sin(60πt-2π/3)  1.5sin(60πt+2π/3)]  A  before  0.025  s  and  [3sin(100πt)  3sin(100πt-

2π/3)  3sin(100πt+2π/3)]  after  0.025  s.  According  to  the  simulation  results  shown  in 

Figs.  5.5(a)  and  (b),  it  can  be  stated  that  both  methods  present  excellent  dynamic 

performance in regulating currents. Compared with F-HB, the THD values are reduced 

from  3.74  %  and  1.54  %  to  2.75  %  and  1.17  %  respectively  in  the  S-HB  while  the 

average switching frequencies are relatively higher. This can be observed in Figs. 5.5(c) 

to  (f).  From  the  fast Fourier  transform  (FFT)  analysis,  in  Figs.  5.5(c)  and  (d),  for  the 

second  part  of  the  current,  a  wide  range  of  harmonics  are  suppressed.  The  average 

switching frequencies (shown in Figs. 5.5(e) and (f)) and consequential switching losses 

are  not  very  high.  The  superior  performance  of  S-HB  is  observable  only  when  the 

sampling interval is small (high frequency). Therefore, for the practical implementation, 

it is not worth considering S-HB. 
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(f) 

Fig. 5.5 Simulation results of HB current controller for MC: (a) F-HB controller currents dynamic 

performance, (b) S-HB controller currents dynamic performance, (c) FFT analysis of F-HB output current 

after 0.05 s, (d) FFT analysis of S-HB output current after 0.05 s, (e) F-HB average switching frequency, 

(f) S-HB average switching frequency. 
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(b) 

 Fig. 5.6 Simulation results of HB-FOC for MC based PMSM drive system in response to the speed 

change from +500 rpm to -300 rpm at 1 s when TL = 1.5 N m. (a) F-HB, (b) S-HB. 

 

Simulation  work  of  the proposed  control  strategy  for  an  MC  based  PMSM  drive  was 

carried out, and  the simulation results are presented  in Fig. 5.6. The parameters of  the 

rotor speed PI controller are Kp = 0.5 and Ki = 0.55. Transient behaviour of the PMSM 

stator currents, rotor speed and electromagnetic torque are shown under a speed change 

from 500 rpm to -300 rpm when  the load  torque TL = 1.5 N·m. As observed from the 

figure,  the proposed control  strategy shows good  regulation performance. S-HB has a 

slightly lower current THD (5.85 %) than F-HB (5.99 %). The torque ripples of the S-

HB  range  from  1.336  N m  to  1.626  N m  while  the  torque  ripples  of  the  F-HB  range 

from 1.333 N m to 1.639 N m. These demonstrate slightly better performance for S-HB. 

(b). Experimental Verification 

To  verify  the  feasibility  and  effectiveness  of  the  proposed  strategy,  the  experimental 

work was  implemented  in a scaled-down MC based drive  system. The experiment  set 

up is shown in Fig. 5.7. The clamp circuit is not shown in the figure; however, it is used 

in  the  hardware  to  protect  devices  from  overvoltage.  Chapter  4  details  the  MC 

hardware. Further modification was required for the experimental work in this chapter. 

An  enhanced  quadrature  encoder  pulse  was  used  to  obtain  the  rotor  angular  position, 

thus the motor speed. The motor encoder used had 2000 lines which is a high-resolution 

encoder.  
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(a) 

 
(b) 

 Fig. 5.7 The experimental set up: (a) MC hardware board, (b) PMSM test bench. 

 

The  tested  surface-mounted  PMSM  parameters  are  tabulated  in  Table  5.3.  Since  the 

performances of F-HB and S-HB based controllers are very  similar and S-HB renders 

heavier computation burden, here only F-HB is  tested on hardware to demonstrate  the 

controller effectiveness for the MC based drive. The code execution time was around 25 

μs, which  is a  light computational burden. The sample  time should be higher  than  the 

execution  time  so  that  the  code  has  enough  time  to  be  executed  during  each  sample 

interval. 

In the experimental results, all THD values are shown for phase a current. The steady-

state  performances  are  presented  in  Figs.  5.8  and  5.9.  Fig.  5.8  shows  the  steady-state 

results  for  low-speed  operation  (10  rpm  and  50  rpm)  with  a  load  torque  of  1.5  N m. 
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Sinusoidal stator currents were obtained with the proposed control strategy. The stator 

current THDs are relatively low, i.e., 5.37 % and 2.99 % for speeds of 10 rpm and 50 

rpm  respectively.  These  results  validate  that  the  proposed  controller  is  effective  in 

regulating low-speed operation. Fig. 5.9 shows the steady-state regulation performance 

of the proposed controller for relatively higher speeds. Fig. 5.9(a) shows the steady-state 

stator currents for 500 rpm with a 1.5 N m load applied. The THD for the stator current 

is 4.09 %. In Figs. 5.9(c) and (d),  the rotor speed  is 300 rpm and a  load  torque of 1.5 

N m  is  applied.  The  input  current  is  usually  not  a  control  objective  in  the  VSI  based 

motor drive system; however, with the proposed approach, the MC input currents were 

regulated,  and  the  results  are  shown  in  Fig.  5.9(c).  The  input  power  factor  is  around 

unity in this case. The input current is distorted because it is conveniently regulated by 

the  inherent  line-commutated  modulation  of  the  proposed  HB  current  controller.  The 

PMSM electromagnetic torque is shown in Fig. 5.9(d). 
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(c)            

              

(d)                                                                         

Fig. 5.8 Experimental results of HB-FOC controlled MC based PMSM drive (steady-state results 1): (a) 

PMSM stator currents when ω = 10 rpm and TL = 1.5 N m, (b) PMSM stator line voltage when ω = 10 

rpm and TL = 1.5 N m, (c) PMSM stator currents when ω = 50 rpm and TL = 1.5 N m, (d) PMSM stator 

line voltage when ω = 50 rpm and TL = 1.5 N m. 
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(b)                                                                  

     

(c) 

 

   (d)                                                                                                    

 Fig. 5.9 Experimental results for HB-FOC controlled MC based PMSM drive (steady-state results 2): (a) 

PMSM stator currents when ω = 500 rpm and TL = 1.5 N m, (b) PMSM stator line voltage when ω = 500 

rpm and TL = 1.5 N m, (c) MC input phase voltage and current when ω = 300 rpm and TL = 1.5 N m, (d) 

PMSM torque performance when ω = 300 rpm and TL = 1.5 N m. 
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The experimental  results of  transient behaviour are shown in Figs. 5.10 and 5.11. Fig. 

5.10 shows the results when the output power is increased either by increasing the rotor 

speed  or  the  applied  load  torque.  Fig.  5.10(a)  shows  the  PMSM  stator  currents,  rotor 

speed and q-axis current responses to a speed change from 50 rpm to 300 rpm when a 

load TL = 1.5 N m is applied. Fig. 5.10(b) demonstrates the PMSM stator currents, rotor 

speed, and q-axis current responses to the step load change from 0 N m to 1.5 N m when 

the  rotor  speed  is  maintained  at  500  rpm.  As  seen  from  these  figures,  the  proposed 

control strategy can  track and maintain the  target speed effectively, and fast dynamics 

are  achieved.  Fig.  5.11  shows  the  test  results  when  the  output  power  is  decreased  by 

reducing  the  rotor  speed.  In  Fig.  5.11(a),  the  PMSM  stator  currents  and  MC  input 

current are shown for a deceleration from 350 rpm to 250 rpm when the load torque is 

1.5  N m.  The  rotor  speed  and  q-axis  current  for  this  test  are  shown  in  Fig.  5.11(b). 

These results show good regulation of the proposed controller during deceleration. 
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(b) 

Fig. 5.10 Experimental results of HB-FOC controlled MC based PMSM drive (transient results 1): (a) 

PMSM stator currents, rotor speed and q-axis component current responses to command speed step 

change from 50 rpm to 300 rpm when TL = 1.5 N m, (b) PMSM stator currents, rotor speed and q-axis 

current component to load torque step change from 0 to 1.5 N m when ω = 500 rpm. 
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(b) 

Fig. 5.11 Experimental results of HB-FOC controlled MC based PMSM drive (transient results 2): (a) 

PMSM stator current and MC input current response, (b) PMSM rotor speed and q-axis current 

component response to command speed step change from 350 rpm to 250 rpm (deceleration) when TL = 

1.5 N m.  

 

From the above simulation and experimental results, the effectiveness of the MC based 

PMSM drive system under steady-state and transient tests is demonstrated. The THD of 

the  stator  current  under  various  tests  are  low,  ranging  from  2.99  %  to  6.63  %.  The 

proposed control method is simple and practical. 

5.1.6 Conclusions 

HB control in FOC is popular in VSIs and motor drives based on VSIs; however, it has 

not been reported in the literature for a direct 3×3 MC or MC based drive system. This 

work introduces the HB current controller  to the MC and MC based AC drive system. 

This  method  is  simple,  and  the  computation  burden  is  light.  Both  the  fixed  and 

sinusoidal  band  HB controllers  that  are  developed  involve  inherent  modulation  of  the 

input currents, and the simulation results are evaluated comparatively. S-HB has better 

harmonic performance and higher average switching frequency.  It is shown that S-HB 

has  significantly  superior  performance  over  F-HB  only  at  high  sampling  frequencies. 

The input current regulation is achieved through the line-commutated modulation. The 

better  input  currents  regulation  results  can  be  achieved  by  integrating  other  methods, 

such  as  SVM,  into  the  overall  modulation.  With  an  MC  based  drive,  the  braking 

chopper is not required. It is important to state that this scheme cannot only be applied 
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to  the  PMSM  but  also  to  other  machines  such  as  induction  motors.  The  proposed 

scheme is explicit, effective and suitable for practical applications. Experimental results 

demonstrate the effectiveness of the proposed controller and MC in driving a PMSM. 

 

5.2 DTC for the Matrix Converter-Fed Motor Drive 

The direct MC is a promising AC/AC conversion  topology and  it  is being researched. 

Motor drives are one of  the main potential  applications of  the MC.  This work  carries 

forward  the application of MCs  in AC motor drives using DTC.  In  the common DTC 

scheme  for  MCs,  two  vectors  with  the  maximum  amplitudes  are  used  to  control  the 

torque  and  flux.  In  the  proposed  approach,  the  input  voltage  vector  sectors  are 

redefined, and therefore a modified and simplified switching look-up table is obtained. 

In  this case,  the most appropriate vector  to be applied is uniquely determined, and the 

number of switch actions is reduced. The excellent dynamic performance is obtained by 

selecting  the  maximum  vector.  Flux  and  speed  are  controlled  effectively.  Simulation 

work is carried out for an induction motor, and the results verify the effectiveness of the 

proposed DTC control in MC based AC drive systems. 

5.2.1 Introduction 

DTC was first presented in [28] for the high-performance control of an induction motor. 

As  its  name  implies,  DTC  controls  the  torque  and  flux  directly.  It  is  a  simple  yet 

powerful control technique for motor drives, and it offers various benefits including fast 

torque  response,  robustness,  no  coordinate  transformations  (angle  detection),  no 

modulation stage, and no current controllers required [29], [30]. DTC does not require 

any other motor parameters except for the stator resistance; this enhances the controller 

robustness. DTC can also operate  in sensorless mode  (or  torque control mode). These 

contribute  to  the  fast  development  of  DTC,  in  both  research  and  industry,  for  the 

applications of high-performance drives [27]. 

However, there are some drawbacks associated with the DTC. One of the main issues is 

the  high  torque  and  flux  ripples  [22].  These  are  in  addition  to  the  variable  switching 

frequency.  In  conventional  DTC  for  a  VSI  based  drive  system,  the  flux  locus  is  split 

into  six  sections  and  only  eight  vectors  are  available  to  generate  the  required  vector. 

Therefore,  the  exact  required  vector  is  hard  to  produce  to  a  high  degree  of  accuracy, 
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which  results  in the flux and  torque  ripples. Much  research has aimed  to dealing with 

this problem [31][32]. These include applications of new converters such as multilevel 

inverters  [33][34]  and  MCs  [23][35]  because  they  can  produce  more  vectors  for  the 

DTC. 

Combining  the  advantages  of  DTC  and  the  MC,  DTC  controlled  MC  drivers  were 

initially proposed  in [29].  In [29],  three hysteresis controllers were used  to control the 

electromagnetic  torque, stator  flux and  input power factor simultaneously by selecting 

the most suitable voltage vector available in the MC. Since MCs generate more voltage 

vectors that are suitable for DTC control, the control flexibility is enhanced. Most work 

utilizes this flexibility to control the MC input power factor [29][22]. This extra control 

objective introduces an extra hysteresis comparator contributing to heavier computation 

burden, more switching actions, and switching losses. 

The  work  described  in  this  chapter  modifies  and  simplifies  the  traditional  DTC 

switching  table for  the MC based driver such  that  the selected voltage vector for each 

stator flux sector is uniquely determined. The transition is smoother between switching 

actions, and thus switching losses are reduced. The speed control mode is based on a PI 

controller which is tested here.  

5.2.2 Matrix Converter and Space Vectors 

As obtained in Table 2.1 in Chapter 2, the MC space vectors are composed of eighteen 

active,  three zero and six rotating vectors. Rotating vectors cannot be usefully applied 

because  their  locations  (angles)  keep  changing. Active  vectors  are  numbered  (±1,  ±2, 

±3,  , ±9) and summarized  in Table 2.1. These vectors have  fixed  locations and  they 

form hexagons, as redrawn in Fig. 5.12 (Fig. 2.2 repeated), while their amplitudes vary 

with input voltages. In zero states, all the MC outputs are connected to the same input 

resulting  in  vectors  with  zero  amplitudes  while  angles  are  arbitrary.  In  SVM,  these 

active  and  zero  vectors  are  applied  to  generate  the  desired  output  voltage  and  input 

current vectors at the same time. In DTC control, appropriate vectors are selected based 

on the prescribed switching look-up table according to the instantaneous stator flux and 

torque/speed information. This will be explained later. 

 



Chapter 5: Hysteresis and DTC Control for Motor Drives 

117 

 

(a)                                                               (b) 

Fig. 5.12 MC (a) input voltage and (b) output current vectors hexagon (Fig. 2.2 repeated). 

 

5.2.3 Induction Motor Model and DTC Theory 

In DTC controlled induction machines, the stator flux and torque are controlled directly 

by selecting the appropriate voltage vectors available in the drive converter. The stator 

flux is obtained from 

 s s s sV R i dt                                                            (5.17) 

If the voltage drop across the stator resistor Rs is neglected, then 

s sV dt                                                                  (5.18) 

where ψs is the stator flux and Vs is the voltage applied at the stator. Considering a short 

finite time  t (control cycle period), (5.17) can be approximately written as 

s sV t                                                                (5.19) 

which means that the stator flux will change accordingly in the direction of the applied 

voltage vector. Therefore, the stator flux can be regulated by selecting suitable voltage 

vectors.  In  the  stationary  reference  frame  (synchronized  with  stator),  the 

electromagnetic torque developed in an induction machine is  

3

2
eT p s sψ i                                                                 (5.20) 

which can be rewritten as  
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 3
sin

2
e is sT p   s sψ i                                                (5.21) 

where ψs  is  the stator flux vector;  is  is  the stator current vector; and p  is  the pole pair 

number of the motor; and |V| implies amplitude of the vector V. θis and θψs are the stator 

current  angle  and  stator  flux  angle  respectively,  both  of  which  are  referred  to  the 

stationary  reference  frame  as  shown  in  Fig.  5.13.  In  (5.21),  |ψs|  is  normally  set  to  a 

constant  value  in  DTC. Since  the  rotor  time  constant  is  usually  larger  than  the  stator 

time  constant,  the  rotor  flux  can  be  assumed  constant  (d-axis  components  of  stator 

current)  taking  into  consideration  the  fast  control  response.  Therefore,  the  change  of 

torque, at  certain speeds,  requires  the change of stator flux angle θψs  if  the  stator  flux 

amplitude  is  maintained constant  [27]. Therefore,  if  a  voltage vector  which  is  able  to 

maintain the stator flux amplitude while changing the stator flux to the desired position 

is selected, the torque can be regulated instantaneously. 

 

 

Fig. 5.13 DTC illustration diagram with the MC vectors. 

 

DTC requires the estimation of stator flux and torque, which can be achieved using  

 s s s sV R i dt                                                             (5.22) 

 s s s sV R i dt                                                             (5.23) 
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2 2
s s s    

                                                               (5.24) 
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  

  
 

                                                           (5.25) 

 3

2
e s s s sT p i i                                                          (5.26) 

These  are  developed  in  the  stationary  reference  frame  (α-β).  As  can  be  seen,  the 

estimation  only  needs  the  rotor  resistance,  which  is  independent  of  other  motor 

parameters. 

5.2.4 DTC Control for Matrix Converter Drives 

According  to  the above description,  DTC  can  control  the  torque  and  flux  directly  via 

applying  opposite  voltage  vectors  available  in  drive  converters.  The  voltage  space 

vectors generated in an MC were presented earlier. The voltage vector selection is based 

on the flux and torque error information. 

 

 

Fig. 5.14 Block diagram of DTC for motor drive with inverter or MC. 

 

(a). Common DTC Scheme 

The  DTC  controller  diagram  for  MC  is  shown  in  Fig.  5.14.  There  are  two  operating 

modes:  torque  control  and  speed  control.  As  shown  in  the  figure,  the  hysteresis 

comparators  produce  signals  in  the  DTC  to  select  the  voltage  vectors.  In  each  flux 

sector (I to VI), different voltage vectors will have different effects on both the flux and 
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torque, as  illustrated  in Fig. 5.13.  In  this figure, (F↑, T↓) indicates  the flux and torque 

will be increased and decreased respectively if  that voltage vector is selected, e.g.,  the 

voltage  vectors  (±4,  ±5,  ±6)  for  sector  I.  Further  selection  of  the  voltage  vectors 

depends on  the input voltage vector  locations. Some vectors are not used as  they may 

have  varying  effects  on  torque  and  flux  in  the  specific  sector  such  as  voltage vectors 

(±1, ±2, ±3) in sector I.  

A  switching  look-up  table  for  the MC based DTC can be adapted  from  the VSI DTC 

scheme since  their voltage vectors have  the  same  layout  (six directions with 60˚ apart 

from each other). However, in the MC, there are more active voltage vectors available 

corresponding to a specific voltage vector in the VSI DTC scheme. These vectors have 

different  amplitudes although  they may all  be  able  to achieve  the goals of controlling 

the stator flux and torque.  

In  the  most  common  MC  DTC,  only  two  vectors  with  the  maximum  amplitude  are 

considered to achieve fast-dynamic responses and simplicity. In fact, these two vectors 

have different effects on  the  input current,  thus  the  input power  factor.  Therefore,  the 

input  power  factor  can  be  controlled  by  making  use  of  this  flexibility.  However,  this 

results  in  a  heavier  computation  burden  and  higher  switching  frequency,  thus  higher 

switching losses. 

(b). DTC with a Modified Switching Table 

Since the amplitudes of voltage vectors are related to the input voltage vector location 

(sector number), the input voltage vector sector may be sub-divided or redefined so that 

only  one  maximum  output  voltage  vector  is  available  in  each  sector.  In  the  proposed 

scheme, the input voltage vector sectors are moved forward by 30˚ compared with the 

conventional scheme as shown in Fig. 5.15. In this way, the maximum voltage vectors 

available in each sector  is only one instead of  two. For example,  in the newly defined 

input voltage vector sector I, the output voltage vector -3 has the maximum amplitude. 

The selection of the maximum vector ensures a fast-dynamic response, and this further 

simplifies the switching table, thus the control implementation.  
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Fig. 5.15 Redefined input voltage vector sector for deciding the amplitudes of output voltage vectors.  

 

The  modified  switching  look-up  table,  as  shown  in  Table  5.5,  can  be  obtained  in  a 

straightforward manner from the VSI DTC look-up table. The appropriate selection of 

zero vectors is beneficial in reducing the switch actions and switching frequency. There 

are two zero vectors available in the last two columns of Table 5.5; however, only one 

will be applied depending on the previous switch state. 

 

Table 5.5 Modified switching look-up table for MC DTC. 

New input voltage 

sector # 

Selected voltage vector # in VSI 

VI1  VI2  VI3  VI4  VI5  VI6  VI7  VI8 

I  V-3  V+9  V-6  V+3  V-9  V+6  V01, V03  V01, V03 

II  V+2  V-8  V+5  V-2  V+8  V-5  V02, V03  V02, V03 

III  V-1  V+7  V-4  V+1  V-7  V+4  V01, V02  V01, V02 

IV  V+3  V-9  V+6  V-3  V+9  V-6  V01, V03  V01, V03 

V  V-2  V+8  V-5  V+2  V-8  V+5  V02, V03  V02, V03 

VI  V+1  V-7  V+4  V-1  V+7  V-4  V01, V02  V01, V02 
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Fig. 5.16 Motor steady-state stator current when speed is 1000 rpm and load torque is 10 N m. 

 

5.2.5 Simulation Results 

Simulation results of the DTC MC drive are presented in this section. The speed control 

mode is examined, and the parameters used for the speed PI controller are Kp = 30 and 

Ki = 0.05. The hysteresis bands of hysteresis comparators for the stator flux and torque 

are 0.5 and 0.01  respectively. Other  simulation parameters are  tabulated  in Table 5.6. 

The steady-state tests were performed first. Fig. 5.16 shows the motor steady-state stator 

current. The  surge current  is  observed at  the  start  of  the motor. Fig. 5.17 presents  the 

electromagnetic torque of the motor. The torque exhibits large ripple, which is a known 

weakness  of  DTC.  Fig.  5.18  shows  the  stator  flux  locus.  The  flux  can  be  controlled 

effectively (the reference is 0.9876 Wb). 

 

Table 5.6 Induction machine simulation parameters. 

Rs (Ω)  Rr (Ω)  Ls (H)  Lr (H)  Lm (H)  p  Ts (s) 

3.126  1.879  0.23  0.23  0.221  2  1×10-5 

 

 



Chapter 5: Hysteresis and DTC Control for Motor Drives 

123 

 

Fig. 5.17 Motor steady-state electromagnetic torque when speed is 1000 rpm and load torque is 10 N m. 

 

 

Fig. 5.18 Steady-state stator flux locus when speed is 1000 rpm and load torque is 10 N m. 

   

Transient performance of the proposed controller is evaluated under a step change of the 

load  torque  from  5  N m  to  -5  N m  at  0.65  s  when  the  speed  is  1000  rpm.  Fig.  5.19 

shows  that  the  controller  has  a  fast  torque  dynamic  response.  The  transient  stator 

currents  are  shown  in  Fig.  5.20.  DTC  performance  is  independent  of  the  motor 

parameters except  for  the  stator  resistance. Simulation  results verify  that  the proposed 

DTC controller is effective in controlling the MC based driver. 
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Fig. 5.19 Torque transient response to a step change at 0.65s. 

 

 

Fig. 5.20 Stator current for a torque step change at 0.65s. 

 

5.2.6 Conclusions 

DTC has developed very quickly in both research and industry because of direct torque 

and  flux  control,  and  fast  torque  dynamic  response.  DTC  requires  no  coordinate 

transformations,  current  controller,  or  modulation  stage.  The  implementation  of  DTC 

for an MC drive  is explained  in  this chapter. The modified  switching  look-up  table  is 

obtained via redefining the input voltage vector sectors. As a result, only one maximum 

voltage space vector corresponding to each VSI voltage vector is available. In this way, 

a  fast-dynamic  response  is  maintained,  and  switch  actions  and  switching  losses  are 

reduced.  Simulation  results  for  an  induction machine with  the proposed controller are 
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shown  to  verify  the  controller  effectiveness.  Future  work  will  be  carried  out  to 

implement the multi-band hysteresis comparators and to deal with the torque ripple. 

 

5.3 Summary 

The AC motor drive is a promising application area for the MC. This chapter covers the 

application  of  a  direct  MC  in  an  AC  motor  drive  and  two  control  strategies  are 

investigated.  The  first  control  method  is  the  FOC  based  HB  current  controller  for  a 

PMSM. The second control strategy is the DTC with a modified switching look-up table. 

There is great research potential in the field of MC-fed AC motor drives. 

The materials presented in this chapter have been published in [10], [24] and [36]. 
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6 PREDICTIVE CONTROL FOR 

MICROGRID AND OTHER 

CONVERSION POSSIBILITIES 

In  this  chapter,  model  predictive  control  (MPC)  is  employed  to  control  the  MC.  The 

first part of this chapter investigates the predictive voltage control of MC for microgrid 

applications and the second part investigate other conversion possibilities of the MC. 

 

6.1 Predictive Control for Microgrid 

The work in this section proposes a predictive voltage control strategy for a direct MC 

used in a renewable energy distributed generation system. A direct MC with LC filters 

is  controlled  in  order  to  work  as  a  stable  voltage  supply  for  loads.  This  is  especially 

relevant  for  stand-alone  operation  of  a  renewable  energy  microgrid  where  a  stable 

sinusoidal voltage, with desired amplitude and frequency under various load conditions, 

is the main control objective. MPC is used to regulate the MC so that it produces stable 

sinusoidal  voltages  for  different  loads.  With  predictive  control,  many  other  control 

objectives,  e.g.,  input  power  factor,  common-mode  voltage  and  switching  frequency, 

can  be  achieved  depending  on  the  application.  To  reduce  the  number  of  required 

measurements  and  sensors,  this  work  utilizes  observers  and  makes  use  of  the  switch 
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matrices.  In  addition,  the  voltage  transfer  ratio  can  be  improved  with  the  proposed 

strategy.  The  controller  is  tested  under  various  conditions  including  intermittent 

disturbance,  non-linear  loads  and  unbalanced  loads.  The  proposed  controller  is 

effective, simple, and easy to implement. Simulation and experimental results verify the 

effectiveness of the proposed scheme and control strategy. 

6.1.1 Introduction 

A  modern  interconnected  power  system  can  contain  hybrid  AC  and  DC  grids,  with 

various  power  electronic  converters  interfacing  different  energy  sources  [1][2],  as 

shown  in Fig. 6.1. The distributed generators  (DGs) are modern components  in a grid 

network and they are interconnected via the point of common coupling (PCC). Energy 

generation  issues  are  driving  the  development  of  microgrids  and  renewable  energy 

based  DGs  and  these  have  been  the  focus  of  great  interest  [3][4].  A  microgrid  can 

operate  in  a  grid-connected  mode  or  an  islanded  mode.  When  operated  in  the  grid-

connected mode, the main control objective  is  the current or power exchange with the 

utility grid. The main control objective during  islanded operation  is  to maintain stable 

sinusoidal  voltages  for  loads  [5]-[8].  These  operating  modes  depend  on  system 

operating conditions, user demand, availability of energy, and utility grid requirement. 

For both operating modes, a microgrid should be able to supply electricity in a reliable, 

secure and economical manner [9]-[11]. To this end, power electronic converters play a 

critical  role  [12]. Various power electronic converters,  including multilevel converters 

[13],  together  with  their  corresponding  control  techniques,  have  been  researched  for 

controlling power flow, current and voltage for microgrid applications [14]. 

 

 
Fig. 6.1 Diagram of an interconnected power system example involving renewable DGs. 
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This work mainly focuses on the islanded mode of a renewable energy based microgrid. 

At present, a microgrid is an inverter-dominated system [7][15]. However, it is difficult 

to maintain feed to connected loads, particularly nonlinear loads, at the required voltage 

and frequency with an inverter [8]. In the literature, research projects on voltage source 

inverters (VSI) and neutral point clamped (NPC) inverters, with many control methods, 

have  been  carried  out  on  uninterrupted  power  system-based  (UPS)  DGs  in  order  to 

regulate the output voltage [16][17]. LC filters are commonly used in these applications. 

However, these strategies are only suitable for a microgrid with DC DGs. For AC DGs, 

the  rectifier  stage  and  DC-link  capacitor  are  required  together  with  an  inverter  for 

indirect AC/AC conversion. These will make the system bulky, reduce the lifetime and 

increase  maintenance.  In  addition,  there  exists  the  necessity  of  the  DC  link  voltage 

control. Other significant drawbacks of this structure include unidirectional power flow, 

difficulty in controlling the input power factor, and handling of the input unbalance and 

intermittent disturbance of the renewable energy sources.  

 

 

Fig. 6.2 AC microgrid with renewable DGs and MC. 

 

Recent demand for the AC/AC conversion has grown in the field of DGs in microgrids 

[18][19]. A solution for direct AC/AC conversion is the MC [20]; this is an alternative 

to  the established  indirect  AC/AC conversion  method  with  a  DC  link.  A  direct  three-

phase  MC  features  compact  structure,  bidirectional  power  flow,  controllable  input 

power factor (which can be set to unity), regeneration capability, and no energy-storage 

elements [20]-[22]. In addition, it was reported in [23] that the MC can be used for other 

conversions (i.e., AC/DC, DC/AC, and DC/DC) to feed various loads such as inductive, 
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capacitive, nonlinear, AC and even DC systems, as shown in Fig. 6.2. MCs have been 

assessed for suitability in many applications [24]-[26]. However, the use of a direct MC 

in a renewable energy based microgrid remains unexplored.  

In  terms  of  control  approaches  for  direct  MCs,  classic  modulation  methods  including 

scalar  modulation  and  pulse  width  modulation  (PWM)  techniques  usually  are 

programmed  offline;  thus,  these  methods  are  vulnerable  to  the  system  and  load 

variations  causing  steady-state  errors  [27].  Space  vector  modulation  (SVM)  has  been 

widely researched and applied. However, the voltage transfer ratio (VTR) is limited to 

below  √3/2  (≈0.866),  which  is  a  known  drawback,  like  most  of  the  other  control 

methods. Most of the control methods are concerned with sinusoidal output currents, so 

they  cannot  provide  sinusoidal  voltages.  Furthermore,  they  cannot  handle  common-

mode  voltage  which  can be detrimental,  especially  to  motor  loads.  This  is  one  of  the 

main reasons for premature failures in a machine [28]. 

This  work  adopts  MPC  to  control  the  output  voltages  of  an  MC  for  microgrid 

applications in the islanded mode. MPC is a simple and powerful control tool for power 

converters [29]. This method does not require a modulation stage but can utilize all 27 

available  MC  switch  states.  MPC  utilizes  a  system  model  to  predict  future  system 

behaviour  and  select  the  optimum  switch  state  by  minimizing  a  predefined  cost 

function. The cost function design in MPC is flexible as it can contain many factors and 

constraints  depending  on  the  specific  application  and  requirements  [30].  Some 

predictive control strategies have been proposed for MCs [31]-[33]; however,  they are 

mainly  concerned  with  sinusoidal  output  currents  rather  than  output  voltages.  In 

addition, the issues of limited VTR persist. 

The  objectives  of  this  work  are:  (1)  To  develop  a  scheme  for  an  MC  interfaced 

renewable energy  DG  system;  (2)  Instead of  controlling  output currents,  to propose a 

predictive  voltage  control  strategy  for  a  direct  MC  to  supply  various  loads  in  an 

islanded AC microgrid by utilizing LC filters; (3) With the proposed predictive voltage 

control,  other  control  objectives  and  constraints  can  be  readily  considered,  including 

common-mode  voltage,  input  power  factor  and  average  switching  frequency;  (4)  To 

improve the VTR with the proposed scheme, the number of required sensors is reduced 

by employing observers; and (5) To develop an MC prototype to validate the proposed 

scheme.  
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The  proposed  scheme  is  tested  under  various  conditions  including  nonlinear  loads, 

unbalanced  loads  and  intermittent  disturbance  and  unbalanced  input.  The  regulated 

voltage meets the voltage quality set in the IEEE standard: IEEE Std-519-2014 [34]. 

6.1.2 Model Development 

(a). Filter models for prediction 

The  implementation  of  MPC  is  based  on  a  system  model.  According  to  Fig.  6.2,  the 

output filters of the MC are modeled as 
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The variables in (6.1) and (6.2) are shown in Fig. 6.2. The capacitors can be connected 

in  star  (CA, B, C)  or  delta  (CAB, BC, CA).  The  feature  of  the  star  connection  is  that  the 

required capacitance  is  three  times  (CA = 3CAB) while  the voltage  rating  is 1/√3  times 

(VAB = √3VA) of that of the delta connection for the equivalent ratings. 

In order  to simplify  the modeling procedure,  it  is  sufficient  to consider a  single-phase 

model  due  to  the  symmetry  of  three-phase  system.  Hence  (6.1)  and  (6.2)  can  be 

rewritten in the state space model: 

oa oaoa

a aa

i vi
F G

v iv

     
      

    




,  

/ 1/

1/ 0
oa oa oa

oa

R L L
F

C

  
  
 

 and 
1/ 0

0 1/
oa

oa

L
G

C

 
   

                                     (6.3) 
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where  the voltages  (voa and va), currents  (ioa and  ia), and filters  (Loa, Roa, and Coa)  are 

denoted in Fig. 6.2. F and G are the state space matrices. Based on (6.3), the zero-order-

hold based discretized model can be derived as 

 
 

 
 

 
 

1

1
oa oa oa

a a a

i k i k v k
A B

v k v k i k

     
      

     
, where sF TA e  and

0

sT
FB e d G               (6.4) 

Here Ts is the sampling time and the matrices A and B can be obtained from 
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with 
 

2
/ / 4 / /

,
2

oa oa oa oa oa oaR L R L C L
a b

  
 . 

Therefore, the future behaviour of the output voltage va can be predicted using  

         21 22 21 221a oa a oa av k A i k A v k B v k B i k                                (6.7) 

which is derived from the discretized model (6.4).  

Similarly,  the prediction model of  input current  iSA using  the  input  filter model can be 

obtained in (6.8) to predict the future behaviour of input current.  

         11 12 11 121sA sA A sA Ai k M i k M v k N v k N i k                            (6.8)                                              

The matrices in (6.8) are derived in a similar manner.  

The dimension of the models can be reduced from the three-phase model to an α-β or d-

q  model  using  frame  transformations.  Based  on  these  predictions,  the  MPC  evaluates 

each switch state and selects the optimum one to be applied at the next sampling instant. 

This switch state should result in a minimum value of the cost function. Some variables 

in (6.7) and (6.8) can be measured using voltage and current transducers while some can 

be  estimated  using  observers  or  calculated  using  switch  matrices  (2.1)  and  (2.2).  The 
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utilization  of  observers  to  estimate  some  variables  can  reduce  the number  of  required 

sensors, thus the cost. The design of observers is described in the next section. 

(b). Improved VTR 

The output LC filter can also be modeled in the block diagram as shown in Fig. 6.3(a). 

Based on this figure, the transfer function of va (s) to voa (s) can be expressed as 

2

( ) 1
( )

( ) 1
a

oa oa oa oa oa

v s
H s

v s L C s R C s
 

 
                                                   (6.9). 

Using  (6.9),  Bode  plots  are  obtained  for  H(s)  with  different  values  of  Loa  and Coa  as 

shown  in  Fig.  6.3(b).  Here  Roa  is  fixed  to  0.5  Ω  while  Loa  and  Coa  are  given  in  the 

legend, e.g., (2, 40) means Loa = 2 mH and Coa = 40 μF. These Bode plots are related to 

Table 6.2 and Fig. 6.7 in Section 6.1.5. As observed in these Bode plots, the magnitude 

responses are greater than zero at the targeted frequency 2×π×50 rad/s, which means va 

can  be  larger  than  voa,  and  thus  an  improved  VTR.  For  instance,  if  the  magnitude  in 

frequency domain is 0.5 dB, the real filter gain is 1.06; therefore, the improved VTR is 

expected to reach 1.06 × 0.866 = 0.918. It is worth noting that the main purpose of the 

output LC filters in this work is to provide sinusoidal voltages rather than improving the 

VTR. 

 

 

  
(a) 
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(b) 

Fig. 6.3 Output filter model in block diagram and its Bode plots for different values of Loa and Coa (mH, 

μF). 

 

6.1.3 Observers Design 

An observer is a dynamic system that can estimate the states of a system. For a system 

described in the state-space form 

    X FX GU                                                                   (6.10)           

Y CX DU                                                                    (6.11) 

the Luenberger state observer can be designed to estimate the state X, as illustrated in 

 ˆ ˆ ˆX FX GU L Y Y   


                                               (6.12)                

ˆ ˆY CX DU                                                                    (6.13) 

where �� and ��  are the estimation of state X and output Y. Substituting (6.13) into (6.12) 

leads to 

 
   

ˆ ˆ ˆ ˆ ˆ

ˆ

X FX GU L Y Y FX GU LY LCX LDU

F LC X G LD U LY

        

    


            (6.14) 

where  L  is  the  observer  gain  matrix  and  can  be  computed  by  using  Ackermann's 

formula  based  on  the  desired  eigenvalues  of  observer.  The  estimation  error  is 

ˆE X X   and  its  differential  equation  is  ˆE X X F LC E   
  .  The  correct 

selection of gain matrix ensures that the error system is asymptotically stable so that the 
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estimation error will finally decay to zero. Using (6.14), the observer diagram shown in 

Fig. 6.4 can be developed.  

 

   

(a) 

           

 (b) 

Fig. 6.4 Luenberger observer design diagram and the simplified diagram. 

 

Depending  on  the  specific  observed  state,  the  descriptions  should  be  modified 

accordingly,  and  some  assumptions  may  be  necessary.  In  order  to  observe  the  load 

current ia, for example, the assumption dia/dt = 0 is made and added to the model (6.3) 

to make a 3-D observer. This assumption is based on the fact that the sampling interval 

of  the  algorithm  is  usually  sufficiently  short,  so  the  load  current  barely  changes. 

Therefore, a 3-D observer model based on the modified model is obtained where  
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  
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, 

 1/ 0 0
T

o oaG L ,  o oaU v                                                              (6.15) 

Here,  the matrices Co and Do can be designed according  to the desired outputs. Given 

that  the  system  in  (6.10)  and  (6.11)  is  observable,  the  gain matrix  L  in  (6.14) can  be 

designed correctly so  that  the eigenvalues of F-LC are strictly on the left-hand side of 
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complex  plane.  Under  this  condition,  the  estimation  error  dynamics  is  asymptotically 

stable, which means the estimation error will decay to zero eventually. In this work, a 2-

D observer is adopted because of simplicity and it can be derived in a manner similar to 

the 3-D observer. Load currents  ia, b, c and source voltages vsA, sB, sC are estimated using 

the observers. The desired eigenvalues for estimating ia, b, c and vsA, sB, sC are set to -2200 

± 3800i, and -80000 and -80001 respectively. It is worth mentioning that the sampling 

time influences the performance of the observer since a discrete integrator is used. The 

shorter sampling time results in more accurate estimation. 

6.1.4 Predictive Voltage Controller Design 

In  the  MPC,  a  cost  function  is  used  to  optimize  the  selection  of  switch  actions.  The 

design  of  cost  function  reflects  the  control  objectives  and  priorities.  In  this  work,  the 

main control objective is the stable sinusoidal output voltages, in addition to unit input 

power factor, elimination of  the common-mode voltage, and  low switching frequency. 

Different combinations can be used depending on the specific applications. Therefore, 

the cost  function for  selecting  the optimum switch  state consists of four sub-functions 

and they are described in sequence by 

 
9

* * * * *
1 2 3 4

1

p p p p p
a a b b c c N N i i

i

g v v v v v v Q Q v v S S   


                 (6.16) 

where v*
a, b, c and Q* are references for the three-phase output voltages and input reactive 

power, and their counterparts vp
a, b, c and Qp are the predicted values; vN represents  the 

common-mode voltage shown in Fig. 6.2 and its desired reference v*
N is normally zero; 

Si is the current switch state and Si
p is the potential switch state to be applied; and λ1, 2, 3, 

4 are the weighting factors which determine priorities for each term. Terms with greater 

factors attract more control attention. The main control objective here is to have stable 

output sinusoidal voltages.  If more control objectives are considered at  the same time, 

each control performance will be compromised. Designing these factors is usually based 

on  empirical  methods  [35].  The  cost  function  is  not  limited  to  this  form;  other  terms 

such  as  integral  and  squared  terms  can  also  be  used  for  meeting  the  requirements  of 

different  applications.  The  operation  of  absolute  values  in  (6.16)  consumes  a  great 

amount of execution time, and therefore they can be replaced by the square operation. 
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Here  the  input power factor control  is  achieved by  regulating  the  reactive power. The 

reactive power is calculated using 

   3 3
,

2 2
S S S S S S S SQ v i v i P v i v i                                               (6.17) 

where Q and P  represent the reactive and active power. vS-α, β and  iS-α, β represent the α 

and  β  components  of  source  voltages  vSA, SB, SC  and  currents  iSA, SB, SC,  and  they  are 

obtained using abc to αβ transformation 

2 1 1

3 3 3
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u
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u
u

u





                     

                                                           (6.18) 

where uα, β and ua, b, c stand for the variables in the αβ and abc systems. 

From the above descriptions, the model predictive voltage controller for the direct MC 

in  an  islanded  microgrid  can  be  illustrated  by  Fig.  6.5.  In  this  figure,  the  measured 

variables are denoted by  the  solid arrow  lines,  while  the dashed  arrow  lines  represent 

the observed variables. The calculated variables are shown by the dot-dashed lines. It is 

worth noting that the algorithm sample delay can be compensated in this controller [36].  

 

 

Fig. 6.5 The predictive voltage controller scheme for MC in an islanded microgrid. 

 



Chapter 6: Predictive Control for Microgrid and Other Conversion Possibilities 

139 

6.1.5 Simulation Results 

In order to verify the proposed strategy, simulation tests were carried out and the results 

are  shown  in  this  section.  The  simulation  parameters  are  tabulated  in  Table  6.1.  The 

MPC  controller  parameters  for  each  test  are  shown  in  the  figure  captions  for  clarity. 

Since  this work focuses on  the islanded operation mode,  the stable voltages should be 

maintained  under  various  load  and  input  conditions.  The  execution  time  of  the 

algorithm  was  around 61  μs and  the  sampling  interval  should  be  long enough  for  the 

code to be executed. As a result, a sampling time of 80 μs was used. In all the following 

figures, the black dashed voltage waveforms denote the voltage references. 

 

Table 6.1 Simulation system and controller parameters 

vs [Vpk-pk] 
LA 

[mH] 

CAB 

[μF] 

RA 

[Ω] 

Loa 

[mH] 

Coa 
[μF] 

Roa 
[Ω] 

fs 
[Hz] 

fo 
[Hz] 

Q* 

[VAr] 
Ts 

[μs] 

100  6.8  9.5  0.5  8  40  0.5  50  50  0  80 

 

Fig.  6.6  shows  the  steady-state  test  results  for  an  inductive  load  (Rl  = 20  Ω,  Ll  =  14 

mH). The amplitude and frequency of output line-to-line voltages were set to 40×√3 V 

and  50  Hz.  Fig.  6.6(a)  shows  the  regulated  three-phase  output  voltages,  and  the  fast 

Fourier  transform  (FFT)  analysis  is  shown  in  Fig.  6.6(b).  As  seen  in  the  figure,  the 

output voltages can be regulated to track the prescribed references effectively. In IEEE 

standard Std-519, the recommended harmonic voltage limits are 5 % for the individual 

harmonic and 8 % for the total harmonic distortion (THD). As seen in Fig. 6.6(b),  the 

regulated  voltage  satisfies  these  requirements.  Fig.  6.6(c)  shows  the  system  source 

voltage and current. The  input power  factor  is not  regulated  in  this  test, and  therefore 

there exists an obvious phase difference between the voltage and current. The result of 

controlled  input  power  factor  will  be  shown  later.  Fig.  6.6(d)  compares  the  estimated 

load currents (iae, be, ce - solid lines) and measured loads currents (ia, b, c - dashed lines). A 

good match between the estimated and measured curves is achieved.  
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 (d) 

Fig. 6.6 Simulation results: (a) regulated output line-to-line voltages, (b) FFT analysis result and 

harmonic spectrum for vab, (c) source voltage and current waveforms, (d) estimated and measured load 

currents. (λ1=1, λ2=0, λ3=0, λ4=0). 

 

Table 6.2 Investigation of VTR versus output filter parameters 

Case Loa [mH] Coa [μF] Fundamental VTR THD [%] 

1 2  40  46.23  0.9246  4.79 

2 8  40  45.82  0.9164  5.55 

3 15  40  44.98  0.8996  5.43 

4 8  10  44.75  0.8950  6.56 

5 8  30  45.52  0.9104  5.98 

6 8  60  46.23  0.9246  4.27 

7 2  10  46.01  0.9202  8.77 

8 15  60  45.94  0.9188  3.89 

 

As analysed in the previous section, an output filter can help improve the VTR. Table 

6.2 demonstrates the VTR performance for different values of Loa and Coa as studied in 

the previous section. As seen in Table 6.2, the VTR is larger than 0.866 for all the cases 

presented in the table. Here the reference amplitudes are the same as the source voltage 

amplitudes.  The  fundamental output  voltage  amplitude  is  used when  investigating  the 

VTR. It is worth noting that the fundamental amplitude is normally lower than the peak 

amplitude. Therefore, the consideration of peak amplitude can lead to a slightly higher 

VTR.  Increasing  voltage  references  can  also  result  in  an  increase  in  VTR  while  the 

distortions  will  deteriorate.  The  voltage  waveforms  corresponding  to  these  cases  are 
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shown  in  Fig.  6.7.  From  these  results,  it  is  concluded  that  good  voltage  regulation 

performance  with  improved  VTR  can  be  achieved  with  the  proposed  strategy  by 

selecting appropriate filter parameters. 

 

      

(a)                                                                                  (b) 

     

(c)                                                                                  (d) 

      

(e)                                                                                  (f) 

     

(g)                                                                                  (h) 

Fig. 6.7 Simulation results: output voltage waveforms corresponding to the parameter combinations listed 

in Table 6.2.  
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In  addition  to  the  voltage  regulation,  the  predictive  control  can  also  control  the  input 

power  factor,  common-mode  voltage  and  the  switching  frequency.  These  results  are 

presented  in Fig.  6.8.  The  source  voltage  and  current  with  the  controlled  input  power 

factor are shown in Fig. 6.8(a). As observed in this figure, the current is nearly in phase 

with  the  voltage.  A  unity  power  factor  is  achieved  with  the  proposed  controller.  Fig. 

6.8(b)  demonstrates  the  common-mode  voltage  reduction  performance.  From  this 

figure,  it  is  observed  that  the  common-mode  voltage  is  heavily  suppressed.  The 

common-mode  voltage  reduction  is  especially  beneficial  to  motor  loads.  Fig.  6.8(c) 

compares  the  unregulated  and  regulated  averaging  switching  frequencies  of  the 

switches.  As  seen,  the  average  switching  frequency  can  be  regulated  effectively.  The 

lower switching frequency can result in lower switching losses. 
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(c) 

 

(d)                                                  

Fig. 6.8 Simulation results: (a) source voltage and current with controlled power factor with λ2=0.0067, 

(b) uncontrolled and controlled common mode voltage with λ3=25, (c) uncontrolled and controlled 

average switching frequencies with λ4=0.09, (d) simulated intermittent source voltages and controlled 

output voltages. 

 

In a renewable DG based microgrid, the source voltage may suffer from an intermittent 

disturbance  because  of  the  discontinuity  of  a  renewable  energy  source.  This  was 

simulated  by  adding  the  disturbance  signal  of  10×sin(20πt)  V  to  the  source  voltages. 

The source voltages and regulated output voltages are displayed in Fig. 6.8(d). It can be 

concluded  from  this  figure  that  the  output  voltage  can  be  controlled  effectively, 

although  the  source  voltages  are  unbalanced  and  have  disturbances.  The  proposed 

scheme was also tested under an unbalanced load and a nonlinear load. However, these 

results are not presented here because the regulated voltage waveforms are very similar 

to the results shown in Figs. 6.6(a) and 6.8(d). Instead, the corresponding experimental 
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results will be shown in the next section. The simulation results in this section verify the 

feasibility of the proposed scheme and effectiveness of the proposed controller. 

 

   

(a) 

 

(b) 

Fig. 6.9 Hardware setup for verifying the proposed scheme: (a) MC system comprising ① MC prototype, 

② IGBT drivers power supply, ③ microprocessor control card, ④ ADC conditioning circuits, ⑤ 

sensors boards, ⑥ input filter inductors, ⑦ output LC filters, ⑧ inductive loads, ⑨ clamp circuit, ⑩ 

input filter capacitors, (b) nonlinear load with R=30Ω and C=1700μF. 

 

6.1.6 Experimental Validation 

In order  to  further validate  the feasibility and effectiveness of  the proposed strategies, 

the  MC  set-up  previously  described  was  modified  and  the  experimental  work  was 

carried  out.  The  experimental  set  up  is  shown  in  Fig.  6.9(a).  Fig.  6.9(b)  shows  the 

nonlinear  load  used  to  perform  the  nonlinear  load  test.  A  serial  communications 

interface was used for the communication between the host computer and DSP card for 

sending  command  and  receiving  data.  The  analog  to  digital  conversion  (ADC)  and 
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peripheral  circuits  were  employed  to  process  the  signals  from  voltage  and  current 

sensors. The enhanced pulse width modulator blocks were used to generate the control 

pulses. 

In  the  experimental  tests,  the  amplitude  and  frequency  of  output  line-to-line  voltages 

were set to 40×√3 V and 50 Hz. The reference voltages are denoted by the dashed lines 

in  the  following  figures.  Other  system  parameters  are  shown  in  Table  6.1  which  are 

same  as  the  simulation  parameters  unless  elsewhere  specified.  Figs.  6.10(a)-(c)  show 

the  regulated  output  voltage  waveforms  tracking  reference  voltages  of  different 

frequencies  (25, 100 and 50 Hz). The corresponding currents are shown in  the bottom 

part of each figure. Here only two phases (vab, vbc and ia,  ib) are shown for clarity, and 

the THD values are shown at the top-right corner for vab. These results demonstrate the 

effectiveness  of  proposed  controller  in  regulating  the  output  voltage  with  a  wide 

frequency  range.  The  MC  can  be  employed  to  interface  two  systems  that  are  greatly 

different in frequencies. 

 

  

(a) 

 

 (b) 
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(c) 

 

 (d)  

  

(e) 
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 (f)  

Fig. 6.10 Experimental waveforms: (a) output voltage and currents when fo=25 Hz, (b) output voltage and 

currents when fo=100 Hz, (c) output voltage and currents when fo=50 Hz, (d) source voltage and current 

when fo=50 Hz, (e) output voltage and current responses to load connection, (f) output voltage and current 

responses to load disconnection. (λ1=1, λ2=0, λ3=0, λ4=0). 

 

Fig. 6.10(d) shows the experimental waveforms of the source voltage and current with 

uncontrolled input power factor. An obvious phase difference exists between the voltage 

and current. The results with the controlled input power factor will be shown in the later 

part  of  this  section.  Fig.  6.10(e) displays  the output voltage  and  currents  responses  to 

load connection. At the beginning, there is no load connected to the output terminals, so 

the  load  currents  are  zero.  There  is  no  obvious  perturbation  in  the  regulated  voltages 

when  the  load  is  applied.  In  contrast,  Fig.  6.10(f)  shows  the  responses  to  load 

disconnection.  This  figure  verifies  when  the  load  is  shed,  the  output  voltage  can  be 

regulated effectively. The THD values in these results are low, ranging from 4.55 % to 

5.11  %.  The  voltage  quality  in  terms  of  harmonics  distortion  complies  with  the 

requirements in IEEE standard Std-519. 

In Fig. 6.11, the experimental results for the regulated input power factor and common-

mode voltage are shown and compared with the unregulated waveforms. In Fig. 6.11(a), 

the regulated input power factor is increased to 0.981 from 0.943. The power factor was 

obtained from a FLUKE clamp meter. The power factor values shown in the figure are 

the  averaged  values  based  on  several  readings.  This  is  because  of  the  varying  power 

factor  caused  by  the  current  distortions.  From  Fig.  6.11(b),  it  is  evident  that  the 

common-mode voltage is suppressed dramatically. 
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(a) 

  

 (b) 

Fig. 6.11 Experimental waveforms: (a) uncontrolled and controlled input power factor with λ2=0.0067, (b) 

uncontrolled and controlled common mode voltage with λ3=25. 

 

Fig. 6.12 presents  the experimental results for  the nonlinear load, unbalanced load and 

unbalanced input tests. The nonlinear load used for Fig. 6.12(a) was a three-phase diode 

bridge rectifier with a capacitive load, as shown in Fig. 6.9(b). As shown in Fig. 6.12(a), 

the output voltage can be regulated effectively under the nonlinear load test. The output 

current is distorted in a manner similar  to the current in common rectifier applications 

(even with ideal voltage supplies). The current can be improved with extra filters. Fig. 

6.12(b)  shows  the  results  of  unbalanced  load  test.  For  the  unbalanced  load  test,  the 

resistors for each phase were changed to 20, 12 and 8 Ω respectively while the inductors 

were kept at 14 mH.  
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(a) 

 

 (b) 

  

(c) 
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 (d) 

Fig. 6.12 Experimental waveforms: (a) output voltages and currents for nonlinear load test, (b) output 

voltages and currents for unbalanced load test, (c) input voltages and currents for unbalanced input test, 

(d) output voltages and currents for unbalanced input test. 

 

Since  it  was  not  practical  to  implement  the  intermittent  tests,  tests  under  unbalanced 

input were performed  instead. This  is achieved by inserting a 5 Ω resistor  in phase A, 

between  the  source  supply  and  the  MC.  The  resulted  supply  voltages  are  shown  Fig. 

6.12(c) while the regulated output voltages and load currents are shown in Fig. 6.12(d). 

As can be seen, a stable voltage is maintained even when the source is unbalanced. 

The  proposed  scheme  has  been  tested  under  various  load  and  input  conditions  as 

described  above.  The  experimental  results  verify  that  the  output  voltage  can  be 

effectively controlled  to provide a stable voltage supply with good quality  to different 

loads. The voltage harmonic distortions are under the limits set in IEEE Std-519. 

6.1.7 Conclusions 

An  MC  can  fulfill  direct  AC/AC  conversion  and  it  can  be  used  to  interface  different 

systems  with  appropriate  control  strategies.  The  work  in  this  section  proposes  a 

renewable energy based microgrid involving a direct MC. The LC filters are connected 

to  the  output  terminals  to  provide  a  stable  sinusoidal  voltage  supply  to  the  load.  The 

predictive  voltage  control  is  developed,  and  this  involves  various  control  objectives 

including  sinusoidal  output  voltages,  unit  input  power  factor,  common-mode  voltage 

and averaging  switching  frequency  reduction.  The main control  objective  is  to  supply 

the  stable  voltage  to  various  loads  under  various  input  and  load  conditions  including 

unbalanced  and  nonlinear  loads.  A  renewable  energy  based  DG  may  suffer  from  the 

intermittent disturbance and unbalance which are also investigated in this work. Various 
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tests validate the effectiveness of MC when applied in an islanded microgrid. The VTR 

is  improved  and  it  is  supported  by  the  theoretical  analysis.  Luenberger  observers  are 

adopted  in  the  work  to  reduce  the  required  number  of  sensors,  thus  the  cost.  Their 

effectiveness  is  verified  when  used  in  a  predictive  voltage  controller.  The  simulation 

and experimental results verify the feasibility and effectiveness of the proposed strategy. 

 

6.2 Predictive Control for Other Conversion Possibilities  

The  three-phase  direct  MC  has  been  researched  exclusively  as  a  direct  AC/AC 

converter,  being  an  alternative  to  the  conventional  AC/DC/AC  converter.  Other 

possibilities  of  the  MC  such  as  AC/DC,  DC/AC  and  DC/DC  conversion  still  remain 

unexplored. This section firstly explores these possibilities and puts forward a concept 

of  versatile  converter.  With  one  MC,  different  conversion  purposes  can  be 

accomplished  as  required.  The  MC  based  conversion  has  some  advantages  compared 

with  other  converters.  MPC  is  applied  in  this work  to  control  the MC  to  perform  the 

required conversion goals. A generalized model is obtained for all types of conversion. 

With  MPC,  different  objectives  and  constraints  can  be  easily  included  in  the  control 

scheme. In addition, the observers are used to reduce the number of voltage and current 

sensors.  Simulation  results  verify  the  effectiveness  and  feasibility  of  AC/DC,  DC/AC 

and DC/DC conversion with the MC. 

 

6.2.1 Introduction 

Smart grids and eco-friendly distributed generation systems are growing  in popularity 

[37].  Power  electronic  converters  are  becoming  common  components  in  the  power 

industry  and  they  are  becoming  more  important  especially  in  the  context  of  modern 

smart  grids  involving  various  renewable  energy  sources  and  energy  storage  systems. 

They  play  a  vital  role  in  various  areas  such  as  renewable  energy  integration,  grid 

synchronization,  energy  conversion  and  power  control  [38-40].  Power  electronic 

converters  can  be  generally  classified  into  following  four  types:  AC/AC,  AC/DC, 

DC/AC  and  DC/DC  converters.  Almost  all  power  electronic converters  are  employed 

for  one  unique  purpose  of  conversion  only,  such  as  a  rectifier  for  the  AC/DC 

conversion, an  inverter  for  the DC/AC conversion and a Buck-Boost converter for  the 
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DC/DC  conversion.  However,  the  modern  power  industry  requires  more  flexibility  in 

power  conversion  and  control  strategies  [41][42].  Different  converters  are  required  in 

different  situations.  Therefore,  it  is  beneficial  if  one  converter  can  perform  any 

conversion  function  when  required.  The  concept  of  versatile  conversion  with  the  MC 

was  put  forward  in  [19]  where  a  three-phase  direct  MC  was  proposed  for  the  stand-

alone  operation  of  an  AC  microgrid  to  supply  stable  and  sinusoidal  voltages  to  local 

loads. 

The  direct  three-phase  MC  has  been  considered  as  an  alternative  to  the  traditional 

AC/DC/AC  converter.  It  is  suitable  for  a  wide  range  of  applications  including 

renewable  energy  and  aerospace  systems  [43].  It  has  advantages  such  as  compact 

volume, bidirectional power flow, controllable input power factor, sinusoidal waveform, 

direct  conversion  and  longer  life  cycle  [20].  Its  derivatives  have  been  proposed  for 

many applications [44]. However, the MC has only really been researched as an AC/AC 

converter.  This  section  investigates  some  interesting  possibilities  of  the MC  for  other 

types of conversion, i.e., AC to DC, DC to AC and DC to DC conversion, which leads 

to  a  versatile  converter.  This  illustrates  some  open  research  and  potential  application 

areas  of  the  MC,  such  as  electric  vehicles,  AC  and/or  DC  grid  interface,  renewable 

energy  systems,  UPS  and  aircraft  systems.  Some  features  of  different  types  of 

conversion  with  the  MC  are  compared  with  their  traditional  counterparts.  Different 

possibilities, except for AC/AC conversion which is already well known, are discussed 

here. 

 AC to DC conversion:  in MC based  conversion,  the  capacitance  required at  the DC 

side  is  reduced  markedly  compared  with  common  rectifiers  [45],  from  hundreds  or 

thousands of microfarads to several tens of microfarads. As there are three terminals at 

the  output  side,  three  levels  of  DC  voltage  can  be  obtained,  which  results  in  the 

increased  flexibility.  Interestingly,  the  MC  based  AC/DC  converter  can  be  used  as 

either the boost or buck type of converter to supply DC loads with a wide voltage range. 

The output DC voltages can cover a wide range (being able to reach zero), and the input 

power  factor  can  be  regulated  to  reach  unity.  This  is  advantageous  considering  more 

stringent requirements on the current THD and power factor. Unity input power factor 

can  be  maintained  even  under  low  DC  output  voltage  operations.  This  conversion 

topology can handle the issues of unbalanced input AC supplies.  
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 DC  to  AC  conversion:  with  the  MC,  up  to  three  independent  DC  voltages  can  be 

connected to the input side. This structure can handle the common mode voltage which 

is  intractable  with  traditional  DC/AC  inverter  drives  [46].  In  this  structure,  the  large 

electrolytic capacitors are not required at the DC side. Other benefits of the traditional 

DC/AC inverter are still retained with this structure.  

 DC to DC conversion:  it  is worth noting  that DC to DC conversion  is possible with 

the  MC  although  it  is  not  very  practical  to  do  so  because  of  the  high  number  of 

switches.  However,  both  input  and  output  have  three  terminals  which  can  enable  the 

best  use  of  switches  and  flexible  use  of  DC  sources.  High  power  capacity  can  be 

achieved. 

MPC is a simple yet powerful control for power electronic converters [30]. It is used in 

this  work  to  achieve  the  desired  control  objectives.  Various  control  objectives  and 

system  constraints  can  be  easily  included  in  this  control  strategy.  It  is  very  easy  to 

understand and implement. A generalized MPC is employed in this work to control all 

types of conversion. 

6.2.2 Versatile Conversion and Simulation Results 

Simulation  results  are  presented  in  this  section  for  AC/AC,  AC/DC,  DC/AC  and 

DC/DC conversions. The system parameters are shown in Table 6.3. The sampling time 

Ts  is  set  to  1×10-5  s.  The  weighting  factors  vary  from  case  to  case  depending  on  the 

control  objectives.  The  power  sources  and  filter  parameters  should  be  appropriately 

adjusted according to the requirement of each type of conversion. The loads for AC/AC 

and  DC/AC  conversion  are  inductive  loads,  while  the  loads  for  AC/DC  and  DC/DC 

conversion are capacitive loads.  

 

Table 6.3 Simulation system parameters. 

VS (V)  RA (Ω) 
LA 

(mH) 
CAB 

(μF) 
Roa 
(Ω) 

Loa (mH)  Cab (μF)  RL (Ω) 
LL 

(mH) 
CL (μF) 

220  0.5  3.2  2  0.5  4.8  10  50  10  20 
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(a). AC-AC Conversion 

AC to AC conversion using the MC (shown in Fig. 6.13) has been researched, mainly 

focusing on the output current control. However, the output voltage control of an MC is 

rarely  investigated.  The  stand-alone  operation  of  an  MC  based  AC  microgrid  was 

proposed in [46] to supply stable and sinusoidal voltages to the loads. In [46], the input 

power  factor,  common-mode  voltage  and  switching  frequency  are  considered  in  the 

MPC; therefore, they are not presented here. 

 

 

Fig. 6.13 Diagram for AC/AC conversion using MC. 

 

(b). AC-DC Conversion 

Regarding AC to DC conversion shown in Fig. 6.14, the output voltage and input power 

factor are regulated. Reference voltages for three DC output terminals are [100 -33.33 -

66.67]  V  before  0.05  s  and  [100  -33.33  -66.67]  ×  1.5  V after  0.05  s.  The  output  DC 

voltages can be obtained either from each terminal (level) or from two terminals to get 

the difference between two levels. Simulation results are shown in Fig. 6.15. From Fig. 

6.15(b),  it  is  evident  that  the  dynamic  response  is  fast  and  zero  steady  state  error  is 

maintained. The voltage and current of phase A input are shown in Fig. 6.15(c) and they 

are in phase (unity power factor operation). 

 

 

Fig. 6.14 Diagram for AC/DC conversion using MC. 
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         (a)                                       (b) 

                             

         (c) 

Fig. 6.15 AC/DC conversion (a) input voltages, (b) output voltages and (c) unity input power factor 

operation for the input phase A. 

 

(c). DC-AC Conversion 

One  of  the  main  applications  of  DC/AC  converters  is  the  AC  motor  drive  where  a 

rectifier  is  usually  needed  to  generate  a  DC  voltage  supply.  In  this  case,  AC/AC 

conversion  using  the  MC  can  be  applied,  eliminating  the  DC  link  in  the  traditional 

AC/DC/AC drive structure [47]. Another main application of DC/AC converters is  the 

integration of DC energy sources into an AC grid. This is the main interest of this work. 

Although up to 3 independent DC supplies can be utilized at the input as shown in Fig. 

6.16,  only  one  DC  source  is  considered  here  to  make  it  comparable  with  traditional 

DC/AC converters. Therefore, the DC voltage supplies vSB and vSC are short circuited to 

the  negative  pole  of  vSA (not  just  removed).  The  reference  output  AC  voltages  are 
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[50sin(100πt) 50sin(100πt-2π/3) 50sin(100πt+2π/3)] V before 0.05 s and [90sin(100πt) 

90sin(100πt-2π/3)  90sin(100πt+2π/3)]  V  after  0.05  s.  The  output  voltage  is  shown  in 

Fig.  6.17(a).  It  is  evident  that  the  voltage  tracking  performance  is  good  and  dynamic 

response  is  fast.  With  only  one  DC  source,  the  common-mode  voltage  cannot  be 

handled  effectively.  The  common-mode  voltage  reduction  for  the  case  of  two  DC 

sources  is  shown  in  Figs.  6.17(b)  and  (c).  The  common-mode  voltage  is  suppressed 

significantly. 

 

 

Fig. 6.16 Diagram for DC/AC conversion using MC. 

 

 

(a) 



Control Strategies and Applications of Three-Phase Direct Matrix Converters 

158 

 

           (b)                                                         (c) 

Fig. 6.17 DC/AC conversion (a) output voltages, (b) unregulated common-mode voltage and (c) regulated 

common-mode voltage. 

 

(d). DC-DC Conversion 

DC/DC conversion using an MC requires too many semiconductor devices compared to 

traditional  DC/DC  converters  [46][48].  However,  both  input  and  output  have  three 

terminals enabling the input and output to be connected to three DC sources and three 

loads respectively as shown in Fig. 6.18. The power capacity can be improved with this 

structure.  In  this  type of conversion,  some of  the 9 switches will be underutilized and 

this  depends  on  the  input  and  output  arrangements.  Simulation  results  are  shown  for 

single DC input and three DC output. Output voltage references are [60 0 -60] V before 

0.05 s and [100 0 -100] V after 0.05 s. Output voltages are shown in Fig. 6.19(a) and 

their  performance  is  acceptable.  Large  electrolytic  capacitors  are  not  required  in  this 

topology. The average  switching  frequency of 9  switches  in  the MC  is  shown  in Fig. 

6.19(b).  As  seen  from  this  figure,  some  of  the  switches  are  underutilized  and  this  is 

related to the input and output connections. 

 

 

Fig. 6.18 Diagram for DC/DC conversion using MC. 
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        (a) 

 

             (b) 

Fig. 6.19 DC/DC conversion (a) output voltages and (b) average switching frequencies of 9 switches in 

the MC. 

 

6.2.3 Conclusions 

This section puts forward a discussion of a versatile converter based on the direct three-

phase MC. Different types of conversion, i.e., AC/AC, AC/DC, DC/AC and DC/DC can 

be performed as  required.  MPC  is  adopted  to  control  the  MC based on a generalized 

model. Various control objectives and system constraints can be considered in the MPC 

controller. Power can flow bidirectionally through the MC. Simulation results verify the 

feasibility  of  the  proposed  scheme  and  demonstrate  the  features  for  each  type  of 

conversion.  Other  aspects  regarding  this  topic  such  as  PWM  techniques  and  control 
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methods  development,  switching  losses  investigation  and  application  exploration  are 

open  for  research.  Further  work  needs  to  be  done  to  fully  investigate  the  working 

mechanism  of  each  type  of  conversion  with  the  MC.  The  operation  of  different 

scenarios under various  input and load conditions needs  to be further investigated too. 

To conclude, the MC cannot only be used as an AC/AC converter, but also as AC/DC, 

DC/AC and DC/DC converters. 

 

6.3 Summary 

In  this  chapter,  predictive  control  is  used  to  explore  the  application  of  direct  MCs  in 

microgrids. The MC is regulated to supply stable three-phase sinusoidal output voltages 

for the load in the islanded microgrid. The grid-connected operation will be investigated 

in the future work. The MC’s potential conversion possibilities for AC/DC, DC/AC and 

DC/DC are also investigated in this chapter. 

The materials presented in this chapter have been published in [19] and [23]. 
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7 CONCLUSIONS  

This chapter concludes  this  thesis and outlines  further work  that can be carried out  in 

the future. 

 

7.1 Conclusions 

The direct matrix converter  (MC) offers many advantages such as bidirectional power 

flow, controllable power factor, high power density, increased system reliability and the 

potential  to  serve  as  a  versatile  converter.  However,  there  are  some  drawbacks 

associated with this converter. This thesis tries to find solutions to some of these issues 

and  key  findings  have  been  reported  in  other  chapters.  These  include:  (1)  a  simple 

control  method  of  an  MC  based  unified  power  flow  controller  (MC-UPFC);  (2) 

improvement of the steady-state performance; (3) a simple hysteresis band controller for 

an  MC-fed  AC  drive;  (4)  applications  of  the  MC  in  smart  grids  and  distributed 

generations;  and  (5)  improvement  of  voltage  transfer  ratio  with  an  LC  filter  and 

predictive control. 

 In this thesis, some control strategies and potential application areas of the three-phase 

direct MC were investigated. Conclusions for each work were summarized at the end of 

each chapter. Most research objectives have been achieved. It is concluded that the MC 

is a promising converter that can be applied in various areas especially in motor drives 

and microgrids due to many benefits that this converter can provide. 
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The control strategies including space vector modulation, proportional-integral control, 

proportional-resonant  control,  hysteresis-band  (HB)  current  control,  direct  torque 

control, and model predictive control. Some derivatives were investigated in this thesis 

for the three-phase direct MC. These control strategies can be applied in different fields 

depending  on  specific  applications.  Some  of  the  control  strategies  proposed  in  this 

thesis can be readily extended to other converters. 

In terms of application areas, the work in this thesis illustrates that the MC can be used 

as  a  unified  power  flow  controller  in  transmission  systems,  motor  drives,  distributed 

generation  systems  and  both  islanded  and  grid-connected  microgrids.  These 

demonstrate the potential areas where the MC can be applied. 

 

7.2 Future Work 

Research  work  has  been  carried  out  and  some  objectives  have  been  achieved  as 

presented in this  thesis. However, more research still needs to be done to develop MC 

technology. Based on the work presented in  this  thesis and other work reported  in  the 

literature, further potential areas of investigation are summarized as follows. 

(1) The application of the MC in regulating power flow of a transmission system needs 

to be further  investigated especially  in  the experimental environment. Here  the MC is 

employed  to  interface  two  AC  systems  that  have  the  same  frequency,  which  is  an 

important field. 

(2)  The  HB  controlled  MC  has  been  investigated  for  motor  drives  in  Chapter  4. 

However,  the  MC  input  current  is  not  controlled  effectively.  SVM  can  be  combined 

with  the proposed HB controller  to control a motor drive and  the MC input current at 

the  same  time.  In  addition,  constant  switching  frequency  can  be  achieved  with  this 

strategy. 

(3)  When  used  in  a  microgrid,  the  MC  can  be  utilized  in  both  islanded  and  grid-

connected modes.  The control of  the MC  in  the  islanded mode has been  investigated. 

The  effectiveness  of  the  MC  in  islanded  mode  has  been  validated  experimentally. 

However,  the  effectiveness  of  the  MC  in  grid-connected  mode  is  not  validated 

experimentally. 
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(4)  The  MC  can  carry  out  AC/DC,  DC/AC  and  DC/DC  conversion  in  addition  to 

AC/AC  conversion.  This  proposal  needs  further  investigation  in  terms  of  specific 

modulation  techniques,  as  well  as  the  advantages  and  disadvantages  when  compared 

with  traditional  converters.  This  should  be  done  through  theoretical  investigation  and 

experimental work. Potential application areas need to be investigated as well. 

(5)  Model  predictive  control  is  a  simple  and  powerful  tool  for  power  electronic 

converters including MCs. However, due to the heavy computational burden caused by 

a large number of control actions in MCs, and design of weighting factors for different 

objectives,  model  predictive  control  is  not  very  practical  to  implement.  Sequential 

model predictive control is a modified control strategy that does not require weighting 

factors  and  reduces  the  computational  burden.  This  method  can  be  exploited  in  MCs 

and  other  converters  as  well  used  to  simplify  the  design  process  and  improve  the 

performance. This area is expected to attract more research attention. 
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APPENDIX A 

DERIVING EQUATIONS FOR DIRECT SVM 

In order to obtain the equations (2.9) to (2.14) in Chapter 2, the following steps can be 
followed. 

According  to  Fig.  2.3(a)  in  Chapter  2,  the  following  equations  are  obtained  for  the 
voltage vectors, 

1 1 2 2

2 sin( )

3
o

x x x x s

V
V t V t V T


                                                  (A.1) 

  1 1 2 2

2 sin( / 3- )

3
o

y y y sy

V
V t V t V T

 
                                         (A.2) 

where Vx1, Vx2 and Vy1, Vy2 are the appropriate active vectors chosen to form Vα and Vβ 
respectively.  |V|  denotes  the  amplitude  of  the  vector  V.  tx1,  tx2  and  ty1,  ty2  are  their 
corresponding working time as expressed by 

1 2x xt t t  
              (A.3) 

y1 y2t =t +t                (A.4) 

01 ( )st T t t   
            (A.5) 

where Ts is the cycle period (also the switching period); tα, tβ and t01 are the time for Vα, 
Vβ and zero vectors. Their corresponding duty cycles are: 

             1
0

0
01 011,  ,  , 0 ,  ,  1, 1

s s s

tt t
D D D D D D D D D

T T T


                           

Although  the  amplitudes  of  active  vectors  vary  with  the  input  voltages,  their 
instantaneous  values  can  be  replaced  by  the  sampled  value  during  a  sampling  period 
since  the sampling  time is usually very short. When both the output voltage and  input 
current  vector  lie  in  sector ①  of  their  hexagons,  vector  numbers  ±1,  ±3,  ±7  and  ±9 
should be selected. However, the selection of +1, -3, -7 and +9 renders lowest switching 
actions. According to Fig. 2.3(a), the following equations are obtained: 

1 9 2 7

2 sin( )

3
o

sx x

V
t V t V T


                                      (A.6) 

1 3 2 1

2 sin( / 3 )

3
o

y y s

V
t V t V T

 
  


                       (A.7) 

Similar  to  the above  analysis,  based on Fig.  2.3(b),  the  relationships pertaining  to  the 
current vectors are obtained: 

1 9 1 3

2 sin( )

3
i

x y s

I
I t I t I T


                                                     (A.8) 
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2 7 2 1

2 sin( / 3 )

3
y s

i
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I
I t I t I T

 
 


                                         (A.9) 

  1 1x yt t t                                                                                (A.10) 

2 2 x yt t t                                                                               (A.11) 

02 ( )st T t t                                                                             (A.12) 

02
02 02 02,  ,  , 0 ,  ,  1, 1

s s s

t t t
D D D D D D D D D

T T T

 
            

 

According to (A.6) to (A.9), tx1, tx2, ty1, and ty2 can be solved. However, it is easier to use 
the following equations.  

1 9 2 7

sin( ) sin( / 3 )
x xt I t I

  
 


                                                           (A.13) 

1 3 2 1

sin( ) sin( / 3 )

y yt I t I

  
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
                                                           (A.14) 

Here (A.13) and (A.14) are obtained based on the Sine law. According to (A.6), (A.7), 
(A.13) and (A.14), tx1, tx2 and ty1, ty2 are derived: 

7
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As  I+1  and  I-3,  I-7  and  I+9  have  the  same  absolute  amplitude,  (A.15)  to  (A.16)  are 
simplified to: 

1

7 9

2 sin( )sin( )

sin( / 3 ) sin( )3
x s

oV
t T

V V

 

   


 

                                   (A.19) 

2

7 9

2 sin( )sin( / 3 )

sin( / 3 ) sin( )3
s

o
x

V
t T

V V

  

   




 
                                   (A.20) 

1

1 3

2 sin( / 3 )sin( )

sin( / 3 ) sin( )3
s

o
y

V
t T

V V

  

   




 
                                   (A.21) 

2

1 3

2 sin( / 3 )sin( / 3 )

sin( / 3 ) sin( )3
s

o
y

V
t T

V V

   

   

 


 
                                  (A.22) 



Control Strategies and Applications of Three-Phase Direct Matrix Converters 

170 

Substituting the amplitudes of V+1, V-3, V-7 and V+9 (expressed in Table 2.1) into (A.19) 
to (A.22) results in:   
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Based on the phase angle relationship between the input voltage and current, (A.23) to 
(A.26) can be simplified into: 
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          1 2 1 2 sx x y yt t t t T                                                              (A.31) 
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If any of the times is less than zero, the corresponding reverse vector should be selected 
instead of  the  assumed vector.  For  example,  if  tx1  <  0,  I+1 and  V+1  should be  selected 
rather  than  I-1  and  V-1.  The  maximum  VTR  can  reach  √3/2  (≈  0.866)  when  the  input 
power factor is unity and θ and ρ are equal to π/6 simultaneously. 

In  Table  2.3,  only  the  positive  vectors  are  assumed  to  be  applied.  Considering  this 
assumption and the lowest switching actions, the general equations for all the situations 
in Table 2.3 can be obtained in 
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where θ and ρ are: 
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Here m and n (m, n =1, 2, 3, 4, 5, 6) are the mth output voltage vector sector and the nth 
input current vector sector. m and n can be calculated based on the phase angle of output 
voltage and the phase angle of input current respectively using 
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where int(k) is a function to get the nearest integer that is smaller than k and mod(h, k) is 
a function to get the remainder of h/k. 
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APPENDIX B 

LOOK-UP TABLES FOR SYMMETRIC SWITCHING 

This  appendix presents  the exhaustive  look-up  table of  symmetric  switching  sequence 

for  the  indirect  SVM.  The  first  row  shows  the  sequential  time  slots  in  a  sampling 

interval, and the first column indicates the switches in a direct matrix converter. Here a 

value of ‘1’ means the corresponding switch  is  turned on and ‘0’ means off. The time 

slots are distributed symmetrically throughout the sampling interval. 

 

Table B.1 look-up table of the symmetric switching sequence for the indirect SVM. (kv = 1; ki = 1) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 1; ki = 2) 

 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                    
SAb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                    
SAb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 
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Table B.1. Continued. (kv = 1; ki = 3) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 1; ki = 4) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 1; ki = 5) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                    
SAb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

                      
SAc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

                    
SAb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                      
SAc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

                    
SAb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

                      
SAc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 
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Table B.1. Continued. (kv = 1; ki = 6) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 2; ki = 1) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 2; ki = 2) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

                    
SAb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

                      
SAc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                    
SAb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

                    
SAb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 
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Table B.1. Continued. (kv = 2; ki = 3) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 2; ki = 4) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 2; ki = 5) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

                    
SAb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                      
SAc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                    
SAb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

                      
SAc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

                    
SAb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

                      
SAc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 
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Table B.1. Continued. (kv = 2; ki = 6) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 3; ki = 1) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 3; ki = 2) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

                    
SAb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

                      
SAc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

                    
SAb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                      
SAc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

                    
SAb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                      
SAc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 
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Table B.1. Continued. (kv = 3; ki = 3) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 3; ki = 4) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 3; ki = 5) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

                    
SAb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                    
SAb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

                      
SAc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                    
SAb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

                      
SAc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 
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Table B.1. Continued. (kv = 3; ki = 6) 

 

 

Table B.1. Continued. (kv = 4; ki = 1) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 4; ki = 2) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                    
SAb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

                      
SAc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

                    
SAb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                      
SAc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

                    
SAb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

                      
SAc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 
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Table B.1. Continued. (kv = 4; ki = 3) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 4; ki = 4) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 4; ki = 5) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

                    
SAb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

                      
SAc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                    
SAb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                    
SAb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 
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Table B.1. Continued. (kv = 4; ki = 6) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 5; ki = 1) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 5; ki = 2) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                    
SAb 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBb 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCb 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

                      
SAc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                    
SAb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

                      
SAc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

                    
SAb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

                      
SAc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 
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Table B.1. Continued. (kv = 5; ki = 3) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 5; ki = 4) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 5; ki = 5) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

                    
SAb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

                      
SAc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

                    
SAb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

                    
SAb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBc 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCc 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 
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Table B.1. Continued. (kv = 5; ki = 6) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 6; ki = 1) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 6; ki = 2) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBa 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCa 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

                    
SAb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                      
SAc 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBc 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCc 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                    
SAb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

                      
SAc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                    
SAb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

                      
SAc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 
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Table B.1. Continued. (kv = 6; ki = 3) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 6; ki = 4) 

 

Table B.1. Continued. (kv = 6; ki = 5) 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                    
SAb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

                      
SAc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SCa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

                    
SAb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SBb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

                      
SAc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SBc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SCc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SBa 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SCa 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

                    
SAb 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

SBb 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SCb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                      
SAc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 

SBc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SCc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 
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Table B.1. Continued. (kv = 6; ki = 6) 

 

 tγα/2 tδα/2 tδβ/2 tγβ/2 t0/2 t0/2 tγβ/2 tδβ/2 tδα/2 tγα/2 

SAa 0  0  1  1  1  1  1  1  0  0 

SBa 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

SCa 1  1  0  0  0  0  0  0  1  1 

                    
SAb 0  0  0  0  1  1  0  0  0  0 

SBb 1  1  1  1  0  0  1  1  1  1 

SCb 0  0  0  0  0  0  0  0  0  0 

                      
SAc 0  0  0  1  1  1  1  0  0  0 

SBc 0  1  1  0  0  0  0  1  1  0 

SCc 1  0  0  0  0  0  0  0  0  1 
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