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IMPLEMENTACION DE RECTIFICADOR MMC

El presente proyecto de tesis consiste en la implementacion de un Rectificador controlado basado
en un Convertidor Multinivel Modular (Modular Multilevel Converter en inglés). Este proyecto
se encuentra dentro del marco del proyecto FONDECYT: 1440337 “Modular Multilevel Converter
Technologies for High Power Drives” (Aplicaciones de Convertidores Modulares Multinivel para
accionamientos de alta potencia) el cual tiene por objetivo principal el estudio de estrategias de
control para Convertidores Multinivel Modulares (comunmente abreviado como MMC o M?2C por
sus siglas en inglés) en accionamientos eléctricos, lo cual es un gran desafio ya que contempla la
operacion de estos en condiciones no usuales, tales como frecuencia variable (incluyendo las bajas)
y tension variable (tanto en los lados de alterna como de continua).

La topologia propuesta en dicho proyecto es el convertidor M2C back to back, que consiste en la
conexiéon de 2 convertidores modulares por el enlace de continua, dejando los lados de alterna como
puertos de entrada y/o salida para la conexion con la méquina y la red. En una etapa anterior ya
se implement6 el conversor del lado de la méaquina, trabajo realizado Mauricio Espinoza en marco
de su doctorado y expuesto en n publicaciones. El presente trabajo de tesis pretende aportar con la
implementacién del convertidor del lado de la red para asi completar el convertidor Back to Back.

Las primeras publicaciones relacionadas con el MMC realizan un modelado por fase, el cual es mas
simple e intuitivo, no obstante, conlleva desventajas asociadas como el acople en los lazos de control,
que dificulta el diseno de los controladores y afecta a la dinamica del sistema. en los tltimos 2 anos
se han desarrollado modelos desacoplados, los cuales por medio de transformadas permiten obtener
3 subsistemas independientes. Una caracteristica del modelamiento transformado es que permite
plantear distintas estrategias de control, dependiendo de cuales flujos de potencia se utilizan para
balancear la energia entre las ramas del convertidor. Si bien algunas estrategias ya estan planteadas,
han sido aplicadas en distintas condiciones por lo que no se pueden comparar sus resultados.

Todas las estrategias obtenidas se deducen de la linealizacién del modelo del convertidor, por
lo que asumen pequenas desviaciones en torno a un punto de operacién. El principal problema de
esto es que al encenderse el convertidor los voltajes en condensadores son igual a cero, por lo que
debe realizarse un proceso de precarga para llevar los voltajes al punto de operacion. Si bien la
estrategia més popular y simple publicada es la precarga natural, esta no puede ser utilizada en este
proyecto ya que por seguridad la légica de los submoédulos se encarga de negar las acciones de control
entre los semiconductores, también se descartan los métodos que incluyen electrénica adicional en
los médulos, dejando la opcién de estudio entre las estrategias de selecciéon y precarga controlada
para este trabajo.

Los aportes realizados por este trabajo son los siguientes: primero es la construcciéon y puesta en
marcha del rectificador MMC ocupando modulaciéon PS-PWM, el cual posteriormente servird para
futuros trabajos, tanto solo como en conexién Back to Back, el segundo aporte es la implementacién
y validaciéon experimental de las posibles estrategias de control lineal en el convertidor, junto con el
analisis de sus ventajas y desventajas en operacién de rectificador.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Hipoétesis

A continuaciéon, se presentan las principales hipotesis formuladas al comienzo de este
trabajo de investigacion, el cual se enmarca en la obtencion del grado de magister en ciencias
de la ingenieria, mencién ingenieria eléctrica en la Universidad de Chile.

Es posible generar un enlace de corriente continua completamente controlable con un con-
vertidor modular multinivel con menor distorsién armoénica que la obtenida con un rectificador
clasico.

Es posible balancear los voltajes en los capacitores de un Convertidor Modular Multinivel
sin que esto afecte a los flujos de potencia a la entrada y salida de este, y a su vez es posible
también modificar los puntos de operacion en la entrada o salida sin alterar el balance de
energia interno del convertidor, es decir se puede controlar independientemente las entradas,
salidas y variables internas del convertidor.

Es posible balancear los voltajes en los condensadores de un convertidor Modular Multi-
nivel solo ocupando corrientes circulantes u ocupando estas mas la tension en modo comun,
y es posible también establecer las ventajas y desventajas de cada método.

1.2. Motivacion

Desde la propuesta original de Nabe, Takahashi y Akagi en 1980 los inversores multinivel
han ocupado un lugar muy importante tanto en la investigaciéon como en la industria, debido
a la capacidad de trabajar en sistemas con grandes flujos de potencia, disminuciéon de las
distorsiones en las redes y de las conmutaciones por semiconductor, reduccién de las varia-
ciones voltaje y disminucion (o incluso eliminacion) de los filtros de salida; a su vez estas
ventajas acarrean inconvenientes tales como el mayor uso de semiconductores y la compleji-
dad de control, esta es la razén principal por la que comercialmente los inversores multinivel



aun no han reemplazado a los inversores tradicionales en aplicaciones de baja y media po-
tencia. Dentro de las variadas topologias existentes de inversores multinivel una de las més
prometedoras es el Convertidor Modular Multinivel, ya que ocupa un nimero mas reducido
de semiconductores que otros y su modularidad facilita la implementacion y reparacion, estas
caracteristicas vuelven a este convertidor atractivo para aplicaciones de Media Tension.

Desde la aparicion del Convertidor Modular Multinivel sus principales aplicaciones han
sido para transmision de corriente continua (HVDC-Plus), patentada por Siemens, en equi-
pos de mejoramiento de calidad de energia, industria ferroviaria y accionamientos. En estos
ultimos casos se han realizado una serie de trabajos académicos e incluso Siemens ha imple-
mentado un accionamiento comercial, este interés en el MMC es debido a que posee ventajas
por sobre otras topologias multinivel, incluyendo las otras modulares. No obstante, atn fal-
tan desarrollos para mejorar el comportamiento del convertidor en diversas condiciones de
operacion y darle mayor robustez.

Debido a la relevancia que han tenido en los ultimos anos las investigaciones y aplicaciones
del Convertidor Modular Multinivel es que nace el proyecto FONDECYT: 1440337 “Modular
Multilevel Converter Technologies for High Power Drives” (Aplicaciones de Convertidores
Modulares Multinivel para accionamientos de alta potencia). Dentro de las tecnologias afines
a este convertidor una de las mas atractivas es la conexion de dos MMC a través del puerto
de continua, llamada cominmente por su nombre en inglés Back to Back. Esta configuracion
permite conectar el accionamiento a una fuente trifasica de frecuencia fija y a la vez alimentar
al motor con tensiones de amplitud, frecuencia y fase variable.

Al momento de comenzar este trabajo, en el laboratorio de Electronica de potencia de la
Universidad de Chile ya se encontraba implementado un accionamiento con un MMC, trabajo
realizado por el alumno de doctorado Mauricio Espinoza Bolanos, cuyos resultados han sido
expuestos en 5 publicaciones, sin embargo, no se ha podido validar experimentalmente la
conexion Back to Back ya que no existia un segundo MMC que opere como rectificador
controlado, limitando de esta forma la operacion del MMC del lado de la maquina.

Si bien la operacién del MMC como inversor ha sido ampliamente estudiada, no ha habido
esfuerzos tan grandes en las aplicaciones como rectificador, a su vez en las tdltimas investi-
gaciones se ha avanzado bastante en el modelamiento del MMC, demostrando que existen
diversas formas de poder controlarlo, pero todas estas publicaciones han basado su anélisis
en la operaciéon como inversor, dejando un vacio en la operaciéon en modo rectificador que
este trabajo pretende rellenar.

1.3. Objetivos

El objetivo principal de esta tesis es disenar e implementar un Convertidor Modular Mul-
tinivel que opere en modo rectificador y sea capaz de alimentar una carga de prueba con
corrientes o voltajes controlados.

Los objetivos secundarios de esta tesis son los siguientes:



e Disenar y simular una estrategia de control para los Voltajes de los condensadores
basada exclusivamente en el uso de corrientes circulantes.

e Disenar y simular una estrategia de control para los voltajes de los condensadores
basada en el uso de corrientes circulantes y voltaje en modo comn.

e Disenar una estrategia de control que permita equilibrar la energfa total del convertidor
de acuerdo a sus requerimientos.

e Disenar una estrategia de control que permita controlar la corriente de salida del con-
vertidor o generar un voltaje manipulable.

e Programar la modulacion y la adquisicion de datos en una plataforma FPGA PROASIC
3.

e Implementar el Rectificador modular multinivel en el laboratorio de Electronica de
potencia en la Universidad de Chile y validar las estrategias de control disenadas.

e Comparar las estrategias de precarga y control y determinar cuales son las méas idénea
para esta aplicacion.

1.4. Alcances

En la primera etapa de esta tesis se trabaja en base a simulaciones con el software PLECs,
mientras que para el disenio de los controladores se utiliza el software MATLAB con las
herramientas de control. En la segunda etapa se realiza la construccion fisica del convertidor
y la programacion de las tarjetas FPGA y DSP. En la ultima etapa se realizan pruebas con
las distintas estrategias de precarga y control en el convertidor.

El convertidor a utilizar consiste en un convertidor modular multinivel de 2 celdas por
grupo, sumando un total de 12 celdas en él. Cada celda esta compuesta por un convertidor de
medio puente H conectado a un capacitor de 4700(;F"), por medio de transistores MOSFET
con diodo anti paralelo. Las fases contienen ademés de los médulos una inductancia de 5
(mH) para la limitacion de corriente por ellas. La plataforma de control consiste en 1 modulo
DSP mas 2 tarjetas FPGA y una tarjeta HPI mediante la cual se conecta a un Laptop Host,
el cual por medio del software MATLAB envia los comandos necesarios para ejecutar las
pruebas.

Externamente el sistema se conecta a una red trifasica de 3 hilos por medio de un trans-
formador VARIAC de 20(A) y 415(V) y en el lado de continua se encuentra una carga
resistiva-inductiva compuesta por una inductancia de 2.5 (mH) en serie con un arreglo de
resistencias en paralelo que pueden tomar valores desde 8 (£2) hasta 220(€2).

Las estrategias de control utilizadas provienen del modelamiento a pequena senal del
sistema, ocupandose finalmente controladores lineales del tipo proporcional, proporcional-
integral o proporcional-resonante dependiendo de la naturaleza de la referencia. Controles no
lineales, tales como histéresis o predictivo no se consideran en esta tesis.



1.5. Metodologia

En la primera etapa del proyecto se realiza un estado del arte, en donde se expone la
historia del desarrollo del convertidor modular multinivel, asi como también los distintos
modelos planteados y estrategias de control derivados de estos.

En la segunda etapa se realiza el modelamiento del sistema en base a las transformadas
que mejor se adecuan para ello, y luego, en base al modelo realizado se disenan distintas
estrategias de control, diferenciadas de acuerdo con los flujos de potencia que manipulan.
Posteriormente estas estrategias son simuladas en el software PLECs y analizadas, para
estas simulaciones se utilizan c6digos en C, de esta forma se obtiene un comportamiento del
controlador més cercano al real.

En la tercera etapa se implementa el rectificador modular multinivel y se validan experi-
mentalmente las estrategias simuladas anteriormente, comparandolas entre si y determinando
cuales operan de mejor manera en régimen rectificador.

1.6. Estructura

Esta tesis se encuentra estructurada en 6 capitulos, que en resumen consisten en lo si-
guiente:

En el capitulo 1 se presenta una introducciéon, mostrando la hipoétesis del estudio, la
motivacion del trabajo, se detallan los objetivos, alcances y se expone la metodologia utilizada
para completarlos y corroborar la hipotesis propuesta.

En el capitulo 2 se presenta un estado del arte, en el cual se define que es un convertidor
modular multinivel, sus origenes y caracteristicas. Junto con ello se presentan distintas formas
de modelamiento realizadas hasta la fecha por otros autores y las estrategias de control
publicadas hasta la fecha.

En el capitulo 3 se realiza el modelado matemético del rectificador modular multinivel
a implementar, el planteamiento de las estrategias de control a utilizar y el diseno de los
controladores.

En el capitulo 4 se presentan resultados y analisis de las estrategias de precarga y control
a nivel de simulacién, ocupando el software PLECs.

En el capitulo 5 se presenta el sistema experimental montado en laboratorio, detallan-
do sus componentes y la forma de construccién, posteriormente se presenta la validacion
experimental de las estrategias de control disenadas y un analisis de sus resultados.

En el capitulo 6 se presentan las conclusiones obtenidas luego de realizar la validacion
experimental del rectificador modular multinivel.



Capitulo 2

Estado del arte

2.1. Antecedentes del MMC

La aparicion formal del Convertidor Modular Multinivel (Modular Multilevel Converter,
MMC o M2(C') se produce cuando Marquardt propone esta topologia en 2003 [19]. Si bien ya
se habian publicado otras topologias de inversores multinivel desde 1970 , ésta revoluciono el
area debido a que al ser de tipo modular posibilita la implementaciéon de convertidores con
un alto ntimero de niveles sin elevar drasticamente los costos y la complejidad de operacion,
tal como ocurre con las topologias clésicas de convertidores multinivel desarrolladas con
anterioridad . Debido a estas razones es que varias companias han utilizado este convertidor,
o variantes del mismo, en aplicaciones para areas como transmision de energia por corriente
continua (HVDC), accionamientos (Drivers), equipos de almacenamiento y administracion de
energia (STATCOMs, BESS), conexion de plantas generadoras renovables (eolicas, solares,
maremotrices,etc. ).

Aunque formalmente se acepta como punto de partida para las investigaciones del M?2C
el trabajo de Marquardt en 2003 , los antecedentes de ésta topologia se pueden rastrear a la
patente de Mcurry en 1971 [2.1] y posteriormente a los de Alesina y Ventura en 1981 | estos
trabajos definen por primera vez la idea de convertidores modulares en cascada, pero, debido
a la tecnologia existente en la época, se quedan en una definiciéon tedrica. El siguiente paso
se produce en 1990, cuando Marchesoni y Mazzucchelli desarrollan un convertidor modular
cascada compuesto por convertidores de puente completo (también conocido como puente H)
para aplicaciones en estabilizacion de plasma y accionamiento[I8|, para polarizar los puentes
H ocupan un transformador con doble secundario conectado en estrella-delta, més rectifica-
dores trifasicos por cada puente H. Siguiendo este camino aparece el trabajo realizado por
Hammond para Robicon (actualmente parte de Siemens), que es el primer convertidor mo-
dular cascada comercial, en donde se utiliza un transformador multidevanado y 3 a 5 puentes
por fase, a diferencia de los 2 utilizados por Marchessoni y Mazzuccheli, estos cambios logran
incrementar la cantidad de niveles hasta 11, pero aumenta el tamano y la potencia del trans-
formador, siendo este un gran problema, ya que los transformadores suelen ser los elementos
més pesados, voluminosos y caros en los convertidores. La solucion a esta problematica apa-
rece con los trabajos de Lai y Peng [23], en donde prescinden de transformadores o cualquier
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Figura 2.1: Antecedentes del M?C

otra fuente de alimentacién externa para los condensadores de puentes H, para evitar que el
voltaje en los condensadores varié se limita su utilizaciéon para aplicaciones en compensacion
de reactivos (STATCOMs). Finalmente, hace su aparicién el M?C postulado por Marquardt

9.

El M2C consiste en un convertidor que transfiere energia entre un puerto trifasico y
otro de corriente continua [9], tal como puede verse en la figura , se utiliza la palabra
convertidor, en detrimento de los términos inversor y rectificador debido a que el sentido
de la transferencia puede ser bidireccional, dependiendo unicamente de los requerimientos
demandados por los sistemas acoplados a sus puertos. El convertidor se encuentra conformado
por 2 mallas estrellas conectadas a la misma red trifasica, de tal forma que cada fase se
encuentra acoplada a 2 ramas de mallas distintas, formando otra estructura llamada pierna.
A su vez, cada rama consiste en un arreglo serie de médulos junto a una inductancia serie
cuyo proposito es limitar la corriente que circula por rama y soportar las diferencias de
tension entre los moédulos y el voltaje externo al que es sometida la rama. La funciéon del
modulo consiste en almacenar energia y entregar un voltaje en sus terminales, para ello ocupa
condensadores flotantes, es decir, que no obtienen energia por otras fuentes que no sean los
terminales de salida del modulo. Segin las revisiones realizadas en [13] y [2] existen cerca de 11
topologias distintas para implementar modulos, de estas la mas basica corresponde al moédulo
de medip puente, que consiste en 1 condensador flotante y de 2 dispositivos semiconductores
con diodos volantes, tal como puede verse en la ﬁgura (a), si se compara a este modulo con
los moédulos de puente completo utilizados para las topologias antecedentes del M2C' (figura
(a)), puede verse que el medio puente utiliza la mitad de semiconductores, simplificando
el diseno y reduciendo costos de implementacion.
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Figura 2.2: Estructuras de conformaciéon para convertidores modulares

La operacion de los moédulos consta de los siguientes estados, descritos graficamente en la

figura 2.3

1. Conexion: Los terminales positivos y negativos del condensador son conectados a sus
pares en la salida, por lo que el voltaje en ésta ultima es:

Vo = U¢ (2.1)

En estas condiciones, si una corriente ingresa al modulo circulara por el condensador
flotante y con ello variara su nivel energético de la siguiente manera:

dWe _ lcd_v(/%
dt 27 dt

’Uoi = (22)
En se evidencia que las variaciones de energia en el médulo causadas por la circu-
laciéon de corriente se manifiestan como variaciones de voltaje en el condensador. Para
implementar éste estado T debe estar encendido y 75 apagado.

2. Desconectado: En este estado los terminales de salida se cortocircuitan, por lo que el

voltaje en ella es nulo:
Vo = 0 (23)

Tampoco existe corriente circulando por el condensador, por lo tanto su variacién de
energia es nula y el voltaje se mantiene constante.

dW, 1 _dVZ

0=—2=-0c—¢

dt 2 dt

(2.4)

Para implementar éste estado 7T, debe estar encendido y T apagado.

3. Bloqueado: En este estado todos los dispositivos se encuentran apagados, forzando la
circulacién de corriente por los diodos volantes, si ésta es positiva entonces lo hara por
D y el condensador flotante, sintetizando un voltaje vc e incrementando su energia
de acuerdo a por otro lado, si la corriente es negativa circulard solo por Dy y
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Figura 2.3: Estados de operacion del Modulo Medio Puente (La flechas azules indican el
sentido de la corriente, mientras que las flechas rojas indican carga o descarga del capacitor)

no afectara al condensador, manteniendo su nivel energético de acuerdo a [2.4] Este
estado es utilizado normalmente para realizar la precarga de los condensadores o como
respuesta a fallas.

4. Cortocircuito: Si 77 y T, se encuentran encendidos simultaneamente el condensador
serd cortocircuitado por ellos, siendo un estado prohibido. Usualmente, para evitar ésto
la acciéon de control en Th se encuentra negada respecto a T, reduciendo los grados de
libertad a 1 e imposibilitando también el estado de bloqueo.

Se pueden realizar las siguientes afirmaciones acerca de los modulos:

1. En operacién normal el modulo soélo transita entre los estados de conexiéon y descone-
xion, por lo que describiéndolos a ellos se puede caracterizar la operacion.

2. Es unipolar, ya que vy permanece con la misma polaridad en todos los estados de
operacion.

3. Conduce en ambos sentidos, y considerando que es unipolar, entonces opera en los
cuadrantes [ y IV.

Existe una forma alternativa del M?C compuesta por moédulos de puente completo, éste
ultimo es capaz de sintetizar voltajes negativos y operar en los 4 cuadrantes, pero a costa
de duplicar los dispositivos utilizados y con ello las perdidas por conduccién y conmutacion.
Para poder diferenciar entre ambos tipos de M?C Akagi propone en [3] nombres alterna-
tivos basados en una nomenclatura descriptiva de 4 letras, al M2?C con medios puentes lo
denomina "Doble Estrella Celda Trocadora"(Double Star Chopper Cells DSCC'), mientras
que al M2C' con puentes completos lo denomina "Doble Estrella Celda Puente"(Double Star
Bridge Cells DSBC'). Un aspecto atractivo en la nomenclatura de Akagi es que no utiliza los
términos modular y multinivel, los cuales pueden aplicarse tanto al convertidor M?C como
a los convertidores de la figura [2.1] y a otras topologias, ademaés, esta nomenclatura permite
clasificar a todos esos convertidores en funciéon de su topologia y constitucion. A pesar de sus
ventajas, en la literatura atin es méas comtn el nombre M2C que los de DSCC y DSBC,
por lo que en éste trabajo se ocupa el nombre de M2C' en forma general y solo se ocuparan
los nombres DSCC' y DSBC para ocasiones en que se quiera diferenciar entre ambos.



Figura 2.4: M?C en estado estable

2.2. Principios de Operacion

Para caracterizar la sintesis de voltaje del médulo se pueden juntar las ecuaciones y
de la siguiente forma:
Vo = SiVc (2.5)

En donde s; es una variable de conmutaciéon que obtiene el valor de 1 en conexién directa y 0
en desconexion. Aplicando el mismo procedimiento para el balance energético, al juntar [2.2]

2.4] y [2.5] se obtiene:
C 1 dvd
svel = =C—=
T2

Considerando que cada modulo sintetiza un voltaje dado por [2.5] entonces al aplicar la ley
de voltajes de Kirchhoff a lo largo de la rama resulta:

N N
VUrama = E Vi = E SiUci (27)
i=1 i=1

Al comparar y se evidencia la principal problematica de operacién en el M2C, ya
que tanto la sintesis de voltaje por ramas como el balance energético en los moédulos son
manipulados unicamente por la variable de conmutacion s;, por lo que la seleccion de sus
valores para los distintos modulos se vuelve bastante compleja.

(2.6)

En operacion estable se puede asumir que la red es simétrica y sin contenido arménico,
por lo que sus voltajes por fase estan descritos de la siguiente forma:

vj = V cos(wt + ¢;) para todo j = a,b,c. (2.8)

En donde ¢, = 0, ¢, = 2?”, e = —%’T. También se puede asumir que la corriente de red es
sinusoidal pura de la siguiente forma:

i; = I cos(wt + ¢; + ¢) para todo j = a,b,c. (2.9)

En donde ¢ corresponde al angulo de desfase, tal como se puede ver en la esquina inferior
derecha de la figura [2.4] en donde se detallan los voltajes y corrientes en la fase a.
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Despreciando las caidas de voltaje en las inductancias se pueden encontrar las siguientes
relaciones entre las tensiones a lo largo de cada pierna:

E
vf’N =3 Fv; paratodo j =a,b,c. (2.10)
En [2.10] se encuentra que cada rama debe soportar la mitad de tension del lado de continua
mas todo el voltaje de la fase correspondiente. Si se considera que en el M2C DSCC las
ramas solo pueden sintetizar voltajes positivos, entonces, a partir de [2.10] se obtienen las
siguientes desigualdades

E
SV SNV (2.11)

E>2V (2.12)

Por otro lado, en el M?C DSBC las ramas si pueden sintetizar voltajes negativos, por lo
que las desigualdades 2.11] y [2.12] se convierten en:

E
% +V <NV (2.13)

Las desigualdades y muestran la principal diferencia entre los 2 tipos de M2C,
mientras que en el DSCC la tension E debe ser positiva y mayor al voltaje punta-punta de
la red, en el DSBC la tension E puede adquirir valores positivos, negativos o incluso 0(V'),
facultando la operacion como convertidor 1¢/3¢ o DC'/3¢, a diferencia del DSCC' que solo
puede operar de la ultima forma y con valores de E que satisfagan las restricciones y
. Las ventajas operativas del DSBC' como convertidor DC'/3¢ se evidencian cuando en
el lado DC' se encuentran fuentes de generacién no convencionales (fotovoltaicas) o cuando
existen fallas de cortocircuito, en estos casos el DSBC puede mitigar corrientes sintetizando
en sus ramas voltajes negativos, en cambio, el DSCC no tiene otra opcién mas que operar los
modulos en bloqueo, dejando la conduccién en forma no controlada por los diodos volantes.
Por otro lado, los costos de implementacion y operacion del DSBC son muy superiores a los

del DSCC' debido al tipo de médulo utilizado.

Asumiendo que la corriente por el puerto DC es continua pura y de magnitud if’, al
aplicar la ley de corrientes de Kirchhoff y principio de superposicion se obtienen las siguientes

corrientes por ramas
P

ity = % + % para todo j = a, b, ¢ (2.14)

En se evidencia que cada rama soporta un tercio de la corriente del puerto continuo mas
la mitad proporcionada por cada fase correspondiente. En resumen, las corrientes y voltajes
de cada rama poseen una componente continua del mismo signo en todo el convertidor y otra
componente alterna cuyo signo es opuesto para cada malla.

Normalizando respecto a la tension del puerto DC E y reemplazando en se ob-
tienen los indices de insercion, cuyo valor oscila entre 0 y 1 e indican la fraccion de modulos
insertados por rama o también el ciclo de trabajo medio en los médulos de la rama:

1 F my cos(wt + ¢;)
B 2

m; (1)

i para todo j = a,b,c (2.15)
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En donde m, corresponde al indice de modulacién en voltaje que indica la relacion de trans-
formacion del convertidor:

2V
T E
También se puede definir la relacion entre el voltaje total disponible por rama y la tension
del enlace de continua como el indice de modulaciéon en voltaje continuo mg, cuyo valor se
encuentra definido entre 0 y 1.

my (2.16)

Nug,
E

Notese que los indices de modulacion en voltaje y continuo tiene un valor fijo para un punto
de operacion determinado, mientras que para la misma condiciéon los indices de insercién son
funciones dependientes del tiempo.

mg =

(2.17)

Las expresiones [2.16] [2.17] 2.11] y 2.12] se pueden juntar para formar la siguiente restriccion
de operacion:

min(2mg —1,1) > m, >0 (2.18)

La restriccion 2.1§ indica que el indice de modulacion en voltaje m,, puede alcanzar su valor
méaximo de 1 cuando el voltaje del puerto DC E' es igual a la tension disponible por rama
Nuvg, en caso que el voltaje del puerto DC supere dicho valor, el término 2mpg — 1 provocara
que el indice de modulacién no pueda alcanzar el valor maximo, mientras que para valores de
voltaje DC menores el indice si podra ser igual a 1, pero con valores de tension reducidos. En
régimen permanente, la potencia media en el lado AC del convertidor se puede de la siguiente
manera:

P, = gVI cos(¢) (2.19)

A su vez, en el lado de continua la potencia corresponde a:
Py. = Ei" (2.20)

Igualando y se obtiene el balance energético del M2C, de donde se puede obtener
la siguiente relacion

m,m; cos(P) = 2 (2.21)

En donde m; corresponde al indice de modulacion en corriente descrito de la siguiente forma:
31

=== 2.22

Si se pone atencién en y se considera que m, varia entre 0 y 1, entonces el indice de
modulacién en corriente varfa entre 2 a infinito, esto implica que cuando el M2C opera como
inversor lo hace en forma reductora de voltaje y elevadora de corriente, mientras que cuando
opera como rectificador eleva voltaje y reduce corriente.

Al aplicar balance energético por cada rama del convertidor y considerando los valores de
voltajes y corrientes por ramas descritos en las ecuaciones se obtiene la siguiente
expresion para la potencia disipada por rama:

pf’N ~ L1V cos(¢) — Ei” F 1EI cos(wet+¢) iV cos(wet)— 211V cos(2wet+¢)  (2.23)

En la figura se detallan los flujos de potencia a lo largo de una pierna del M?C, en el
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Figura 2.5: Amplitudes de las oscilaciones en voltaje de capacitores

lado izquierdo de la pierna detallada se encuentran los flujos de potencia correspondientes
a los 2 primeros términos de [2.23] al compararlos con las ecuaciones y se puede
ver que ambos flujos corresponden a un sexto de las potencias entrantes y salientes del
convertidor, lo cual es razonable ya que en estado estacionario la potencia debe repartirse
en forma simétrica a lo largo del convertidor, ademas, al considerar balance energético éstos
componentes deben anularse entre si, tal como lo indican las flechas en la figura [2.5] Segun
los 3 ultimos términos estan descritos por funciones de media 0, por lo que se pueden
asociar a oscilaciones de energia en el convertidor, los términos tercero y cuarto se originan por
interacciones cruzadas entre los componentes continuos y alternos de las corrientes y voltajes
de ambos puertos, segtn [2.23] sus polaridades son inversas para ramas positivas o negativas,
por lo que corresponden a flujos de potencia entre ellas, por otro lado, el dltimo término de
[2.23] corresponde a la componente de doble frecuencia del lado de alterna y se reparte entre
las mallas positivas y negativas con la misma polaridad, por lo que puede entenderse como
un flujo de potencia a lo largo de las piernas. Segun la ecuacion [2.6] el voltaje en capacitores
se vera afectado por estas oscilaciones, si se asume que todos se encuentran cercano al punto
de operacion v, entonces se puede linealizar y con ello obtener las oscilaciones en voltaje
de la siguiente forma:

Oc; A CLUC L[ (A (my, @) sin(wet + @ + @p(my, @) + 3 sin(2wet + ¢ + @) (2.24)
En donde:
X 2 —dm} 2+4
Ag(my, ¢) = vmg cos() mvm cos(?) (2.25)
¢5(my, §) = tan™" (5727 tan(¢)) (2.26)

En la figura a) se encuentran las amplitudes de ambas oscilaciones para diversas
condiciones, encontrandose que la amplitud fundamental siempre es mayor a la de segundo
armoénico, e incluso para rangos bajos de m, éste ultimo puede considerarse despreciable.
Segun [2.24] ambas amplitudes son inversamente proporcionales a la frecuencia, por lo que si
ésta disminuye hasta 0 creceran infinitamente, tal como puede verse en la figura b), ésta
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Figura 2.6: Amplitudes de las oscilaciones en voltaje de capacitores

condicién desfavorable se alcanza en aplicaciones de accionamientos, en donde la frecuencia
es variable y dependiente de la velocidad, necesitando métodos de mitigacion que logren
disminuir la amplitud de las oscilaciones, por otro lado, para convertidores conectados a una
red la mitigacion no es necesaria ya que la frecuencia es constante.

2.3. Aplicaciones del M*C

Desde su invencién el M2C ha sido utilizado en numerosas aplicaciones, tanto de tipo
académicas como industriales, los 2 tipos mas importantes corresponden a accionamientos y
conexiones a redes de media o alta tension:

e Accionamientos: Como el M?2C no necesita filtros de salida y utiliza dispositivos de
tension nominal % veces menor que la del enlace DC, se vuelve altamente atractivo
para accionamientos de media tension. Usualmente éstas aplicaciones trabajan con 2
convertidores, uno encargado de alimentar y controlar a la maquina y el otro encargado
de recibir alimentacion desde la red de media tensién, encontrandose ambos conectados
por el lado de continua. En el caso del convertidor acoplado a la maquina debe ser un
M?C, pero el del lado de la red puede implementarse con otro M?C' o con un rectificador
de 12 pulsos, la gran diferencia entre ellos radica en que el ultimo no puede devolver
energia a la red, lo que imposibilita el frenado regenerativo [15].

Comercialmente existen 2 modelos, desarrollados por SIEMENS [25] y BENSHAW [6],
el SINAMICS SM120 cuenta con 4 convertidores internamente, para conexiéon a la red
puede utilizar un M2C de 6 moédulos por rama o un rectificador de 12 pulsos, mientras
que para el convertidor conectado a la maquina puede utilizar otro M2C o un NPC,

tal como se ve en la figura[2.7] Opera con potencias entre 6-13.7 MVA y voltajes entre
3.3-7.2 kV.

13



DFE M2c

M2C NPC

INVERTER
Secondary Windings

ququququququ
MMMMM

Figura 2.7: Accionamientos comerciales de M2C'

El modelo ML 3000 V de BENSHAW [6] posee un M2C de 3 médulos por rama conec-
tado a la maquina y un rectificador de 12 pulsos con transformador conectado a la red,
con lo que logra aislacion galvanica y reduccion del voltaje en modo comin transmitido
a la red. Opera con potencias entre 0.224-7.466 MVA y voltajes entre 2.3-6.6 kV.

Las principales complejidades de operacion en las aplicaciones de accionamientos con-
sisten en la mitigacion de las oscilaciones de voltaje en los condensadores flotantes.

Transmision en corriente continua (HVDC):

Debido a que los voltajes nominales y frecuencias de operacion en los dispositivos son
inversamente proporcionales a la cantidad de niveles, el M?C' es altamente atractivo
para aplicaciones en transmision de energia en corriente continua (HVDC) | siendo el
modelo HVDC Plus de SIEMENS la primera aplicaciéon comercial de este convertidor
[7], inauguréandose con el proyecto Trans-bay que conect6 los sistemas eléctricos de San
Francisco y Pittsburgh en 2010 con un enlace de 200 £V y potencia nominal de 400
MW.

Ademas de SIEMENS, otras 3 compainias han desarrollado modelos comerciales del
M?C para HVDC, estos son el HVDC Light Gen.4 de ABB [I], el HVDC Flexible
de C-EPRI y el HVDC Maxsine de ALSTOM [5], éste ultimo ocupa una variante del
DSBC conocida como Convertidor de Brazo Alternativo AAC. La tendencia en los
ultimos anos es a incrementar los voltajes de enlace, las potencias nominales y las
distancias a transmitir, llegando a los 2x1000 MW a 300 £V del HVDC Plus INELEF
y a la distancia de 260 km del Maxsine en Sydvastlanken.

La transmision en HVDC puede utilizarse no solo para transmitir energia entre 2 sis-
temas distintos, también se han desarrollado acoples multiples que permiten conectar
varios sistemas a un enlace de continua, avances en esta linea han desarrollado C-EPRI
con el HVDC Flexible que conecta a 5 redes en Zhouzhang y el de CSG que acopla
3 redes en Nanao. Otra area importante en donde se utiliza HVDC con M2C' es en
conexion de granjas edlicas en alta mar, hasta el momento HVDC Plus es el modelo
mas popular, siendo utilizado en las granjas Sylwin-1, Helwin-1, Helwin-2, Borwin-2 y
Borwin-3, lo sigue el modelo HVDC Light Gen.4 con las granjas Borwin-1, Dolwin-1
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Figura 2.8: Versiones comerciales del M2C para HVDC

y Dolwin-2, mientras que el modelo Maxsine se encuentra en la granja Dolwin-3 y el
HVDC-Flexible en Nanhui.

La principal complejidad de operacion en las aplicaciones de HVDC consisten en la
repuesta a cortocircuitos, ya que, como se vio en el analisis de la operaciéon en modo
estable, el DSCC' no puede mitigar las corrientes de cortocircuito, en respuesta a ello
se han propuesto diversas tipos de médulos y estrategias de mitigacion para corrientes
de falla.

Calidad de servicio:

En [17] se postula la utilizaciéon del M?C como compensador de reactivos STATCOM,
demostrando que es capaz de operar con cargas no lineales y redes desbalanceadas, a

pesar de ello, todavia no existe una versién comercial del M2?C STATCOM, siendo lo
mas parecido los SVC Plus de SIEMENS basados en el convertidor Simple-Delta [4].

CSG ha postulado la utilizacion del M2C como acondicionador unificado (UPQC) capaz
de efectuar compensacion serie y paralela al mismo tiempo para ello cuentan con 2 M?2C
en conexion BT B, el encargado de realizar compensacién serie se conecta a la red por
medio de un transformador y se encarga de regular las caidas de voltaje, por otro lado
el M2C encargado de la compensacion paralela no ocupa transformador y se encarga
de reducir armoénicos y mejorar el factor de potencia.
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Capitulo 3

Modelado del M2C

3.1. Modelado del M?2C

Desde la invencién del M?2C' se han desarrollado 2 enfoques distintos para modelar su
comportamiento, estos corresponden al modelado por fases y mediante transformadas. El
primero es mas natural, ya que se aplica directamente sobre las fases o mallas del M?2C, pero
posee desventajas asociadas al hecho de que los voltajes y corrientes del M?2C se encuentran
acopladas. Los modelos transformados buscan desacoplar las variables mediante transforma-
das que produzcan una serie de modelos mas simples e independientes entre ellos. Tanto el
enfoque por fases como el transformado generan modelos separados de corriente-voltaje o
voltaje-potencia, el primero se basa en la aplicacion de las leyes de Kirchhoff sobre las mallas
del M?C, mientras que el segundo se basa en el balance energético de los condensadores
flotantes.

3.1.1. Modelado de médulos y ramas

Si se asume que la dinamica del voltaje en el condensador de cada moédulo es mucho
mas lenta que los tiempos de conmutacion en los dispositivos semiconductores, se puede
aproximar el voltaje instantaneo a la salida del médulo por su valor medio en torno al
tiempo de conmutacion, por lo que la ecuacion se convierte en [10]:

viI;’N ~ ES’NUg’jN para todo j = a,b,c. yi=1...N (3.1)
1 (T
EE’N = T/ si};’N(t)dt para todo j = a,b,c. yi=1...N (3.2)
0

La variable .§5’N descrita en es llamada ciclo de trabajo, y corresponde a la fracciéon del
periodo de conmutaciéon en que el moédulo se encuentra conectado, tal como puede verse en
la figura [3.1] Al observar la ecuacion se vuelve sugerente modelar al médulo como una
fuente controlada de voltaje, cuyo valor esta dado por EE’NUg’JN, tal como puede verse en la

figura [3.1] Si bien el modelado por fuente controlada permite conocer el voltaje sintetizado
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Modulo Modelo VI Modelo PV
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’] vij’-N é

X

Figura 3.1: Modelo del médulo

por el modulo de una forma simple, no entrega informacion acerca de la dindmica del voltaje
en el condensador, la cual esta dada por [2.6] si se considera también que ésta dindmica es
mas lenta que los tiempos de conmutacion, entonces [2.6] se convierte en:

1 . d
veijlj A EC’ijEv%ij para todo j =a,b,c.yi=1..N (3.3)
C
Cij = = para todo j = a,b,c. yi=1...N (3.4)
ij

La ecuacion puede interpretarse como el balance energético de un capacitor con capa-
citancia Cj; alimentado por una fuente de corriente controlada ij, tal como puede verse en
la figura [3.1} Al linealizar [3.3] en torno a un punto de operacion v, se obtiene la siguiente
ecuacion:

d
Veigl; A C’ijvg&vmj para todo j =a,b,c. yi=1..N (3.5)

Los modelos descritos por y relacionan el flujo de potencia con el voltaje de capacitor
en cada modulo, por lo que ambos son conocidos como modelos potencia-voltaje o PV'.

Al reemplazar [3.1] en [2.7] se obtiene el voltaje sintetizado por rama de la siguiente forma:

N N
0< vf’N = .§§’Nvg’iéy < ng’iév para todo j = a,b,c. yi=1...N (3.6)
i=1 i=1
PN PN _ PN PN . .
0<v;"" =m;" vy, <wvg; paratodo j=a,bcyi=1.N (3.7)

Las ecuaciones y indican que el voltaje maximo a sintetizar por ramas corresponde
a la suma de los voltajes en todos los condensadores de sus modulos, si estos son iguales
a v, entonces las ecuaciones [3.6] y [3.7] se convierten en las restricciones de operacion vistas
en y 212 Como las ecuaciones [3.1] y [3.7] poseen la misma forma, entonces es factible
modelar las ramas mediante fuentes de voltaje controladas, en donde el indice de insercion
mj"N en cumple el mismo rol de ganancia que el ciclo de trabajo s;; en , pero no
poseen la misma interpretacion fisica, ya que el ciclo de trabajo alude al tiempo en el cual
se encuentra conectado el moédulo dentro de un periodo, mientras que el indice de insercion
puede interpretarse como la fraccion de modulos insertados por rama. En la figura [3.2] puede
verse el modelo aproximado por rama.
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Modelo VI Modelo PV

@

Figura 3.2: Modelo de rama

Aplicando balance energético en la rama, se obtiene el siguiente modelo PV :

1 . d
Vel & écj&v%j para todo j = a, b, c. (3.8)
C
C; = — para todo j = a, b, c. (3.9)
m;

Similar al caso del médulo, la ecuacion sugiere modelar el balance energético de la rama
como una fuente de corriente dependiente con un condensador equivalente Cj. Si se asume
que los voltajes de capacitores en toda la rama se encuentran cercano a un punto de operacion
g, entonces [3.8) se puede linealizar de la siguiente forma:

d
Vel R ijgEij para todo j = a, b, c. (3.10)

3.1.2. Modelado por fase del M?C

La forma maés natural de realizar el modelado del M?2C es ocupando los flujos de potencia
y las corrientes que circulan por cada fase del convertidor [I0]. La dindmica de corrientes
por rama puede encontrarse al aplicar la ley de Kirchhoff en voltajes, encontrando que las
variaciones en corriente dependen de las tensiones por puertos y del voltaje sintetizado por
rama, tal como se ve en [3.1]]:

dif E  px .
Tl +wv;"" £wv; paratodo j=a,b,c. (3.11)

Las corrientes por puertos pueden definirse al aplicar la ley de Kirchhoff en corrientes a todos
los nodos del convertidor, resultando en

T N L (3.12)
i = if — ijv para todo j = a, b, c. (3.13)
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Figura 3.3: Modelo por fase del M2C

La ecuacion [2.14] que describe el comportamiento de las corrientes en estado estacionario,
puede ser escrita mediante la siguiente forma:

if’N = j:% + ijE para todo j = a, b, c. (3.14)
En donde :
i+ iy
i7 = % para todo j = a, b, c. (3.15)

Segiin la corriente i; que entra por el nodo j se reparte en forma simétrica y con sentido
opuesto entre las ramas P y N, indicandose también con las flechas de color rojo en la figura
B.3] por lo que puede considerarse como corriente en modo diferencial. La ecuacion define
otra componente comun entre ambas ramas, representada por aros azules en la figura|3.3| al
comparar las ecuaciones y puede verse que en estado estacionario y con la correcta
operacion de los controladores, la corriente en modo comin debe ser igual a un tercio de la
corriente del puerto DC i” (representada con flechas verdes en la figura , pero en forma
general puede describirse de la siguiente forma:

iP

iy =3 +icc; paratodo j =a,b,c. (3.16)

En donde icc; corresponde a un componente de la corriente en modo comun que circula a
través de la pierna y no se manifiesta en los puertos externos, representada por la flecha
purpura en la figura (notese que las flechas de corrientes % Y icej en ﬁ se encuentran
dentro de los aros ij ). En la literatura existe alguna ambigiiedad acerca del nombre de
iccj, ya que algunos autores la denominan corriente circulante [I0], por otro lado, otros
autores ocupan este tiltimo nombre para 1]2 [12], para entender mejor la relacion entre ambos
componentes se debe ocupar la transformacion 50 conservativa en amplitud de la siguiente
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forma:

iy =27 — iy — LY (3.17)

i5 = 750 — 1) (3.18)

iy =10+, +1i2) (3.19)

(3.20)

Desarrollando [3.17] [3.18] y [3.19 se obtienen :

i = Zicca — Zices — Zoce = icca (3.21)

if? = %iCCb — %iCCc = lccp (3.22)

iy = 11" (3.23)

(3.24)

Las ecuaciones [3.21] y [3.22] demuestran que las corrientes circulantes icc; corresponden a las
componentes en los ejes a3 de la corriente en modo comun i*, a su vez, la ecuacién m
demuestra que la corriente del puerto continuo i’ corresponde a la componente del eje 0 de
i*, con esta definicién de corrientes en modo comin y circulantes se engloban las definiciones
clasicas de corrientes circulantes. Reemplazando|3.13|y|3.15/en |3.11|se obtienen las dinamicas
de corrientes por fase y en modo comiin de la siguiente forma:

di;

i vjA +2v; paratodo j = a,b,c. (3.25)
L% = —g - vjz para todo j = a, b, c. (3.26)
En donde:
vjA = f — vjv para todo j = a, b, c. (3.27)
sz = M para todo j = a, b, c. (3.28)

Segun las ecuaciones y el comportamiento de las corrientes por puerto y en modo
comun puede modelarse como un sistema de primer orden que responde a la suma y/o
diferencia de los voltajes sintetizados méas una perturbacién compuesta por la tension del
puerto DC (en el caso de i) o del puerto AC (en el caso de i;), a diferencia de las corrientes
por rama, en donde la perturbacion esta compuesta por las tensiones de ambos puertos, tal
como puede verse en |3.11}]

Las ecuaciones [3.11], [3.25] y [3.26] junto a las definiciones y conforman el modelo
V — I por fase. Para obtener la dindmica del voltaje en los capacitores de la pierna se debe
analizar el balance energético en ella, si se desprecian las pérdidas de inductancias, entonces
al sumar los flujos de energia en la ecuacion [3.8) para las 2 ramas se obtiene:

2 2
d(vgj +vgj )
dt

La ecuacion [3.29 relaciona el flujo de potencia que entra a la pierna en el lado izquierdo con los
voltajes en capacitores de ambas ramas, por lo que es conocido como modelo potencia-voltaje

vi; — Ei? =~ %C’ para todo j = a, b, c (3.29)
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PV. Linealizando [3.29| en torno al punto de operaciéon v se pueden juntar las dinamicas de
los voltajes en capacitores de ambas ramas en la siguiente ecuacion:

d@cj
dt

vi; — Ei]Z ~ 2NCvy, para todo j = a,b,c (3.30)
La ecuacion [3.30] modela el comportamiento del voltaje medio en los condensadores de la
pierna en funcién de la potencia entrante a esta. Si se restan las potencias de ambas ramas
se obtiene la siguiente dindmica:

E d(vE; — v,
vji32 — 51j Y NC’UE% para todo j = a,b,c (3.31)

Sumando [3.30] para todas las fases se obtiene el balance energético del convertidor:

%vdid — Ei’ ~ 6NCUZ~%U_C para todo j = a,b,c (3.32)
El primer término del lado izquierdo de|3.32| corresponde a la potencia instantanea del lado de
la red expresada en coordenadas dg, siendo esta representacion mas exacta que la clasica dada
en [2.19] debido a que esta tltima representa la potencia media en un periodo, a diferencia de
-32 que es vélida para cualquier instante de tiempo. Si se asumen condiciones de operacion
en estado estable, entonces el lado derecho de [3.32] que alude a la energfa total almacenada
por los capacitores, puede considerarse igual a 0, y se convierte en [2.21], corroborando
asi el analisis en estado estacionario realizado anteriormente.

Segun las ecuaciones y el comportamiento del voltaje de los capacitores puede
modelarse como un sistema de primer orden cuya entrada corresponden a flujos de potencia
en el convertidor. Los modelos descritos solo son vélidos si las variaciones en voltaje de
capacitores vg’ié.v son pequenas en comparacién con el punto de operaciéon v, esta condicién
también afecta a los modelos de fuente controlada y VI, ya que asumen una sintesis ideal de
voltaje en las ramas, la cual, si se desprecian los armoénicos producidos por las conmutaciones
de los dispositivos, solo puede realizarse si los voltaje en capacitores se encuentran cercanos
a un mismo valor.

3.1.3. Modelado en coordenadas X AapS0

Si bien los modelos por fases describen completamente el comportamiento de voltajes en
capacitores y corrientes del convertidor, presentan acoples entre variables que dificulta el
analisis y planteamiento del control, estos acoples consisten en:

e La corriente en modo comun i]Z posee un componente del puerto DC if’ y de circulante
iccj, de esta forma la dindmica expresada en no diferencia entre ambos compo-
nentes

e Las corrientes del puerto AC se encuentran expresadas en coordenadas abc, y si se
considera que el M?2C posee 3 piernas, entonces los grados de libertad se reducen a 2 y
por ende una de las corrientes es funcién de las otras.
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Segun la ecuacion [3.29] las variaciones en el voltaje medio de los capacitores vc; depende
de las corrientes en modo comiin ijE y de fase i;, por lo que si estas se encuentran acopladas
entonces no es factible distinguir sus efectos en los voltajes de condensadores.

Para desacoplar las dinamicas en los modelos P—v y v—1i se deben aplicar transformaciones
lineales a las variables del sistema, ésta idea fue desarrollada paralelamente en los trabajos
de Kolb [16] y Espinoza [§] , en los cuales, a pesar de usar procedimientos distintos concluyen
en el mismo tipo de transformada, que puede ser llamada como YA«aS0.

Primero, se define al operador XA como una matriz de 22 de la siguiente forma:

11
SA _ |2 3
[C] { .| ] (3.33)
En la misma notacion, se puede definir a la transformacion a0 con el siguiente operador:

2 1 1
A

[C]aﬁ — ? ?3 _17?: (3.34)
3 3 3

La transformacion XA« S0 sobre X se obtiene mediante la siguiente operacion:

[(Xaso = [C17° [X][Clag (3.35)

En donde X es una matriz genérica de 2x3. El objetivo del operador ¥ A consiste en producir
una nueva matriz en donde la fila 1 corresponde a la suma de las filas 1 y 2 de la matriz X,
mientras que la fila 2 corresponde a la resta de las filas 1 y 2 de X, por otro lado, el operador
af0 se encarga de llevar las 3 columnas a dicho sistema de ejes.

Las variables que son independientes por cada rama, tales como las corrientes o voltajes
en capacitores, se definen genéricamente mediante la siguiente matriz

P P _P
[X]PN=[‘”7V ot "’“"fv] (3.36)

abc
Tg Ty L

En donde x representa a ve, v, i, y p, las mallas P y N se representan en las filas superior e
inferior, respectivamente, mientras que cada columna corresponde a una fase. Por otro lado,
las variables que son comunes a lo largo de cada pierna, tales como el voltaje de red, se
representan mediante la siguiente matriz:

—Ty —Tp —T¢

[X]abCZ{ oo b e ] (3.37)

Si se aplica la transformacién Y AaB0 en X, se obtiene la siguiente matriz:

sA T _ _ 0 0 0
O Wy [, =2 XL =2 | )0 (539
Ademas, se define también la matriz O de la siguiente forma:
py |1 11
[O]abc - |: 1 1 1 :| (339)
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Figura 3.4: Modelos en coordenadas YA« S0 y su interpretacion en el M2C

Con esta notacion, las dindmicas descritas en .11 quedan representadas mediante la siguiente
ecuacion matricial:

d E
Lo M5 = =2 O + VI5Y + Ve (3.40)

Al aplicar la transformacion X AaB0 en [3.40|se obtiene la dindmica de corrientes transforma-
das expresada en la siguiente forma:

d E
L Moo = =5 Oliao + V1o + 2 [Viago (341)

La ecuacion corresponde a la forma expandida de [3.41] en donde se pueden apreciar

con colores distintos los 6 sistemas independientes que se obtienen después de aplicar la
transformacion X Aa 50

d o= ;s i E DI ¥ by
L—{?a % 3]:—[002 T O S Y B (3.42)
dt | i i 0 0 0 O Uy V3 U Vo Vg U
La figura[3.4) muestra los 6 sistemas independientes obtenidos de la ecuacion [3.42] notese que
casi todos ellos se modelan como un circuito inductivo, por lo que su respuesta en corriente
corresponden a una planta integrante cuya entrada corresponde a una tensién interna del

convertidor y sometido a una perturbaciéon externa correspondiente a las tensiones en puertos
externos.

Los sistemas obtenidos a partir de la coordenada A corresponden a la dinamica del puerto
AC, notese que a pesar de haber 3 fases solo existen 2 corrientes independientes que se
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reparten en forma simétrica entre las ramas positivas y negativas, juntando las componentes
af esta dinamica se puede obtener en forma vectorial de la siguiente manera:

d.
Eluﬁ

El eje 0 de la componente A relaciona las tensiones en modo comin (CMV) de la red y del
convertidor, de la siguiente forma:

L = v5s + 2u,.5 (3.43)

Vo= —%/UOA (3.44)

La ecuacion muestra que las tensiones en modo comtn del convertidor y de la red son
de polaridad inversa y sin ninguna dinadmica asociada.

En la figura [3.4] se puede corroborar las afirmaciones realizadas en las ecuaciones [3.1

y [3.19, ya que la corriente de eje 0 descrita en circula por el puerto DC (con color
verde en , mientras que las corrientes i,g (con color azul y rojo en circulan solo en

el interior del convertidor. Separando el eje 0 de se obtiene la dinamica del puerto DC:

d. 3
L&f = 3uy — 5 (3.45)
A su vez, la dindmica de las corrientes circulantes pueden expresarse de la siguiente forma:
d
L%, =, (3.46)

Notese que los sistemas equivalentes de las corrientes circulantes mostrados en la figura
no poseen perturbaciones externas.

Para obtener el modelo PV en coordenadas X Aa0 se debe expresar en notacion matricial
la ecuacion |3.10, resultando de la siguiente forma:

. d PN pydd PN
CVC& [VC]ach + Llj Ea + Pperd ~ = [P]abco (347)
En donde cada elemento de la matriz [P]fbjjo esta definido de la siguiente forma:
pf’N = vf’Nij N para todo j = a, b, ¢ (3.48)

La ecuacion indica que la energia por unidad de tiempo que ingresa a cada rama (descrita
S PN . .
por el término [P] , . v detallado en la ecuacion j es almacenada en los capacitores de
. . S « PN ) .
cada modulo (descrita por el término CV{ fracddt [V], ). 1a razon de que esta expresion
sea solamente aproximada es que se han despreciado la energia almacenada en inductancias
y las perdidas de potencia ocurridas en los semiconductores (asociadas a los procesos de
conduccién y conmutacion), que usualmente son de muy bajo valor, debido a la seleccion
de las inductancias y los dispositivos semiconductores, asi como también a las técnicas de
modulacién asociadas. El signo menos del lado derecho de se debe al sentido en que se
. . .P,N
han considerado las corrientes i;"".
Aplicando la transformacion YA« S0 a se obtiene la dinamica de los voltajes en
capacitores referida al sistema transformado:

d A 1 DA
— Velas ® — =5 [P, (3.49)
dt A0 CVy A0
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Figura 3.5: Interpretacion fisica de las potencias p§§0

Al ocupar las definiciones dadas en [3.25], [3.26] y [3.14] se pueden expresar los elementos de
la matriz [P]fﬁAO en funcion de los voltajes y corrientes de rama en coordenadas XA«f0,
resultando las siguientes ecuaciones:

>

]—)aﬂ - %Elgﬁ - }L(iaﬂgaﬁ)c - %UOiaﬁ (350)
Qﬁg - %Eiaﬁ - %ipyaﬁ - (ﬁﬁyaﬂ)c - 21}0155 (3.51)
py =gEI" R [Qaﬁﬁiaﬁ)c] (3.52)
ry =R [Ea 955)0] — i (3.53)

Las potencias pEﬁAO se pueden interpretar fisicamente como flujos de energia en el convertidor
de la siguiente forma:

p5 corresponde a la potencia total del convertidor, expresada como la diferencia entre
las potencias de entrada y salida, tal como puede verse en la figura (3.5

p5 corresponde a la diferencia entre las potencias de ramas (o sub-convertidores) posi-
tivas y negativas, tal como puede verse en la figura [3.5

P 5 corresponde a las diferencias de potencia entre piernas (o fases), en donde el eje

—a
se establece entre las piernas b y ¢, mientras que el eje « entre la pierna a y el conjunto
de las piernas b y ¢, tal como puede verse en la figura [3.5

paAﬁ corresponde a las diferencias de potencia entre ramas cruzadas del convertidor, tal

como puede verse en la figura [3.5]

Con las definiciones de potencias dadas en [3.50] [3.51] [3.52] y [3.53]la dinamica descrita en [3.49]
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puede expresarse de la siguiente forma:

d

o gg¥op ~ ~3 Blup T 1(iapLap)’ + 5v0lag (3.54)
Cve %Qéaﬁ ~ =5 Bigg + 51 0ap + (laglap)” + 2v0ins (3.55)
Cue %“20 ~ =GB 4R [Qaﬁgiaﬁ)c} (3.56)
v %“80 ~ R [vas(ip)] + 51700 (3.57)

Como py representa a la potencia total del convertidor, entonces la dindmica de V%, corres-
ponde al balance energético total de este, siendo analoga a la ecuacion [3.32] desarrollada en
el modelado por fases. El resto de componentes aluden a diferencias de voltaje en capaci-
tores al interior del convertidor, lo que es consecuente con la definiciéon de potencias dadas
anteriormente. Notese que como las corrientes 125, lag ¥ i” v los voltajes Vg, B2y 0o son
linealmente independientes, entonces los términos a la derecha de las ecuaciones [3.54] [3.55]
3.56] y [3.57] pueden variarse en forma independiente entre si, por lo que sus dinamicas estan
desacopladas.

Si se asumen las condiciones de operacion en estado estacionario dadas en[2.8y 2.9 entonces
se pueden obtener los voltajes en estado estable integrando las ecuaciones [3.54] [3.55] 3.560] y
3.57), resultando:

VIj .
5~ —(2jwet+¢) 3.58
Voap SCU*Cwee ( )
A J P 6 e
Veup & CU:%(gvl — 1EIei?)el! (3.59)
vge ~ Nvj, (3.60)
vgo &0 (3.61)

Segin la componente oscilatoria de doble frecuencia vista en se manifiesta solo
en el vector anﬁ, ademas en se evidencia que esta oscilacion es de secuencia negativa,
es decir, que su sentido es opuesto al de la red, por otro lado, la componente oscilatoria
fundamental de se manifiesta solo en el vector yéaﬁ con la misma secuencia de la red,
de esta forma la transformacion Y A«afS0 permite desacoplar los componentes oscilatorios,
facilitando su estimacion, filtrado y control. A diferencia de los voltajes vectoriales ygéﬁ, los
escalares vZ5 no poseen componentes oscilatorios, correspondiendo vZ, al voltaje promedio
de las ramas, que seguin son iguales a N veces el punto de operacién, en cambio, véo
debe ser igual a 0.

Otra ventaja del modelo PV obtenido por la transformada YA«q/f0 consiste en que evi-
dencia la influencia del voltaje de modo comun en los modelos V' —1 y P—V| si se consideran
los siguientes voltajes de red en coordenadas aS0:

Vo =V cos(wet) (3.62)
vg =V sin(wet) (3.63)
Vo =g (364)
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Al remplazar [3.62], [3.63] v [3.64] en [3.42] se obtienen los siguientes voltajes a sintetizar por
ramas en estado estable:

FE v
PN 0
vyl =g FuEy

para todo j = a, b, c. (3.65)
Segin la tensién en modo comiun agrega un offset positivo a las tensiones sintetiza-

das en las ramas superiores, mientras que para las ramas inferiores el offset es negativo, la

presencia de esta tension modifica la restriccion de operacion 2.18 a la siguiente forma:

min(2mg — 1,1) > m, + m,0 >0 (3.66)

En donde m,,0 corresponde al indice de modulacién en modo comun, definido de la siguiente
forma: v
0

m,0 = — 3.67

. (3.67)

La restriccion [3.60] indica que la presencia de tension en modo comtn provoca una disminucion

del indice de modulacion m,,, asociada al offset que ésta provoca en los voltajes a sintetizar

por rama.

En cambio, si la tensiéon de modo comtun es de la siguiente formas:
v0 = kV cos(3wet) (3.68)
Entonces, reemplazando [3.68| en [3.65 se obtiene la siguiente tension a sintetizar por rama

E
P,N .

vt =5 F V(cos(wet) — k cos(3wet))para todo j = a, b, c. (3.69)
Segun, al agregar una componente armoénica de tercer orden, la amplitud disminuye en un
porcentaje de la fundamental, como estos armoénicos no se manifiestan en los voltajes de

linea, entonces permiten la utilizacion de una fundamental equivalente mayor
(14 k) min(2mg —1,1) > m, + m,0 >0 (3.70)

Usualmente, el valor de k corresponde a k£ = 0,15, lo que implica un indice de modulacién con
un 15 por ciento mayor. De esta forma, la presencia de tensiéon en modo comiin con frecuencia
de tercer armoénico permite incrementar el indice de modulacién, y con ello, la tension AC a
sintetizar.

En cuanto al efecto causado por la tension de modo comiin en los voltajes de capacitores,
si se asume que esta posee un componente continuo y otro de tercer armoénico de la siguiente
forma:

Vo = Vo + Vop, sin(3wet) (3.71)

Entonces al reemplazar [3.71] en [3.58] y [3.61] se obtienen los siguientes voltajes de capacitores
en estado estacionario:

[(V] + UOh) (9 ]'1_10[ (s UOh[ (44

5o VST O —@wettd) P07 —(fwettg) _ _ TORT—(djwet+9) 3.72

YCap 8CVEWe ¢ 2CvEwe ¢ 16CvEwe ¢ (3.72)
2 2

véo =~ glpﬁot + o0 I vgp, cos(3w,t) (3.73)
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a) Voltajes de rama con tensiones de b) Voltajes de rama con tensiones de
modo comun continua modo comin de 3° armonico

Figura 3.6: Efectos causados por la tension de modo comun en el voltaje sintetizado por
ramas

La ecuacion[3.72 muestra que los componentes de tension en modo comin agregan oscilaciones
de frecuencia fundamental y de cuarto armonico en vg,, 5, mientras que en la coordenada V&,
la oscilacion agregada es de tercer armonico, ademas en esta ultima componente se agrega
un termino que crece en forma lineal con el tiempo, originado por el componente de potencia
continua creado por ¥y y if, por esta razon, el convertidor no puede soportar tensiones de
modo comin continuas en estado estacionario, ya que incrementarian en forma indefinida las
diferencias de tension entre las ramas superiores e inferiores, no obstante, este término de
potencia continua puede ser utilizado para controlar el valor de v5,, tal como se veré en el
siguiente capitulo.
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Capitulo 4

Estrategias de control del M2C

El disefio de las estrategias para controlar la operacion del M2C' se encuentra fuertemente
ligado al modelado realizado de éste.

4.1. Control lineal por fase

La estrategia de control por fase, planteada en los trabajos de Akagi [10], busca mantener
los voltajes en capacitores de cada fase en torno al punto de operacion v§, basandose en los
modelos descritos en el modelado por fase. El objetivo del lazo de control promediado es
mantener el voltaje medio de los capacitores por pierna en torno al valor de referencia v, el
cual, segtin la ecuacion , puede ser manipulado mediante la corriente en modo comun ijE,
por lo que la referencia de esta puede establecerse de la siguiente forma:

i3 = Kyloey — o) + Ki [ (ves = ot (4.1)

La utilizacién de un controlador proporcional-integral PI sobre el error en voltaje permite
asegurar error 0 en estado estacionario, notese que la senal obtenida en corresponde a
una senal de referencia para otro lazo de control interno.

El lazo de control interno se encarga de asegurar que la corriente en modo comun i? siga

a la referencia ijz*,segfm la ecuacion esta corriente puede manipularse con la suma de los
voltajes por fase vjz, si se ocupa un controlador PI entonces la componente de sz asociada al
control de ijZ resulta:

vjzj = Kg(i]:* — IJE) + K,y /(1]2* — ijz)dt para todo j = a,b,c. (4.2)

En [11] se demuestra que ademas del control promediado no es suficiente para garantizar
estabilidad del convertidor en todos los puntos de operacion, para lograr esta tltima condicion
es necesario agregar una estrategia extra de control que asegure convergencia entre los voltajes
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Figura 4.1: Control lineal por fases. a) Control Promediado e interno, b) Control corriente
dq ¢)individual y d) Control Balanceado.

promediados de las ramas superiores e inferiores,

U]‘ZB*A:{ K5iji(vjcgj—vjcvj) si ?ﬁ—&ZgﬁZW—a } (4.3)
—K51j(vgj—vgj) siTt—a>¢>—ao
En donde el angulo « se encuentra descrito por:
a = tan %1 (4.4)
T, = Ni(g (4.5)
Ty, = %Ci (4.6)

Al multiplicarse la salida del controlador proporcional en [£.3] por la corriente del puerto AC
ij, la componente v37 , resulta oscilatoria a frecuencia fundamental y en fase con la corriente
de red, lo que, de acuerdo a provocara un componente de corriente en modo comin
alterno, la cual segtun crea un flujo de potencia continuo junto a v; capaz de manipular
a U¢; — Ug;. Juntando las respuestas de los controladores dadas por y se obtienen las
siguientes referencias de voltaje para los moédulos:

*

¥ N—i_ﬁ para tOdOj:a7b;Cyi:17"'7N (47)

El término sz*I corresponde a un lazo de control individual, cuyo propoésito es mantener
los voltajes de cada capacitor dentro de una misma rama en torno a su referencia, como se
encuentra fuertemente ligado al proceso de modulaciéon sus analisis se realizaran conjunta-
mente en la siguiente seccion, los 2 términos finales de corresponden a los lazos de control
asociados a los puertos de salida, por lo que sus dindmicas determinan la forma de los con-
troladores, usualmente para el puerto AC se utilizan estrategias de control vectorial y para

el puerto DC controladores de tipo PI o pre-alimentaciones.
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Como la dindamica de ijE es afectada por los controladores promediados, individuales y
balanceados, entonces para determinar la estabilidad del sistema en [I1] se ocupa el criterio
de Routh-Horwitz, encontrando las siguientes condiciones:

1
TI <« TVl ~TB~ — <K TV2 (48)
K
Ks > 74 (4.9)

Notese que el lazo interno solo asegura el seguimiento de las referencias arrojadas por el lazo de
control balanceado, pero no asegura el seguimiento de la componente en ijZ asociada al control
balanceado, ademas, segin la dinamica del puerto DC se encuentra implicita dentro
del lazo de control interno, ademas, las dindmicas de corrientes por puertos se encuentran

acopladas al ser definidas en coordenadas abc.

4.2. Control lineal por transformadas

En base a los modelos transformados se han generado 2 propuestas para efectuar el con-
trol de los voltajes en condensadores [14], [§], ambos coinciden en la matriz de consignas,
representada de la siguiente manera en el espacio natural abc:

Velue ™ = v& [Olye (4.10)
Al aplicar la transformacion 3 Aa/0 se obtiene la siguiente matriz de consignas:
Vel" = v&: [0l (4.11)
Al expandir los términos de se obtienen las siguientes consignas:
ven = Nvk (4.12)
VGo = Ul = Ucns =0 (4.13)

La ecuacion 4.12] establece que el valor medio del voltaje total de todas las ramas del con-
vertidor debe ser igual a IV veces la consigna de cada capacitor, por otro lado, el resto de las
consignas indicadas en [£.13] son iguales a 0 ya que consisten en diferencias del voltaje total
entre distintas ramas, es decir, son indicadores de desbalances energéticos en el convertidor.

Para cada uno de las consignas definidas en N debe existir un controlador que
asegure su correcto seguimiento, tal como puede verse en la figura [£.2] estos controladores
definen a su vez consignas de corrientes, cuyo proposito es manipular los términos de po-
tencia en las ecuaciones [3.54], [3.55] [3.56] v [3.57] la figura muestra que también se definen
controladores internos que aseguran su correcto seguimiento, cuya actuaciéon genera los vol-
tajes a sintetizar por ramas en coordenadas XAaf0, que deben ser transformados a PNabc
para poder ser sintetizados. Para asignar las variables de conmutacion si];N a cada uno de
los modulos se necesita otra etapa que equilibre los voltajes de sus capacitores y transforme
las consignas continuas a variables binarias con anchos de pulso variable, estas etapas se
denominan control de ramas y modulacion, tal como puede verse en la figura [1.2] En las
siguientes secciones se explicaran con mas detalle la estructura y funcionamiento de estos
controladores.
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Figura 4.2: Lazo de control para v, en modo rectificador.
4.2.1. Control de v,

La dindmica de v3, relaciona las corrientes de los puertos externos, por lo que, si uno
de ellos se encuentra conectado a una carga que demanda una corriente determinada por su
propia dindmica, el otro puerto debera suministrar la corriente necesaria para mantener el
voltaje vE, igual a su referencia vZ} de acuerdo a la dindmica dada por [3.56| En el caso de
operacion en modo rectificador es el puerto DC quien demanda una corriente i* de acuerdo
a sus requerimientos, motivando a que sea la red quien aporte la corriente necesaria para
mantener el voltaje medio en los capacitores. Segun la teoria de potencia instantanea, al
utilizar un angulo alineado con v, las potencias en el lado de la red resultan:

P = ’Udid + ’quq (414)
q= Udiq + qud (415)

La potencia activa dada por corresponde a la tasa de energia que ingresa al convertidor
desde la red, mientras que la potencia reactiva dada por corresponde a la tasa de energia
intercambiada entre fases de la red y que no altera al convertidor. Si se elige el angulo en la
transformacion de tal forma que la componente v, sea igual a 0 (es decir, que el angulo se
encuentre en fase con v,), entonces las potencias instantaneas se reducen a:

P = Udid (416)
q = vaiq (4.17)

Segun [4.16] la potencia activa puede ser manipulada solo por la corriente iq, mientras que la
reactiva solo por i,. Reemplazando en se obtiene:

d
Cvéavgo ~ tvgiq — $EI7 (4.18)

La ecuacion muestra que solo la componente iq provoca efectos en el voltaje de capa-
citores, esta influencia puede considerarse como una entrada de la planta, mientras que el
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Figura 4.3: Lazo de control para v, para modo rectificador.

término dependiente de i como una perturbacién del sistema. Aplicando un controlador PI
se obtiene la siguiente acciéon de control:

= K (08— o20) + K1 [ (68— ) e+ r? (1.19)
El altimo término de es una pre-alimentacién cuyo objetivo es contrarrestar a la per-
turbacion, indicandole a i el valor en estado estable al cual debe llegar y dejando que el
controlador PI actué solo frente a desviaciones del valor en estado estacionario de vgo2. Si
se reemplazad.19 en [4.18] y se aplica la transformada de Laplace resulta la siguiente funcion
de transferencia en lazo cerrado

% 5+ (g_g Sk
V() = (2o VA (4.20)

En cambio, si no se considera el termino de pre-alimentacion en se obtiene la funcion de

lazo cerrado [4.21]

54 2o s oF
VE(s) = (26w, 2 VE(s) — il 4.21
36) = (26 et ) V)~ g 17 (421)

En donde w, corresponde a la frecuencia natural y £ al factor de amortiguamiento del
sistema, estos parametros sirven como indicadores de la dindmica del sistema y se pueden
sintonizar mediante las ganancias Kp y K;. La funciéon de transferencia demuestra que
el efecto de la pre-alimentacion consiste en eliminar la influencia de i” en la dindmica de v}
Mediante el teorema de valor final, las respuestas en estado estacionario de y para
entradas escalones son:

lim vz, (t) = lim sV (s) = Nvg (4.22)

t—o00
Segin la respuesta en estado estacionario es la misma tanto para el sistema con pre-
alimentaciéon como sin ella, esto ocurre gracias a los polos anadidos por la parte integral del
controlador [4.19] A diferencia del estado estacionario, la respuesta dinamica no es igual para
ambos casos, si se transforma la funciéon con pre-alimentacion a dominio temporal se
obtiene la ecuacion .23

vgo(t, ve) = (1 + \/%5265“’"’5 sin (wdt + tan ! (—”15_£2> >> N, (4.23)
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En donde wyqy = /1 — £2w,, corresponde a la frecuencia del componente oscilatorio de la
respuesta temporal Al evaluar sus puntos maximos se obtiene el siguiente sobrepaso y
tiempo asociado:

t 2 tan~! <—V1_52> (4.24)

p = — tan ¢

wq
- (49)

.
M, =evi-e (4.25)
La diferencia entre y con los valores predeterminados para sistemas de segundo
orden clasicos se deben a la presencia del cero — 2§ en las funciones de transferencia [4.21] y
.20, obteniendo de esta forma sobrepasos mayores en un menor tiempo. Segun la funcion
de transferencia [4.21] al no considerar la pre-alimentacion en el controlador se produce
una segunda dindmica, cuyo valor estacionario debe ser igual a 0 para satisfacer el teorema
de valor final dado por al transformar a dominio temporal el segundo término a la
izquierda de se obtiene la siguiente respuesta:

2 E
v (t,iF) = _3_Wde—5wnt sin (wdt)v—dip (4.26)

Si se evalian sus puntos maximos se obtiene el siguiente sobrepaso y tiempo asociado:

£(7) = — tan"! <—V1_§2> (4.27)

Wy §
2F —=£_tan—! Vi-¢2

Mp(ip):3 evie ( ¢ ) (4.28)
VaWn

Por otro lado, para la operaciéon en modo inversor, es el puerto AC quien demanda una
corriente ijj de acuerdo con sus requerimientos, forzando a que sea el puerto DC quien pro-
porcione la corriente i necesaria para mantener el voltaje en capacitores. Si se aplica la misma
logica de control que en el rectificador se obtiene el siguiente controlador PI pre-alimentado:

i (4.29)

= Kp(vey — veo) + Ko /(Uco VGo)dt + 55
Esta tltima modalidad es la mas utilizada en la literatura, pero en esta tesis no es contem-
plada debido a que el analisis se centra solo en operacién rectificadora.

Para asegurar que la corriente de red ig sea igual a la referencia i entregada por el
controlador es necesario agregar un lazo de control interno, si a la dinamica descrita en
se le aplican las transformaciones a dq y de Laplace se obtiene la siguiente funcion de
transferencia:

: 1 -
iag = —7 (Vay = JweLiag + 204,) (4.30)

Para controlar el sistema descrito por [4.30] falta la consigna de corriente iy, la cual, como

se vio anteriormente no depende del balance energético en el convertidor. Para obtener i} se
debe ocupar la ecuacion [£.17], resultando:

ir=L (4.31)
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Figura 4.4: Respuestas al escaléon para un sistema de segundo orden ideal, para el lazo de

referencia Nvj, (4.20) y para la perturbacion i (4.21]).

En donde ¢* corresponde a la potencia reactiva entregada (o demandada) por la red, por
lo general en aplicaciones donde se busca solo transmitir energia de un puerto al otro, tales
como accionamientos, rectificadores controlados o integraciéon de energia sin compensacion,
la consigna de ¢* es 0, por otro lado, en las aplicaciones relacionadas con calidad de servicio o
integracion de energia con compensacion reactiva la consigna de ¢* dependera del componente
de potencia reactiva a compensar en la red.

Aplicando un controlador PI se obtiene la siguiente acciéon de control
yﬁq* = Kp(iy, —14q) + K1 /(ﬁm — igg)dt + jweLiy, — 204, (4.32)

Los 2 ultimos términos corresponden a pre-alimentaciones, la primera busca contrarrestar
los efectos de acople asociados a la transformacion dg y la segunda busca contrarrestar la
perturbacion causada por la tension de red en el sistema, como se menciono anteriormente,
estas pre-alimentaciones mejoran la dinamica sin alterar el valor en estado estacionario. Fi-
nalmente, las consignas yfq* deben ser transformadas a coordenadas Qﬁg para poder sumarse
a las acciones de control asociadas a los otros componentes. Al operar en modo rectificador,
la dinamica del puerto DC debe depender exclusivamente de los requerimientos demandados
por la carga, y no debe verse afectada por las otras dinamicas del convertidor. Usualmente
los requerimientos de carga consisten en mantener algunos de los parametros del puerto DC
constantes e invariantes, dependiendo de cual parametro mantenga constante el convertidor
opera como fuente de voltaje o corriente:

e Fuente de voltaje:En este modo de operacion la tensién entregada en el puerto DC

debe mantenerse constante, si se desconecta las fuentes de tension % en la figura ,
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Figura 4.5: Lazo de control para corrientes de red.

el voltaje de Thévenin en el modelo del puerto DC resulta:
v, = 207 (4.33)

Segin la impedancia de Thévenin es una inductancia de valor %L, por lo que el
convertidor puede considerarse como una fuente de tensiéon continua con impedancia
inductiva. Para mantener un voltaje invariante respecto a la carga conectada en el
puerto se debe mantener una consigna constante de vy’

Fuente de corriente: En este modo de operacion el convertidor entrega una corriente
constante independientemente de la carga conectada al puerto DC, si esta ultima puede
describirse mediante la siguiente funciéon de transferencia:

I"(s)
E(s)

— G(s) (4.34)

Entonces, aplicando la transformada de Laplace en [3.45]y reemplazando [4.34] se obtiene
la siguiente funcién de transferencia:

v 6G
1) _ (s) (4.35)
Vi¥(s)  2LsG(s)+3
Si se considera una carga resistivo-inductiva, la funcion [4.35] se reduce a:
IP(s) 1
= 4.36
V) Lt R, (436
Ly =1Lcarga + 3L (4.37)
Ry = i Rearga (4.38)

En donde L, y R, corresponden a las inductancia y resistencia equivalentes. Para
asegurar error cero en estado estacionario se debe utilizar un controlador de tipo PI
con la siguiente accion de control:

vt = Kp(i™ —ip) + K; / (i —ip)dt (4.39)
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Figura 4.6: Lazo de control para corriente del puerto DC.

A pesar de que la funciéon de transferencia posee un polo real, al aplicarse el
controlador PI definido por se obtiene una dinamica correspondiente a un sistema
de segundo orden con un cero, de la misma forma que la descrita en el lazo de control
vEo , pero la relacion entre los parametros £ y w, con las ganancias K, y K; del
controlador son de distinta forma para las plantas integrantes y las de primer orden.

4.2.2. Control de v%aﬁ

De acuerdo al planteamiento realizado para el diseno de los controladores involucrados
con v3,, las corrientes de ambos puertos deben satisfacer los requerimientos dinamicos de
la carga y realizar el balance energético global del convertidor, si existieran componentes en
dichas corrientes asociados a otros lazos de control se producirian distorsiones que alterarian
los requerimientos de la carga o el balance energético, razéon por la cual las estrategias de
control para los demés voltajes disponibles no pueden utilizar dichas corrientes. De acuerdo
con las definiciones realizadas en el modelado por transformadas y representadas en la figura
B.4] los parametros que quedan disponibles para el resto de estrategias son los siguientes:

e Vector corrientes circulantes ﬁﬁ

e Escalar tension en modo comiin v3y

Expandiendo los términos dependientes de estas variables en se obtienen las siguientes
relaciones:

Py sing) = 3 Bins = 3 iy + j3 Eij (4.40)
]_928(1)0) = 2oz = 3001 cos(wet + @) + jivel sin(wet + @) (4.41)

Los términos en rojo de y corresponden a grados de libertad, si se asume cero
distorsion armoénica en las corrientes de red, entonces estas tendran solo un componente
fundamental, tal como puede verse en [{.41] esto fuerza a que la tension en modo comun
posea 2 componentes de una misma frecuencia para poder crear un vector de potencias cuyos
componentes o sean de la misma forma y que pueda manipular a y%aﬂ, lo cual es imposible
yva que la tension en modo comun es una variable escalar, es decir, que no puede dividirse
en componentes af3. Por otro lado las corrientes ﬁﬂ son una variable vectorial que si puede
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Figura 4.7: Lazo de control vg, s v técnicas de filtrado.

dividirse en componentes a3 y crear términos de potencia con la misma forma, por lo tanto,
es esta ultima variable la que entrega los grados de libertad necesarios para controlar al vector

s
Voap:

Segiin la ecuacion los componentes no utilizados para el control de an,g producen
un componente oscilatorio de doble frecuencia en estado estacionario, como la referencia v
es igual a 0, entonces para cancelar esta componente oscilatoria es necesaria la siguiente
referencia de corriente circulante en estado estacionario:

27 oI (2wet+¢)
ins = 2Ee e (4.42)
Esta corriente circulante no se manifiesta por los puertos externos, pero si afecta a la corriente
eficaz por los cables y semiconductores de cada rama, elevando sus perdidas y forzando al
sobre dimensionado de los mismos, por estas razones es que la corriente circulante debe tender
a 0 en estado estacionario, es decir, solo debe actuar en forma dinamica. Para evitar que la
corriente 135 tienda a compensar la oscilacién de doble frecuencia, se debe efectuar el control
: - 2
sobre la componente continua v¢, 5 en vez del vector completo ve, 4.

Matematicamente el valor continuo Q(Ejaﬁ corresponde a la media en torno al periodo de
doble frecuencia, tal como se ve en [4.43]

1
oy >
VCap = m /2wet Qcagd@wet) (4.43)

Sin embargo, obtener la componente continua mediante [£.43] no es la mejor opcion, ya que
calcular la media implica un retardo igual al periodo de integracion, ademas de ocupar un
gran espacio de memoria para almacenar las muestras antes del calculo. Existen las siguientes
alternativas para obtener el valor continuo U, 4(s) sin realizar la integracion:

e Se puede filtrar v, 4 con un filtro sincrénico de la siguiente forma [8]:

@gaﬁ(s) = e_j2wetH(S>Q§’dq<S) (444)
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Al aplicar la transformacion dg al filtro convencional H(s) se obtienen las siguientes
funciones de transferencias equivalentes:

Tgap(s) = (Hi — Ha)vgas(s) (4.45)
H, = %(H(s — J2we) + H(s + j2w,)) (4.46)
Hy = %(H(s — j2w) — His + j2u.)) (4.47)

Si H(s) corresponde a un filtro pasa alto, entonces y se convierten en:

S

H(s) = P (4.48)
s% 4+ w.s + dw?
H = £ 4.49
1(s) $? + 2w.s + w? + 4w? (4.49)
—Jj2 cWe
Ha(s) = W (4.50)

$2 4+ 2w.s + w? 4 4w?
Notese que la funcion [£.49] se asemeja a la de un filtro Notch, mientras que se
asemeja a un pasa banda.

e Se puede filtrar v,z con un filtro de media mévil (MAF) para obtener directamente
la componente continua Zgaﬁ(s) de la siguiente forma [3]:

ISR N Sl i 451
Qcaﬁ(s) TN ] —oTes Qcaﬁ(s) (4.51)

En la figura se puede ver la respuesta en frecuencia de los 3 filtros mencionados,
considerando w. = 2m20(rad/s) para , mientras que para el filtro de media movil se
consideran N =5y N = 10 con Ty = 2(ms), apreciandose que en el filtro sincrono, si bien
ninguna de las funciones Hy y Hs presentan ganancia cero a 100 (Hz), al estar ambas descritas
por su funcion de transferencia tiene distinta forma dependiendo de la secuencia en el
componente oscilatorio, desarrollando [4.45| para ambos componentes se obtienen las siguientes
respuestas en frecuencia del filtro sincroéno:

\/(Qwe —w)? ((2we — w)? + w?)
\/(4wg + w2 4 w?)? 4 w2
\/(Qwe + w)2 ((2we — w)2 + wg)

V2 e +w2)?

|Hsysp(w)| = para secuencia negativa (4.52)

|Hsysp(w)| = ~ 1 para secuencia positiva (4.53)

Segun[4.52]y la figurad.8] para oscilaciones de secuencia negativa el filtro sincréno se comporta
como un eliminador de banda (Notch) centrado en w,, sin embargo, segin y la figura
4.8] si estas son de secuencia positiva la respuesta del filtro es similar a la de un pasa todo,
por lo que no es capaz de eliminar componente oscilatorio alguno. Por otro lado, el filtro de
media moévil presenta una ganancia descrita por la funcion seno cardinal discreta:

1 sin(Nw fTy)

|Hya| = NW (4.54)
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Respuesta en frecuencia de filtros
T

Pasa bajo

2
Media movil

g Sin.(-)
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= N N s Y H.(s)

<
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Figura 4.8: Respuesta en frecuencia de filtros pasa bajo, sincréonico y media moévil.

Como es igual a cero para todos los multiplos de = NT , entonces todas estas frecuencias
seran eliminadas, de esta forma, el filtro de media mévil elimina de mejor manera oscilaciones
que posean componentes fundamentales mas armoénicos, pero no es capaz de atenuar correc-
tamente oscilaciones cuya frecuencia sea intermedia a los armonicos, ya que la funcion
presenta maximos locales en esos puntos, tal como puede verse en La propuesta original
de utilizar filtros MAF para eliminar componentes oscilatorios en convertidores modulares
fue realizada por Akagi en [22], cabe mencionar que los trabajos de Akagi se basan en mo-
delos por fase, en donde se encuentran presentes los componentes oscilatorios —2wet vy wet,
a pesar de ello, en [22] solo se utilizan filtros MAF para eliminar la componente de —2wt,
no mencionando como se realiza el filtrado de wet en vaﬂ, de acuerdo a la ecuacién es
factible filtrar tanto la componente w.t como la de —2w,t con un filtro MAF smtomzado en
wet, tal como puede comprobarse en la figura [4.§]

Asumiendo que la eliminacién del componente oscilatorio es perfecta, entonces de la ecua-
cion m puede obtenerse la funcion de transferencia para anﬁ de la siguiente forma:

Veas(s) = b Ls(s) (4.55)

Cvls

Como la planta es integrante y la referencia UCaﬁ es igual a 0, entonces el flujo de
potencia Ei* o hecesario para manipular vCaﬁ debe ser continuo, de esta forma se entiende

que la componente de corriente circulante i 1a5 encargada de ejercer control sobre Ucaﬁ debe

ser continua también. Si se quiere asegurar error 0 en estado estacionario la acciéon de control
. ) . . .

que determina a i,; debe ser de tipo proporcional-integral:
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Figura 4.9: Respuesta al escalén del lazo de control vgaﬁ con filtros pasa bajo, sincrénico y
media movil.

Notese que la realimentacion de es positiva, esto es para contrarrestar el signo negativo
de la planta Se pueden realizar las siguientes afirmaciones acerca de los filtros para
eliminar a componente oscilatoria de v, 4

e El filtro sincréono es el que menos modifica la respuesta transitoria y la estabilidad del
lazo cerrado, pero solo puede eliminar una componente oscilatoria en una secuencia, por
lo tanto, es ideal para situaciones en donde la tension anﬁ posea solo una componente
oscilatoria de 100 (Hz) y secuencia negativa.

e ¢l filtro de Media Moévil produce una respuesta mas oscilatoria, con un mayor sobrepaso
y tiempo de establecimiento, en cambio asegura una correcta eliminaciéon de ambos
componentes oscilatorios sin importar su secuencia.

Comparacién entre los controladores v, ¥ v¢, con el controlador promediado
por fase

Si se aplica la transformacion X Aa 50 al controlador promediado por fases definido en [4.1
se obtienen las siguientes acciones de control:

s = Ki(—0¢ag) + K> /(—yga@)dt (4.57)

i = K (Nvg — vgg) + Ky / (Nvg — vg)dt (4.58)

Las ecuaciones y muestran que para los ejes a8 las acciones de control por fase y
transformadas son equivalentes, por otro lado, las ecuaciones [£.29) y [£.58 muestran que para
el eje 0 la accién de control por fase es equivalente al controlador de v, en modo de inversor,
lo que permite realizar las siguientes afirmaciones:
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e La estrategia de control por fases asume que el M2C opera como inversor, por lo tanto
su empleo no es recomendable para operacion en modo rectificador, sin embargo en la
estrategia de control por transformadas el controlador de v, puede plantearse para los
2 modos de operacion, tal como lo muestran las ecuaciones .19y .29

e En la estrategia por fases el control del puerto DC se encuentra implicito y distribuido
entre los 3 controladores promediados por fase, a diferencia del control por transforma-
das en donde se puede manipular el puerto DC en forma explicita.

e Los lazos de control promediado solo regulan las componentes > de los voltajes en
capacitores, por esta razon, en los trabajos que utilizan solo estos lazos de control la
estabilidad no puede ser garantizada para todos los puntos de operacién, necesitando
agregar los lazos de control balanceado para extenderla. Por otro lado, las estrategias
basadas en transformadas controlan todos los componentes de tensiones en capacitores
y con ello garantizan estabilidad en todos los puntos de operacién.

e La estrategia de control por fases no elimina la componente oscilatoria de doble fre-
cuencia en el eje X, por lo que posee una corriente circulante en estado estacionario que
no existe en las estrategias basadas en transformadas.

4.2.3. Control de véaﬁ y %A*o por corrientes circulantes

Si se expanden los términos dependientes de las corrientes circulantes y la tensiéon en modo
comtn presentes en la dindmica de v5,, 5 se obtiene:

Bﬁﬁ (1257 UO) = _(iggﬂag)c - 2“012/3 (4.59)

p@(ﬁﬁ, v) =—R [z_}aﬂgfﬁ)ﬂ — %ipvo (4.60)

Para poder controlar los términos géaﬂ y v5, es necesario generar 3 grados de libertad a
partir de las corrientes circulantes o la tension en modo comun tales que produzcan flujos de
potencia continuos, una forma consiste en definir la tensiéon en modo comiin igual a cero y
las corrientes circulantes como [14]:

g = Tag + 176/ 4 1 R0 0! (4.61)

La ecuacién indica que la corriente circulante posee componente continua (definida por
4.56)) mas componentes oscilatorios fundamentales de secuencia positiva y negativa. A su vez,
la ecuacion indica que si se utilizan las secuencias positivas y negativas de corrientes
circulantes entonces no es necesario utilizar la tension en modo comin. Con las definiciones

[4.61] y [£.62) los componentes de potencia [£.59] y [£.60] se convierten en:

Efg(ifﬁ) = —va(ing)® — va(if®) e 72 — vy(iz>)° (4.63)
pOA(ifﬁ) = —ugR [iazﬁejee] — vaiy+ — valR [, e 7] (4.64)

Segun [£.63] la secuencia negativa de la corriente circulante proporciona los 2 grados de
libertad necesarios para controlar a la tension véaﬁ, a su vez, la componente directa de
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Figura 4.10: Lazo de control véaﬁ.

secuencia positiva proporciona el grado de libertad restante para controlar la tension véo.
Como la componente en cuadratura de secuencia positiva no influye en ninguna dinédmica,
en [4.61] se asume igual a 0.

Segtn la ecuacion [3.59] existe un componente oscilatorio de frecuencia fundamental pre-
sente en véaﬂ cuya amplitud es mayor a la del de doble frecuencia presente en vg,, por lo
tanto, si la estrategia de control buscara compensar esta oscilacion también produciria una
corriente circulante de secuencia negativa en estado estable, que tendria la siguiente forma:

P
LI iejwet(ge—m _ 2V

4.65
iy e ) (465)

Tal como se afirmo anteriormente para el lazo de control vgaﬂ, con el objetivo de evitar la
existencia de corrientes circulantes en estado estacionario se debe efectuar control sobre la
componente continua Qéaﬁ en vez del vector completo yéaﬁ. Para obtener la componente
continua se pueden ocupar las mismas técnicas descritas para el lazo de control Q%aﬁ, pero
con las siguientes salvedades:

e El angulo necesario para implementar el filtro sincréono debe ser w,t, quedando definido
de la siguiente forma: 4
Teap(s) = ' (H(s)ugqgq(s)) (4.66)

A su vez, las funciones equivalentes quedan definidas de la siguiente forma:

$% + wes + w?
82+ 2w,s + w2 + W2
B JWeWe

T 82+ 2wes + w? + w2

(4.67)

(4.68)

e El filtro de Media Movil debe tener la primera frecuencia eliminada en 50 (Hz).
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Figura 4.11: Lazo de control v,

Si se asume que los filtros no dejan pasar ningtin componente oscilatorio en v2, ., la funciéon
_Caﬂ7
de transferencia para la planta de componente continua ang resulta de la siguiente forma:

~ 3 Va )

Vias(s) = (4.69)

T G L (s)

Como [4.69 es integrante, para poder asegurar error 0 en estado estacionario a referencia 0 se
debe efectuar la siguiente acciéon de control:

i(;qz* = _Kpﬁéaﬁ - KI /Qéaﬁdt (470)

Reemplazando en se obtiene la siguiente planta de voltaje v3,:

~ 3 V4
=— It 4.71
Veap(s) = = s Li™(0) (4.71)

La planta indica que la tension v5, no posee componentes oscilatorios, por esa razon la
accion de control puede efectuarse sobre su valor completo, en vez del valor medio ocupado
en los componentes Qgﬁﬂ, para asegurar error 0 en estado estacionario esta acciéon debe ser
de la siguiente forma:

i = —Kpvs, — K / vEdt (4.72)

Comparaciéon entre los controladores véaﬁ y v&, con el controlador balanceado
por fase

Al transformar a coordenadas a0 las consignas de voltaje asociadas a los controladores
de balance por ramas planteados en se obtienen las siguientes tensiones:

A

. v .
Vhag = G Lf (000! o9 4 2 eIt o)) (4.73)
Vho = K5I fR 08, 56779 (4.74)

En puede apreciarse que el voltaje de consigna vp, s es oscilatorio con secuencias posi-
tivas y negativas, de acuerdo con la ecuacion [3.40] este voltaje produce la siguiente corriente
circulante:

IE o Kslfj
B oL

A
L v .
(—vByereiwet + —gﬂ oI0gIwet) 2 (4.75)
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Las ecuaciones [£.64], [£.63] y [£.75 muestran que tanto la estrategia de control por fases como
la planteada en los ejes XAa0 sin tension en modo comin utilizan una componente osci-
latoria fundamental de secuencia positiva para controlar la tensién v5, y otra componente
de secuencia negativa para controlar el vector yéaﬁ, como las acciones de control en la es-
trategia por fase se encuentran definidos por la corriente del lado AC, su angulo desfasa los
componentes de ambas secuencias y por lo tanto la influencia de los voltajes v5, y Qéaﬁ en
los ejes dq de ambas secuencias son distintos para ambas estrategias. La ecuacion 4.57|indica
que en la estrategia de control por fases la referencia de corriente circulante consiste solo en
una componente continua asociada a la accion de control promediada, por otro lado, segin
@, el voltaje de consigna v,z descrito en corresponde a una pre-alimentacion.

Si se aplica la transformacion Y Aa/50 al controlador de corriente en modo comun definido
por [£.2] se obtienen las siguientes acciones de control:

Wi = K~ i5) + Ko [ (33 - ) (4.76)
vpx = Ks(i5* —13) + K, / (i3* —i3)dt. (4.77)

La accion integral en y se aplica solo cuando no existe la pre-alimentacién asociada
a los controladores balanceados, esto se justifica con el hecho de que el vector de voltaje v,
es oscilatorio, por lo que si se aplicara la accion integral su seguimiento empeoraria. Por otro
lado, la ecuacion [4.77] indica que el efecto del controlador de corrientes en modo comin por
fases sobre la corriente del puerto DC es equivalente al controlador planteado en para
la operacion como fuente de corriente.

La ecuacion indica que la accion de los controladores balanceados produce una com-
ponente de voltaje en el eje 0, que, segun |3.45| agrega el siguiente componente a la corriente
del puerto DC

3K51fj ,
15y =~ TG [y jerstentso] (4.78)

Se pueden establecer las siguientes afirmaciones en cuanto a las similitudes y diferencias en
el control de los ejes A:

e Ambas estrategias utilizan los mismos componentes de corrientes circulantes para con-
trolar los voltajes en capacitores.

e La estrategia por fases utiliza el angulo de la corriente por red para alinear las com-
ponentes de secuencia positiva y negativa de corrientes circulantes, provocando que la
estabilidad del sistema sea dependiente de dicho angulo, en cambio, la estrategia basada
en transformadas utiliza el angulo de la tensiéon en red para alinear las componentes os-
cilatorias de corrientes circulantes, por lo que no compromete la estabilidad del sistema
con el angulo de la corriente en red.

e Si bien los lazos de control balanceados en la estrategia por fases y los de ejes A basados
en transformadas controlan a los mismos componentes de voltaje, como estos tltimos
poseen accion integral pueden asegurar error cero en estado estacionario, cosa que los
primeros no pueden asegurar ya que solo poseen acciéon proporcional.
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e En la estrategia basada en transformadas el controlador de corriente circulante asegura
el correcto seguimiento de todos sus componentes, en cambio, el controlador de corriente
en la estrategia por fases solo asegura el seguimiento de la componente continua.

e Como en la estrategia por transformadas todos los lazos de control se encuentran des-
acoplados, el analisis de estabilidad y el diseno de los controladores se pueden realizar
por separado, facilitando el uso de técnicas mas sencillas (Lugar de las raices, Diagra-
mas de Bode, Trazas de Nyquist, etc.), en cambio, como en la estrategia por fases los
lazos de control se encuentran acoplados deben utilizarse técnicas de analisis y diseno
més complejas que contemplen a todas las dinamicas acopladas, tales como el criterio
de Routh-Hurwitz.

e En la estrategia por fases el control de la corriente del puerto DC se encuentra implicito
dentro de los controladores para corrientes en modo comin, como la presencia de accion
integral en estos depende de la existencia o no de los controladores balanceados, entonces
solo se puede asegurar error cero en la corriente del puerto DC si la accién de control
balanceada no existe, comprometiendo de esta forma el desempeno de la salida del
convertidor con el control interno de sus parametros. En cambio, la estrategia de control
por transformadas permite controlar en forma independiente los puertos externos y los
voltajes internos del convertidor.

e En la estrategia por fases las diferencias de voltaje Qﬁﬁ producen componentes oscila-
torios de tension y corriente que perturban el desempeno del puerto DC; si la acciones
de control balanceado logran llevar dichas diferencias de voltaje a un valor pequeno,
entonces la perturbacion puede considerarse como transitoria. Por otro lado, tal como
se coment6 anteriormente, la estrategia basada en trasformadas garantiza un correcto
desempeno del puerto DC.

Todas estas afirmaciones permiten establecer que la estrategia planteada en las coordenadas
Y Aaf0 y basada en la manipulacién de corrientes circulantes es mas completa y estable que
la estrategia por fases, razén por la cual no se considera esta tultima para la simulacion e
implementacion.

A A . . .,
4.2.4. Control de vz, 5 y vg por corrientes circulantes mas tension
en modo comun

Otra alternativa para poder controlar las componentes A consiste en asumir las siguientes
formas para las corrientes circulantes y la tension en modo comin [§]

125 = 1oy + 205, sin(3wet) (4.79)

Vo = Do + Do sin(3wet) (4.80

~—

A diferencia de la estrategia anterior, en la componente oscilatoria de las corrientes
circulantes es de tercer armoénico y con secuencias positivas y negativas. A su vez, la tension
de modo comun también posee componente continuo y de tercer armoénico, segin la ecuacion

4. 301
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Figura 4.12: Componentes de las corrientes circulantes para la estrategia de control por fase
y las 2 estrategias transformadas.

Con las definiciones [£.79)y .80 los componentes de potencia [4.59] y [£.60] se convierten en:
. > _ X % _ T > .

Qﬁg(ﬁﬂv Vo) = —2U0nig, — 200l + 2Vonig, co8(6wet) — 2(200lg, + Vonlys) sin(3wet)  (4.81)

Py (L5, v0) = —2i"00 — 2i"vonsin(Bwet) — R [gaﬁgﬁﬂy] (4.82)

Segiin los componentes de tercer armoénico presentes en la tension de modo comiin
y en las corrientes circulantes producen en conjunto el flujo de potencia continuo capaz
de manipular al voltaje yéaﬁ, como tanto la amplitud del armoénico de tension vy, y las
componentes de corrientes ﬁq son grados de libertad, entonces es necesario fijar uno de ellos
para bajar el numero de grados a 2, en donde la opciéon mas simple es fijar la amplitud vy,
y utilizar las corrientes igq como variables de control. El segundo término continuo de @
puede despreciarse debido a que la componente continua de corriente circulante debe tender a
cero en estado estacionario, mientras que el resto de componentes corresponden a oscilaciones
de media cero, por lo que su influencia puede despreciarse.

En la figura[d.12] pueden verse los componentes de corriente circulante para las 3 estrategias
de control estudiadas, nétese que solo en la estrategia por fases existe una componente de
corriente en modo comin asociada a los controladores, mientras que en las otras 2 solo se
manipulan sus ejes a3, nétese que en la estrategia con tension en modo comin las corrientes
circulantes poseen secuencias positivas y negativas a pesar de que sus fases se encuentran
alineadas, esto ocurre debido a que sus amplitudes son distintas, ademaés, ambas secuencias
solo controlan al vector yéaﬁo, a diferencia de la estrategia sin tensiéon en modo comun, en
donde cada secuencia controla a un voltaje distinto.
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Tal como se vio en el controlador disefiado en[4.70] la accion de control es efectuada sobre la
componente media 1_%0 para evitar que exista una corriente circulante en estado estacionario,
con estas consideraciones de [3.55] se obtiene la siguiente funcion de transferencia para la
planta de véaﬂ.

2 Voh
Veas(s) = 20 L) (4.83)

Para asegurar error 0 en estado estacionario la accién de control debe ser de la siguiente
forma:

iy = —Kptg,s — K / Ugapdt (4.84)
f; = 21dq sin(3wet) (4.85)

Segﬁn@para controlar el voltaje véo se utiliza el término de potencia creado conjuntamente
por la componente continua de tensiéon en modo comin y la corriente del puerto DC, como en
la operacion de rectificador el comportamiento del puerto DC se encuentra determinado por
los requerimientos de la carga, entonces estos tltimos influirdn en la dindmica de v5,, este
problema es menos evidente cuando el convertidor trabaja como fuente de corriente, ya que
la accién de control 4.39) ﬂ asegura que esta sea igual a su referencia i”* y permite establecer
la funcion de transferencia para v5, de la siguiente forma:

2 (4.86)
3Cvs s 0 ° '

Véo(s) =

En cambio, si el convertidor opera como fuente de voltaje entonces la corriente i”’ dependeré
exclusivamente de las demandas realizadas por la planta, y por ende su dinamica se encontraré
implicita en la funcién de transferencia [4.86| estos efectos se pueden contrarrestar mediante
las siguientes formas:

e Puede utilizarse una aproximacion i basada en el comportamiento dinamica de la
carga

e Pueden normalizarse los parametros del controlador respecto a i’

fluencia en [4.86]

, cancelando su in-

La primera forma requiere un conocimiento exacto del comportamiento de la carga, y, si no
existe retroalimentacion alguna, serd altamente sensible a errores de estimaciéon, por otro
lado, la segunda forma es més simple y se basa en la medicién de i”’, pero es sensible al ruido
si la relacion entre este y las seniales es grande. Para asegurar error 0 en estado estacionario
se debe utilizar la siguiente accién de control:

%=4mﬁ—m/@m (4.87)

Al considerar las definiciones de corrientes circulantes y tension en modo comun dadas en
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y se obtienen las siguientes componentes oscilatorias para los ejes LA

P Vij o= (2jwet+o) _ volj plwet+d _ von! o~ (2wet+e) _ von! hiwet+¢
=Cap ™~ * * * *
8Cvwe 2Cv}we 4CvEwe 16CVEwWe
(4.88)
. - _ )
A ) 2v P 1 i\ jwet Vonlqq . 2(20oig, + UOhla,(a)
805 ~ m(§‘/1 — LEIe/?)eiet m sin(6wet) + 35?}:% cos(3wet)
(4.89)

La ecuacion [4.88 muestra que al ocupar la estrategia de control basada en tension de modo
comin mas corrientes circulantes se producen componentes oscilatorios de frecuencia funda-
mental, doble y cuarta en la tension vg,, 5 que no estan descritos por , como las amplitudes
de estos son dependientes de la corriente del puerto AC y de la tensiéon en modo comiin enton-
ces no necesariamente pueden despreciarse respecto de la oscilacion descrita en [3.58, por lo
que, para garantizar que el lazo de control anﬁ no siga a estas oscilaciones se deben utilizar
filtros que eliminen a todas ellas, de acuerdo a la descripcion realizada de estos el filtro de
Media Movil es el tinico que puede eliminar completamente a todos los componentes oscila-
torios simultdneamente, en cambio el filtro Pasa Bajos solo logra reducir su magnitud y el
sincréno solo elimina la oscilacion correspondiente a su frecuencia sincrénica. En cuanto a las
oscilaciones de yéaﬁ, seglin las amplitudes de sus componentes oscilatorios adicionales
son dependientes de 156, cuya magnitud debe ser baja en estado estacionario, y si ademas
se considera que la amplitud del componente oscilatorio fundamental en Qéaﬂ es mas grande
que el de segundo armoénico en ggaﬁ (figura D , entonces la influencia de estas oscilaciones
adicionales puede considerarse despreciable.

El principal problema de esta estrategia ocurre cuando la corriente del puerto DC es de
muy bajo valor, lo que obliga al controlador [£.87 a elevar considerablemente la componente
continua de tension en modo comun entregada, llegando al caso limite en el que la corriente del
puerto DC sea nula, en[24] se asocia esta condicion al modo de operacion en baja frecuencia,
y se plantea como soluciéon agregar un componente alterno a la corriente del puerto DC con la
misma frecuencia que el componente alterno de tensiéon en modo comun, creando en conjunto
un término de potencia que puede manipular a v5,, lo cual presenta las siguientes desventajas
durante la operacién en modo rectificador:

e Como fuente de voltaje no deben existir componentes adicionales en vy que distorsionen
a la consigna dada por

e Como fuente de corriente no deben existir componentes adicionales en i’ que distorsio-
nen la consigna i*.

Por ambas razones es que la adicion de componentes oscilatorios en i’ planteada en [24] es
incompatible con la operaciéon en modo rectificador. Otro problema asociado a la utilizacion
de tension en modo comiin es que no existen estudios que analicen los efectos causados por
su presencia en redes de distribuciéon o transmisiéon, por lo tanto, no es claro determinar
la cantidad de tension en modo comiin a inyectar o incluso si es posible hacerlo o no en
determinadas redes.

Debido a ambos problemas es que las estrategias de control basadas en tensiéon de modo
comtn no son recomendables para M2C que operan en modo rectificador o como conver-

49



Tabla 4.1: Comparacion entre las 2 estrategias de control

Caracteristicas Corrientes Circulantes Tensiéon modo comun

Parametro externo Vd i

Puerto independiente DC AC

frecuencia corriente circulante Fundamental Tercer armoénico

Operaciéon conveniente Rectificador Accionamiento
Convertidor conectado a red Inversor aislado

tidores conectados a redes, ya que sus efectos en estas no se encuentran estudiados y no
garantizan controlabilidad completa del componente v5,, sin embargo, para accionamientos
estos problemas no ocurren y ademas la mitigaciéon puede ser implementada con los mismos
términos de potencia. Por otro lado, las estrategias basadas exclusivamente en corrientes
circulantes necesitan la existencia de voltaje en el lado AC para generar los términos que
manipulan a los componentes yéaﬁ y v&,, por lo tanto, si la magnitud de este tiende a 0
en algtin punto de operacién, entonces las componentes oscilatorias de corrientes circulantes
en ambas secuencias tenderan a ser muy grandes (mateméaticamente a infinito, pero en la
practica limitada por las protecciones), esta condiciéon puede ocurrir en aplicaciones de ac-
cionamientos o inversores aislados, siendo mas recomendable en ellas la estrategia basada en
corrientes circulantes mas tensién en modo comin.

4.2.5. Control interno de corrientes circulantes y tensiéon en modo
comun

De acuerdo con las ecuaciones y la corriente circulante en el convertidor posee
una componente continua mas otra oscilatoria, cuya frecuencia y secuencia depende de la
estrategia utilizada. De acuerdo a las ecuaciones [4.56| [4.70], [4.72]4.84] y [4.87] las magnitudes
de estos componentes se determinan con las actuaciones de los controladores externos para
las tensiones y%ﬁﬁ ¥ 18y, como la corriente circulante se encuentra descrita por la dindmica
3.46, entonces es necesario agregar una estrategia de control interna que asegure el correcto
seguimiento de las corrientes circulantes de referencia entregadas por los lazos externos.

Debido a que en ambas estrategias la corriente circulante posee componentes continuos
y oscilatorios, el controlador utilizado para su seguimiento debe poseer un buen desempeno
para ambos, dentro de los tipos mas estudiados en la literatura se encuentran:

Controlador proporcional

La accion de control mas simple que puede realizar un correcto seguimiento de las com-
ponentes continuas y alternas de igﬁ es el controlador proporcional, descrito mediante la
siguiente funcion de transferencia [14]:

_ Vas(s)
L5(s)

Con la definicion dada por y la dinamica de planta descrita en el error del sistema

C(s) =K, (4.90)
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Controlador Controlador )
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P K 2npel o)
K |
a) Proporcional b) PR ¢) PIR
Figura 4.13: Lazos de control para corrientes circulantes.
en lazo cerrado es de la siguiente forma:
Er(s 5
S(s) = = (5) = (4.91)

)~ Gt

En el caso de la estrategia basada exclusivamente en corrientes circulantes, al reemplazar la
referencia de corriente dada por en la funcion de error y transformando a dominio
del tiempo se obtiene su comportamiento en forma temporal:

er(t) = e + iy iy (4.92)
2 2

et YWn —wnt We jwet | . WnWe —wnt Juwet
t)=—5—— - — 4.93
(1) w,%—i—wge wfl+w§e +jw§—|—w§ (e7r" + &™) (4.93)

w2 w? ; WhW, ,
F(t) = — 7 _emwnt _ e —jwet g TRTE  (—wat —Jjwel 4.94
= TN Tz ) (4.94)

Para valores muy grandes de tiempo, [£.92] se reduce a:

_we(we - jwn) ejwetiE+* . we(we + jwn)e—jwetiz—*

er(t) =
—() w%_i_wg d w722+wg =dq

(4.95)

En el caso de la estrategia basada en corrientes circulantes mas tension en modo comuin, al
reemplazar la referencia de corriente dada por en la funcién de error y transformando
a dominio del tiempo se obtiene su comportamiento en forma temporal:

D0k
2% Wn, —wnt ldq —1 [ We
t) = _ " e t—1t — 4.96
et (laﬂ TR +wz> VST (“e . (w)) (4:96)

Para valores muy grandes de tiempo, [£.96] se reduce a:

er(t) = ig—q* cos (w t—tan! <&)> (4.97)
B Vw? +w? ‘ Wn,

Las ecuaciones y indican que el controlador proporcional presenta un error en estado
estacionario para las referencias oscilatorias, mientras que para las componentes continuas si
es capaz de seguirlas correctamente.

Controlador Resonante.

Debido a que la acciéon proporcional no puede de garantizar un correcto seguimiento de
las referencias oscilatorias, no es un buen candidato para regular las corrientes circulantes,
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como alternativa, en se propone la utilizacion del controlador proporcional-resonante PR [§],
descrito mediante la siguiente funciéon de transferencia:

V2i(s) _ s% + 26w,s + w?
Er(s) P s? + w?

(4.98)

Con la definicion dada por [£.98 y la dinamica de planta descrita en [3.46] el error del sistema
en lazo cerrado es de la siguiente forma:
Er(s) s(s? 4+ w?)

I55) T (s + 2ns + w2) (4.99)

En se asume que existe una rafz real a y 2 complejas conjugadas Ew,, & jwy.

Para la estrategia basada exclusivamente en corrientes circulantes, el error obtenido al
seguir la referencia de corriente dada por se obtiene de la siguiente forma:

er(t) = er(t)its " (t) + €rgif™ + ergifs” (4.100)
er(t) = K((a® + w?)e ™ + f—nee_&*’"t(%a sin(wqt — ¢q) — wy, sin(wqt))) (4.101)
arq(t) = K(a%e ™ + f—nee_@"t((%a — wy) sin(wat — ¢q) — asin(wqt))) (4.102)
ery(t) = w, K(e™™ + ﬁe_gw"t(sin(wdt — ¢a) — Wy sin(wqt))) (4.103)
K= ! (4.104)

w2 + 2¢wpa + a?

El comportamiento en estado estacionario del error dado por [4.100| se obtiene de la siguiente
forma:

lim er(t) =0 (4.105)

t—o00

Por otro lado, para la estrategia basada en corrientes circulantes més tensiéon en modo co-
mun la componente oscilatoria de corriente circulante es de frecuencia 3 veces mayor a la
fundamental, por lo que el controlador debe definirse de la siguiente manera:

KEE(S) 8%+ 6Ew,s + 9wl
Er(s) ° 52 4 9w?

(4.106)

Considerando el controlador la planta y una referencia de resulta la siguiente

funcién temporal de error

(4.107)

En donde er, ¢y y €r, corresponden a las definiciones dadas en [.101], .102] y 4.103] El error

en estado estacionario resulta:

lim er(t) =0 (4.108)

t—o00

Segtn las ecuacionegd.105] y [£.108] el controlador resonante presenta error 0 en estado esta-
cionario para las corrientes circulantes de referencia dada por y es decir, asegura
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su correcto seguimiento. El error 0 en estado estacionario para las componentes oscilatorias
radica en el hecho de que el controlador resonante posee ganancia infinita en esa misma
frecuencia, de la misma forma en que un controlador PI posee ganancia infinita para la com-
ponente continua, si se examina detalladamente la forma del controlador resonante dada en
puede verse que en el fondo consiste en un controlador PI desplazado en jw,, de esta
forma ambos aseguran error () para su frecuencia de resonancia. En cuanto al comportamien-
to del error para la componente continua, al ser una planta de tipo integrante, la ganancia
proporcional asegura error 0 en estado estacionario, tal como puede verse en [4.101]

Controlador Proporcional Integral Resonante (PIR).

La condicion de error cero en estado estacionario obtenida para el controlador resonante a
partir de la ecuacion [£.105] asume que la planta es estrictamente integrante, en la practica, las
resistencias internas de los componentes, errores de tolerancia o comportamientos no lineales
de estos pueden modificar la dinamica de las corrientes circulantes de tal forma que la planta
real pueda no ser integrante, en estas condiciones el controlador PR no seria capaz de asegurar
un correcto seguimiento de las referencias continuas.

De acuerdo con el principio de control interno (IMP o IMC), si la referencia del sistema
se puede describir mediante la siguiente transformada de Laplace:
_ Bu(s)
~ Rp(s)

Entonces, para que el sistema presente error cero en estado estacionario el controlador debe
ser de la siguiente forma:
Cn(s)

Rp(s)Cp(s)
Es decir, segun , el denominador de la funcién referencia (conocido también como
polinomio generador) debe estar contenido en el denominador de la funcién del controlador
C(s). Si se considera que la planta puede aproximarse mediante la siguiente funcion de
transferencia genérica:

R(s) (4.109)

O(s) (4.110)

_ Py(s)

Pp(s)
Entonces las funciones de transferencia en lazo cerrado para la referencia y el error quedan
definidas de las siguientes formas:

P(s) (4.111)

g2 Ll _ _POCE) Ox(5) Px(s)
T = "Ry =TT PH)C) ~ Bo(3)Cn(5)Po(s) + Cn(s) Pa(s) (4.112)
S(S) _ E'I’(S) 1 RD(S)CD(S>PD<S) (4113)

R(s) 1+P(s)C(s) Rp(s)Cp(s)Pp(s) + Cn(s)Px(s)

Si los polinomios Cy(s) y Cp(s) se diseian de tal forma que los polos originados por el
denominador Rp(s)Cp(s)Pp(s)+ Cn(s)Pn(s) en las ecuaciones y se encuentren
en el semiplano izquierdo del lugar de las raices, entonces los valores en estado estacionario
de ia™(t) y e,(t) se encuentran dados por:

’ > 1z _
tliglo ins(t) = il_r}(l) T(s)R(s) =r(t) (4.114)
th’m er(t) = HH(]) S(s)R(s) =0 (4.115)
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Segin y4.115| el error estacionario es 0 y la salida del sistema es igual a su referencia, a
diferencia de la demostracion realizada para el controlador resonante, los resultados obtenidos
en [A.114) y [A.115] son validos para plantas de cualquier orden, tal como se pude ver en [4.111]

Si se aplica transformacion de Laplace a la referencia de corriente [£.61] se obtiene:

i as(s2Fwd) +s (s (I +15,7) +jwe (17 —i3,7))

) (4.116)

L(s) =

Segtin [4.116], el polinomio generador de la forma s(s* +w?), por lo que, de acuerdo a|4.110} el
denominador del controlador debe contener a este polinomio, una forma de lograrlo es ocupar
la siguiente definicion de controlador Proporcional-Integral-Resonante (PIR) dada en :

* Kr 2
Kfﬁ(s)_KszwL%wnerwngK[_K (2§wn )s + wls + flw?
Er(s) 7 $2 + w? s P (52 + o2)

(4.117)

Si se asume que la funcion de transferencia posee un cero real y 2 ceros complejos,
entonces puede aproximarse de la siguiente forma:

Vails) _ oo (54 a)(s + 2bwns +w?)
Er(s) ° s(s? 4+ w?)

(4.118)

El denominador del controlador definido en es de la forma s(s*>+w?), por lo que es capaz
de asegurar un correcto seguimiento de las referencias con cero error en estado estacionario.
Si se compara las definiciones y puede comprenderse que el controlador resonante
solo posee el factor (s* + w?), por lo que, segiin el principio de control interno, solo es capaz
de asegurar error cero para las componentes oscilatorias, dependiendo de la planta integrante
para asegurar seguimiento de la componente continua, de esta forma, el controlador PR puede
considerarse como un caso particular del PIR con ganancia integral K igual a cero.

En el caso de la estrategia basada en corrientes circulantes mas tensiéon en modo comun,
al transformar la ecuacion se obtiene la siguiente funcion de referencia:

IE;(S2 + w?) + Bwesiyy

[Z* _ =x
—O‘B(S) s(s? 4+ 9w?)

(4.119)

De acuerdo a[4.110] el controlador PIR que asegure error permanente en estado estacionario
frente a debe ser de la siguiente forma:

KEZ(S) S 2was+ 9w K . 53 + <2€wn + %) s% + 9w?s + 9%@)3
Er(s) =" 524 9uw? s 7 s(s? 4+ 9w?)

(4.120)

A pesar de que el controlador PIR no ha sido ocupado anteriormente para regular las co-
rrientes circulantes en convertidores M2C', debido a que garantiza error estacionario cero para
todas las componentes es una alternativa atractiva a los controladores P y PR utilizados en
la literatura.

Seguimiento de tensién en modo comin
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De acuerdo a[3.44] la tension en modo comun sintetizada por el convertidor se relaciona
directamente con la componente de voltaje v4' sin ninguna dindmica asociada, por lo que no
es necesario la existencia de un controlador que asegure su valor de referencia, si se reemplaza

en [3.44] el voltaje v5 a sintetizar en la segunda estrategia resulta de la siguiente forma:
vy = —2vy = —20y — 20 sin(3w,t) (4.121)

En cambio, para la primera estrategia no se necesita tension en modo comiin, por lo que el
voltaje v5* se convierte en:

ve =0 (4.122)
Las acciones de control internas [4.32, [4.33][4.39|4.90|4.98/4.106|[4.117][4.120[4.121]4.122 entre-

gan como resultado los voltajes UEEAO a sintetizar por el convertidor, si a estos se les aplica la
transformacion YA« B0 inversa se obtienen los siguientes voltajes en coordenadas naturales
PNabc de la siguiente forma:

PN AL A T —1

[V]abc = [C] [V}aﬁo [C]aﬁ (4123)
Los voltajes en coordenadas naturales descritos en corresponden a los valores reales a
sintetizar por las ramas del convertidor, a diferencia de los voltajes en coordenadas X Aa30
que solo pueden calcularse, ya que no es factible medirlos fisicamente.

4.3. Control de ramas y modulaciones para M?2C

Todas las estrategias de control planteadas anteriormente entregan como resultado voltajes
a sintetizar por ramas, los cuales, segin las ecuaciones y corresponden a la suma de
los voltajes proporcionados por todos los moédulos de cada rama, por otro lado, la dindmica
descrita en muestra que al sintetizar voltaje en su salida cada médulo carga o descarga
su capacitor, por lo que resulta necesario una estrategia que permita sintetizar el voltaje
de consigna por rama y a la vez mantener equilibrado el de sus capacitores, entregando
como resultado las variables de conmutaciéon que indican el estado de conducciéon en los
semiconductores.

De acuerdo con la ecuacion [3.1] si se conocen los voltajes a sintetizar por modulo, entonces
las variables de conmutaciéon promediadas resultan de la siguiente forma:

o PN

PN _ Y

s = (4.124)
Veij

. _P.N . . .
Como las variables s;;~ obtenida por |4.124] corresponde al valor medio a lo largo del periodo
de conmutacion, entonces la estrategia planteada debe contemplar la transformacion de dichas
. . , P7N . . . L1, .
variables a su valor instantaneo s;; ", que es de tipo binario. Esta tltima etapa es conocida
como modulacién, dentro de todo el espectro de modulaciones estudiadas para convertidores,
en el caso de los M2C las técnicas méas estudiadas corresponden a las modulaciones por ancho

de pulso sinusoidales (S-PWM), cuyo principio de funcionamiento consiste en comparar la
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Figura 4.14: Modulacion PWM sinusoidal y su espectro armoénico para un modulo, con fre-
cuencia de conmutacion 2.5 (KHz).

. ., _PN - .
variable de conmutacion §;;7 con una senal portadora de alta frecuencia f,, usualmente de

tipo triangular, y determinar el valor instantédneo de sg’N de la siguiente forma:
. _P,N
PN 1 sisy” > fs
s = ) 4.125
Y { 0 si §§’N < fs } ( )

Si se considera el siguiente voltaje de referencia para un determinado moédulo:

. E ME
UiI;’N = ﬁ — W COS(CU()t + Qb]) (4126)

Entonces al reemplazar [£.125] y [4.126] en se obtiene la siguiente serie de Fourier que
representa el voltaje instantaneo del modulo:

UP,N_E_mvE
9N 2N

#3050 2 () costmit + ST 4 ) 4 et +09)

cos(wot + ¢;)

m=1n=—o0

(4.127)

En donde w, es la frecuencia angular de la senal portadora. Los 2 primeros términos de [£.127]
corresponden al voltaje de referencia, mientras que los términos sumatorios corresponden
a armoénicos que distorsionan dicho voltaje, la forma de esta sumatoria muestra que los
armoénicos forman bandas en torno a frecuencias multiplos de la senal portadora f., dentro
de cada banda los armoénicos se encuentran separados por una frecuencia w,t, tal como puede

verse en la figura [4.14]

El proceso de modulaciéon por ancho de pulso sinusoidal puede extenderse a sistemas
multinivel modulares mediante 2 técnicas distintas, las cuales se encuentran ligadas con el
control de tension en ramas, lo que motiva a explicarlas conjuntamente.

Modulacién por desfase (PS-PWM) con control individual

Esta estrategia se basa en distribuir el trabajo de todos los médulos en forma simétrica,
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Figura 4.15: Estrategia de control individual con PS-PWM.

por lo que sus voltajes sintetizados son una fraccion N del de rama, es decir:

P,N

P
vi];’N ~ ]T para todo j =a,b,cyi=1,..,N (4.128)
Para equilibrar los voltajes de capacitores esta estrategia utiliza un lazo de control con retro-
alimentacion, cuya referencia corresponde al voltaje promedio de estos a lo largo de la rama,

tal como puede verse en la figura [£.15] si se juntan las ecuaciones [2.24] [1.12] [£.50] y [4.70]
entonces dicho voltaje promedio resulta de la siguiente forma:

/l—}P,N* ~ U* 4 ]' VI
g e NCvE 4w

[iAf(mU, @) sin(wet + ¢ + ¢p(my, @) + % sin(2wet + ¢; + (b)}

(4.129)
El primer término de [£.129] corresponde al voltaje de consigna, que es asegurado por los
lazos de control en coordenadas XA« S0 estudiados anteriormente, mientras que los términos
restantes corresponden a las oscilaciones producidas en los voltajes ggﬁﬁ, descritas en las

ecuaciones y Este componente oscilatorio en la referencia EE’N* no se encuentra
presente en la propuesta original realizada en [21] e implementada junto a la estrategia de
control por fases, la cual, como se ha visto anteriormente, tampoco contempla las oscilaciones
de voltaje, acarreando el conjunto de desventajas analizadas anteriormente.

Segtn la figura [4.15] los controladores individuales generan N variables de conmutacion

. _P,N . . . ~
medias §;; independientes entre si, las cuales deben compararse con senales portadoras para
generar las variables de conmutacion instantaneas, en el caso de PS-PWM estas portadoras se
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encuentran desfasadas entre si. La frecuencia de estas senales portadoras determina el periodo
de conmutacién en los semiconductores, y por ende determina el retardo en la respuesta de
las ramas y el tiempo de procesamiento del dispositivo en el cual se implementan los sistemas
de control, esto motiva a que la velocidad del dispositivo en el cual se implementan estas
portadoras, junto a sus respectivos comparadores, sea mucho mas alta que la del dispositivo
encargado de implementar a los controladores, como ademas la generaciéon de portadoras y
la comparaciéon de estas con las variables de conmutaciéon medias son independientes para
cada modulo, entonces pueden implementarse en forma paralela, por ambas razones es que
los dispositivos ideales para implementar la modulacion PS-PWM sean las FPGAs (Field
Parallel Gate Array, o arreglos paralelos de compuertas), a diferencia de los procesadores
seriales utilizados para implementar los lazos de control.

Si se asume que las variables de conmutacion medias para todos los médulos de una misma
rama son similares entre si, entonces se pueden describir de la siguiente manera:

ES’N = _PN + As N para todo j = a,b,c. yi=1..N (4.130)
N

Ef’N =~ ZES’N para todo j = a,b,c.yi=1..N (4.131)
i=1

_PN - . .
En donde Asij’ corresponden a las pequenas desviaciones de las variables en torno a su

. _P.N . . . 2
promedio §;"" por rama. A su vez, si los voltajes en capacitores de cada médulo pueden
representarse de la siguiente manera:

Uglév @gé\[ + AUCU para todo j = a,b,c. yi=1..N (4.132)

Si se reemplaza y [£.132) en las ecuaciones [3.6] y [3.7] se obtienen las siguientes relaciones
. . . ., _P.N
entre los indices de insercion m;™" y las variables de conmutacion medias s :

PN._PN , PN _PN PN, PN PN PN PN
Nm;™ vgi; +my’ E AUCU Ns;" Ucyy +557 E AUCU +0¢i; E As;; —I—E As;; A?}CU

(4.133)
Si se asume operacion en estado estacionario y que el control por ramas trabaja correctamente,
entonces las desviaciones Avg’i;v y §§’N deben ser aproximadamente igual a 0, por lo que[4.133
se convierte en:

PN _ _PN - -
m;"" =5, para todo j =a,b,c. yi=1..N (4.134)

La ecuacion indica que, para este tipo de modulacion, el indice de insercion m N debe
entenderse como el promedio a lo largo de la rama para los valores medios en las Varlables
de conmutacion SI; N o también como la duracion media del ciclo de trabajo para todos los
modulos de la rama correspondiente.

Reemplazando [£.134] en [£.133] se obtiene:

Z AN & (4.135)

La ecuacion [4.135 muestra que las desviaciones en los ciclos de trabajo oM alo largo de

ij
PN .
toda la rama ;7 ose anulan entre si.
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Figura 4.16: Estrategia de control individual.
A partir de se obtiene la siguiente funcién de transferencia:

— (5PN + Al =P (4.136)

Como la corriente if’N posee componentes continuos y alternos descritos por m, entonces
el signo en la funcién de transferencia no serd constante durante la operacion del
convertidor, por lo que el controlador debe contrarrestar de alguna manera la variacion de
signo, en se plantea multiplicar la ganancia del controlador por la corriente if’N), pero segin
solo basta con utilizar el signo de la corriente if’N). Si se considera una acciéon de control

N

proporcional, la desviacion del ciclo de trabajo AEiI;’ resulta de la siguiente forma:

A_.A’ ~ Kpsgn(i ZUCU —UCU (4.137)

En la modulacion PS-PWM las portadoras son de la siguiente forma:

fe =tri(w.t + kA¢.) para todo k =1,...N — 1. (4.138)
2m
Ag, = L 4139

Si se considera que el lazo de control individual mantiene los voltajes de capacitores equilibra-
dos en cada una de las ramas, entonces los voltajes sintetizados por ellas pueden representarse
mediante la siguiente serie de Fourier:

E E
(S 35 cos(wot + ¢;)+
= 2F N N
mzﬂnzz_oo N Sin<< m2—|— TL)TF)Jn(m 2m7T) COS(Nm(wct + A@P’N) + n(wot i ¢j n 7]'))
(4.140)
E MFE
’U]N%§+—2 <w0t+¢J)
~ — 2F N MN
Z Z Sin(< m + n)?T)Jn( m?T) cos(Nm(wt) + n(wot + ¢;)) (4.141)
mm N 2 9
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Figura 4.17: Comparacion entre los espectros armoénicos de voltaje obtenidos por la modula-
cion PS-PWM(rojo) para una rama de 2 moédulos y para un modulo individual (azul), ambos
con frecuencia de conmutacion 2.5 (KHz).

Al estar desfasadas en Ag¢,, la cancelacion de las bandas armoénicas es maxima, quedando
solo las asociadas a los armoénicos miltiplos de N, esto quiere decir que la frecuencia de
conmutacion efectiva en la rama es N veces la de sus modulos. Juntando las ecuaciones
[3.26], [£.140] y [4.141] se obtienen las siguientes expresiones para voltajes en red y corrientes de
modo comun:

o0 o0

=V cos(wot + ¢;) + Zl Z m7rN Joni1- Nm(@) cos(Nmw,t + Q) cos(07Y)
T (4.142)

5 ) Jon1—nm (ME2E) . PN
iy~ — + icc; — mzln; m7rNL wact 2nt 1 Nmyw) cos(Nmw.t + Q) sin(0"")
(4.143)
Q= (2n+1— Nm)(wot + ¢;) + MOPN (4.144)
gr _ Nm(A0"T — ) (4.145)

2

El angulo AP en [4.142] [4.143| v 4.144] corresponde al desfase entre portadoras de ramas
positivas y negativas.

Si se comparan [£.142] y [£.143] con las expresiones aproximadas dadas en [2.7] y [3.16] puede
verse que los componentes armonicos descritos por las sumatorias en [4.142] y [£.143] distor-

sionan a las tensiones de red y corrientes en modo comiin. Para minimizar el efecto de estos
se debe encontrar el dngulo AO"N que produzca la mayor cancelacién armonica en y
4.143, pero, como depende de cos(07Y) y 4.143| de sin(9™"), entonces no se pueden
minimizar armoénicos en la tension de red y en corrientes circulantes simultdneamente, ya que
cuando uno de los 2 sea minimo el otro sera maximo. Para minimizar arménicos de tension
en red el desfase entre portadoras positivas y negativas debe ser de la siguiente manera:

AGPN :{ 0 si N = impar } (4.146)
~ St N = par
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Figura 4.18: Espectros armoénicos en corriente circulante (icc;) y tension de red (v;) obtenidos
con PS-PWM para los angulos de desfase A0PY que permiten minimizar o maximizar su
contenido armonico.

Con éste angulo el voltaje por fase con minima distorsiéon armonica resulta:

myE = (—1)™2E myNmm
vj ~ 5 COS(Wot + ij) + mZZI nzz_oo WJ%H—I_NWL(T) COS(waCt + Qvf)
(4.147)
Qvf = (2’/1, +1-— Nm) (Wot + (bj) (4148)

Para minimizar los armoénicos de corriente en modo comiin el dngulo de desfase debe ser de
la siguiente manera

AGPN :{ 0 sl N = par } (4.149)
~ St N = impar

En la figura se muestran los espectros arménicos obtenidos para un M2C' de 2 niveles
por rama, apreciandose que con desfase A@™Y igual a 0 la corriente circulante no posee
armonicos, mientras que el voltaje en red posee una distribucion armoénica similar a la de los
voltajes por rama vf ’N, por otro lado, con un desfase de 7 aparecen bandas armoénicas en
torno a los multiplos de 2f., mientras que en el voltaje de red solo las bandas situadas en

torno a los 2N f. permanecen.
En [20] se establece el siguiente criterio para seleccionar el tipo de cancelacion armonica:

e Si las ramas poseen pocos modulos, entonces el contenido armoénico de sus voltajes sera
alto, y por ende, también el de la tension en red, siendo mas conveniente minimizar
estos armonicos.

e Si la cantidad de moédulos por rama es alta, el contenido armoénico del voltaje en red
sera bajo aun si es maximizado, siendo mas conveniente minimizar los armoénicos en la
corriente de modo comin

Este criterio de seleccion posee 2 inconvenientes, el primero radica en que no da indicaciones
para diferenciar entre baja o alta cantidad de mo6dulos por rama, mientras que el segundo
consiste en que no considera el modo de operaciéon del convertidor para la seleccion, por ello,
en esta tesis se plantea otro criterio basado en la operaciéon del convertidor, que consiste en:
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a LS-PWM

Ordenamiento

Figura 4.19: Modulacién LS-PWM con red de ordenamiento.

e Para modo de operacion inversor, es mas conveniente minimizar armoénicos en las ten-
siones de red, ya que estas alimentan a la carga.

e Para modo de operacién rectificador, es mas conveniente minimizar armonicos en las co-
rrientes de modo comin, debido a que, segin |3.16| también se minimizan los armoénicos
en la corriente del puerto DC.

La principal desventaja asociada a la estrategia de modulacion PS-PWM consiste en la
elevada cantidad de conmutaciones que provoca, ya que en cada ciclo de trabajo todos los
modulos conmutan, resultando una cantidad total de:

Neonm = 6N f. (Conmutaciones/s) (4.150)

Modulacién por desniveles (LS-PWM) con ordenamiento

La estrategia de modulacion por desniveles (LS-PWM) con ordenamiento aborda la sintesis
de voltaje y el equilibrado de capacitores como un problema global de la rama, para ello
realiza primero el proceso de modulacion sobre la referencia de voltaje a sintetizar por rama,
entregando como resultado variables de conmutacion mil;’N que permiten sintetizar el voltaje
de referencia, pero que no se encuentran ligadas a modulos en particular, para poder asignar
a estos las mencionadas variables se necesita un proceso de ordenamiento que mantenga el
equilibrio de voltajes en capacitores de la rama. Como el proceso de ordenamiento se realiza
posterior a la modulaciéon, ambos deben localizarse en la misma plataforma FPGA, volviendo
mas compleja su implementacion. En la figura se encuentra un esquema descriptivo de
esta estrategia.

Las senales portadoras para esta modulacion son de la siguiente forma:

1 2k + 1

para todo k =1,...N — 1. (4.151)
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O sea, cada portadora se encuentra desplazada a un nivel de 2k+1 . Al estar todas las portado-

ras desplazadas, solo una de ellas intercepta al voltaje de referenma por lo tanto, la cantidad
total de conmutaciones en el convertidor resultan:

Neonm = 6f. (Conmutaciones/s) (4.152)

Si se designa como N, a la cantidad de portadoras bajo la referencia, entonces las variables
de conmutacioén producidas por LS-PWM resultan:

mi" = 5" paratodo j = a,b,c. yi=1.N (4.153)
mf;-’N =1 para todo j = a,b,c. yi=1...IN, (4.154)
mPN—OparatodOJZabcyl—M+1 N (4.155)

A diferencia de PS-PWM, no es posible obtener una expresion genérica para N niveles del
espectro armoénico producido por la modulaciéon LS-PWM, esto ocurre debido a que los
voltajes sintetizados por moédulos no son similares a lo largo de la rama, debiendo efectuarse
el calculo de los coeficientes sobre la tension total de la rama, en vez de la sumatoria utilizada
para PS-PWM. En el caso de 3 niveles el voltaje sintetizado por la rama corresponde a:

E _myE 4myNm 1 = Jap_1([2m — 1]7my,)
PN v v 2k—1 v
vt =5 F cos(wet + ¢;) + = EZI Y— kgl % —1] cos([2m — 1]w,t)

oo 1 oo
+ m,Nm Z Dy Z Jon12(ma M) cos(nm) cos(2mwet + [2n + 1)(wet + ¢;))

m=1 n=—00

4m:TNm Z . ZZ Jok—1([2m — 1w M) [2k — 1] cos(n) cos([2m — Ueogt + 2n (et + 6;))

Le 2k—1+2n][2k—1—2]

(4.156)

La figura muestra que el efecto de la modulaciéon LS-PWM consiste en disminuir la
amplitud y ensanchar las bandas armoénicas centradas en los multiplos de las portadoras,
como no existe cancelacion de armoénicos entre modulos, el filtrado de estos se vuelve mas

complejo. Reemplazando[d.153] [4.154]y 4. 155]en las ecuaciones[3.6]y [3.7]se obtiene la siguiente

relacion entre el indice de insercion con las variables de conmutacion:

P,N — PN PN _PN _PN PN P,N
Nm; " vy + E Avk CU = NeUgi; + § Avcu 8, Vo + Avgy (4.157)
i=1

Si se asume operaciéon en estado estacionario y que el algoritmo de ordenamiento trabaja

o PN _PN : .
correctamente, entonces las desviaciones Avgi; y 877 deben ser aproximadamente igual a 0,

por lo que 4.157| se convierte en:
_PN
Ne+ 5y,
N

La ecuacion muestra que, para este tipo de modulacion, el indice de inserciéon puede
entenderse como la fraccion de médulos conectados por rama.

mj:

(4.158)

Segiin la ecuacion los capacitores que se encuentren conectados variaran su voltaje
dependiendo del sentido de la corriente por rama, mientras que el resto no sera afectado,
. _PN . .. . .
para mantener estos cercanos al valor medio Ug;; se debe utilizar el siguiente criterio de
seleccion

63



v (pu)
1.00

1.00 A\ I )

0.9 — _ﬂ.| 0.90 — Modulo

080 Je2 om0 —— Rama (LS-PWM)
_PN
mj 070

070 PR :

060 — N Li=15ij 060

0.50 0.50

0.40 0.40

0.30 0.30

0.20 0.20 ‘ ‘

0.10 0.10

o. 0.00 ..I| |I.. .I II. .mlml.n. ||III|

! . R : . y g 5 m

02 04 06 08 10 12 14 16 1.8 20 1 ; 6
t (ms) Frecuencia (KHz)

Figura 4.20: Comparacion entre los espectros armoénicos de voltaje obtenidos por la modula-
cion LS-PWM(rojo) para una rama de 2 moédulos y para un modulo individual (azul), ambos
con frecuencia de conmutacion 2.5 (KHz).

e Si la corriente por rama es positiva, entonces, segin los moédulos conectados se
descargaran, por lo que se deben conectar los N, médulos con mayor voltaje en sus
capacitores, mientras que el siguiente debe conmutar.

e Si la corriente por rama es negativa, entonces, segin los moédulos conectados se
cargaran, por lo que se deben conectar los N, médulos con menor voltaje en sus capa-
citores, mientras que el siguiente debe conmutar.

El algoritmo de ordenamiento descrito en[£.19)es el encargado de encontrar los N, capacitores

con mayor o menor voltaje que necesita el criterio de seleccion para asignar las variables de
., P

conmutacion s;;’

En base a las caracteristicas de ambas estrategias pueden realizarse las siguientes obser-
vaciones:

e La estrategia de control individual asegura la convergencia del voltaje en capacitores al
valor de referencia, pero su dindmica es mas lenta, debido a que debe ser implementada
en procesadores seriales junto al resto de controladores, por otro lado, la estrategia de
ordenamiento mas seleccién no busca la convergencia del voltaje en capacitores, pero al
localizarse en las tarjetas FPGA puede actuar mas rapido que el controlador individual.

e La modulacion PS-PWM provee una mejor distribucién del espectro armoénico que
LS-PWM, dando ademas la posibilidad de minimizar su contenido en alguno de los 2
puertos, por lo tanto, para aplicaciones en donde se requiere una elevada calidad en
senales la estrategia de modulacion PS-PWM es idénea.

e Como la principal fuente de perdidas en los convertidores se encuentran asociadas a las
conmutaciones, entonces la estrategia de modulacion LS-PWM provoca un rendimiento
N veces mayor que PS-PWM, por lo tanto, para aplicaciones en donde se prioriza la efi-
ciencia, o la cantidad de médulos es muy elevada, entonces la estrategia de modulacion
LS-PWM es idonea.
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4.4. Sintonizado de controladores

Para un correcto funcionamiento del sistema, las ganancias de los controladores planteados
anteriormente deben ser sintonizadas de tal forma que la dindmica de sus lazos satisfaga los
requerimientos de operacion del convertidor y de sus puertos externos. Como los controlado-
res se implementan fisicamente en procesadores digitales, que entregan acciones de control
discretas, entonces el diseno de los controladores debe realizarse en forma discreta, ocupando
para ello la transformada z, definida de la siguiente manera:

z = el (4.159)

Para discretizar los controladores y plantas descritas anteriormente puede utilizarse la apro-

ximacién de Tustin
2 z2—1

T T+

(4.160)

4.4.1. Sintonizado de controladores Externos

: Y A 2% ZA A
Como todas las plantas descritas para los controladores vz, veg, Vg, Ucass Vo Y lag SON
de tipo integrante, entonces su funciéon de transferencia puede describirse en forma genérica
como:

K
G="9 (4.161)
s
Si se toma la siguiente definiciéon del controlador PI
Ts+1
Pl =K,—— 4.162
p /Z"tis ( )
Entonces, la funcion de transferencia asociada a las plantas integrantes con controladores PI
en lazo cerrado resulta:

K,K, (s+7)
Glazocerrado =
Ti s+ K,K,s+

(4.163)

KpKi
T
Al comparar [4.163] con la respuesta deseada se pueden encontrar las siguientes relaciones
entre los parametros de diseno { y w, con la ganancia K, y el tiempo de integraciéon 7; del
controlador.

28w,

K, = 4.164
p Kg ( 6 )
n=% (4.165)

W,

En cuanto a la robustez del sistema, la respuesta del lazo de control frente a perturbaciones o
variaciones en la salida producidas por diferencias entre el comportamiento real de la planta
respecto al modelo tedrico se encuentra dada por la funcién de sensibilidad:

1

S = T EmPE)

(4.166)
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Reemplazando 4.161| y [4.162| en |4.166| se obtiene la siguiente forma para esta funcion:

82

52 + 28w s + w2

S(s) = (4.167)
Para mejorar el rechazo a las perturbaciones y a la vez disminuir las influencias provocadas
por los errores de modelado la ganancia de S(w) debe ser lo méas baja posible, una forma de
cuantificar la sensibilidad es el indice de robustez, definido de la siguiente manera:

Mg = max| S(w)| (4.168)

Es decir, el indice Mg corresponde al valor maximo de la funcion S(w, ), segtin la figura
4.21] este valor puede entenderse como el inverso de la distancia minima entre la traza de
Nyquist y el punto critico —1 + j0, o sea, indica cuanto falta para sobrepasar dicho punto
y volver al sistema inestable. Reemplazando [£.167] en [£.168] se obtiene el valor del indice de
robustez en funcién del coeficiente de amortiguamiento &:

2 1-£2 £< 7
Ms():{ 5V1 -t 31g>\1[} (4.169)

Comparando [4.169| con 4.25| puede verse que tanto el indice de robustez como el sobrepaso
maximo dependen del coeficiente de amortiguamiento &, por lo tanto, se debe encontrar un
valor de este que permita obtener valores pequenos en ambos, si se define un coeficiente
de amortiguamiento cercano a \% se tienen los siguientes sobre-pasos méaximos e indices de
insercion:

Ma(
Ms(

e " ~20,8% (4.170)
1 (4.171)

5
5

Tal como de menciono en los capitulos anteriores, la presencia de los filtros modifica la diné-
mica y estabilidad, en la tabla se muestran las caracteristicas dindmicas y de estabilidad
en los lazos de control externos, notese que el filtro Pasa Bajos es el que produce respuestas
més lentas e inestables, mientras que el filtro sincrono es el que menos modifica la respuesta,
en la figurgd.21] se encuentra el lugar de las raices discreto y el diagrama de Nyquist para los
lazos de control externos, en donde se aprecia que la traza del sistema con filtro Pasa Bajo es
la que més se acerca al punto 1 + 50, mientras que las trazas del sistema con filtro sincrono
y sin filtros son las mas lejanas al punto 1 + jO (y por ende maés estables). Reemplazando

Tabla 4.2: Pardmetros en los lazos de control

fn(HZ) f MS Mp(%) Tg(ms)
V&0 10,000 | 0,707 | 1,000 | 20,800 | 155,500
anﬂ—k Media Moévil 7,000 | 0,664 | 1,608 | 40,000 | 162,000
anﬁ+ Sincréno 10 | 0,703 | 1,018 | 21,000 | 155,500
05, 10,000 | 0,707 | 1,000 | 20,800 | 155,500
Qéa5+ Media Moévil 7,000 | 0,664 | 1,608 40,0 | 162,000
v3, 5+ Sincréno 10,000 | 0,703 | 1,018 | 21,000 | 155,500
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Figura 4.21: Lugar de las raices y diagrama de Nyquist para los lazos de control vgﬁﬁ. (el

comportamiento de los lazos vZ5 es similar al caso de vgﬁﬁ sin filtros).

[£.160] en [4.162] se obtiene la siguiente funcion de transferencia discreta del controlador PI

boZ —f- bl
Pl=—— 4.172
o (4.172)
~ B on i (4.173)
ag = 27—; i s .
Kp
— 2o T, 4174
o = yE (T - T) (4.171)

La funcion puede ser expresada como ecuacion de diferencias en forma canonica de la
siguiente manera:

wlk] = elk] + w[k — 1] (4.175)
ulk] = bow[k] + byw(k — 1] (4.176)
Las ecuaciones [£.175] y [£.176] son la forma en que se implementan los controladores PI en la
DSP, nétese que la ganancia K, dependen del punto de operacion del sistema, para evitar que
una modificacién en este altere la dinamica y estabilidad se pueden expresar los coeficientes

ao v aq en funcién de normalizaciones que anulen las variaciones en el punto de operaciéon, en
cambio, la ganancia de las plantas internas no se ven afectadas por la operacion del sistema.

4.4.2. Sintonizado de controladores Internos

Controladores P de corrientes circulantes
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Figura 4.22: Comportamiento dinamico y estabilidad del controlador P para corrientes cir-
culantes con ambas estrategias

Si se considera la respuesta al error del controlador proporcional dada en[d.91]y la definicion
dada por para la planta, se puede determinar la siguiente relaciéon entre la ganancia
proporcional, la inductancia de rama y las caracteristicas de diseno:

1

Para que la dinamica de este lazo no interfiera a los lazos externos es necesario que su
velocidad sea al menos 10 veces mayor, por lo tanto, se necesita una frecuencia de al menos
fn = 100(Hz) para el lazo de corrientes circulantes, por lo que la ganancia proporcional

resulta:

K, =0,3183 (4.178)
Para conocer el comportamiento dindmico del controlador se realiza una simulaciéon temporal
en MATLAB considerando las siguientes funciones discretas de referencias:

r = 0,5+ 0,5sin (hw,T;) para estrategia de corrientes circulantes (4.179)
r = 0,54 0,5sin (3hw.Ts) para estrategia de corrientes circulantes mas CMV (4.180)

Segun la figura el controlador proporcional sigue solo a las componentes continuas de
ambas referencias, mientras que la amplitud de las componentes oscilatorias se disminuye
notablemente, esto ocurre debido a que el lugar de las raices solo circula por el eje real,
imposibilitando a que existan ceros resonantes en lazo cerrado que permitan obtener error
cero en estado estacionario para las componentes oscilatorias, por otro lado, el lugar de
las raices nunca sale del circulo unitario, por lo que la estabilidad del sistema no se ve
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comprometida con variaciones de cualquier tipo en la ganancia, esto se corrobora con el
diagrama de Nyquist, que indica un indice de Robustez Mg = 1, asegurando los siguientes
margenes de ganancia y fase:

Mg
A, > = 4.181
“1-Ms (4.181)
1
G > 2sin ! (—) = 60° 4.182
25 (4.182)

Controladores PR de corrientes circulantes

Si se reemplaza en la definicion del controlador resonante dada en se obtiene la

siguiente forma discreta:

2% — 2r cos(nweTy) + r?

PR(z) =K 4.183
(2) P72 9 cos(nweTy) + 1 ( )
(weTs)? + 4€w, Ty + 4
K=K 4.184
P (W) + 4 (4.184)
(weTs)* + 4
— 4.185
" (W T2 + A€wn Ty + 4 (4.185)
En donde n se define de la siguiente manera:
n— 1 Para estrategia de corrientes circulantes (4.186)
| 3 Para estrategia de corrientes circulantes mas tensié6 modo comun ’

El parametro r descrito en [4.185 corresponde al radio de los ceros conjugados en lazo abierto,
tal como puede corroborase en las graficas del lugar de las raices mostradas en la figura [4.23]
a su vez, de acuerdo al denominador de los polos en lazo abierto agregados por el
controlador son de magnitud 1, encontrandose por ello en el circulo unitario, y definiendo
ambos en conjunto la forma del lugar de las raices, mientras que la ganancia K,q descrita en
[4.184) permite ajustar la posicion de los polos y ceros en lazo cerrado dentro del lugar de las
raices definido previamente.

Para obtener los valores de r y K,q se resuelve el siguiente problema de optimizacion:

m)}/n le(hTs)| s.a Mg(w,\) =2 (4.187)

En donde e(hT}) corresponde al error de seguimiento respecto a la entrada de referencia, si se
reemplaza la definicion de sensibilidad dada en [£.113] entonces el problema de optimizacion
4187 se convierte en:

m/\l'n |r(hTy) x S(hTy)|
sujeto a

max | S(w,\)| =2 (4.188)
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Figura 4.23: Comportamiento dindmico y estabilidad del controlador PR para corrientes
circulantes con ambas estrategias

El problema de optimizacion [£.18§| consiste en encontrar el controlador mas rapido posible
que pueda garantizar una robustez del sistema senalada por el indice de sensibilidad igual a
2, notese que los términos de la funcion objetivo se encuentran expresados respecto al tiempo
discreto hT, mientras que la restriccion se encuentra en funciéon de la frecuencia w y de los
parametros del controlador A = Kpq, 7.

Para resolver el problema discreto dadas las referencias y se utiliza un
algoritmo de punto interior programado en el software MATLAB, entregando como resultados
los parametros de la tabla [4.3], estas soluciones no necesariamente son tnicas, ya que el tanto
la funcién objetivo como la restriccién son no lineales. Al realizar una simulaciéon temporal
de las respuestas entregadas por las funciones de transferencia y sensibilidad frente a las
referencias y se determina que el asentamiento de la respuesta ocurre a los 15
(ms), es decir, al menos 10 veces mas rapido que las respuestas de los lazos externos detalladas
en la tabla [4.2] de esta forma la suposicion realizada para el disenio de los lazos externos es
vélida, los resultados de esta simulacion se encuentran en la figura [£.23] junto a los lugares de
las raices y los diagramas de Nyquist correspondientes, que corroboran los criterios de diseno
utilizados.

Tabla 4.3: Parametros de controladores resonantes

fe Kpd r
50 | 6.743 | 0.8426
150 | 6.946 | 0.8592

Si se transforma [4.183]a ecuacion de diferencias se obtienen y[£.190, que son la forma
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en que se implementa el controlador en codigo.

wlk] = e[k] + aywlk — 1] — w[k — 2] (4.189)
vlk] = bowlk] — byw([k — 1] + byw[k — 2] (4.190)

Las ecuaciones y se encuentran en la forma canonica, ya que solo la variable w
es la que necesita almacenarse en cada instante de muestreo, esto permite ahorrar memoria
y simplificar su programacion. Los parametros ai, by, by y by se encuentran definidos de la
siguiente forma:

a; = 2 cos(weTy) (4.191)
bo = K, (4.192)
by = 2K, cos(weT5s) (4.193)
by =12 (4.194)

Controladores PIR de corrientes circulantes

Si se reemplaza 4.160] en la definicion del controlador PIR dada en se obtiene la
siguiente forma discreta:

22 — 2r cos(weTy) + r? z+1  boz® —b12® + byz + by

PIR(z) =K K = 4.195
(2) P 2 cos(weTs) + 1 + 1 2B —az22+ a1z —1 ( )
En donde los parametros aq, by, by, by y b3 se encuentran dados por:

by = Kpa + Kpq (4.196)

b1 =2 (KpdT‘ + K[d) COS (weTS) + (Kpd — K[d) (4197)

by = 2 (Kpar — Kra) cos (weTs) + (Kpar® — Kpa) (4.198)

by = —Kpar? + K (4.199)

a; =1+ 2cos (weT%) (4.200)

Para encontrar los valores de Kpq, Krq y 7 se resuelve el problema de optimizacién planteado
en[4.187con las referencias dadas por[d.179)y [£.180} obteniendo como resultado los parametros
dados de la tabla [£.4l De acuerdo a los lugares de las raices mostrados en la figura los
ceros en lazo abierto agregados por el controlador PIR consisten en uno real situado cerca
del origen (z = 0,3722 para el controlador sintonizado en f = 50(Hz) y z = 0,3807 para el
sintonizado en f = 150(Hz)) mas 2 ceros complejos situados cerca de los polos resonantes
(de radios r = 0,9855 para el controlador sintonizado en f = 50(Hz) y r = 0,9884 para
el sintonizado en f = 150(Hz)), notese que los radios de estos ceros son mayores que los
obtenidos por el problema de optimizacién para las componentes resonantes dadas en la
definicion por otro lado, de acuerdo a los diagramas de Nyquist mostrados en la figura
[4.24] muestra que el indice de robustez es igual a 2 para ambos lazos de control, satisfaciendo
los requerimientos de diseno.

En la figura [4.24] también se muestra una simulacion temporal de las respuestas obteni-
das por las funciones de salida y sensibilidad para las referencias dadas por [£.179]y [£.180]
encontrandose que los establecimientos de las respuestas ocurren a los 15 (ms), por lo que su
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Figura 4.24: Comportamiento dindmico y estabilidad del controlador PIR para corrientes
circulantes con ambas estrategias

res PIR

Tabla 4.4: Pardmetros de controlado
fe Kpd Kra r

50 | 8.126 | 2.265 | 0.8685

150 | 8.397 | 2.502 | 0.8759
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dindmica es igual de rapida que la obtenida por los controladores PR y tampoco interfieren
con los lazos de control externos. Si se transforma [4.195] a ecuacion de diferencias se obtiene
forma canonica 4.189.

wlk] = e[k] + aywl[k — 1] — w[k — 2] (4.201)
v[k] = bow(k| — biw([k — 1] + baw[k — 2] (4.202)

Para comparar el comportamiento de los 3 controladores se utiliza la integral del error ab-
soluto (TAE) sobre el tiempo de simulacion realizado (7' = 50(ms)), encontrando que los
controladores proporcionales presentan un IAE cercano a 200 veces mayor que los presenta-
dos por controladores PR y PIR, siendo estos ultimos los que presentan el menor TAE, es
decir, su respuesta es mas rapida y cercana a la referencia planteada.

Tabla 4.5: Integral del error absoluto (IAE) para los 3 controladores de corrientes circulantes
fe |P PR PIR

50 | 0.2540 | 0.001821 | 0.00103
150 | 0.2574 | 0.001894 | 0.001424

Controladores de corrientes en puertos

Como la planta del puerto AC descrita por [3.43]es de tipo integrante y el controlador desa-
rrollado en [£.32] entonces si se ocupa como criterio de disefio un factor de amortiguamiento
& = 0,7 las definiciones dadas en y son validas para este lazo de control. Si se
considera que este lazo debe ser a lo menos 10 veces mas rapido que los externos, entonces al
seleccionar una frecuencia natural de f,, = 100(H z) se asegura que este lazo sea mucho mas
rapido que todos los mostrados en la tabla[4.2] De esta forma los parametros del controlador
PI resultan de la siguiente forma:

Kpag = 26w, L = 4,4422 (4.203)
K
Tiaq = LZ? = 2,3(ms) (4.204)

Si se toman las mismas consideraciones para el controlador de corriente i”” junto con la planta
descrita por [3.45] entonces los parametros del controlador PI resultan de la siguiente forma:

Kpag = 26w, L = 4,4422 (4.205)
K
Ty = LZ = 2,3(ms) (4.206)
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Capitulo 5

Simulaciones

Para poder evaluar el desempeno de los controladores se procede a simular el convertidor
M?C conectado a una red y con carga RL en el software PLECs, considerando los mismos
parametros y componentes que se utilizaran en el sistema experimental. La utilizacion de
PLECs en vez de otros simuladores (tales como SIMULINK o PSPACE) radica en su velocidad
de computo y en que permite implementar bloques de simulacién C-Script, en los cuales se
pueden programar las rutinas de control discreta en lenguaje C, como la plataforma a utilizar
en el sistema experimental se programa en este mismo lenguaje, entonces es factible probar
el mismo coédigo tanto en la simulacién como en el sistema experimental.

5.1. Pruebas en estado estacionario

5.1.1. Lazos internos

Un requisito fundamental para el funcionamiento del convertidor consiste en el correcto
seguimiento de las referencias por los lazos internos de corriente, ya que los balances de
energia asociados a los lazos externos necesitan que las corrientes circulantes y de puertos
sean efectivamente iguales a las referencias dadas.

Como la dindmica de los lazos internos es mas rapida que la de los externos, es factible
imponer una consigna externa a ellos durante un instante lo suficientemente corto como para
no afectar de forma considerable el balance energético y la tension en los condensadores, por
ello, para verificar el seguimiento de las corrientes circulantes se imponen referencias de tipo
continua y oscilatoria durante 100 (ms), tal como puede verse en la figura , comprobandose
que el controlador PIR es el que realiza un mejor seguimiento de ambas referencias, por otro
lado, el controlador PR no realiza un seguimiento correcto de la componente continua, a pesar
de que segtin el error en estado estacionario debiera ser cero para esta planta integrante,
a su vez, el controlador P provoca distorsiones en el seguimiento de ambas referencias, por
lo que su desempeno es el peor de todos, por estas razones es que se determina utilizar solo
el controlador PIR para las siguientes pruebas.
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Figura 5.1: Seguimiento en los lazos de corriente circulante para los 3 tipos de controladores.
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Figura 5.2: Seguimiento en los lazos de corriente circulante para los 3 tipos de controladores.

En cuanto al comportamiento de las corrientes presentes en los puertos externos, en la
figura se puede apreciar que las corrientes de ambos puertos siguen en forma correcta a
sus referencias, de esta forma, la suposicion ig?o = ifﬁo* es completamente valida para los

lazos externos.

5.1.2. Lazos externos

Una vez asegurado el correcto funcionamiento de los lazos internos corresponde analizar
el comportamiento de todos los lazos externos en estado estacionario, para ello se selecciona
el siguiente punto de operacion:

vg = 150(V) (5.1)
vg = 100(V) (5.2)
iq = 10(A) (5.3)
E =300(V) (5.4)
P =5(4) (5.5)

Con estas condiciones se simula el comportamiento de los lazos externos de voltaje para
ambas estrategias, cuyos resultados son mostrados en la figura [5.3] para mayor resolucién se
grafica el error de la componente V% en vez de su magnitud, de esta forma todas las graficas
deben converger a la referencia 0 (V), notese que tanto la utilizacion de los filtros sincronicos
como de media moévil logran mantener el valor medio de los componentes gggﬁ en torno
a cero, siendo practicamente imposible encontrar una diferencia entre las simulaciones de
ambas estrategias, por otro lado, en la componente v5, se manifiesta una pequefia oscilacién

76



a) Estrategia basada en corrientes circulantes b) Estrategia basada en corrientes circulantes y tensién modo comin
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Figura 5.3: Respuesta en estado estacionario de voltajes en condensadores ocupando ambas
estrategias y ambos filtros.
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Figura 5.4: Respuesta en estado estacionario de corrientes ocupando ambas estrategias y
ambos filtros.

de 0.2 (V) no prevista por el modelo realizado en el capitulo anterior, pero como su amplitud
es tan baja puede considerase despreciable, nétese que esta oscilacion presenta un poco de
distorsion cuando se aplica la estrategia basada en corrientes circulantes con el filtro de media
movil.

El seguimiento de corrientes circulantes durante la prueba se aprecia en la figura 5.4} en
donde puede corroborarse que las referencias de estas son muy bajas (practicamente 0.01 veces
el valor de la corriente del puerto AC), esto es debido a que los filtros eliminan correctamente
a las oscilaciones fundamentales y de segundo arménico asociadas a la accion de las corrientes
externas sobre los flujos de potencia P, cOMO estas referencias son demasiado pequenas, no
es conveniente evaluar el desempeno de los controladores internos bajo estas condiciones y es
por ello que se realizaron las pruebas anteriores para verificar el funcionamiento de estos.

En cuanto a los voltajes sintetizados por rama, segun la figura[5.5 muestra que la estrategia
basada en corrientes circulantes sintetiza voltajes con menor distorsiéon que la estrategia
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Figura 5.5: Respuesta en estado estacionario ocupando ambas estrategias y ambos filtros.

basada en el uso combinado de estas més tension en modo comin, ademas, para sintetizar
esta ultima (de color amarillo en la ﬁgura se necesita ocupar parte de la tension disponible
por rama, limitando de esta forma el indice de modulacién maximo que el convertidor puede
entregar. En la figura [5.6| puede encontrarse que los voltajes y corrientes asociados a los
puertos externos practicamente no poseen distorsiones, esto se debe a que al utilizar variables
internas del controlador para realizar el balance energético los puertos externos no se ven
afectados por su funcionamiento, ratificando con ello la utilidad de plantear el control por
medio de transformadas.

a) Puerto AC b) Puerto DC

igHe

2 &

Figura 5.6: Respuesta en estado estacionario ocupando ambas estrategias y ambos filtros.
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a) Estrategia de corrientes circulantes b) Estrategia de corrientes circulantes mas tension modo comuin
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Figura 5.7: Respuestas al escalén en la coordenada o

5.2. Pruebas Dindmicas

5.2.1. Lazos externos

Para verificar la dinamica de los lazos externos se someten a los voltajes y%ﬁﬁo a la siguiente
entrada de referencia:

veas = 20u(t)(V) (5.6)

De acuerdo a la figura[5.7 las respuestas obtenidas por los filtros sincrénicos es mas rapida y
con sobrepasos menores que la obtenida con los filtros de media movil, especialmente cuando
se utilizan estos tltimos en combinaciéon con la estrategia de control basada en corrientes
circulantes, en donde el sobrepaso y las oscilaciones son muy grandes y pronunciadas, por
otro lado, cuando se utilizan filtros de media mévil en combinaciéon con la estrategia basada en
corrientes circulantes més tensiéon en modo comun las diferencias obtenidas entre las dinamica
ocasionadas por ambos filtros no es tan apreciable. Notese también que al realizar cambios
de tipo escalén en los ejes o se producen distorsiones en los componentes oscilatorios de
todos los ejes, siendo estas mas notorias cuando se utiliza la estrategia basada en corrientes
circulantes mas tensién en modo comun.

Segun la figura[5.7]los filtros sincronicos producen errores en estado estacionario, y ademas
provocan una reaccion en el otro componente del mismo eje, esto se debe a las respuestas
causadas por las funciones de transferencia cruzadas estudiadas en el capitulo anterior, a
pesar de ello, sus caracteristicas dindmicas y mejor tolerancia a errores permiten asegurar
que estos filtros, originalmente planteados solo para la estrategia de corrientes circulantes
més tension en modo comiin, son la mejor alternativa para filtrar componentes oscilatorios
en el M2C, debido a que las referencias de ygﬁﬂ usualmente son constantes e igual a 0, por
lo que las respuestas asociadas a las funciones cruzadas no son relevantes.

Si bien la condicion de referencias escalén en los ejes ygﬁﬁ es poco probable que ocurra en
condiciones de operaciéon normal, si sirve para observar el comportamiento dinamico de las
corrientes circulantes, segin la figura [5.8| al realizarse estas pruebas al escaléon la amplitud
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a) Estrategia de corrientes circulantes b) Estrategia de corrientes circulantes mas tension modo comun
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Figura 5.8: Corrientes circulantes provocadas por las respuestas al escalon de los ejes af.

de las corrientes circulantes crece, lo cual es logico ya que son ellas las que proveen el flujo
de potencia necesario para generar dicho cambio, nétese que el incremento de corriente es
muchisimo mayor en la estrategia que utiliza tensiéon en modo comin, esto ocurre debido a
que como la magnitud de esta es muchisimo menor a la del voltaje en red, entonces para poder
generar un flujo similar esta estrategia demanda una mayor cantidad de corriente circulante.
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Capitulo 6

Resultados Experimentales

A continuacién, se presentan los resultados experimentales de las pruebas realizadas en el
laboratorio. Se replicaron algunas de las mismas efectuadas en la simulacién, con la finalidad
de comprobar el funcionamiento de los controladores disenados al aplicarlos en el sistema de
estudio y, ademas, comprobar la similitud con las simulaciones. Debido a que la estrategia de
corrientes circulantes con filtro sincrono fue la que presento mejores resultados en simulacion,
se implemento6 esta y no las otras, validando condiciones de carga y modos de operacion.

6.1. Componentes del sistema experimental

El sistema experimental construido en el laboratorio de Electrénica de Potencia de la
Universidad de Chile esta compuesto de las siguientes etapas:

e Una etapa de potencia consistente en 12 médulos de medio puente y un capacitor de
2200 (pnF') 400 (V)

e una etapa de control compuesta por una tarjeta DSKC6713, en la cual se programan
las instrucciones de control mediante el software CODE COMPOSER STUDIO, junto
a ella trabajan 2 tarjetas FPGA PROASIC 3, encargadas de procesar las mediciones,
efectuar la modulacion PS-PWM y activar las protecciones ante fallas.
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Figura 6.1: Respuesta experimental en estado estacionario de voltajes en condensadores.

6.2. Pruebas en estado estacionario

La primera consiste en obtener el comportamiento en estado estacionario de los lazos
externos, para ello se somete al convertidor al siguiente punto de operacion:

vt = 150(V) (6.1)
va = 100(V) (6.2)
iq = 15(A) (6.3)
_300( ) (6.4)
=8(4) (6.5)

En estas condiciones se obtienen los voltajes mostrados en la figura [6.1] en donde se aprecia
que en los ejes X existe una distorsion apreciable, la cual puede ser originada por la pequenez
de su valor, mientras que la oscilaciéon en A es practicamente igual a la obtenida por simula-
cion, a su vez, los componentes de eje 0 poseen una oscilaciéon tan baja que puede confundirse
con el ruido de medicién. El seguimiento de las corrientes circulantes es mostrado en la figura
6.2] encontrandose que, si bien los controladores internos siguen a las referencias senaladas,
existe una distorsion presente en ellas, al igual que en la corriente de red.

6.2.1. Pruebas de impacto en la carga

Cuando el convertidor opera como fuente de voltaje una caracteristica fundamental es
que pueda entregar una tensiéon constante en sus terminales sin importar las condiciones de
carga, para verificar esta propiedad se impuso una tension de 300(V') en el convertidor, y
posteriormente se aplicd una carga resistiva cuya resistencia fue disminuyendo a lo largo del
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Lazos de control de corriente
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Figura 6.3: Respuesta experimental en estado estacionario de voltajes en condensadores.

tiempo, segun la figura[6.3]tanto los voltajes de salida como de los condensadores se mantienen
inalterados, esto comprueba que los lazos de control son capaces de asegurar operacién como
fuente de voltaje.
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Conclusion

A continuacion, se presentan las principales conclusiones obtenidas en el desarrollo del
trabajo de investigacion realizado durante la tesis de Magister.

e En este trabajo se estudiaron 2 estrategias de control y 2 de filtrado para convertidores
modulares multinivel conectados a la red, comparando sus caracteristicas y determi-
nando sus mejores usos.

e Durante el desarrollo del trabajo, se comprob6 que las estrategias clasicas de control
por fase corresponden a un caso particular y poco eficiente de la estrategia basada en
transformadas y corrientes circulantes, por otro lado, la estrategia basada en tension
de modo comin no posee equivalentes por fase.

e Para convertidores modulares multinivel conectados a la red, la estrategia de control ba-
sada exclusivamente en corrientes circulantes proporciona un mejor desempeno, ya que
permite obtener mayores indices de modulaciéon y menor distorsion en los componentes
oscilatorios.

e La estrategia de control basada en la manipulaciéon de la tension de modo comiin es
mas atractiva para aplicaciones de accionamientos, ya que puede balancear energia
en el convertidor cuando no existe voltaje en el puerto AC, situacion dada en dichas
aplicaciones.

e A pesar de las ventajas mencionadas por Akagi, los filtros de media mévil no presentan
un buen comportamiento para eliminar componentes oscilatorios en convertidores mo-
dulares, ya que comprometen la estabilidad de los lazos externos y producen respuestas
sobrepasadas y oscilatorias.

e A pesar del error en estado estacionario, los filtros sincrénicos proporcionan un buen
filtrado de los componentes oscilatorios, ya que aseguran su correcta eliminaciéon y no
alteran significativamente la dinamica de los lazos externo.

e A pesar de no ser mencionado en la literatura, el controlador PIR es la mejor opcién
para asegurar el seguimiento de los lazos internos, ya que permite error cero para
componentes continuas y oscilatorias, siendo mas completo que el clasico controlador
PR y mas sencillo que otras estrategias, tales como el repetitivo.

e Para operar como fuente de tension, solamente se puede emplear la estrategia de control
basada en corrientes circulantes, ya que la estrategia de tension en modo comiin necesita
una corriente establecida por el puerto continuo, la cual no necesariamente esta presente
en este régimen de operacion.

e Para operar como fuente de corriente ambas estrategias de control son validas, ya que
por definicién existe una corriente del puerto DC capaz de balancear flujos.
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