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DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UNA ESTRATEGIA DE CONTROL
PREDICTIVO MODULADO PARA UN INVERSOR NPC FRONT-END

Actualmente existe un gran interés y compromiso en aumentar la generación eléctrica pro-
veniente de fuentes ERNC (Energías Renovables No Convencionales) a nivel mundial dado
el actual escenario energético. Para maximizar la transferencia energética y asegurar una
operación óptima desde un punto de vista técnico y económico se han propuesto distintas to-
pologías de inversores junto con sus estrategias de control. Por otro lado, el control predictivo
se perfila como una estrategia prometedora para controlar algunas topologías de inversores
de potencia, en particular el control FS-MPC (Finite Set - Model Predictive Control) se ha
implementado en un gran número de configuraciones debido a sus ventajas como: rápida
respuesta transitoria; fácil inclusión de no linealidades y restricciones en el controlador; y
ausencia de modulador. Sin embargo las tensiones sintetizadas por esta estrategia poseen
una frecuencia de conmutación variable lo que complica el diseño de filtros de conexión a la
red y aumenta la distorsión armónica en las señales inyectadas.

En esta tesis se implementa de forma experimental un control predictivo modulado (M2PC,
Modulated Model Predictive Control) en un inversor NPC (Neutral Point Clamped) trifásico
de 3 niveles en configuración front-end, esta estrategia genera una tensión con frecuencia de
conmutación fija y además mantiene las ventajas del control FS-MPC ya mencionadas. El
controlador se programó en una plataforma dSPACE dS1103, para esto fue necesario dise-
ñar y construir una tarjeta de desarrollo para una FPGA (Field-Programmable Gate Array)
Spartan 3 y una tarjeta transmisora de fibra óptica, la función de la primera tarjeta es ges-
tionar el envío de vectores al conversor NPC y habilitar un sistema de protección que apague
el inversor en caso de falla, mientras que la segunda tarjeta se utiliza para enviar los pulsos
de disparo a los IGBT (Insulated-Gate Bipolar Transistor) del inversor.

En el desarrollo de esta tesis se proponen 2 estrategias de control M2PC, en la primera se
utiliza una función multiobjetivo para regular la corriente inyectada a la red y el balance de los
condensadores del DC-Link, mientras que en la segunda el control M2PC sólo se encarga del
error de corriente y en una etapa posterior se regula las tensiones del DC-Link. Inicialmente la
estrategia se simula mediante el software Plecs y posteriormente se implementa en el sistema
experimental. Se concluye que ambas estrategias presentan un buen desempeño en régimen
permanente y transitorio, en ambos casos el THD (Total Harmonic Distortion) es menor al
2 % y los condensadores se encuentran balanceados.
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Capítulo 1

Introducción

Gracias a los avances en la capacidad de cómputo de los micro-controladores ha sido posi-
ble implementar nuevas técnicas de control en el ámbito de la electrónica de potencia, debido
a su alto costo computacional estos algoritmos estaban relegados al control de procesos con
dinámicas lentas. El control predictivo corresponde a una de estas estrategias, inicialmente su
uso estaba limitado al control de procesos químicos [1] en que las constantes de tiempo asocia-
das son del orden de horas, sin embargo en las dos últimas décadas numerosos investigadores
han aplicado el control predictivo en la electrónica de potencia. Ahora bien el término Control
predictivo engloba a una serie de controladores con diferencias considerables entre ellos [2, 3]
tales como: Dead-Beat control, Hysteresis-based, Trajectory-based y FS-MPC (Finite Set -
Model Predictive Control), la única característica que tienen en común es el uso del modelo
de la planta para predecir el valor futuro de las variables de control, cabe recalcar que dicho
modelo puede contener no linealidades y diversas restricciones.

Existe un gran interés por el control FS-MPC para inversores, el que presenta las siguien-
tes ventajas: respuesta dinámica rápida, ausencia de modulador explícito, fácil inclusión de
no linealidades y restricciones del sistema, y posibilidad de incorporar un control anidado
mediante un solo lazo de control. En este tipo de control se predice el valor futuro para cada
estado válido del sistema, posteriormente se minimiza una función objetivo que cuantifica
el error para cada una de estas predicciones con respecto al valor de referencia, el estado
que minimiza esta función se aplica directamente en el inversor. Las aplicaciones de esta
estrategia de control se pueden clasificar en 4 grupos [4]: conversores Front-End, inversores
alimentando cargas RL, inversores con filtro de salida LC y control de máquinas rotatorias.

A pesar de las ventajas que posee el FS-MPC, al seleccionar un solo estado por período de
muestreo, la frecuencia de conmutación es variable lo que implica un aumento en la distorsión
armónica de la señal sintetizada. En consecuencia es necesario aumentar la frecuencia de
muestreo para disminuir la distorsión, lo que incide en un aumento de las pérdidas por
conmutación como también en un mayor costo en cuanto al hardware asociado, para que
sea capaz de implementar esta estrategia. En los últimos años se han planteado diferentes
soluciones al problema de la frecuencia variable [5, 6, 7].

En esta tesis se diseñan e implementan 2 estrategias de control predictivo modulado en
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un inversor NPC en configuración front-end. La estrategia de control se programó en una
plataforma dSPACE modelo dS1103 la que se encarga de la medición de las variables eléc-
tricas, procesar la rutina de control y la selección de los vectores junto con sus respectivas
duraciones para cada período de muestreo. Por otro lado, la tarjeta de desarrollo de la FPGA
Spartan 3 se encarga de gestionar el envío de los vectores y de apagar el inversor en caso de
que alguna protección se active.

1.1. Objetivos

El objetivo de esta tesis es diseñar e implementar una estrategia de control predictivo mo-
dulado para un inversor NPC trifásico de 3 niveles en configuración front-end. Los objetivos
específicos son:

• Revisión bibliográfica de estrategias de control aplicadas a inversores de 3 niveles; es-
quemas de control de inversores front-end; y aplicaciones del control predictivo en elec-
trónica de potencia.
• Diseñar una estrategia de control predictivo modulado para un inversor NPC en con-

figuración front-end. Se proponen dos estrategias de control que difieren en como se
balancea la tensión de los condensadores del DC-Link.
• Estudiar el comportamiento de las estrategias propuestas mediante simulaciones utili-

zando el software Plecs.
• Implementar las estrategias de control en un sistema experimental utilizando la plata-

forma dSPACE dS1103.
• Diseñar y construir una tarjeta de desarrollo para una FPGA Spartan 3, el objetivo de

dicha tarjeta es gestionar el envío de los vectores al inversor NPC, además de habilitar
protecciones en caso de falla. El firmware de la tarjeta se programa en VHDL.
• Diseñar y construir una tarjeta transmisora de fibra óptica, para la transmisión de los

pulsos de compuerta a los IGBT que conforman el inversor NPC.
• Probar el comportamiento en régimen permanente y transitorio de las 2 estrategias de

control propuestas en el sistema experimental.

1.2. Alcances

En el desarrollo e implementación del sistema experimental se trabaja con los siguientes
supuestos:

• La red eléctrica utilizada para implementar el inversor front-end es de naturaleza in-
ductiva.
• Para emular a la red eléctrica se utiliza un variac modelo Metrel HTN de 11,7 [kV A].

Además el DC-Link se energiza mediante un puente de diodos. Y para evitar corto-
circuitos se utiliza un transformador de aislación modelo ITEC de 5.5[kVA] y razón
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unitaria para aislar galvanicamente el punto de alimentación del puente de diodos y la
red eléctrica a la que el inversor NPC inyecta energía.
• No se estudia la región de sobremodulación del inversor NPC.

1.3. Aportes

Los principales aportes de este trabajo son:

• Extensión e implementación experimental de la estrategia de control predictivo modu-
lado propuesta por [7], donde se trabajó con un inversor de 2 niveles, para un inversor
NPC de 3 niveles en configuración front-end. Se estudian dos estrategias de control. En
la primera estrategia se utiliza una función multi-objetivo para controlar la corriente
inyectada a la red y el desbalance del DC-Link. Por otro lado, la segunda estrategia
propuesta presenta la ventaja de utilizar una función mono-objetivo para el control
de la corriente inyectada por el inversor y en una etapa posterior se redistribuyen los
tiempos de aplicación de los vectores para balancear el DC-Link. De esta manera no es
necesario utilizar una función multi-objetivo, por tanto no se requiere seleccionar una
constante de escalamiento para el desbalance del DC-Link en la función objetivo.
• Diseño y puesta en marcha de la tarjeta de desarrollo de la FPGA Spartan 3. Esta

tarjeta amplía las capacidades de control de la plataforma dSPACE. En su configuración
actual, es posible generar hasta 32 señales de disparo, sin embargo, si se consideran los
pines de la FPGA que no han sido asignados, se pueden generar hasta 88 señales
de disparo. De esta forma se podría utilizar este sistema para controlar inversores
modulares multiniveles.

1.4. Estructura de la tesis

La presente tesis se encuentra organizada en 8 capítulos. El primer capítulo corresponde
a la introducción. En el capítulo 2 se realiza un estudio del estado del arte: inicialmente
se presentan las principales características del inversor NPC, sus métodos de modulación
y diferentes maneras de abordar el problema del balance de los condensadores; luego se
muestran los métodos de control de inversores front-end más utilizados en la práctica; y por
último, se explican las principales estrategias de control predictivo aplicadas a inversores de
potencia, haciendo énfasis en el control MPC y el control predictivo modulado.

En el capítulo 3 se presentan las dos estrategias de control predictivo modulado propuestas
para el inversor NPC, explicando su principio de operación. En el capítulo 4 se detalla el
sistema experimental con el que se trabajará, haciendo énfasis en la disposición y función
de sus elementos principales. En el capítulo 5 se describe la programación de la tarjeta de
desarrollo en VHDL y el de la plataforma dSPACE en C.

En el capítulo 6 se muestran los resultados de las simulaciones para estudiar el com-
portamiento del sistema en régimen permanente y transitorio. En el capítulo 7 se aprecian
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algunos resultados experimentales seleccionados. Por último, en el capítulo 8 se presentan las
conclusiones de la tesis y el trabajo futuro a realizar.

En la sección de Anexos se explica el diseño de las tarjetas de desarrollo de la FPGA
Spartan 3 y la tarjeta transmisora de fibra óptica entre otros aspectos importantes en el
desarrollo de esta tesis.
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Capítulo 2

Aspectos generales

En este capítulo se explican las diferentes temáticas utilizadas en el desarrollo de esta
tesis. Inicialmente se muestran las principales características del inversor NPC tales como su
topología, ventajas y métodos de modulación. A continuación se describen los métodos de
control utilizados en inversores front-end y por último se muestran algunas aplicaciones del
control predictivo en inversores.

2.1. Inversores de potencia

El desarrollo de distintos interruptores en base a semiconductores fue un impulso en la
proliferación de los inversores de potencia en distintos dominios de la industria. Sus aplicacio-
nes son variadas y dependen de los niveles de potencia y tensión considerados. A continuación
se listan las principales aplicaciones de los inversores de potencia en la industria:

• En potencias medias y altas se encuentran las siguientes aplicaciones: bombas utilizadas
en la industria petro-química [8], ventiladores industriales [9], estaciones de bombeo de
agua [10], control de motores en la industria del transporte [11], maquinaria utilizada
en la industria de la minería como molinos SAG; entre otras aplicaciones.

• Actualmente existe una preocupación a nivel mundial por potenciar las ERNC, la unión
europea a suscrito el acuerdo Europe 2020 en el que se compromete a que en el 2020 el
20 % de su matriz energética provenga de fuentes renovables, otros países como EEUU
han suscrito políticas similares en que se comprometen a que al año 2025 un 25 % de
su matriz provenga de fuentes limpias. Las mayores fuentes de ERNC corresponden
a la energía solar y eólica, se estima que a fines del 2016 la capacidad instalada a
nivel mundial de plantas fotovoltaicas sea 64,7[GW ] (Mercom Capital Group) y sobre
60[GW ] (Bloomberg and FTI Consulting) corresponda a turbinas eólicas . Debido a lo
anterior los códigos de redes de cada país se han vuelto más estrictos solicitando las
siguientes características: Control dinámico de la potencia activa y reactiva inyectada
a la red; operación en régimen permanente que respete la tensión y frecuencia de la
red; capacidad de Low Voltage Ride Through; inyección de reactivos en condiciones de
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falla; participación en el control primario de frecuencia; entre otros. Mediante el uso
de inversores de potencia que regulen la entrega de energía es posible cumplir con los
requerimientos recién señalados.
• Aplicaciones para mejorar la funcionalidad de un SEP (Sistema Eléctrico de Potencia),

por ejemplo, en enlaces HVDC (High-Voltage Direct Current) utilizados para transmitir
grandes bloques de potencia entre 2 subsistemas. Además cada vez es más común la
instalación de equipos FACTS (Flexible AC Transmission System) para mejorar el
funcionamiento de un SEP [12].

2.1.1. Inversor de 2 niveles

A continuación se describe brevemente el inversor VSI (Voltage Source Inverter) de 2
niveles debido a que inicialmente se utilizó para probar la estrategia de control propuesta
dada su simplicidad con respecto al inversor NPC. En la figura (2.1) se aprecia el esquemático
de un inversor de 2 niveles trifásico, esta topología corresponde a la más utilizada en baja
tensión [13]. Si se quiere trabajar con potencias mayores una solución posible es utilizar
más de un interruptor en serie, sin embargo este enfoque presenta numerosos problemas
tecnológicos como por ejemplo la correcta sincronización de los interruptores que componen
cada uno de los bloques.

Figura 2.1: Inversor trifásico de 2 niveles con filtro inductivo a su salida.

Para sintetizar las señales de disparo de cada interruptor (o grupo de interruptores) se
utilizan los siguientes moduladores:

• PWM por comparación con una señal portadora [13, 14]. En este caso la tensión de
referencia sintetizada por el controlador se compara con una señal triangular, si Vref
es mayor que la triangular se enciende el interruptor superior de la fase considerada y
viceversa.
• Modulación vectorial espacial SVM [13, 14]. El inversor 2L-VSI posee 8 estados de

conmutación válidos, si las tensiones de estos estados se pasan a coordenadas αβ se
obtienen 6 vectores activos y 2 nulos como se muestra en la figura (2.2), en la modulación
SVM la tensión de referencia se sintetiza utilizando una combinación lineal de 2 vectores
activos y 1 nulo. Los tiempos de aplicación de cada vector se obtienen utilizando el
balance Volt-Segundo entre ~Vref y los vectores utilizados.
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To derive the relationship between the space vectors and switching states, refer
to the two-level inverter in Fig. 6.1-1. Assuming that the operation of the inverter is
three-phase balanced, we have 

vAO(t) + vBO(t) + vCO(t) = 0 (6.3-1)

where vAO, vBO, and vCO are the instantaneous load phase voltages. From mathemat-
ical point of view, one of the phase voltages is redundant since given any two phase
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Table 6.3-2 Space Vectors, Switching States, and On-State Switches

Switching State Vector
Space Vector (Three Phases) On-State Switch Definition

Zero Vector
!

V0 [PPP] S1, S3, S5
!

V0 = 0
[OOO] S4, S6, S2

Active Vector
!

V1 [POO] S1, S6, S2
!

V1 = Vde j0

!

V2 [PPO] S1, S3, S2
!

V2 = Vde j

!

V3 [OPO] S4, S3, S2
!

V3 = Vde j

!

V4 [OPP] S4, S3, S5
!

V4 = Vde j

!

V5 [OOP] S4, S6, S5
!

V5 = Vde j

!

V6 [POP] S1, S6, S5
!

V6 = Vde j 5!"3
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Figure 6.3-1 Space vector diagram for the two-level inverter.
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Figura 2.2: Modulación vectorial de un inversor fuente de tensión de 2 niveles trifásico.

2.1.2. Inversor NPC

El inversor NPC (Neutral Point Clamped) surge como una alternativa al inversor VSI de
2 niveles para trabajar con potencias mayores, esta topología fue introducida en la década
de los 80 [15] y corresponde al inversor multinivel más utilizado en la industria en el rango
de 2,3[kV ] hasta 4,16[kV ], con algunas aplicaciones hasta los 6[kV ] [16]. En esta tesis sólo se
considera el inversor NPC de 3 niveles, aunque existen versiones con más niveles, estas no han
sido tan utilizadas debido a que a medida que aumentan los niveles, el DC-Link se compone
de más condensadores en serie, lo que conlleva una estrategia de control más compleja.

La figura (2.3) muestra el circuito de un inversor NPC de 3 niveles y 3 piernas. Cada pierna
del inversor está compuesta de 4 interruptores, en general se utilizan semiconductores de tipo
IGBT o GCT (Gate Controlled Thyristor), el enlace DC se compone de 2 condensadores
en serie, idealmente estos condensadores tienen la misma tensión, sin embargo como se verá
en las siguientes secciones el desbalance de los condensadores puede aumentar para algunas
condiciones de operación. Este inversor es capaz de modular una tensión de 3 niveles con
respecto al punto Z, si se considera que la tensión total del DC-Link es 2E dichas tensiones
son: E, 0 y −E, por tanto, las tensiones entre lineas vab, vbc y vca poseen un máximo de 5
niveles dependiendo del índice de modulación (2E, E, 0, −E y −2E). La figura (2.4) muestra
las formas de onda típica de esta topología.

Entre las principales ventajas de este inversor en comparación con el 2L-VSI se cuentan:

• Es capaz de trabajar con niveles de tensión mayores sin tener que utilizar dispositivos
semiconductores en serie.
• Reducido THD y dV

dt
, al ser capaz de sintetizar un nivel más de tensión la forma de

onda presenta menor distorsión y se asemeja más a una sinusoidal.
• No se requieren elementos adicionales para igualar las tensiones sobre los interruptores

de una pierna, basta con que la corriente de fuga de los interruptores superior e inferior
sea menor que la de los 2 interruptores centrales.

Por otro lado, la mayor desventaja de este inversor es que se debe controlar el balance de los

7



On the dc side of the inverter, the dc bus capacitor is split into two, providing a
neutral point Z. The diodes connected to the neutral point, DZ1 and DZ2, are the
clamping diodes. When switches S2 and S3 are turned on, the inverter output termi-
nal A is connected to the neutral point through one of the clamping diodes. The volt-
age across each of the dc capacitors is E, which is normally equal to half of the total
dc voltage Vd. With a finite value for Cd1 and Cd2, the capacitors can be charged or
discharged by neutral current iZ, causing neutral-point voltage deviation. This
issue will be further discussed in the later sections.

8.2.2 Switching State

The operating status of the switches in the NPC inverter can be represented by
switching states shown in Table 8.2-1. Switching state ‘P’ denotes that the upper
two switches in leg A are on and the inverter terminal voltage vAZ, which is the
voltage at terminal A with respect to the neutral point Z, is +E, whereas ‘N’ indi-
cates that the lower two switches conduct, leading to vAZ = –E. 

Switching state ‘O’ signifies that the inner two switches S2 and S3 are on and vAZ

is clamped to zero through the clamping diodes. Depending on the direction of load
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Figure 8.2-1 Three-level NPC inverter.

Table 8.2-1 Definition of Switching States

Device Switching Status (Phase A) Inverter Terminal 
Switching Voltage 

State S1 S2 S3 S4 vAZ

P On On Off Off E
O Off On On Off 0
N Off Off On On –E
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Figura 2.3: Topología de un inversor NPC de 3 niveles y 3 hilos.

Case 1: Commutation With iA > 0. The commutation process is illustrated in Fig.
8.2-4b. It is assumed that (a) the load current iA is constant during the commutation
due to the inductive load, (b) the dc bus capacitors Cd1 and Cd2 are sufficiently large
such that the voltage across each capacitor is kept at E, and c) all the switches are
ideal. In switching state [O], switches S1 and S4 are switched off while S2 and S3

conduct. The clamping diode DZ1 is turned on by the positive load current (iA > 0).
The voltages across the on-state switches S2 and S3 are given by vS2 = vS3 = 0, while
the voltage on each of the off-state switches S1 and S4 is equal to E. 

During the ! interval, S3 is being turned off. The paths of iA remain unchanged.
When S3 is completely switched off, the voltages across S3 and S4 become vS3 = vS4

= E/2 due to the static voltage sharing resistors R3 and R4.
In switching state [P], the top switch S1 is gated on (vS1 = 0). The clamping diode

DZ1 is reverse-biased and thus turned off. The load current iA is commutated from
DZ1 to S1. Since both S3 and S4 have already been in the off-state, the voltage across
these two switches is equally divided by R3 and R4, leading to vS3 = vS4 = E. 

Case 2: Commutation With iA < 0. The commutation process with iA < 0 is illus-
trated in Fig. 8.2-4c. In switching state [O], S2 and S3 conduct, and the clamping
diode DZ2 is turned on by the negative load current iA. The voltage across the off-
state switches S1 and S4 is vS1 = vS4 = E.

During the ! interval, S3 is being turned off. Since the inductive load current iA
cannot change its direction instantly, it forces diodes D1 and D2 to turn on, resulting
in vS1 = vS2 = 0. The load current is commutated from S3 to the diodes. During the S3

turn-off transient, the voltage across S4 will not be higher than E due to the clamp-
ing diode DZ2, and it will also not be lower than E since the equivalent resistance of
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Figure 8.2-3 Inverter terminal and line-to-line voltage waveforms. 
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Figura 2.4: Formas de onda de la tensión de salida y la tensión fase-fase del inversor NPC de
3 niveles.

condensadores para que éste no se aleje del caso ideal.

Cada pierna posee tres estados válidos dados por la tabla (2.1), si 3 o más interruptores
se encuentran conduciendo se produce un cortocircuito entre los terminales de uno o ambos
condensadores. En el estado P los 2 interruptores superiores de una fase están encendidos,
de esta forma dicha fase tiene una tension Vxz = VDC1 con respecto al punto medio del DC-
Link; en el estado N los 2 interruptores inferiores están activos produciendo una tension de
Vxz = −VDC2 y por último en el estado O los 2 interruptores centrales están encendidos, por
tanto la tension a la salida de esta fase es Vxz = 0. Lo anterior se logra mediante la conducción
de los diodos DZ1 o DZ2. Además según la tabla (2.1), en cada fase los interruptores S1x y
S3x actúan de manera complementaria, lo mismo ocurre con S2x y S4x.

Dado que sólo 2 interruptores pueden estar encendidos a la vez es necesario aplicar un
tiempo muerto entre las transiciones de estados. Además sólo se permiten las transiciones que
minimizan el número de interruptores involucrados, lo anterior implica que las transiciones
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Estado de conmutación S1x S2x S3x S4x Voltaje Vxz
P ON ON OFF OFF VDC1

O OFF ON ON OFF 0
N OFF OFF ON ON −VDC2

Tabla 2.1: Estados válidos de conmutación del inversor NPC de 3 niveles.

válidas son P → O, O → P , N → O y O → N . Las transiciones entre los estados N y P sin
pasar por O no son permitidas debido a que implican la operación de los 4 interruptores lo
que aumenta las pérdidas por conmutación junto con el hecho de que no se puede asegurar
que cada interruptor comparta la tensión por igual durante los transitorios. A modo de
ejemplo se estudia la conmutación O → P en la fase A. La figura (2.5) muestra la tensión
de los interruptores a medida que el estado cambia, sólo se considera el caso en que iA > 0.
Inicialmente dado que la fase A se encuentra en el estado O, la tensión de los interruptores
S2 y S3 es cero mientras que la de los interruptores S1 y S4 es E, como iA > 0 el diodo
DZ1 se encuentra conduciendo; posteriormente el interruptor S3 se apaga y como se debe
aplicar un tiempo muerto S1 no se puede encender inmediatamente, por tanto durante un
intervalo igual al tiempo muerto el NPC se comporta como el esquema central de la figura
(2.5) en donde sólo el interruptor S2 se encuentra conduciendo, en este intervalo la tensión
de los interruptores es VS1 = E, VS2 = 0 y VS3 = VS4 = E

2
; por último cuando finalmente el

interruptor S1 se enciende la corriente iA deja de circular por el diodo DZ1 y lo hace por S1

y S2, es por ello que la tensión de los interruptores es VS1 = VS2 = 0 y VS3 = VS4 = E. En
todo momento la tensión que soporta cada interruptor es a lo más E.
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Figure 8.2-4 Commutation during a transition from switching state [O] to [P].
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Figura 2.5: Conmutación del estado O a P de la fase A con iA > 0.

2.1.3. Moduladores utilizados para el inversor NPC

En la literatura se encuentran varios moduladores para el NPC de 3 niveles entre los
que destacan: modulación por ancho de pulso (PWM), modulación vectorial espacial (SVM)
y eliminación selectiva de armónicos (SHE). Cabe recalcar que cada uno de estos métodos
presenta un gran número de variantes.
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Modulación por ancho de pulso

La modulación por ancho de pulso es análoga a la utilizada por el inversor 2L-VSI, sin
embargo en este caso se utilizan 2 señales portadoras triangulares como se muestra en la
figura (2.6), en este caso las señales de disparo se calculan como:

Si v∗ > vcr1 ⇒ Sa1 = ON, Sa2 = ON ⇒ vaN =
Vdc
2

(2.1)

Si vcr2 < v∗ < vcr1 ⇒ Sa1 = ON, Sa2 = ON ⇒ vaN = 0 (2.2)

Si v∗ < vcr2 ⇒ Sa1 = ON, Sa2 = ON ⇒ vaN = −Vdc
2

(2.3)
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Fig. 1. Families of high-power converters.

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

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

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

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

TABLE I
THREE-LEVEL SWITCHING STATE

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

Fig. 5. Carrier-based PWM modulator.

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

if υ∗ >υcr1 ⇒Sa1 =ON Sa2 =ON υaN =
Vdc

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

if υ∗<υcr2 ⇒Sa1 =ON Sa2 =ON υaN =−Vdc

2
.

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

Figura 2.6: Modulación PWM de un inversor NPC de 3 niveles.

Hoy en día la investigación asociada a este método se centra en buscar una secuencia de
conmutación óptima, mejorar el desempeño para índices de baja modulación y reducir el
voltaje de modo común [16].

Modulación vectorial espacial

Como ya se mencionó, el inversor 3L-NPC posee 3 estados válidos por fase, por tanto al
considerar las 3 fases el número total de estados de conmutación válidos es 27. Estos vectores
se aprecian en la tabla (2.2). Dependiendo del módulo de su tensión los vectores se clasifican
como nulos, pequeños, medianos y grandes. A pesar de que el inversor tiene un total de 27
estados de conmutación estos son equivalentes a 19 tensiones diferentes, ya que los vectores
nulos y pequeños se pueden generar con más de un estado de conmutación. Los vectores
nulos tienen 3 estados redundantes mientras que cada vector pequeño posee 2, uno de tipo
P y el otro N, esta clasificación indica el sentido de la corriente inyectada al punto medio
del DC-Link. Los vectores tipo P no cambian el sentido original de la corriente por tanto
in = ix con x ∈ {a, b, c} mientras que los vectores tipo N invierten su sentido in = −ix con
x ∈ {a, b, c}.

La figura (2.7) muestra los vectores válidos en coordenadas αβ, el diagrama de vectores
se puede agrupar en 6 sectores triangulares los que a su vez se componen de 4 regiones cada
uno. El principio de operación de la modulación SVM se basa en el balance Volt-Segundo de
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Vectores Estados de conmutación |Vαβ| Clasificación
~V0 [PPP][OOO][NNN] 0 Vector Nulo

~V1N ~V1P [POO][ONN] VDC

3
Vector Pequeño

~V2P ~V2N [PPO][OON] VDC

3
Vector Pequeño

~V3N ~V3P [OPO][NON] VDC

3
Vector Pequeño

~V4P ~V4N [OPP][NOO] VDC

3
Vector Pequeño

~V5N ~V5P [OOP][NNO] VDC

3
Vector Pequeño

~V6P ~V6N [POP][ONO] VDC

3
Vector Pequeño

~V7 [PON] VDC√
3

Vector Mediano
~V8 [OPN] VDC√

3
Vector Mediano

~V9 [NPO] VDC√
3

Vector Mediano
~V10 [NOP] VDC√

3
Vector Mediano

~V11 [ONP] VDC√
3

Vector Mediano
~V12 [PNO] VDC√

3
Vector Mediano

~V13 [PNN] 2VDC

3
Vector Grande

~V14 [PPN] 2VDC

3
Vector Grande

~V15 [NPN] 2VDC

3
Vector Grande

~V16 [NPP] 2VDC

3
Vector Grande

~V17 [NNP] 2VDC

3
Vector Grande

~V18 [PNP] 2VDC

3
Vector Grande

Tabla 2.2: Vectores válidos del inversor NPC.

la tensión de referencia y la del conjunto de vectores que se utilizará para sintetizar dicha
tensión, básicamente lo anterior es equivalente a igualar ~Vref con el promedio temporal de
los vectores elegidos en un período de muestreo Ts. En el enfoque clásico la tensión ~Vref se
sintetiza utilizando los 3 vectores más cercanos, por ejemplo, en la figura (2.7) la tensión
~Vref se puede sintetizar con los vectores ~V2, ~V8 y ~V14 donde los tiempos de aplicación se
determinan mediante (2.4)-(2.5). Teóricamente la máxima tensión que esta estrategia de
modulación puede sintetizar es igual al radio de la circunferencia inscrita más grande en el
hexágono exterior, es por ello que el índice de modulación se define como (2.6).

Ts~Vref = τ2~V2 + τ8~V8 + τ14~V14 (2.4)
Ts = τ2 + τ8 + τ14 (2.5)

m =
√

3
|~Vref |
VDC

(2.6)

Mediante el enfoque recién presentado se necesita saber la región en la que está ~Vref ,
en [17] este problema se resuelve simplificando el esquema de modulación del inversor de 3
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8.3 Space Vector Modulation 151

Figure 8.3-2 Division of sectors and regions.

Figure 8.3-1 Space vector diagram of the NPC inverter.

!
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Figura 2.7: Vectores del inversor NPC en coordenadas αβ.

niveles a uno de 2, esto se puede apreciar en la figura (2.8). En este caso se considera que el
diagrama vectorial del NPC esta formado por 6 hexágonos pequeños cuyos centros son los
vértices del hexágono interno, por tanto basta con determinar en cual de estos hexágonos
pequeños se encuentra ~Vref , de esta forma el problema es equivalente al caso del inversor
2L-VSI lo que conlleva a una simplificación en comparación al problema original. En [18] se
presenta un algoritmo para calcular los tiempos de aplicación de cada vector para un inversor
genérico de n niveles.
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TABLE I
SWITCHING STATES AND TERMINAL VOLTAGES OF A THREE-LEVEL

INVERTER

easily explained. The space–vector diagram of a three-level in-
verter, shown in Fig. 2, can be thought that it is composed of
six small hexagons that are the space–vector diagrams of con-
ventional two-level inverters. Each of these six hexagons, con-
stituting the space–vector diagram of a three-level inverter, cen-
ters on the six apexes of the inner small hexagon as is shown
in Fig. 3. So, if these six small hexagons are shifted toward the
center of the inner hexagon by , the space–vector diagram
of a three-level inverter is simplified to that of a two-level in-
verter. To simplify into the space–vector diagram of a two-level
inverter as explained above, the following two steps have to be
taken. First, from the location of a given reference voltage, one
hexagon has to be selected among the six hexagons. Secondly
the original reference voltage vector has to be subtracted by the
amount of the center voltage vector of the selected hexagon.
By these two steps, the three-level space–vector plane is trans-
formed to the two-level space–vector plane.
Then the determination of switching sequence and the calcu-

lation of the voltage vector duration time are done as conven-
tional two-level SVPWM method. As the proposed SVPWM
method is same in principle as conventional two-level SVPWM,
various techniques used in two-level SVPWM can be applied to
this proposed method too.

B. Correction of Reference Voltage Vector

In this section, the first procedure for the simplified
three-level space–vector PWM method is described in detail.
By the location of a given reference voltage vector, one hexagon
is selected among the six small hexagons that comprise the
three-level space–vector diagram. The reference voltage vector
should stay at the inner of the selected hexagon. This procedure
divides the three-level space–vector diagram into six regions
that are covered by each small hexagon as shown in Fig. 3. The
value of in Fig. 3 represents the selected hexagon. There exist
the regions that are overlapped by adjacent small hexagons
in the three-level space–vector diagram. So if the reference
voltage vector stays at those regions, can have any values that
are possible. Fig. 3(a) and (b) illustrate two possible ways of
selecting the value of . If those methods shown in Fig. 3(a)
and (b) are used, the value of at the shaded region of Fig. 2
can have the value of 1 or 2.
Once the value of is determined, the origin of a reference

voltage vector is changed to the center voltage vector of the
selected hexagon. This is done by subtracting the center vector
of the selected hexagon from the original reference vector, as
shown in Fig. 4. This is summarized in Table II.

Fig. 2. Space–vector diagram of a three-level inverter.

Fig. 3. Simplification of a three-level space–vector diagram.

In Fig. 4, is the original reference voltage vector and
is the corrected reference voltage vector seen from the location
of the (POO), (ONN) vector.
Following is the sample program of this procedure explained

in this section.

If
If
else if
else

else
If
else if
else

Sample Program for the Simplifying of the Three-Level
Space–Vector Diagram

Figura 2.8: Simplificación del diagrama vectorial de un inversor de 3 a uno de 2 niveles.

Eliminación selectiva de armónicos

En este esquema de modulación los ángulos de disparo de cada interruptor se calculan con
el objetivo de eliminar un conjunto de ármonicos de la señal a sintetizar [19], inicialmente se
aplicó en inversores de 2 niveles, sin embargo ya se ha utilizado en topologías multiniveles. En
general se controla el valor de la fundamental en la tensión de referencia deseada y algunos
armónicos específicos se anulan [16]. En un sistema trifásico balanceado, en la carga no se
cuenta con armónicos triples, además si se utiliza un patrón de conmutación simétrico la
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forma de onda de la tensión no presentará armónicos pares, lo anterior implica que sólo
se deberán anular los armónicos no triples impares. La figura (2.9) muestra los ángulos
de disparo de una señal genérica sintetizada utilizando eliminación selectiva de armónicos.
Los ángulos de disparo se determinan imponiendo condiciones para un conjunto finito de
armónicos mediante la ecuación (2.7), posteriormente estos ángulos se guardan en un look-
up-table para un conjunto de índices de modulación.FRANQUELO et al.: MITIGATION TECHNIQUE TO MEET GRID CODES IN THREE-LEVEL PWM CONVERTERS 3023

Fig. 1. Three-level selective harmonic PWM switching pattern with five
switching angles.

n = 3, then the 5th, 7th, and 11th harmonics are eliminated,
and Ma is targeted to a desired value. The number of equations,
i.e., n + 1, determines the value of q, where q belongs to the set
(5, 7, 11, 13, 17, 19, 23, 25, 29, 31, 35, 37, 41, 43, 47, 49)
because the grid codes usually define limit values until the 50th
harmonic.

The SHEPWM technique can be further extended to be
used in multilevel inverters, providing the highest output power
quality at low switching frequencies in comparison to other
PWM techniques [10]–[13].

Fig. 1 shows a switching pattern generated by using the
SHEPWM technique for a three-level inverter that uses five
switching angles. However, these SHEPWM methods for two-
level or multilevel converters cannot be directly applied in real
applications without using grid connection tuned filters to min-
imize the effects of noneliminated harmonics. The SHEPWM
technique is a good method for eliminating some harmonics,
but it leaves the harmonic content of the noneliminated ones
completely uncontrolled. This is a great disadvantage because,
at present, energy injection has to be made, fulfilling quality
rules to keep the stability and the required quality level of
the grid. Therefore, even by using SHEPWM methods, grid
connection tuned filters are needed to minimize these har-
monics, increasing the volume, weight, and total cost of the
system. To avoid these filters by using SHEPWM, the number
of switching angles has to be increased to achieve the elim-
ination of the highest considered harmonic by following (1).
This fact leads to the use of higher switching frequencies,
which means more switching power losses and more expensive
semiconductors.

Previous works have presented variations of the SHEPWM
technique, fixing the value of each harmonic, but the negative
effect on noneliminated harmonics is still present [14]. Some
optimizations that use SHEPWM methods have been presented,
mitigating the effects of noneliminated harmonics by adjusting
the modulation index (controlling the dc-link voltage) to values
where harmonic distortion is below the allowed limits [15].
Therefore, a limited modulation index range is allowed, and the
modulation index dynamic adjusting can be problematic due to
the slow voltage response of the power converter. Other authors
have presented works in which only the total harmonic distor-
tion (THD) value is considered and each specific harmonic is

TABLE I
GRID CODE EN 50160 REQUIREMENTS + QUALITY

GRID CODE CIGRE WG 36-05

uncontrolled, making the results not suitable to fulfill actual
grid codes [16].

B. Original Contributions of the Proposed Technique

The proposed selective harmonic mitigation PWM
(SHMPWM) method contributes as an advance with respect to
previous works, because all the previous authors have tried to
get the solutions that eliminate specific harmonics (principle
of the SHEPWM method) by using different analytical or
optimization methods [17], [18]. However, by using the
proposed optimization strategy, all the harmonics and the
THD are considered as a global problem in conjunction with
one specific actual grid code. In this way, the elimination of
some harmonics is avoided, but high-quality output signals are
obtained, and power converters can be connected to the grid,
avoiding the use of bulky and expensive tuned filters.

The SHMPWM method reformulates the applied grid code
and the switching pattern as a nonlinear optimization problem
over a continuous space. Moreover, this formulation allows
the integration of several practical aspects into the objective
function (OF), such as the technological conditions and the
THD bound as another equation. These equations are solved by
using a general-purpose optimization heuristic algorithm. The
proposed SHMPWM technique is very versatile and flexible
because any grid code can be applied to the calculation process
by simply changing the harmonic limits in the mathematical
description of the method and restarting the calculation process.
In addition, as will be shown in Section IV, the SHMPWM
technique achieves good results in a wide range of the mod-
ulation index up to 1.19.

II. PROPOSED SHMPWM TECHNIQUE

Grid codes usually define a maximum level for each specific
harmonic and indicate the maximum tolerated THD of the
output signals. For instance, the European grid code EN 50160
requirements [19], including the Quality Grid Code CIGRE
WG 36-05 requirements [20] for higher harmonics, are shown
in Table I. The maximum tolerated THD (considering only
harmonics up to the 40th) in this case is 8%, and each spe-
cific maximum harmonic level between the 2nd and the 50th
harmonics is limited.

Figura 2.9: Forma de onda sintetiza con modulación SHE.

hn =
4

nπ

m∑

k=1

Vkcos(nαk) 0 < α1 < α2 < · · ·αm <
π

2
(2.7)

Esta estrategia de modulación se utiliza en inversores de potencia elevada, donde las
pérdidas por conmutación impiden trabajar con frecuencias de muestreo mayores a 1 [kHz],
por ejemplo en los inversores utilizados en enlaces HVDC, STATCOM (Static Synchronous
Compensator) y en FACTS [20]. Por otro lado, esta modulación tiene un mal desempeño para
índices de modulación bajos y no respeta el máximo contenido armónico de algunas normas
de conexión a la red. En [21] se busca disminuir el índice de modulación mínimo y también
respetar las normas de conexión EN 50160 y CIGRE WG 36-05, para ello en vez de anular
los armónicos no triples impares se opta por limitar la magnitud de estos armónicos a valores
permitidos por estas normas, en concreto se plantea un sistema de ecuaciones no lineales para
limitar su valor hasta el armónico 49. Este conjunto de ecuaciones se resuelve mediante el
algoritmo de optimización simulated annealing, aunque se logra aumentar el rango del índice
de modulación, su valor mínimo es mi = 0,3. En [22] se busca aumentar el rango del índice de
modulación para topologías de conversores multiniveles, en particular se estudia un inversor
en cascada de 7 niveles, en el método propuesto el valor del índice de modulación se clasifica
en 3 grupos (índice alto, bajo y medio) dependiendo en que grupo se encuentra ~Vref se utiliza
un patrón de conmutación diferente, además se consideran las limitaciones físicas de los
dispositivos semiconductores con respecto al tiempo de encendido y apagado, de esta forma
los pulsos muy cortos y largos no se sintetizan. Esta estrategia presenta mejoras con respecto
a la solución estándar, sin embargo el THD sigue siendo alto, además en la formulación
del problema se asume que los condensadores de cada puente H están equilibrados lo que
constituye un supuesto fuerte considerando que inclusive en operación normal es necesario
incluir un esquema de control del desbalance de la tensión de cada condensador.
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2.1.4. Balance de los condensadores del DC-Link

El problema del balance de los condensadores en el inversor NPC ha sido investigado
por numerosos autores, las soluciones propuestas dependen del tipo de control y modulador
utilizados. No todos los vectores afectan la tensión del DC-Link de la misma manera, de hecho
sólo los vectores pequeños y medianos alteran su balance. La principal causa del desbalance
es la inyección de una corriente con un promedio no nulo cada Ts en el punto medio del
DC-Link, otras causas son conmutaciones no uniformes de los interruptores y condensadores
no ideales.

En [23] se realiza un estudio generalizado del problema del balance de los condensadores
cuando el inversor entrega corrientes con factores de potencia entre PF ∈ [−1, 1] para dife-
rentes índices de modulación tal que m ≤ 1, además se asume que las señales de disparo se
sintetizan mediante un modulador SVM que utiliza los 3 vectores más cercanos a la tensión
de referencia determinada por el control. Al estudiar los vectores válidos del NPC, sus regio-
nes triangulares se pueden clasificar en 3 tipos: exteriores formadas por un vector grande,
uno mediano y otro pequeño; centrales formadas por 2 vectores pequeños y uno mediano; e
interiores formadas por 2 vectores pequeños y uno nulo. En [23] se derivan expresiones para
calcular la corriente inyectada al punto medio del DC-Link in, en función de la tripleta de
vectores seleccionada por el modulador, se concluye que la situación más favorable se tiene
cuando se trabaja con las regiones triangulares interiores ya que la corriente in sólo es función
de componentes controlables dadas por los índices de modulación de los vectores pequeños;
mientras que el caso más desfavorable se tiene al considerar las regiones triangulares exter-
nas ya que in depende de un componente controlable dado por un vector pequeño y otro no
controlable asociado a un vector mediano. Además se deriva una expresión para cuantificar
el valor de la capacitancia del DC-Link en función del rizado máximo permitido de in.

En [24] y [25] se introduce el concepto de vectores virtuales para balancear el DC-Link
del inversor NPC. En [24] se definen los vectores virtuales como combinaciones lineales de
los vectores válidos del NPC, en la figura (2.10) se aprecian los vectores virtuales definidos
en el primer sectante del plano αβ. Estos nuevos vectores se definen de tal forma que cada
uno inyecta una corriente nula al punto medio del DC-Link, en cada período de muestreo Ts.
Mediante este método es posible eliminar los armónicos de baja frecuencia presentes en la
tensión del punto medio del DC-Link, sin embargo este enfoque ha sido criticado porque las
pérdidas de conmutación y la distorsión armónica de la tensión de salida son mayores que al
utilizar un modulador SVM estándar.

En la figura (2.10) cada sector se describe mediante 5 regiones triangulares. En este caso
los vectores virtuales VZ0, VZL1 y VZL2 son los mismos utilizados en la solución estándar, ya
que los vectores nulos y grandes no inyectan corriente al neutro del DC-Link. Sin embargo
los vectores VZS1 y VZS2, que corresponden a los vectores pequeños, se obtienen utilizando
en la misma proporción cada vector redundante; y por último el vector VZM1 se obtiene
promediando dos vectores pequeños y uno mediano (in = ia + ib + ic = 0).

En [26] se propone un nuevo conjunto de vectores virtuales con el fin de disminuir la
distorsión armónica de los vectores virtuales definidos en [24]. En la figura (2.11) se muestran
estos nuevos vectores. A diferencia de [24] en este caso es necesario determinar los coeficientes
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Fig. 3. Virtual space vectors for the first sextant of the space vector diagram.

TABLE I
SELECTION OF VSV FOR EACH TRIANGULAR REGION

B. Virtual Space Vectors Selection

The synthesis of the reference vector in each is performed
using the nearest three virtual space vectors. This defines five
small triangular regions in the diagram of Fig. 3. Table I speci-
fies the selected virtual space vectors in the cases where the tip
of is in regions 1–5.

The duty ratio of each selected vector in each switching pe-
riod is calculated as

(1)

where corresponds to the th selected virtual space vector
.

The corresponding duty ratio of the different switching states
can then be calculated. For the first sextant

(2)

Fig. 4. Selected sequence of connection of phase ( , , or ) to each of the
dc-link points ( , , and ).

Fig. 5. and as a function of .

C. Switching States Sequence

Finally, the sequence over time within a of the application
of the different switching states has to be decided. The chosen
switching states’ order is such that the sequence of connection of
each phase to the dc-link points ( , , and ) is the symmetrical
- - - - , as shown in Fig. 4.
Therefore, a practical implementation of the proposed modu-

lation strategy only requires the computation of the independent
duty ratios , , , , , (where is the duty
ratio of the phase connection to the dc-link point ), as the ad-
dition of the appropriate switching state duty ratios calculated
in Section II-B. For example, in the first sextant, to obtain

(3)

III. PHASE DUTY-RATIO EXPRESSIONS

Fig. 5 shows the simulated duty ratios and , for a line
period and . The simple pattern observed for can
be mathematically expressed as

(4)

The expression for duty ratio is the same as (4) but phase-
shifted 180 . The expressions for the and phase duty ratios

Figura 2.10: Vectores virtuales definidos en [24] para balancear los condensadores del DC-
Link.

r1,k, · · · , r7k . Para ello se minimiza una función que da cuenta de la distorsión armónica de
la tensión sintetizada, sujeto a la restricción de que la corriente inyectada in debe tener un
promedio nulo cada Ts. Mediante el toolbox de optimización de Matlab se resuelve el problema
mostrado en (2.8)-(2.11), con HD una función que corresponde al número de conmutaciones
por ciclo.

minf(r1,k; · · · ; r7,k) = HD1,k(r1,k; · · · ; r7,k) (2.8)

sujeto a:
∫ kTs

(k−1)Ts
iN(r1,k; · · · ; r7,k)dt = 0 (2.9)

r1,k; · · · ; r7,k ≥ 0 r1,k + r2,k = 1 (2.10)
r3,k + r4,k = 1 r5,k + r6,k + r7,k = 1 (2.11)
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(5)

(6)

(7)

(8)

(9)

, and , associated to certain switching states
(where , and correspond to the dc-link points— ,

or —to which phases , and are connected, respectively.)
The coefficients of the linear combination are the seven un-
knowns: . In every switching cycle, the rotating refer-
ence vector is synthe-
sized using the nearest-three generalized virtual space vectors.
Using analogous equations as those presented in [11], the virtual
vector duty ratios are initially calculated. From this information,
all the switching state duty ratios are calculated. Finally, from
these, and are obtained.

The SVD in Fig. 3 is general in the sense that it includes
the most common modulation strategies presented in the liter-
ature. For instance, if , the traditional nearest-three
space vector (NTV) PWM family of modulations is obtained. If

and , we obtain the NTV
PWM.

Define the output voltage distortion at around as

(2)

where is the root-mean-square (rms) value of the th har-
monic of the output line-to-line voltage. The objective here is
to find the set of values for every switching cycle
within a line cycle that minimizes while guaranteeing a
zero average neutral-point current in every switching cycle.
Due to the sixfold symmetry of the SVD, we only need to find
the values of within the first sextant. As explained in
[15], in order to minimize , we just need to minimize the
per switching-cycle figure for every switching cycle
within the first sextant. Hence, for a given modulation index
and load angle , a per switching-cycle optimization problem
can be formulated with the objective function to minimize being

(3)

Fig. 2. Selected sequence of connection of phase ( , or ) to each of the
dc-link points ( , and ).

Fig. 3. Generalized virtual space vector diagram (p.u.).

and with constraints

(4)

The optimization problem stated in (3) and (4) was solved
employing MATLAB’s optimization toolbox. Fig. 4(a) shows
the resulting optimum and waveforms for a whole line
cycle, , and . The duty ratios for phases and

are the same but phase-shifted .

Figura 2.11: Definición óptima de los vectores virtuales [26].

Los vectores virtuales propuestos en [26] se prueban en lazo abierto en un sistema expe-
rimental presentando mejoras significativas con respecto a [24]. En [27] se aplica esta nueva
estrategia en un sistema de control retroalimentado que regula la inyección de potencia desde
una fuente de energía renovable genérica hacia la red.

En [25] se presenta un esquema de modulación vectorial para balancear la tensión del
DC-Link cuando se trabaja con índices de modulación altos. En este caso se identifican
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3 zonas de operación dadas por la tensión de referencia: modo sinusoidal (m < 0,907);
sobremodulación I (0,907 ≤ m < 0,9535) y sobremodulación II (0,9535 ≤ m). En el primer
modo de funcionamiento se proponen 2 tipos de modulación nombrados N3V y S3V, el
primero es equivalente a la solución estándar en que se utilizan los 3 vectores más cercanos
para sintetizar la referencia, mientras que en el segundo caso se redefinen los sectores válidos
de tal forma que no se utilizan los vectores medianos, de esta manera se tienen más grados de
libertad para balancear la tensión de los condensadores, en la figura (2.12) se muestran estos
2 tipos de modulación, en este caso la referencia de tensión tiene una trayectoria circular.
En el modo de Sobremodulación I la trayectoria de Vref tiene trazos circulares y rectos, en el
primer caso se utiliza el mismo enfoque que en el Modo Sinusoidal mientras que cuando Vref
recorre trazos rectos se redefinen los 2 tipos de modulación pero utilizando sólo 2 vectores
(N2V y S2V). Por último en el caso del modo Sobremodulación II la trayectoria de Vref es
una linea recta en cada sectante y se puede sintetizar utilizando los métodos N2V y S2V.
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Fig. 4. Space vector diagram of the first sector of a three-level inverter to show
sinusoidal mode for (a) N3V scheme and (b) S3V scheme.

A. N3V Scheme

For 0.6 ≤ mi < 0.907, the control vector will be located
within the triangles △1(VS1VL1VM1), △2(VS1VM1VS2), or
△3(VS2VM1VL2), as shown in Fig. 4(a).

A triangle in geometry Fig. 4(a) can be treated as a sector of a
virtual two-level inverter. Based on this fact, we propose a two-
level inverter-based SVPWM scheme for a multilevel inverter
in [18]. The triangle, where the control vector is located, can be
easily identified as integer △j , using the coordinates (vα, vβ) =
(|v∗| cos γ, |v∗| sin γ) of the tip of the control vector. A suitable
vertex of this triangle can be taken as zero vector of the virtual
two-level sector. The coordinate of the tip of the point P , with
respect to the shifted zero vector, can be given as (vs

αo, vs
βo),

which is −−−→
VS1P in Fig. 4(a). The duty ratios of the vertices are

obtained using the following two-level equations:

da = vs
αo − vs

βo/
√

3

db = vs
βo/h

do = 1 − da − db. (2)

Due to the symmetry of a triangle within the space vector
diagram of an n-level inverter, (2) can be used for any triangle.
Details can be referred in [18]. Celanovic and Boroyevich [3],
Yamanaka et al. [4], and Helle et al. [7] also show the duty ratio
calculation for the triangles in Fig. 4(a). Helle et al. [7] shows
the identification of triangle number as well.

In Fig. 4(a), when the control vector lies within △1, the
switching vectors VS1, VL1, and VM1 are switched. The switch-
ing states (0, −1, −1), (1, −1, −1), (1, 0, −1), and (1, 0, 0)
are used with the corresponding duty ratios of dS1+, dL1, dM1,
and dS1−. Here, dS1+ + dS1− = dS1. Therefore, by adjusting
the magnitude of dS1+ and dS1−, the neutral point fluctuation
can be controlled [6].

B. S3V Scheme

The region VS1VL1VM1VL2VS2VS1 in Fig. 4(b) is di-
vided into five triangles △1(VG1VS2VS1), △2(VG1VS1VL1),
△3(VG1VL1VM1), △4(VG1VM1VL2), and △5(VG1VL2VS2).
Point VG1 in Fig. 4(b) is centroid of the sector, and it does
not represent any switching vector. For 0.6 ≤ mi < 0.907, the

control vector will be located in either of the four triangles
△2 → △5.

The triangle number △j is determined using the three
lines VG1VL1, VG1VM1, and VG1VL2 shown in Fig. 4(b).
They separate the four consecutive triangles △2 → △5 and
are described by the equations vα +

√
3vβ = 2(VG1VL1), γ =

30◦(VG1VM1), and vα = 1(VG1VL2). Hence, knowing the co-
ordinates (vα, vβ) and angle γ of the control vector v∗, the
triangle can be identified. The duty ratio for a triangle is
calculated by applying the volt–sec balance principle.

If the inequalities γ ≤ 30◦ and vα +
√

3vβ ≤ 2 are true, then
the point P is in triangle △2. To determine the duty ratios, the
volt–sec and duty ratio balance for △2 is given as

dVS1
.
−−−→
V0VS1

+ dVS2
.
−−−→
V0VS2

+ dVL1
.
−−−→
V0VL1

=
−−→
V0P (3)

dVS1
+ dVS2

+ dVL1
=1 (4)

where |−−−→
V0VS1

| = 1. Resolving (3) in α–β direction and solv-
ing with (4), we obtain the following equations to calculate
duty ratios:

dVS1
= 2 − vα −

√
3vβ

dVS2
= vβ/h

dVL1
= 1 − dVS1

− dVS2
. (5)

If the inequalities γ ≤ 30◦ and vα +
√

3vβ > 2 are true, then
the point P is in triangle △3. The duty ratios are obtained as

dVL1
= − 1 + vα

dVL2
= vβ/

√
3

dVS1
= 1 − dVL1

− dVL2
. (6)

If the inequalities γ > 30◦ and vα ≥ 1 are true, then the point
P is in triangle △4. The duty ratios are obtained as

dVS2
=2 − vα − vβ/

√
3

dVL1
=0.5

(
vα − vβ/

√
3
)

dVL2
=1 − dVS2

− dVL1
. (7)

If the inequalities γ > 30◦ and vα < 1 are true, then the point
P is in triangle △5. The duty ratios are obtained as

dVS1
= vα − vβ/

√
3

dVS2
= 2 − 2vα

dVL2
= 1 − dVS1

− dVS2
. (8)

For a given control vector, one of the four equations (5)–(8)
is used. They are the same for other five sectors as well.
Approximately two logical operations, two multiplications, and
six addition or subtraction operations are required to determine
the triangle number and duty ratios. It shows the small compu-
tational requirement for the S3V technique.

In Fig. 4(b), when the control vector lies in △3, switching
vectors VS1, VL1, and VL2 are used. The switching states

Figura 2.12: Modulación N3V (izquierda) y S3V (derecha) utilizada en [25].

Al trabajar con modulación PWM la forma de balancear los condensadores es mediante
la inyección de una tensión de secuencia cero en la referencia del modulador [28]. Lo anterior
es equivalente a variar la proporción de los vectores redundantes de los vectores pequeños.

En [20] se considera el problema del balance de los condensadores de un inversor 3L-NPC
activo en donde los diodos conectados al neutro del DC-Link se reemplazan por interruptores
activos utilizando un modulador SHE. En este caso un lazo externo controla la tensión del
condensador inferior y si se produce un desbalance los ángulos de disparo se cambian en un
δ∆ dado por este lazo externo, de esta forma se cambia el tiempo de carga y descarga de los
condensadores del DC-Link. Esta estrategia logra balancear los condensadores sin aumentar
de manera significativa el THD.

En el control predictivo FS-MPC la tensión de los condensadores del DC-Link se regula
agregando esta restricción en la función de costos. En [29] se controla un inversor NPC
mediante MPC, en este caso la función objetivo contiene el error de corriente y el desbalance
del DC-Link. Es necesario agregar una constante para escalar el error de tensión y convertirlo
en una magnitud comparable con el error de corriente, en general la elección de esta constante
de peso se realiza mediante simulaciones.
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2.2. Métodos de control utilizados en inversores front-end

Los inversores front-end se utilizan como puntos de conexión con la red eléctrica para el
intercambio de potencia. A medida que ha aumentado el número de equipos que utilizan
rectificadores junto con las cargas no lineales, ha sido necesario regular la máxima cantidad
de armónicos inyectados a la red debido a sus efectos negativos tales como:

• Aumento de las pérdidas de fierro de transformadores, junto con lo anterior la tem-
peratura de los devanados aumenta, lo que disminuye la vida útil del transformador.
Aumento de las vibraciones (pueden ser audibles) lo que puede ocasionar fatiga del
material.
• En máquinas rotatorias los armónicos causan torques pulsatorios y calentamiento loca-

lizado de los devanados.
• Activación errónea de las protecciones de sobre-corriente. En los fusibles los armónicos

generan corrientes que no se distribuyen de manera uniforme lo que disminuye su vida
útil.
• En las luminarias los armónicos producen parpadeos (flicker) que son percibidos por el

ojo humano.
• Los cables que transportan corrientes con un alto contenido armónico actúan como

fuentes de radiación EMI la que afecta el correcto funcionamiento de computadores,
teléfonos, sistemas de control, entre otros.

En la norma [30] se define la cantidad máxima de armónicos permitida, dependiendo del
nivel de tensión. Según esta norma, para tensiones menores a 1[KV ] el contenido armónico
individual no debe ser mayor al 5 % y THD = 8 %, mientras que para tensiones entre 1[KV ]
y 69[KV ] los armónicos individuales no pueden superar el 3 % y THD = 5 %.

A continuación se explican las principales estrategias de control utilizadas en inversores
front-end.

2.2.1. Estrategias de control utilizadas en inversores front-end

Se utilizan principalmente 3 enfoques para el control de los inversores front-end [31]:

• Controlador PI: En esta estrategia las variables del sistema se controlan en coordenadas
dq que corresponden a un sistema de referencia rotatorio que gira a la velocidad ωe de la
tensión de la red. Las variables sinusoidales con frecuencia ωe se expresan como señales
constantes en el nuevo sistema rotatorio, es por lo anterior que se utilizan controladores
PI para regular la corriente inyectada a la red, ya que poseen cero error en estado
estacionario a entrada escalón. En este caso es necesario medir el ángulo de la tensión
de la red, para ello se utilizan algoritmos de PLL(Phase-Locked Loop). En la figura
(2.13) se presenta un sistema de control típico en coordenadas dq. Como se trabaja en
coordenadas dq, este enfoque es válido para sistemas trifásicos, sin embargo se puede
extender al caso monofásico definiendo una componente q en cuadratura ficticia [32].
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Fig. 3. General structure for synchronous rotating frame control using cross-coupling and voltage feedforward terms.

Fig. 4. General structure for stationary reference frame control strategy using resonant controllers and harmonic compensators.

be reflected into the d- and q-axis component of the voltage,
leading to a fast response of the control system.

B. Stationary Frame Control

Since in the case of stationary reference frame control, the
control variables, e.g., grid currents, are time-varying wave-
forms, PI controllers encounter difficulties in removing the
steady-state error. As a consequence, another type of controller
should be used in this situation.

The proportional-resonant (PR) controller [13]–[16] gained
a large popularity in the last decade due to its capability of
eliminating the steady-state error when regulating sinusoidal
signals, as is the case of αβ or abc control structures. Moreover,
easy implementation of a harmonic compensator for low-order
harmonics without influencing the controller dynamics makes
this controller well suited for grid-tied systems [17]. The transfer
function of resonant controller is defined as

GPR(s) = Kp + Ki
s

s2 + ω2
. (2)

Because this controller acts on a very narrow band around its
resonant frequency ω, the implementation of harmonic compen-
sator for low-order harmonics is possible without influencing at
all the behavior of the current controller [17]. The transfer func-
tion of the harmonic compensator is given by

GHC(s) =
∑

h=3,5,7

Kih
s

s2 + (ωh)2
(3)

where h denotes the harmonic order that the compensator is
implemented for. A general structure of a stationary reference

frame control using resonant controllers and harmonics com-
pensators is illustrated in Fig. 4.

Note that both (2) and (3) use information about the reso-
nant frequency at which the controller operates. For the best
performance of the resonant controller, this frequency has to be
identical to the grid frequency. Hence, it should be remarked that
an adaptive adjustment of the controller frequency is necessary
if grid frequency variations are registered in the utility network,
as reported in [18].

C. The abc Frame Control

Historically, the control structure implemented in abc frame
is one of the first structures used for pulsewidth modulation
(PWM) driven converters [19], [20]. Usually, implementation
of nonlinear controllers such as hysteresis controller has been
used. The main disadvantage of these controllers was the neces-
sity of high sampling rate in order to obtain high performance.
Nowadays, due to the fast development of digital devices such as
microcontrollers (MCs) and DSPs, implementation of nonlinear
controllers for grid-tied applications becomes very actual.

In case of abc control, it is worthwhile to remark that in the sit-
uation of an isolated neutral transformer, as is the case of DPGS
using a ∆y transformer as grid interface, only two of the grid
currents can be independently controlled, the third one being the
negative sum of the other two, according to Kirchhoff current
law. Hence, the implementation of only two controllers is nec-
essary in this situation [21]. The following paragraphs describe
the implementation of PI, PR, and deadbeat (DB) controllers in
stationary abc frame.

Figura 2.13: Controlador PI en coordenadas dq de un inversor Front-End.

• Controlador Dead-Beat: Este control corresponde a un tipo de control predictivo, en este
caso la acción del control se calcula de tal manera que en la próxima iteración el error
de corriente sea cero. Presenta una buena respuesta transitoria ante perturbaciones en
la red, sin embargo el controlador es muy sensible a variaciones de los parámetros de la
planta. En este caso se necesita un modulador para sintetizar la tensión de referencia
calculada por el control DB. En [33, 34] se presentan algunas aplicaciones de esta
estrategia.
• Controlador Resonante: En este caso se trabaja directamente en coordenadas αβ, ha-

ciendo uso del principio del modelo interno se determina que el controlador debe incluir
la función de transferencia de la señal de entrada, en (2.12) se muestra la función de
transferencia de un controlador Proporcional-Resonante, este controlador presenta cero
error en estado estacionario ante entradas sinusoidales. Mediante el uso de controladores
PR en paralelo es posible eliminar los armónicos presentes en la corriente.

GPR(s) = Kp +Ki
s+ α

s2 + ω2
e

(2.12)

En la figura (2.14) se muestra un sistema de control resonante, en este caso es necesario
estimar el valor ωe de la red eléctrica. En [35, 36] se presentan aplicaciones de este enfoque.
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Fig. 3. General structure for synchronous rotating frame control using cross-coupling and voltage feedforward terms.

Fig. 4. General structure for stationary reference frame control strategy using resonant controllers and harmonic compensators.

be reflected into the d- and q-axis component of the voltage,
leading to a fast response of the control system.

B. Stationary Frame Control

Since in the case of stationary reference frame control, the
control variables, e.g., grid currents, are time-varying wave-
forms, PI controllers encounter difficulties in removing the
steady-state error. As a consequence, another type of controller
should be used in this situation.

The proportional-resonant (PR) controller [13]–[16] gained
a large popularity in the last decade due to its capability of
eliminating the steady-state error when regulating sinusoidal
signals, as is the case of αβ or abc control structures. Moreover,
easy implementation of a harmonic compensator for low-order
harmonics without influencing the controller dynamics makes
this controller well suited for grid-tied systems [17]. The transfer
function of resonant controller is defined as

GPR(s) = Kp + Ki
s

s2 + ω2
. (2)

Because this controller acts on a very narrow band around its
resonant frequency ω, the implementation of harmonic compen-
sator for low-order harmonics is possible without influencing at
all the behavior of the current controller [17]. The transfer func-
tion of the harmonic compensator is given by

GHC(s) =
∑

h=3,5,7

Kih
s

s2 + (ωh)2
(3)

where h denotes the harmonic order that the compensator is
implemented for. A general structure of a stationary reference

frame control using resonant controllers and harmonics com-
pensators is illustrated in Fig. 4.

Note that both (2) and (3) use information about the reso-
nant frequency at which the controller operates. For the best
performance of the resonant controller, this frequency has to be
identical to the grid frequency. Hence, it should be remarked that
an adaptive adjustment of the controller frequency is necessary
if grid frequency variations are registered in the utility network,
as reported in [18].

C. The abc Frame Control

Historically, the control structure implemented in abc frame
is one of the first structures used for pulsewidth modulation
(PWM) driven converters [19], [20]. Usually, implementation
of nonlinear controllers such as hysteresis controller has been
used. The main disadvantage of these controllers was the neces-
sity of high sampling rate in order to obtain high performance.
Nowadays, due to the fast development of digital devices such as
microcontrollers (MCs) and DSPs, implementation of nonlinear
controllers for grid-tied applications becomes very actual.

In case of abc control, it is worthwhile to remark that in the sit-
uation of an isolated neutral transformer, as is the case of DPGS
using a ∆y transformer as grid interface, only two of the grid
currents can be independently controlled, the third one being the
negative sum of the other two, according to Kirchhoff current
law. Hence, the implementation of only two controllers is nec-
essary in this situation [21]. The following paragraphs describe
the implementation of PI, PR, and deadbeat (DB) controllers in
stationary abc frame.

Figura 2.14: Controlador resonante de un inversor Front-End.
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2.3. Control predictivo aplicado a inversores

Hoy en día y gracias a la disponibilidad de micro-controladores de bajo costo y alto
desempeño, las estrategias de control predictivo se han utilizado en el control de inversores
en una amplia gama de aplicaciones. Entre las ventajas del control predictivo destacan:

• La respuesta transitoria presenta un mejor desempeño en comparación a los controla-
dores clásicos.

• Restricciones y no linealidades son fácilmente incluidos.

• Puede controlar más de una variable sin la necesidad de utilizar controladores anidados.

La mayor desventaja del control predictivo es la elevada cantidad de cálculos que se deben
realizar para determinar la respuesta del actuador. En la literatura se pueden encontrar los
siguientes tipos de control predictivo [3]:

• Controlador Deadbeat: En este controlador, la acción del control en el período k se
calcula de forma tal que la función de error sea nula en k + 1. En este enfoque se
necesita un modulador, por tanto su frecuencia de conmutación es constante. En este
caso la inclusión de restricciones u otros objetivos en general no es directa.

• Controlador por histéresis: El objetivo de esta estrategia es mantener a la variable
controlada en una región acotada, en este caso el controlador no requiere un modulador,
lo que hace que su frecuencia de conmutación sea variable.

• Controlador de trayectoria: En este enfoque las variables del sistema son forzadas para
seguir una determinada trayectoria, no requiere un modulador. En el desarrollo de esta
tesis este enfoque no se considera.

• MPC (Model Predictive Control): En esta estrategia de control, se minimiza una función
objetivo con el fin de encontrar la actuación requerida. Existen 2 variantes de este
control: MPC continuo y FS-MPC (discreto).

En todas las variantes del control predictivo nombradas es necesario conocer el modelo de
la planta para poder estimar el valor futuro de las variables que se quieren controlar y de
esta forma calcular el valor óptimo de la actuación según algún criterio determinado.

En el controlador Dead-beat se calcula la tensión de referencia que debe sintetizar el
inversor para que en el próximo período de muestreo el error de corriente sea nulo. Esta
estrategia ha sido aplicada en inversores trifásicos [37, 38], rectificadores [39], filtros activos
[33], conversores DC-DC [40], máquinas de inducción [41], entre otros. La principal ventaja
de este método es su buen desempeño transitorio, sin embargo al implementarlo en un arreglo
experimental surgen algunos problemas que pueden degradar su desempeño, por ejemplo, al
no considerar los atrasos presentes en el sistema asociados a tiempos de computo o si los
parámetros de la planta fueron mal estimados, la corriente presenta altas perturbaciones.
En [42] se consideran los atrasos en el modelo y en [43] se presenta un estimador de los
parámetros de la planta para evitar estos inconvenientes.

En el controlador por Histéresis se busca que la variable controlada este confinada en una
determinada región como lo muestra la figura (2.15), la ubicación de esta región esta dada
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por la corriente de referencia i∗s. En condiciones normales la región de histéresis gira a ωe. Si
la variable controlada atraviesa la frontera de la región de histéresis se calcula la corriente
futura para cada estado del inversor, posteriormente se elige el estado que permitirá al sistema
permanecer en la región de histéresis por más tiempo. Cabe recalcar que este enfoque no
requiere un modulador.
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Fig. 2. Classification of predictive control methods used in power electronics.

controllers directly generate the switching signals for the
converter, do not need a modulator, and present a variable
switching frequency.

One advantage of predictive control is that concepts are
very simple and intuitive. Depending on the type of predictive
control, implementation can also be simple, as with deadbeat
control and finite control set MPC (FS-MPC) (particularly
for a two-level converter with horizon N = 1). However, in
general, some implementations of MPC can be more complex.
Variations of the basic deadbeat control, in order to make it
more robust, can also become very complex and difficult to
understand.

Using predictive control, it is possible to avoid the cascaded
structure, which is typically used in a linear control scheme,
obtaining very fast transient responses. An example of this is
the speed control using trajectory-based predictive control.

Nonlinearities of the system can be included in the model,
avoiding the need of linearizing the model for a given operating
point and improving the operation of the system for all condi-
tions. It is also possible to include restrictions to some variables
when designing the controller. These advantages can be very
easily implemented in some control schemes as MPC, but it is
very difficult in schemes as deadbeat control.

A more detailed description of each type of predictive control
is shown in the next sections.

III. HYSTERESIS-BASED PREDICTIVE CONTROL

Hysteresis-based predictive control strategies try to keep
the controlled system variables between the boundaries of a
hysteresis area or space. The most simple form of this principle
is the so-called “bang–bang controller.” Although bang–bang
controllers usually are not considered as predictive controllers
in literature, they clearly show the characteristics of a typical
predictive controller. An improved form of a bang–bang con-
troller is the predictive current controller proposed by Holtz
and Stadtfeld [4]. The block diagram of the hysteresis-based
predictive control is shown in Fig. 3.

Using predictive current control, the switching instants are
determined by suitable error boundaries. As an example, Fig. 4
shows a circular boundary, the location of which is controlled
by the current reference vector i∗s. When the current vector is

Fig. 3. Hysteresis-based predictive control [4].

Fig. 4. Predictive current control, boundary circle, and space vector [4].

touches the boundary line, the next switching state vector is
determined by prediction and optimization.

The trajectories of the current vector for each possible
switching state are computed, and predictions are made of the
respective time intervals required to reach the error boundary
again. These events also depend on the location of the error
boundary, which is considered moving in the complex plane as
commanded by the predicted current reference. The movement
is indicated by the dotted circle in Fig. 4. The predictions of
the switching instants are based on mathematical equations
of the machine. The switching state vector that produces the
maximum on-time is finally selected. This corresponds to min-
imizing the switching frequency.

The maximum possible switching frequency is limited by
the computing time of the algorithms which determine the
optimal switching state vector. Higher frequencies can be
handled by employing the double prediction method: Well
before the boundary is reached, the actual current trajectory
is predicted in order to identify the time instant at which the
boundary transition is likely to occur. The back electromotive

Figura 2.15: Control por histéresis de un inversor Front-End.

2.3.1. Model Predictive Control (MPC)

Esta variante del control predictivo tiene numerosas aplicaciones en varias topologías [44].
A la fecha se han desarrollado dos formulaciones del MPC, en una se considera que las
variables de control son de tipo continua, lo que implica que se requiere un modulador para
generar los patrones de conmutación. Mientras que en la estrategia FS-MPC las variables de
control son los estados válidos del inversor, por lo que no se requiere un modulador.

En el MPC es necesario conocer el modelo de la planta para poder predecir el valor futuro
de las variables de estado del sistema x(k), de forma general y luego de discretizar el modelo
de la planta, su valor en la próxima iteración se puede calcular mediante la ecuación (2.13)
donde u(k) corresponde a la entrada del sistema en el instante k y u(k) ∈ U ⊆ Rp, donde
el valor de p indica el número de interruptores presentes en el inversor. Por otro lado, las
restricciones adicionales impuestas al control están definidas por el conjunto X de esta forma
x(k) ∈ X ⊆ Rn

x(k + 1) = f(x(k), u(k)) k ∈ {0, 1, 2, · · · } (2.13)

Mediante la optimización de una función objetivo se determina el valor de la actuación
para seguir las consignas impuestas, en la ecuación (2.14) se define una función objetivo
genérica que abarca a las utilizadas en la literatura. En este caso se estudia la evolución del
sistema desde el instante k por un horizonte de N pasos.

V (x(k), ~u′(k)) , F (x′(k +N)) +
k+N−1∑

l=k

L(x′(l), u′(l)) (2.14)

Al minimizar (2.14) es posible determinar la salida del control en el instante k (con un
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horizonte de N muestras), esta salida es de la forma:

~u(k) , {u(k; k), u(k + 1; k), · · · , u(k +N − 1; k)} (2.15)

En general sólo se considera el primer elemento del arreglo ~u(k) para controlar el inversor. A
medida que el horizonte de predicción es mayor la respuesta mejora, sin embargo, el tiempo
de procesamiento crece exponencialmente en función de esta variable.

La formulación recién descrita corresponde a una generalización del control MPC, en [44] se
trabaja con una formulación en variables continuas para controlar una máquina de inducción.
Por otro lado, dada la naturaleza discreta de los inversores de potencia se ha propuesto el uso
del control FS-MPC, en este caso se calcula el valor futuro de las variables de interés para
cada estado válido del inversor y posteriormente se calcula el error asociado a cada uno de los
estados mediante una función objetivo, de esta forma no es necesario derivar analíticamente
la solución de este problema que en general es no lineal. Cabe recalcar que en este caso no
se requiere un modulador externo, ya que se elige directamente el estado que se aplicará al
inversor.

En el control FS-MPC en general se utiliza un horizonte de un paso, ya que al conside-
rar más pasos la cantidad de cálculos es demasiado elevada para implementar en un arreglo
experimental. En [3] se resumen algunas aplicaciones del control FS-MPC a diferentes to-
pologías (VSI de 2 niveles, conversores matriciales, Flying capacitor converter y conversor
NPC) y consignas de control (Control de Torque y flujo, balance de condensadores y control
de corriente).

2.3.2. Modulated Model Predictive Control (M 2PC)

Recientemente se ha propuesto una variante del control FS-MPC que es capaz de selec-
cionar un conjunto de vectores en cada período de muestreo Ts de forma análoga a como
lo haría un modulador SVM [7]. Esta nueva estrategia llamada M2PC (Modulated Model
Predictive Control) mantiene las ventajas del control predictivo como su bajo tiempo de res-
puesta ante cambios en la referencia; fácil inclusión de restricciones y no linealidades de la
planta; y además es capaz de producir una frecuencia de conmutación fija.

En un modulador SVM se selecciona una región de operación para sintetizar la tensión
de referencia ~Vref determinada por el controlador, mientras que en el M2PC se define una
segunda función objetivo que cuantifica el error asociado a cada región, posteriormente se
selecciona la región con mínimo error y se envían los vectores que la conforman al inversor.
Esta nueva estrategia se ha aplicado a diferentes topologías y en diferentes condiciones de
operación.

En [7] se compara el desempeño de las estrategias FS-MPC y M2PC al controlar un
inversor trifásico de 2 niveles en configuración front-end mediante simulaciones. En el FS-
MPC sólo se envía un vector por período de muestreo mientras que en el M2PC se envían 2
vectores activos junto con 2 vectores nulos. Con el fin de limitar el tiempo de procesamiento
en el M2PC, la función de costos asociada a las regiones sólo se evalúa en los vectores
contiguos, es decir R = {{~v1, ~v2}, {~v2, ~v3}, {~v3, ~v4}, {~v4, ~v5}, {~v5, ~v6}, {~v6, ~v1}}. Por otro lado
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para implementar ambas estrategias de control predictivo es necesario compensar el retardo
introducido por el tiempo de procesamiento, en [7] para adelantar la corriente medida en
una muestra se utiliza la tensión promedio sintetizada por el inversor. Posteriormente se
implementa en un arreglo experimental un rectificador activo. Tanto en las simulaciones
como en los resultados experimentales se aprecia que la distorsión armónica de la corriente
inyectada por el inversor es mayor al utilizar FS-MPC THDMPC = 8,79 % en comparación
con el M2PC THDM2PC = 3,11 %. Además en el primer caso el espectro de frecuencia es
disperso y se encuentra bajo la frecuencia de conmutación mientras que en el segundo el
espectro se encuentra concentrado en los múltiplos de esta frecuencia, de esta forma el diseño
del filtro entre la red y el inversor al utilizar M2PC es más simple.

En trabajos posteriores [45] se compara el desempeño del M2PC, para controlar un recti-
ficador trifásico activo, con 2 estrategias estándares mediante simulaciones. En la primera se
controla la corriente mediante controladores PI, mientras que en la segunda se utiliza control
Dead-Beat. La distorsión armónica pesada WTHD de la tensión en el caso del M2PC es
levemente menor que al utilizar controladores PI o Dead-Beat.

En [46] se simula un controlador para un sistema de generación eléctrica en un avión que
consiste en una máquina de imanes permanentes directamente conectada al eje de la turbina
sin una caja de engranajes, la energía eléctrica generada se transfiere a un bus DC mediante
un AFE (Active Front-End) de 2 niveles. Sólo el lazo interno utiliza un control M2PC
mientras que el externo se regula con controladores PI. Mediante simulaciones se compara
el desempeño del controlador híbrido (PI+M2PC) con respecto a un control estándar que
sólo utiliza controladores PI, se puede concluir que la corriente presenta menos oscilaciones al
utilizar el enfoque híbrido, sin embargo, las oscilación de la tensión a la salida de la máquina
son mayores.

El control M2PC se ha aplicado en algunas topologías multiniveles. En [47] mediante
simulaciones se estudia el desempeño de un inversor NPC de 3 niveles alimentando una carga
RL. En este sistema se utiliza una función multi-objetivo para controlar la corriente inyectada
por el inversor y el desbalance de los condensadores del DC-Link por tanto es necesario incluir
un ponderador λdc que escale el error de tensión del DC-Link en la función de costo global.
La elección de esta constante se realiza de forma heurística lo que no es fácilmente extensible
al caso en que se consideren más restricciones, sin embargo se aprecian mejoras significativas
con respecto al método de control FS-MPC. En [48, 49] se aplica la nueva estrategia de control
a un inversor monofásico back-to-back de 7 niveles que utiliza puentes H en cascada como se
muestra en la figura (2.16), aunque se obtiene una mejor respuesta que con el FS-MPC este
estudio ha sido criticado por no utilizar todos los estados válidos del inversor y de esta forma
no aprovechar su potencial. En este caso la función objetivo sólo considera el seguimiento
de la corriente de referencia mientras que el control de la tensión de los condensadores se
realiza distribuyendo las conmutaciones en los tres puentes de cada fase, de esta forma sólo
un puente H conmuta en cada período de muestreo.

En [50] el inversor back-to-back monofásico presentado en [48, 49] se extiende a uno tri-
fásico que actúa como un transformador trifásico implementado con eléctronica de potencia,
en este caso se utiliza una función multiobjetivo para controlar la corriente y la tensión de
cada puente H.
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Fig. 1. Converter schematic (center) with detailed schematic of the single cell
(bottom) and description of the switching patterns (top).

converter output voltage vectors. This generates a larger ripple
in the system waveforms which, in turn, requires an increased
(and variable) switching frequency in comparison to other con-
trol solutions. Several modulation techniques for finite control
set MPC are proposed in literature [28]–[35]. In [28]–[30] MPC
current control is applied to a six-phase inverter to feed an
asymmetrical dual three-phase induction machine while in [31],
[32], [35] a predictive direct power control is applied to a three-
phase voltage source converter. Moreover, [33], [34] describe
a predictive direct torque control approach. In all those study
cases, the duty cycles are calculated by solving an optimization
problem. This approach determines the optimal control action
in order to track the desired reference with minimal error but,
multi-objective control becomes rather complex since it would
require a solution for a multidimensional optimization problem
to be derived. In order to overcome this limitation, a novel
approach, named modulated model predictive control (M2PC),
is presented in this paper. The proposed solution allows reten-
tion of all the advantages of MPC as multi-objective control
strategy, but produces an increased performance in terms of
power quality. M2PC has been tested and evaluated against
DBC and the traditional MPC using the the seven-level CHB
shown in Fig. 1. However, the proposed control technique can
be also applied to any single-phase and three-phase converter
topologies, by adapting it to the specific case.

B. Converter Description

The structure of a single-phase back-to-back conversion
system, based on a cascaded architecture which encompasses
all the aforementioned capabilities, is illustrated in Fig. 1.

A series input filter L is included to enable power factor control
at the grid and provide an acceptable attenuation of the current
harmonics. Each bidirectional ac/dc/ac cell is composed of two
H-bridges and a medium frequency isolated dc/dc converter
as shown in Fig. 1. The converter is connected to the grid on
side 1 and an RL load on side 2. The configuration is chosen
in order to prove the control capability in different operating
modes, with side 1 and side 2 utilizing independent control.
In the proposed case study, side 1 operates as an active rectifier
while side 2 operates as inverter. However, the proposed control
is also applicable to other converter topologies regardless of
their function (e.g., active rectifiers, grid-connected systems,
and solid-state transformers [11], [36]). While the control of
the dc/dc converter has an independent dynamic with the goal
of achieving the same voltage on both sides of the converter
(or scaled by the transformer turns ratio), the control of the
ac/dc bidirectional converter is one of the key elements required
to achieve an interconnection of DG into medium voltage net-
works. In this paper, DBC, MPC, and the proposed M2PC are
implemented and tested in order to compare their performance.

II. DEAD-BEAT AND PREDICTIVE CONTROL

In order to obtain a fair evaluation of the proposed control
technique, the M2PC controller has been compared with two
well-known model-based control techniques, MPC and DBC
controllers, which are described in detail in the paragraphs
below.

A. DBC

DBC [18]–[20] is based on the prediction of the system
response to a change in control variables in order to achieve
(ideally) zero error in the next one, two, or more sampling
periods. The output of this control is an average value (i.e.,
continuous), and it is chosen by imposing the current value
at the next sampling period equal to the desired reference. A
modulator is needed to apply desired output voltage to the
converter. Applying this control method, the current will follow
the desired reference with zero error at the next sampling
period. Looking at side 1 of the converter, the control law can
be derived starting from the ac model shown in

v1(t) − vC1(t) = L
di1(t)

dt
− rLi1(t) (1)

where rL is the winding resistance of the inductance L. In order
to allow the implementation using a DSP, the model in (1) is
discretized considering the generic sampling instant tk + Ts,
where Ts is the sampling period. In real control systems, if the
computational time, usually fixed at one sampling interval, is
not taken into account, the control action would be performed
with a delay of one sampling interval. To compensate for the
aforementioned delay, the two sample step prediction proposed
in [19] is used, obtaining the following discrete model:

v1(tk + Ts) − vC1(tk + Ts)

= L
i1(tk + 2Ts) − i1(tk)

2Ts
− rLi1(tk + Ts). (2)

Figura 2.16: Inversor back-to-back monofásico de 7 niveles.

En [51, 52, 53] se aplica el control M2PC a un inversor matricial conectado a diferentes
cargas. En [51] se alimenta una carga RL y mediante simulaciones se estudia su desempeño,
en este caso la función objetivo sólo considera el error de corriente. Posteriormente en [52] se
agregan resultados experimentales para probar la estrategia de control al alimentar una carga
RL. Por último en [53] se controla una máquina de inducción utilizando una función objetivo
que contiene el error de corriente y el de potencia reactiva inyectada por la red, el control se
realiza utilizando el modelo en coordenadas dq de la máquina de inducción. La referencia de
la corriente en cuadratura i∗sq se obtiene mediante un controlador PI que controla la velocidad
de la máquina, por otro lado la consigna de potencia reactiva es Q∗ = 0 [V AR].

Junto alM2PC se han publicado otros enfoques para abordar el problema de la frecuencia
de conmutación variable presente en la tensión sintetizada por el FS-MPC. En [6] se controla
una máquina síncrona de imanes permanentes alimentada por un inversor VSI de 2 niveles
con una modificación del FS-MPC en que se obtiene la tensión de estator ~v∗s necesaria para
cumplir la consigna de control y posteriormente se obtienen los pulsos de disparo mediante
un modulador SVM. En esta estrategia se considera el error del torque eléctrico Te y el error
de corriente para determinar el valor de ~v∗s , para ello se calcula la función de error para
cada estado válido del inversor. Esto es equivalente a realizar una transformación lineal de
un espacio a otro, en que se parte del hexágono definido por los vectores válidos en αβ y se
obtiene un polígono convexo en un nuevo plano definido por los errores de torque y corriente,
en la figura (2.17) se muestra esta transformación de espacios. El objetivo del control es llegar
al origen del plano de errores, esto se puede realizar considerando una combinación lineal de
la diferencia entre los vectores activos con el nulo, en el caso de la figura (2.17) se puede

23



llegar al origen utilizando una combinación lineal de e2 − e0 y e3 − e0. De esta manera, es
posible determinar el valor de ~v∗s que minimiza ambos errores.
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Fig. 2. Pulse width modulation scheme for the inner torque controller.

consider the constraints on u (~vs), imposed by the VSI. This
complications are avoided by using a linear approximation
and interpolation as shown in Fig. 2. This figure shows that
predictions form a hexagon in the eTeeid

plane. The target
is the origin of this plane (eTe

, eid
) = (0, 0). In plot (a),

operation on the linear modulation region is shown. Here,
the target is inside the hexagon and is achieved by a linear
combination of predictions e2, e3 and e0. In plot (b), the
target lies outside the hexagon. This corresponds to over-
modulation operation. In this case, the best the controller can
do is to approach the target through a linear combination of
predictions e2 and e3 to reach the point on the intersection
between the boundary of the hexagon and the line between e0

and the target. In broad terms, the proposed algorithm works
as follows:

1) Predictions in the eTeeid
plane are calculated for the

voltage vectors produced by all the feasible switching
configurations in the VSI

ei = (g � f)(x[n], vi) with i = 0, . . . , 6 . (14)

There are understood as vectors in the eTe
eid

plane.
2) The pair of adjacent predictions ea and eb, i.e. (a, b) 2

{(2, 3), (3, 1), (1, 5), (5, 4), (4, 6), (6, 2)} , which lin-
early combined with e0 reach the target are found
checking the condition

m(ea, eb) = {((ea � e0) ⇥ (�e0))

· ((eb � e0) ⇥ (�e0))  0}
^ {(ea � e0) · (�e0) > 0}
^ {(eb � e0) · (�e0) > 0} . (15)

A linear combination of ea, eb and e0, maps a triangle in
the eTeeid

plane. The appropriate ab pair is found when
the cross product of vector ea � e0 and ~0 � e0 has the
inverse sign of the cross product between eb � e0 and
~0 � e0 and the projections of vector ~0 � e0 on ea � e0

and eb � e0 are both positive, i.e., condition m(·). This
is depicted in Fig. 2, where vectors ea and eb are e2 and
e3 respectively.

3) The linear combination to reach the target is found
solving d0 = [d0a d0b]

T from:

[(ea � e0) (eb � e0)]d
0 = �e0, (16)

where ea and eb are two predictions which satisfy
m(ea, eb).

4) The constraint on ~vs is taken into account with


da

db

�
=

8
<
:

d0 if d0a + d0b  1

1
d0

a+d0
b
d0 if d0a + d0b > 1

. (17)

This produces a voltage vector, which lays on the
constraint imposed by the VSI, i.e., the gray hexagon
in Fig. 1.

5) The voltage vector to be applied is then given by:

~v⇤s = da~va + db~vb (18)

The reference voltage vector ~v⇤s can be then synthesized
using standard PWM techniques, such as space vector
modulation.

Note that in this form, the feedback rule resembles the feed-
back rule for the simple integrator introduced in eq. (9). The
linear approximation and interpolation gives an approximate
system inversion and the operation in eq. (17) takes the
constraint into account. The linear approximation is valid, as
long as the sampling period is small, compared to the time
constants involved in the variations of ✓ and !, the variables
behind the non-linearities in the stator windings dynamics.

Fig. 3 presents a flow chart of the proposed torque control
algorithm. The later is specified with the predictive model f()̇,
and function g(·), which amounts to a change of variables. The
actuation set in this formulation is constituted by the voltage
vectors generated by the two-level VSI and m(·) is a boolean
function that is true when e = ~0 is inside the triangle formed
by e0, ei and ei�1 in the plane of the components of e, in this
case, eTe

eid
.

D. Torque control results

Fig. 4 presents simulation and experimental results using
the proposed torque control scheme. The results are in both
situations very similar, and the control system behaves as
expected. The experimental results do now show the inter-
sample current and torque ripple, but their form is very
predictable and is given by the PWM technique used. The dots
in plots (a) (b) and (c), represent the sampled measurements.

In the simulations, the rotor speed and angle at t = 0[s]
are ! = 2⇡ · 30[rade] and ✓ = 0[rade]. The sampling period
for the controller is h = 50[µs]. The ripple observed in the
current is produced by the space vector modulation: with ✓ =
0[rade] the q axis is aligned with the � axis and the controller
alternates between v3 and v2 to make the stator current grow
along the MTPA curve, up to the stator current magnitude
constraint represented in plots (c) and (f) with dashed and
dotted gray line respectively. The SVM is implemented using a
PWM scheme with triangular carriers. Sampling occurs at the
extreme values of the carrier, so that the current measurements
(marked with points) correspond to their mean value. With
this, the controller does not see the ripple. For the experimental
test, the sampling period for the controller is h = 46.1[µs] and
at t = 0 the rotor is at rest.

Figura 2.17: Transformación lineal hacia el espacio de errores definida en [6].

En [5] se implementa una modificación del control FS-MPC para controlar el conversor
trifásico de la figura (2.18). El objetivo de este trabajo es eliminar la frecuencia de conmu-
tación variable y el espectro de frecuencias disperso típico del control FS-MPC. Para ello la
salida de este controlador pasa por un filtro pasa-bajos con el fin de eliminar los componen-
tes indeseados en la corriente del inversor. Posteriormente esta señal filtrada pasa por una
etapa de modulación con la que se obtienen las señales de disparo de los interruptores del
inversor trifásico. Aunque con este enfoque los armónicos de corriente se distribuyen en un
espectro más angosto que en el FS-MPC tradicional, el filtro pasa-bajos introduce un atraso
no despreciable que afecta el desempeño del sistema en régimen transitorio.RAMÍREZ et al.: NOVEL HYBRID FINITE CONTROL SET MODEL PREDICTIVE CONTROL SCHEME 5913

Fig. 1. CHB basic power cell.

multiobjective optimization target, and the incorporation—in
a natural manner—of constraints on the controlled variables.
The proposed scheme can be applied to virtually any topology
where FCS-MPC can be used. To validate the strategy, several
tests are performed in a power cell belonging to a cascaded
H-bridge multilevel converter (CHB) [30], [31].

This paper is organized as follows. Section II describes
the power cell model in a rotating reference frame. From the
continuous model, in Section III, a control scheme is pro-
posed to regulate the dc link voltage and the rectifier input
current. Section IV describes the basic predictive algorithm as
used in previous works and introduces the proposed approach.
Section V shows simulated results comparing the typical pre-
dictive strategy (with one step prediction horizon) with the
proposed scheme. Finally, Section VI presents experimental
results of a power cell and compares the dynamic response
of both schemes when the input current displacement factor
reference is modified.

II. CONVERTER MODEL

The multi-cell topology based on Voltage Source Converters
(MC-VSC) is an array of power cells based on voltage source
converters [30]. Each power cell is composed of a three-phase
PWM rectifier, a dc link and a single-phase H type inverter
(Fig. 1). The rectifier is supplied by one secondary of the multi-
pulse transformer by means of an inductive filter that helps
to avoid large dv/dt generated by the PWM operation of the
rectifier stage.

One power cell can be modeled considering Fig. 1 as

vabc
s = Ls

d

dt
iabc
s + Rsi

abc
s + sabc

r,lnvdc (1)

[
sabc
r

]T
Tlni

abc
s = Cdc

d

dt
vdc + siio (2)

sivdc = Ll
d

dt
io + Rlio (3)

where vabc
s is the supply voltage vector, iabc

s is the rectifier
input current vector, vdc is the dc-link voltage, si is the inverter
switching function, io is the load current, and sabc

r,ln is the
rectifier switching function given by

sabc
r,ln = Tlns

abc
r =

1

3

⎛
⎝

2 −1 −1
−1 2 −1
−1 −1 2

⎞
⎠ sabc

r . (4)

Expressions (1) and (2) can be rewritten in dq0 frame as

vdq
s = Ls

d

dt
idq
s + LsWidq

s + Rsi
dq
s + Tabc−dqs

abc
r,lnvdc (5)

Fig. 2. Proposed control scheme.

[
Tabc−dqs

abc
r,ln

]T
Tlni

dq
s = Cdc

d

dt
vdc + siio (6)

where

W =

[
0 −ωs

ωs 0

]
(7)

Tabc−dq =

√
2

3

⎛
⎝

sin(θs) sin(θs−2/3π) sin (θs−4/3π)
cos(θs) cos (θs−2/3π) cos (θs−4/3π)

1√
2

1√
2

1√
2

⎞
⎠

(8)

where θs and ωs = dθs/dt corresponds to the angular position
and frequency of the supply voltage, respectively.

Through this model, a predictive control scheme for the
power cell input rectifier will be designed, including the
proposed strategy to fix and reduce the converter switching
frequency.

III. CONTROL SCHEME

Although predictive control allows grouping different control
objectives in a single cost function, it has been mainly used in
the literature for current control [7]. For comparison purposes,
this work considers a master-slave scheme, where the predictive
control loop is used to control the rectifier input currents. The
control scheme is implemented in a rotating dq0 reference
frame as shown in Fig. 2.

The external control loop contains a PI controller to regulate
the dc-link voltage and to ensure zero steady state error [32].
The inside loop corresponds to a predictive controller, whose
direct current reference is given by the master dc voltage loop
and its quadrature component is imposed by an external loop
for input power factor control.

The current controller is obtained from the discrete model
of the system, by means of an Euler forward approximation.
Hence, the input current can be written as

didq
s

dt
≈ idq

s (k + 1) − idq
s (k)

Ts
(9)

for a sampling time k. Replacing (9) in (5) a discrete model
is obtained which can be used to estimate the future value
of the input current. The proposed scheme can be applied to

Figura 2.18: Sistema considerado en [5].

En el siguiente capítulo se explican las dos estrategias de tipoM2PC implementadas para
el control de un inversor NPC en configuración front-end.
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Capítulo 3

M2PC aplicado a un inversor 3L-NPC

En este capítulo se explica la estrategia de control predictivo modulado o M2PC (Modu-
lated Model Predictive Control) implementada para el control de un inversor NPC trifásico
de 3 niveles en configuración front-end. En la figura (3.1) se aprecia el diagrama del sistema
experimental considerado.

Figura 3.1: Inversor NPC en configuración front-end.

Inicialmente se describe la estrategiaM2PC de forma general aplicada a un inversor NPC,
a continuación se presentan las 2 estrategias propuestas las que se diferencian en como se
aborda el problema del balance de los condensadores. En la primera se utiliza una función
multiobjetivo que considera el error de corriente y de tensión de los condensadores del DC-
Link. Mientras que en la segunda el control M2PC sólo se encarga del error de corriente y
en una etapa posterior se regula la tensión de los condensadores C1 y C2. A continuación
se presentan las ecuaciones del sistema, el método de compensación del atraso utilizado,
los criterios considerados para la elección de las regiones de modulación del NPC y algunas
consideraciones prácticas.
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3.1. Control M 2PC

La estrategiaM2PC surge de la necesidad de proveer al control FS-MPC de una frecuencia
de conmutación constante y al mismo tiempo conservar su buen desempeño y característi-
cas, tales como fácil inclusión de no linealidades, control multivariable e incorporación de
restricciones en las variables del sistema [7]. Para lograr lo anterior se busca imitar el funcio-
namiento de un modulador SVM mediante la definición de una segunda función objetivo, la
que calcula el error asociado a cada región de modulación del inversor NPC, de esta forma
es posible seleccionar un conjunto de vectores en cada período de muestreo a diferencia del
control FS-MPC que selecciona un solo vector cada Ts. Se han implementado 2 estrategias
distintas para balancear la tensión del DC-Link las que se explican en las siguientes secciones,
los pasos del algoritmo general se detallan a continuación:

1. Medición de las variables del sistema en el instante k.

2. Compensación de las variables medidas para eliminar el atraso de una muestra introdu-
cido por el tiempo de procesamiento de la plataforma dS1103. De esta forma, se calcula
el valor de las variables medidas en el instante k + 1.

3. Determinación de la referencia de corriente en función de la consigna de potencia activa
y reactiva inyectada a la red.

4. Predicción del valor futuro de las variables controladas en el instante k + 2 para todos
los estados válidos del inversor.

5. Cálculo de la función de costos gj para los estados válidos del inversor NPC.

6. Cálculo de la función de costos Gj de cada región. El objetivo de esta segunda función
de costos es cuantificar el error asociado a cada región de modulación y de esta forma
determinar cual es el conjunto de vectores que minimizan el error en el instante k + 2.
Para evaluar el error de cada región es necesario calcular los ciclos de trabajo de los
vectores que las conforman.

7. El algoritmo finaliza con la elección de la región que minimiza la función objetivo Gj y
la aplicación de los vectores seleccionados en el próximo período de muestreo.

La función de costos Gj asociada a cada región de modulación Rj con j ∈ {1, 2, · · · , 24} se
define mediante las ecuaciones (3.1)-(3.3) donde Rj es el conjunto de vectores que describen
a la región número j, dij es el ciclo de trabajo del vector i en la región j y Qj es una constante
utilizada para escalar los ciclos de trabajo de los vectores pertenecientes a la región Rj de
tal forma que la suma de sus ciclos de trabajo sea unitaria. Como se muestra en la ecuación
(3.2) el tiempo de aplicación de cada vector, perteneciente a una región, es inversamente
proporcional a su error respectivo, es decir el vector que presente el menor error en una
región será el que se aplique durante más tiempo y viceversa. Además, dado que ya no se
aplicará un solo vector por período de muestreo, se debe considerar el error introducido por
el conjunto de vectores que se envían cada Ts. Esto se realiza mediante la función Gj en
que se define un error promedio dado por el tiempo de aplicación de cada vector y su error
respectivo, como se muestra en (3.3). Junto con lo anterior, nótese que para que el sistema
tenga una solución válida se debe cumplir que gx > 0 ∀x ∈ Rj, si gx = 0 esto implica que
dx = 1 y el resto de los tiempos son cero.
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∑

i∈Rj

dij = 1 (3.1)

dij =
Qj

gi
i ∈ Rj j ∈ {1, 2, · · · , 24} (3.2)

Gj =
∑

i∈Rj

gidij (3.3)

De esta forma, mediante algunos cálculos adicionales que no aumentan el orden del al-
goritmo FS-MPC se obtiene un nuevo controlador predictivo que mantiene las ventajas ya
mencionadas y que además se caracteriza por sintetizar una señal de frecuencia de conmuta-
ción fija. Al considerar las ecuaciones (3.1)-(3.3) el ciclo de trabajo del vector i perteneciente
a la región Rj se calcula como se muestra en (3.4).

dij =
g−1i∑
n∈Rj

g−1n
(3.4)

El error asociado a cada región (3.3) se puede determinar para un sistema general. Sea x ∈
Rn las variables de estado de este sistema y u ∈ Rm sus entradas, además su comportamiento
dinámico se describe mediante (3.5).

dx

dt
= f(x, u) (3.5)

Al discretizar el sistema y si la frecuencia de muestreo es suficientemente alta es posible
describir su comportamiento dinámico mediante la ecuación (3.6). Donde las matrices A ∈
Rn×n y B ∈ Rn×m se calculan al linealizar la ecuación original del sistema.

xk+1 = xk + (Axk +Buk)Ts (3.6)

En este caso en cada período de muestreo se envía un conjunto de vectores al inversor.
Lo anterior es equivalente a aplicar un conjunto de entradas cada Ts en la ecuación (3.6).
En (3.7) se calcula el estado futuro del sistema xk+1 si el estado inicial es xk y se aplican los
vectores de la región Rj.

xk+1 = xk +
∑

i∈Rj

(Axk +Buij)Tsdij (3.7)

Cabe recalcar que en la ecuación anterior se considera que cada vector se aplica en el
mismo instante inicial dado por xk. Lo anterior es una aproximación válida dado el orden del
período de muestreo Ts utilizado. De esta manera, el error asociado a la región j se define
como (3.8), es decir se considera el error al final del ciclo una vez que se aplican todos los
vectores de la región Rj.
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Gj = ‖xk+1 − x∗k+1‖ (3.8)

La expresión anterior se puede acotar por la siguiente cota superior:

Gj = ‖(xk − x∗k+1)
∑

i∈Rj

dij +
∑

i∈Rj

(Axk +Buij)Tsdij‖ (3.9)

Gj ≤
∑

i∈Rj

‖(xk − x∗k+1) + (Axk +Buij)Ts‖︸ ︷︷ ︸
gij→FS-MPC

dij (3.10)

Es posible acotar el error al final de cada ciclo a través de la función de costo utilizada en
el control FS-MPC, en la que se considera que los vectores se aplican durante todo el período
de muestreo Ts. A continuación se define el error Ĝj como en (3.11), esta expresión se trata
de una aproximación de (3.8).

Ĝj =
∑

i∈Rj

dijgij (3.11)

3.1.1. Estrategia #1

En la estrategiaM2PC #1 se utiliza una función multiobjetivo para controlar la corriente
inyectada a la red y balancear los condensadores del DC-Link. A continuación se detallan los
pasos de este algoritmo considerando que el control se encuentra en el instante k:

1. Medición de las corrientes Iabc[k] inyectadas a la red, la tensión de la red vgabc[k], la
tensión de los condensadores del DC-Link VDC1[k] y VDC2[k] y la corriente inyectada
por el puente de diodos al DC-Link IDC [k].

2. Compensación de la corriente inyectada por el inversor y la tensión de la red en un
período de muestreo, de esta manera se obtiene~iαβ[k + 1] y ~vgαβ[k + 1].

3. Determinación de la referencia de corriente ~i∗αβ[k + 2] en función de la consigna de
potencia activa y reactiva inyectada a la red.

4. Predicción del valor futuro de la corriente inyectada a la red ~iαβ[k + 2] y de la tensión
de los condensadores VDC1[k+ 2] y VDC2[k+ 2]. En esta estrategia es necesario evaluar
los 27 estados válidos del inversor, ya que los estados redundantes tienen un efecto
diferente sobre la tensión de los condensadores.

5. Cálculo del error asociado a cada vector mediante la ecuación (3.12), nótese que la
función objetivo incluye el error de corriente y el desbalance de los condensadores del
DC-Link. Por otro lado, el término γ se determina mediante simulaciones e indica la
influencia del desbalance del DC-Link con respecto al control de la corriente.

g(~vj) =
√

(i∗α − iαj)2 + (i∗β − iβj)2 + γ|(VDC1 − VDC2)| (3.12)

6. Cálculo de los ciclos de trabajo de los vectores que conforman a cada una de las regiones.
Para lograr lo anterior se calcula la constante de escalamientoQj para cada región. En la
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estrategia #1 las regiones consideradas se componen de 5 o 4 vectores, posteriormente
se calcula el ciclo de trabajo de cada vector. Por ejemplo, al considerar una región
triangular conformada por los vectores pequeños ~V1 y ~V2 y el vector nulo ~V0, la constante
de escalamiento Q y los ciclos de trabajo se calculan como:

Q =
1

1
g1N

+ 1
g1P

+ 1
g2N

+ 1
g2P

+ 1
g0

(3.13)

di =
Q

gi
(3.14)

En la tabla (3.1) se indica a que vector corresponde cada uno de los errores utilizados
en la expresión anterior.

Vector Estado de conmutación Error
~V0 [OOO] g0
~V1 [ONN] g1N
~V1 [POO] g1P
~V2 [OON] g2N
~V2 [PPO] g2P

Tabla 3.1: Errores asociados a los vectores ~V0, ~V1 y ~V2

7. Cálculo del error asociado a cada región. Siguiendo con el ejemplo anterior, el error de
la región considerada es:

G = g1Nd1N + g1Pd1P + g2Nd2N + g2Pd2P + g0d0 (3.15)

En este punto, ya se ha determinado el conjunto de tiempos óptimos para cada región
Rj, sin embargo es necesario seleccionar la región que presente un mejor desempeño.
Tanto en la estrategia #1 como en #2 se optó por utilizar el promedio ponderado
de los errores de los vectores de cada región. En el control FS-MPC se considera el
error de cada vector de forma independiente porque se envía un solo vector al inversor.
Sin embargo en el control M2PC como se envía un conjunto de vectores es necesario
considerar el error introducido por ellos. Al utilizar su promedio ponderado, como
muestra la ecuación (3.15), se penaliza los vectores con errores mayores que se aplican
durante más tiempo. De esta forma, la región seleccionada minimiza el error final del
sistema.

8. Selección de la región con mínimo error y envío de estos vectores junto con sus respec-
tivas duraciones al inversor NPC.

En la figura (3.2) se muestra el esquema de control de la estrategia M2PC #1. En este
diagrama los trazos verdes corresponden a señales de medición y en azul se muestran los
vectores enviados al inversor NPC.
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Figura 3.2: Diagrama de control de la estrategia M2PC #1.

3.1.2. Estrategia #2

En esta estrategia el controlador predictivo modulado sólo se encarga de regular la corriente
inyectada por el inversor y posteriormente, mediante los vectores redundantes pequeños, se
controla la tensión de los condensadores del DC-Link. A continuación se describen los pasos
de este algoritmo.

1. Medición de las corrientes Iabc[k] inyectadas a la red, la tensión de la red vgabc[k] y
la tensión de los condensadores del DC-Link VDC1[k] y VDC2[k]. A diferencia de la
estrategia anterior, en este caso no es necesario medir la corriente IDC [k] inyectada por
el puente de diodos.

2. Compensación de la corriente inyectada por el inversor y la tensión de la red en un
período de muestreo, de esta manera se obtienen~iαβ[k + 1] y ~vgαβ[k + 1].

3. Determinación de la referencia de corriente ~i∗αβ[k + 2] en función de la consigna de
potencia activa y reactiva inyectada a la red.

4. Predicción del valor futuro de la corriente inyectada a la red~iαβ[k + 2].
5. Cálculo del error de cada vector utilizando la ecuación (3.16). Dado que el control

predictivo sólo se encarga del error de corriente, en este caso al evaluar el error de
los vectores basta con considerar un solo representante de los vectores redundantes, lo
anterior es equivalente a describir cada región triangular mediante 3 vectores. De esta
forma, se evalúa la función de costos para 19 vectores diferentes.

g(~vj) =
√

(i∗α − iαj)2 + (i∗β − iβj)2 (3.16)
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6. Cálculo de los ciclos de trabajo de los vectores que conforman cada región. En este
caso todas las regiones se describen mediante 3 vectores, por ejemplo al considerar una
región descrita por los vectores ~v1, ~v2 y ~v3, los ciclos de trabajo se pueden calcular
mediante las ecuaciones (3.17)-(3.19).

d1 =
g2g3

g1g2 + g2g3 + g3g1
(3.17)

d2 =
g1g3

g1g2 + g2g3 + g3g1
(3.18)

d3 =
g1g2

g1g2 + g2g3 + g3g1
(3.19)

7. Cálculo de la función de error de las regiones de modulación del inversor NPC. Siguiendo
con el ejemplo anterior, el error de la región considerada es de la forma:

G = d1g1 + d2g2 + d3g3 =
3g1g2g3

g1g2 + g2g3 + g3g1
(3.20)

8. Selección de la región con error mínimo.
9. Balance de la tensión de los condensadores del DC-Link, para ello se redistribuye el

ciclo de trabajo de los vectores pequeños entre sus 2 estados redundantes. Por ejemplo,
si ~V2 corresponde al vector pequeño de la región que minimiza el error G, entonces su
duración t2 se debe distribuir entre los estados de conmutación PPO y OON mediante
las ecuaciones (3.21)-(3.24). Lo anterior se basa en el hecho que los vectores pequeños
redundantes tienen un efecto contrario en la corriente inyectada al punto medio del DC-
Link, como lo muestra la Tabla (3.2), de esta forma se puede regular su proporción sin
alterar el control de la corriente. A diferencia de la estrategia #1 la distorsión armónica
es menor y no se requiere elegir una constante γ en la función objetivo.

t2p = t2

(
1 +

fb(VC1, VD2)

2

)
(3.21)

t2n = t2

(
1− fb(VC1, VD2)

2

)
(3.22)

fb(VC1, VC2) =
VC1 − VC2

VC1 + VC2

∈ [−1, 1] (3.23)

t2 = t2p + t2n (3.24)

En la figura (3.3) se aprecia el diagrama de control de la estrategia M2PC #2. Los trazos
verdes corresponden a señales de medición y en azul se muestran los vectores enviados al
inversor NPC.

31



Compensación
del atraso

Predicción
valor futuro

Función objetivo

Referencia

V

V
VA

Minimización

Balance
DC-Link

Figura 3.3: Diagrama de control de la estrategia M2PC #2.

3.2. Ecuaciones del sistema

El inversor NPC en configuración front-end se describe mediante las siguientes ecuaciones
diferenciales (3.25)-(3.26) con L la inductancia del filtro utilizado para conectar el inversor
a la red, R la resistencia parásita presente en el sistema, vg(t) la tensión de la red y vc(t) la
tensión sintetizada por el conversor. Para simplificar el número de cálculos realizados por el
controlador predictivo y dado que el sistema no presenta corrientes de secuencia cero se optó
por trabajar en coordenadas αβ

~vcαβ(t) = L
d~iαβ(t)

dt
+R~iαβ(t) + ~vgαβ(t) (3.25)

dVDC1(t)

dt
=

iC1(t)

C1

;
dVDC2(t)

dt
=

iC2(t)

C2

(3.26)

Las corrientes que circulan por los condensadores C1 y C2 dependen de la corriente inyectada
a la red, el estado de los interruptores y la corriente entregada por el puente de diodos como
se muestra en las ecuaciones (3.27)-(3.28) donde S1x y S2x, con x ∈ {a, b, c}, son funciones
utilizadas para incluir el efecto de los estados de conmutación en la corriente que circula por
cada condensador. Estas funciones se definen en las ecuaciones (3.29)-(3.30).

iC1(t) = iDC(t)− S1a(t)ia(t)− S1b(t)ib(t)− S1c(t)ic(t) (3.27)
iC2(t) = iDC(t) + S2a(t)ia(t) + S2b(t)ib(t) + S2c(t)ic(t) (3.28)
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S1x =

{
1 si Sx = P
0 otro caso (3.29)

S2x =

{
1 si Sx = N
0 otro caso (3.30)

Para implementar el controlador predictivo es necesario discretizar el sistema como se aprecia
en las ecuaciones (3.31)-(3.32).

iα[k + 1] = A1iα[k] + A2(vcα[k]− vgα[k]) (3.31)
iβ[k + 1] = A1iβ[k] + A2(vcβ[k]− vgβ[k]) (3.32)

Tal que:

A1 = e−
R
L
Ts (3.33)

A2 =
1

R

(
1− e−

R
L
Ts
)

(3.34)

3.3. Compensación del retardo

Al simular el controlador es posible medir las variables del sistema, procesar una rutina de
cálculo y aplicar una acción de control en el mismo instante, sin embargo, al implementar el
sistema de control en el arreglo experimental es necesario considerar el atraso introducido por
el tiempo de procesamiento de la plataforma dS1103. Por lo tanto, las mediciones realizadas
en el instante k se actualizan a k + 1, luego utilizando el algoritmo de control predictivo se
calcula el valor futuro de las variables en k + 2 para todos los estados válidos del inversor
como se muestra en la figura (3.4), en la estrategia #2 sólo se calcula el valor futuro de las
corrientes~iαβ[k + 2]

Figura 3.4: Compensación de las mediciones para contrarrestar el atraso introducido por el
tiempo de procesamiento del sistema dS1103.

Para compensar la tensión de la red ~vgαβ[k] se puede utilizar un polinomio que extrapole
su valor, sin embargo al aplicar esta solución es necesario normalizar la tensión de la red si
se quiere trabajar con distintas magnitudes, para evitar este problema se puede multiplicar
por un vector unitario ejω como se aprecia en las ecuaciones (3.35)-(3.36).

vgα[k + 1] = vgα[k]cos(ωTs)− vgβsin(ωTs) (3.35)
vgβ[k + 1] = vgα[k]sin(ωTs) + vgβcos(ωTs) (3.36)
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En [7] para actualizar la corriente se considera el valor promedio de la tensión sintetizada
por el inversor en el instante k, sin embargo a diferencia del control FS-MPC en su versión
modulada se envía más de un vector por período Ts, por tanto esta aproximación no es
del todo correcta. Es posible actualizar la corriente del inversor utilizando el conjunto de
vectores determinados en el período anterior y considerando que la derivada de la corriente,
en el intervalo en que se aplica el vector ~v(m)

c , se puede expresar mediante las ecuaciones
(3.37)-(3.38).

di
(m)
α

dt
=

v
(m)
cα [k]− v(m)

gα [k]−Riα[k]

L
(3.37)

di
(m)
β

dt
=

v
(m)
cβ [k]− v(m)

gβ [k]−Riβ[k]

L
(3.38)

Además la derivada de la corriente en un intervalo (m) del instante k se puede aproximar
por las ecuaciones (3.39)-(3.40) donde i(m+1)[k] e i(m)[k] corresponden a las corrientes al
término y al inicio del intervalo (m) respectivamente, en que se aplica el vector v(m)

c [k]. La
duración de este intervalo viene dada por t(m)[k].

di
(m)
α

dt
=

i
(m+1)
α −i

(m)
α

t(m)[k]
(3.39)

di
(m)
β

dt
=

i
(m+1)
β −i

(m)
β

t(m)[k]
(3.40)

Al igualar las expresiones para calcular la derivada de la corriente en cada intervalo, la
corriente al final de este intervalo se puede calcular como se muestra en las ecuaciones (3.41)-
(3.42). En la figura (3.5) se aprecia la compensación de la corriente~iαβ[k] vector por vector. El
conjunto de vectores ~v(1)c [k], ~v(2)c [k], · · · , ~v(7)c [k] junto con sus respectivos tiempos se calcularon
en el intervalo k − 1.

i(m+1)
α [k] = i(m)

α [k] + t(m)[k]

(
v
(m)
cα [k]− v(m)

gα [k]−Ri
(m)
α [k]

L

)
(3.41)

i
(m+1)
β [k] = i

(m)
β [k] + t(m)[k]

(
v
(m)
cα [k]− v(m)

gα [k]−Ri
(m)
α [k]

L

)
(3.42)

Mediante las ecuaciones (3.41)-(3.42) se puede actualizar el valor de las corrientes de forma
iterativa a medida que se aplican el conjunto de vectores seleccionados. Cabe recalcar que el
número de vectores depende de la región seleccionada.
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Figura 3.5: Compensación de las corrientes desde el instante k a k + 1.

3.4. Selección de las regiones del NPC

En la literatura se han propuesto diferentes regiones para clasificar a los vectores válidos
del inversor NPC [24, 25, 26, 27]. La elección de estas regiones afecta a las pérdidas por con-
mutación, la distorsión armónica y la capacidad de controlar la corriente inyectada al punto
medio del DC-Link. En la figura (3.6) se muestra el primer sector triangular de los estados
válidos del NPC, cada uno de estos sectores está conformado por 4 regiones triangulares que
se clasifican en tres grupos: R1 que contiene dos vectores pequeños y uno de tipo nulo; R2

contiene dos vectores pequeños y uno mediano; y por último R3 y R4 que poseen un vector
pequeño, uno mediano y uno grande. Mientras mayor sea el número de vectores redundantes
por región, mayor es la capacidad para balancear el DC-Link, la corriente inyectada al punto
medio del DC-Link, en cada uno de estos grupos, está dada por las ecuaciones (3.43)-(3.45)
donde d corresponde al ciclo de trabajo y m es una constante que indica la proporción del
vector redundante positivo en su ciclo de trabajo [23]. En estas ecuaciones se calcula el valor
promedio de la corriente in en un período Ts.

R1 : in = mS0dS0ia +mS1dS1ic (3.43)
R2 : in = dM ib + (mS0dS0ia +mS1dS1ic) (3.44)

R3 y R4 : in = dM ib +mS0dS0ia (3.45)

Las regiones interiores son las más fáciles de balancear ya que se dispone de más grados
de libertad para controlar la corriente in mientras que las regiones exteriores de tipo 3 y 4
son las más difíciles debido a que los vectores medianos inyectan una corriente que depende
del estado de operación del sistema y al no tener un vector redundante no se puede eliminar
como en las regiones internas, la clasificación de las regiones para los otros sectores es análoga.
En la tabla (3.2) se aprecian las corrientes inyectadas al punto medio del DC-Link, por los
vectores pequeños y medianos.

La elección de los vectores se realiza considerando minimizar el número de conmutaciones
entre vectores de una misma región, sólo se permiten cambios del tipo P ↔ O y N ↔ O
los que involucran el encendido y apagado de un interruptor. Además se busca minimizar el
número de conmutaciones entre distintas regiones. Y en cada región se considera el uso de
todos los vectores redundantes ubicados en sus vértices. De esta forma las regiones de tipo R1

y R2 son capaces de inyectar una corriente in nula en cada período de muestro Ts de forma
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Figura 3.6: Primer sector de las regiones de modulación del inversor NPC.

Vector pequeño P in Vector pequeño N in Vector mediano in

ONN ia POO −ia PON ib
PPO ic OON −ic OPN ia
NON ib OPO −ib NPO ic
OPP ia NOO −ia NOP ib
NNO ic OOP −ic ONP ia
POP ib ONO −ib PNO ic

Tabla 3.2: Efectos de los vectores pequeños y medianos en la corriente inyectada al neutro
del DC-Link.

natural. Por su parte las regiones R3 y R4 se ven fuertemente influenciadas por la presencia
de los vectores medianos.

3.5. Cálculo de la referencia

Para emular a la red eléctrica se utiliza un variac Metrel de 11,7[kV A]. Este equipo intro-
duce los armónicos 5o y 7o en la tensión de la red, lo que afecta el desempeño del controlador
predictivo modulado. Para solucionar este inconveniente se proponen dos alternativas:

• Control de potencia mediante un filtro síncrono: La corriente~i∗αβ necesaria para inyectar
la consigna de potencia S∗ = P ∗ + jQ∗ en la red se puede calcular mediante las ecua-
ciones (3.46)-(3.47). Sin embargo la red eléctrica utilizada en el arreglo experimental
presenta un contenido armónico tal que el control M2PC no es capaz de seguir a la
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referencia.

i∗α =
P ∗vgα +Q∗vgβ

v2α + v2β
(3.46)

i∗β =
Q∗vgα − P ∗vgβ

v2α + v2β
(3.47)

Con el fin de evitar esta dificultad se utiliza un filtro síncrono para reducir la con-
taminación armónica de la tensión medida de la red. En la figura (3.7) se aprecia el
esquema de funcionamiento de este filtro. Inicialmente el voltaje de la red medido se
expresa en coordenadas dq mediante la transforma definida en Anexos. Por otro lado,
una señal sinusoidal pura de frecuencia ws en coordenadas naturales se representa por
una señal constante en el plano dq que rota a ws, si la señal original posee armónicos
estos disminuyen un orden con respecto a su valor original, de esta forma si la tensión
de la red posee los armónicos 5o y 7o, al transformar esta señal a coordenadas dq los
armónicos resultantes son de 6o orden, nótese que la fundamental también se desplaza
en frecuencia y queda con una frecuencia nula que es equivalente a una señal constante
en el plano dq. Posteriormente la señal ~vgdq pasa por un filtro pasa-bajos con el fin de
eliminar todos los armónicos presentes en ella excepto la fundamental, luego mediante
las transformaciones inversas la señal filtrada se expresa en coordenadas αβ y se utiliza
para calcular la referencia de corriente~i∗αβ. Las transformadas (αβ)↔ (dq) requieren el
ángulo de la red, el ángulo θg =

∫
ω(τ)dτ se obtiene mediante un algoritmo PLL (Phase

Lock Loop). En Anexos se explica el principio de funcionamiento del PLL utilizado.
Cabe recalcar que el control del PLL se diseña con un ancho de banda capaz de seguir
a la fundamental de la tensión de la red y que rechaza sus componentes armónicos.

Figura 3.7: Esquema de control del filtro síncrono.

• Control de corriente mediante un PLL: En este caso se sintetiza directamente la co-
rriente en coordenadas αβ utilizando el ángulo de la tensión de la red determinado por
el PLL. Cambiando el desfase de esta señal se obtiene la potencia activa y reactiva
deseada. Cabe recalcar que el PLL encuentra el ángulo de la señal fundamental de la
red eléctrica, sin considerar los armónicos.

Tanto en simulaciones como en el sistema experimental se utilizó el primer enfoque, en
que se entrega una referencia de potencia activa y reactiva con las que se calcula la referencia
de corriente~i∗αβ.
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3.6. Resumen

En este capítulo se presentan dos estrategias de tipo M2PC para controlar un inversor
NPC de 3 niveles. Estas estrategias se diferencian en como se balancea la tensión de los
condensadores del DC-Link. En la primera la corriente inyectada a la red y el balance de la
tensión de los condensadores del DC-link se controlan utilizando una función multi-objetivo,
en este caso las regiones triangulares se definen mediante 4 o 5 vectores ya que es necesario
considerar las versiones redundantes de los vectores pequeños y medianos. Mientras que
en la segunda estrategia, el control predictivo modulado calcula el ciclo de trabajo de 3
vectores representantes de cada región triangular, ya que sólo regula el error de corriente y
posteriormente se redistribuye el tiempo de los vectores que tengan estados redundantes con
el objetivo de balancear el DC-Link. La estrategia #2 se propone con el fin de no tener que
utilizar una función multi-objetivo en el control del inversor, ya que en este caso es necesario
seleccionar una constante γ para escalar el error del desbalance del DC-Link.

La elección de las regiones de modulación es relevante para balancear la tensión de los
condensadores del DC-Link. Por otro lado, los vectores dentro de una región se ordenan
de tal forma de disminuir el número de conmutaciones. En ambas estrategias es necesario
compensar las variables medidas en un período de muestreo ya que no se puede aplicar la
acción de control en el mismo instante en que se determina el conjunto de vectores.

En el próximo capítulo se presenta la disposición general del sistema experimental.
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Capítulo 4

Sistema experimental

En este capítulo se describe el sistema experimental utilizado para probar la rutina de con-
trol predictivo modulado y posteriormente se explica el funcionamiento de sus componentes
principales. En la figura (4.1) se muestra un diagrama general del inversor NPC conectado a
la red, mientras que en la figura (4.2) se aprecia la disposición real de los elementos.

A

A

V

V
V

Tarjeta 
Transmisora

Tarjeta 
Receptora

FPGA

dSPACE

Interfaz
Transductor-dSPACE

Interfaz
Transductor-dSPACE

Interfaz
Transductor-dSPACE

Figura 4.1: Diagrama de control del sistema experimental.

En la figura (4.2) se numeran los principales bloques funcionales, los que se describen a
continuación:

1. Variac #1: Red eléctrica a la que el inversor NPC inyecta energía.
2. Variac #2: Alimentación del DC-Link.
3. Transformador de aislación.

39



4. Carga resistiva.
5. Filtro inductivo: Filtro de conexión a la red eléctrica para suavizar las corrientes inyec-

tadas.
6. Puente de diodos, DC-Link, inversor NPC y tarjeta receptora de fibra óptica.
7. Tarjetas de medición junto con sus fuentes de alimentación.
8. Tarjetas de interfaz Transductor-dSPACE.
9. Plataforma dSPACE dS1103: En la imagen se aprecia la tarjeta de desarrollo de la

FPGA Spartan 3 junto con la tarjeta transmisora de fibra óptica.

Figura 4.2: Sistema experimental utilizado para probar la estrategia de control M2PC.

El sistema experimental se compone de los siguientes elementos funcionales:

1. Inversor NPC de 3 niveles y 4 fases.
2. Tarjeta de medición de corriente.
3. Tarjeta de medición de tensión.
4. Tarjeta de interfaz transductor-dSPACE.
5. Plataforma de procesamiento dSPACE dS1103.
6. Tarjeta de desarrollo FPGA Spartan 3.
7. Tarjeta transmisora de fibra óptica.
8. Tarjeta receptora de fibra óptica.
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9. Variac.

10. Transformador de aislación.

11. Puente de diodos.

Al considerar el inversor en configuración front-end se deben medir las tensiones de los
condensadores VDC1 y VDC2, las tensiones de la red Vgabc, las corrientes del inversor Iabc y la
corriente inyectada por el puente de diodos al DC-Link IDC (sólo en la estrategia de control
M2PC #1). Además es necesario adaptar los niveles de tensión y corriente de las variables
medidas al estándar utilizado por la plataforma dSPACE dS1103, de esta forma se protegen
sus pines de sobre-tensiones y sobre-corrientes, para lograr lo anterior se utiliza una tarjeta
de interfaz transductor-dSPACE. Junto con la función descrita, esta tarjeta cuenta con una
señal de falla que se activa cuando las variables medidas sobrepasan un determinado umbral
(protecciones de hardware). En la figura (4.1) los trazos rojos corresponden a las señales de
falla de la tarjeta de interfaz, las que actúan como flancos de activación de las protecciones
de hardware, por otro lado para mejorar su tiempo de respuesta estas señales se envían
directamente a la FPGA.

En el sistema dSPACE se implementa la rutina de control que entrega un conjunto de
vectores y sus respectivas duraciones al inversor en cada período de muestreo Ts. La aplicación
de estos vectores se gestiona mediante la tarjeta de desarrollo de la FPGA Spartan 3. Por
último, el envío de los vectores se realiza a través de fibra óptica mediante una tarjeta
transmisora que recibe los pulsos de la FPGA y otra receptora que transforma los pulsos
luminosos en una señal cuadrada de ciclo de trabajo variable con una amplitud de 5 [V ].

El DC-Link se energiza con un puente de diodos, éste último se alimenta directamente
desde la red. Por otro lado, el inversor front-end también se conecta a la red y para evitar
posibles cortocircuitos se utiliza un transformador de aislación de razón unitaria, que provee
aislación galvánica entre la alimentación del puente de diodos y el punto de conexión del
inversor a la red. La conexión entre el inversor y la red se realiza mediante un filtro L. Para
regular la tensión total del DC-Link se utiliza el variac Var1 mientras que el variac Var2
emula la red eléctrica a la que se conecta el inversor NPC.

A continuación se describe el funcionamiento de los bloques más importantes. El diseño
de la tarjeta de desarrollo de la FPGA Spartan 3 se explica en los Anexos.

4.1. Inversor NPC

En la figura (4.3) se muestra el inversor NPC con el que se trabajó en el sistema ex-
perimental. Los interruptores utilizados son de tipo IGBT modelo APTGL60TL1203G, sus
principales características son VCES = 1200 [V ] e IC = 6 [A], cada uno de estos módulos con-
tiene una fase del inversor NPC, es decir 4 interruptores y 2 diodos conectados al punto medio
del DC-Link. Para polarizar los interruptores se utiliza una tensión de VGE = 15 [V ] la que
es sintetizada por un circuito que transduce los pulsos de encendido y apagado provenientes
de la tarjeta receptora. La tensión de alimentación de esta tarjeta es 5 [V ].
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Figura 4.3: Inversor NPC de 3 niveles y 4 fases.

4.2. Tarjetas de medición

Al trabajar con el inversor en configuración front-end es necesario medir las tensiones: Vgabc,
VDC1 y VDC2, por tanto se requieren 2 tarjetas de medición, ya que cada una posee 4 canales.
Esta tarjeta utiliza el transductor de tensión modelo LEM LV 25-P, el que tiene un rango de
medición recomendado de 10 a 500 [V ]. En la figura (4.4) se aprecia su esquemático, cabe
recalcar que es necesario conectar una resistencia R1 en serie con el primario del transductor,
su objetivo es limitar la corriente de entrada, idealmente su valor se elige de tal forma que
la corriente del primario sea 10 [mA] al medir la tensión nominal. En este caso se utilizó
una resistencia R1 = 47 [kΩ] de baja inductancia para no introducir un desfase significativo
en las mediciones. Este transductor utiliza el efecto hall para operar y es necesario proveer
una tensión de alimentación de ±12 · · · 15 [V ]. En la figura (4.5) se muestra una tarjeta de
medición de tensión utilizada en la implementación experimental.

A

Figura 4.4: Esquemático del transductor de tensión modelo LV 25-P.

Se utiliza una tarjeta de medición de corriente para medir Iabc e IDC . Esta tarjeta utiliza
el transductor LEM LA 55-P, en este caso no es necesario incluir elementos para limitar la
corriente. El rango de alimentación de este componente es ±12 · · · 15 [V ], por otro lado el
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Figura 4.5: Tarjeta de medición de tensiones de 4 canales.

rango de medición de corrientes es ±70 [Ap], en la figura (4.6) se aprecia el diagrama de este
elemento, mientras que en (4.7) se muestra la tarjeta utilizada en este arreglo.

A

Figura 4.6: Esquemático del transductor de corriente modelo LA 55-P.

4.3. Tarjeta de interfaz transductor-dSPACE

La función de la tarjeta de interfaz es adecuar los niveles de tensión y corriente provenientes
de las tarjetas de medición al estándar utilizado por la plataforma dSPACE, con el fin de
proteger sus entradas. Las señales de medición llegan a un puerto D-Sub 9, con el que se
pueden enviar hasta 4 señales, en este caso las tarjetas de medición envían la información
modulando la amplitud de la corriente. En la tarjeta de interfaz para escalar las señales
se utiliza una resistencia Rm y posteriormente un OPAMP en configuración seguidor de
tensión como lo muestra la figura (4.8), finalmente las señales ya acotadas se envían al
sistema dSPACE mediante conectores BNC. El valor de Rm depende de la corriente máxima
y mínima de las señales entregadas por las tarjetas de medición y de la máxima tensión
permitida por el sistema dSPACE. En este caso, la tarjeta de medición de corriente entrega
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Figura 4.7: Tarjeta de medición de corrientes de 4 canales.

una corriente máxima igual a I = 50[mA], mientras que la tarjeta de medición de tensión
entrega una corriente máxima de I = 25[mA], considerando lo anterior para la medición de
corriente se utiliza una resistencia Rm = 200[Ω], mientras que para las tensiones se emplea
una resistencia Rm = 430[Ω].

Figura 4.8: Esquemático del circuito utilizado por la tarjeta de interfaz para adecuar la
tensión y corriente de las señales medidas al protocolo utilizado por la plataforma dSPACE.

Además de la función de escalamiento, en esta tarjeta se implementan las protecciones de
hardware que activan una señal de falla en el caso que la señal medida traspase los umbrales
Vfalla+ o Vfalla−, ambas señales tienen la misma magnitud y es igual a Vfalla, esta tensión
se genera mediante un divisor y un seguidor de tensión, posteriormente con un OPAMP en
configuración inversor se obtiene Vfalla− como se muestra en la figura (4.9). Si la señal medida
es mayor que Vfalla+ o menor que Vfalla− se produce un flanco de bajada que invierte el estado
de las salidas Q y Q de un flip-flop JK con respecto a su valor inicial (cuando se resetea el
sistema). La salida Q se utiliza como señal de falla y se dirige directamente a la FPGA, en
la figura (4.10) se aprecia el circuito de disparo de las protecciones de hardware.

Por último en la figura (4.11) se aprecia una de las tarjetas de interfaz transductor-dSPACE
utilizadas en el montaje experimental.
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Figura 4.9: Circuito para sintetizar los umbrales de falla Vfalla+ y Vfalla−.

Figura 4.10: Circuito de disparo de la señal de falla.

Figura 4.11: Tarjeta transductora utilizada para medir las tensiones de la red.

4.4. Sistema dSPACE

El sistema dSPACE es una plataforma utilizada para el desarrollo de prototipos en el
ámbito automotriz y en el control automático. En esta aplicación se trabaja con el modelo
dS1103 que posee un procesador PowerPC PPC 750GX, además entre sus principales carac-
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terísticas se destacan: Canal de 32 bits I/O, 20 canales ADC, 8 canales DAC; DSP Texas
instrument TM320F240 y comunicación CAN y serial. Con el fin de acelerar el proceso de
producción el sistema dS1103 se puede programar mediante bloques en Simulink especial-
mente dedicados, los que posteriormente son traducidos por el compilador Microtec C, sin
embargo los bloques provistos para trabajar en Simulink no son muy flexibles para realizar
operaciones con los puertos digitales, en estos casos la rutina de control se puede programar
directamente en C.

En la figura (4.12) se muestra un esquemático de los principales elementos de la plataforma
dS1103, mayores detalles técnicos se pueden encontrar en [54, 55, 56].
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Figura 4.12: Diagrama de bloques de la plataforma dS1103.

4.5. Tarjeta receptora de fibra óptica

La tarjeta receptora de fibra óptica se acopla al inversor NPC y se encarga de transducir
los pulsos luminosos enviados por la tarjeta transmisora a una señal cuadrada acotada entre
5 − 0 [V ], posteriormente estos pulsos se utilizan para encender y apagar los IGBTs del
inversor NPC. En la figura (4.13) se muestra la tarjeta receptora utilizada, el componente
encargado de realizar la transducción es el receptor HFBR-2521Z, luego mediante un buffer
inversor se envía la señal de control a cada IGBT.

En este capítulo se muestra la disposición física de los principales elementos que conforman
el sistema experimental. En el próximo capítulo se explica la programación de la tarjeta de
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Figura 4.13: Tarjeta receptora de fibra óptica de 16 canales.

desarrollo y de la plataforma dSPACE.
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Capítulo 5

Programación del hardware

5.1. Introducción

En este capítulo se describe la programación en VHDL de la tarjeta de desarrollo de la
FPGA Spartan 3 y la programación en C de la rutina de control del sistema dSPACE.

La estrategia utilizada para regular el inversor es control predictivo modulado el que a
diferencia del control FS-MPC es capaz de determinar un conjunto de vectores para cada
período de muestreo Ts en forma similar a lo realizado por un algoritmo SVM convencional
[13], gracias a esto su distorsión armónica es menor que la del FS-MPC.

El control M2PC se implementa en una plataforma dSPACE la que al finalizar cada
iteración de control encuentra un conjunto de vectores y sus respectivas duraciones para
aplicar al inversor NPC. El firmware de la tarjeta de desarrollo se encarga de gestionar el
envío de estos vectores mediante listas de tipo FIFO (First In First Out), además de lo
anterior el firmware tiene las siguientes funciones:

• Habilitación de los diferentes niveles de protección para proteger la integridad del sis-
tema experimental. Lo anterior involucra a las protecciones de hardware y de software.
En caso de producirse una falla es necesario apagar el sistema.

• Implementación de los tiempos muertos.

• Inicio de la rutina de cálculo.

• Sincronización de la tarjeta de desarrollo con la plataforma dSPACE.

• Gestión de la comunicación entre el sistema dSPACE y la tarjeta de desarrollo.

• Síntesis de la señal de trigger para capturar información mediante el osciloscopio.

Con el fin de depurar el funcionamiento del programa en VHDL, se utiliza el osciloscopio
Keysight MSO X 3024T para estudiar todas las señales digitales de interés que sincronizan
el funcionamiento de la máquina de estados.
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5.2. Programación de la tarjeta de desarrollo de la FPGA
Spartan 3

Inicialmente se exponen los requerimientos del sistema completo (FPGA-dSPACE), a con-
tinuación se presenta el sistema propuesto y por último se detalla el funcionamiento de los
bloques principales.

5.2.1. Requerimientos del sistema

Existen diversas maneras de implementar el sistema de gestión del inversor NPC, estas
dependen de la plataforma en la que se programará la rutina de control y de como se realiza
la adquisición de datos, en particular en el desarrollo de esta tesis se trabaja con el sistema
dSPACE dS1103. Esta plataforma soporta programación en código C y también posee un
compilador que permite transferir sistemas de control implementados en Simulink, además
cuenta con 20 canales ADC y 7 señales de lectura de encoders. Lo anterior implica que no
será necesario agregar integrados para la lectura de variables físicas a la tarjeta de desa-
rrollo y en consecuencia no se deberá programar estas rutinas en VHDL. De esta forma los
requerimientos básicos del firmware de la tarjeta de desarrollo son:

• Gestionar un esquema de modulación vectorial capaz de recibir la numeración de
los vectores que se deban aplicar al inversor junto con sus respectivas duraciones.
• Se deberá implementar un bloque de comunicación para transferir el conjunto de

vectores y tiempos desde el sistema dSPACE a la FPGA. Posteriormente otro blo-
que decodificará cada vector en un patrón de conmutación que se enviará a la tarjeta
transmisora de fibra óptica.
• Es necesario contar con un sistema de protecciones en caso de falla, dicho esquema

se puede clasificar en protección de software y hardware. Las protecciones de software
se implementan en el entorno de la rutina de control, es decir en el sistema dSPACE,
mientras que las protecciones de hardware se programan directamente en la FPGA,
estas últimas tienen tiempos de acción menores que las de software, el firmware debe
ser capaz de apagar el inversor al activarse alguna de estas protecciones. Además se debe
considerar la implementación de tiempos muertos para evitar cortocircuitos debido a
la operación de más de 2 interruptores por fase a la vez.
• El funcionamiento de la tarjeta de desarrollo debe sincronizarse con la rutina de control

del sistema dSPACE. Mediante señales de interrupción periódicas es posible sincronizar
la operación de ambos sistemas, esto se puede lograr de 2 maneras:
– Sincronización dSPACE : En este esquema la plataforma dSPACE realiza la sin-

cronización utilizando un Timer interno para ejecutar la rutina de control cada
período de muestreo. En algún momento del algoritmo, posterior a la determina-
ción de los vectores y sus tiempos, estos se envían a la tarjeta de desarrollo.

– Sincronización FPGA: En este caso, la señal de coordinación es sintetizada por la
FPGA. La sincronización con el sistema dSPACE se realiza utilizando una señal
de interrupción externa, de esta forma la FPGA produce un pulso de bajada cada
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período de muestreo Ts que inicia la rutina de lectura de canales y control en
la plataforma dSPACE. Finalmente se optó por el segundo enfoque debido a la
precisión temporal de la FPGA. El sistema dSPACE presenta atrasos variables
que depende de la rutina de control.

• Por último la tarjeta de desarrollo se opera a través de una botonera externa mediante
los interruptores de encendido y reset. Además para facilitar la operación del sistema
se utilizan LEDs que indican su estado.

5.2.2. Firmware propuesto para la tarjeta de desarrollo de la FPGA
Spartan 3

En la figura (5.1) se muestra la disposición general de los diferentes elementos que con-
forman el sistema de control propuesto. Los bloques verdes corresponden a las entidades
programadas en VHDL mientras que en azul se representa al sistema dSPACE. Los bloques
funcionales del firmware son:

• Reloj.
• Fifo_tiempo.
• Fifo_vector.
• Temporizador.
• Protecciones.
• Retentor.
• Gestion.

Con el fin de obtener un código legible y extensible en el futuro, se ha optado por un
enfoque modular y genérico. Cada uno de los bloques recién nombrados se programa como
una entidad separada e independiente, las que posteriormente se agrupan y dan origen al
sistema completo.

La operación del sistema esta regulada por la señal de interrupción INT_TS, esta señal es
sintetizada por el bloque Reloj y su objetivo es dar inicio a cada iteración del sistema:

• dSPACE : En términos generales el sistema dS1103 se encarga de:
1. Lectura de Canales ADC: En esta etapa se miden las variables de interés del

sistema bajo estudio. En el caso del conversor front-end se debe medir la corriente
inyectada a la red Iabc, la tensión de los condensadores VDC1 y VDC2, la tensión de
la red eléctrica Vg y la corriente a la salida del puente de diodos IDC .

2. Control Predictivo (M2PC): En este punto se predicen las variables de control
del sistema, luego se procede a calcular la función de costos de cada vector gi y
posteriormente la de las regiones definidas Gr. Por último se selecciona el conjunto
de vectores, junto con sus respectivas duraciones, que minimizan la función de
costo Gr.

3. Transmisión de Vectores: Una vez que se ha determinado cuales son los vectores,
y sus duraciones respectivas, estos se envían a la tarjeta de desarrollo.
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Figura 5.1: Firmware propuesto para la tarjeta de desarrollo de la FPGA Spartan 3.

• Tarjeta de desarrollo Spartan 3
– Lectura del puerto D Sub 50: Mediante la señal w_e (write enable) se habilita la

escritura de datos desde la plataforma dSPACE hacia la FPGA. Por el momento
sólo se considera un flujo unidireccional de la información, sin embargo la tarjeta
tiene la posibilidad de cambiar el sentido del buffer que controla los bits IO24 a
IO31 y así contar con un puerto de 8 bits para transmitir información desde la
FPGA al sistema dSPACE.

– Gestión de Tiempos: Mediante el bloque Temporizador implementado en VHDL,
se controla la duración de cada vector de tal manera que cuando se alcanza su
tiempo total se envía una señal a las listas FIFOs para cargar el próximo vector
junto con su respectiva duración. La resolución de este bloque es de 0,01 [µs].

– Tiempos Muertos: Una de las funciones del bloque Protecciones es agregar un
tiempo muerto de 2 [µs] a las señales de compuerta que cambian su valor lógico de
falso a verdadero, de esta forma se evita los cortocircuitos debido a la conducción
de más de 2 interruptores por fase.

– Protecciones: Las tarjetas de interfaz, utilizadas para adecuar los niveles de co-
rriente y tensión de las mediciones a valores permitidos por la plataforma dSPACE,
poseen una señal de trigger que se activa en caso de superar un determinado um-
bral, estas señales de falla se transmiten a la FPGA y en la eventualidad que
alguna de ellas tenga un valor lógico verdadero el sistema apaga el inversor y de-
tiene la rutina de control de dSPACE. Junto con lo anterior se implementa otro
nivel de protección en caso que la rutina de control entregue vectores erróneos,
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esta consiste en un decodificador que asocia un patrón de 12 bits a cada vector
dependiendo de su numeración, en caso de que el algoritmo de control entregue
un vector no válido la FPGA apagará todos los interruptores.

5.2.3. Bloques operativos

En este apartado se describen los bloques implementados en VHDL. A continuación se
listan todas las señales utilizadas en el control de la tarjeta, estas se pueden dividir en entradas
o salidas externas y señales internas.

Señales de entrada:

• clk_100M: Señal del oscilador de 100[MHz]. Esta señal se conecta al pin 184 que
corresponde al GCLK7.
• we_DS: Señal de habilitación de escritura para transferir el conjunto de vectores, junto

con sus respectivos tiempos, desde el sistema dSPACE a la FPGA.
• SMA_T: Señal de trigger para capturar información del osciloscopio en instantes deter-

minados mediante la función de trigger externo.
• ON_FPGA: Señal de encendido controlada desde la botonera
• RST_FPGA: Señal de reset controlada desde la botonera.
• FLAG_V: Señal de sobre-tensión de la tarjeta de interfaz.
• FLAG_I: Señal de sobre-corriente de la tarjeta de interfaz.
• FLAG_S: Señal de falla de software.
• vector_DS: Señal vectorial de 5 bits que contiene la numeración del vector que se

aplicará en el inversor NPC. Se pueden describir hasta 32 vectores pero el conversor
NPC sólo requiere de 27, se define un vector número 28 en que todos los interruptores
del NPC están apagados.
• tiempo_DS: Señal vectorial de 16 bits que indica el tiempo de duración de cada vector.

Dado que el oscilador es de 100[MHz], la cuenta máxima que se puede alcanzar es
de 655,36 [µs], dicho período es equivalente a una frecuencia mínima de muestreo de
1,5[kHz] aproximadamente, por otro lado, para obtener un funcionamiento adecuado
las simulaciones realizadas del M2PC operan con una frecuencia de muestreo de fs =
10[kHz].

Señales de salida:

• led_1: Indicador LED que muestra si la tarjeta de desarrollo se encuentra energizada.
• led_2: Indicador LED para la señal de encendido de la botonera.
• led_3: Indicador LED para la señal de reset de la botonera.
• led_4: Indicador LED para el estado de falla del sistema.
• led_5: Señal LED disponible.
• Inte_FPGA: Señal de interrupción externa para sincronizar el funcionamiento de la

FPGA y dar inicio a la rutina de control del sistema dSPACE.
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• PWM_OUT: Señal vectorial de 12 bits que controla los interruptores de cada fase del
inversor NPC. Cada patrón de conmutación representa a un vector válido.

Señales internas:

• re_tempo: Señal de habilitación de lectura generada por el bloque Temporizador, los
flancos de subida de esta señal producen la lectura de la última casilla de las listas
FIFO de vectores y tiempos. Esta señal se genera cuando se alcanza la duración del
vector actual.

• Ts_int: Señal de interrupción generada por la FPGA y que es utilizada por el bloque
temporizador para sincronizar la duración del último vector de cada período, de esta
forma en cada ciclo se anula el posible desfase acumulado por los tiempos de cada
vector.

• ON_STB: Corresponde a la señal de ON_FPGA después de aplicarle un flip-flop D con una
señal de reloj de 1[kHZ]. De esta forma se eliminan las oscilaciones producidas al cerrar
el contacto mecánico de la botonera.

• RST_STB: De forma análoga a la señal ON_STB, la señal de reset de la botonera también
pasa por un flip-flop D para evitar oscilaciones que perjudican al sistema completo.

• RST_SYS: Esta señal controla el estado de todo el sistema y corresponde a la salida
del bloque Gestion. El sistema de control sólo se enciende cuando la señal de ON de la
botonera esta activa y las señales de falla y reset se encuentran apagadas.

• vec_out: Señal vectorial de 5 bits cuya función es transferir el último vector de FIFO_VECTOR
al bloque de protecciones.

• tim_out: Señal vectorial de 16 bits para transferir el último tiempo de FIFO_TIEMPO al
bloque Temporizador.

A continuación se explica el funcionamiento de las entidades programadas en VHDL.

Reloj

La tabla (5.1) muestra los puertos de entrada y salida del bloque Reloj, su función es
generar la señal de interrupción INT_TS que tiene un flanco de bajada cada 100[µs]. Esta
señal se envía al sistema dSPACE y tiene por objetivo iniciar cada iteración de la rutina de
control, es decir cada TS = 100[µs] se leen los canales ADC, se predice el comportamiento
futuro del sistema y posteriormente se elige un conjunto de vectores que minimizan una
determinada función objetivo. Además esta señal sirve para sincronizar la duración final del
último vector de cada período, esto es necesario debido a que los tiempos de los vectores son
expresados como múltiplos del período del oscilador, es decir de 0,01[µs], por lo tanto si no
existiera algún mecanismo para anular este error, luego de algunos minutos de operación el
desfase acumulado sería considerable.
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Señal Tipo
clk_in IN STD_LOGIC
clk_rst IN STD_LOGIC
clk_out OUT STD_LOGIC

Tabla 5.1: Señales de entrada y salida del bloque Reloj.

Listas FIFO

La gestión de los vectores y sus respectivos tiempos se realiza mediante una estructura
de datos tipo FIFO (First In First Out). Para esto se implementó un código genérico con el
fin de poder cambiar fácilmente los parámetros de la lista, por defecto el largo de cada celda
es de 16 bits para el bloque FIFO_tiempo y 5 para FIFO_vector, en ambos casos las listas
tienen 64 celdas. Los puertos de entrada y salida del bloque Fifo_tiempo se muestran en la
tabla (5.2) y para Fifo_vector estos puertos son análogos, la única diferencia es el largo de
palabra que cada uno utiliza. El puerto we_Ft se utiliza para transmitir la señal de escritura
desde el sistema dSPACE hacia la FPGA, de forma tal que la lista guarda el arreglo binario
que se encuentra en el puerto tiempo_IN_Ft (o vector_IN_Fv para el caso de la lista Fifo
de vectores) cuando se detecta un flanco ascendente en we_Ft. De forma análoga, para la
lectura de datos se utiliza la señal re_Ft, cada vez que esta señal presenta un flanco de subida
la información de la celda Fifo_t(ind_r), con ind_r igual al índice actual de lectura, es
transferida al puerto tiempo_OUT_Ft.

Señal Tipo
we_Ft IN STD_LOGIC
re_Ft IN STD_LOGIC
rst_Ft IN STD_LOGIC

tiempo_IN_Ft IN STD_LOGIC_VECTOR 16 bits
tiempo_OUT_Ft OUT STD_LOGIC_VECTOR 16 bits

Tabla 5.2: Señales de entrada y salida del bloque Fifo Tiempo.

Las operaciones de escritura y lectura se implementan mediante 2 procesos independientes.
Inicialmente, en el proceso de escritura se procede a guardar el arreglo nulo "00000" en las 64
celdas de la lista, excepto por la primera en la que se escribe el vector V 19 que es equivalente
a apagar todos los interruptores del inversor. De forma paralela en la lista que gestiona los
tiempos se guarda el vector "0000000000000000" en cada celda, excepto por la primera en
la que se guarda el vector "1100001101010000" que es equivalente a un tiempo de 100 [µs].
Nótese que en el primer período de operación el sistema de control no dispone de medidas
de tensión y corriente para realizar el control M2PC, es por ello que se optó por aplicar un
vector nulo por toda su duración. Ya en el próximo tiempo de muestreo se tendrá un conjunto
de vectores y tiempos disponibles para realizar los cálculos necesarios.

A medida que se escriben los vectores y tiempos el índice int_w aumenta, lo mismo
ocurre con el índice int_r a medida que se leen datos. Una vez que estos índices alcanzan su
máximo 111111, su valor se reinicializa. De esta forma, al utilizar un arreglo FIFO circular
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no es necesario considerar un flag de error en caso de que la lista esté completa, lo anterior
sólo es válido debido a que en promedio, en un período Ts la cantidad de elementos que se
escriben y leen en la lista es la misma. Si se escribieran más elementos de los que se leen,
se perdería información, mientras que si se leyera más información que la que se escribe, los
vectores y tiempos se repetirían.

La figura (5.2) muestra las señales de interés en la operación de la lista FIFO. La señal
INT_TS da inicio a la rutina de control en el sistema dSPACE. En algún momento del período
de muestreo, posterior a los cálculos realizados por el control M2PC, se envían los vectores y
sus duraciones a la FPGA (señal dat_dS) mediante el flanco de subida de la señal w_e (write
enable). Una vez que se alcanza la duración total del vector actual se genera un flanco de
subida en la señal r_e y en consecuencia se actualiza el índice de lectura de las dos listas
FIFO para cargar el siguiente vector.

Figura 5.2: Operación de las señales de interés del bloque FIFO vector y tiempo.

Temporizador

El objetivo de este bloque es generar un flanco ascendente una vez que la duración del
tiempo actual alcanza su límite, de esta forma el índice de lectura de ambas listas FIFO se
incrementa en una unidad. Las señales de entrada y salida de esta bloque se muestran en la
tabla (5.3). Para definir el paso temporal se utiliza el puerto clk_tp que esta conectado a la
señal del oscilador externo de 100 [MHz].

Inicialmente la lista FIFO de tiempos contiene el valor t0 = 100 [µs], luego con el próximo
flanco ascendente de la señal r_ena, el índice de lectura de ambas listas se incrementa en uno
y por consiguiente la salida de ambas listas se actualiza.
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Señal Tipo
clk_tp IN STD_LOGIC
rst_tp IN STD_LOGIC
int_tp IN STD_LOGIC

Cuenta_tp IN STD_LOGIC_VECTOR 16 bits
r_ena OUT STD_LOGIC

Tabla 5.3: Señales de entrada y salida del bloque Temporizador.

Por otro lado, la señal de lectura también se genera cuando su produce un flanco de bajada
de la señal INT_TS, de esta forma se elimina el error acumulado en la duración de los vectores.
Esta señal de interrupción determina la duración del vector final en cada período de muestreo
Ts.

Protecciones

Este bloque se encarga de decodificar cada vector dependiendo de su numeración, la tabla
(5.4) muestra el patrón de salida para cada vector de entrada. En caso de que la lista FIFO
entregue un número fuera del conjunto de vectores válidos, el bloque de protecciones apaga
todos los interruptores, de esta forma se evita un eventual cortocircuito debido a un problema
de programación en la rutina de control. Además de la función recién descrita, este bloque
se encarga de agregar un tiempo muerto de 2 [µs] a cada salida que pasa desde el estado
apagado a encendido.

Las señales de entrada y salida se muestran en la tabla (5.5).

Retentor

El objetivo de este bloque es eliminar las oscilaciones en la señales de la botonera pro-
ducidas por el cierre de los interruptores. Para evitar este problema las señales provenientes
de la botonera ingresan a un flip-flop tipo D con una frecuencia de 1[kHz]. Al no considerar
este bloque la señal ON_FPGA presenta un comportamiento errático durante 600[µs] aproxi-
madamente, lo que producía que el sistema se apague. Los puertos de entrada y salida se
muestran en la tabla (5.6).

Gestión

La función de este bloque es gestionar el funcionamiento del sistema implementado en la
FPGA. Sus señales de entrada y salida se indican en la tabla (5.7). La señal de salida ON_OUT
habilita el funcionamiento de la FPGA en caso que la señal ON_FP tenga un valor lógico alto y
el valor de las señales RST_FP, FALLA_S, FALLA_V y FALLA_I sea falso, en este caso el sistema
puede operar con normalidad. En cualquier otro caso todos los interruptores se apagan y el
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Numeración del vector Entrada Salida Tipo de Vector
0 00000 001100110011 Nulo N
1 00001 011001100110 Nulo O
2 00010 110011001100 Nulo P
3 00011 011000110011 V1N
4 00100 110001100110 V1P
5 00101 011001100011 V2N
6 00110 110011000110 V2P
7 00111 001101100011 V3N
8 01000 011011000110 V3P
9 01001 001101100110 V4N
10 01010 011011001100 V4P
11 01011 001100110110 V5N
12 01100 011001101100 V5P
13 01101 011000110110 V6N
14 01110 110001101100 V6P
15 01111 110001100011 V7
16 10000 011011000011 V8
17 10001 001111000110 V9
18 10010 001101101100 V10
19 10011 011000111100 V11
20 10100 110000110110 V12
21 10101 110000110011 V13
22 10110 110011000011 V14
23 10111 001111000011 V15
24 11000 001111001100 V16
25 11001 001100111100 V17
26 11010 110000111100 V18

Otro caso −−− 000000000000 V19

Tabla 5.4: Decodificador del bloque Protecciones, cada vector tiene asociado un patrón de
salida de 12 bits.

Señal Tipo
Patron_IN IN STD_LOGIC_VECTOR 5 bits
Patron_OUT OUT STD_LOGIC_VECTOR 12 bits

clk IN STD_LOGIC
reset IN STD_LOGIC

Tabla 5.5: Puertos de entrada y salida del bloque Protecciones.

bloque reloj se desactiva con lo que el resto de los bloques implementados en VHDL junto
con la rutina de control en dSPACE no se ejecutan.

Además este bloque controla las señales LED de ON, RST y FALLA.

57



Señal Tipo
clk_ret IN STD_LOGIC
IN_1 IN STD_LOGIC
IN_2 IN STD_LOGIC
OUT_1 OUT STD_LOGIC
OUT_2 OUT STD_LOGIC

Tabla 5.6: Puertos de entrada y salida del bloque Retentor.

Señal Tipo
ON_FP IN STD_LOGIC

RESET_FP IN STD_LOGIC
FALLA_V IN STD_LOGIC
FALLA_I IN STD_LOGIC
ON_OUT OUT STD_LOGIC
LED_ON OUT STD_LOGIC
LED_V OUT STD_LOGIC
LED_I OUT STD_LOGIC

Tabla 5.7: Puertos de entrada y salida del bloque Gestion.

5.2.4. Pruebas experimentales del firmware en lazo abierto

A continuación se prueba el funcionamiento del sistema propuesto en lazo abierto, para
ello se programó una rutina de control que envía en cada período de muestreo el mismo
conjunto de vectores (patrón doble simétrico). Los vectores utilizados fueron ~V7, ~V5, ~V2, ~V6,
~V4, ~V6, ~V2, ~V5 y ~V7, cada uno por una duración de 11, 11 [µs], excepto por el último vector
que se aplica hasta que se alcanza un período completo de Ts = 100 [µs].

La figura (5.3) muestra el funcionamiento del sistema implementado en VHDL. Las se-
ñales D0 a D11 corresponden a los pulsos de disparo enviados a los IGBTs del inversor; D12

corresponde a la señal interna r_e (read enable) utilizada para leer la última celda de la lista
FIFO de vectores y tiempos; D13 corresponde a la señal w_e (write enable) utilizada para
escribir los vectores y tiempos en la FPGA; D14 es la señal INT_TS de interrupción que se
envía al sistema dSPACE de manera periódica cada Ts = 100 [µs] y por último D15 es la
señal de RST_SYS que activa el sistema cuando tiene un valor lógico falso.

En la figura (5.4) se aprecia el primer ciclo de funcionamiento del sistema, en este caso
se envía un vector nulo tipo O, el atraso que existe entre esta señal y RST_SYS se debe a la
implementación de los tiempos muertos. En la figura (5.4) el primer período efectivamente
tiene una duración de 100 [µs].

Por último en la figura (5.5) se muestra el segundo período de funcionamiento del sistema,
en este caso se observan los vectores enviados al conversor con un patrón doble simétrico.
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Figura 5.3: Principales señales del sistema implementado en VHDL.

Figura 5.4: Primer período de funcionamiento del sistema, inicialmente se envía un vector
nulo tipo O con un tiempo de t = 100 [µs].

5.3. Programación del sistema dSPACE

Independiente de la topología del sistema considerado, inversor en configuración front-end
o alimentando una carga RL, y de la estrategia de controlM2PC utilizada, en todos los casos
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Figura 5.5: Primer período del sistema en que se envían vectores con un patrón doble simé-
trico.

el código C programado en la plataforma dSPACE tiene una serie de elementos en común. Es-
te código se compone de 2 funciones principales: void main(void) y void f_timer(void),
la función main() se ejecuta una sola vez al inicio del programa, mientras que la función
f_timer() se ejecuta cada vez que el sistema recibe una interrupción externa, como ya se
discutió anteriormente la FPGA es la encargada de producir cada Ts = 100 [µs] esta señal
de interrupción.

La función main() ejecuta los siguientes pasos:

1. Inicialización de la tarjeta dS1103 : Mediante la función init() se inicializan todos
los módulos de hardware y software necesarios para operar el sistema, el algoritmo
inicializa estos elementos en el siguiente orden:
(a) Inicialización de las variables globales para realizar mediciones de tiempo.
(b) Iniciación de las funciones para el manejo de memoria.
(c) Se registra el sistema RTLib1103 en el módulo VCM (Version and configuration

management).
(d) Módulo de comunicación para enviar los mensajes de error, advertencias e infor-

maciones.
(e) Módulo de sub-interrupciones para trabajar con interrupciones entre el PowerPC

y la DSP Slave.
(f) Servicio de comunicación para la transferencia de datos hacia el PC.

2. Inicialización de los conversores DAC: Los conversores A/D pueden operar en modo
transparent o latched, en el primero cuando un valor se escribe en el conversor este se
envía al puerto de salida inmediatamente mientras que en el segundo el valor escrito se
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envía sólo cuando se ejecuta el comando ds1103_dac_strobe(). En este caso se utiliza
el modo latched (ds1103_dac_init(DS1103_DACMODE_LATCHED)).

3. Configuración e inicialización del puerto CP30: Los 4 grupos de bits se configuran en
modo salida mediante la función ds1103_bit_io_config.

4. Configuración de la interrupción externa: La plataforma dSPACE permite trabajar con
interrupciones internas (Timer A, Timer B y Timer decremental) y externas. En este
caso se trabaja con el puerto CP30, que es capaz de recibir hasta 4 interrupciones ex-
ternas. Para asegurar que la interrupción sea reconocida debe tener un valor lógico falso
por al menos 100 [ns] y posteriormente la señal debe mantener el valor lógico verdadero
por una duración mínima de 1 [µs]. El servicio de interrupciones se configura mediante
la función ds1103_set_interrupt_vector(), en este caso se utiliza la interrupción
INT0 que tiene asignado el pin 46 del conector CP30.

5. Cálculo del offset de los puertos ADC: Las mediciones de corriente y tensión tienen un
offset debido al instrumento de medición. Para estimar el offset de cada canal se mide
su valor 50000 veces cada 10 [µs] una vez al inicio del programa y luego se calcula su
promedio, este valor de offset se resta de la medición final. Es de suma importancia
que el sistema en este punto del algoritmo no se encuentre energizado, ya que se quiere
eliminar el offset de los medidores cuando las tensiones y corrientes son nulas.

6. Configuración de la comunicación con ControlDesk: Mediante el comando
RTLIB_BACKGROUND_SERVICE() se establece la comunicación entre la plataforma dSPA-
CE y el computador.

El algoritmo de la función f_timer() depende del sistema y estrategia de control consi-
derado, sin embargo en todos los casos se realizan los siguientes pasos:

1. Medición del instante inicial del tiempo.
2. Lectura de los canales ADC.
3. Protecciones de Software: En caso de que alguna de las variables internas o medidas

tenga un valor fuera de su rango permitido se activan las protecciones de Software. Se
utiliza el bit I/O 22 del puerto CP30 para transferir este flag hacia la FPGA, la que se
encargará de apagar el sistema en caso de falla. Se monitorean 3 conjuntos de variables:
• Tiempo de ejecución: Se verifica que el tiempo de ejecuación no sea mayor al 90 %

del período de muestreo Ts.
• Tiempos de vectores: Se comprueba que los tiempos calculados mediante el control
M2PC sean positivos.
• Medición de variables eléctricas: Se corrobora que las corrientes del inversor, la

corriente inyectada por el puente de diodos y la tensión de los condensadores estén
dentro de sus rangos permitidos, se imponen las siguientes restricciones:

|Iabc| < 16[A] IDC < 13[A] VDC{1,2} < 350[V ] |VDC1 − VDC2| < 50[V ]
(5.1)

Si alguna de las condiciones recién mencionadas no se cumple se envía un mensaje a la
consola del software ControlDesk, para indicar el tipo de falla que se produce y el valor
de las magnitudes de interés.

4. Trigger Externo: Esta señal se envía al osciloscopio para capturar las formas de onda
al producirse un cambio en las referencias. Se utiliza el bit I/O 23 del puerto CP30.

61



5. Control predictivo modulado: Se implementa una de las 2 estrategias propuestas.
6. Escritura de datos: Una vez que se determina el conjunto de vectores y tiempos que

se deben aplicar durante el próximo Ts estos valores se envían de forma paralela a la
FPGA mediante los bits I/O 0 a 20. Con cada flanco ascendente de la señal w_e se
envía un vector junto con su tiempo. Para cada vector se utilizan los bits I/O 0 a 4
mientras que para su respectiva duración se usan los bits I/O 5 a 20. Cabe recalcar
que los tiempos se deben escribir como un número entero entre 0 y 10000, ya que la
resolución temporal es de 0,01 [µs] y el período de muestreo es Ts = 100 [µs].

7. Actualización de los conversores D/A.
8. Medición del tiempo final: De esta forma se puede calcular el tiempo de ejecución para

cada período de muestreo.

En este capítulo se detalla la programación de la tarjeta de desarrollo y de la platafor-
ma dSPACE. En el próximo capítulo se estudia el comportamiento del sistema mediante
simulaciones.
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Capítulo 6

Simulaciones

Antes de probar la rutina de control en el sistema experimental es necesario simular su
funcionamiento para depurar posibles errores y evitar situaciones de riesgo una vez que se
implemente. Se estudian las 2 estrategias M2PC propuestas en un inversor NPC en configu-
ración front-end, en particular se realizan pruebas en régimen permanente para corroborar
el correcto balance de la tensión de los condensadores y también se aplican cambios tipo
escalón en las referencias P ∗ y Q∗. Las simulaciones se realizan utilizando el software Plecs
versión 3.5.2. El controlador se programó en un bloque C-Script debido a que el objetivo
final es implementar el controlador en la plataforma dSPACE, por tanto, de esta forma el
traspaso del código al sistema experimental es más simple y directo. En el capítulo de Anexos
se explica la estructura general del código C utilizado en Plecs.

6.1. Inversor front-end

A continuación se estudia al inversor NPC en configuración front-end, el que se muestra
en la figura (6.1). Luego se muestran algunas de las simulaciones realizadas, en la tabla (6.1)
se indican los parámetros utilizados.

Parámetro Valor
Ts 100[µs]
R 1[Ω]
L 5[mH]

VDCi 150[V ]
Vg 100[Vp]
Ci 3300[µF ]

Tabla 6.1: Parámetros del sistema front-end utilizados en la simulación.
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Figura 6.1: NPC en configuración front-end simulado en Plecs.

6.2. Estrategia de control M 2PC #1 (función multiobje-
tivo)

En esta estrategia se utiliza una función multiobjetivo para controlar la potencia inyectada
a la red y balancear los condensadores del DC-Link. En la ecuación (6.1) se muestra la función
objetivo utilizada, donde γ = 0,1. El valor de γ se seleccionó mediante simulaciones tomando
en cuenta el desempeño del error de corriente y el balance de los condensadores.

g(~vj) =
√

(i∗α − iα(~vj))2 + (i∗β − iβ(~vj))2 + γ|VDC1(~vj)− VDC2(~vj)| (6.1)

6.2.1. Prueba en régimen permanente

En esta prueba se estudia el comportamiento del sistema en régimen permanente cuando
las consignas son P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR]. Inicialmente la tensión de los condensadores
del DC-Link es VDC1(t0) = VDC2(t0) = 150[V ].

La corriente inyectada a la red junto con su espectro de frecuencia se muestran en las figu-
ras (6.2a) y (6.2b) respectivamente. El controlador funciona de manera adecuada siguiendo a
I∗g y el error de corriente es acotado tal que |Ig−I∗g | < 1[A], además este error tiene una media
en torno a cero. En la figura (6.2b) se grafica el espectro de frecuencia de la corriente inyec-
tada a la red hasta la frecuencia 1000[Hz], se aprecia que la distorsión armónica es baja. Los
armónicos más elevados en la corriente son el 5o y 7o con magnitudes de I250Hz = 0,131[A]
e I350Hz = 0,144[A]. Por otro lado, entorno a la frecuencia f = 10[kHz] aparecen bandas
laterales, de forma análoga al caso en que se utiliza un modulador SVM para sintetizar los
pulsos de disparo.

La tensión del DC-Link junto con la corriente inyectada a su punto medio se muestran
en las figuras (6.3a) y (6.3b) respectivamente. La variación de las tensiones VDC1 y VDC2 es
despreciable y están en anti-fase, su diferencia está acotada en |VDC1−VDC2| < 1[V ] y además
el 3o armónico de esta diferencia tiene una magnitud de 0,98[V ] correspondiente al mayor
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(a) Corrientes inyectadas a la red Iabc.
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Figura 6.2: Corriente inyectada a la red junto con su espectro de frecuencia para P ∗ = 2[kW ]
y Q∗ = 1[kV AR].

armónico presente en esta señal. Por su parte la corriente que se inyecta al punto medio del
DC-Link tiene una forma escalonada debido a la aplicación del conjunto de vectores en cada
período de muestreo Ts. La integral de in es una señal oscilatoria de amplitud máxima de
3,5[mA] con una media nula aproximadamente. Idealmente la integral de in en cada período
de muestreo debe tener media nula para que la tensión del punto medio del DC-Link no se
desvíe de su valor original.
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(a) Tensión de los condensadores del DC-Link.
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(b) Corriente inyectada al punto medio del DC-
Link.

Figura 6.3: Tensión y corriente inyectada al punto medio del DC-Link para P ∗ = 2[kW ] y
Q∗ = 1[kV AR].

La potencia inyectada a la red junto con el desfase de su tensión y corriente se muestran en
las figuras (6.4a) y (6.4b). El valor promedio de la potencia activa es P = 1973[W ] y el de la
reactiva esQ = 972[V AR]. El error de potencia activa activa está acotado a |P ∗−P | < 100[W ]
y el de potencia reactiva a |Q − Q| < 120[V AR]. Nótese que la corriente inyectada está en
atraso con respecto a Vg
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Figura 6.4: Potencia inyectada a la red y desfase de la corriente con respecto a la tensión de
la red para P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].

Tanto en las formas de onda de la corriente, como de la potencia, el error no converge
a cero en el régimen permanente a diferencia de un controlador PI, debido a que el M2PC
no incluye una acción integral. Sin embargo ambos errores son acotados lo que permite una
operación adecuada. Se concluye que la estrategia #1 presenta un buen desempeño en régimen
permanente cuando el DC-Link inicialmente se encuentra balanceado.

6.2.2. Balance de los condensadores

Esta prueba es análoga a la anterior con la diferencia que los condensadores tienen una
tensión inicial diferente VDC1(t0) = 100[V ] y VDC2(t0) = 200[V ] y las consignas de potencia
son P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].

En la figura (6.5a) se muestra la corriente inyectada a la red mientras la tensión de los
condensadores aún no se balancea y en (6.5b) se aprecia la misma corriente pero una vez
que su diferencia es despreciable (menor a 1[V ]). Cuando el DC-Link esta desbalanceado la
corriente inyectada a la red presenta una distorsión armónica mayor en comparación al caso
en que los condensadores tienen una tensión similar. Este comportamiento se debe a que la
función objetivo que se minimiza en la estrategia M2PC #1 incluye el error de corriente Ig y
el error del desbalance del DC-Link, por lo tanto cuando el desbalance de los condensadores
es muy elevado se ve afectada la elección de los vectores seleccionados para cada período de
muestreo, ya que el error asociado al DC-Link adquiere mayor importancia que el control
de las corrientes. Para evitar este problema se puede escalar la ganancia γ en función de la
diferencia entre VDC1 y VDC2, al realizar esto la corriente Ig presenta una distorsión armónica
menor, sin embargo el desempeño del control de las tensiones empeora, ya que aumenta el
tiempo que se requiere para que la diferencia entre VDC1 y VDC2 sea despreciable.

En las figuras (6.6a) y (6.6b) se aprecia la evolución de la tensión del DC-Link y la corriente
inyectada a su punto medio mientras los condensadores no están balanceados respectivamente.

66



Corrientes inyectadas a la red

× 1e-2
Tiempo [s]

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0

Co
rr

ie
nt

e 
[A

]

-30
-25
-20
-15
-10
-5
0
5

10
15
20
25
30

Ia
Ib
Ic

(a) Corrientes inyectadas a la red Iabc en t <
0,04[s] cuando el DC-Link está desbalanceado.
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(b) Corrientes inyectadas a la red Iabc en t >
0,046[s] cuando el DC-Link está balanceado.

Figura 6.5: Corriente inyectada a la red para P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR] cuando VD1(t0) =
100[V ] y VD2(t0) = 200[V ].

La estrategia seleccionada es capaz de balancear la tensión del DC-Link, al respecto en
t = 0,28[s] se cumple que |VDC1 − VDC2| < 1[V ]. Inicialmente la corriente in tiene una
integral no nula cada período de muestreo Ts, de esta forma es posible cambiar la tensión
del punto medio del DC-Link, luego su magnitud decrece hasta que en t = 0,28[s] se vuelve
despreciable. A medida que la diferencia de tensión entre los condensadores disminuye la
integral de in también lo hace. Esto se debe a que se necesita inyectar una corriente menor
para balancear la tensión de los condensadores C1 y C2 a medida que sus tensiones se igualan.
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(a) Tensión de los condensadores del DC-Link.
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Figura 6.6: Tensión y corriente inyectada al punto medio del DC-Link para P ∗ = 2[kW ] y
Q∗ = 1[kV AR] cuando VD1(t0) = 100[V ] y VD2(t0) = 200[V ].

La potencia inyectada a la red se muestra en (6.7). Se observa que mientras las tensiones
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de C1 y C2 estén desbalanceadas, tanto P como Q presentan oscilaciones de amplitudes
1[KW ] y 1[KV AR] respectivamente. Cuando el desbalance del DC-Link es despreciable,
las oscilaciones de potencia activa y reactiva disminuyen considerablemente. Lo anterior es
consecuencia de la elevada distorsión armónica presente en la corriente inyectada a la red
mientras el DC-Link esta desbalanceado.
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Figura 6.7: Potencia activa y reactiva inyectada a la red para P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR]
cuando VD1(t0) = 100[V ] y VD2(t0) = 200[V ].

6.2.3. Escalón de la consigna P ∗

Inicialmente la consigna de potencia activa es P ∗ = 2[kW ], en t = 0,1[s] esta referencia
aumenta en 1[kW ] durante 40[ms] y luego vuelve a su valor original P ∗ = 2[kW ] en t =
0,14[s]. Mientras que la consigna de potencia reactiva se mantiene constante y tiene un valor
de Q∗ = 1[kV AR].

La corriente inyectada a la red se muestra en (6.8), al producirse el escalón de subida
de P ∗ en t = 0,1[s] el control es capaz de seguir a la referencia en un tiempo pequeño, en
t = 0,10146[s] el error de corriente se encuentra acotado en |Ig − I∗g | < 1[A]. El controlador
tiene una actuación más rápida cuando la consigna de P ∗ disminuye, en este caso el error de
corriente está acotado en |Ig − I∗g | < 1[A] en el instante t = 0,1402[s].

La tensión de los condensadores corresponde a la figura (6.9). Durante el escalón de P ∗
la amplitud de las oscilaciones de VDC1 y VDC2 aumentan levemente, sin embargo en todo
momento sus valores están acotados por 149,1 < VDCi < 151,1[V ]. El 3o armónico de la
diferencia de estas tensiones tiene un valor de 1,54[V ] durante el escalón de P ∗.

En la figura (6.10) se muestra la potencia activa y reactiva. El error de potencia activa esta
acotado a |P − P ∗| < 100[W ] en t = 0,1016[s], por su parte la potencia reactiva entregada a
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Figura 6.8: Corriente inyectada a la red al realizar un cambio escalón en P ∗.
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Figura 6.9: Tensión de los condensadores C1 y C2 al realizar un cambio escalón en P ∗.

la red prácticamente no varía y además el error de potencia reactiva es |Q−Q∗| < 120[V AR].
Mientras P ∗ = 3000[W ] el valor medio de la potencia activa es P = 2963[W ] y la reactiva
es Q = 970[V AR]. El peak que se produce en la potencia reactiva al cambiar la consigna
de P ∗ es análogo a lo que ocurre en un sistema de control que trabaja en coordenadas dq
y se desoriente brevemente por algún cambio en la consigna, cabe recalcar que el control
implementado en las simulaciones no requiere un PLL para actualizar o predecir el valor de
las variables del sistema.
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Figura 6.10: Potencia activa y reactiva inyectadas a la red al realizar un cambio escalón en
P ∗.

6.2.4. Escalón de la consigna Q∗

En este caso la consigna de potencia activa se mantiene constante y es igual a P ∗ = 2[kW ]
mientras que la potencia reactiva cambia de acuerdo a (6.2).

Q∗(t) =

{
0 si 0,1 < t < 0,1004
1,5[kW ] Otro caso (6.2)

La corriente a la salida del conversor se muestra en (6.11). El escalón de bajada de Q∗ se
produce en el instante t = 0,1[s] y en consecuencia la magnitud de la corriente entregada a la
red disminuye. A continuación en t = 0,100835[s] el error de corriente vuelve a estar acotado
en |Ig − I∗g | < 1[A]. Por último, en t = 0,14[s] se produce el escalón de subida en Q∗ y en
t = 0,1408[s] las corrientes vuelven a estar acotadas en |Ig− I∗g | < 1[A]. A diferencia del caso
anterior no se producen sobrepasos en la corriente al momento de producirse los escalones de
Q∗.

La tensión del DC-Link se muestra en la figura (6.12). Entre los instantes t = 0,1[s] y
t = 0,14[s], en que la referencia de potencia reactiva es cero, la amplitud de las oscilaciones
de las tensiones de C1 y C2 disminuyen a 0,2[V ]. Esto se debe a que al inyectar una mayor
proporción de reactivos se pierde controlabilidad sobre la corriente que se inyecta en el punto
medio del DC-Link como se indica en [23], sin embargo en ambos casos la tensión de cada
condensador está en un rango adecuado. Cuando Q∗ = 1,5[KV AR] la diferencia de estas
tensiones está acotada a |VDC1 − VDC2| < 1,6[V ] mientras que cuando Q∗ = 0 se cumple que
|VDC1 − VDC2| < 0,4[V ].

La potencia inyectada a la red se muestra en la figura (6.13). Una vez que el sistema
alcanza el régimen permanente el error de la potencia reactiva tienen una amplitud máxima
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Figura 6.11: Corriente inyectada a la red al realizar un cambio escalón en Q∗.
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Figura 6.12: Tensión de C1 y C2 al realizar un cambio escalón en Q∗.

de |Q − Q∗| < 130[V AR], mientras que para la potencia activa es |P − P ∗| < 100[W ], se
concluye que el seguimiento de las referencias de potencia es adecuado. Tanto en el escalón
de bajada como de subida de Q∗ la potencia activa se ve afectada, en ambos casos se produce
un peak negativo.
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Figura 6.13: Potencia inyectada a la red al realizar un cambio escalón en Q∗.

6.3. Estrategia de controlM 2PC #2 (función de costo sólo
de Iabc)

En esta sección se considera la estrategia M2PC #2 en la que el controlador sólo se
encarga de regular la corriente del inversor según las consignas de potencia y en una etapa
posterior la tensión de los condensadores del DC-Link se balancea utilizando los vectores
redundantes. Las pruebas realizadas son las mismas que para la estrategia #1.

6.3.1. Prueba en régimen permanente

En esta prueba las referencias del controlador son P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR]. La
corriente inyectada a la red junto con su espectro de frecuencias se muestran en las figuras
(6.14a) y (6.14b). El error de corriente de esta estrategia es menor en comparación a la
estrategia #1, en este caso el error está acotado a |Ig − I∗g | < 0,8[A]. Además la distorsión
armónica es menor (I250Hz = 0,0423[A] e I350Hz = 0,133[A]) en comparación con la estrategia
#1.

La tensión del DC-Link se muestra en (6.15a) mientras que (6.15b) corresponde a la
corriente que circula por el punto medio del DC-Link. La diferencia de tensiones entre C1

y C2 es ligeramente mayor al de la estrategia #1, en este caso |VDC1 − VDC2| < 1,2[V ]. La
corriente que circula por el punto medio del DC-Link tiene una integral despreciable cada Ts
como en el caso anterior.

La potencia inyectada se muestra en la figura (6.16a) y en (6.16b) se aprecia el desfase
entre la tensión Vga y la corriente ia. Al utilizar la estrategia #2 el error de las potencia P y Q
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(a) Corrientes inyectadas a la red Iabc.

Fourier: Corrientes inyectadas a la red
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Figura 6.14: Corriente inyectada a la red junto con su espectro de frecuencia para P ∗ = 2[kW ]
y Q∗ = 1[kV AR].
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(a) Tensión de los condensadores del DC-Link.
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(b) Corriente inyectada al punto medio del DC-
Link.

Figura 6.15: Tensión y corriente inyectada al punto medio del DC-Link para P ∗ = 2[kW ] y
Q∗ = 1[kV AR].

es menor en comparación con la primera, en este caso los errores de potencia están acotados
en |P − P ∗| < 70[W ] y |Q − Q∗| < 70[W ], además sus valores medios son P = 2011,41[W ]
y Q = 1002,4[V AR]. Al comparar los espectros de frecuencia de las potencias en ambas
estrategias se observa que la estrategia #2 produce potencias con menor contenido armónico.

6.3.2. Balance de los condensadores

En esta prueba las consignas de potencias son P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR] y las tensiones
iniciales de los condensadores son VDC1(t0) = 100[V ] y VDC2(t0) = 200[V ].
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Figura 6.16: Potencia inyectada a la red y desfase de la corriente con respecto a la tensión
de la red para P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].

La corriente inyectada a la red cuando el DC-Link está desbalanceado se muestra en
(6.17a) mientras que (6.17b) corresponde al caso en que el desbalance es despreciable. A
diferencia de la estrategia #1 en este caso la corriente sintetizada por el conversor tiene una
baja distorsión armónica independiente del balance de la tensión de los condensadores. Lo
anterior es consecuencia de que en este caso el control predictivo trabaja solamente con el error
de la corriente y en una etapa posterior se cambia la proporción de los vectores redundantes
para balancear las tensiones del DC-Link. Es decir el error de tensión |VDC1−VDC2| no afecta
el error asociado a cada estado del inversor y en consecuencia el conjunto de vectores que se
seleccionan sólo toman en cuenta el error de corriente.
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(a) Corrientes inyectadas a la red Iabc.
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(b) Corrientes inyectadas a la red Iabc.

Figura 6.17: Corriente inyectada a la red para P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR] cuando VD1(t0) =
100[V ] y VD2(t0) = 200[V ].

La tensión de los condensadores del DC-Link se muestra en (6.18). En este caso el algorit-
mo demora más tiempo en controlar el desbalance de C1 y C2. En t = 0,8044[s] la diferencia
de tensión esta acotada a |VDC1 − VDC2| < 2[V ]. El controlador requiere más tiempo para
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balancear las tensiones del DC-Link porque el conjunto de vectores seleccionados no es nece-
sariamente el que minimiza la desviación de la tensión del punto medio del DC-Link. En esta
estrategia la duración de los vectores se elige considerando solamente el error de corriente,
por lo que cuando se distribuye el tiempo de los vectores redundantes puede que se tenga un
margen de variación menor con respecto a la estrategia #1.

Tensión de los condensadores del DC-Link

Tiempo [s]
0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0

Vo
lta

je
 [

V]

100
110
120
130
140
150
160
170
180
190
200

Vdc1
Vdc2

Figura 6.18: Tensión del DC-Link para P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR] cuando VD1(t0) =
100[V ] y VD2(t0) = 200[V ].

La potencia inyectada a la red se muestra en (6.19). A diferencia del caso anterior la
potencia entregada a la red no se ve afectada por la desviación de la tensión del neutro del
DC-Link, el promedio de la potencia es P = 2011,63[W ] y Q = 1001,98[V AR].

6.3.3. Escalón de la consigna P ∗

Inicialmente la consigna de potencia activa es P ∗ = 2[kW ], luego en t = 0,1[s] se aplica
un escalón de 1[kW ] en su valor durante 40[ms], y en t = 0,14[s] la referencia de potencia
activa vuelve a su valor original P ∗ = 2[kW ], mientras que la consigna de potencia reactiva
se mantiene constante y tiene un valor de Q∗ = 1[kV AR].

La corriente inyectada a la red se muestra en (6.20). Al producirse el primer escalón de
subida de P ∗ el error máximo de corriente es eimax = 6,1[A], en t = 0,1010[s] el error de
corriente esta nuevamente acotado a |Ig − I∗g | < 0,8[A]. Para el segundo escalón en t =
0,1402[s] la corriente está acotada en |Ig − I∗g | < 0,8[A]. El error de corriente al utilizar la
estrategia 2 se minimiza más rápido que con la estrategia #1.

La figura (6.21) corresponde a la tensión del DC-Link. Con esta estrategia la tensión de
los condensadores presentan una variación mayor en comparación con la estrategia #1, ya
que en este caso la magnitud de la diferencia es 2,3[V ]. Además en este caso el controlador
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Figura 6.19: Potencia activa y reactiva inyectada a la red para P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR]
cuando VD1(t0) = 100[V ] y VD2(t0) = 200[V ].
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Figura 6.20: Corriente inyectada a la red al realizar un cambio escalón en P ∗.

demora más en balancear el DC-Link, sin embargo en ambos casos las tensiones VDC1 y VDC2

están en rangos aceptables.

La potencia inyectada a la red se muestra en la figura (6.22). Los errores máximos de
potencia activa, cuando se produce el escalón de subida y bajada de P ∗, son similares en
ambas estrategias. La potencia reactiva sólo se ve afectada en el escalón de subida de P ∗
mientras que en el de bajada no cambia su valor.
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Figura 6.21: Tensión de los condensadores del DC-Link al realizar un cambio escalón en P ∗.
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Figura 6.22: Potencia activa y reactiva inyectada a la red al realizar un cambio escalón en
P ∗.

6.3.4. Escalón de la consigna Q∗

En este caso la consigna de potencia activa se mantiene constante y es igual a P ∗ = 2[kW ]
mientras que la potencia reactiva cambia de acuerdo a (6.3).

Q∗(t) =

{
0 si 0,1 < t < 0,1004
1,5[kV AR] Otro caso (6.3)
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La corriente inyectada a la red se muestra en (6.23). Una vez que ocurre el primer escalón
el error de corriente queda acotado a |Ig − I∗g | < 0,8[A] en t = 0,1006[s]. Para el segundo
escalón las corrientes quedan acotadas en la misma región en t = 0,1405[s], el seguimiento
de corrientes es adecuado.
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Figura 6.23: Corriente inyectada a la red al realizar un cambio escalón en Q∗.

La tensión de los condensadores del DC-Link se muestra en la figura (6.24). El comporta-
miento de las tensiones del DC-Link es similar a la estrategia #1, durante el escalón de Q∗
la amplitud de la diferencia de VDC1 y VDC2 es menor con respecto a los intervalos en que
Q∗ = 1,5[KV AR].

La figura (6.25) corresponde a la potencia inyectada a la red. Al producirse un cambio
en Q∗, la potencia activa presenta un peak negativo con ambas estrategias. Sin embargo, al
utilizar la estrategia #2 estos peaks son menores, en este caso las caídas de P son aproxima-
damente 100[W ] menores que al utilizar la estrategia #1.
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Tensión de los condensadores del DC-Link
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Figura 6.24: Tensión de los condensadores del DC-Link al realizar un cambio escalón en Q∗.

Potencia inyectada a la red

Tiempo [s]
0.06 0.08 0.10 0.12 0.14 0.16 0.18

Po
te

nc
ia

 [
VA

]

-400
-200

0
200
400
600
800

1000
1200
1400
1600
1800
2000
2200
2400

Potencia Activa
Potencia reactiva

Figura 6.25: Potencia inyectada a la red al realizar un cambio escalón en Q∗.

6.4. Discusión

En este capítulo se han simulado las dos estrategias propuestas de tipoM2PC para contro-
lar un inversor NPC en configuración front-end. Ambas estrategias presentan un desempeño
adecuado en régimen permanente cuando la tensión inicial de los condensadores del DC-Link
es la misma. Sin embargo, si la diferencia entre estas tensiones es considerable, como en las
pruebas realizadas en las secciones anteriores en que VDC1(t0) = 100[V ] y VDC2 = 200[V ], la
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estrategia #2 tiene una mejor respuesta que la estrategia #1. Lo anterior se debe a que en
la primera estrategia se utiliza una función multiobjetivo para controlar el error de corriente
y el desbalance del DC-Link, por tanto cuando el error de tensión es mayor, su peso relativo
con respecto al error de corriente aumenta y en consecuencia la corriente presenta una gran
distorsión armónica. Para solucionar este problema se puede utilizar una ganancia γ propor-
cional a |VDC1 − VDC2| para escalar el error asociado al desbalance del DC-Link. Al hacer
esto la distorsión armónica de la corriente es menor, sin embargo el controlador demora más
en balancear las tensiones de los condensadores C1 y C2.

La estrategia M2PC #2 no presenta este problema cuando las tensiones del DC-Link se
encuentran desbalanceadas, ya que la elección de la región de modulación se hace sólo en
función del error de corriente. Y en una etapa posterior se redistribuye el tiempo asociado
a cada vector redundante. Al trabajar con la estrategia #1 las potencias activa y reactiva
presentan oscilaciones importantes mientras el DC-Link se encuentra desbalanceado.

En ambas estrategias, la respuesta transitoria tiene un tiempo de operación rápido en
comparación a un controlador lineal. Al aplicar escalones de potencia activa y reactiva, las
dos estrategias M2PC presentan un comportamiento adecuado. Los controladores demoran
tiempos del orden de algunos [ms] para que el error de corriente se encuentre acotado en la
misma región que cuando el sistema se encuentra en régimen permanente. Por otro lado, la
respuesta del sistema es más rápida al aplicar un escalón de bajada en comparación a aplicar
uno de subida.

El sobrepaso que se produce en la tensión de los condensadores del DC-Link es despreciable
siendo del orden de 1[V ]. Al producirse el escalón en la referencia de la potencia activa se
observa que la potencia reactiva no presenta mayores cambios. Sin embargo, al aplicar un
escalón en la potencia reactiva se produce un peak negativo en la potencia activa entregada
a la red. Este fenómeno tiene una duración despreciable de 0,9[ms].

En el siguiente capítulo se muestran los resultados experimentales al controlar el inversor
NPC con las dos estrategias M2PC.
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Capítulo 7

Resultados experimentales

En este capítulo se presentan los resultados experimentales al controlar el inversor NPC
en configuración front-end con las dos estrategias M2PC propuestas, se han seleccionado las
pruebas más representativas.

Para obtener las referencias de algunas señales se utilizaron los canales DAC de la pla-
taforma dS1103, en este caso la función utilizada es ds1103_dac_write(i, X_ref), la que
escribe la variable X_ref en el canal i-ésimo. La magnitud de esta variable debe estar en
el rango Xref ∈ {−1, 1}, además la razón entre la tensión de salida del puerto DAC y la
variable interna es 10. Por otro lado se utilizó el equipo Hioki-3196 para medir los armónicos
presentes en la corriente inyectada a la red.

En la tabla (7.1) se muestran los parámetros del sistema.

Parámetro Valor
Ts 100[µs]
R 1[Ω]
L 5[mH]
Ci 3300[µF ]

Tabla 7.1: Parámetros del sistema en configuración front-end.

7.1. Resultados experimentales para el control M 2PC es-
trategia #1

En este apartado se muestran los resultados experimentales al trabajar con la estrategia
M2PC #1, en la que se utiliza una función de costos multiobjetivo que considera el error de
corriente y el desbalance de los condensadores como se muestra en (7.1) donde γ = 0,1.

g(~vj) =
√

(i∗α − iα(~vj))2 + (i∗β − iβ(~vj))2 + γ|VDC1(~vj)− VDC2(~vj)| (7.1)
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7.1.1. Prueba en régimen permanente

En esta prueba se estudia el comportamiento del sistema en régimen permanente cuando
las consignas de potencia son P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR]. Antes de activar el control
predictivo la tensión de línea de la red es Vg = 149,28[Vrms] y la del DC-Link es VDC =
339,81[V ], una vez que el control entra en operación la tensión del DC-Link baja a VDC =
307,8[V ].

La corriente inyectada a la red se muestra en la figura (7.1), el canal 1 (amarillo) corres-
ponde a ia, el canal 2 (verde) a ib y el canal 3 (azul) a ic, se utilizan los mismos canales para
graficar las corrientes en este capítulo. En (7.2) se aprecia su espectro de frecuencias. La
forma de onda presenta una baja distorsión armónica, en este caso el THD de la corriente es
THDi = 1,95 % y los armónicos más elevados son el 5o y 7o con valores de I250Hz = 0,1[A] e
I350Hz = 0,05[A] respectivamente. El error con la referencia esta limitado a |Ig − I∗g | < 1,2[A]
y su valor promedio es ei = −0,105[A]. La estrategia de control es capaz de seguir a la referen-
cia impuesta por la consigna de potencia. Por otro lado, las bandas laterales a la frecuencia
de conmutación aparecen en torno a los 10[kHz], de forma análoga a cuando se utiliza un
modulador SVM.

Figura 7.1: Corrientes inyectadas a la red (ia en amarillo, ib en verde e ic en azul) cuando
P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].

La tensión de los condensadores del DC-Link se muestra en la figura (7.3) el canal 1
(amarillo) corresponde a VDC1 y el canal 2 (verde) a VDC2, se utilizan estos canales para todas
las mediciones del DC-Link. Se observa que el DC-Link se encuentra balanceado, el rango de
variación de estas señales es 155,11[V ] < VDC1 < 159,76[V ] y 158,26 < VDC2 < 161,98[V ]. Por
otro parte, la diferencia entre estas 2 magnitudes está acotada en |VDC1 − VDC2| < 5,42[V ].
La tensión de ambos condensadores se encuentra en rangos aceptables.
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Figura 7.2: Espectro de frecuencias de Iabc cuando P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].

Figura 7.3: Tensión de los condensadores del DC-Link (VDC1 en amarillo y VDC2 en verde)
cuando P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].

La potencia inyectada a la red se muestra en (7.4). Las referencias de potencia activa
y reactiva corresponden al canal 1 (amarillo) y 3 (azul) respectivamente, mientras que la
potencia activa y reactiva real inyectadas a la red corresponden al canal 2 (verde) y 4 (violeta)
respectivamente, se utilizan los mismos canales para graficar las potencias P ∗, P , Q∗ y Q en
todas las pruebas experimentales. La potencia activa promedio es P = 1985,9[W ] y su valor
está acotado en 1844,2[W ] < P < 2145,7[W ], mientras que el valor promedio de la potencia
reactiva es Q = 978,0[V AR] y su rango de variación es 778,8[V AR] < Q < 1201,0[V AR].
Tanto la potencia activa como la reactiva inyectada a la red presentan armónicos, en el caso
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de P los armónicos más elevados son P300Hz = 10,74[W ], P600Hz = 10,87[W ] y P900Hz =
15,48[W ], mientras que para Q son Q300Hz = 30,81[V AR] y Q900Hz = 19,64[V AR]. Los
armónicos presentes en la potencia son bajos con respecto a la componente DC inyectada a
la red y su aparición se debe a que tanto la tensión de la red como la corriente inyectada por
el inversor presentan armónicos.

Figura 7.4: Potencia inyectada a la red (P ∗ en amarillo, P en verde, Q∗ en azul y Q en
violeta) cuando P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].

Por otro lado, la corriente in que circula por el punto medio del DC-Link se muestra en la
figura (7.5). La forma de onda de esta señal se debe a que se utilizó un patrón doble simétrico
al enviar los vectores al inversor. En régimen permanente, y una vez que la diferencia de ten-
sión entre los condensadores C1 y C2 es despreciable, el valor promedio de in en simulaciones
es nulo. En este caso, su valor promedio es 0,23[A].

7.1.2. Escalón de potencia activa

Inicialmente las referencias de potencia son P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR], luego la
consigna de P aumenta en 1[kW ] durante 2 ciclos, es decir 40[ms] y finalmente la consigna
de potencia activa vuelve a P ∗ = 2[kW ], por su parte la referencia de potencia reactiva
permanece constante. Antes de activar el control predictivo la tensión de línea de la red es
Vg = 170,21[Vrms] y la del DC-Link es VDC = 371,52[V ], una vez que el controlador entre en
operación la tensión del DC-Link disminuye a VDC = 342,24[V ].

La corriente inyectada a la red se muestra en la figura (7.6). La corriente sigue rápidamente
tanto el escalón de subida de P ∗ como al de bajada, la distorsión armónica en todo momento
es baja. En 2,5[ms] posterior al escalón de subida, la corriente ya se encuentra acotada en
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Figura 7.5: Corriente in que circula por el punto medio del DC-Link cuando P ∗ = 2[kW ] y
Q∗ = 1[kV AR].

|Ig − I∗g | < 1,2[A], una vez que se aplica el segundo escalón el sistema demora 0,34[ms] para
estar acotada en la misma región que el caso anterior. Al igual que en las simulaciones el
control predictivo actúa más rápido ante un escalón de bajada en la potencia activa.

Figura 7.6: Corriente inyectada a la red (ia en amarillo, ib en verde e ic en azul) cuando se
produce el escalón de P.
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En la figura (7.7) se aprecia la tensión de los condensadores del DC-Link. Durante los 2
ciclos en que P ∗ = 3[kW ] la tensión del DC-Link baja levemente, esto se debe a que el control
sólo se encarga de balancear las tensiones VDC1 y VDC2, sin embargo no controla la magnitud
de VDC por tanto ante un aumento en la potencia activa su tensión se ve afectada, aunque
su influencia es bastante baja; en este intervalo los límites de las tensiones del DC-Link son
163,6[V ] < VDC1 < 166,6[V ] y 166,3[V ] < VDC2 < 169,2[V ], en todo momento la tensión de
los condensadores se encuentran en un rango permitido.

Figura 7.7: Tensión de C1 y C2 (VDC1 en amarillo y VDC2 en verde) cuando se produce el
escalón de P.

La potencia activa inyectada a la red junto con su referencias se muestran en la figura
(7.8). Al igual que con la corriente el sistema es capaz de seguir rápidamente el cambio
en la referencia de potencia activa, una vez que se aplica el primer escalón de subida el
sistema demora 1,65[ms] en llegar al régimen permanente, mientras que demora 0,56[ms]
para el segundo escalón de bajada. Además durante los 2 ciclos en que P ∗ = 3[kW ] sus
límites son 2867,3[W ] < P < 3127,5[W ] y su promedio es P = 2978,9[W ]. Por su parte la
potencia reactiva no se ve afectada, su valor promedio es Q = 977,8[V AR] y sus límites son
856,5[V AR] < Q < 1198,4[V AR].

7.1.3. Escalón de potencia reactiva

En esta prueba la consigna inicial de potencia es P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1,5[kV AR], al
producirse el escalón, la consigna cambia a P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 0[kV AR], y luego de 2 ciclos
de funcionamiento las consignas vuelven a sus valores originales. Antes de activar el control,
la tensión de la red es Vg = 150,5[Vrms] y la del DC-Link es VDC = 333,7[V ], y una vez que
el sistema de control se activa la tensión del DC-Link disminuye a VDC = 299,36[V ].
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Figura 7.8: Potencia activa y reactiva inyectada a la red (P ∗ en amarillo, P en verde, Q∗ en
azul y Q en violeta) cuando se produce el escalón de P.

La corriente inyectada a la red se muestra en la figura (7.9). Una vez que se aplica el primer
escalón de bajada, el control demora 1,3[ms] para que el error de corriente este acotado en
|Ig − I∗g | < 1,2[A]. Para el segundo escalón de subida en t = 1,7[ms] la corriente esta acotada
en la misma región.

La figura (7.10) corresponde a la tensión del DC-Link. A diferencia de la prueba en que se
aplica un escalón de potencia activa, en este caso durante el escalón de la potencia reactiva
la amplitud de las oscilaciones del DC-link disminuyen. En todo momento la tensión de los
condensadores se encuentran en un rango adecuado 147,5[V ] < VDC1 < 151,4[V ] y 150,4[V ] <
VDC2 < 154,1[V ].

La potencia inyectada a la red se muestra en la figura (7.11). A diferencia del caso anterior,
la potencia activa si se ve afectada por el cambio en la referencia deQ∗. Al producirse el primer
escalón, la potencia activa cae a Pmin1 = 1402,5[W ] y en el segundo a Pmin2 = 1523,4[W ],
sin embargo el control es capaz de restablecer su valor rápidamente, en t1 = 1,3[ms] y
t2 = 0,86[ms] el error de P esta acotado a |P − P ∗| < 100[W ]. La potencia reactiva no
presenta mayores perturbaciones y sigue a su referencia.

7.2. Resultados experimentales para el control M 2PC es-
trategia #2

A continuación se muestran los resultados experimentales al utilizar la estrategia de control
#2 en la que el M2PC sólo se encarga de regular la corriente entregada por el inversor y en
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Figura 7.9: Corriente inyectada a la red (ia en amarillo, ib en verde e ic en azul) cuando se
produce el escalón de Q.

Figura 7.10: Tensiones VDC1 y VDC2 (VDC1 en amarillo y VDC2 en verde) cuando se produce
el escalón de Q.

una etapa posterior se regula el ciclo de trabajo de los vectores pequeños para controlar las
tensiones VDC1 y VDC2.
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Figura 7.11: Potencia activa y reactiva inyectada a la red (P ∗ en amarillo, P en verde, Q∗ en
azul y Q en violeta) cuando se produce el escalón de Q.

7.2.1. Prueba en régimen permanente

En este caso las consignas de potencia son P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR]. Antes de activar
el control predictivo la tensión de línea de la red es Vg = 151,4[Vrms] y la del DC-Link es
VDC = 333,5[V ], una vez que el control entra en operación la tensión del DC-Link disminuye
a VDC = 302,5[V ].

La figura (7.12) muestra la corriente inyectada a la red y en (7.13) se aprecia su espectro
de frecuencia. En este caso la distorsión armónica es menor que al utilizar la estrategia #1, en
esta prueba el THD de la corriente es THDi = 1,64 % y los armónicos más elevados son el 5o

y 7o con valores de I250Hz = 0,12[A] e I350Hz = 0,03[A] respectivamente. El error de corriente
está limitado a |Ig − I∗| < 1,1[A] y el valor promedio del error de corriente es ei = −0,16[A].
Se aprecia una mejora con respecto a la estrategia #1.

La tensión de los condensadores del DC-Link se muestra en la figura (7.14). El error entre
las tensiones es menor con respecto a la estrategia #1, en este caso la diferencia de tensiones
está acotada por |VDC1 − VDC2| < 3,4[V ], el rango de cada tensión es 148,2[V ] < VDC1 <
152,4[V ] y 150,0 < VDC2 < 153,3.

La potencia inyectada a la red se muestra en la figura (7.15). La potencia activa promedio
inyectada a la red es P = 1993,0[W ] mientras que la reactiva es Q = 1015,4[V AR], sus
rangos de variación son 1904,5[W ] < P < 2125,6[W ] y 899,4[V AR] < Q < 1180,9[V AR]. Los
principales armónicos de la potencia activa son P300Hz = 31,02[W ] y P600Hz = 7,38[W ]; y los
de la reactiva son Q300Hz = 19,02[V AR] y Q600Hz = 5,4[V AR], el espectro en este caso es
más plano en comparación a la estrategia #1.
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Figura 7.12: Corriente inyectada a la red (ia en amarillo, ib en verde e ic en azul) cuando
P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].
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Figura 7.13: Espectro de frecuencia de Iabc cuando cuando P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].

En la figura (7.16) se muestra la corriente in inyectada al punto medio del DC-Link. Esta
corriente es análoga a cuando se utiliza la estrategia #1. En este caso, su valor promedio es
0,1862[A], al controlar el sistema con la estrategia #2 el promedio de in es levemente menor
con respecto a la estrategia #1.

90



Figura 7.14: Tensiones VDC1 y VDC2 (VDC1 en amarillo y VDC2 en verde) cuando P ∗ = 2[kW ]
y Q∗ = 1[kV AR].

Figura 7.15: Potencia inyectada a la red (P ∗ en amarillo, P en verde, Q∗ en azul y Q en
violeta) cuando P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR].
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Figura 7.16: Corriente in que circula por el punto medio del DC-Link cuando P ∗ = 2[kW ] y
Q∗ = 1[kV AR].

7.2.2. Escalón de potencia activa

Inicialmente las referencias de potencia son P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1[kV AR], posteriormente
la consigna de P aumenta en 1[kW ] durante 2 ciclos, es decir, 40[ms] finalmente el valor de
P vuelve a P ∗ = 2[kW ]. Antes de activar el control predictivo la tensión de línea de la red
es Vg = 158,6[Vrms] y la del DC-Link es VDC = 323,8[V ], una vez que el control entre en
operación la tensión del DC-Link disminuye a VDC = 294,7[V ].

La corriente inyectada a la red se muestra en la figura (7.17). En 1,4[ms] el error de
corriente se encuentra limitado a |Ig − I∗g | < 1,1[A], una vez que se aplica el segundo escalón
el error de corriente demora 0,31[ms] en estar acotado en la misma región. Se aprecia que
la estrategia #2 es levemente más rápida que la primera, además el error de corriente se
encuentra acotado en una región más pequeña.

La tensión de los condensadores del DC-Link se muestra en la figura (7.18). Al igual que con
la primera estrategia durante el escalón de P la tensión de ambos condensadores disminuye,
sin embargo, en este caso el balance es mejor ya que el offset de su diferencia es menor. Durante
el escalón de P ∗, las tensiones están acotadas en las regiones 173,5[V ] < VDC1 < 176,4[V ] y
174,5[V ] < VDC2 < 177,3[V ].

La potencia inyectada la red se muestra en la figura (7.19). Durante el escalón de potencia
activa los límites de la potencia entregada a la red son 2864,6[W ] < P < 3107,5[W ] y
879,8[V AR] < Q < 1181,4[V AR]. Al aplicar el primer escalón el sistema demora 0,95[ms]
en alcanzar el régimen permanente, mientras que para el segundo escalón demora 0,5[ms].
Por otro lado, sus valores promedio son P = 2968,9[W ] y Q = 1021,7[V AR]. La potencia
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Figura 7.17: Corriente inyectada a la red (ia en amarillo, ib en verde e ic en azul) cuando se
produce el escalón de P.

Figura 7.18: Tensiones VDC1 y VDC2 (VDC1 en amarillo y VDC2 en verde) cuando se produce
el escalón de P.

entregada por ambas estrategias no presentan mayores diferencias en cuanto a su rango de
valores.
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Figura 7.19: Potencia inyectada a la red (P ∗ en amarillo, P en verde, Q∗ en azul y Q en
violeta) cuando se produce el escalón de P.

7.2.3. Escalón de potencia reactiva

En esta prueba la consigna inicial de potencia es P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 1,5[kV AR], al
producirse el escalón la consigna cambia a P ∗ = 2[kW ] y Q∗ = 0[kV AR], y luego de 2 ciclos
de funcionamiento las consignas vuelven a sus valores originales. Antes de activar el control,
la tensión de la red es Vg = 150,5[Vrms] y la del DC-Link es VDC = 333,7[V ], una vez que el
sistema de control se activa el DC-Link disminuye a VDC = 300,6[V ].

La figura (7.20) corresponde a la corriente inyectada a la red. En 0,86[ms] el error de
corriente esta acotado en |Ig − I∗g | < 1,2[A] luego del primer escalón de bajada mientras que
para regular la corriente ante el segundo escalón el control demora 0,54[ms] en acotar el error
de corriente a la misma región. El control de corriente es más rápido en comparación con la
estrategia #1.

La tensión de los condensadores del DC-Link se muestra en la figura (7.21). Durante los 2
ciclos en que Q∗ = 0[V AR] la amplitud de las oscilaciones de las tensiones de los condensa-
dores del DC-Link son más reducidas que para el resto de la prueba, en todo momento estas
tensiones están limitas a 149,9[V ] < VDC1 < 153,3[V ] y 149,8[V ] < VDC2 < 153,6[V ].

Por último la figura (7.22) corresponde a la potencia inyectada a la red. Nuevamente la
potencia activa se ve afectada por el cambio en la referencia Q∗, al aplicar el primer escalón la
potencia activa cae a P1 = 1503,2[W ] mientras que en el segundo escalón su valor disminuye
a P2 = 1603,5[W ], sin embargo la disminución de P es menor en comparación a la primera
estrategia. El controlador demora t1 = 1[ms] y t2 = 1,2[ms] para limitar el error de P a la
región |P − P ∗| < 100[W ], el desempeño en este caso es similar a la estrategia anterior.
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Figura 7.20: Corriente inyectada a la red (ia en amarillo, ib en verde e ic en azul) cuando se
produce el escalón de Q.

Figura 7.21: Tensiones VDC1 y VDC2 (VDC1 en amarillo y VDC2 en verde) cuando se produce
el escalón de Q.
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Figura 7.22: Potencia inyectada a la red (P ∗ en amarillo, P en verde, Q∗ en azul y Q en
violeta) cuando se produce el escalón de Q.

7.3. Discusión

Al probar el desempeño de las dos estrategias M2PC es posible concluir que la segunda
presenta una mejor respuesta tanto en régimen permanente como en el transitorio. Lo anterior
se basa en el hecho que tanto la distorsión armónica de la corriente inyectada a la red como
el desbalance de los condensadores es menor en comparación con la estrategia #1.

Además la estrategia #2 tiene un tiempo de respuesta más rápido que la estrategia #1.
Ambas estrategias tienen tiempos de respuesta más rápidos que los que se esperaría al utilizar
un controlador lineal, esto se debe a que el control predictivo no tiene un elemento integral
que atrase la acción del controlador.

El balance de los condensadores funciona adecuadamente en las dos estrategias estudiadas.
Al igual que en las simulaciones, al disminuir la consigna de potencia reactiva, las oscilaciones
en el DC-Link disminuyen levemente. Al producirse un aumento en la referencia de la potencia
activa, el valor medio de la tensión de cada condensador disminuye levemente, lo anterior
se debe a que el controlador no regula el valor del DC-Link, sólo se encarga de que ambos
condensadores se encuentren balanceados.

En todas las pruebas la corriente que circula por el punto medio del DC-Link presenta un
promedio prácticamente nulo.

La potencia activa y reactiva entregada a la red sigue a su referencia de forma adecuada.
Debido a que la corriente y la tensión de la red presentan armónicos, la potencia posee
armónicos de orden 6o y 12o, sin embargo, su contenido es bajo con respecto a la componente
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continua de la potencia.
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Capítulo 8

Conclusiones

En el desarrollo de esta tesis se propusieron dos estrategias de control predictivo modula-
do para el control de un inversor NPC en configuración front-end. Inicialmente se probaron
mediante simulaciones realizadas en Plecs para descartar posibles errores y posteriormente
se implemento en un sistema experimental donde se estudió el régimen permanente y tran-
sitorio. La rutina de control se programó en una plataforma dSPACE dS1103 y además fue
necesario diseñar y construir una tarjeta de desarrollo para la FPGA Spartan 3 y una tarjeta
transmisora de fibra óptica.

Se ha extendido la estrategia de control predictivo (M2PC), propuesta originalmente para
un inversor VSI de 2 niveles, al control de un inversor NPC de 3 niveles en configuración front-
end, en este caso además de regular la corriente inyectada a la red, se deben balancear los
condensadores del DC-Link. Las dos estrategias propuestas presentan un buen desempeño
en régimen permanente y transitorio, tanto en simulaciones como al implementarlas en el
sistema experimental. En régimen permanente, la corriente inyectada a la red al utilizar la
estrategia #1 presenta una distorsión armónica levemente mayor (THDi = 1,95 %) que el
de la estrategia #2 (THDi = 1,64 %). Además el seguimiento de las referencias de potencia
al aplicar escalones en P ∗ y Q∗ es más rápido que en controladores lineales. Y debido a
que el control predictivo modulado es capaz de seleccionar un conjunto de vectores en cada
período de muestreo sus señales sintetizadas presentan una distorsión armónica menor en
comparación al control FS-MPC.

En la primera estrategia se utiliza una función multiobjetivo que contiene el error de
corriente y el del desbalance de los condensadores del DC-Link. Aunque presenta un buen
desempeño en régimen permanente y transitorio cuando el DC-Link se encuentra balancea-
do, se comprobó que al existir un desbalance inicial, las corrientes sintetizadas tenían una
distorsión armónica por sobre la norma. Lo anterior se debe a que el peso asociado al error
del desbalance es más elevado que el error de corriente. Para corregir esto se puede escalar la
constante γ que acompaña al término del desbalance del DC-Link en función de |VDC1−VDC2|,
en este caso el contenido armónico de las corrientes es menor, pero el control demora más en
balancear las tensiones del DC-Link.

Se determinó que la segunda estrategia presenta una mejor respuesta que la primera ante
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un desbalance de VDC1 y VDC2. En este caso la corriente presenta un bajo contenido armónico
aun cuando los condensadores se encuentran desbalanceados. Lo anterior se debe a que en la
segunda estrategia el control M2PC sólo se encarga de regular las corrientes sintetizadas por
el inversor y en una etapa posterior se balancean los condensadores cambiando la proporción
de los vectores redundantes pequeños.

La elección de las regiones triangulares de modulación y de los vectores que las conforman
no es única, en la literatura se han presentado variadas alternativas. En esta tesis la elección
se hizo tomando en consideración el problema del desbalance de los condensadores. Además
al enviar los vectores de una región al inversor NPC sólo se permiten las conmutaciones de
estado P ⇔ O y N ⇔ O, de esta manera se disminuyen las pérdidas por conmutación, por
otro lado, con el fin de disminuir la distorsión armónica de la corriente inyectada a la red se
utiliza un patrón doble simétrico. El conjunto de regiones seleccionadas permiten un control
adecuado del sistema.

Se ha implementado una plataforma experimental que aumenta las capacidades de control
del sistema dSPACE 1103. La modularidad del firmware de la tarjeta de desarrollo permite
cambiar fácilmente la configuración del sistema, como por ejemplo el número de señales
de disparo; las protecciones de hardware y software; los tiempos muertos utilizados y la
disposicón general de los pines de entrada y salida. De esta forma, se pueden probar diversas
topologías y métodos de control.

Al implementar el firmware de la tarjeta de desarrollo se ha optado por sincronizar el siste-
ma FPGA-dSPACE con una señal de interrupción generada por la FPGA cada Ts = 100[µs].
Este enfoque presenta un mejor desempeño que cuando la sincronización es gestionada por
el sistema dSPACE, esto se debe a que en este último caso el sistema es más propenso a que
se produzcan atrasos debido al computador que controla la plataforma dSPACE o a que la
rutina de control demore más tiempo en alguna iteración. Por otro lado, cuando la FPGA
genera la interrupción este proceso no se puede atrasar ya que depende de un reloj externo,
de esta forma el inicio de la rutina de control M2PC y el término del último vector enviado
al inversor, en cada período de muestreo, se pueden sincronizar de manera segura. Mediante
pruebas experimentales se comprobó el correcto funcionamiento del firmware implementado
en VHDL.

8.1. Trabajo futuro

Como trabajo futuro a realizar se propone la extensión de la estrategia M2PC para el
control de un inversor NPC de 4 hilos, de esta forma es posible controlar la corriente por el
neutro de una carga desequilibrada.

Además, debido al buen desempeño que presenta el control predictivo para seguir variadas
referencias, una posible aplicación es el uso del inversor NPC como filtro de compensación
activo. De esta forma se pueden suplir las corrientes demandadas por una carga no lineal y
así es posible cambiar la impedancia de esta carga vista por la red.
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Se propone el control de una máquina rotatoria (por ejemplo una máquina de imanes
permanentes). Junto con lo anterior es posible controlar la transferencia de energía entre dos
fuentes de tensión mediante un inversor NPC en configuración back-to-back.

Otro enfoque interesante consiste en aplicar esta técnica de control a un inversor matricial
modular.

Por último, es posible mejorar algunos aspectos del control M2PC, como por ejemplo, la
transición entre regiones contiguas de modulación. Para ello, se puede probar otra función
de costo asociada a cada región.
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Capítulo 10

Anexos

10.1. Transformadas utilizadas

Con el fin de simplificar el control y modulación de los inversores, en algunas estrategias
de control las variables eléctricas se llevan a un espacio de estados diferente del original.
Por ejemplo, en el caso de un sistema trifásico equilibrado, las tensiones y corrientes son
vectores de dimensión 3, pero al pasar a coordenadas αβ estas variables se pueden describir
con vectores en R2. A continuación se definen las transformaciones utilizadas.

La transformada de coordenadas naturales a αβ se muestra en (10.1), mientras que su
transformada inversa en (10.2).
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]
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(10.2)

La transformada de coordenadas αβ al sistema rotatorio dq se muestra en (10.3) y su
transforma inversa en (10.4).

[
xd
xq

]
=

[
cos(ωst) sin(ωst)
−sin(ωst) cos(ωst)

] [
xα
xβ

]

(10.3)

[
xα
xβ

]
=

[
cos(ωst) −sin(ωst)
sin(ωst) cos(ωst)

] [
xd
xq

]

(10.4)
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10.2. Diseño del PLL

En la figura (10.1) se aprecia el diagrama de bloques del algoritmo PLL (Phase Locked
Loop) utilizado para estimar el ángulo de la tensión de la red. En este caso el error de la
estimación de θ̂e se calcula mediante el producto cruz entre la tensión de la red en coordenadas
αβ y un vector unitario que gira a la velocidad angular estimada por el PLL.

X PI

Figura 10.1: Diagrama de bloques del algoritmo PLL utilizado para determinar el ángulo de
la red.

La ecuación (10.5) muestra el producto cruz entre los vectores ~vgαβ y ejθ̂e . El error ε se
anula cuando ambos vectores tienen el mismo desfase angular.

ε = (vgα + jvgβ)⊗ (cos(θe) + jsin(θe)) = vgαsin(θe)− vgβcos(θe) (10.5)

Con el fin de determinar los parámetros del controlador PI se considera el modelo de
pequeña señal del PLL, dicho modelo se muestra en la ecuación (10.9), donde θerror = θe− θ̂e.

ε = |ejθ̂e ||~vgαβ|sin(θerror) (10.6)

∴ ∆ε =
∂ε

∂θerror
∆θerror (10.7)

∆ε = |~vgαβ|cos(θerror0)∆θerror (10.8)
∆ε ≈ |~vgαβ|∆θerror (10.9)

Por lo tanto, la planta del sistema consiste en un integrador junto con una ganancia dada
por la magnitud de la tensión de la red. Como vgαβ puede presentar perturbaciones en su
magnitud se optó por normalizar esta variable. De esta manera, el desempeño del lazo de
control no se ve afectado ante variaciones en la magnitud de vgαβ.

El ancho de banda del PLL debe ser capaz de seguir a la fundamental de la señal de
tensión y al mismo tiempo debe rechazar sus componentes armónicos. En este caso se utilizó
un coeficiente de amortiguamiento de ζ = 0,8 y una frecuencia natural igual a fn = 20[Hz].
El controlador resultante se muestra en la ecuación (10.10).

GPI = 222,32
s+ 111,18

s
(10.10)
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10.3. Diseño del Hardware

Para la implementación del sistema experimental fue necesario diseñar y construir 2 tar-
jetas PCB. En este capítulo se describe el diseño de la tarjeta de desarrollo de la FPGA
Spartan 3 y de la tarjeta transmisora de pulsos de fibra óptica. El diseño de ambas tarjetas
se realizó mediante el software Altium Designer versión 14.3.9.

En la actualidad gracias a los avances en electrónica, el uso de las FPGA se ha extendido a
diversas aplicaciones de la ingeniería eléctrica. En general se utiliza una FPGA para sintetizar
los pulsos de compuerta que van a cada dispositivo semiconductor, sin embargo algunos
autores han optado por incluir parte del control dada su velocidad de cálculo y capacidad de
ejecutar varios procesos en paralelo.

El principal objetivo de la tarjeta de desarrollo es contar con una plataforma capaz de
gestionar el envío de vectores al inversor NPC y que pueda controlar con una alta precisión la
duración de cada uno de estos vectores. Junto con lo anterior surgen otras funciones impor-
tantes que se deben implementar para garantizar una operación segura y simple, como por
ejemplo: implementación de los tiempos muertos para evitar cortocircuitos entre interrup-
tores de una misma fase; habilitar puertos SMA (SubMiniature version A) de entrada para
recibir señales de falla en caso de sobrepasar el valor máximo permitido por las protecciones
de hardware; habilitar puertos SMA de salida para enviar señales de trigger al osciloscopio
y de esta forma guardar los datos al producirse determinados eventos como cambios en la
corriente de referencia; entre otras funciones.

La tarjeta transmisora actúa como un buffer entre la FPGA y los transmisores ópticos
modelo HFBR-1531Z, adecuando los distintos niveles de tensión y limitando la corriente que
circula por los pines de la FPGA. Inicialmente se diseñó la tarjeta de desarrollo para que
cuente con 32 señales de disparo, sin embargo, con el fin de disminuir costos la tarjeta
transmisora cuenta con 20 puertos de salida. De todas formas, la cantidad de puertos de
salida de ambas tarjetas es fácilmente extensible, considerando que la tarjeta de desarrollo
dispone de 56 puertos sin una función específica asociada.

10.3.1. Tarjeta de desarrollo de la FPGA Spartan 3

En la figura (10.2) se aprecia la tarjeta de desarrollo diseña mediante el software Altium,
los bloques funcionales de esta tarjeta se describen a continuación:

• FPGA: En el diseño de esta interfaz se optó por trabajar con la FPGA Spartan 3
modelo XC3S400-4PQG208C, en [57] se explica su arquitectura interna junto con la
configuración de los circuitos básicos asociados a este componente, entre sus principales
características destacan:
– Gran desempeño a bajo costo.
– 400.000 compuertas que corresponden a 8064 células lógicas. Cada célula lógica

equivale a 4 look-up Table más un flip-flop tipo D.
– Dispone de 141 pines I/O estándar para el usuario, de los cuales 62 pueden ser
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Figura 10.2: Tarjeta de desarrollo de la FPGA Spartan 3.

diferenciales.
– 4 DCM (Digital Clock Manager) para el auto calibrado, atraso, multiplicación y

división de las señales de reloj.
– 896 CLB (Configurable Logic Block) cada uno contiene un look-up table para

implementar elementos lógicos y de almacenamiento que pueden ser utilizados
como flip-flops o latches.

– Bloques de multiplicación capaces de operar con números de 18 bits.
• ROM(Read Only Memory): El firmware del sistema desarrollado en VHDL se almacena

en una memoria ROM, en este caso se optó por el modelo XCF02SVOG20C cuya
capacidad es de 2 [Mb].
• Interfaz de programación JTAG USB : Para programar la tarjeta de desarrollo se utiliza

el modo Master Serial en el que mediante un conector JTAG de 6 pines se transmite
el archivo .mcs que contiene el programa en VHDL.
• Fuentes de alimentación: La FPGA modelo Spartan 3 se debe alimentar con 3 fuentes

de tensión de 1,2 [V ], 2,5 [V ] y 3,3 [V ], estas tensiones se obtienen utilizando reguladores
de tensión. Por otro lado, en condiciones normales algunos pines de la FPGA tendrán
conmutaciones de alta frecuencias y para evitar que la tensión de alimentación varíe
con respecto a su referencia se utilizan condensadores de desacoplamiento.
• Comunicación con la tarjeta transmisora de fibra óptica: El principal objetivo de la
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tarjeta de desarrollo es enviar los pulsos de encendido y apagado a cada IGBT del
inversor NPC. Se utiliza un enlace de fibra óptica para evitar que las señales enviadas
adquieran ruido electromagnético del entorno, lo que podría ocasionar un cortocircuito
al encender más de 2 interruptores por fase a la vez.
• Comunicación con la plataforma dSPACE : Cada período de muestreo Ts la rutina de

control predictivo implementada en el sistema dSPACE determina un conjunto de vec-
tores, junto con sus respectivas duraciones, para que el inversor aplique en el siguiente
período de muestreo. Esta información se envía a la tarjeta de desarrollo de forma
paralela.
• Puertos SMA: Se dispone de 4 puertos SMA para recibir las señales externas. En el

sistema actual 2 de estos puertos se utilizan para habilitar las protecciones de hardware
provenientes de las tarjetas de interfaz, las que apagan el conversor en caso de falla.
Además de los 4 puertos recién nombrados, también se cuenta con 2 puertos de salida
cuyo objetivo es generar señales de trigger para capturar la información del osciloscopio
ante determinados eventos, como cambios en la referencia. En ambos casos, se trabaja
con el protocolo TTL 5 [V ].
• Puertos suplementarios: La FPGA cuenta con 56 pines sin una función asociada, dichos

pines se conectan a 2 puertos laterales. Para corroborar el correcto funcionamiento del
firmware programado en la FPGA, las señales de interés del sistema (pulsos de disparo
y alguna variables internas) se midieron utilizando uno de estos puertos laterales con
el osciloscopio, de esta manera se descartaron errores en el sistema.
• Oscilador: Dado que la FPGA implementará procesos secuenciales se debe utilizar un

oscilador para tener una medida temporal. En este caso se utilizó un oscilador de
100 [MHz].
• LED: La tarjeta de desarrollo posee 5 luces LED para indicar el estado del sistema.
• Botonera: Para facilitar la operación del sistema la tarjeta de desarrollo se conecta a

una botonera que tiene un interruptor ON-OFF para dar inicio a la rutina de control
y también un botón de reset.

En las próximas secciones se explican los módulos más relevantes.

Interfaz de programación JTAG

Se ha optado por programar la FPGA utilizando el modo Master Serial JTAG [58], en
la figura (10.3) se muestra el diagrama de conexión al utilizar una memoria flash PROM.
Los trazos negros corresponden a conexiones que permanecen iguales al protocolo de 2,5 [V ]
mientras que las líneas verdes corresponden a conexiones que se tuvieron que cambiar para
trabajar con una tensión de 3,3 [V ]. En este caso es necesario añadir las resistencias RSER

o RPAR, la primera se utiliza para limitar el valor de la corriente que ingresa a los pines
dedicados mientras que la segunda se utiliza para asegurar una adecuada regulación de la
potencia. Por último el trazo verde entrecortado se trata de una resistencia pull-up conectada
al pin DONE.

La función de RSER es limitar la corriente que ingresa a los pines TMS, TCK y TDI, se ha
elegido un valor de RSER = 100 [Ω], por tanto dicha corriente queda limitada a 6,46 [mA].
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Approach to a 3.3V Configuration Interface
R

3.3V Master Serial Configuration with Platform Flash PROM

Figure 4 shows the connections for 3.3V Master Serial configuration with a Platform Flash 
PROM.

Calculate the resistor values as follows:

• RSER = 68Ω limits the current entering each Input to 9.5 mA

• N = 3 inputs have diodes on

RPAR = 83Ω or 82Ω for a standard value 5% resistor

Figure 4:  Connection Diagram for 3.3V Master Serial Mode with Platform Flash PROM
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Figura 10.3: Diagrama de conexión del modo Master Serial con una plataforma flash PROM
para 3,3 [V ].

Una vez que el programa se ha cargado de forma correcta, se debe reiniciar la tarjeta
apagando su alimentación momentáneamente. En estricto rigor, lo que se programa es la
memoria ROM, por lo que cuando se genera el archivo .mcs se debe tomar en cuanta el tipo
de arreglo para el que se creará el archivo.

Fuentes de alimentación

La FPGA Spartan 3 modelo XC3S400-4PQG208C requiere 3 fuentes de tensión de 1,2 [V ],
2,5 [V ] y 3,3 [V ], además algunos componentes tienen una tensión de alimentación de 5[V ].
La tabla (10.1) muestra la distribución de los pines de alimentación de la FPGA, mientras
que en la figura (10.4) se aprecia la distribución espacial de cada banco de pines. Dada su
alta densidad se optó por diseñar una tarjeta de 4 capas en que una de las capas centrales
corresponde a un plano de potencia para distribuir los 4 niveles de tensión requeridos por
todos los componentes, en la figura (10.5) se aprecia dicho plano, el polígono A tiene una
tensión de 1,2 [V ]; el B de 2,5 [V ]; el C de 3,3 [V ] y el D de 5 [V ].
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The DCI feature operates independently for each of the device’s eight banks. Each bank has an ‘N’ reference pin (VRN) and 
a ‘P’ reference pin, (VRP), to calibrate driver and termination resistance. Only when using a DCI standard on a given bank 
do these two pins function as VRN and VRP. When not using a DCI standard, the two pins function as user I/Os. As shown 
in Figure 9, add an external reference resistor to pull the VRN pin up to VCCO and another reference resistor to pull the VRP 
pin down to GND. Also see Figure 42, page 116. Both resistors have the same value—commonly 50Ω—with one-percent 
tolerance, which is either the characteristic impedance of the line or twice that, depending on the DCI standard in use. 
Standards having a symbol name that contains the letters “DV2” use a reference resistor value that is twice the line 
impedance. DCI adjusts the output driver impedance to match the reference resistors’ value or half that, according to the 
standard. DCI always adjusts the on-chip termination resistors to directly match the reference resistors’ value.

The rules guiding the use of DCI standards on banks are as follows:

• No more than one DCI I/O standard with a Single Termination is allowed per bank.

• No more than one DCI I/O standard with a Split Termination is allowed per bank.

• Single Termination, Split Termination, Controlled- Impedance Driver, and Controlled-Impedance Driver with Half 
Impedance can co-exist in the same bank.

See also The Organization of IOBs into Banks, immediately below, and DCI: User I/O or Digitally Controlled Impedance 
Resistor Reference Input, page 115.

The Organization of IOBs into Banks

IOBs are allocated among eight banks, so that each side of the device has two banks, as shown in Figure 10. For all 
packages, each bank has independent VREF lines. For example, VREF Bank 3 lines are separate from the VREF lines going 
to all other banks.

For the Very Thin Quad Flat Pack (VQ), Plastic Quad Flat Pack (PQ), Fine Pitch Thin Ball Grid Array (FT), and Fine Pitch Ball 
Grid Array (FG) packages, each bank has dedicated VCCO lines. For example, the VCCO Bank 7 lines are separate from the 
VCCO lines going to all other banks. Thus, Spartan-3 devices in these packages support eight independent VCCO supplies.

X-Ref Target - Figure 9

Figure 9: Connection of Reference Resistors (RREF)

X-Ref Target - Figure 10

Figure 10: Spartan-3 FPGA I/O Banks (Top View)
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Figura 10.4: Bancos de pines presentes en la
FPGA Spartan 3.
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Figura 10.5: Plano de potencia utilizado.

Banco Pin Tensión
VCCO_0 201 3,3
VCCO_0 188 3,3
VCCO_1 177 3,3
VCCO_1 164 3,3
VCCO_2 153 3,3
VCCO_2 136 3,3
VCCO_3 127 3,3
VCCO_3 110 3,3
VCCO_4 98 3,3
VCCO_4 84 3,3
VCCO_5 73 3,3
VCCO_5 60 3,3
VCCO_6 49 3,3
VCCO_6 32 3,3
VCCO_7 23 3,3
VCCO_7 6 3,3
VCCAUX 193 2,5
VCCAUX 173 2,5
VCCAUX 142 2,5
VCCAUX 121 2,5
VCCAUX 89 2,5
VCCAUX 69 2,5
VCCAUX 38 2,5
VCCAUX 17 2,5
VCCINT 192 1,2
VCCINT 174 1,2
VCCINT 88 1,2
VCCINT 70 1,2

Tabla 10.1: Pines de conexión de los ban-
cos de alimentación de la Spartan 3 modelo
XC3S400-4PQG208C.

La tarjeta tiene un conector externo de 5 [V ] en la práctica se utilizó una fuente programa-
ble modelo Rigol DP832 para alimentarla, por otro lado los 3 niveles de tensión requeridos
por la FPGA se obtienen mediante el regulador de tensión LP3966ESX-ADJ, la figura (10.6)
muestra su diagrama de conexión recomendado.

La elección de los condensadores CIN , CF y COUT es fundamental para asegurar la es-
tabilidad en la operación del regulador de tensión. El valor mínimo recomendado para CIN
se determina utilizado la expresión CINESR[mΩ]/CIN [µF ] ≤ 1,5; con respecto a COUT el
mínimo valor que se requiere es 33 [µF ], por otro lado, no existe un límite superior y el valor
del ESR debe ser tal que 0,2 [Ω] ≤ COUT ESR ≤ 5 [Ω], es necesario que el condensador a la
salida tenga una resistencia serie equivalente dentro de este rango para asegurar la existencia
de un cero en el lazo cerrado de control (adelanto de fase). Se requiere que los condensadores
cumplan las condiciones recién mencionadas en todo el rango de operación independiente de
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Figura 10.6: Conexión recomendada para el regulador de tensión LP3966ESX.

la temperatura del sistema. Es importante recalcar que al utilizar tarjetas con más de un par
de capas se recomienda utilizar un sólo vias para conectar la tierra del regulador al plano
interno GND.

Por otro lado se han agregado condensadores de bypass en cada uno de los bancos de
alimentación para disminuir el voltaje de rizado a la salida de los reguladores de tensión, la
tabla (10.2) muestra los valores de capacitancias utilizados en cada banco.

Banco Condensadores
VCCO_0 C1 = 1 [nF ], C2 = 47 [nF ], C3 = 470 [nF ] y C4 = 4,7 [µF ]
VCCO_1 C1 = 1 [nF ], C2 = 47 [nF ], C3 = 470 [nF ] y C4 = 4,7 [µF ]
VCCO_2 C1 = 1 [nF ], C2 = 47 [nF ], C3 = 470 [nF ] y C4 = 4,7 [µF ]
VCCO_3 C1 = 1 [nF ], C2 = 47 [nF ], C3 = 470 [nF ] y C4 = 4,7 [µF ]
VCCO_4 C1 = 1 [nF ], C2 = 47 [nF ], C3 = 470 [nF ] y C4 = 4,7 [µF ]
VCCO_5 C1 = 1 [nF ], C2 = 47 [nF ], C3 = 470 [nF ] y C4 = 4,7 [µF ]
VCCO_6 C1 = 1 [nF ], C2 = 47 [nF ], C3 = 470 [nF ] y C4 = 4,7 [µF ]
VCCO_8 C1 = 1 [nF ], C2 = 47 [nF ], C3 = 470 [nF ] y C4 = 4,7 [µF ]
VCCAUX C1 = 1 [nF ], C2 = 1 [nF ], C3 = 47 [nF ], C4 = 470 [nF ] y C5 = 4,7 [µF ]
VCCINT C1 = 1 [nF ], C2 = 1 [nF ], C3 = 47 [nF ], C4 = 470 [nF ] y C5 = 4,7 [µF ]

Tabla 10.2: Condensadores de desacoplamiento utilizados en la alimentación de la FPGA
Spartan 3.

Puertos de comunicación

La tarjeta de desarrollo actúa como una interfaz entre el sistema dSPACE y la tarjeta
transmisora de fibra óptica, en cada ciclo de muestreo la rutina de control predictivo im-
plementada en la plataforma dS1103 determina un conjunto de vectores y sus respectivas
duraciones para que sean aplicados en el próximo período de muestreo por el inversor NPC,
por su parte la FPGA se encarga de gestionar estos vectores y reenviarlos a la tarjeta trans-
misora.

La comunicación con el sistema dSPACE se realiza mediante el puerto Digital I/O DSUB-50,
la figura (10.7) muestra su diagrama de conexión. Algunos autores prefieren enviar el patrón
de conmutación directamente a la FPGA en este caso se requieren 12 bits para cada vector,
sin embargo como el inversor NPC se describe mediante 27 estados, se optó por enviar su
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numeración, de esta forma sólo se requieren 5 bits. Para enviar la duración de cada vec-
tor se utilizan 16 bits, considerando que la tarjeta de desarrollo cuenta con un oscilador de
100 [MHz], se puede alcanzar una cuenta de 65536 ciclos, equivalentes a una duración de
655,36 [µs]. Por último se envían 3 bits adicionales a la FPGA: una señal de habilitación de
escritura w_e utilizada para guardar los vectores y tiempos en una lista FIFO implementada
en la FPGA; un flag de falla en caso de que una protección de software se active y una señal
de trigger para capturar información del osciloscopio ante cambios en la referencia. De esta
forma por el momento se utilizan 24 señales digitales con un sentido unidireccional desde la
plataforma dSPACE hacia la FPGA.

Digital I/O Connector
(CP30)

Pin Signal Pin Signal Pin Signal

 

1

50

34

18

33

17

17 GND 50 VCC (+5 V)
16 IO30 33 IO31 49  INT3
15 IO28 32 IO29 48  INT2
14 IO26 31 IO27 47  INT1
13 IO24 30 IO25 46  INT0
12 IO22 29 IO23 45 GND
11 IO20 28 IO21 44 GND
10 IO18 27 IO19 43 GND
9 IO16 26 IO17 42 GND
8 IO14 25 IO15 41 GND
7 IO12 24 IO13 40 GND
6 IO10 23 IO11 39 GND
5 IO8 22 IO9 38 GND
4 IO6 21 IO7 37 GND
3 IO4 20 IO5 36 GND
2 IO2 19 IO3 35 GND
1 IO0 18 IO1 34 GND

The VCC1, VCC2 and VCC3 line of the DS1103 are
connected on the CP1103/CLP1103 and called VCC. The
total load of all connector pins that provide access to the
PC power supply must not exceed 1.5 A (CP1103) or 0.75
A (CLP1103).

Slave I/O Connector (CP31)

The slave I/O connector (CP31) is a 37-pin, female Sub-D connector
located on the front of the connector panel.

Objective

Because the pin numbering used for Sub-D connectors is not
standardized, the following figure shows the numbering scheme used
(front view).

Do not rely on the numbers written on Sub-D
connectors.

Pinout

s Connector Pinouts and LEDs t

132
s

DS1103 Hardware Installation and Configuration    November 2014

Figura 10.7: Pines del puerto IO D Sub 50 de la plataforma dS1103.

Por otro lado, la FPGA trabaja con el protocolo LVTTL (Low Voltage Transistor-Transistor
Logic), es decir, un valor lógico verdadero equivale a 3,3 [V ], mientras que el sistema dSPACE
trabaja con el estándar TTL en el que un nivel lógico verdadero es igual a 5 [V ]. Para ade-
cuar los niveles de tensiones se utiliza el buffer bidireccional TC74LVX4245FSELFCT-ND el cual
posee 8 entradas, por lo que se utilizan 4 para el enlace dSPACE - FPGA, las señales IO0
a IO23 se transmiten con 3 buffers de manera unidireccional, mientras que las señales IO24
a IO31 son bidireccionales. Cabe recalcar que a las señales de habilitación se les asignaron
pines de tipo GCLK de esta forma se logra una mejor respuesta temporal, considerando que
estas señales tienen una elevada frecuencia de conmutación.

Puertos SMA, indicadores LED y oscilador

Esta tarjeta cuenta con 4 puertos de entrada y 2 de salida en formato SMA. La función
de los puertos de entrada es leer las señales de falla externas de las tarjetas de interfaz,
mientras que los puertos de salida se utilizan para generar señales de trigger externo. Esta
opción fue implementada para facilitar la toma de datos con el osciloscopio, de esta forma se
pueden capturar las variables eléctricas en un momento determinado. Con el fin de limitar
la corriente de los pines conectados a los puertos SMA y como se indica en la guía de diseño
[59], los puertos SMA se conectan mediante un buffer dual modelo SN74LVC2G34DBVR.
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Además se agregaron 5 señales LEDs para indicar algunos eventos, una de ellas quedo
libre por el momento:

• PWD: Indica si la tarjeta de desarrollo esta siendo alimentada.
• ON: Corresponde al interruptor de encendido de la botonera.
• RST: Corresponde al interruptor de reset presente en la botonera.
• FALLA: Este indicador se enciende en caso de que alguna protección de hardware o

software se active. En caso de falla se apagan todos los IGBTs.

La FPGA cuenta con 8 puertos de tipo GCLK utilizados para recibir señales de reloj. En
este caso se utiliza un sólo oscilador de 100 [MHz] para los procesos secuenciales implemen-
tados en la FPGA.

10.3.2. Tarjeta transmisora de fibra óptica

En la figura (10.8) se aprecia la tarjeta transmisora diseñada en Altium, el transductor
óptico utilizado fue el modelo HFBR-1531Z. Se optó por utilizar un conector vertical dado el
poco espacio del que se dispone para esta tarjeta, además el modelo elegido tiene un enlace
de 5 [MBd] el que se puede utilizar para distancias de hasta 30 [m]. El circuito utilizado para
cada pin se muestra en la figura (10.9), la señal enviada por la FPGA pasa por un buffer de
tipo schmitt-trigger modelo SN74LVC1G17DBVRE4 de esta forma se previene que cambie
su valor de manera errónea debido al ruido electromagnético. La salida de este buffer pasa
por un transistor MOSFET cuyo emisor esta conectado al transmisor de fibra óptica.

Figura 10.8: Tarjeta transmisora de pulsos de fibra óptica.
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Figura 10.9: Circuito implementado para cada señal de disparo enviada por la FPGA.

10.4. Simulación en Plecs

La rutina de control se realiza mediante un C-Script, este enfoque tiene la ventaja de que
el código implementado en Plecs se podrá trasladar fácilmente a la plataforma dSPACE, por
otro lado la gestión del envío de los vectores al inversor NPC se facilita gracias a algunas
macros implementadas en Plecs. En cada periodo de muestreo Ts, una vez que se obtiene el
conjunto de vectores junto con sus respectivos tiempos estos se deben enviar al inversor, en
el arreglo experimental esta función la realiza la FPGA mediante listas tipo FIFO para los
vectores y tiempos, mientras que en el caso de Plecs se utilizan las macros IsSampleHit(),
NextSampleHit y CurrentTime para gestionar el envío de vectores, en la tabla (10.3) se
describe la función de estas macros.

Macro Tipo Acceso Descripción
CurrentTime double R Entrega el tiempo actual de simulación.

IsSampleHit(int i) int R Entrega 1 si se ha alcanzado el tiempo i-esimo en caso
contrario entrega 0.

NextSampleHit double R/W Especifica el próximo tiempo de ejecución de un blo-
que.

Tabla 10.3: Macros utilizadas en la simulación del sistema mediante Plecs.

La estructura del código utilizado es la siguiente:

i f ( IsSampleHit ( 0 ) )
{
/∗ Rutina de con t r o l M2PC e jecu tado cada Ts=100 [ us ] ∗/
}

i f ( IsSampleHit (0 ) | | ( IsSampleHit (1 ) && CurrentTime >= NextSampleHit ) )
{

int sequence ;
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do
{

sequence = sw_sec [ sw_index ] ;
NextSampleHit = sw_tiempo [ sw_index++];

}
while ( NextSampleHit <= CurrentTime ) ;

S_A = vec_out [v_num[ r_min ] [ sequence ] ] [ 0 ] ;
S_B = vec_out [v_num[ r_min ] [ sequence ] ] [ 1 ] ;
S_C = vec_out [v_num[ r_min ] [ sequence ] ] [ 2 ] ;

}

La rutina de control se implementa en el primer bloque if, esta sección se ejecuta cada vez
que se inicia un nuevo periodo de simulación mediante la macro IsSampleHit(int n) la que
entrega verdadero si el tiempo de simulación n-ésimo es alcanzado por el tiempo actual, en
este caso esta sección se ejecuta cada período de muestreo. Mientras que el segundo bloque se
encarga de enviar los vectores al NPC cada vez que se alcanza la duración del vector actual
mediante la expresión lógica (IsSampleHit(1) && CurrentTime >= NextSampleHit) la que
arroja verdadero cada vez que un vector alcance su duración o cuando termina un periodo de
muestreo Ts, de esta forma no es necesario enviar la duración exacta del última vector, ya que
este se aplica hasta que se alcancen los 100[µs] del periodo actual. Para controlar la duración
de aplicación de cada vector cuando se ingresa al segundo bloque se utiliza un while para
esperar la duración del vector actual, una vez que se deja de cumplir la condición del while
NextSampleHit <= CurrentTime) se envía el siguiente vector y se actualiza la duración de
su tiempo. La función de las 3 últimas instrucciones es actualizar el estado de conmutación
de cada fase del inversor NPC, el valor de S_A, S_B y S_C puede ser −1, 0, 1 donde S_X=1
corresponde al estado de conmutación P en que los 2 interruptores superiores de la fase X
conducen; S_X=0 designa el estado de conmutación O en que los 2 interruptores intermedios
conducen y S_X=-1 corresponde al estado N en que los 2 interruptores inferiores conducen.
El arreglo vec_out[][] indica el estado de conmutación de todos los vectores válidos del
inversor, mientras que el arreglo v_num[][] se utiliza para obtener la númeración del vector
seleccionado que depende de la región con error mínimo y del orden de la secuencia, de esta
manera se pueden aplicar los vectores de la región seleccionada de forma ordenada a través
de la variable sequence, se ha optado por aplicar los vectores mediante un patrón doble
simétrico.
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10.5. Secuencia de encendido y apagado del sistema ex-
perimental

Para garantizar una operación segura del sistema es necesario seguir una secuencia de
encendido y apagado determinada, de esta forma se evita que más de 2 interruptores de una
misma fase conduzcan a la vez lo que conllevaría a la destrucción de uno o más IGBTs. El
orden de encendido se describe a continuación, se asume que inicialmente ninguna tarjeta
se encuentra energizada:

1. Alimentación de la tarjeta de desarrollo, la tarjeta transmisora de fibra óptica y las
tarjetas de interfaz. Cabe recalcar que al alimentar la tarjeta de desarrollo, todos los
pines de salida de la FPGA adquieren un valor verdadero lo que es equivalente a enviar
un pulso de encendido a todos los interruptores, si el DC-Link junto con los circuitos
de control y la tarjeta receptora se encuentran energizados se produce un cortocircuito
entre los terminales de cada condensador, esta situación es altamente riesgosa por lo
que se deben tomar las precauciones para que no ocurra baja ninguna circunstancia.

2. Alimentación de la tarjeta receptora y del inversor NPC.
3. Compilación y traspaso de la rutina de control a la plataforma dSPACE dS1103, para

ello se utiliza la aplicación Command Prompt for dSPACE RCP and HIL 2014-B. En
la consola es necesario cambiar el directorio de trabajo mediante el comando cd a
la ubicación del código C de la rutina de control, posteriormente dicho programa se
compila y traspasa a la plataforma dSPACE utilizando el comando down1103. En este
punto es necesario que el DC-Link y la red eléctrica se encuentran desenergizados, ya
que al inicio del programa se determina el offset de los canales ADC. La botonera de
la FPGA debe estar apagada.

4. Energización del DC-Link y la red eléctrica a sus valores nominales utilizados para las
pruebas experimentales.

5. Inicio de la rutina de control mediante la botonera.

Mientras que para apagar el sistema experimental los pasos son los siguientes:

1. Apagar la tarjeta de desarrollo mediante la botonera, en caso de que ocurra alguna falla
de hardware o software también es necesario apagar la FPGA mediante la botonera.

2. Desenergizar el DC-Link y la red eléctrica. Para descargar los condensadores se puede
apagar el tablero de alimentación y activar momentaneamente la rutina de control.

3. Desenergizar la tarjeta receptora de fibra óptica y el circuito de control del inversor.
4. Desenergizar la tarjeta transmisora de fibra óptica, la tarjeta de desarrollo y las tarjetas

de interfaz.
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10.6. Control predictivo modulado

En el capítulo 3 se explica como calcular los ciclos de trabajo de los vectores que conforman
a la región Rj. Por otro lado, calcular los ciclos de trabajo dij como se detalla anteriormente
es equivalente a optimizar el siguiente problema de minimización (10.11).

min
dj

∑

i∈Rj

d2
ijgij

s.a.
∑

i∈Rj

dij = 1

0 ≤ dij ≤ 1

(10.11)

La función objetivo Ĝj =
∑

i∈Rj
d2
ijgij corresponde a una aproximación del error entre

el valor futuro y la referencia de las variables bajo control, cuando se aplica el conjunto de
vectores pertenecientes a la región Rj. Para derivar esta aproximación se considera un sistema
lineal y discreto, como se muestra en la ecuación (10.12). En este caso se aplica la entrada
uk durante todo el período de muestreo Ts.

xk+1 = xk + (Axk +Buk)Ts (10.12)

Sin embargo, al aplicar un conjunto de vectores cada Ts el valor futuro xk+1 se puede
aproximar mediante la ecuación (10.13). Donde uij corresponde al vector i-ésimo de la región
Rj, en este caso su tiempo de aplicación se calcula como dijTs. Al utilizar esta expresión se
asume que todos los vectores se aplican en el mismo instante inicial, lo anterior tiene validez
dado el tiempo de muestreo utilizado.

xk+1 = xk +
∑

i∈Rj

(Axk +Buij)Tsdij (10.13)

Considerando la expresión (10.13), el error al final de cada período de muestreo se calcula
como en (10.14), en este caso se utiliza la norma euclidiana al cuadrado.

Gj = ‖xk+1 − x∗k+1‖2 (10.14)

Al reemplazar (10.13) en (10.14), el error al final de cada período de muestreo se puede
calcular como en (10.17).

Gj = ‖xk +
∑

i∈Rj

(Axk +Buij)Tsdij − x∗k+1‖2 (10.15)

Gj = ‖(xk − x∗k+1)
∑

i∈Rj

dij +
∑

i∈Rj

(Axk +Buij)Tsdij‖2 (10.16)

Gj = ‖
∑

i∈Rj

((xk − x∗k+1) + (Axk +Buij)Ts)dij‖2 (10.17)
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Para simplificar la notación se define la variable aij = (xk − x∗k+1) + (Axk + Buij)Ts. Por
tanto, el error se puede expresar como en la ecuación (10.18).

Gj = ‖
∑

i∈Rj

aijdij‖2 (10.18)

Al expandir (10.18) se obtiene la expresión (10.19).

Gj =
∑

i∈Rj

‖aijdij‖2 +
∑

i6=l

〈aijdij, aljdlj〉 (10.19)

Al aplicar la desigualdad de Cauchy-Schwarz en la segunda sumatoria se puede acotar el
error como en (10.20).

Gj ≤
∑

i∈Rj

‖aijdij‖2 +
∑

i6=l

‖aijdij‖‖aljdlj‖ (10.20)

En la expresión (10.20) la segunda sumatoria es similar a la primera, para acotar Gj se
reemplaza el argumento de esta sumatoria con el máximo al cuadrado de estas 2 normas, es
decir con (max{‖aijdij‖, ‖aljdlj‖})2. Por lo tanto, algunos términos de la primera sumatoria
se adicionando más de una vez, a lo sumo algunos términos se estan sumando 3 veces. Por
otro lado, el error al aplicar el vector uij durante todo un período de muestreo se calcula
como gij = ‖aij‖2, es decir la norma al cuadrado de aij corresponde al error utilizado en la
estrategia FS-MPC.

La aproximación utilizada para calcular el error Gj se muestra en (10.21). Nótese que
minimizar esta expresión es equivalente a minimizar la función objetivo de (10.11).

Gj ≤ 3
∑

i∈Rj

‖aijdij‖2 (10.21)
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