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Resumen

El trabajo realizado en el transcurso de esta tesis, se centra en el control
de convertidores de potencia con filtro LCL, utilizados en sistemas de gene-
ración distribuida. Este trabajo, concluye con el desarrollo de una técnica de
control para la inyección de potencia a una red que puede presentar fallas o
anomaĺıas, utilizando una cantidad mı́nima de sensores. A lo largo de la tesis,
se proponen varias estrategias de control, con la particularidad de que todas
son aptas para sistemas conformados por filtros LCL de baja frecuencia de re-
sonancia, y requieren la medición de un único estado del filtro LCL. La primera
estrategia propone una modificación de un controlador PI clásico, que permite
controlar un convertidor CC-CC de tipo Boost con filtro LCL, posicionando
todos los polos del sistema en lazo cerrado. Siguiendo la misma ĺınea de inves-
tigación, aplicada al terreno de los inversores CC-CA trifásicos, se propone un
controlador de corriente basado en la modificación de un regulador PR, que
permite controlar un VSI con filtro LCL posicionando todos los polos del siste-
ma en lazo cerrado. Luego, dicho controlador evoluciona hacia una estrategia
diferente, la cual permite regular la inyección de corriente a la red, utilizando
un diseño óptimo de un regulador PR clásico. Finalmente, se propone el uso
de un observador que, utilizando sólo la medición de la corriente inyectada a
la red, permite implementar tanto un control óptimo de esta corriente, como
la sincronización del sistema con la tensión de la red sin medir dicha tensión.
La validez y efectividad de las estratégias propuestas es demostrada mediante
simulación, y en la mayoŕıa de los casos, mediante resultados experimentales.

Abstract

The work done during the course of this thesis focuses on the control of
power converters with LCL filter, used in distributed generation systems. This
work, concludes with the development of a control technique for power injection
to a grid that can present faults or anomalies, using a minimum number of
sensors. Throughout this thesis, several control strategies are proposed, with
the particularity that all are suitable for systems composed by LCL filters with
a low resonance frequency, and require the measurement of a single LCL filter
state. The first strategy proposes a modification of a classic PI controller, which
allows controlling a boost type DC-DC converter with LCL filter, by assigning
all the system closed loop poles. Following the same line of research, applied
to the field of three-phase DC-AC inverters, it is proposed a current controller
based on the modification of a PR regulator, which allows controlling a VSI with
LCL filter by assigning all the system closed loop poles. Then, such controller
evolves towards a different strategy, that allows controlling the current that the
system injects to the grid, using an optimum design of a classic PR regulator.
Finally, it is proposed the use of an observer which, using only the measurement
of the current injected to the grid, allows to implement both an optimal control
of this current and the grid voltage sensorless synchronization of the system.
The validity and effectiveness of the proposed strategies are demonstrated by
simulation, and in most cases by experimental results.
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lo

Introducción

1.1. Problemática y estado actual del arte

D
esde los inicios de la electrificación, la vida en las sociedades mo-

dernas se ha vuelto cada vez más dependiente del uso de la enerǵıa

eléctrica, al punto en que hoy en d́ıa resulta dif́ıcil imaginar un mundo sin

electricidad. El crecimiento incesante de la población humana, trae consigo un

continuo incremento en la demanda de enerǵıa eléctrica mundial. La inadecuada

gestión de los recursos utilizados para suplir dicha demanda, podŕıa ocasionar

una crisis energética inminente. Además de ser una de las principales causas

de que año tras año, se agraven algunos problemas ambientales tales como el

calentamiento global y la contaminación del aire, provocados principalmente

por el uso desmedido de combustibles fósiles. Para combatir estos problemas,

es necesario implementar un plan mundial de descarbonización [1], y promover

tanto la utilización como el desarrollo y la mejora de los métodos de obtención

de enerǵıa limpia (no contaminante), a partir de recursos renovables.

La enerǵıa eléctrica que se obtiene de una fuente de enerǵıa renovable, puede

ser aprovechada en puntos aislados o no de la red eléctrica. Cuando un genera-

dor de pequeña escala se conecta a la red de distribución eléctrica para producir

enerǵıa, forma parte de lo que se conoce como generación distribuida [2]. En

la Fig. 1-1 se bosqueja el esquema de conexión de un sistema de generación

distribuida. Vale la pena aclarar que dicho esquema es ilustrativo, de modo
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Figura 1-1.: Esquema de conexión de un sistema de generación distribuida.

que algunas de las componentes y conexiones mostradas, pueden variar de una

aplicación a otra. Un sistema como el de la Fig. 1-1 puede estar compuesto

por una única fuente de enerǵıa renovable, o por varias fuentes operando de

forma combinada en lo que se conoce como micro-red [3–5]. La enerǵıa eléctri-

ca que un sistema de generación distribuida inyecta a la red, en las cercańıas

de un usuario situado en un punto distante de las grandes centrales eléctricas,

no debe circular a través de largas ĺıneas de transmisión para llegar a destino.

Esto trae como beneficio una reducción de las pérdidas resistivas originadas en

las lineas [6]. La República Argentina en particular, cuenta con un vasto te-

rritorio y condiciones climáticas favorables para el desarrollo y explotación de

sistemas de generación distribuida basados en fuentes de enerǵıa renovable [7],

tales como turbinas eólicas [8], paneles solares [9], celdas de combustible [10],

turbinas hidráulicas de pequeña escala [11], etc. Recientemente, ha sido apro-

bada una ley que brinda a todos los usuarios del sistema eléctrico argentino, la

posibilidad de inyectar enerǵıa limpia a la red de baja tensión [12]. La genera-

ción distribuida puede ser utilizada tanto en aplicaciones residenciales como en

aplicaciones comerciales o industriales, y puede ofrecer importantes beneficios

a los consumidores cuando se la combina con las tradicionales redes eléctricas

centralizadas. Los consumidores que tengan instalados sistemas de generación

distribuida, cuentan con la posibilidad de inyectar a la red eléctrica su exce-

dente de enerǵıa generada. Esta enerǵıa puede ser vendida a la red, o puede ser

descontada de la factura eléctrica. Este tipo de generación, y su impacto en la

10



red de distribución, es actualmente un tema de exhaustivo estudio [1,2,13–16],

y permite, dentro de ciertos ĺımites, aliviar de carga a los generadores princi-

pales del sistema público, con el consiguiente beneficio que esto acarrea a la

sociedad, disminuyéndose los gastos energéticos y mejorándose la relación con

el medio ambiente.

Una configuración t́ıpica, utilizada en sistemas de generación distribuida (ver

Fig. 1-1), consta de dos etapas de procesamiento de la enerǵıa [17,18]: (a) una

primera etapa, constituida por un convertidor de corriente continua a corriente

continua (CC-CC), encargado de convertir el nivel de la tensión suministra-

da por la fuente de enerǵıa renovable, a otro nivel de tensión continua acorde

con el requerido por la segunda etapa; (b) una segunda etapa, constituida por

un inversor de corriente continua a corriente alterna (CC-CA), encargado de

transformar la tensión de corriente continua (CC) suministrada por la primera

etapa, en una tensión de corriente alterna (CA). La salida del inversor CC-CA

se conecta a la red de distribución, a través de un filtro adecuado (ver Fig.

1-1), y se lo controla de modo de inyectar a la red de forma segura, la enerǵıa

generada por la fuente de enerǵıa renovable.

Los convertidores CC-CC son ampliamente utilizados en sistemas de gene-

ración distribuida. Existe una gran variedad de topoloǵıas de convertidores

CC-CC, cuya utilización depende de los requerimientos del sistema y de su

aplicación (ganancia en tensión, potencia, rango de tensión de entrada, nece-

sidad de aislamiento galvánico, etc.). Los convertidores CC-CC utilizados en

sistemas de generación distribuida, deben ser capaces de mantener una salida

de CC regulada a un nivel deseado, a pesar del amplio rango de variación que

se presenta en su tensión y potencia de entrada [19]. Esto se debe a que, la pro-

ducción de potencia en la mayoŕıa de las aplicaciones que involucran fuentes

de enerǵıa renovable, tales como la eólica y la solar, resulta altamente depen-

diente de las condiciones ambientales. En muchas aplicaciones que involucran

recursos renovables, se requiere que la corriente extráıda por un convertidor
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CC-CC, de la fuente de alimentación primaria, posea un nivel muy bajo de

ripple superpuesto [20–25]. En aplicaciones fotovoltaicas por ejemplo, un régi-

men de operación con elevado ripple de alta frecuencia, además de ocasionar

pérdidas indeseadas, acelera el proceso de degradación y por lo tanto la vida

útil de los paneles solares. El ripple puede causar que el punto de operación

de los paneles se desv́ıe considerablemente del punto de máxima potencia, re-

duciendo la eficiencia del sistema [21, 26]. En este tipo de aplicaciones es muy

común el uso de una etapa de entrada tipo boost, dotada de un filtro inductivo

(L) [27–32]. Para atenuar el ripple de alta frecuencia presente en la corriente

de entrada de la etapa boost, se suele colocar un gran capacitor electroĺıtico en

paralelo con los paneles solares. Sin embargo, el estrés producido por el ripple

reduce considerablemente la vida útil de los capacitores electroĺıticos, y por

consiguiente la esperanza de vida del convertidor [25,33]. Una solución atracti-

va para la reducción del ripple es utilizar varios convertidores boost operando

en modo entrelazado [34–37]. Otra alternativa, no tan común en esta aplica-

ción, es la utilización de un filtro inductivo-capacitivo-inductivo (LCL). Dichos

filtros, empleados ampliamente para la conexión de inversores CC-CA a redes

de tensión alterna [38–43], resultan también una buena opción para filtrar el

ripple de alta frecuencia presente en la corriente de entrada de convertidores

CC-CC.

Los inversores CC-CA, son un componente esencial en la mayoŕıa de los sis-

temas de generación distribuida de CA [16]. Cabe mencionar que en los últimos

años se ha observado un avance significativo en la transmisión eléctrica en alta

tensión de CC [44]. Sin embargo, en lo que respecta a la distribución en media y

baja tensión, el suministro de la mayor parte de la potencia eléctrica del mundo

aún se realiza a través de redes de CA trifásicas. Para implementar la etapa

de CC-CA, en un sistema de generación distribuida como el de la Fig. 1-1, la

topoloǵıa más ampliamente utilizada es el inversor fuente de tensión (Voltage

Source Inverter) (VSI) [45]. La tensión de salida de un VSI posee un elevado
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contenido armónico de alta frecuencia, inherente al proceso de Modulación por

Ancho de Pulso (Pulse Width Modulation) (PWM). Por esta razón, la conexión

entre un VSI y la red de distribución eléctrica debe realizarse a través de un

filtro adecuado (ver Fig. 1-1), a fin de garantizar que la enerǵıa inyectada a la

red cumpla con los estándares de calidad de potencia [46–49]. La elección más

simple para implementar dicho filtro es utilizar un inductor serie (Filtro L) [50].

Sin embargo, cumplir con los requerimientos de máxima emisión de armónicos

a la red con un filtro de este tipo, requiere la utilización de un gran valor de

inductancia o de una elevada frecuencia de conmutación de las llaves del VSI.

Debido a ventajas en cuanto a costo y tamaño, los filtros LCL se han vuelto

favoritos frente a los clásicos filtros L [51].

El control de un sistema de generación distribuida conformado por un VSI

con filtro LCL, es una temática que despierta un gran interés cient́ıfico en la

actualidad. En los últimos años se han propuesto una gran diversidad de técni-

cas de control para este sistema. En comparación con la utilización de un filtro

L, la utilización de un filtro LCL dificulta el control del sistema. Esto se debe

a un incremento en el orden de la dinámica del sistema que se desea controlar,

y a la introducción de la frecuencia de resonancia natural del filtro LCL dentro

del lazo de control. Desde el punto de vista de reducción de ripple, es deseable

que la frecuencia de resonancia del filtro sea lo más baja posible, y que esta se

ubique muy por debajo de la frecuencia del PWM. Con tales caracteŕısticas,

un filtro LCL puede proveer una atenuación del ripple de alta frecuencia mu-

cho mayor que la que provee un filtro L. Sin embargo, cuanto más baja sea la

frecuencia de resonancia de un filtro LCL, mayor será la exigencia requerida al

momento de implementar el control del sistema en lazo cerrado [52,53]. En efec-

to, si un filtro LCL tiene una frecuencia de resonancia elevada, por encima de

la frecuencia de ganancia unitaria del sistema en lazo abierto, el sistema tendrá

un comportamiento en baja frecuencia próximo al de un filtro L equivalente.

En un caso como este, se suele diseñar un controlador para el sistema en base
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a los métodos clásicos comúnmente empleados para filtros L [54], ignorando la

dinámica que introduce el capacitor del filtro [55]. Cuando se controla un filtro

LCL con un diseño originalmente obtenido para un filtro L, el valor mı́nimo que

puede tomar la frecuencia de resonancia del LCL resulta limitado. Esto se debe

a razones de estabilidad, ya que si la frecuencia de resonancia es muy baja, el

sistema de lazo cerrado resulta inestable [56]. En el caso en que un filtro tenga

una frecuencia de resonancia baja, no resulta factible ignorar la dinámica del

capacitor y el diseño de un controlador para el sistema resulta más complejo.

Cuando se utiliza un controlador diseñado sin tener en cuenta la dinámica del

capacitor, a fin de garantizar la estabilidad del sistema en lazo cerrado, en [57]

se recomienda posicionar la frecuencia de resonancia de un filtro LCL cuatro

veces por encima del ancho de banda del controlador de corriente.

Para amortiguar la frecuencia de resonancia de un filtro LCL, en la literatura

se han propuesto y estudiado numerosos métodos. Estos pueden clasificarse, a

grandes rasgos, en métodos de amortiguamiento pasivo y métodos de amorti-

guamiento activo. Los métodos de amortiguamiento pasivo, son todos aquellos

basados en la utilización de resistores, los cuales se colocan en serie o paralelo

con los capacitores o inductores del filtro LCL [43, 58–60]. Por otro lado, los

métodos de amortiguamiento activo, son todos aquellos en los que la oscilación

del sistema es controlada mediante un algoritmo de procesamiento, aplicado a

uno o más de los estados medidos del filtro LCL [52, 53, 56, 61–72]. Debido a

que el amortiguamiento pasivo introduce pérdidas en el sistema, su utilización

no es recomendable en sistemas de alta eficiencia, y siempre que sea posible es

preferible la implementación de una técnica de amortiguamiento activo.

Las técnicas de amortiguamiento activo evitan la introducción de pérdidas

en el sistema, no obstante, existen muchas técnicas que resultan imprácticas

por la complejidad de su diseño y/o implementación, y por lo general requie-

ren el uso de un número de sensores mayor al que se requiere para controlar

un filtro L. Es decir que, además de la medición de la corriente inyectada a
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la red, requieren al menos la medición de un estado extra del filtro LCL, tal

como la corriente o tensión en los capacitores del filtro LCL, o la corriente del

lado del inversor [52, 55–57, 61, 68, 72–74]. Algunos ejemplos de técnicas cuyo

diseño o implementación resulta complejo son: estrategias de control de lazos

múltiples [75], realimentación completa de estados [76], control adaptivo [77] o

control por redes neuronales [78,79]. Un incremento en la complejidad del hard-

ware requerido, suele ser una de las mayores desventajas de dichas técnicas. El

amortiguamiento activo también puede ser implementado sin utilizar sensores

adicionales [80–82]. La estrategia consiste en filtrar la acción de control aplica-

da al modulador PWM mediante un filtro lineal. Si bien esta estrategia puede

estabilizar el sistema, según los autores, no se cuenta con un diseño de dicho

filtro que permita asignar los polos del sistema en lazo cerrado. Se debe re-

saltar que pocas aplicaciones presentan una esquema de control para un filtro

LCL que permita posicionar arbitrariamente todo los polos de lazo cerrado del

sistema. Para conseguir esto, en [83] se utiliza una realimentación completa de

estados. Para implementar dicha estrategia, se utilizan tres sensores, ya que

se deben medir las corrientes de los inductores y la tensión del capacitor del

filtro. En [84], se propone un esquema basado en sensores virtuales. Alĺı, se

miden dos estados y el tercero es estimado utilizando un observador. En [71] se

implementa un filtrado de la acción de control, que permite posicionar todos

los polos de lazo cerrado del sistema, utilizando únicamente la medición de la

corriente inyectada a la red. Sin embargo, dicha propuesta presenta una elevada

complejidad de diseño e implementación.

La mayoŕıa de las aplicaciones encontradas en la literatura se abocan al con-

trol de la corriente del LCL del lado del convertidor, más que al control de la

corriente del lado de la fuente a la que se conecta el filtro. Esto se debe a que

la realimentación de la corriente del lado del inversor, introduce por si misma

un amortiguamiento en el lazo de control [61], además de que permite tomar

ventaja de los sensores de corriente usualmente incorporados en inversores co-
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merciales. Sin embargo, cuando se utiliza la corriente del lado del inversor, no

se implementa un control directo de la corriente inyectada a la red. Por esta

razón, la mayoŕıa de los trabajos recientes prefieren implementar el control de

un VSI con filtro LCL utilizando la realimentación de la corriente del lado de

la red, y superar los problemas de estabilidad utilizando un método adecuado

de amortiguamiento activo [52, 67, 68].

El desaf́ıo actual es desarrollar técnicas efectivas de amortiguamiento activo,

con una complejidad relativamente baja en lo que respecta a diseño e imple-

mentación, y que además requieran la menor cantidad posible de mediciones.

Atendiendo a la necesidad de reducir el número de estados medidos del filtro

LCL, en [63] se demuestra que es posible implementar el control de un sistema

conformado por un VSI y un filtro LCL de alta frecuencia de resonancia (respe-

tando el ĺımite de Nyquist, en caso de implementación digital), realimentando

únicamente la medición de la corriente inyectada a la red. Siguiendo esta ĺınea,

en [52] se analiza el control de un filtro LCL mediante un regulador Proporcional

Resonante (PR) [54,85–87]. Sea ωL
res la frecuencia angular de resonancia de un

filtro LCL, se comprueba en [52] que existe un valor denominado frecuencia de

resonancia cŕıtica, el cual se denotará ωcrit, tal que: (a) Si ω
L
res > ωcrit (región de

alta frecuencia de resonancia), resulta posible controlar el sistema con un PR,

realimentando únicamente la corriente inyectada a la red. (b) Si ωL
res < ωcrit

(región de baja frecuencia de resonancia), se debe implementar un lazo extra

de amortiguamiento activo, realimentando la medición de la corriente de los

capacitores del filtro LCL. (c) Si ωL
res = ωcrit, el sistema resulta inestable aun

implementando el lazo extra de amortiguamento activo. El análisis realizado

en [52] despierta el interés por controlar un VSI con un filtro LCL de frecuencia

de resonancia ωL
res ≤ ωcrit, realimentando únicamente la corriente inyectada a

la red. En [67] esto se logra utilizando un PR, más un lazo de amortiguamiento

activo que realimenta dicha corriente a través de un Filtro Pasa alto (High Pass

Filter) (HPF) de primer orden [65–67]. Sin embargo, cuando dicho método se
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emplea para controlar un VSI con un filtro de muy baja frecuencia, no se ob-

tiene una buena respuesta dinámica del sistema en lazo cerrado.

Además de las mediciones necesarias para implementar un lazo estable de

control de la corriente inyectada a la red, en la mayoŕıa de los esquemas de

amortiguamiento activo se precisa la medición de la tensión de la red, para ge-

nerar una referencia de corriente sincronizada con la red. La sincronización es

una de las cuestiones más importantes en cualquier sistema de inyección a red.

Mediante una correcta sincronización se puede conseguir un control adecuado

de las cantidades de potencia activa y reactiva inyectadas. En sistemas trifásicos

balanceados, solo es necesaria la detección y sincronización del sistema de inyec-

ción con la componente fundamental de secuencia positiva de la tensión de la

red. Por otro lado, frente a una red fuertemente desbalanceada (como la que se

presenta en una condición de falla), el conocimiento adicional de la componente

fundamental de secuencia negativa es necesario para implementar algoritmos

de control adecuados [88]. Cuando se dispone de la medición de la tensión de

la red, uno de los métodos de sincronización más utilizados (por su efectividad

y funcionalidad), se basa en el uso de un Doble Integrador Generalizado de Se-

gundo Orden (Double Second Order Generalized Integrator) (DSOGI) [88–90].

Un DSOGI debe sintonizarse para la detección de la componente de frecuen-

cia fundamental de la red. Para que un DSOGI sea adaptivo en frecuencia, se

lo suele combinar con un Lazo de Seguimiento de Fase (Phase Locked Loop)

(PLL) [91] o con un Lazo de Seguimiento de Frecuencia (Frequency Locked

Loop) (FLL). El mecanismo de sincronización que resulta de esta última com-

binación, suele conocerse en la literatura como DSOGI-FLL [88, 92, 93].

Con afán de reducir el número de sensores, diferentes técnicas de sincroniza-

ción sin medición de la tensión de red han sido propuestas para VSI con filtros

L [94,95], y para VSI con filtros LCL [96–103]. En [104], una extensión del tra-

bajo presentado en [100], propone la sincronización de un VSI con filtro LCL

utilizando un observador que permite estimar las componentes de secuencia po-
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sitiva y negativa de la tensión de la red. Este observador es implementado en un

marco de coordenadas rotante sincronizado con la tensión de la red. En dicho

marco, los coeficientes del modelo en variables de estados de la planta que desea

observarse (el VSI con filtro LCL), resultan dependientes del valor actual de la

frecuencia fundamental de la red. Por este motivo, para hacer al sistema adap-

tivo en frecuencia, en [104] se requiere que los coeficientes de las matrices del

observador resultante sean calculados en tiempo real (discretización en ĺınea),

lo que implica una alta carga computacional en la implementación práctica del

observador. Además, frente a una red con una elevada Distorsión Armónica

Total (Total Harmonic Distortion) (THD), el observador propuesto en [104] no

consigue estimar la componente fundamental de la tensión y su frecuencia, con

un rechazo a los armónicos comparable al obtenido con un clásico DSOGI-FLL.

1.2. Objetivos de la tesis

Acorde con la problemática y estado actual del arte (Sección 1.1), esta tesis

persigue el desarrollo de técnicas efectivas de control aptas para etapas de

CC-CC o etapas CC-CA dotadas de filtros LCL. En esencia, se busca una

técnica de amortiguamiento activo para el control del filtro LCL, que pueda

ser implementada independientemente del valor de la frecuencia de resonancia

del filtro. Dicha técnica debe involucrar además un número mı́nimo de estados

medidos del filtro LCL. En el caso de inversores conectados a la red a través de

filtros LCL, se buscará incluso prescindir de la medición de la tensión de la red.

Lo cual requiere que la sincronización del sistema con la red sea implementada

sin utilizar sensores para medir la tensión de red. Además, las técnicas de control

o sincronización que se propongan, no deben perder de vista mantener una

complejidad relativamente baja en lo que respecta a diseño e implementación.
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1.3. Contribuciones de la tesis

En esta sección se presenta una lista de los trabajos originales desarrollados

por el autor de esta tesis en el marco de desarrollo de la misma. El contenido

de los caṕıtulos de esta tesis se desarrolla en base a estos trabajos.

Trabajos originales en revistas cient́ıficas [53, 105, 106]

Fantino, Roberto Armin; Busada, Claudio; Solsona, Jorge Alberto; “Cu-

rrent controller for a bidirectional boost input stage equipped with an LCL

(inductance-capacitance-inductance) filter”; Elsevier; Energy; 84; 5-2015; 91-

97 [105]. Los resultados de este trabajo se presentan en el Caṕıtulo 2.

R. A. Fantino, C. A. Busada and J. A. Solsona, “Optimum PR Control

Applied to LCL Filters With Low Resonance Frequency”, in IEEE Transactions

on Power Electronics, vol. 33, no. 1, pp. 793-801, Jan. 2018. doi: 10.1109/

TPEL.2017.2667409 [53]. Los resultados de este trabajo se presentan en los

Caṕıtulos 3 y 5.

R. A. Fantino, C. A. Busada and J. A. Solsona, “Observer-Based Grid-

Voltage Sensorless Synchronization and Control of a VSI-LCL tied to an Un-

balanced Grid”, in IEEE Transactions on Industrial Electronics, early acces,

2018. doi: 10.1109/TIE.2018.2868255 (En prensa) [106]. Los resultados de este

trabajo se presentan en el Caṕıtulo 6.

Trabajos originales en congresos cient́ıficos [107–110]

R. Fantino, C. Busada and J. Solsona, “Controlador PI modificado para

un convertidor boost bidireccional con filtro LCL en la entrada”, 2014 IEEE

Biennial Congress of Argentina (ARGENCON), Bariloche, Argentina, 2014, pp.

61-66. doi: 10.1109/ARGENCON.2014.6868472 [107]. Los resultados de este

trabajo se presentan en el Caṕıtulo 2.
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R. Fantino, C. Busada and J. Solsona, “A current controller for inverters

connected to the grid through an LCL filter with low resonance frequency”,

2015 XVI Workshop on Information Processing and Control (RPIC), Cordoba,

Argentina, 2015, pp. 1-6. doi: 10.1109/RPIC.2015.7497074 [108]. Los resultados

de este trabajo se presentan en el Caṕıtulo 4.

R. Fantino, C. Busada and J. Solsona, “Control PR óptimo aplicado a fil-

tros LCL con baja frecuencia de resonancia”, 2016 IEEE Biennial Congress

of Argentina (ARGENCON), Buenos Aires, Argentina, 2016, pp. 1-6. doi:

10.1109/ARGENCON.2016.7585275 [109]. Los resultados de este trabajo se

presentan en los Caṕıtulos 3 y 5.

R. Fantino, C. Busada and J. Solsona, “Grid-voltage sensorless control of an

LCL filter with low resonance frequency”, 2017 1st Conference on PhD Research

in Microelectronics and Electronics Latin America (PRIME-LA), Bariloche,

2017, pp. 1-4. doi: 10.1109/PRIME-LA.2017.7899175 [110]. Los resultados de

este trabajo se presentan en el Caṕıtulo 6.

1.4. Organización de la tesis

El Caṕıtulo 1 brinda una introducción al tema de estudio. Se realiza un repa-

so bibliográfico que describe el contexto tecnológico y la problemática en base

a la cual se desarrolla esta tesis.

El Caṕıtulo 2 corresponde al primer acercamiento del autor al control de

filtros LCL. Alĺı se propone una estrategia de control apta para un filtro LCL

de baja frecuencia de resonancia, utilizado en un convertidor CC-CC de tipo

boost. La estrategia se basa en la modificación de un controlador Proporcio-

nal Integral (PI) clásico, mediante el agregado de una sencilla red de filtrado

lineal, la cual permite posicionar todos los polos de lazo cerrado del sistema y

conseguir aśı el amortiguamiento activo del filtro LCL.

El Caṕıtulo 3 presenta la descripción y modelado del sistema conformado
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por un VSI trifásico, conectado a la red de distribución a través de un filtro

LCL. Alĺı también se presenta una introducción al controlador PR y se describe

la problemática que plantea su utilización para el control de un VSI con filtro

LCL. Los conceptos y resultados presentados en este caṕıtulo, constituyen una

base teórica para el desarrollo de los siguientes caṕıtulos, donde se proponen

estrategias de control aptas para un VSI con filtro LCL de baja frecuencia de

resonancia.

El Caṕıtulo 4 presenta la primer propuesta del autor para controlar un VSI

conectado a la red a través de un filtro LCL sin amortiguamiento pasivo, utili-

zando únicamente la medición de la corriente de salida del filtro LCL, e indepen-

dientemente de su frecuencia de resonancia. Esta propuesta surge en relación

directa con la estrategia de control propuesta en el Caṕıtulo 2, siguiendo la

idea de posicionar todos los polos del sistema en lazo cerrado. Esta propuesta

evolucionó hacia la estrategia de control que se presenta en el Caṕıtulo 5.

El Caṕıtulo 5 presenta una estrategia de control para un VSI conectado a la

red a través de un filtro LCL sin amortiguamiento pasivo, utilizando únicamen-

te la medición de la corriente de salida del filtro LCL, e independientemente

de su frecuencia de resonancia. A diferencia de la estrategia propuesta en el

Caṕıtulo 4, la cual requiere la modificación de la estructura clásica de un PR,

aqúı se propone un criterio de diseño mejorado que permite el uso de un diseño

óptimo del regulador PR clásico.

El Caṕıtulo 6, propone el uso de un observador para realizar la sincronización

y el control de un VSI con filtro LCL. Utilizando únicamente la medición de la

corriente inyectada a la red, el observador provee la estimación de los estados

del filtro LCL, y de las componentes fundamentales de secuencia positiva y ne-

gativa de la tensión de la red. Los estados estimados del filtro se utilizan para

implementar una estrategia de control equivalente a la propuesta en el Caṕıtulo

5. Por otro lado, la estimación de las secuencias de la red será empleada para

implementar una estrategia de inyección de potencia, apta para una red en
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condición de falla.

El Caṕıtulo 7, presenta las conclusiones finales acerca de todo el trabajo rea-

lizado en esta tesis. También se mencionan algunos posibles trabajos futuros,

que quedaron pendientes o podŕıan surgir en relación con la temática de esta

tesis.

El Apéndice A, presenta una solución matemática para resolver una ecuación

Diofántica polinomial [111], requerida para hallar los polinómios de los contro-

ladores propuestos en los Caṕıtulos 4 y 5.

El Apéndice B, presenta las principales caracteŕısticas del prototipo de VSI

trifásico con filtro LCL de salida, utilizado para la obtención de los resultados

experimentales de los Caṕıtulos 5 y 6.
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C
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ṕ
ıt
u
lo

Controlador PI modificado para

el control de un convertidor

boost con filtro LCL

2.1. Introducción

E
n este caṕıtulo se propone una estrategia de control para un convertidor

CC-CC de tipo boost, conectado a una fuente de CC a través de

un filtro LCL. La propuesta, apta para el control de filtros LCL con baja

frecuencia de resonancia, consiste en controlar la corriente que el convertidor

drena de la fuente de CC, utilizando para ello un controlador PI modificado.

La modificación consiste en el agregado de una sencilla red de filtrado lineal,

en serie con el término integral de un controlador PI clásico. El controlador

PI modificado de esta manera realiza el amortiguamiento activo del filtro, y

permite ubicar arbitrariamente todos los polos de lazo cerrado del sistema. La

implementación de este controlador requiere únicamente la medición de un solo

estado del filtro LCL, la corriente a controlar. Por lo tanto, este controlador

puede ser implementado utilizando un único sensor. Los resultados presentados

en este caṕıtulo fueron publicados en [105, 107].

El resto de este caṕıtulo se organiza de la siguiente manera. En la Sección

2.2, se presenta el controlador propuesto. En la Sección 2.3, se analiza un caso
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Figura 2-1.: Convertidor boost con filtro LCL.

t́ıpico de diseño. En la Sección 2.4 se demuestra la validez y efectividad de la

propuesta, mediante resultados de simulación y experimentales, obtenidos en

la implementación práctica del controlador propuesto. Finalmente, la Sección

2.5 contiene las conclusiones de este caṕıtulo.

2.2. Controlador Propuesto

2.2.1. Descripción del sistema

La Fig. 2-1 ilustra el modelo circuital de un convertidor CC-CC de tipo boost.

Debido a la caracteŕıstica bidireccional del sistema, vale la pena mencionar que

los resultados de este caṕıtulo son válidos para aplicaciones en las que se desee

transferir potencia con bajo nivel de ripple de corriente, desde el lado de alta

tensión del convertidor hacia su lado de baja tensión, tal como puede ser el

caso de un sistema de carga de bateŕıas [112]. No obstante, se hará énfasis en la

utilización del convertidor para drenar corriente desde su lado de baja tensión

hacia su lado de alta tensión. Como se mencionó en el Caṕıtulo 1, un convertidor

como el de la Fig. 2-1 puede conformar la etapa de elevación de tensión de un

sistema fotovoltaico de generación distribuida, etapa encargada de elevar un

nivel de tensión continua vs suministrado por los paneles solares, a un nivel de

tensión vbus, requerido por una segunda etapa conformada por un inversor CC-
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CA [ver Caṕıtulo 1, Sección 1.1]. Con la finalidad de atenuar el nivel de ripple

presente en la corriente is suministrada por la fuente de tensión vs, dicha fuente

se conecta al punto medio de la pierna de conmutación de tensión vh, a través

de un filtro LCL. Como se indica en la Fig. 2-1, este filtro está conformado

por un inductor Ls (por el que circula la corriente is), un capacitor Cf (de

tensión vf y corriente if ), y un inductor Lh (por el que circula la corriente ih

que ingresa a la pierna). Para considerar un peor caso de amortiguamiento, en

lo que sigue se supondrá que tanto los componentes del filtro como las llaves del

convertidor son ideales, y que la fuente de tensión vs tiene resistencia de salida

nula. En efecto, la presencia en el circuito de elementos disipativos (resistores),

introduciŕıa amortiguamiento pasivo en el sistema, lo que facilitaŕıa el control

de la resonancia del filtro LCL [43, 58–60].

Para realizar un análisis de la dinámica del sistema, puede considerarse vs =

0, pues vs es una entrada externa al sistema que no afecta su dinámica. La

relación entre is y vh, con vs = 0, la gobierna la siguiente función transferencia:

HF (s) =
Is(s)

Vh(s)

∣
∣
∣
∣
vs=0

= − 1

LsLhCfs(s2 + ω2
res)

, (2-1)

donde Is(s) y Vh(s) representan la transformada de Laplace de is y vh respec-

tivamente; ωres =
√

1/LpCf es la frecuencia de resonancia del filtro LCL, con

Lp = LsLh/(Ls + Lh).

2.2.2. Modelado lineal del retardo

Si bien el control del sistema será diseñado en el dominio continuo, su imple-

mentación se llevará a cabo de forma digital, utilizando un Procesador Digital

de Señales (Digital Signal Processor) (DSP). Es preciso entonces incluir en el

modelo continuo de la planta que desea controlarse, el retardo de procesamien-

to introducido por el DSP, y el efecto del proceso de muestreo y retención

del sistema. En esta aplicación, la entrada de referencia del modulador PWM
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será actualizada en sincrońıa con los instantes de muestreo de la implementa-

ción digital, de periodo Ts. Aśı, el retardo de procesamiento entre la captura

de la variable medida y la actualización del PWM, será de una muestra. Por

otro lado, el efecto del proceso de muestreo y retención será modelado como

un retardo de la mitad del periodo de muestreo. Este retardo surge de la pro-

mediación entre muestras, de la señal discreta que aplica el convertidor a la

planta continua [113]. Los dos efectos mencionados, pueden combinarse en un

único retardo Tp = 1.5Ts [67, 113]. Este retardo puede aproximarse mediante

una función de transferencia de primer orden entre la entrada de referencia

del modulador PWM, v∗h, y la tensión de salida del convertidor vh [114]. Dicha

función de transferencia está dada por:

R1(s) =
Vh(s)

V ∗
h (s)

=
Ωr

(s+ Ωr)
, (2-2)

donde V ∗
h (s) y Vh(s) representan las transformadas de Laplace de v∗h y vh

respectivamente; Ωr = 1/1.5Ts, donde Ts es el tiempo de muestreo de la imple-

mentación digital. En la Fig. 2-2, se grafica el aporte de fase que introduce la
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función de transferencia (2-2) en el lazo de control, junto con el retardo de fase

que produce un retardo puro igual a Tp = 1.5Ts, cuya función de transferencia

está dada por:

R(s) = e−sTp. (2-3)

Dicha gráfica fue obtenida para Ts = 10−4s (fs = 1/Ts = 10KHz). Nótese que,

a alta frecuencia, el retardo de fase introducido por el retardo puro (2-3), es

mayor que el retardo de fase introducido por la aproximación (2-2). Consecuen-

temente, cuando (2-2) sea utilizado para aproximar el retardo en el diseño de

un controlador de lazo cerrado para el sistema de la Fig. 2-1, el margen de fase

del sistema real será peor que el margen de fase del sistema modelado. En la

Fig. 2-2, se puede ver que el error de fase introducido por la aproximación es

igual a 1.77◦ para una frecuencia de 500Hz = fs/20, mientras que el error es

igual a 10.7◦ para una frecuencia de 1KHz = fs/10. Es claro que para poder

utilizar la aproximación (2-2), debe limitarse el ancho de banda fbw del sistema

de control en lazo cerrado.

En el presente caso de aplicación, se desea amortiguar de manera activa la

frecuencia de resonancia del filtro LCL dada por fres = ωres/2π, por lo tanto, el

valor de esta frecuencia de resonancia debe estar restringido dentro de la banda

de frecuencias donde la aproximación (2-2) produzca un error de fase acepta-

ble. Una selección conservativa es restringir fres y fbw por debajo de fs/10,

frecuencia para la cual el error de fase introducido no supera los 10.7◦. Con

esta selección, el ancho de banda resulta el doble del ancho de banda usual. En

efecto, en [115] se utiliza la aproximación (2-2) para el diseño de un PI discreto

empleado para controlar un filtro L. Para obtener una respuesta aceptable del

sistema en lazo cerrado, alĺı se recomienda que el ancho de banda fbw no vaya

más allá de fs/20.

Para poner en contexto el papel desempeñado por el rango de fres, nótese que

en [38], donde se efectúa el amortiguamiento activo de un filtro LCL mediante la

realimentación de la tensión medida sobre el capacitor del filtro, se recomienda
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utilizar fres ≈ fs/3.4. La propuesta expuesta en este caṕıtulo [105,107], permi-

te utilizar una frecuencia de resonancia fres mucho menor que dicho ĺımite, lo

cual significa una mejora notable en cuanto a la atenuación del ripple de alta

frecuencia presente en la corriente is. Además, en [52], donde se analiza el con-

trol de un filtro LCL utilizando un regulador PR en un marco de coordenadas

estacionario (equivalente a implementar un control PI en un marco sincrónico

dq), se concluye que cuando fres < fs/6, la realimentación de la corriente is

resulta insuficiente para estabilizar el sistema en lazo cerrado. Por esta razón,

cuando fres < fs/6, alĺı se realimenta adicionalmente la corriente del capacitor

ic (lo que requiere un sensor de corriente adicional). A diferencia de esto, la

propuesta presentada aqúı no requiere de sensores adicionales para estabilizar

un filtro LCL con baja frecuencia de resonancia.

2.2.3. Controlador PI modificado y posicionamiento de

los polos del sistema en lazo cerrado

Combinando las funciones de transferencia (2-2) y (2-1) resulta:

Is(s)

V ∗
h (s)

= − c0
P (s)

= − c0
s(s2 + ω2

res)(s+ Ωr)
, (2-4)

donde c0 = Ωr/LsLhC. A fin de controlar el filtro LCL, se propone modificar

un controlador PI estándar (ampliamente utilizado para el control de filtros L).

La modificación propuesta consiste en agregar, en serie con el término integral

del PI, un filtro lineal de función de transferencia G(s) = B(s)/A(s), del modo

que se ilustra en la Fig. 2-3. Como se explica más adelante en este apartado,
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el filtro G(s) debe ser de orden tres y grado relativo cero, de la forma:

G(s) =
B(s)

A(s)
=

b3s
3 + b2s

2 + b1s+ b0
s3 + a2s2 + a1s+ a0

. (2-5)

La función de transferencia del sistema en lazo cerrado HCL(s) = Is(s)/I
∗
s (s)

(donde I∗s (s) es la transformada de Laplace de la referencia de corriente i∗s),

resulta:

HCL(s) =
−c0[sA(s)kp +B(s)]

sA(s)P (s) + c0[sA(s)kp +B(s)]
︸ ︷︷ ︸

DCL(s)

. (2-6)

El sistema de lazo cerrado consta de ocho estados. Cuatro de estos estados co-

rresponden a la representación del sistema dada por (2-4), un estado es provisto

por el controlador PI, y los restantes tres estados son los aportados por la red

lineal (2-5). El polinomio DCL(s), denominador de (2-6), resulta aśı de grado

ocho. La estructura del controlador propuesto permite posicionar arbitraria-

mente las ocho ráıces del polinomio DCL(s). Para esto, se requiere seleccionar

de forma adecuada las ocho constantes del controlador (kp, ai=0,1,2 y bi=0,1,2,3).

Para verificar esto, sean a∗j , j = 0, 1, .., 7 ocho constantes arbitrarias, escójase

kp, ai y bi de la siguiente forma:

a2 = a∗7 − Ωr (2-7)

a1 = a∗6 − ω2
res − Ωra2 (2-8)

a0 = a∗5 − ω2
res(Ωr + a2)− Ωra1 (2-9)

kp = [a∗4 − ω2
res(a2Ωr + a1)− Ωra0]/c0 (2-10)

b3 = [a∗3 − ω2
res(a1Ωr + a0)− c0kpa2]/c0 (2-11)

b2 = [a∗2 − ω2
resa0Ωr − c0kpa1]/c0 (2-12)

b1 = a∗1/c0 − kpa0 (2-13)

b0 = a∗0/c0. (2-14)
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Sustituyendo en las ecuaciones (2-4)-(2-6), las expresiones de las constantes del

controlador dadas por (2-7)-(2-14), el polinomio denominador de (2-6) resulta:

DCL(s) = s8 +
∑7

j=0
a∗js

j. (2-15)

Se tiene entonces que, seleccionando adecuadamente los parámetros del contro-

lador, es posible obtener un polinomio DCL(s) de orden ocho con coeficientes

arbitrarios. De este modo, el método para diseñar el controlador resulta simple.

A partir de la especificación de las posiciones de los ocho polos de la función

de transferencia de lazo cerrado (2-6) [ráıces de DCL(s) (2-15)], pueden compu-

tarse los valores de las constantes a∗j , j = 0, 1, .., 7. Luego, reemplazando estos

valores en las ecuaciones (2-7)-(2-14), se obtienen los correspondientes paráme-

tros del controlador (kp, ai=0,1,2 y bi=0,1,2,3). En resumen, la red de filtrado lineal

(2-5) conectada en serie con el término integral del PI, permite amortiguar ac-

tivamente el filtro LCL, mediante la asignación arbitraria de todos los polos de

lazo cerrado del sistema. Vale la pena recalcar que para conseguir esto, sólo se

utiliza la medición de la corriente is, y no se requieren sensores adicionales.

En este punto, se puede explicar la razón por la cual se seleccionó para la red

de filtrado lineal, la estructura de orden tres y grado relativo cero dada por (2-

5). Utilizando esta estructura el sistema en lazo cerrado presenta ocho estados

(polos a posicionar) y se cuenta con ocho constantes independientes kp, ai=0,1,2

y bi=0,1,2,3, las cuales pueden ser seleccionadas para posicionar arbitrariamente

los ocho polos del sistema. Si por ejemplo, se seleccionara para la red de filtrado

lineal la siguiente función de transferencia G1(s) de grado dos y grado relativo

zero:

G1(s) =
B1(s)

A1(s)
=

b2s
2 + b1s+ b0

s2 + a1s+ a0
, (2-16)

resultaŕıa un sistema de lazo cerrado con siete estados, mientras que el contro-

lador sólo contaŕıa con seis parámetros independientes para realizar el posicio-

namiento de los polos. Por lo tanto, una red lineal con una estructura dada por
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G1(s) (2-16), no permite posicionar arbitrariamente los resultantes siete polos

del sistema en lazo cerrado.

Se debe resaltar entonces, el hecho que la estructura dada por (2-5) re-

presenta la función de transferencia con el mı́nimo grado, que brinda la

posibilidad de posicionar arbitrariamente todos los polos de lazo cerrado del

sistema.

2.2.4. Efecto de los ceros de lazo cerrado

El método propuesto sólo permite posicionar arbitrariamente los polos del

sistema en lazo cerrado, pero no permite posicionar los ceros, ya que estos que-

dan definidos por A(s), B(s) y kp, de acuerdo a (2-6). En sistemas dinámicos

lineales, se sabe que la respuesta temporal no depende solamente de la ubica-

ción de los polos, sino que depende también de la ubicación de los ceros del

sistema. Un cero en el semiplano izquierdo, de la forma (s/ωz +1), con ωz > 0,

introduce en el sistema un término proporcional a la derivada de la referencia

de corriente i∗s. Dicho término tiende a ocasionar sobrepicos en la respuesta

temporal. Por otro lado, un cero en el semiplano derecho (para el que ωz < 0),

introduce un término que causa un efecto inverso, el cual tiende a hacer que

la respuesta se mueva en un sentido opuesto al de la referencia. En caso que

el sobrepico obtenido en la respuesta de salida del sistema sea muy grande,

este pico puede reducirse a un nivel deseado cancelando los ceros de la función

de transferencia (2-6) que se ubiquen en el semiplano izquierdo. Esto puede

realizarse prefiltrando la referencia de corriente i∗s, mediante un filtro con una

función de transferencia dada por F1 = 1/Z(s), donde Z(s) es un polinomio

cuyas ráıces coinciden con los ceros que se desea cancelar. En general no resulta

necesario cancelar todos los ceros de (2-6), sino que puede obtenerse un buen

resultado cancelando únicamente los ceros dominantes. Esta cuestión se ilustra

en la siguiente sección, donde se analiza un caso t́ıpico de diseño.
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2.3. Análisis de un caso t́ıpico de diseño

En esta sección se analizará el comportamiento del controlador propuesto

en este caṕıtulo. Se utilizará una frecuencia de muestreo fs = 10Khz (Ωr =

1/1.5Ts = 6.66 103rad/s), y un filtro LCL con Ls = Lnom
s = 2.35mH , Lh =

Lnom
h = 2.1mH y Cf = Cnom

f = 91µF (fres = ωres/2π = 501Hz). Este filtro fue

diseñado para que su frecuencia de resonancia se encuentre al menos diez veces

por debajo de la frecuencia de muestreo, para cumplir con fres = fs/19.96 <

fs/10. Este diseño sigue las recomendaciones propuestas en [57].

Los parámetros del controlador (kp, ai=0,1,2 y bi=0,1,2,3), fueron calculados para

obtener los siguientes polos de lazo cerrado:

un par de polos complejos en 0.7ωres(−1 ± j),

seis polos reales en −ωres.

Para el diseño del controlador, primero se deben computar los coeficientes a∗j ,

j = 0, 1, .., 7 del polinomio (2-15). Dicho polinomio corresponde al denominador

de la función de transferencia de lazo cerrado definida en (2-6). A partir de

los polos especificados se construye el polinomio denominador de lazo cerrado

deseado:

DCL(s) = [s+ 0.7ωres(1 + j)][s+ 0.7ωres(1− j)](s+ ωres)
6. (2-17)

Luego, con los coeficientes obtenidos junto con ωres y Ωr, se calculan los va-

lores de los parámetros del controlador (kp, ai=0,1,2 y bi=0,1,2,3), utilizando las

ecuaciones (2-7)-(2-14).

2.3.1. Respuesta en frecuencia

La Fig. 2-4(a) muestra los diagramas de Bode en magnitud, de la función

de transferencia HF (s) = Is(s)/Vh(s) del filtro LCL utilizado (ĺınea de trazos)
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[ver (2-1)], y de la función de transferencia de lazo cerrado HCL(s), definida por

(2-6). Como indica la ĺınea fbw marcada en la Fig. 2-4(a), la frecuencia para la

cual HCL(s) tiene una ganancia de −3dB es 631Hz (i.e. fbw ≈ fs/15.9). Nótese

entonces que la frecuencia de resonancia del filtro, fres = 501Hz, se encuentra

dentro del ancho de banda del sistema en lazo cerrado. Esto confirma que el

método de diseño propuesto es útil para implementar el amortiguamiento activo

de un filtro LCL, aún cuando su frecuencia de resonancia se encuentra dentro

del ancho de banda del sistema a controlar. La principal ventaja de utilizar
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una baja frecuencia de resonancia es que se reduce considerablemente el ripple

a la frecuencia del PWM, presente en la corriente drenada de la fuente vs. Se

debe notar que, cuando se usa un filtro LCL, se puede reducir su frecuencia

de resonancia incrementando el valor de capacidad del filtro, sin necesidad de

modificar los valores de las inductancias. Por otro lado, cuando se utiliza un

filtro L, la única forma de mejorar el filtrado (reducir el ripple a la frecuencia del

PWM) es incrementar el valor de la inductancia conectada entre el convertidor

y la fuente.

Las Figuras 2-4(b) y (c) muestran la respuesta en frecuencia del filtro lineal

G(s) definido en (2-16). Se puede observar que para valores bajos de frecuencia

esta función de transferencia se comporta como un valor constante. Este valor

constante representa la ganancia en baja frecuencia del término integral del

controlador PI. Para valores elevados de frecuencia, G(s) también se comporta

como un valor constante, pero presenta un signo negativo (180◦ de fase), lo cual

significa una realimentación positiva. Esto no afecta la estabilidad del lazo de

control, ya que el cruce de fase por 180◦ se encuentra fuera del ancho de banda

del sistema (i.e. más allá de la frecuencia de ganancia unitaria). Para valores

medios de frecuencia la ganancia se incrementa en 20dB por década.

2.3.2. Respuesta temporal

La ĺınea continua de la Fig. 2-5(b), muestra la respuesta temporal para una

señal de referencia de tipo escalón aplicada al sistema de lazo cerrado ideal

(2-6). Dicha respuesta presenta un sobrepico Mp = 87% con respecto al valor

de la respuesta en estado estacionario. En muchas aplicaciones este sobrepico

es inaceptable. Como se explicó en la Sección 2.2, el sobrepico es generado por

la presencia de ceros en el semiplano izquierdo, en la función de transferencia

(2-6). En efecto, considérese por el momento un sistema con función de transfe-

rencia 1/DCL(s) [recuérdese que DCL(s) es el polinomio denominador de (2-6)].

Dicho sistema, el cual no tiene ceros y está compuesto por dos polos complejos
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en 0.7ωres(−1± j) y seis polos reales en −ωres, provee la respuesta sobreamor-

tiguada que se muestra en la Fig. 2-5(a).

La función de transferencia (2-6) tiene cuatro ceros. Para el controlador di-

señado, estos ceros se ubican en s1 = −387, s2 = −6463 (semiplano izquierdo),

y s3,4 = 1349 ± 2304j (semiplano derecho). Nótese que, la distancia de s1 al

origen es mucho más chica que la distancia de s2 al origen, por lo que s1 es un

cero dominante. Es posible filtrar la referencia de corriente i∗s utilizando un fil-

tro cuya función de transferencia sea F1(s) = 1/(−s/s1+1). En la Fig. 2-5(b),

la ĺınea de puntos muestra la respuesta del sistema cuando i∗s ha sido filtrada

utilizando F1(s). Con propósitos de comparación, en la Fig. 2-5(b) se inclu-
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ye (ĺınea de punto y raya) la respuesta del sistema 1/DCL(s) mostrada en la

Fig. 2-5(a). Puede verse que la respuesta temporal obtenida al cancelar el cero

dominante es prácticamente la misma que la del sistema sin ceros. En alguna

aplicación puede ser deseable que la respuesta temporal presente un sobrepi-

co de determinada magnitud. Esto puede realizarse mediante una cancelación

parcial del cero dominante. El sobrepico puede ajustarse a un valor deseado

modificando la posición del polo de la función de transferencia utilizada para

filtrar i∗s. En la Fig. 2-5(b), la linea de trazo muestra la respuesta obtenida

utilizando un filtro con función de transferencia F2(s) = 1/(−s/2s1 + 1). En

este caso el polo es más rápido que el polo utilizado en F1(s). Se comprueba que

variando la posición del polo, el sobrepico puede ajustarse a un nivel deseado.

2.3.3. Análisis de robustez

Las curvas de la Fig. 2-6, corresponden al análisis de robustez del controlador

propuesto, a continuación se explicará el significado de dichas curvas. Mante-

niendo constantes los parámetros del controlador (calculados para Ls = Lnom
s ,

Cf = Cnom
f y Lnom

h ), se evaluó la función de transferencia del sistema en lazo
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cerrado (2-6), variando los valores de Ls y Cf en ±25% (con respecto a los

valores nominales de diseño Ls = Lnom
s y Cf = Cnom

f ). Vale la pena mencio-

nar que no se consideraron variaciones de Lh con respecto a su valor nominal

de diseño Lnom
h , debido a que normalmente el valor de esta inductancia es un

parámetro conocido. En efecto, si el inductor utilizado para implementar Lh es

diseñado correctamente para el rango de corriente en que opere el convertidor,

el valor de Lh será conocido dentro de dicho rango. Por otro lado, es común

que se presente una variación del valor efectivo de la inductancia Ls, en rela-

ción con la impedancia desconocida de la fuente vs a la que se conecta el filtro

LCL [116]. A fin de confeccionar las curvas de la Fig. 2-6, para cada par de

valores de Ls y Cf , se calculó la máxima parte real de los polos del sistema en

lazo cerrado σmax = máx[ℜ(pi=1,..,8)] (donde ℜ denota parte real y pi son las

ráıces de HCL(s) = 0). La Fig. 2-6 muestra dichos valores, normalizados por

ωres. Nótese que para Cf = Cnom
f (ĺınea continua), cuando Ls difiere de Lnom

s ,

σmax se aparta del valor −0.7ωres de diseño. Esto significa que el polo con parte

real más chica se acerca al eje imaginario. Sin embargo, la curva muestra que

para una variación en Ls de ±25% con respecto a su valor nominal, los polos

se mantienen en el semiplano izquierdo (i.e., la estabilidad se mantiene). Para

el mismo rango de variación en Ls, la estabilidad se mantiene aún cuando Cf

varia ±25% con respecto a su valor nominal de diseño, como se ilustra en la

Fig. 2-6 mediante la ĺınea de trazo (correspondiente a Cf = 1.25Cnom) y la

ĺınea de punto y raya (correspondiente a Cf = 0.75Cnom). En conclusión, el

análisis de la Fig. 2-6 demuestra que el controlador propuesto es lo suficien-

temente robusto para mantener la estabilidad del sistema, frente a variaciones

en Ls y Cf de hasta ±25% respecto de sus respectivos valores nominales de

diseño.
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Figura 2-7.: Diagrama de simulación.

2.4. Resultados experimentales y de

simulación

El controlador analizado en la Sección 2.3 fue simulado en un escenario realis-

ta con el paquete se simulación MATLABr/SIMULINKr/SimPowerSystemsTM

[117]. El diagrama de bloques del sistema simulado se muestra en la Fig. 2-7.

Luego se procedió a la implementación práctica del controlador utilizando un

DSP de punto fijo TMS320F2812. La configuración del sistema experimental

se muestra en la Fig. 2-8. A fin de evaluar el comportamiento del sistema en

la peor condición, cuando es excitado con componentes de alta frecuencia, el

filtrado de la referencia de corriente i∗s (descrito en la Sección 2.3) no fue im-

plementado.

Tanto para el sistema de simulación como para el sistema experimental, se

utilizaron los siguientes parámetros: tiempo de muestreo Ts = 10−4s, retardo de

procesamiento igual a Ts (ver Sección 2.2.2), frecuencia de conmutación PWM

fpwm = 20KHz, vs = 50V y vbus = 100V . Como se muestra en el diagrama
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Figura 2-8.: Configuración experimental: (a) filtro LCL. (b) Sensores. (c) DSP e
interfaz con el DSP. (d) Convertidor boost.

de bloques de la Fig. 2-7, se alimentó el sistema con una fuente de tensión

unidireccional de 100V , con un diodo en serie que evita la circulación de co-

rriente inversa. De modo similar, para mantener regulada la tensión de salida

del sistema, se utilizó una fuente de tensión unidireccional de 100V con un

diodo en serie. Se utilizó como carga un resistor de 30Ω, a fin de disipar la po-

tencia proveniente de la fuente primaria de alimentación. Se colocó además un

capacitor electroĺıtico de elevado valor en paralelo con la carga, para absorber

los sobrepicos de corriente y suavizar las variaciones en la tensión vbus. Para la

simulación del convertidor se utilizaron llaves ideales, operando con un tiempo

muerto de encendido de tD = 1µs, igual al valor utilizado en la implementación

experimental. El ciclo de trabajo “d” de la llave superior se implementó de for-

ma d = v∗h/vbus, asumiendo a vbus como una magnitud medida. El controlador

digital fue implementado a partir de la discretización de la función de trans-

ferencia G(s)/s [filtro G(s) (2-5), en serie con el integrador del PI] utilizando

un retenedor de primer orden a la entrada del conjunto (aproximación trian-
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gular [118]). En esta aplicación, resulta conveniente el uso de un retenedor de

primer orden, debido a que este provee una discretización con un error en fase

(con respecto al sistema continuo) inferior al que se obtiene cuando se utiliza

un retenedor de orden cero.

La Fig. 2-9(a) (linea de trazos) muestra la respuesta temporal del sistema

simulado, cuando se aplica a la señal de referencia de corriente una variación

de tipo escalón de 3 a 6A. La respuesta obtenida resulta subamortiguada, con

un sobrepico Mp ≈ 100%, un poco mayor al predicho en la Fig. 2-5(b). Nótese

que se presenta una oscilación superpuesta que se extingue luego de un par de

ciclos, con tiempo de establecimiento ts5%
≈ 8ms (con valor umbral de 5%). Di-

cha oscilación no aparece en la Fig. 2-5(b). Las diferencias observadas se deben
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a que la respuesta de la Fig. 2-5(b), fue obtenida utilizando la aproximación

(2-2) para modelar el retardo, mientras que la respuesta de la Fig. 2-9(a) fue

obtenida simulando un retardo real introducido en la etapa de procesamiento

digital.

Con el fin de evaluar el efecto de considerar componentes no ideales del filtro

LCL, lo cual corresponde a un modelo más preciso de una situación real, se

efectuó una segunda simulación del sistema, con la inclusión de la Resistencia

Equivalente Serie (Equivalent Series Resistance) (ESR) correspondiente de ca-

da uno de los componentes del filtro. Se adicionó en el modelo de simulación

una resistencia de 0.22Ω en serie con Ls, una resistencia de 0.136Ω en serie con

Lh, y una resistencia de 0.23Ω en serie con C. El resultado de dicha simula-

ción se muestra en la Fig. 2-9(a) (ĺınea llena). Se puede ver que el valor del

sobrepico en este caso se ve reducido a Mp ≈ 85%, debido a la influencia de

las resistencias incluidas. Este es un resultado esperable, pues las resistencias

incrementan el amortiguamiento del sistema. En el análisis de la Sección 2.3, no

se incluyó el efecto de las resistencias internas de los componentes, con el fin de

contemplar el peor caso de amortiguamiento en el diseño del controlador [43].

Con propósitos de comparación, en la Fig. 2-9(b) se muestra la respuesta

obtenida cuando la conexión del convertidor se realiza utilizando un filtro L de

inductancia L = Ls + Lh. El control de dicho sistema se realizó utilizando un

regulador PI, cuyas ganancias fueron calculadas para posicionar un par de polos

complejos conjugados en 0.38ωres(−1± j), de manera de obtener una respuesta

con un tiempo de establecimiento similar al obtenido con el filtro LCL. La Fig.

2-10(a) muestra el ripple en la corriente is obtenido utilizando el filtro LCL

y el controlador propuesto, mientras que la La Fig. 2-10(b) muestra el ripple

obtenido utilizando el filtro L. Se puede ver que el valor del ripple obtenido con

el filtro LCL es mucho menor al obtenido con el filtro L.

Para confirmar experimentalmente los resultados obtenidos por simulación,

se implementó un prototipo de convertidor, utilizando los valores de los com-
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ponentes del filtro Ls = 2.35mH (ESR 0.22Ω); Lh = 2.09mH (ESR 0.136Ω),

Cf = 91µF (ESR 0.23Ω). El sistema experimental se controló utilizando el

controlador PI modificado propuesto, cuyos parámetros fueron diseñados en

la Sección 2.3. La Fig. 2-11 muestra la respuesta obtenida experimentalmen-

te, cuando se aplica una variación de tipo escalón de 3 a 6A a la referencia

de corriente. Nótese que la respuesta obtenida (con tiempo de establecimiento

ts5%
≈ 8ms y sobrepico Mp ≈ 85%), resulta consistente con los resultados de

simulación mostrados en la Fig. 2-9(a), para el caso en que el filtro LCL se

modela considerando la ESR de sus componentes.
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2.5. Conclusiones

En este Caṕıtulo se presentó un controlador apto para un filtro LCL de baja

frecuencia de resonancia, utilizado en un convertidor CC-CC de tipo boost.

El controlador propuesto consiste en la modificación de un controlador PI,

mediante la inclusión de una red de filtrado lineal en serie con el término integral

del PI. La inclusión de esta red lineal constituye la principal caracteŕıstica de la

propuesta. Dicha red permite posicionar arbitrariamente todos los polos de lazo

cerrado del sistema, logrando el amortiguamiento activo del filtro LCL. Se debe

resaltar el hecho de que el controlador propuesto sólo requiere la medición de

un solo estado del filtro LCL: la corriente drenada de la fuente. La estrategia de

control propuesta permite la utilización de un filtro LCL en lugar de un clásico

filtro L, utilizando el mismo número de sensores y sin agregar una excesiva carga

computacional. Utilizando un valor de inductancia total igual al utilizado en

un filtro L, un filtro LCL provee una atenuación mucho mayor del ripple en la

corriente drenada de la fuente. Se presentaron tanto resultados experimentales

como de simulación que validan la efectividad de la propuesta.
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3.1. Introducción

E
n este caṕıtulo se presenta la descripción y modelado del sistema con-

formado por un VSI trifásico, conectado a la red de distribución a

través de un filtro LCL. Este sistema es uno de los principales objetos de es-

tudio de esta tesis, ya que constituye la planta para la cual, en los siguientes

caṕıtulos se desarrollan diferentes técnicas de control. Se introduce además al

regulador PR, y se describe la problemática que plantea el uso del mismo para

implementar el control de un VSI con filtro LCL [52, 53]. Se presenta también

un diseño óptimo de dicho regulador, el cual fue propuesto en [54] para con-

trolar un sistema compuesto por un VSI con filtro L. Se verá que este diseño

óptimo puede ser utilizado para controlar un VSI con filtro LCL mediante un

único lazo de control de la corriente inyectada a la red, únicamente cuando

la frecuencia de resonancia del filtro LCL se encuentra dentro de una región

espećıfica de alta frecuencia [53]. Los conceptos y resultados expuestos en este

caṕıtulo constituyen una base teórica para el desarrollo de los siguientes caṕıtu-

los de esta tesis.

Como se mencionó en el Caṕıtulo 1, el VSI es la topoloǵıa más ampliamente

utilizada para implementar la etapa de conversión de CC-CA en sistemas de
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generación distribuida [16, 45]. El contenido armónico presente en la corrien-

te inyectada a la red por un VSI, es usualmente atenuado utilizando filtros

LCL [52, 53, 56, 58–71], los cuales presentan ventajas en cuanto a costo y ta-

maño, frente a los clásicos filtros L [51]. En efecto, la suma de las inductancias

que se requieren para obtener un buen filtrado de la frecuencia de PWM con

un filtro LCL, es mucho menor que la inductancia requerida para obtener un

filtrado equivalente con un filtro L. Esto se debe a que un filtro LCL posee una

función de transferencia de tercer orden, mientras que un filtro L posee una

función de transferencia de primer orden. A pesar de sus ventajas, la introduc-

ción de una resonancia en el sistema, hace que el control de un VSI con filtro

LCL suponga un mayor desaf́ıo cuando se lo compara con el control de un VSI

con filtro L.

En sistemas de inyección de potencia a una red de CA, es deseable implemen-

tar un control de corriente que permita obtener un error de estado estacionario

nulo a la frecuencia angular fundamental de la red ωg. Cuando el control del

sistema es implementado en un marco de coordenadas rotante sincronizado

con la componente fundamental de secuencia positiva de la tensión de la red

(de frecuencia angular ωg), dicho comportamiento de estado estacionario puede

conseguirse utilizando un controlador PI convencional [63, 119]. Sin embargo,

la complejidad de un controlador implementado en un marco de coordenadas

rotante, es mayor que la de un controlador implementado en un marco de

coordenadas estacionario. En efecto, la implementación de un controlador en

un marco de coordenadas rotante, requiere un medio para transformar una co-

rriente de CA medida en un marco de coordenadas estacionario, a una corriente

de CC en el marco rotante. Luego, la acción de control resultante debe ser apli-

cada a la planta en el marco estacionario, por lo tanto es necesario revertir la

transformación. Estas transformaciones pueden introducir errores si la identi-

ficación del marco rotante no es precisa [85], es decir, si no se dispone de un

mecanismo que provea estimaciones con precisión suficiente de la frecuencia y
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Figura 3-1.: Inversor trifásico conectado a la red a través de un filtro LCL.

fase de la componente fundamental de la tensión de la red. Por ejemplo, las es-

timaciones de frecuencia y fase pueden resultar contaminadas por la distorsión

armónica presente en la tensión de la red, introduciendo una perturbación en

el lazo de control a través de las transformaciones entre los marcos rotante y

estacionario. Por esta razón, para controlar la inyección de corriente a una red

de CA, en esta tesis se adopta el uso del regulador PR [54,85–87]. Implementar

este controlador en un marco de coordenadas estacionario αβ [88], es equiva-

lente a implementar dos esquemas de control PI en coordenadas rotantes, uno

en un marco de referencia sincronizado con ωg (secuencia positiva) y otro en

un marco de referencia sincronizado con −ωg (secuencia negativa) [120].

3.2. Descripción y modelado de un VSI con

filtro LCL

La Fig. 3-1 ilustra el modelo circuital de un VSI trifásico, alimentado por

una fuente de tensión continua Vbus. Las variables indicadas con el sub́ındice

“abc”, representan vectores de tres dimensiones (de corriente o tensión) de

la forma ~xabc = (xa, xb, xc) ∈ IR3, donde xa, xb y xc son las magnitudes de

fase (de corriente o tensión). Las llaves del inversor S1 − S6 conmutan a una

frecuencia fpwm, y son controladas mediante modulación PWM para generar
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la tensión de salida del inversor, representada por el vector trifásico ~viabc . La

salida del inversor se conecta a la red eléctrica, de tensión trifásica ~vgabc , a

través de un filtro LCL trifásico. La misión de este filtro es atenuar en la mayor

medida posible, el contenido armónico de alta frecuencia (inherente al PWM)

presente en la corriente inyectada a la red ~igabc . Como se indica en la Fig. 3-1,

el filtro LCL está conformado por los inductores Li (del lado del inversor), los

capacitores C, y los inductores Lg (del lado de la red). La frecuencia angular

de resonancia del filtro LCL está dada por:

ωL
res =

√

LT

LiLgC
, (3-1)

donde LT = (Li+Lg). A fin de implementar un filtrado eficaz, es deseable utili-

zar un filtro LCL con una baja frecuencia de resonancia. Sin embargo, como se

verá, cuanto más baja es ωL
res, se vuelve más dif́ıcil estabilizar y controlar el siste-

ma de la Fig. 3-1. Nótese que el filtro LCL en consideración, no posee elementos

resistivos que permitan implementar su amortiguamiento pasivo [58–60]. Para

evitar la pérdida de potencia (y consecuente reducción de la eficiencia del sis-

tema) ocasionada por la inclusión de elementos resistivos, el amortiguamiento

del filtro LCL será implementado de manera activa [52, 53, 56, 61–71].

Cabe mencionar que, todo inductor o capacitor utilizado en la práctica,

presentará siempre una pequeña fracción de pérdidas resistivas, que suele

tenerse en cuenta mediante la adición de una ESR al modelo ideal del com-

ponente. No obstante, a fin de considerar el peor escenario de diseño para el

control del sistema, en lo que resta de esta tesis los inductores y capacitores

serán considerados ideales. En caso de que alguna aplicación lo requiera, los

controladores diseñados en esta tesis podŕıan ser adaptados a un modelo del

filtro LCL que incluya la ESR de sus componentes.

El principal objetivo de control del sistema de la Fig. 3-1, es amortiguar ac-

tivamente la resonancia del filtro LCL y regular la corriente ~iiabc en base a una

48



estrategia deseada de inyección de potencia a la red [88]. Para esto, el bloque

“Control de corriente + Amortiguamiento activo”, puede ser implementado uti-

lizando la medición de una o más variables del filtro LCL. Estas variables suelen

ser uno o más de los tres estados del filtro: la corriente ~iiabc que circula por Li,

la corriente ~igabc que circula por Lg, y la tensión ~vCabc
sobre los capacitores del

filtro. En vez de utilizar la medición de este último estado, es común encontrar

en la literatura, técnicas de amortiguamiento activo que prefieren utilizar la

medición de la corriente ~iCabc
que circula por los capacitores [52, 56, 68, 72].

Debido a que el sistema de la Fig. 3-1 es de tres hilos (sin cable de neutro),

sus vectores trifásicos no poseen componente de secuencia cero [88]. Esto signi-

fica que, si ~xabc = (xa, xb, xc) representa una corriente o tensión del sistema, la

suma de sus componentes es igual a cero, es decir xa+xb+xc = 0. Esta propie-

dad permite reducir a dos el número de componentes de los vectores trifásicos

involucrados en el proceso de control del sistema. Dicha reducción será imple-

mentada mediante la conversión de los vectores trifásicos ~xabc = (xa, xb, xc),

a vectores espaciales complejos ~xαβ = xα + jxβ en el marco de coordenadas

estacionario αβ, utilizando la transformada de Clarke [88, 121]:










xα

xβ

0





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es la matriz transformada de Clarke.
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En lo que resta de esta tesis, salvo que se especifique lo contrario, nos

referiremos a las variables del sistema de la Fig. 3-1 como vectores en el

marco de coordenadas estacionario αβ. A fin de simplificar la notación, se

suprimirá el sub́ındice correspondiente a dicho marco de coordenadas. Aśı,

nos referiremos a la corriente inyectada a la red simplemente como ~ig, a

la tensión de salida del inversor como ~vi, a la corriente que circula por los

capacitores como ~iC , etc.

Además de los estados medidos del filtro, el conocimiento de la tensión de la

red ~vg, es necesario para generar una referencia de corriente ~igref sincronizada

con la red. Esta referencia se genera mediante el bloque “Mecanismo de Sincro-

nización” (ver Fig. 3-1), que opera en concordancia con la estrategia deseada

de inyección de potencia activa y reactiva a la red. Tanto el control como la

sincronización del sistema serán implementados de forma digital, utilizando un

DSP operando con un periodo de muestreo Ts. En el dominio digital, el inversor

será modelado como una ganancia unitaria, y se considerará un retardo de una

muestra en la entrada de la señal de control (bloque 1/z en la Fig. 3-1), para

modelar el retardo de procesamiento digital del DSP [52, 54, 113, 122].

Para modelar la Planta que desea controlarse (bloque encerrado con ĺınea

discontinua en la Fig. 3-1), el comportamiento de la corriente de salida ~ig del

filtro, con respecto a la tensión ~vi, puede modelarse mediante el siguiente sis-

tema continuo:

~ig(s) = GL
dir(s)~vi(s) +~igper(s), (3-4)

donde ~igper(s) = −[(CLis
2 + 1)GL

dir(s)~vg(s)] representa la componente de ~ig

producida por la perturbación ~vg, y GL
dir(s) es la función de transferencia:

GL
dir(s) =

~ig(s)

~vi(s)

∣
∣
∣
∣
∣
~igper (s)=0

=
ωL
res

2

sLT (s2 + ωL
res

2 )
. (3-5)
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Utilizando el método del retenedor de orden cero [52,123] para obtener la trans-

formada Z de (3-5), y considerando el retardo de procesamiento digital z−1,

puede arribarse a la siguiente función de transferencia discreta de la Planta

GL(z) = z−1GL
dir(z):

GL(z) =
~ig(z)

~vi
ref
(z)

=
Ts

LT

[
z2 − 2z cos(ωL

resTs) + 1
]
− b(z − 1)2

z(z − 1)
[
z2 − 2z cos(ωL

resTs) + 1
] , (3-6)

donde b= sin(ωL
resTs)/(ω

L
resTs) y ~vi

ref
es la referencia de tensión impuesta a la

Planta por el controlador. Utilizando (3-6), el comportamiento de la corriente

~ig(z) que describe la planta del sistema de la Fig. 3-1, puede modelarse en el

dominio discreto de la siguiente forma:

~ig(z) = GL(z)~vi
ref
(z) +~igper(z). (3-7)

En la siguiente sección se analizará el control del sistema de la Fig. 3-1

utilizando un regulador PR. Debido a que la componente de la corriente

~ig(z) producida por la perturbación no tiene efecto sobre la estabilidad del

sistema [52], para simplificar el análisis se asumirá en el resto de este caṕıtulo

que ~igper(z) = 0 [53].

3.3. Control utilizando un regulador PR

De acuerdo al principio del modelo interno [124], para copiar una referen-

cia de corriente igref , sin error de estado estacionario a la frecuencia angular

fundamental de la red ωg, debe utilizarse un regulador Proporcional Resonan-

te (PR) [52, 54, 85, 113, 125, 126] sintonizado a dicha frecuencia. La función de

transferencia en tiempo continuo de un PR está dada por:

GPR(s) = Kp

(

1 +
1

Tr

s

s2 + ω2
g

)

(3-8)
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donde Kp es la ganancia proporcional y Tr es la constante de tiempo resonante

del controlador [52]. La función de transferencia discreta de un PR, obtenida

aplicando a (3-8) el método de Tustin con prewarping [52, 123] con periodo de

muestreo Ts, está dada por:

GPR(z) = Kp

(

1 +
a

Tr

z2 − 1

z2 + 2z cos(ωgTs)+1

)

(3-9)

donde a = sen(ωgTs)/2ωg.

Un regulador PR provee un método efectivo y de fácil implementación (en

un marco de coordenadas estacionario), apto para realizar el seguimiento de

una referencia de corriente sinusoidal de frecuencia angular ωg sin error de

estado estacionario. Por esta razón se ha vuelto uno de los controladores más

utilizados cuando se desea regular la inyección de potencia en una red de CA

[52, 67, 86, 87, 127, 128].

3.3.1. Diseño óptimo del regulador PR para controlar

un VSI con filtro L

En [54] se propone un diseño óptimo para un regulador PR, utilizado para

controlar un VSI con filtro L. La función de transferencia discreta de un filtro

L de inductancia LT (obtenida mediante el método del retenedor de orden

cero [52, 123]), en cascada con el retardo de procesamiento digital z−1, está

dada por:

GFL(z) =
Ts

LT z(z − 1)
. (3-10)

En la Fig. 3-2 se ilustra el diagrama de bloques de un esquema clásico de

52



control a lazo cerrado, utilizado para controlar un filtro L con el regulador PR.

La función de transferencia de lazo abierto, correspondiente al filtro VSI con

filtro L (3-10) en cascada con el regulador PR (3-9), está dada por:

HLPR(z) = GFL(z)GPR(z). (3-11)

A continuación se describe el camino seguido en [52,54], para obtener los valores

de los parámetros del diseño óptimo del regulador PR. La ganancia del PR se

debe calcular de modo de obtener un margen de fase φm deseado a la frecuencia

de cruce ωc de (3-11). Considerando que ωc >> ωg, para que la contribución

de fase del regulador PR sea reducida a la frecuencia de cruce, la constante de

tiempo resonante Tr de (3-9) será calculada (una vez conocida ωc) del siguiente

modo [52, 54]:

Tr =
10

ωc
. (3-12)

En base a esta condición, los cálculos se pueden simplificar si se desprecia el

efecto que produce el término resonante del regulador PR a la frecuencia ωc.

Aśı, se considerará por el momento la aproximación GPR(z)|z=ejωcTs ≈ Kp. El

ángulo de fase, que presenta la función de transferencia (3-11) a la frecuencia

de cruce, se puede evaluar entonces de la siguiente forma:

∡HLPR(z)|z=ejωcTs≈∡KpGFL(z)|z=ejωcTs = ∡
TsKp

LT ejωcTs(ejωcTs − 1)

= ∡
TsKp

LT e
j 3

2
ωcTs(ej

ωcTs
2 − e−j ωcTs

2 )

= ∡
TsKp

LT e
j 3

2
ωcTsj2 sin(ωcTs

2
)

= ∡
TsKp

LT2 sin(
ωcTs

2
)
+∡e−j 3

2
ωcTs+∡−j

= −3

2
ωcTs −

π

2
. (3-13)
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Igualando la última expresión de (3-13), con el ángulo (−π + φm) necesario

para obtener un margen de fase φm espećıfico, se puede despejar el valor de la

frecuencia de cruce que provee dicho margen de fase:

ωc =
π − 2φm

3Ts

. (3-14)

Para que (3-11) presente ganancia unitaria a la frecuencia de cruce, la ganancia

proporcional del regulador PR debe ser:

Kp =

∣
∣
∣
∣

LT

Ts
ejωcTs(ejωcTs − 1)

∣
∣
∣
∣
≈ LTωc, (3-15)

donde se utilizó la aproximación
∣
∣ejωcTs − 1

∣
∣ =

∣
∣2 sen(ωcTs

2
)
∣
∣ ≈ ωcTs.

Finalmente, para obtener los parámetros del diseño óptimo del regulador PR,

debe especificarse un margen de fase φm deseado [52,54]. A fin de obtener una

buena relación de compromiso entre estabilidad y respuesta temporal, en esta

tesis se especifica un valor de margen de fase deseado φm = (π/4) rad [52].

Reemplazando este margen de fase en (3-14) se obtiene una frecuencia de cruce

ωc = π/(6Ts). Con este valor, se puede confirmar la aproximación utilizada

para obtener la expresión (3-15), i.e.
∣
∣2 sen(ωcTs

2
)
∣
∣ = 2 sen(π/12) = 0.2588 ≈

ωcTs = 0.2618. Finalmente, a partir de (3-12) y (3-15) pueden obtenerse las

siguientes expresiones de los parámetros del diseño óptimo del regulador PR:

Kpopt =
ωsLT

12
& Tropt =

120

ωs
(3-16)

donde ωs = 2π/Ts es la frecuencia angular de muestreo, medida en radianes por

segundo (rad/s). En la Fig. 3-3 se ilustra el diagrama de Bode de (3-11), cuan-

do se utiliza el diseño óptimo del regulador PR (3-16) para controlar un filtro

L (PRopt+filtro L). Nótese que el margen de fase obtenido φm resulta próximo

al especificado, y la ganancia es menor que la unidad cuando la fase cruza los

−180◦ en el punto indicado en la Fig. 3-3 (margen de ganancia positivo), lo que
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Figura 3-3.: Diagrama de Bode: PR óptimo en cascada con un VSI con filtro L
(PRopt+filtro L).

asegura que el sistema será estable a lazo cerrado. Se debe mencionar que, a la

frecuencia en que se produce la resonancia del regulador PR (ω = ωg), existe

un ligero cruce de la fase por −180◦ que no afecta la estabilidad del sistema.

Esto se puede demostrar, analizando cual seŕıa el comportamiento de la fase

alrededor de este punto en un diagrama de Nyquist [123]. En efecto, nótese que

a medida que la frecuencia se acerca a ω = ωg por la izquierda (ω < ωg), la

fase se aproxima a cero con una magnitud mucho mayor que la unidad. Cuando

la frecuencia alcanza el valor ω = ωg, se produce un salto abrupto de −180◦

en la fase, con una transición a través del semiplano imaginario negativo del

diagrama de Nyquist. En este punto, la fase cruza los −180◦ hacia el semiplano

imaginario positivo y vuelve a cruzar inmediatamente hacia el semiplano ima-

ginario negativo cuando la frecuencia se hace mayor que ω = ωg (ω > ωg). Esta

transición de fase (siempre con una magnitud mucho mayor que la unidad), no

produce un bucle alrededor del −1, por lo que no compromete la estabilidad

del sistema [52, 72, 123].
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.

3.3.2. Control de un VSI con filtro LCL utilizando un

regulador PR

Es deseable implementar el control de un VSI con filtro LCL utilizando un

regulador PR, con la configuración clásica de lazo cerrado que se muestra en

la Fig. 3-4(a). Alĺı, se implementa un único lazo de realimentación de la co-

rriente inyectada a la red, tal como el utilizado en la Fig. 3-2 para controlar

un VSI con filtro L. Más aún, se quisiera poder controlar el sistema con filtro

LCL utilizando el diseño óptimo del regulador PR (3-16), y obtener el ancho

de banda y respuesta dinámica obtenidos para el caso del filtro L. Sin embargo,

esto no es siempre posible y dependerá del valor de la frecuencia de resonancia

del filtro LCL [56, 63].

En [52] se analizó el control digital de un VSI con filtro LCL utilizando un

PR. Se demostró alĺı, que existe una frecuencia de resonancia cŕıtica ωcrit, tal

que:

1- Si ωcrit < ωL
res < ωs/2 (región de alta frecuencia de resonancia), es
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posible controlar el sistema utilizando un regulador PR, realimentando única-

mente la corriente ~ig, de la forma mostrada en la Fig. 3-4(a);

2- Si ωL
res < ωcrit (región de baja frecuencia de resonancia), para es-

tabilizar el sistema se debe implementar un segundo lazo de amortiguamiento

activo, realimentando un estado adicional de filtro LCL, además de la corriente

~ig inyectada a la red. En [52] este segundo lazo se implementa realimentando

la medición de la corriente ~iC de los capacitores del filtro (AACC), a través de

una ganancia K [64, 68], del modo que se muestra en la Fig. 3-4(b). El valor

de la ganancia K debe estar dentro del siguiente rango [52]:

KpLi

LT
≤ K ≤

[

ωL
resLi

sen(ωL
resTs)

|1− 2cos(ωL
resTs)|+Kp

T 2
s

LgC

]

(3-17)

3- Si ωL
res = ωcrit, el sistema resulta inestable aún implementando el lazo

extra de amortiguamiento activo.

Utilizando el esquema clásico de control de la Fig. 3-4(a), el diseño óptimo

del regulador PR (obtenido en la Sección 3.3.1 para el control de un VSI con

filtro L), sólo puede ser utilizado para controlar un VSI con filtro LCL en un

rango reducido de la región de alta frecuencia de resonancia [53].

Para confirmar la afirmación previa, se debe analizar el comportamiento del

sistema en cascada, conformado por la función de transferencia del PR (3-9)

[con los parámetros del diseño óptimo (3-16)], y la función de transferencia

GL(z) (3-6), correspondiente al VSI con filtro LCL. En la Fig. 3-5 se muestran

los diagramas de Bode correspondientes al PR óptimo en cascada con dos filtros

LCL (PRopt+Filtro LCL), de frecuencias de resonancia ωL
res = 0.4ωs y ωL

res =

0.2ωs. Se repite además el diagrama de Bode de la Fig. 3-3, correspondiente al

PR óptimo en cascada con un VSI con filtro L (PRopt+filtro L). Nótese que para

el caso del filtro LCL de frecuencia de resonancia más elevada (ωL
res = 0.4ωs),

el sistema en cascada resultante es estable y presenta prácticamente el mismo

ancho de banda y margen de fase que el sistema con filtro L. Sin embargo,
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Figura 3-5.: Diagramas de Bode: PR óptimo en cascada con un filtro L (PRopt+filtro
L) y PR óptimo en cascada con filtros LCL (PRopt+Filtro LCL) de frecuencias de
resonancia ωL

res = 0.4ωs y ωL
res = 0.2ωs.

para el caso de más baja frecuencia de resonancia, la ganancia del sistema a

lazo abierto resulta mayor que la unidad cuando la fase cruza los −180◦, lo que

significa que el sistema será inestable a lazo cerrado [52]. Nótese que, para la

frecuencia de resonancia considerada en este último caso, es posible estabilizar

el sistema si se reduce la ganancia del regulador PR con respecto a Kpopt (3-

16). Sin embargo, la reducción de la ganancia conlleva una degradación de la

respuesta a lazo cerrado del sistema.

Determinación de la frecuencia de resonancia cŕıtica

El valor de frecuencia de resonancia ĺımite, hasta donde un VSI con filtro

LCL se puede estabilizar mediante la reducción de la ganancia del regulador

PR, corresponde al valor de la frecuencia de resonancia cŕıtica ωcrit [52], men-

cionada previamente. Dicha frecuencia coincide con la frecuencia en la cual la

fase de los diagramas de Bode de la Fig. 3-5 cruza los −180◦. Puede verse que

por debajo de dicha frecuencia, la fase correspondiente a los sistemas con filtro

LCL graficados en la Fig. 3-5, coincide con la fase correspondiente al sistema

con filtro L. Considerando este hecho, la frecuencia de resonancia cŕıtica se pue-

de determinar fácilmente, calculando el valor de frecuencia para el cual la fase

de la función de transferencia de lazo abierto HLPR(z) (3-11), correspondiente
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al filtro L en cascada con el regulador PR, alcanza los −180◦ (−π rad).

T́ıpicamente, la fase que aporta el regulador PR en la frecuencia cŕıtica es

reducida, es decir ∡GPR(z)|z=ejωcritTs ≈ 0. Teniendo en cuenta esto, se pue-

de hallar una expresión para el ángulo de fase de la función de transferencia

HLPR(z) (3-11) en función de ωcrit, evaluando el aporte de fase de la función de

transferencia del filtro L (3-10). Esto es:

∡HLPR(z)|z=ejωcritTs≈∡GFL(z)|z=ejωcritTs = ∡
Ts

LT ejωcritTs(ejωcritTs − 1)

= ∡
Ts

LT e
j 3

2
ωcritTs(ej

ωcritTs
2 − e−j

ωcritTs
2 )

= ∡
Ts

LT e
j 3

2
ωcritTsj2 sin(ωcritTs

2
)

= ∡
Ts

LT2 sin(
ωcritTs

2
)
+∡e−j 3

2
ωcritTs+∡−j

= −3

2
ωcritTs −

π

2
. (3-18)

Finalmente, igualando a −π rad la última expresión de (3-18), puede despejarse

el valor de la frecuencia de resonancia cŕıtica, en función de ωs = 2π/Ts:

ωcrit =
π

3Ts
=

ωs

6
. (3-19)

Rango de estabilidad utilizando el PR óptimo

La frecuencia de resonancia cŕıtica (3-19) delimita la región de alta frecuencia

de resonancia ωcrit < ωL
res < ωs/2. Si un filtro LCL tiene una frecuencia de

resonancia dentro de dicha región, el sistema de lazo cerrado de la Fig. 3-4(a)

(el cual utiliza únicamente un lazo de realimentación de la corriente inyectada

a la red), puede estabilizarse mediante el ajuste de la ganancia del regulador

PR [52]. Sin embargo, se debe tener en cuenta que para estabilizar el sistema

cuando la frecuencia de resonancia sea cercana a ωcrit, se deberá utilizar un valor

de ganancia bajo Kp << Kpopt. Esto se traduce en una reducción del ancho de
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banda y en un deterioro de la respuesta dinámica del sistema a lazo cerrado,

tomando como referencia el desempeño que se obtiene cuando se controla un

VSI con filtro L utilizando el diseño óptimo del regulador PR (desarrollado en

la Sección 3.3.1).

La región de alta frecuencia de resonancia ωcrit < ωL
res < ωs/2 es la zona

donde el sistema a lazo cerrado de la Fig. 3-4(a) es estable. Sin embargo, se

debe notar que para Kp = Kpopt, el rango de ω
L
res donde dicho sistema es estable

es más reducido. A fin de conocer el rango de ωL
res > ωcrit donde el sistema es

estable utilizando el diseño óptimo del regulador PR (3-16), se graficó la Fig.

3-6, que reproduce al trabajo publicado en [53]. Esta figura muestra el lugar

de las ráıces del sistema de lazo cerrado de la Fig. 3-4(a), en función de ωL
res

(para el rango 0.17ωs < ωL
res < 0.47ωs), cuando se utiliza un PR con Kp=Kpopt

y Tr = Tropt. La estabilidad del sistema requiere que todas las ráıces de lazo

cerrado se encuentren dentro del ćırculo unitario. Puede verse en la Fig. 3-6,

que el rango frecuencias de resonancia donde el sistema es estable es:

0.228ωs . ωL
res . 0.454ωs. (3-20)
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Para verificar la estabilidad dentro de este rango, la Fig. 3-7(a)-(c) muestra las

respuestas al escalón del sistema de la Fig. 3-4(a) conKp=Kpopt y Tr=Tropt pa-

ra filtros LCL con frecuencias de resonancia: (a) ωL
res=0.24ωs; (b) ω

L
res=0.36ωs;

y (c) ωL
res=0.45ωs. Las curvas que se muestran, corresponden a la respuesta en

la magnitud del vector de corriente inyectada a la red ‖~ig‖. Para obtener estas

curvas, se aplicó al sistema de la Fig. 3-4(a) un vector de corriente de referen-

cia ~igref de magnitud unitaria y secuencia positiva, con frecuencia angular ωg,

en el instante t > 0. En cada caso, se indica el porcentaje de sobrepico relativo

al valor de estado estacionario (Mp), y el tiempo de establecimiento con un

valor umbral de 5% (ts5%
). Con propósitos de comparación, en la Fig. 3-7(d)

se muestra la respuesta obtenida cuando el diseño óptimo del regulador PR es

utilizado para controlar un filtro L [54]. Nótese que para el valor intermedio de
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frecuencia angular ωL
res = 0.36ωs [Fig. 3-7(b)] los valores de Mp y ts5%

resul-

tan próximos a los que se obtienen con el filtro L [Fig. 3-7(d)]. Por otro lado,

para ωL
res 6= 0.36ωs [Fig. 3-7(a) y 3-7(c)], se puede observar que la respuesta

se degrada, y se verifica que el sistema tiende a la inestabilidad conforme la

frecuencia de resonancia se aproxima a los ĺımites del rango (3-20).

El análisis presentado en esta sección será fundamental para el desarrollo

del Caṕıtulo 5, donde se propone una estrategia de control apta para un VSI

con filtro LCL de baja frecuencia de resonancia. Dicho controlador se basa

en la obtención de un sistema modificado que presenta un comportamiento

similar a un filtro LCL con una frecuencia de resonancia ubicada dentro del

rango (3-20).

3.4. Conclusiones

En este caṕıtulo se presentó la descripción y modelado del sistema conforma-

do por un VSI trifásico, conectado a la red a través de un filtro LCL. Se presentó

una introducción al regulador PR y se describió la problemática que plantea

su utilización para el control de un VSI con filtro LCL. Se analizó la región

de frecuencias de resonancia para las cuales, un VSI con filtro LCL puede ser

controlado con el diseño óptimo del regulador PR, realimentando únicamente

la corriente inyectada a la red. En particular, se demostró que existe un valor

de frecuencia de resonancia del filtro LCL para la cual se obtiene una respuesta

del sistema de lazo cerrado, muy próxima a la obtenida para el caso en que se

controla un filtro L. Los conceptos y resultados presentados en este caṕıtulo,

constituyen una base teórica para el desarrollo de los siguientes caṕıtulos, los

cuales se centran en el control de un VSI con filtro LCL de baja frecuencia de

resonancia.
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4.1. Introducción

E
n este caṕıtulo se presenta una estrategia de control de corriente para

un VSI conectado a la red a través de un filtro LCL sin amortigua-

miento pasivo [sistema presentado en el Caṕıtulo 3]. La estrategia requiere

únicamente la medición de la corriente de salida del filtro LCL, independiente-

mente de su frecuencia de resonancia. Es decir, se implementa tanto el control

de la corriente inyectada a la red como el amortiguamiento activo de la resonan-

cia del filtro LCL, sin la necesidad de medir un estado extra del filtro. La idea

presentada aqúı, constituye la primera propuesta del autor de esta tesis para

superar las limitaciones que presenta el uso de un esquema clásico de control

con regulador PR [analizado en el Caṕıtulo 3], para controlar la corriente inyec-

tada a la red por un VSI con filtro LCL de baja frecuencia de resonancia [52].

Esta idea surge en relación directa con la estrategia de control propuesta en

el Caṕıtulo 2, para un convertidor CC-CC de tipo Boost con filtro LCL. En
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LCL.

efecto, la estrategia presentada en este caṕıtulo se basa en modificar un es-

quema clásico de control con PR, de un modo tal que permite posicionar en

lugares adecuados, todos los los polos del sistema en lazo cerrado. Para esto se

hace uso de técnicas de asignación de polos, ampliamente utilizadas en control

adaptivo [123, 129–131].

Este caṕıtulo constituye una parte importante del trabajo de investigación y

desarrollo realizado en el transcurso de esta tesis. La presente propuesta, evo-

lucionó hacia la estrategia de control que se presenta en el Caṕıtulo 5, la cual

permite el uso de un diseño óptimo del regulador PR, y propone un criterio de

diseño mejorado. Los resultados presentados en este caṕıtulo fueron publicados

en [108].

4.2. Descripción del sistema

La Fig. 4-1 muestra el modelo circuital de un VSI con filtro LCL, cuyas ca-

racteŕısticas principales fueron descritas en el Caṕıtulo 3, Sección 3.2. El bloque

“Controlador”, mostrado en la Fig. 4-1, debe implementar el amortiguamiento

activo del filtro LCL y regular la corriente ~ig inyectada a la red, utilizando

únicamente la medición de dicha corriente. En este caṕıtulo, el mecanismo de
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sincronización con la red se implementa utilizando un DSOGI-FLL [88,92,93],

cuyo funcionamiento se describe en el Caṕıtulo 6, Sección 6.3. La referencia

de corriente ~igref se sincroniza con la componente fundamental de secuencia

positiva ~vp de ~vg. La estimación de la secuencia positiva ~̂vp provista por el

DSOGI-FLL, se multiplica por un vector ~gr arbitrario, que representa la ga-

nancia y rotación necesaria para ajustar la magnitud y la fase de ~igref a los

valores deseados. La estimación de la frecuencia angular fundamental de la red

ω̂g, provista por el DSOGI-FLL, es utilizada para sintonizar la componente re-

sonante del controlador, requerida para suprimir el error de estado estacionario

a dicha frecuencia [ver Caṕıtulo 3, Sección 3.3]. La acción de control del sistema

es la tensión ~vi, mientras que la tensión ~vg representa una perturbación para

el sistema de control de corriente. Si se considera el caso en que el sistema es

utilizado para inyectar potencia a una red fuerte [132], se puede implementar

una compensación feedforward ~v
FF

= ~vg, a fin de contrarrestar parcialmente el

efecto de perturbación que la tensión de la red produce sobre ~ig [54] (ver Fig.

4-1). En redes fuertes el lazo de compensación feedforward no tiene efecto so-

bre la estabilidad del sistema de control. Por esta razón, salvo que se indique lo

contrario, este lazo no será considerado en el análisis del controlador propuesto

en este caṕıtulo.

4.3. Estrategia de control propuesta

La función de transferencia de la Planta, discretizada con periodo de muestreo

Ts [ver (3-6) en el Caṕıtulo 3], puede expresarse de la siguiente forma:

GL(z) =
~ig(z)

~vi
ref
(z)

=
P (z)

Q(z)
=

p2z
2 + p1z + p0

z(z3 + q2z2 + q1z + q0)
, (4-1)

donde P (z) y Q(z) son los respectivos polinomios del numerador y denomi-

nador de GL(z). La Fig. 4-2 ilustra el diagrama de bloques del controlador

propuesto para el sistema de la Fig. 4-1. La idea de este controlador es superar
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Figura 4-2.: Diagrama de bloques del controlador propuesto.

las limitaciones del esquema clásico de control (utilizando un PR), analizado

en la Sección 3.3 del Caṕıtulo 3. Para esto, se buscó la forma de modificar

dicho esquema clásico de control de forma tal que un filtro con baja frecuencia

de resonancia, se pudiera controlar sin la necesidad de implementar el segundo

lazo de amortiguamiento activo, que requiere la medición de la corriente de

los capacitores del filtro ~iC (ver Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2). Para realizar dicha

modificación se utilizan los bloques [C(z)/Λ(z)] y [D(z)/Λ(z)] (ver Fig. 4-2),

los cuales permiten reasignar los polos de la Planta. Adicionalmente, el contro-

lador propuesto en este Caṕıtulo no utiliza el regulador PR convencional, sino

un bloque regulador representado por el Bloque Resonante (BR) (ver Fig. 4-2).

Este bloque permitirá (junto con los bloques utilizados para reasignar los polos

de la Planta), posicionar arbitrariamente los polos y un cero de lazo cerrado

del sistema. El bloque Kin representa una matriz de ganancia y rotación en

el marco de coordenadas αβ, que actúa como factor de corrección, y por lo

cual la señal representada como ~i∗gref difiere de la referencia de corriente ~igref . A

continuación se explicará la función que cumple cada uno de los bloques, en la

reasignación de los polos de la Planta y el posicionamiento de los polos de lazo

cerrado del sistema.

4.3.1. Reasignación de los polos de la planta

La función de transferencia discreta de la Planta GL(z), representada por (4-

1), consta de un numerador P (z) de orden 2 y un denominador Q(z) de orden
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4. Si se agrega a la Planta la estructura de control destacada en ĺınea de puntos

en la Fig. 4-2, donde C(z) = c2z
2 + c1z+ c0 y D(z) = d3z

3 + d2z
2 + d1z+ d0, y

Λ(z) = z3+λ2z
2+λ1z+λ0 es un polinomio mónico estable arbitrario, se obtiene

un sistema modificado cuyos polos pueden ubicarse arbitrariamente [129]. Con

esta estructura se obtiene la función de transferencia:

~ig(z)

~v
BR
(z)

=
Pmod(z)

Qmod(z)
=

Λ(z)P (z)

[Λ(z)− C(z)]Q(z)− P (z)D(z)
, (4-2)

donde ~v
BR
(z) representa la señal de entrada del sistema modificado (ver Fig.

4-2). La función de transferencia (4-2) resulta con un polinomio numerador

Pmod(z)=Λ(z)P (z) de grado 5, y un polinomio denominador Qmod(z) de grado

7. Como se dispone de 7 coeficientes [3 correspondientes a C(z) y 4 correspon-

dientes a D(z)], se tienen los grados de libertad para posicionar los 7 polos en

(4-2).

El denominador Qmod(z) en (4-2), es una ecuación Diofántica [111, 130, 131]

en la que Q(z) y P (z) son coprimos (ya que no tienen ráıces comunes). El

trabajo de esta tesis, incluyó la formulación de una solución matemática ge-

neralizada que permitiese resolver una ecuación Diofántica de este tipo. La

solución desarrollada se encuentra en el Apéndice A. Los coeficientes que de-

ben tener [Λ(z) − C(z)] y D(z) para obtener un polinomio Qmod(z) de orden

7 deseado, pueden hallarse resolviendo la ecuación matricial (A-3) que se en-

cuentra en dicho apéndice. Para que el sistema modificado resulte con el mis-

mo orden que el sistema original, se selecciona Qmod(z) = Λ(z)M(z), donde

M(z) = z4 +m3z
3 +m2z

2 +m1z +m0 es un polinomio mónico de orden 4. De

este modo, Λ(z) se simplifica y la función de transferencia (4-2), resulta con los

ceros de la Planta original y cuatro polos que pueden ubicarse arbitrariamente:

~ig(z)

~v
BR
(z)

=
P (z)

M(z)
=

p2z
2 + p1z + p0

z4 +m3z3 +m2z2 +m1z +m0
. (4-3)
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La idea planteada en este caṕıtulo para la reasignación de los polos de

la Planta, es explorada con mayor profundidad en el Caṕıtulo 5, donde se

propone una estrategia de control basada en un criterio adecuado para la

ubicación de los polos del sistema modificado (4-3).

4.3.2. Bloque resonante y ubicación de los polos de

lazo cerrado del sistema

En la Fig. 4-3 se ilustra el esquema de implementación digital del bloque

regulador BR de la Fig. 4-2. Este bloque tiene dos entradas: la señal ~i∗gref y el

error ~e = (~i∗gref −~ig). La salida ~v
BR

del bloque se puede expresar en función de

las entradas como:

~v
BR
(z) =

Ac(z)

Bc(z)
~e(z) +

kza1z

Bc(z)
~i∗gref (z), (4-4)

donde kz es un escalar, Ac(z) = a1z+ a0 es un polinomio de grado 1 y Bc(z) =

z2+b1z+b0 es un polinomio mónico de grado 2 con coeficientes b1 = 2 cos(ωgTs)

y b0 = 1. Al igual que el controlador PR (3-9), el regulador BR tiene dos polos

resonantes en ωg. Reemplazando el regulador BR mostrado en la Fig. 4-3 en

el esquema de control propuesto (Fig. 4-2), utilizando las ecuaciones (4-3) y

(4-4), puede arribarse a la siguiente expresión de la función de transferencia de
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lazo cerrado del sistema:

~ig(z)

~igref (z)
= Kin

Plc(z)

Qlc(z)
= Kin

[
(kz + 1)a1z + a0

]
P (z)

Bc(z)M(z) + Ac(z)P (z)
. (4-5)

El polinomio denominador Qlc(z) de la función de transferencia (4-5), resulta

de orden 6 y se dispone de 6 coeficientes para ubicar los polos de lazo cerrado

[4 correspondientes a M(z) y 2 correspondientes a Ac(z)].

El criterio de selección de Ac(z) es similar al utilizado en el Caṕıtulo 2,

para la selección de la red de filtrado lineal (2-16). Nótese que la razón por

la que se utiliza en (4-4), un polinomio Ac(z) de grado 1, es que éste es el

mı́nimo grado requerido para posicionar los polos de lazo cerrado del sistema.

Al igual que en el caso de la modificación de los polos de la Planta, el deno-

minador Qlc(z) = Bc(z)M(z) + Ac(z)P (z) conforma una ecuación Diofántica.

Si Bc(z) y P (z) son coprimos, los coeficientes que deben tener los polinomios

M(z) y Ac(z) para obtener 6 polos de lazo cerrado deseados [ráıces de Qlc(z)],

pueden hallarse resolviendo la ecuación matricial (A-3) del Apéndice A.

En resumen, para asignar los polos de lazo cerrado del sistema, el diseño

de los polinomios [Ac(z), C(z), D(z) y Λ(z)] del controlador debe realizarse

siguiendo los siguientes pasos:

1- Se selecciona el polinomio denominador Qlc(z) de (4-5), en base a los seis

polos de lazo cerrado deseados.

2- Se resuelve la ecuación Diofántica Qlc(z) = Bc(z)M(z) + Ac(z)P (z) utili-

zando (A-3). De esta forma se obtienen los polinomios M(z) y Ac(z).

3- Se construye el polinomio denominador Qmod(z) = Λ(z)M(z) de (4-2),

donde Λ(z) es un polinomio mónico estable que puede ser seleccionado arbitra-

riamente.

4- Se resuelve la ecuación DiofánticaQmod(z) = [Λ(z)− C(z)]Q(z) − P (z)D(z)

utilizando (A-3), con lo que se obtienen los polinomios D(z) y [Λ(z) − C(z)],

de donde puede despejarse C(z).
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4.3.3. Posicionamiento de un cero de lazo cerrado y

factor de corrección

Si se observa la función de transferencia de lazo cerrado (4-5), puede notarse

que el parámetro kz del regulador BR, brinda la posibilidad de controlar la ubi-

cación del cero que el regulador introduce en el sistema. Sin embargo, modificar

el valor de este parámetro modifica la ganancia y el desplazamiento de fase que

produce el sistema a la frecuencia angular fundamental de la red ωg. Para ver

esto, considérese por el momento que Kin = I2, donde I2 es la matriz identidad

de orden 2. En tal caso si kz = 0 la función de transferencia de lazo cerrado

(4-5) va a tener ganancia unitaria y no producirá desplazamiento de fase a la

frecuencia angular ωg, debido a los polos resonantes del controlador. Por otro

lado si kz 6= 0 la función de transferencia (4-5) no tendrá ganancia unitaria y

producirá un desplazamiento de fase a la frecuencia angular ωg. Para corregir

esta desviación, se incluyó en la entrada de referencia de corriente, la matriz

de ganancia y rotación (en coordenadas αβ):

Kin=








cosγ senγ

−senγ cosγ







/h (4-6)

Donde h y γ son el módulo y la fase de la función de transferencia de lazo cerrado

(4-5), evaluada en z = ejωgTs con Kin = I2. Con esta matriz, se consigue que

la función de transferencia de lazo cerrado (4-5) tenga ganancia unitaria y no

produzca desplazamiento de fase a la frecuencia angular ωg.

4.4. Resultados de simulación

En esta sección se simula la estrategia de control propuesta, para un VSI

conectado a la red a través de un filtro LCL cuya frecuencia angular de re-

sonancia ωL
res, se encuentra por debajo de la frecuencia de resonancia cŕıti-
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ca ωcrit = π/(3Ts) [ver (3-19), Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2]. A fin de evaluar el

desempeño del controlador, se lo compara (bajo las mismas condiciones), con

el desempeño del esquema clásico de control que utiliza un PR combinado con

una lazo de amortiguamiento activo, que realimenta la corriente de los capaci-

tores del filtro (AACC) [ver Fig. 3-4(b), Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2]. En lo que

resta de este caṕıtulo se identificará a dicho controlador como “PR+AACC”.

Tanto para el caso del controlador propuesto como para el PR+AACC, se im-

plementó el mismo lazo de compensación feedforward ~v
FF

= ~vg mostrado en la

Fig. 5-1.

4.4.1. Datos del sistema y del controlador propuesto

En la Tabla 4-1 se listan los datos del inversor trifásico y del controlador

propuesto, utilizados para simular el sistema de la Fig. 4-2. En base a lo ex-

puesto en las secciones previas, se explicará a continuación el camino seguido

para obtener los polinomios y parámetros del controlador.

El polinomio Qlc(z) [denominador de la función de transferencia (4-5)], se

define seleccionando los 6 polos de lazo cerrado del sistema. Se desea que estos

polos provean una respuesta temporal rápida, para conseguir un buen segui-

miento de la referencia de frecuencia angular fundamental ωg, y un buen recha-

zo a los armónicos de alta frecuencia. Sin embargo, una respuesta demasiado

rápida requerirá un mayor esfuerzo en la acción de control ~vi
ref

aplicada a la

Planta. Esto podŕıa ocasionar la saturación del ciclo de trabajo de las llaves del

inversor y la consecuente inestabilidad del sistema, por lo que debe ser tenido

en cuenta al momento de seleccionar los polos de lazo cerrado. Para la imple-

mentación actual se utilizaron los siguientes polos en el plano “s”: dos polos

complejos p1,2 = 20ωg(−1 ± j1)/
√
2, cuatro polos reales p3 = p4 = −40ωg, y

p5 = p6 = −50ωg. El mapeo de estos polos al plano “z”, utilizando la relación

pz = epTs , da como resultado: pz1,2 = 0.5790 ± j0.2756, pz3 = pz4 = 0.2846, y

pz5 = pz6 = 0.2079.
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Se calcula el polinomio Bc(z) = z2 + 2 cos(ωgTs) + 1 [ver (4-4)], que surge

de mapear al plano “z”, los dos polos complejos resonantes a la frecuencia de

red ±jωg. Teniendo a Qlc(z), P (z) y Bc(z) como datos, se obtiene la ecua-

ción Diofántica que resulta del polinomio denominador de lazo cerrado deseado

(4-5):

Qlc(z) = Bc(z)M(z) + Ac(z)P (z). (4-7)

Esta ecuación se resuelve utilizando la ecuación matricial (A-3), para hallar el

polinomio Ac(z) [ver (4-4)] y el polinomio M(z) [ver (4-3)].

Se seleccionó para los lazos de reubicación de los polos de la Planta (ver

sec. 4.3.1), el polinomio estable Λ(z) = z3, que corresponde a un retardo de

tres muestras. Con Λ(z) se calcula el polinomio Qmod(z)=Λ(z)M(z). Se cuenta

entonces con los datos Qmod(z), P (z) y Q(z), de la ecuación Diofántica que

Tabla 4-1.: Datos del sistema y del controlador propuesto.

Vbus = 400V Vgφ = 110Vrms fg = 50Hz

ωg = 2πfg fs = 10kHz; Ts = 1/fs ωs = 2πfs

fpwm = 10kHz tD = 0.7µs V
I
= 2.78V ; V

D
2.5V

Li = 2.28mH Lg = 1.5mH C = 28µF

ωL
res = ωs/10 ωcrit = ωs/6

P (z)=0.001707z2+0.006692z+0.001707 [ec. (4-1)]

Q(z) = z(z3−2.618z2+2.618z−1) [ec. (4-1)]

Qlc(z)=z6−2.1430z5+1.9128z4−0.8812z3+0.2194z2−0.0280z+0.0014 [ec. [4-5)]

Ac(z)=61.009z−53.157 Bc(z)=z2−1.999z+1 [ec. (4-5)]

M(z)=z4−0.144z3+0.6249z2+0.4078z+0.0922 [ec. (4-3)]

C(z)=−2.4740z2−3.3402z−0.7491 Λ(z)=z3 [ec. (4-2)]

D(z)=−670.181z3+913.1015z2−438.9467z [ec. (4-2)]

Kin=




cosγ senγ

−senγ cosγ



/h
h=8.559

γ=−10.576◦
kz=1 [ec. (4-5)]
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ferencia de lazo cerrado (eq. 4-5), para kz = 0 y para kz = 1.

resulta del polinomio denominador del sistema modificado: (4-2):

Qmod(z) = [Λ(z)− C(z)]Q(z) − P (z)D(z). (4-8)

Resolviendo esta ecuación, haciendo uso de la ecuación matricial (A-3), se ob-

tienen los coeficientes de los polinomios D(z) y [Λ(z) − C(z)], de donde se

despeja C(z).

El último paso para definir el controlador, es seleccionar el valor del paráme-

tro kz utilizado para posicionar el cero de lazo cerrado del sistema [ver (4-5)];

y en base a este parámetro, calcular la matriz de rotación Kin, necesaria para

corregir la desviación en ganancia y fase producida por kz (ver sec. 4.3.3). En

la Fig. 4-4 se muestran los diagramas de Bode correspondientes a la ganancia

del sistema en lazo cerrado (4-5), para kz = 0 y para kz = 1. Si kz = 0, el

cero de lazo cerrado del sistema se ubica en z = 0.8713 (cero de Ax). Este

cero se encuentra cerca del ćırculo unitario y hace que el sistema tenga una

ganancia excesiva en alta frecuencia, esto puede ocasionar un elevado sobrepico

en la respuesta al escalón del sistema, o inestabilidad debida a la saturación

de la acción de control. Por otro lado, con un valor kz = 1, el cero se reubica

en z = 0.4356, alejándose del ćırculo unitario. La respuesta en frecuencia del

sistema de lazo cerrado resulta ahora con ganancia plana en todo su ancho de
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banda. Los parámetros h y γ de la matriz de rotación Kin (4-6) se obtienen

respectivamente, calculando el módulo y la fase de la función de transferencia

de lazo cerrado (4-5) a la frecuencia angular ωg = 2π(50Hz), con kz = 1 y

Kin = I2.

4.4.2. Parámetros del controlador PR+AACC

De acuerdo con lo expuesto en el Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2, como ωL
res < ωcrit,

si se desea controlar el VSI con filtro LCL utilizando un esquema clásico de

control con PR, debe implementarse un segundo lazo de amortiguamiento activo

que realimenta la medición de la corriente de los capacitores del filtro (AACC)

[ver Fig. 3-4(b)]. A partir de las ecuaciones (3-16) y (3-17) para el diseño

óptimo del esquema clásico de control PR+AACC, se obtienen los valores de

los parámetros Kp = 19.79, Tr = 0.0019 y 11.94 ≤ K ≤ 19.77 (acorde con [52],

se utilizará en esta aplicación un valor intermedio K = 16, para estar lejos de

los ĺımites de estabilidad).

4.4.3. Simulación

El sistema de la Fig. 4-1, se simuló (tanto para el caso del controlador pro-

puesto como para el caso del esquema clásico de control PR+AACC) utilizando

un modelo de circuito conmutado del inversor trifásico, implementado con el

paquete de simulación MATLABr/SIMULINKr/SimPowerSystemsTM [117].

A fin de que el escenario de simulación se asemeje tanto como sea posible a una

implementación real, las llaves del inversor fueron implementadas utilizando

dispositivos de tipo Transistor Bipolar de Compuerta Aislada (Insulated Gate

Bipolar Transistor) (IGBT) con diodo en antiparalelo, modelados con cáıdas

de voltaje de encendido V
I
= 2.78V y V

D
= 2.5V respectivamente. Se utilizó

también un tiempo muerto de encendido de las llaves tD = 0.7µseg. Además, a

fin de evaluar el rechazo a la perturbación, se aplicó al sistema una tensión de

red con componentes armónicos 5 o ,̄ 7 o,̄ 11 o

¯ y 13 o

¯ de la frecuencia fundamental.
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puesto. (c) ~igabc , con el esquema clásico de control PR+AACC.

En la Fig. 4-5 se muestran los resultados de simulación obtenidos. En la Fig.

4-5(a) se ilustra la tensión ~vg, de frecuencia fundamental ωg = 2π(50Hz), ten-

sión de fase rms Vgφ = 110Vrms, y distorsión armónica THD = 5.06%. En la

Fig. 4-5(b) se ilustra la corriente de salida i2abc del sistema simulado con el

controlador propuesto, cuando se aplica a la referencia de corriente, un escalón

de 6.5A de pico. Se aprecia también en la Fig. 4-5(c), la corriente de salida

i2abc del sistema simulado con el esquema clásico de control PR+AACC, para

la misma referencia de corriente aplicada. En ambas simulaciones se utilizó el

mismo bloque de compensación feedforward y se midió la distorsión armónica

total de las respuestas en estado estacionario. Puede observarse que la respues-

ta del sistema obtenida con el controlador propuesto, presenta un sobrepico
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del sistema con el controlador propuesto,

y con el esquema clásico de control PR+AACC

reducido y distorsión armónica notablemente inferior, en comparación con la

respuesta obtenida con el esquema clásico de control. Se demuestra aśı que el

sistema propuesto presenta un mejor rechazo a la perturbación. Si se analiza el

esquema clásico de control PR+AACC [ver Fig. 3-4 Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2],

se puede notar que la distorsión armónica presente en la tensión de red aparece

en la corriente~ic que circula por los capacitores, y es realimentada al sistema de

control a través de la ganancia K, lo que da como resultado un pobre rechazo

a la perturbación. Para ver más claramente lo que sucede, en la Fig. 4-6 se

ilustran los diagramas de Bode de la ganancia del sistema en lazo cerrado con

respecto a la perturbación (|~ig/~vg|dB), obtenida con ambos controladores. El

eje de frecuencia se normalizó con respecto a la frecuencia angular fundamental

de la red. Puede verse que en la banda de los armónicos comúnmente presen-

tes en la red de distribución (1 o

¯− 20 o

¯), el controlador propuesto presenta en

promedio, una atenuación de aproximadamente 20dB más baja que el esquema

de control PR+AACC. Esta es la razón por la cual, el controlador propuesto

provee un mejor rechazo a la perturbación producida por los armónicos presen-

tes en la tensión de la red [ver Fig. 4-5]. Cabe mencionar que el controlador

propuesto muestra además, un mejor rechazo a la perturbación no lineal, intro-

ducida en el lazo de control por el tiempo muerto de encendido aplicado a las
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llaves del inversor y las cáıdas de tensión de los dispositivos IGBT y sus diodos

en antiparalelo.

4.5. Conclusiones

Se presentó una estrategia de control apta para regular la corriente inyectada

a la red por un VSI trifásico, conectado a la red a través de un filtro LCL de

baja frecuencia de resonancia y sin amortiguamiento pasivo. El control requie-

re únicamente la medición de la corriente trifásica de salida del filtro LCL. Se

simuló el controlador con el sistema conectado a una red trifásica contaminada

con armónicos, y se evaluó su desempeño comparándolo con la implementa-

ción de un esquema clásico de control con PR [analizado en el Caṕıtulo 3]. El

esquema propuesto en este caṕıtulo, demostró un mejor desempeño tanto en

respuesta dinámica como en rechazo a la perturbación.

La presente propuesta, permite posicionar todos los polos de lazo cerrado

del sistema. Sin embargo, esto requiere la modificación de la estructura clásica

del regulador PR. Por esta razón, esta propuesta evolucionó hacia la estrategia

de control que se presenta a continuación en el Caṕıtulo 5, la cual propone un

criterio de diseño mejorado, y permite el uso de un diseño óptimo del regulador

PR clásico.
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5

C
a
ṕ
ıt
u
lo

Control PR óptimo aplicado a

filtros LCL de baja frecuencia de

resonancia

5.1. Introducción

E
n este caṕıtulo se propone una estrategia de control de corriente para

un VSI con filtro LCL sin amortiguamiento pasivo [sistema que fue

presentado en el Caṕıtulo 3]. La estrategia requiere únicamente la medición

de la corriente de salida del filtro LCL, independientemente de su frecuencia

de resonancia. Esta propuesta representa una evolución respecto de la estra-

tegia presentada en el Caṕıtulo 4, por lo cual podrá notarse que muchos de

los conceptos y definiciones utilizados en dicho caṕıtulo, son reutilizados aqúı.

La propuesta actual, se basa en el desarrollo de un criterio de diseño mejorado

que permite el uso de un diseño óptimo del regulador PR, a diferencia de la

propuesta presentada en el Caṕıtulo 4, la cual requiere la modificación de la

estructura clásica del PR.

En el Caṕıtulo 3 se presentó una introducción al control de un VSI con filtro

LCL utilizando un regulador PR, y se analizó la problemática que plantea el

uso de dicho controlador, en cuanto al control de sistemas conformados por

filtros LCL de baja frecuencia de resonancia. Resulta de interés, el poder con-
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trolar un filtro LCL que posea una baja frecuencia de resonancia, realimentando

únicamente la corriente que el sistema inyecta a la red. En [67] esto se logra

utilizando un controlador PR más un lazo de amortiguamiento activo, el cual

realimenta la corriente inyectada a la red a través de un filtro HPF de primer

orden [65–67]. Sin embargo, como se verá, cuando dicho método se usa para

controlar un filtro con baja frecuencia de resonancia, no se consigue una buena

calidad en lo que respecta a la respuesta dinámica del sistema en lazo cerrado.

A fin de evaluar el desempeño de la estrategia de control propuesta en este

caṕıtulo, se la compara con la propuesta presentada en [67]. A partir de esta

comparación, se demuestra que la propuesta presentada aqúı ofrece una mejor

respuesta dinámica del sistema en lazo cerrado, y un mejor rechazo a la pertur-

bación. Se presentan tanto resultados de simulación como experimentales, que

demuestran la validez y efectividad de la propuesta. Los resultados presentados

en este caṕıtulo fueron publicados por el autor de esta tesis en [53, 109].

5.2. Estrategia de control propuesta

La Fig. 5-1 muestra el modelo circuital de un VSI conectado a la red eléctrica

a través de un filtro LCL, introducido en el Caṕıtulo 3, Sección 3.2. La confi-
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guración de control del sistema que se muestra en la Fig. 5-1, es idéntica a la

mostrada en la Fig. 4-1 del Caṕıtulo 4, por lo que su descripción se remite a

la Sección 4.2 de dicho caṕıtulo. Al igual que en el Caṕıtulo 4, mientras no se

indique lo contrario, el lazo de compensación feedforward no será considerado

en la presentación y análisis del controlador propuesto en este caṕıtulo.

5.2.1. Fundamentos de la propuesta: concepto de

planta modificada

En [52] se identificaron dos regiones significativas para el control de un VSI

con filtro LCL utilizando un PR [ver Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2]. Estas dos regio-

nes están delimitadas por una frecuencia de resonancia cŕıtica ωcrit = ωs/6 ≈

0.17ωs (3-19). Si ω
L
res > ωcrit (región de alta frecuencia de resonancia), el siste-

ma de la Fig. 5-1 puede controlarse utilizando un único lazo de realimentación

de la corriente ~ig inyectada a la red, a través de un regulador PR. Por otro

lado, si ωL
res < ωcrit (región de baja frecuencia de resonancia), para estabilizar

el sistema se requiere la realimentación adicional, y consecuente medición de

un estado extra del filtro LCL, tal como la corriente ~iC que circula por los ca-

pacitores (ver Fig. 5-1). Una alternativa, que será tratada en el apartado 5.3.1,

consiste en realimentar la corriente ~ig hacia la entrada de la Planta, a través

de un filtro HPF [65–67].

La estrategia de control que se propone en este caṕıtulo, se fundamenta en

la siguiente idea: si se aplican las técnicas de control adecuadas, a un filtro

LCL de baja frecuencia de resonancia, puede obtenerse un sistema modifi-

cado que emule el comportamiento entrada-salida de un filtro LCL de alta

frecuencia de resonancia. De esta manera, el sistema modificado resultante

podŕıa controlarse realimentando únicamente la corriente inyectada a la red,

utilizando un PR. Más aún, con una adecuada selección de la frecuencia de

resonancia del sistema modificado, este podŕıa ser controlado con un diseño
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óptimo del regulador PR y se podŕıa obtener una respuesta dinámica similar

a la obtenida cuando se controla un filtro L.

La idea mencionada será llevada a cabo utilizando técnicas de control por

modelo de referencia [129–131, 133], ya empleadas en el Caṕıtulo 4. Se bus-

cará modificar una Planta conformada por un filtro LCL de frecuencia an-

gular de resonancia ωL
res, de forma tal que el sistema modificado resultante,

presente un comportamiento entrada-salida similar al de un VSI con un fil-

tro LCL de frecuencia angular de resonancia ωH
res, ubicada dentro del rango

[0.228ωs . ωH
res . 0.454ωs] [ver (3-20) en el Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2]. En efec-

to, de acuerdo a lo expuesto en el Caṕıtulo 3, el sistema modificado obtenido,

el cual será llamado “Planta Modificada”, podrá ser controlado con el diseño

óptimo del regulador PR [54], y utilizando únicamente la realimentación de la

corriente ~ig inyectada a la red. Como se vio además en el Caṕıtulo 3, con una

adecuada elección de ωH
res > ωcrit, se puede conseguir que la respuesta dinámica

del sistema en lazo cerrado sea muy similar a la obtenida cuando se controla

un VSI con filtro L.

5.2.2. Desarrollo de la propuesta

Factorizando el denominador y el numerador de (3-6) [ver Caṕıtulo 3, Sección

3.2], se puede arribar a la siguiente expresión general para la función de trans-

ferencia discreta de una Planta (VSI con filtro LCL), con frecuencia angular de

resonancia ωX
res:

GX(z) =
~ig(z)

~vi
ref
(z)

=
PX(z)

QX(z)
=

KX(z − zXst )(z − 1/zXst )

z(z − 1)(z2 + qXz + 1)
, (5-1)

donde el supeŕındice será X = L o X = H , según se haga referencia a un

filtro con una frecuencia angular de resonancia ωL
res o ωH

res respectivamente.

PX(z) y QX(z) son los respectivos polinomios del numerador y denominador
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de GX(z). KX y qX = −2z cos(ωX
resTs) ∈ IR. zXst = (−hX +

√

(hX)2 − 1) con

hX =(bX − dX)/(1− bX), dX = cos(ωX
resTs) y bX = sin(ωX

resTs)/(ω
X
resTs).

La función de transferencia (5-1) posee dos ceros rećıprocos (zXst y 1/zXst ).

Es fácil demostrar que para un filtro con frecuencia de resonancia menor a la

frecuencia de Nyquist (ωX
res < ωs/2), resulta siempre (0 < bX < 1) y (1 <

hX < 2). Se tiene entonces que zXst ∈ IR, −1 < zXst < (−2 +
√
3) ≈ −0.27.

Esto significa que, en el rango de frecuencias de resonancia de interés, el cero

zXst estará ubicado siempre dentro del ćırculo unitario, y por lo tanto el cero

rećıproco 1/zXst estará ubicado fuera del ćırculo.

La Fig. 5-2 ilustra el diagrama de bloques del controlador propuesto para

el sistema de la Fig. 5-1. La función de transferencia de la Planta, GL(z) [(5-1)

conX = L], consta de un numerador PL(z) de grado 2 y un denominador QL(z)

de grado 4. Sean C(z) = c2z
2 + c1z + c0, D(z) = d3z

3 + d2z
2 + d1z + d0, y Ka

una ganancia. Además, sea Λ(z) = z3 + λ2z
2 + λ1z + λ0, un polinomio mónico

estable arbitrario. La función de transferencia del bloque “Planta Modificada”

en la Fig. 5-2 resulta:

GH
mod(z) =

~ig(z)

~v
PR
(z)

=
Pm(z)

Qm(z)
=

KaΛ(z)P
L(z)

[Λ(z)− C(z)]QL(z)− PL(z)D(z)
. (5-2)

Esta función de transferencia está conformada por un polinomio numerador

Pm(z) = KaΛ(z)P
L(z) de grado 5, y un polinomio denominador Qm(z) =

[Λ(z) − C(z)]QL(z) − PL(z)D(z) de grado 7. Como se dispone de 7 coeficien-
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tes [3 de C(z) y 4 de D(z)], para un dado polinomio Λ(z) se cuenta con los

grados de libertad suficientes para realizar el posicionamiento de los 7 polos

de (5-2) [133]. La expresión Qm(z) = [Λ(z)− C(z)]QL(z)− PL(z)D(z), es una

ecuación Diofántica polinomial [111] en la que QL(z) y PL(z) son coprimos (no

tienen ráıces comunes). Al igual que en el Caṕıtulo 4, Sección 4.3.1, la resolu-

ción de la ecuación matricial (A-3) que se encuentra en el Apéndice A, permite

hallar los coeficientes que deben tener los polinomios [Λ(z)−C(z)] y D(z), a fin

de obtener un polinomio Qm(z) de grado 7 deseado para la Planta Modificada.

Seŕıa deseable que la función de transferencia (5-2) resulte igual a la función

de transferencia GH(z) [ec. (5-1) con X = H ]. Esto no puede lograrse, ya que

no es posible cancelar el cero 1/zLst de GL(z) (ya que este se encuentra fuera

del ćırculo unitario). Sin embargo, es posible obtener un sistema con un com-

portamiento muy próximo al de GH(z). Si se selecciona Qm(z) = Λ(z)QH(z),

la función de transferencia de la Planta Modificada resulta:

GH
mod(z) = Ka

PL(z)

QH(z)
=

KaK
L(z − zLst)(z − 1/zLst)

z(z − 1)(z2 + qHz + 1)
, (5-3)

con qH = −2z cos(ωH
resTs).

Vale la pena aclarar que la Planta Modificada (ver Fig. 5-2), no será un

sistema de lazo cerrado estable. Por el contrario, está diseñada para com-

portarse de acuerdo a la función de transferencia GH
mod(z) dada por (5-3), la

cual emula el comportamiento de un VSI con un filtro LCL de frecuencia de

resonancia ωH
res, la Planta Modificada resultará un sistema inherentemente

inestable que debe ser estabilizado utilizando el regulador PR.

La función de transferencia (5-3), conserva los ceros de GL(z) y tiene los

polos de GH(z). Se puede demostrar que dos ceros reales rećıprocos (zXst y

1/zXst ), aportan siempre la misma fase independientemente de su ubicación. Por

lo tanto, el comportamiento de la fase de GH
mod(z) será identico al de GH(z). Se

desea conservar el ancho de banda obtenido cuando GH(z) se controla con el
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diseño óptimo del regulador PR. Para lograr esto, se debe calcular la constante

Ka de modo que GH
mod(z) tenga la misma ganancia que GH(z) a la frecuencia

de cruce ωc = ωs/12 (ver Sección 3.3.1):

Ka =
PH(z)

PL(z)

∣
∣
∣
∣
∣
z=ejωcTs

=
KH

KL

∥
∥
∥
∥
∥

(z − zHst )(z − 1/zHst )

(z − zLst)(z − 1/zLst)

∥
∥
∥
∥
∥
z=ejωcTs

. (5-4)

Con este valor de Ka, G
H
mod(z) y GH(z) diferirán levemente en el comporta-

miento de su magnitud en alta frecuencia. Para mostrar esto, considérense dos

Plantas con frecuencias de resonancia ωL1

res=0.14ωs y ωL2

res=0.47ωs, respectiva-

mente. Para ambas Plantas, se obtuvieron las respectivas Plantas Modificadas

(5-3), GH
mod1(z) y GH

mod2(z) con frecuencia de resonancia ωH
res=0.36ωs. La Fig.

5-3(a) muestra las respuestas en frecuencia en magnitud, correspondientes a

las funciones de transferencia en lazo abierto del diseño óptimo del regulador

PR y de las Plantas Modificadas obtenidas. Con propósitos de comparación,

esta figura también muestra la magnitud correspondiente a la función de trans-

ferencia GH(z) que se intenta emular, y la magnitud correspondiente a un VSI

con filtro L [ver 3-10 en el Caṕıtulo 3, Sección 3.3.1]. La Fig. 5-3(b) muestra

la magnitud de la respuesta en frecuencia en lazo abierto, de cada una de las

plantas en cascada con el PR óptimo (PRopt+Plantas). La Fig. 5-3(c) muestra

la fase de la respuesta en frecuencia del PR óptimo, y las fases correspondientes

a los sistemas en cascada.

Nótese que a la frecuencia de corte ωc, todos los sistemas en cascada tienen

un margen de fase φm positivo, prácticamente el mismo que el sistema con fil-

tro L. Además, nótese que todos los sistemas en cascada tienen una magnitud

inferior a la unidad cuando la fase cruza por −180◦ (Ĺınea Ph en la Fig. 5-3),

y −540◦ (a la frecuencia de Nyquist). Esto asegura que todos los sistemas en

cascada en la Fig. 5-3 son estables en lazo cerrado [82].

También se puede observar en la Fig. 5-3(b) que todas las gráficas de mag-

nitud se solapan por debajo de ωc, y que con respecto a GH(z), las gráficas
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modificadas a GH
mod1(z) y GH

mod2(z) respectivamente, con ωH
res=0.36ωs. Comparación

con GH(z) (con ωH
res = 0.36ωs) y con un VSI con filtro L.

correspondientes a las Plantas modificadas GH
mod1(z) y GH

mod2(z) solo exhiben

una leve diferencia en alta frecuencia (cerca de ωs/2). Adicionalmente, se ob-

serva que todas las gráficas de fase son las mismas por debajo de ωc. Estos

dos hechos, implican que todos los sistemas graficados tienen el mismo ancho

de banda, y que en lazo cerrado tendrán el mismo comportamiento de baja

frecuencia.

5.2.3. Selección de la frecuencia de resonancia de la

planta modificada

De acuerdo a lo expuesto en el Caṕıtulo 3, cuando una Planta GH(z) con

frecuencia de resonancia ωH
res = 0.36ωs es controlada utilizando el diseño ópti-
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mo del regulador PR, se obtiene una respuesta de lazo cerrado muy similar a la

obtenida cuando un VSI con filtro L se controla con el PR óptimo [ver Caṕıtulo

3, Figs. 3-7(b) y 3-7(d)]. Por esta razón, es deseable asignar dicha frecuencia

de resonancia a la Planta Modificada GH
mod(z). Si embargo, esto no siempre

será posible en la práctica. Es bien conocido el hecho de que cada una de las

llaves de un inversor, operan con un ciclo de trabajo que toma valores entre 0

y 1. El valor máximo de los ciclos de trabajo de las llaves, está vinculado de

manera proporcional con la relación entre el valor pico de la acción de control

~vi
ref

y la tensión del bus de continua Vbus. La saturación del ciclo de trabajo

de alguna de las llaves puede causar la inestabilidad del sistema. Para prevenir

esto, debe limitarse el valor máximo de ‖~vi
ref
‖, que representa el esfuerzo en la

acción de control. En la presente aplicación, cuanto más grande es la relación

entre ωH
res y ωL

res, mayor será el esfuerzo requerido en la acción de control ~vi
ref
.

Para mostrar esto, considérese en la Fig. 5-2, una Planta GL(z) con frecuencia

de resonancia ωL
res = 0.14ωs. Para el instante en que se simula la aplicación

de una variación de tipo escalón en la magnitud de la referencia de corriente

~igref , la Fig. 5-4 muestra la magnitud del vector de corriente inyectada a la red

‖~ig‖, y la magnitud del vector de acción de control ‖~vi
ref
‖, normalizado por

(ωsLT ). La Fig. 5-4(a) corresponde al caso en que se selecciona para GH
mod(z)

una frecuencia de resonancia ωH
res = 0.3ωs, y la Fig. 5-4(b) corresponde al caso

en que se selecciona ωH
res = 0.36ωs. Nótese que para ωH

res = 0.36ωs se obtiene

una respuesta con un menor sobrepico (Mp), pero esto requiere un pico en la

acción de control máx(‖~vi
ref
‖) con una magnitud de casi el doble de la requerida

cuando se selecciona ωH
res = 0.3ωs.

Para analizar con mayor profundidad el efecto que tiene la relación entre ωH
res

y ωL
res sobre la respuesta dinámica del sistema y la acción de control, considéren-

se las tres frecuencias de resonancia de la Planta GL(z): ωL
res = 0.14ωs, ω

L
res =

0.17ωs y ωL
res = 0.24ωs. Para estas frecuencias, se obtuvo mediante simulación

la respuesta al escalón del sistema mostrado en la Fig. 5-2, para un conjunto
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Figura 5-4.: Respuesta al escalón y acción de control para un sistema con ωL
res =

0.14ωs modificado a: (a) ωH
res = 0.3ωs y (b) ωH

res = 0.36ωs

de valores de frecuencia angular ωH
res dentro del rango 0.26ωs < ωH

res < 0.4ωs.

En la Fig. 5-5 se grafica: (a) Mp%, (b) ts5%
/Ts y (c) máx(‖~vi

ref
‖)/(ωsLT ),

en función de la frecuencia normalizada ωH
res/ωs. Nótese en la Fig. 5-5(a) que

para las tres frecuencias ωL
res consideradas, el mı́nimo sobrepico se obtiene para

ωH
res ≈ 0.36ωs, y tiene un valor Mpmin

≈ 45%. Nótese además en la Fig. 5-5(b),

que el tiempo de establecimiento no vaŕıa demasiado en función de ωH
res, y se

mantiene próximo a t̄s5%
≈ 13.5Ts para ωH

res & 0.3ωs. Por otro lado, la Fig.

5-5(c) corrobora que para cada valor de ωH
res, se requerirá un mayor esfuerzo

en la acción de control cuanto menor sea el valor de ωL
res. Por lo tanto:

88



40

50

60

70

80

90

 

 

4.5

9

13.5

18

0.26 0.28 0.3 0.32 0.34 0.36 0.38 0.4

0.15

0.3

0.45

0.6

0.75

0.9

ωH
res/ωs

PSfrag replacements

(a)

(b)

(c)

ωL
res=0.14ωs

ωL
res=0.17ωs

ωL
res=0.24ωs

ωL
res=0.14ωs

0.17ωs

0.24ωs

m
áx
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/Ts y (c) máx(‖~vi
ref
‖)/(ωsTs).

Dada una Planta GL(z) con frecuencia de resonancia ωL
res, la elección de

ωH
res será un compromiso entre el sobrepico de la respuesta al escalón, y la

acción de control aplicada a la Planta. El criterio para la selección de ωH
res

puede resumirse de la siguiente manera: Si es posible, seleccionar ωH
res =

0.36ωs. Si no es posible, debido a la limitación impuesta por la saturación

de la acción de control, seleccionar una frecuencia más baja (próxima en lo

posible a ωH
res = 0.36ωs), cuya implementación requiera una acción de control

aceptable.
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5.3. Resultados de simulación

En esta sección se simula la implementación de la estrategia de control pro-

puesta en este caṕıtulo, para regular la corriente trifásica~igabc , inyectada a la red

por el sistema de la Fig. 5-1. La simulación contempla los tres casos de estudio

(A, B y C) que se listan en la Tabla 5-1, correspondientes a tres valores signi-

ficativos de frecuencia de resonancia del filtro LCL. Para obtener resultados en

un escenario realista, se simuló el sistema completo de la Fig. 5-1, utilizando

el paquete se simulación MATLABr/SIMULINKr/SimPowerSystemsTM [117].

En la Tabla 5-2 se encuentran los parámetros utilizados en la simulación. Es-

tos parámetros se corresponden con los de un prototipo experimental de VSI

trifásico con filtro LCL, conectado a la red de distribución a través de un trans-

formador en configuración Y/∆ [ver Apéndice B]. La simulación del inversor se

realizó utilizando dispositivos de tipo IGBT con diodo en antiparalelo, conmu-

tando a una frecuencia fpwm con tiempo muerto de encendido tD. Los tres filtros

LCL se construyeron utilizando los mismos valores de Li y Lg, y los correspon-

dientes valores de frecuencia de resonancia se obtuvieron usando en cada caso

un valor distinto de capacidad C. En la Tabla 5-2 también se encuentran los

valores que se utilizaron para la frecuencia de muestreo fs = ωs/2π, la frecuen-

cia de corte fc = ωc/2π (con ωc = ωs/12), y los parámetros del diseño óptimo

del regulador PR (Kpopt y Tropt), obtenidos a partir de (3-16) [ver Caṕıtulo 3,

Sección 3.3.1].

Para cada uno de los tres filtros LCL de la Tabla 5-1, la Planta GL(z) co-

Tabla 5-1.: Frecuencias de resonancia bajo estudio.

Caso ωL
res Región ωH

res

A 0.14ωs Baja frecuencia [ωL
res < ωcrit] 0.3ωs

B 0.17ωs Frecuencia cŕıtica [ωL
res ≈ ωcrit] 0.345ωs

C 0.24ωs Rango óptimo [0.228ωs . ωL
res . 0.454ωs] 0.36ωs
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rrespondiente fue modificada siguiendo el procedimiento descrito en la Sección

5.2, para comportarse como una Planta Modificada GH
mod(z) con una frecuen-

cia de resonancia espećıfica ωH
res (ver columna 4 en la Tabla 5-1). En cada

caso se utilizó para el controlador de la Fig. 5-7, un polinomio mónico estable

Λ(z) = z(z− z1)(z− z2) con z1,2 = e(−0.6±
√
0.62−1)ωL

resTs . Vale la pena mencionar

que, si bien la ubicación de las ráıces de Λ(z) (dentro del ćırculo unitario), no

es cŕıtica para la estabilidad del sistema, las ráıces seleccionadas proveen un

buen desempeño del sistema en lo que respecta al rechazo a la perturbación

(producida principalmente por la distorsión armónica de la red y la no lineali-

dad del VSI). En la Tabla 5-3 se listan los polinomios C(z) y D(z) [obtenidos

utilizando la ecuación matricial (A-3) del Apéndice A)], y los valores utilizados

para la constante Ka [obtenidos a partir de (5-4)].

En cada caso, se simuló la inyección de corriente trifásica sinusoidal balan-

ceada, a una red de tensión trifásica ~vgabc . Esta tensión se muestra en la Fig.

5-6(a). Con el fin de evaluar el desempeño del controlador frente a la presencia

de distorsión en la red, la forma de onda de estado estacionario de la tensión

de la red fue contaminada con una distorsión armónica total THD = 3.65%.

Además, se simuló una reducción abrupta de 10% en la amplitud del vector

~vgabc (falla “SAG” tipo A [88]), y la aparición de una componente de Distorsión

Armónica de alta Frecuencia (High-frequency Harmonic Distortion) (HHD), de

Tabla 5-2.: Parámetros del sistema experimental y de simulación.

Śımbolo Valor Śımbolo Valor

Vbus 400V tD 0.7µs

Vgφ (100/
√
2)Vrms ωL

res/ωs 0.14/0.17/0.24

ωg 2π(50Hz) Li;Lg 2.28mH ; 1.5mH

fs 9kHz C 18µ/12µ/6µF

fpwm 9kHz fc ωc/2π = 750Hz

Kpopt 17.813Ω Tropt 2.122ms
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frecuencia angular 0.24ωs y una amplitud de 1% respecto de la componente

fundamental de la tensión [ver regiones grises en la Fig. 5-6(a)].

La corriente de referencia ~igref se incrementó de 8 a 10A (pico), en t=0.11s.

Para dicho instante, en la Fig. 5-6(b) se muestra la respuesta en la corriente

~igabc y su magnitud ‖~igabc‖=
√

i2a + i2b + i2c , para el filtro con ωL
res=0.14ωs (caso

A), y la Fig. 5-6(c) muestra ~igabc y ‖~igabc‖ para el filtro con ωL
res=0.17ωs (caso

B). Para estos dos casos, a fin de limitar la acción de control [ver Fig. 5-5(c)],

las frecuencias de resonancia de la Planta Modificada, se seleccionaron como

ωH
res = 0.3ωs y ωH

res = 0.345ωs respectivamente. La Fig. 5-6(b) y la Fig. 5-6(c),

demuestran que la estrategia de control propuesta permite controlar filtros LCL

con ωL
res ≤ ωcrit.

La estrategia de control propuesta, también es útil para controlar filtros LCL

que no posean una baja frecuencia de resonancia (i.e. con ωL
res > ωcrit), ya que

permite conseguir una mejor respuesta dinámica, en comparación con la obte-

nida cuando el mismo filtro se controla utilizando únicamente un regulador PR.

En efecto, en la Fig. 3-7(a) [ver Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2] se mostró que un

sistema con ωL
res = 0.24ωs > ωcrit (frecuencia analizada en el Caso C) resulta

estable cuando se lo controla utilizando únicamente el diseño óptimo del regu-

lador PR. Sin embargo, en dichas condiciones no se consigue una buena calidad

en lo que respecta a la respuesta dinámica del sistema en lazo cerrado. Para

esta misma frecuencia de resonancia (Caso C), en la Fig. 5-6(d) se muestra la

respuesta en~igabc y ‖~igabc‖, cuando el filtro es controlado utilizando la estrategia

de control propuesta en este caṕıtulo. En este caso se seleccionó para la Plan-

Tabla 5-3.: C(z), D(z) y Ka utilizados en cada caso de estudio.

Caso C(z) D(z) Ka

A −1.9067(z2+0.4099z+0.07373) 16.629z(z−1)(z+2.364) 3.661

B −2.0908(z2+0.3696z+ 0.0576) 38.402z(z−1)(z+0.5959) 3.0023

C −1.4003(z+0.249)(z−0.1784) 32.897z(z−1)(z−0.1902) 1.7367
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Figura 5-6.: Resultados de simulación. (a) ~vgabc [V]. (b) ~igabc [A] y ‖~igabc‖ [A] para
el Caso A. (c) ~igabc [A] y ‖~igabc‖ [A] para el Caso B. (d) ~igabc [A] y ‖~igabc‖ [A] para
el Caso C. (e) ~igabc [A] y ‖~igabc‖ [A], filtro con ωL

res = 0.14ωs controlado con un
PR+HPF [67].

ta Modificada GH
mod(z) la frecuencia de resonancia ωH

res = 0.36ωs, con la cual

se minimiza el sobrepico [ver Fig. 5-5(a)]. La comparación de los valores de

Mp y ts5%
en la Fig. 5-6(d), con los valores correspondientes en la Fig. 3-7(a),
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con un HPF [65–67].

comprueba que la estrategia de control propuesta en este caṕıtulo, mejora nota-

blemente la respuesta dinámica en un sistema con estas caracteŕısticas. Nótese

que en los tres casos de estudio, el sistema de control es capaz de soportar tanto

una falla “SAG” en la tensión de la red, como la presencia de una componente

de HHD.

5.3.1. Comparación con una estrategia de control

propuesta recientemente en la literatura

En la Fig. 5-7 se ilustra un esquema de control para la Planta (VSI con

filtro LCL). Este esquema ha sido recientemente propuesto y analizado en la

literatura [65–67]. Puede verse que al igual que la propuesta presentada en este

caṕıtulo, dicho esquema de control sólo requiere la medición de la corriente ~ig

inyectada a la red. La estrategia de control de la Fig. 5-7 se basa en el uso de

un regulador PR más un lazo de amortiguamiento activo, el cual realimenta

la corriente ~ig hacia la entrada de la Planta, a través de un filtro HPF con la

siguiente función de transferencia [67]:

G
HPF

(s) = −kad
s

(s+ ωad)
, (5-5)

donde kad ∈ IR es una ganancia escalar, y ωad ∈ IR es la frecuencia de corte del

HPF.

En [67] se propuso un diseño para el esquema de control de la Fig. 5-7,

94



que permite controlar un filtro LCL con ωL
res<ωcrit (región de baja frecuencia

de resonancia). Dicho diseño es utilizado alĺı para controlar un VSI con filtro

LCL, con ωL
res = 0.14ωs. Esta es la razón por la cual, a fin de poder comparar

resultados, el mismo valor de baja frecuencia de resonancia fue seleccionado

para evaluar el desempeño de la estrategia de control propuesta en este caṕıtulo.

En [67] se utilizaron los valores Kp = 0.48Kpopt y Tr = 0.87Tropt para las

contantes del regulador PR (3-9); y se utilizaron los valores kad = 0.8Kpopt y

ωad = 0.15ωs para los parámetros del filtro HPF (5-5). La Fig. 5-6(e) muestra

igabc y ‖igabc‖, cuando se utiliza el controlador diseñado en [67]. Comparando la

Fig. 5-6(b) con la Fig. 5-6(e), se puede observar que el controlador propuesto

en este caṕıtulo, permite obtener una respuesta dinámica con menos sobrepico

y tiempo de establecimiento que la obtenida con el controlador propuesto en

[67]. Además, el controlador presentado aqúı muestra un mejor rechazo a la

distorsión armónica de baja frecuencia (comúnmente presente en tensión de la

red).

5.3.2. Análisis de robustez

Para los casos de estudio A, B y C (Tabla 5-1) simulados previamente, los

coeficientes del controlador propuesto fueron obtenidos considerando los valores

nominales de los parámetros del filtro LCL Li = L
nom

i , Lg = L
nom

g y C = C
nom

que se listan en la Tabla 5-2. Cuando los valores reales de los parámetros del

filtro difieren respecto de los valores nominales de diseño, los sistemas de control

simulados previamente pueden resultar inestables. A fin de realizar un análisis

de la robustez del controlador propuesto, se pueden considerar los siguientes

rangos acotados de variación de los parámetros del filtro: Limin
≤ Li ≤ Limax ,

Lgmin
≤ Lg ≤ Lgmax y Cmin ≤ C ≤ Cmax. Para cada combinación de parámetros

{Li, Lg, C}, el sistema de lazo cerrado de la Fig. 5-2 será estable si todos

sus polos se encuentran dentro del circulo unitario. Nótese que la función de

transferencia del filtro LCL (3-6) puede caracterizarse (para un dado valor
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de Ts) utilizando los parámetros ωL
res y LT . El rango acotado de variación de

los parámetros {Li, Lg, C} puede mapearse en un rango correspondiente de

variación de los parámetros {ωL
res, LT}. Este rango está dado por:

Limin
+Lgmin

≤ LT ≤ Limax+Lgmax,

√

Limax+Lgmax

LimaxLgmaxCmax
≤ ωL

res ≤
√

Limin
+Lgmmin

Limin
Lgmin

Cmin
.

(5-6)

Sean ωLnom

res y L
nom

T los valores nominales de ωL
res y LT respectivamente; las

regiones sombreadas que se muestran en las Figuras 5-8(a1)-(c1) corresponden

a las regiones normalizadas {ωL
res/ω

Lnom

res , LT/L
nom

T } donde el sistema de lazo

cerrado de la Fig. 5-2 es estable para cada uno de los tres casos de estudio.

Dichas regiones fueron obtenidas calculando la magnitud de los polos corres-

pondientes a la función de transferencia~ig/~igref del sistema de la Fig. 5-2. Esto

se llevó a cabo en los tres casos, para cada par de valores ωL
res y LT de la

Planta GL(z), verificándose en cada iteración si la magnitud de todos los polos

resultaba menor que uno. En efecto, para cada par ωL
res y LT , el sistema es

estable si se verifica que la magnitud de cada uno de sus polos es menor que la

unidad. Se puede observar que, para cada uno de los casos el sistema de control

soporta diferentes rangos de variación tanto en ωL
res como en LT . Usualmente,

la conexión con la red incrementa el valor de efectivo de la inductancia Lg del

filtro LCL [64, 116]. Con el fin de analizar la robustez del sistema en presencia

de una variación en la inductancia de la red, las ĺıneas de trazos en las Figuras

5-8(a1)-(c1) corresponden a los puntos {ωL
res/ω

Lnom

res , LT /L
nom

T } tales que Lg se

incrementa mientras los otros parámetros del filtro se mantienen constantes en

sus valores nominales. Nótese que en el Caso A el sistema permanece en la re-

gión estable para una variación de hasta ∆Lg = 0.9L
nom

T , mientras que los otros

sistemas soportan variaciones aún más grandes. A fin de evaluar la robustez, las

Figuras 5-8(a2)-(c2) muestran las respuestas al escalón de los sistemas de lazo
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cerrado para ∆Lg = 0 y ∆Lg = 0.5L
nom

T , para cada uno de los casos de estudio.

Puede observarse claramente que el Caso A es el más sensible a las variaciones

paramétricas, sin embargo se demuestra que este sistema es suficientemente

robusto como para conservar la estabilidad, a pesar de una gran variación de

la inductancia de la red.

5.4. Resultados experimentales

En esta sección se presentan los resultados experimentales obtenidos de la

implementación práctica de los tres casos de estudio (A, B y C), simulados

en la Sección 5.3. Estos resultados fueron obtenidos utilizando un prototipo

de VSI trifásico construido con dispositivos IGBT IRG4PH50UD [134], cuyas

principales caracteŕısticas se describen en el Apéndice B. El controlador fue

implementado en un DSP de punto fijo TMS320F2812. Los parámetros del
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sistema experimental se listan en la Tabla 5-2, y son los mismos parámetros

utilizados previamente para obtener los resultados de simulación. En los tres

casos de estudio, se inyectó a la red una corriente sinusoidal trifásica balancea-

da, en fase con la tensión de la red ~vgabc . La Fig. 5-9(a) muestra la fase “a” de

~vgabc .

Con propósitos de comparación, los ensayos realizados mediante simulación

en la Sección 5.3, fueron repetidos experimentalmente. En la Fig. 5-9(b) se

muestra la respuesta en la corriente ~igabc y su magnitud ‖~igabc‖ (obtenida utili-

zando los valores de la captura de pantalla almacenados en memoria) para el

Caso A; la Fig. 5-9(c) muestra ~igabc y ‖~igabc‖ para el Caso B. Asimismo, en la

Fig. 5-10(a) se muestra~igabc y ‖~igabc‖ para el Caso C. La Fig. 5-10(b) muestra

igabc y ‖~igabc‖, cuando el controlador diseñado en [67] se utliza para controlar

un filtro LCL con frecuencia de resonancia ωL
res = 0.14ωs. Nótese que los re-

sultados experimentales mostrados en las Figuras 5-9 y 5-10 son similares a

los obtenidos mediante simulación, mostrados en la Fig. 5-6. Por lo tanto, las

conclusiones obtenidas para los resultados de simulación en la Sección 5.3, son

también válidas para los resultados experimentales. Particularmente, la com-

paración entre la Fig. 5-9(b) y la Fig. 5-10(b) corrobora experimentalmente

que el controlador presentado en este caṕıtulo, permite obtener una mejor res-

puesta dinámica y un mejor rechazo a la distorsión armónica que el controlador

utilizado en [67]. Como se indica en la Fig. 5-9(b), para el caso de frecuencia

de resonancia ωL
res = 0.14ωs, el controlador propuesto permite inyectar a la red

una corriente con distorsión armónica THD ≈ 3%, mientras que la corriente

inyectada a la red cuanto se utiliza el controlador propuesto en [67] presenta

una distorsión armónica THD ≈ 5%.
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5.5. Conclusiones

En este caṕıtulo, se presentó una estrategia de control que permite regular

la corriente inyectada a la red por un VSI trifásico, conectado a la red a través

de un filtro LCL de baja frecuencia de resonancia, sin la utilización de amor-

tiguamiento pasivo. La estrategia permite el uso de un diseño óptimo de un

regulador PR y sólo requiere la medición de la corriente que el sistema inyecta
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a la red. Se presentaron tanto resultados experimentales como de simulación

que demuestran la validez y efectividad de la propuesta. En ambos casos, el

desempeño de la estrategia propuesta en este caṕıtulo fue evaluado mediante

la comparación con un método de control propuesto recientemente en la lite-

ratura, válido para controlar el mismo sistema en las mismas condiciones. Los

resultados obtenidos demuestran que, en lo que respecta a la regulación de la

corriente inyectada a la red, la propuesta presentada en este caṕıtulo ofrece una

mejor respuesta dinámica y un mejor rechazo a la perturbación.
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C
a
ṕ
ıt
u
lo

Sincronización y control de un

VSI con filtro LCL sin medición

de la tensión de la red

6.1. Introducción

E
n este Caṕıtulo, se propone realizar la sincronización y el control de

un VSI con filtro LCL, utilizando un observador implementado en un

marco de coordenadas estacionario [102]. Este observador se hace adaptivo en

combinación con un sencillo método para estimar la frecuencia fundamental de

la red. Utilizando únicamente la medición de la corriente inyectada a la red,

el observador provee la estimación de los estados no medidos del filtro LCL,

y de las componentes fundamentales de secuencia positiva y negativa de la

tensión de la red. La estimación de los estados del filtro será utilizada para

implementar, mediante realimentación completa de estados, una estrategia de

control equivalente a la propuesta en el Caṕıtulo 5 [53], apta para filtros LCL

con baja frecuencia de resonancia. Por otro lado, la estimación de las secuen-

cias de la red será empleada para implementar una estrategia de inyección de

potencia, apta para una red en condición de falla. Se demostrará que con un

diseño adecuado, el observador propuesto es capaz de estimar las secuencias

103



de la red con una calidad comparable, e incluso mejor, que la obtenida con un

DSOGI-FLL, el cual requiere la medición de la tensión de la red. Para demos-

trar esto, se llevará a cabo una comparación entre el observador propuesto y el

DSOGI-FLL que incluye análisis mediante diagramas de Bode, resultados de

simulación y resultados experimentales. Además, la efectividad de la estrategia

de control y el observador propuesto en este caṕıtulo, se demuestra mediante

una simulación comparativa con una estrategia similar propuesta recientemente

en la literatura [104], la cual utiliza un observador implementado en un marco

de coordenadas rotante sincronizado con la tensión de la red. En efecto, se de-

mostrará mediante simulación que el observador propuesto en [104] no consigue

estimar las secuencias de la red y su frecuencia fundamental, con un rechazo

a los armónicos comparable al obtenido con un clásico DSOGI-FLL. Se pre-

sentan resultados experimentales que demuestran la validez y efectividad de la

propuesta, para implementar la inyección de potencia a la red en condiciones de

falla. Los resultados vinculados a este caṕıtulo fueron publicados en [106,110].

6.2. Descripción y modelado del sistema

El circuito de la Fig. 6-1(a), muestra una representación unifilar de un VSI

trifásico alimentado por una fuente de tensión continua Vbus [ver circuito trifási-

co descrito en el Caṕıtulo 3, Fig. 3-1]. El inversor se conecta a la red a través

de un filtro LCL [bloque gris oscuro en la Fig. 6-1(a)] con inductancia de en-

trada Li, capacitancia C e inductancia de salida Lg. Las variables indicadas

en la figura, representan vectores espaciales complejos en el marco de coorde-

nadas estacionario αβ [135]. La tensión de la red ~vg, tiene frecuencia angular

fundamental ωg (cuyo valor nominal se denotará ωgN ). La Planta a controlar, se

remarca con un bloque gris claro en la Fig. 6-1(a), donde ~viref es la referencia

de tensión impuesta por el controlador, a sintetizarse a la salida del inversor.

Tanto el control del sistema como el observador propuesto en este caṕıtulo,
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Figura 6-1.: (a) Representación unifilar de un VSI conectado a la red a través de
un filtro LCL. (b) Diagrama de bloques discreto que representa la Planta.

serán implementados en el dominio digital con periodo de muestreo Ts. El blo-

que “Retardo”, representa el retardo de procesamiento digital del DSP, el cual

se supondrá igual a Ts [52, 54, 113, 122].

La Fig. 6-1(b) muestra un diagrama de bloques funcional, que representa

la discretización del sistema de la Fig. 6-1(a), donde el inversor se modeló

como una ganancia unitaria y el retardo de procesamiento digital se modeló

mediante el bloque z−1 [122]. La señal ~δ representa la perturbación en la ten-

sión ~vi, producida por la no linealidad del inversor (originada principalmente

por los tiempos muertos de encendido y la cáıda de tensión en las llaves del

VSI) [136–138]. ~v∗i representa la tensión de referencia que será efectivamente

impuesta al modulador PWM (i.e. ~viref retrasada una muestra).

6.2.1. Modelo en variables de estado del filtro LCL

Tomando como estados del sistema a las variables~ig, ~vc e~ii [ver Fig. 6-1], el

modelo dinámico continuo del filtro LCL está dado por:







ẋ3 = A3x3 +Bi~vi +Bg~vg

~ig = C3x3

, (6-1)
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donde x3 = [~ig ~vc ~ii]
T , Bi = [0 0 1/Li]

T , Bg = [−1/Lg 0 0]T , C3 = [1 0 0], y

A3 =









0 1/Lg 0

−1/C 0 1/C

0 −1/Li 0









. (6-2)

Los autovalores de la matriz A3 son λA3

0 = 0 y λA3

1,2 = ±jωL
res, donde ωL

res =
√

LT/(LiLgC) es la frecuencia angular de resonancia del filtro LCL, con LT =

(Li+Lg).

El modelo discreto en variables de estado del filtro LCL Sys3 [representado

en la Fig. 6-1(b)], se puede hallar aplicando a (6-1) el método de discretización

mediante el retenedor de orden cero [139]:

Sys3 =







x3[k + 1] = Φ3x3[k] + Γ3i
~vi[k] + Γ3g~vg[k]

~ig[k] = C3x3[k]

, (6-3)

con Φ3 = eA3Ts, Γ3i
=

∫ Ts

0

(eA3γBi)dγ, y Γ3g=

∫ Ts

0

(eA3γBg)dγ [139]. Los autovalores

de la matriz Φ3 son λΦ3

0 = 1 y λΦ3

{1,2}= e±jTsωL
res. Nótese que λΦ3

{0,1,2} = e
Tsλ

A3
{0,1,2} .

6.2.2. Modelo en variables de estado de la planta

El modelo en variables de estado de la Planta de la Fig. 6-1(a), debe incluir

el efecto del retardo de procesamiento digital entre la tensión de referencia ~viref

y la tensión ~v∗i [ver Fig. 6-1(a)]. Considerándose por el momento ~δ[k] = 0,

puede suponerse que ~v∗i es un cuarto estado del sistema, y la Planta puede

modelarse de la siguiente forma:

Planta =







x4[k + 1] = Φ4x4[k] +Υ4~viref [k] + Γ4g~vg[k]

~ig[k] = C4x4[k]

, (6-4)
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donde x4=[~v∗i [k] x
T

3]
T, Υ4=[1 0 0 0]T , Γ4g =[0 Γ3g

T ]T , C4 = [0 C3] y

Φ4 =






0 0 0 0

Γ3i
Φ3




 . (6-5)

La Planta es un sistema de orden 4 cuya matriz de estados Φ4 tiene el siguiente

conjunto de autovalores:

Λ=
{

1; ejTsω
L
res; e−jTsωL

res; 0
}

. (6-6)

6.3. Esquema básico de control utilizando un

DSOGI-FLL

La Fig. 6-2(a) muestra una configuración básica de control apta para siste-

mas trifásicos de inyección a red [140]. En aplicaciones en las que se dispone de

la medición de la tensión ~vg, y se requiere tanto del conocimiento de su com-

ponente fundamental de secuencia positiva ~vp, como de su componente funda-

mental de secuencia negativa ~vn, es común implementar la sincronización del
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sistema con la red, utilizando un DSOGI-FLL [88, 92, 93]. El bloque “DSOGI-

FLL”[mostrado en la Fig. 6-2(a)], se encarga de obtener las estimaciones de

las secuencias ~̂vp y ~̂vn, y la estimación de la frecuencia angular fundamental

de la red ω̂g. A partir de esto, el bloque “Generador Ref.” de la Fig. 6-2(a),

hace uso de las estimaciones ~̂vp y ~̂vn para generar una referencia de corriente

~igref acorde con la estrategia deseada de inyección de potencia a la red [88].

Por otro lado, la estimación ω̂g se utiliza para sintonizar de forma adaptiva el

regulador PR aplicado al error ~e = (~igref −~ig), buscando eliminar el error de

estado estacionario a la frecuencia angular ωg [ver Caṕıtulo 3, Sección 3.3].

La Fig. 6-2(b) muestra una estructura básica en tiempo continuo, que im-

plementa el bloque DSOGI-FLL [88]. La función de transferencia de primer

orden del FLL, que aproxima linealmente la relación no lineal existente entre

la estimación ω̂g y el valor real ωg de la frecuencia de la red, está dada por [88]:

ω̂g

ωg
=

Ω

s+ Ω
, (6-7)

donde Ω (∈ IR) es la constante escalar utilizada en el bloque FLL de la Fig.

6-2(b). El valor de esta constante se corresponde con la frecuencia de corte

del FLL. Considerando a ω̂g constante, las funciones de transferencia complejas

PDS(s) = ~̂vp/~vg y NDS(s) = ~̂vn/~vg, que describen la estimación de las secuencias

positiva y negativa por el DSOGI, están dadas por [88]:

PDS(s)=
1

2

ksω̂g(s+jω̂g)

s2+ksω̂gs+ω̂2
g

; NDS(s)=
1

2

ksω̂g(s−jω̂g)

s2+ksω̂gs+ω̂2
g

, (6-8)

donde ks (∈ IR) es la ganancia del DSOGI, utilizada en la Fig. 6-2(b). Para

obtener un buen desempeño del DSOGI-FLL, los parámetros ks y Ω suelen

ajustarse en ks =
√
2 y Ω = 100 [88]. Para ks =

√
2 y ω̂g = ωgN , los polos de

(6-8) resultan (−1/
√
2 ± j1/

√
2)ωgN . Con esta selección, se obtiene una buena

relación de compromiso entre calidad de la respuesta dinámica y rechazo al

contenido armónico de alta frecuencia presente en ~vg [89, 92, 93].
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6.4. Estrategia de control a implementar

En el Caṕıtulo 5 [53] se propone controlar la Planta utilizando un diseño

óptimo del regulador PR (“PR óptimo”) [54], con el fin de obtener una res-

puesta dinámica de lazo cerrado similar a la que se obtiene cuando se controla

un filro L de inductancia LT . De acuerdo con el análisis desarrollado en el

Caṕıtulo 3, Sección 3.3, cuando se utiliza la configuración básica de control

mostrada en la Fig. 6-2(a), una Planta conformada por un filtro LCL con

una frecuencia de resonancia ωL
res ≤ 0.228ωs no puede ser controlada con el

PR óptimo [53]. Para superar esta limitación, en el Caṕıtulo 5 [53] se propone

obtener un sistema denominado “Planta Modificada” [53], el cual se comporta

de modo similar a una planta con una frecuencia de resonancia ωH
res dentro del

rango 0.228ωs . ωH
res . 0.454ωs [ver (3-20), Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2]. Dicha

propuesta es implementada en el Caṕıtulo 5, en base al posicionamiento de los

autovalores del sistema, utilizando técnicas de control por modelo de referen-

cia [133]. El control de la Planta Modificada obtenida puede ser implementado

utilizando el PR óptimo, y requiere únicamente la medición de la corriente ~ig

inyectada a la red.

En el presente caṕıtulo, el posicionamiento de los autovalores del sistema,

necesario para obtener la Planta Modificada, será implementado mediante la

realimentación completa de los estados estimados x̂4=[~̂v∗i [k] x̂
T

3]
T de la Planta

(6-4), obtenidos utilizando el Observador que será propuesto en la Sección 6.5.

La Fig. 6-3 ilustra el diagrama de bloques completo del controlador (apto para

ωL
res < 0.228ωs) que será implementado en este caṕıtulo. Como puede verse en

dicha figura, el Observador (bloque “Obs”) provee las estimaciones ~̂vp y ~̂vn, ne-

cesarias para sincronizar la referencia de corriente~igref . Esto permite prescindir

de la medición de la tensión de la red, lo cual presenta una gran ventaja con

respecto a la configuración básica de control de la Fig. 6-2. Con respecto a la

obtención de la Planta Modificada, en base al principio de separación [139], se
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puede diseñar el vector de ganancias K = [k1 k2 k3 k4] a utilizarse en el sistema

de realimentación de los estados estimados, asumiendo por el momento que

x̂4 = x4. En base a esta suposición, en el siguiente apartado se explica como

diseñar las ganancias del mecanismo de realimentación de estados.

6.4.1. Obtención de la planta modificada

En la Fig. 6-4 se ilustra un diagrama de bloques de la Planta Modificada,

suponiendo que se dispone de los estados de la Planta (6-4) [es decir, si x̂4 = x4

en la Fig. 6-3]. Aplicando la ley de control ~viref = Kx4 + Ka~vPR a (6-4), se

puede derivar el siguiente modelo dinámico que representa el comportamiento

del bloque Planta Modificada:

PM =







x4[k + 1] = (Φ4 +Υ4K)
︸ ︷︷ ︸

ΦM
4

x4[k] +Υ4Ka~vPR [k] + Γ4g~vg[k]

~ig[k] = C4x4[k]

, (6-9)

donde Ka ∈ IR es una ganancia de ajuste, y ~v
PR

es la salida del regulador PR

y entrada de la Planta Modificada (ver Fig. 6-3). Los modos del sistema (6-9),

son los autovalores ΛM de ΦM
4 = (Φ4+Υ4K). Si el par (Φ4,Υ4) es controlable,

estos autovalores pueden ser posicionados arbitrariamente utilizando la fórmula
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de Ackermann [139, 141]. Acorde con la estrategia de control a implementarse

[ver Caṕıtulo 5, Sección 5.2] [53], el vector K debe ser calculado para obtener

los siguientes autovalores:

ΛM=
{

1; ejTsω
H
res; e−jTsωH

res; 0
}

, (6-10)

donde ωH
res está dentro del rango 0.228ωs . ωH

res . 0.454ωs (3-20).

Para terminar de definir el modelo de la Planta Modificada, resta calcular el

valor de la ganancia de ajuste Ka. A partir de (6-9), la función de transferencia

GPM(z) de ~ig(z) con respecto a ~v
PR
(z) se puede obtener como [139]:

GPM(z) =
~ig(z)

~v
PR
(z)

= C4(zI4 −ΦM
4 )

−1Υ4Ka, (6-11)

donde I4 es la matriz identidad de cuarto orden. La ganancia Ka debe cal-

cularse a fin de obtener una frecuencia de corte ωc = ωs/12 para el sistema

GPM(z)G
PR
(z) [ver Caṕıtulo 5, Sección 5.2.2] [53]. Por lo tanto, puede despe-

jarse fácilmente evaluando la siguiente ecuación:

∥
∥GPM(z)G

PR
(z)
∥
∥
z=ejωcTs

= 1. (6-12)
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6.5. Observador propuesto

El Observador utilizado en la Fig. 6-3, será construido en base a un modelo

que se denominará “modelo extendido del sistema”, el cual combina el modelo

del filtro LCL [ver Sección 6.2.1] con un modelo de la tensión de red que será

introducido a continuación.

6.5.1. Modelo de la tensión de red y modelo extendido

del sistema

La Fig. 6-5 ilustra una representación fasorial del vector de tensión de red

~vg[k] = vgα[k] + jvgβ[k]. En estado estacionario, este vector puede modelarse

como la suma de un vector de secuencia positiva ~vp[k] = X̄pe
jωgkTs, un vector

de secuencia negativa ~vn[k] = X̄ne
−jωgkTs y un vector ~h[k] que representa el

conjunto de los armónicos de la componente fundamental presentes en la tensión

de red [88]. El vector ~vp[k] es un fasor de magnitud constante X̄p que gira

en sentido antihorario a una velocidad ωg, mientras que ~vn[k] es un fasor de

magnitud constante X̄n que gira a la misma velocidad pero en sentido contrario

(−ωg). Estas caracteŕısticas, permiten que estos vectores puedan modelarse
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dinámicamente como ~vp[k] = ~vp[k − 1]ejωgTs y ~vn[k] = ~vn[k − 1]e−jωgTs. Por lo

tanto, la tensión de red puede representarse como:

~vg[k] = ~vp[k − 1]ejωgTs

︸ ︷︷ ︸

~vp[k]

+~vn[k − 1]e−jωgTs

︸ ︷︷ ︸

~vn[k]

+~h[k]. (6-13)

Combinando (6-13) con (6-3) se obtiene el modelo extendido del sistema, com-

puesto por cinco estados:

Sys5 =







x5[k + 1] = Φ5x5[k] + Γ5i
~vi[k] + Γ5g

~h[k]

ig[k] = C5x5[k]

, (6-14)

donde x5=[xT

3 ~vp[k] ~vn[k]]
T, Γ5i

=[Γ3i
T 0 0]T , Γ5g =[Γ3g

T 0 0]T , C5 = [C3 0 0],

y

Φ5 =










Φ3 Γ3g Γ3g

0 0 0 ejωgTs 0

0 0 0 0 e−jωgTs










. (6-15)

6.5.2. Construcción del observador

La Fig. 6-6(a) muestra la estructura interna de un observador de Luenberger

[142] (bloque “Obs” en la Fig. 6-3), construido en base al modelo extendido del

sistema (6-14). Para que el Observador sea adaptivo frente a variaciones de la

frecuencia de red, es preciso conocer el valor actual de ωg. Una estimación ω̂g de

este valor, se obtiene con el Estimador de frecuencia de la Fig. 6-6(b) (bloque

“Estimador Freq.” en la Fig. 6-3). Nótese además que el modelo del Observador

contempla el efecto de la perturbación ~δ [definida en la Fig. 6-1(b)], mediante

la adición de la estimación ~̂δ a la estimación ~̂v∗i = z−1~viref (ver Fig. 6-3). En

un apartado inmediato se explicará como se obtiene la estimación ~̂δ. La tensión

~̂vi = (~̂v∗i +
~̂δ) de la Fig. 6-6(a), resulta aśı la estimación de la tensión ~vi de la

Fig. 6-1.

113



PSfrag replacements

Γ3i

Γ3g

Φ3

C3

[l1 l2 l3]
T

l4

l5

z
−1

z
−1

z
−1

z
−1

ejω̂gTs

e−jω̂gTs

~̂vp

~̂vp
~̂vp

~̂vn
~̂vn

~̂vg

~̂vi~̂v ∗
i x̂3

x̂3
~̂ig

~ig

~ig

ω̂g

ω̂g

∆ω̂g

‖~u‖

Kf

Kf =
(1−e−jωlpTs)
Tscos(ωgN

Ts)

e−jωlpTs

arcsin(x)
Ts

LPF{.}
p. cruz

sat.

sin(ωgNTs)

ωgNTs

Estimador de frecuencia

Observador

~̂δ

(a)

(b)

Figura 6-6.: (a) Observador. (b) Estimador de frecuencia.

6.5.3. Modelo dinámico del observador

El modelo dinámico del Observador de la Fig. 6-6(a), tiene la siguiente

descripción en variables de estado:

Obs=







x̂5[k + 1] = Φ̂5x̂5[k] + Γ5i
~̂vi[k] + L(~ig[k]−~̂ig[k])

~̂ig[k] = C5x̂5[k]

, (6-16)

donde Φ̂5 se obtiene reemplazando ωg por ω̂g en Φ5 (6-15). L = [l1 l2 l3 l4 l5]
T

∈ C es el vector de ganancias del Observador [bloques a rayas en la Fig. 6-

6(a)], x̂5[k] = [~̂ig[k] ~̂vc[k] ~̂ii[k] ~̂vp[k] ~̂vn[k]]
T son los estados estimados e ~̂ig[k] es

la estimación de la salida del modelo extendido del sistema (6-14). Definiendo

el vector de error de estimación e5[k] = (x5[k] − x̂5[k]) de (6-14) y (6-16),

suponiendo en (6-14) que ωg = ω̂g y ~̂vi = ~vi resulta:

e5[k + 1] = (Φ̂5 − LC5)
︸ ︷︷ ︸

ΦCL
5

e5[k] + Γ5g
~h[k]. (6-17)
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Considerando por el momento que ~vg sólo tiene componente de frecuencia fun-

damental [i.e. ~h[k] = 0], (6-17) comprueba que, si los autovalores λobi(i = 1, .., 5)

de ΦCL
5 = (Φ̂5 − LC5) se encuentran dentro del ćırculo unitario, el vector de

error e5 convergerá a cero. Debido a que el par (Φ̂5,C5) es observable, el vector

de ganancias L necesario para ubicar estos autovalores en lugares arbitrarios,

se puede calcular utilizando la fórmula de Ackermann [139, 141]. Cabe men-

cionar que, ante la presencia de un vector ~h[k] 6= 0 de magnitud acotada, las

estimaciones se contaminarán con el contenido armónico presente en ~h[k]. Tal

contaminación resultará acotada, y no se modificarán las componentes de fre-

cuencia fundamental presentes en las estimaciones ~̂vp y ~̂vn. Es decir, cuando

~h[k] 6= 0 la estimación de las componentes fundamentales de secuencia positiva

y negativa dará como resultado:

~̂vp[k] −→ ~vp[k] + ~hp[k]

~̂vn[k] −→ ~vn[k] + ~hn[k]

, (6-18)

donde ~hp y ~hn son vectores acotados con contenido armónico nulo a las frecuen-

cias ±ωg.

6.5.4. Estimador de frecuencia

La estimación ω̂g de la frecuencia angular fundamental de la red ωg, se obtiene

a partir de la componente de secuencia positiva estimada ~̂vp [ver Fig. 6-6(b)].

Como en estado estacionario ~̂vp es un vector de amplitud prácticamente cons-

tante, que rota a la frecuencia angular de la red, resulta ~̂vp[k] = ~̂vp[k− 1]ejωgTs .

De la definición de producto cruz se tiene que ~̂vp1 [k] × ~̂vp1[k − 1] = sin(ωgTs),

donde ~̂vp1[k] = ~̂vp[k]/||~̂vp[k]||. Utilizando esta propiedad, ω̂g es obtenida de la

siguiente manera:

ω̂g[k] = LPF

{

arcsin(~̂vp1[k]× ~̂vp1 [k − 1])

Ts

}

(6-19)
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Donde el operador LPF{.} representa un Filtro Pasa Bajo (Low Pass Filter)

(LPF) aplicado para suavizar la estimación. Este filtro atenúa el efecto de las

componentes armónicas presentes en ~̂vp, sobre ω̂g. El bloque de saturación en

la Fig. 6-6(b), se utiliza para limitar transitorios abruptos a un rango ωmi
g <

ω̂g<ωma
g .

6.5.5. Estimación de la perturbación

Es conocido que la perturbación no lineal ~δ introducida por un VSI, depende

del valor actual de la corriente de salida del inversor~ii [136–138]. En la presente

aplicación, dicha corriente es una variable no medida del sistema de la Fig. 6-1.

Por esta razón, la corrección ~̂δ (mostrada en las Figuras 6-3 y 6-6), se hará

a partir de la estimación de la corriente de salida ~̂ii = îiα + jîiβ del VSI. La

estimación de la perturbación ~̂δ = δ̂α + jδ̂β se hará utilizando la siguiente

ecuación basada en [136]:









δ̂α

δ̂β

0









= T
αβ0







−
(

Vbus
t
D

Ts
+

V
D

2
+

V
I

2

)

·sat










T−1
αβ0









îiα

îiβ

0


















− (V
D
−V

I
)

2










1

1

1
















,

(6-20)

donde

sat (x) =







x

ρ
, if |x|≤ ρ

sign (x), if ρ < |x|
, (6-21)

con ρ ∈ IR. En (6-20), T
αβ0

(∈ IR3×3) es la matriz transformada de Clarke (3-3),

y T−1
αβ0

es su inversa [88, 121]. tD representa el tiempo muerto de encendido de

las llaves del inversor. V
I
y V

D
representan respectivamente, las cáıdas de voltaje

de encendido de los IGBTs y sus correspondientes diodos en antiparalelo.
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6.6. Arranque del sistema

En la práctica, si se intenta poner en marcha el esquema de control de la Fig.

6-3, en una situación inicial desconocida de la Planta (VSI con filtro LCL),

el sistema puede tornarse inestable. En efecto, durante el transitorio de con-

vergencia de los estados del Observador, se puede producir la saturación del

ciclo de trabajo de alguna de las llaves del inversor, lo que puede ocasionar la

consecuente inestabilidad del sistema. Además, si los estados no se inicializan

correctamente, pueden aparecer grandes picos transitorios de corriente, los cua-

les pueden activar las protecciones de sobrecorriente del inversor. Para evitar

que esto suceda, es necesario el conocimiento de la situación inicial de la ten-

sión de la red y de los estados del filtro LCL, con los cuales se puede arrancar

correctamente el Observador. Asimismo, es preciso implementar alguna estra-

tegia de inicialización de los estados del regulador PR, que permita suavizar la

acción de control aplicada a la Planta en el momento del arranque del contro-

lador. En la Fig. 6-7 se muestra el diagrama de bloques de la estrategia que

será utilizada en este caṕıtulo, para implementar en la práctica el arranque del

sistema de control de la Fig. 6-3. En la práctica, antes de habilitar el inversor

e inicializar el control del sistema, se debe realizar primero la conexión entre

la salida del filtro LCL y la tensión de la red [ver Apéndice B]. En la Fig. 6-7

se considera un instante posterior a la conexión trifásica inicial entre la salida

del filtro y la red, y previo a la activación del inversor. El instante en que se

realiza la conexión trifásica inicial con la red, se denotará t = 0. A continuación

se explicará el funcionamiento de la estrategia para el arranque del inversor y

el control del sistema.

Sea “E” la señal lógica de activación del VSI (śımbolo E en la Fig. 6-7),

cuando E = 1 el VSI estará habilitado para ser controlado por la tensión de

referencia efectiva ~v∗i . Por otro lado, cuando E = 0 el VSI estará deshabilitado,

con todas sus llaves abiertas. En el instante t = 0 en que se conecta la salida del
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Figura 6-7.: Diagrama de bloques de la estrategia de arranque del sistema.

filtro LCL con la tensión de la red, el inversor está deshabilitado, con E = 0.

En tal condición, el camino de corriente a través de los inductores Li quedará

abierto, por lo cual, desde el lado de la red se verá un circuito serie inductivo-

capacitivo (LC) conformado por los inductores Lg y los capacitores C. A fin de

obtener una estimación inicial (antes de habilitar el VSI), de las componentes

fundamentales de secuencia positiva y negativa de la tensión de la red, se uti-

lizará un Observador auxiliar LC [ver bloque “Observador auxiliar LC” en la

Fig. 6-7], construido en base a la combinación del modelo de la tensión de la

red (6-13) con el modelo del circuito serie LC.
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6.6.1. Modelo del circuito serie LC - Observador

auxiliar LC

Cuando el VSI está deshabilitado (E = 0), el modelo dinámico continuo del

circuito serie LC conectado a la red esta dado por:







ẋ2LC
= A2LC

x2LC
+B2LC

~vg

~ig = C2x2LC

, (6-22)

donde x2LC
= [~ig ~vc]

T , B2LC
= [−1/Lg 0]

T , C2LC
= [1 0], y

A2LC
=

[

0 1/Lg

−1/C 0

]

. (6-23)

El modelo discreto en variables de estado del circuito serie LC, se puede hallar

aplicando a (6-22) el método de discretización por retenedor de orden cero [139]:

Sys2LC
=







x2LC
[k + 1] = Φ2LC

x2LC
[k] + Γ2LC

~vg[k]

~ig[k] = C2LC
x2LC

[k]

, (6-24)

con Φ2LC
=eA2LC

Ts, y Γ2LC
=

∫ Ts

0

(eA2LC
γB2LC

)dγ [139]. Combinando (6-24) con el

modelo de la tensión de la red (6-13), se obtiene el siguiente modelo de cuatro

estados:

Sys4LC
=







x4LC
[k + 1] = Φ4LC

x4LC
[k] + Γ4LC

~hg[k]

ig[k] = C4LC
x4LC

[k]

, (6-25)

donde x4LC
=[xT

2LC
~vp[k] ~vn[k]]

T, Γ4LC
=[Γ2LC

T 0 0]T , C4LC
= [C2LC

0 0], y

Φ4LC
=










Φ2LC
Γ2LC

Γ2LC

0 0 ejωgTs 0

0 0 0 e−jωgTs










. (6-26)
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A partir del modelo (6-25) puede obtenerse la descripción en variables de estado

del Observador auxiliar LC de la Fig. 6-7 (remarcado con linea gruesa de

trazos):

Obsaux=







x̂4LC
[k + 1] = Φ̂4LC

x̂4LC
[k] + L4LC

(~ig[k]−~̂ig[k])

~̂ig[k] = C4LC
x̂4LC

[k]

, (6-27)

donde x̂4LC
[k] = [~̂ig[k] ~̂vc[k] ~̂vp[k] ~̂vn[k]]

T, Φ̂4LC
se obtiene reemplazando ωg

por ω̂g en Φ4LC
(6-26), y L4LC

= [l1LC
l2LC

l3LC
l4LC

]T ∈ C es el vector de

ganancias del Observador auxiliar LC. Definiendo el vector de error e4LC
[k] =

(x4LC
[k]−x̂4LC

[k]) de (6-25) y (6-27), suponiendo en (6-25) que ωg = ω̂g resulta:

e4LC
[k + 1] = (Φ̂4LC

− L4LC
C4LC

)
︸ ︷︷ ︸

ΦCL
4LC

e4LC
[k] + Γ4LC

~h[k] (6-28)

Considerando por el momento que ~vg sólo tiene componente de frecuencia fun-

damental [i.e. ~h[k] = 0], el vector de error e4LC
convergerá a cero, si los auto-

valores λauxi
(i = 1, .., 4) de ΦCL

4LC
= (Φ̂4LC

− L4LC
C4LC

) se encuentran dentro

del ćırculo unitario. El vector de ganancias L4LC
necesario para ubicar dichos

autovalores en lugares deseados, se puede calcular utilizando la fórmula de Ac-

kermann [139, 141].

El Observador auxiliar LC, tiene como función proveer estimaciones iniciales

(antes de habilitar el VSI), de ~vp y ~vn. Este Observador auxiliar LC comienza

a observar a partir de t = 0, instante en que se conecta la salida del filtro LCL

con la tensión de la red. Se supondrá en lo que sigue que las estimaciones ~̂vp y

~̂vn obtenidas, convergen a los correspondientes valores reales ~vp y ~vn, luego de

un tiempo tsw.
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6.6.2. Arranque del regulador PR e inicialización de los

estados internos utilizando el observador auxiliar

LC

A fin de inicializar correctamente los estados del Observador y del regulador

PR, antes de habilitar el VSI se controlará un “Modelo de la Planta” (6-4),

donde se reemplazará ~vg por ~̂vg = (~̂vp + ~̂vn) [ver Fig. 6-7]. Luego de un tiempo

tsw necesario para que converjan las estimaciones ~̂vp y ~̂vn obtenidas con el

Observador auxiliar LC, la señal lógica “S” (definida en la Fig. 6-7) toma el

valor S = 1, con lo cual se habilita el control del Modelo de la Planta mediante el

PR y el Observador. Nótese en la Fig. 6-7 que en esta situación, las componentes

de secuencia positiva y negativa de la tensión de la red siguen siendo estimadas

mediante el Observador auxiliar LC (en efecto, nótese que las ganancias l4 y

l5 están deshabilitadas por la señal E = 0, y reemplazadas por las ganancias

l3LC
y l4LC

). Como puede observarse en la entrada del regulador PR, el Modelo

de la Planta se controla para que su corriente de salida ~igmod
sea igual a la

corriente medida ~ig. Luego de un tiempo necesario para que la corriente ~igmod

del modelo converja a ~ig, y que los estados del controlador alcancen el régimen

estacionario (en el instante t = ten), la señal “E” toma el valor E = 1, con lo

que se habilita el VSI, se desconecta el Observador auxiliar LC y se conmuta

la entrada del regulador PR para controlar la corriente ~ig. Nótese que, para

evitar el transitorio que pudiera introducir la estimación de la frecuencia de

la red, el sistema de control se sintoniza inicialmente utilizando el valor de la

frecuencia angular nominal ωgN . Luego, cuando E = 1, se comienza a utilizar

la estimación ω̂g obtenida con el Estimador de frecuencia [ver Fig. 6-6(b)]. En

la Sección 6.9, se comprobará experimentalmente la efectividad del método de

arranque aqúı propuesto.
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6.7. Diseño del observador - Comparación

entre el observador y el DSOGI

Se demostrará que con una adecuada selección de los autovalores del Observa-

dor propuesto [descrito en la Sección 6.5], se puede conseguir una estimación de

las secuencias de la red ~̂vp y ~̂vn, similar a la obtenida utilizando un DSOGI-FLL

[descrito en la Sección 6.4]. El Observador de la Fig. 6-6(a), se calculará para

una Planta compuesta por un filtro LCL con frecuencia de resonancia cercana

a la cŕıtica (3-19), cuyos parámetros se listan en la Tabla 6-1. Los parámetros

que se encuentran en la Tabla 6-1, se corresponden con los de un prototipo

experimental de VSI trifásico con filtro LCL, conectado a la red de distribución

a través de un transformador en configuración Y/∆ [ver Apéndice B].

Los autovalores λobi(i = 1, .., 5) de ΦCL
5 de (6-17), definen la velocidad de

Tabla 6-1.: Parámetros del VSI con filtro LCL, del Observador, del controlador
propuesto y del DSOGI-FLL. Sistema con frecuencia de resonancia cercana a la
cŕıtica (3-19)

Śımbolo Valor Śımbolo Valor

Lg 1.77mH Li 2.28mH

C 12µF ωL
res/ωs 0.1819

ωgN 2π ·50rad/s Ts 125µs

λob1,2 e(−1/
√
2±j1/

√
2)ωgN

Ts λob3 e−10ωgN
Ts

λob4,5 e(−0.25±j)ωL
resTs l1 0.585

l2 −4.324 l3 0.099

l4,5 −0.226±j0.041 ks; Ω
√
2; 100

Vbus 400V t
D
; ρ 1µs; 2A

V
I

2.78V (Typ.) V
D

2.5V (Typ.)

Vgφ ; PN
70.7Vrms; 1.5kW fpwm 8kHz

ωlp 100 rad/s ωmi
g ;ωma

g 2π·47rad/s; 2π·53rad/s
k1 −1.954 k2 40.951

k3 0.651 k4 −40.951

ωH
res/ωs 0.345 Ka 2.518

Kpopt
ωsLT/12=16.965 Tropt 120/ωs = 2.387ms
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convergencia de los estados del Observador. En la Tabla 6-1 se detallan los

autovalores utilizados para implementar el Observador, y las componentes del

vector de ganancias L, necesarias para obtener dichos autovalores. Los autova-

lores dominantes del Observador, λob1,2 , se ubican en la posición correspondiente

al mapeo al plano “z” (mediante la transformación z = esTs) de los polos de

la función de transferencia del DSOGI (6-8), obtenida para ks =
√
2. Como se

mencionó en la Sección 6.3 y se demuestra en [89, 92, 93], dichos polos están

en s1,2 = (−1/
√
2 ± j1/

√
2)ωgN y proveen una buena relación de compromiso

entre calidad de la respuesta dinámica y rechazo a los armónicos de alta fre-

cuencia. Aśı, se selecciona λob1,2 = e(−1/
√
2±j1/

√
2)ωgN

Ts. Los restantes autovalores

del Observador se ubican en una posición no dominante, buscando obtener un

beneficio en términos de rechazo a los armónicos de alta frecuencia.

La función de transferencia POb(z), que relaciona la secuencia positiva ~̂vp(z)

estimada por el Observador, con la tensión de red ~vg(z), puede hallarse co-

mo la cascada entre la función de transferencia ~̂vp(z)/~ig(z)|~vi=0
y la función

de transferencia ~ig(z)/~vg(z)|~vi=0
hallada a partir de (6-3). De esta forma puede

obtenerse:

POb(z) =
~̂vp(z)

~vg(z)
= C5p(zI5 −ΦCL

5 )
−1

L
︸ ︷︷ ︸

~̂vp(z)/~ig(z)|~vi=0

C3(zI3 −Φ3)
−1

Γ3g
︸ ︷︷ ︸

~ig(z)/~vg(z)|~vi=0

, (6-29)

donde I3 e I5 son las matrices identidad de orden 3 y 5 respectivamente, y

C5p = [0 0 0 1 0]. La función de transferencia NOb(z) que describe la estima-

ción de la secuencia negativa por el Observador, puede hallarse reemplazando

en (6-29) C5p por C5n = [0 0 0 0 1].

En la Fig. 6-8 se ilustran los diagramas de Bode de POb(z) y NOb(z). Estos

se comparan con los diagramas de Bode correspondientes a las funciones de

transferencia PDS(z) y NDS(z) del DSOGI, obtenidas discretizando (6-8) con el

método del retenedor de orden cero [52,123], con periodo de muestreo Ts. Este

gráfico evidencia que ante la presencia en la tensión de la red, de componentes

123



PSfrag replacements

Frecuencia normalizada ω/ω̂g

M
ag
n
it
u
d
(d
B
)

F
as
e
(g
ra
d
os
)

PDS(z)
NDS(z)
POb(z)
NOb(z)

0

0

0.01 0.1 1

10

10010

90

-90

-180

-270

-360

-10

-20

-30

-40

-50

ω = 5ω̂g

Figura 6-8.: Diagramas de Bode: Comparación entre el Observador y el DSOGI

frecuenciales de secuencia positiva inferiores a aproximadamente ω < 5ω̂g, el

Observador se comporta de manera muy parecida al DSOGI. En efecto, en lo

que respecta a la detección de la componente de frecuencia fundamental de se-

cuencia positiva, el Observador actúa como un filtro LPF con ganancia unitaria

y retardo de fase cero en ωg. También al igual que el DSOGI, en lo que res-

pecta a la detección de la componente de frecuencia fundamental de secuencia

negativa, el Observador actúa como un filtro elimina banda. Nótese que para

frecuencias superiores a aproximadamente ω > 5ω̂g, el Observador presenta

mayor atenuación que el DSOGI en lo que respecta a la detección de ambas

secuencias. Esto significa que, con los autovalores seleccionados, el Observador

presenta un mejor rechazo a la distorsión armónica de alta frecuencia, lo que

asegura un buen THD en las estimaciones ~̂vp y ~̂vn obtenidas.

6.8. Resultados de simulación

En esta sección se simula el Observador y el controlador propuesto, aplicados

a un sistema compuesto por un filtro LCL con frecuencia de resonancia cercana
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a la cŕıtica (3-19), cuyos parámetros se listan en la Tabla 6-1. A fin de simular

el sistema de la Fig. 6-1 en un escenario realista, se recrearon las caracteŕısticas

más importantes de un prototipo de inversor trifásico utilizando el paquete se

simulación MATLABr/SIMULINKr/SimPowerSystemsTM [117]. El inversor,

de potencia activa nominal P
N

y tensión de fase nominal de salida Vgφ, se si-

muló utilizando dispositivos IGBT conmutando a una frecuencia fpwm, con un

tiempo muerto de encendido tD. En la Tabla 6-1 se encuentran los valores de

las componentes del vector K, de la ganancia de ajuste Ka, y de los parámetros

Kpopt y Tropt del PR óptimo [53], necesarios para implementar la estrategia de

control de la Fig. 6-3. ωlp es la frecuencia de corte de un LPF de primer orden

utilizado en el Estimador de frecuencia [ver Fig. 6-6(b)]. Con propósitos de

comparación, ωlp se seleccionó igual a la frecuencia de corte Ω del FLL, [ver

6-7)].

El sistema completo de la Fig. 6-3, fue simulado siguiendo una referencia de

corriente~igref = 0. Mientras tanto, se produjeron variaciones en la tensión ~vg, a

fin de evaluar el desempeño del Observador en lo que respecta a la estimación

de las secuencias ~vp y ~vn de la red, y de la frecuencia fundamental de la red ωg.

En [104] se propuso un observador para un VSI con filtro LCL, el cual permi-

te estimar las componentes fundamentales de secuencia positiva y negativa de

la tensión de la red. Los principales aspectos que diferencian a dicho observador

del propuesto aqúı son:

1- Se construye en un marco de coordenadas rotante sincronizado con la ten-

sión de la red;

2- Se realiza la estimación de los estados en base a la medición de la corriente

~ii entregada por el inversor.

El observador propuesto en [104] fue implementado aqúı, siguiendo los linea-

mientos especificados en [100, 104], utilizando los parámetros correspondientes

al sistema simulado en esta sección (Tabla 6-1). En lo que sigue, el Obser-

vador propuesto en este caṕıtulo será identificado como “Obs”, mientras que
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el observador propuesto en [104] será identificado como “ObsK”. Asimismo, el

DSOGI-FLL fue implementado en el dominio discreto, reemplazando en el dia-

grama de bloques de la Fig. 6-2(b), los integradores de tiempo continuo por

integradores de tiempo discreto [90]. Con propósitos de comparación, los tres

sistemas fueron simulados operando en simultáneo.

En la Fig. 6-9(a) se muestra la tensión trifásica de la red ~vgabc aplicada

al sistema (las tensiones de fase están medidas respecto del centro de estre-

lla del filtro LCL). Inicialmente, para t < 0.17s la tensión de red aplicada está

compuesta únicamente por una componente de secuencia positiva de frecuencia

fundamental ωgN y sin ningún contenido armónico extra. En t = 0.17s se con-

taminó la red con una distorsión armónica THD = 3.82%. Luego, en t = 0.19s

se produjo en la red una falla SAG tipo C, junto con una variación en la fre-

cuencia de la red de 50Hz a 51Hz. Una falla SAG de tipo C (conocida como

falla de fase a fase), involucra el desfasaje y cáıda de tensión en dos de las

fases de un vector de tensión trifásico, mientras que la tercer fase permanece

inalterada [88]. La caracteŕıstica desbalanceada de esta falla, la hace útil para

realizar la evaluación de los sistemas, en lo que respecta a la estimación tanto

de ~vp como de ~vn.

En la Fig. 6-9(b) se muestra la corriente ~igabc inyectada a la red. Nótese

que, luego de una variación transitoria provocada por la falla, la corriente es

regulada rápidamente por el lazo principal de control, al valor de referencia

~igref = 0. Para los dos observadores y el DSOGI-FLL, la Fig. 6-9(c) muestra la

estimación de la componente fundamental de secuencia positiva ~̂vp y la Fig. 6-

9(d) su correspondiente magnitud ||~̂vp|| =
√

v̂2pα + v̂2pβ ; la Fig. 6-9(e) muestra

la estimación de la componente fundamental de secuencia negativa ~̂vn y la Fig.

6-9(f) su correspondiente magnitud ||~̂vn||. Para comparar la calidad con que

los tres sistemas estiman las secuencias de la red, en las Figs. 6-9(c) y 6-9(e) se

indica la distorsión armónica de estado estacionario (para t >> 0.19s) THDO

conseguida con “Obs”, THDOK conseguida con “ObsK”, y THDDS conseguida
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Figura 6-9.: Resultados de simulación. Comparación entre “Obs”, “ObsK” y el
DSOGI-FLL. (a) ~vgabc. (b)

~igabc. (c) ~̂vp. (d) ||~̂vp||. (e) ~̂vp. (f) ||~̂vn||. (g) f̂g= ω̂g/2π.

con el DSOGI-FLL. Nótese que con “Obs” se obtiene una estimación (de ambas

secuencias) superior a la conseguida con el DSOGI-FLL, y notablemente supe-

rior a la obtenida con “ObsK”. La mejora respecto del DSOGI-FLL se debe a
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que, como se mencionó en la Sec. 6.7, “Obs” presenta un mejor rechazo a la

distorsión armónica de alta frecuencia que el DSOGI-FLL (ver diagramas de

Bode, Fig. 6-8). Además, se debe a que la estimación de la frecuencia funda-

mental de la red f̂g obtenida con el DSOGI-FLL resulta más perturbada por

la distorsión armónica que la obtenida con “Obs”, lo que afecta la calidad con

que el DSOGI-FLL estima las secuencias ~̂vp y ~̂vn. Para comprobar esta última

afirmación, la Fig. 6-9(g) muestra la estimación f̂g = ω̂g/2π obtenida por los

tres sistemas. Nótese que la f̂g obtenida con “Obs” se muestra menos afectada

por la distorsión armónica de la red que la obtenida con el DSOGI-FLL. Por

otro lado, la f̂g obtenida con “ObsK” se muestra fuertemente perturbada por

la distorsión armónica de la red. Por último, obsérvese que la estimación f̂g

obtenida con “Obs” presenta un tiempo de establecimiento similar al obtenido

con el DSOGI-FLL.

Con el fin de evaluar el comportamiento del sistema frente a una red alta-

mente distorsionada, la Fig. 6-10 muestra los resultados de simulación en los

cuales se compara “Obs” con el DSOGI-FLL para una tensión trifásica ~vgabc

contaminada con una distorsión armónica total THD = 10.4% (compuesta por

7% de 5 o

¯ armónico, 5% de 7 o ,̄ 4 % de 10 o ,̄ 3 % de 13 o,̄ 2 % de 17 o

¯ y 2% de 19 o)̄

[ver Fig. 6-10(a)]. Para esta elevada distorsión armónica, como lo demuestra

el THD incluido en la figura, es más evidente que las estimaciones obtenidas

con el DSOGI-FLL resultan más distorsionadas que las obtenidas con “Obs”.

6.8.1. Análisis de robustez

En esta sección se analiza la robustez del sistema completo de control de la

Fig. 6-3, frente a variaciones de los parámetros del filtro LCL. Sean L
nom

i , L
nom

g y

C
nom

los valores nominales de diseño de los parámetros Li, Lg y C, para el caso

de un fltro LCL con frecuencia de resonancia cercana a la cŕıtica (Tabla 6-1).

Cuando los valores reales de estos parámetros difieren de los valores nominales

de diseño, el sistema puede volverse inestable. Para una dada variación en
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Figura 6-10.: Resultados de simulación. Comparación entre “Obs” y el DSOGI-FLL
para una red altamente distorsionada. (a) ~vgabc. (b)

~igabc. (c) ~̂vp. (d) ||~̂vp||. (e) ~̂vp.

(f) ||~̂vn||. (g) f̂g= ω̂g/2π.

Li, Lg y C, la función de transferencia ~ig/~igref |ω̂g=ωgN
del sistema de la Fig.

6-3 será estable si todos sus polos se encuentran dentro del ćırculo unitario.

Un filtro LCL puede ser caracterizado por los parámetros ωL
res y LT [ver (5-
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6), Caṕıtulo 3, Sección 5.3.2]. Las variaciones en los parámetros Li, Lg y C

pueden ser mapeadas a variaciones correspondientes en los parámetros ωL
res y

LT , con respecto a sus valores nominales ωLnom

res =
√

L
nom

T /(L
nom

i Lnom

g Cnom) y L
nom

T =

(L
nom

i +L
nom

g ). La región sombreada que se muestra en la Fig. 6-11(a) corresponde

a los valores normalizados {ωL
res/ω

Lnom

res ;LT/L
nom

T } para los cuales el sistema de

la Fig. 6-3 es estable, para los parámetros que se listan en la Tabla 6-1. Dicha

región fue obtenida calculando la magnitud de los polos correspondientes a la

función de transferencia ~ig/~igref |ω̂g=ωgN
del sistema de la Fig. 6-3. Esto se llevó

a cabo para cada par de valores ωL
res y LT de la Planta (6-4), verificándose en

cada caso si la magnitud de todos los polos resultaba menor que uno. En efecto,

para cada par, el sistema es estable si se verifica que la magnitud de cada uno

de sus polos es menor que la unidad. Usualmente, la impedancia de la red es de

naturaleza inductiva, lo cual incrementa el valor efectivo de Lg [116]. La ĺınea de

trazos en la Fig. 6-11(a) indica los puntos correspondientes a un incremento en

Lg, mientras Li y C permanecen en sus valores nominales de diseño. Puede verse
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que el sistema es lo suficientemente robusto para mantener la estabilidad frente

a una incremento en Lg de hasta ∆Lg=0.65L
nom

T con respecto a su valor nominal

de diseño. Dicho incremento representa una variación en la inductancia de la red

de 8.27% en valores por unidad (pu), para el sistema cuyos valores nominales se

listan en la Tabla 6-1. La robustez ha sido corroborada mediante la simulación

del sistema de la Fig. 6-3 (con ~δ = 0), para diferentes valores de ∆Lg. En la Fig.

6-11(b) se muestra la corriente trifásica~igabc inyectada a la red, y su magnitud

||~ig|| =
√

i2a + i2b + i2c , obtenida en dicha simulación. Se aplicó una referencia de

corriente ~igref en fase con la componente fundamental de secuencia positiva de

la tensión de la red. Inicialmente, en t < 0.13s, la simulación se comenzó con

∆Lg = 0 (Lg = L
nom

g ). En los instantes t = 0.13s y t = 0.15s la inductancia

de la red se incrementó en ∆Lg = 0.3L
nom

T y ∆Lg = 0.52L
nom

T (cerca del ĺımite

de estabilidad) respectivamente. Para cada valor de inductancia, se aplicó un

incremento de 2A (pico) en ~igref , con el fin de evaluar al respuesta escalón del

sistema. Se puede observar que a medida que la inductancia se incrementa, el

sistema permanece estable, aunque su respuesta se degrade.

6.9. Resultados experimentales

En esta sección se presentan resultados experimentales obtenidos a partir de

la implementación práctica del Observador propuesto en este caṕıtulo, utilizado

en la estrategia de control de la Fig. 6-3. Estos resultados fueron obtenidos uti-

lizando un prototipo experimental de VSI trifásico con filtro LCL, construido

con dispositivos IGBT IRG4PH50UD [134] y conectado a la red de distribu-

ción a través de un transformador en configuración Y/∆. Las principales carac-

teŕısticas de este prototipo se describen en el Apéndice B. El Observador y el

controlador fueron implementados en un DSP de punto fijo TMS320F2812. La

obtención de estos resultados requirió generar intencionalmente en la tensión

de la red, una falla desbalanceada SAG de tipo C, y una falla simétrica SAG
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de tipo A [88]. Los mecanismos utilizados en la práctica para generar dichas

fallas, se describen en la Sección B.2 del Apéndice B. Para generar los gráfi-

cos experimentales presentados en esta sección, los datos correspondientes a

mediciones de corrientes y tensiones trifásicas fueron adquiridos utilizando la

memoria interna de un osciloscopio digital, mientras que los datos correspon-

dientes a variables estimadas por el Observador fueron adquiridos utilizando la

memoria interna del DSP.

En el apartado 6.9.1 de esta sección, se presentan algunos resultados obteni-

dos para el caso de un filtro LCL con frecuencia de resonancia ωL
res = 0.1819ωs,

cercana a la cŕıtica ωcrit = ωs/6 ≈ 0.17ωs (3-19), mientras que en el apartado

6.9.2 se presentan resultados para el caso de un filtro LCL de baja frecuencia

de resonancia ωL
res = 0.143ωs < ωcrit.

6.9.1. Frecuencia de resonancia cercana a la cŕıtica

En este apartado, se presentan los resultados experimentales obtenidos para

un sistema compuesto por un filtro LCL con frecuencia de resonancia ωL
res =

0.1819ωs, cercana a la cŕıtica (3-19), el cual fue analizado y simulado en las

Secciones 6.7 y 6.8, y cuyos parámetros se listan en la Tabla 6-1.

En primera instancia, a fin de corroborar experimentalmente los resultados de

simulación obtenidos en la Fig. 6-9, se implementa en la práctica el sistema de la

Fig. 6-3, siguiendo una referencia de corriente ~igref = 0 (inyección de corriente

cero), en el momento en que se produce una falla SAG tipo C en la tensión

de la red [ver Apéndice B, Sección B.2.1]. Con propósitos de comparación, el

DSOGI-FLL se implementa en simultáneo con el Observador. Adicionalmente,

el test de inyección de corriente cero fue repetido para el caso en que se produce

una falla SAG tipo A en la tensión de la red [ver Apéndice B, Sección B.2.2].

En una segunda experiencia, se comprueba experimentalmente la eficacia del

sistema de la Fig. 6-3, cuando se lo utiliza para implementar una estrategia

de inyección de potencia a la red, apta para una red en condición de falla. En
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Figura 6-12.: Resultados experimentales para el caso de un fltro LCL con frecuencia
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sistema de la Fig. 6-3 para una falla SAG tipo C en la tensión de la red. Comparación
entre “Obs” y el DSOGI-FLL. (a) ~vgabc. (b)

~igabc. (c) ~̂vp. (d) ~̂vn. (e) f̂g = ω̂g/2π.
Escala vertical: 50V/div, 2A/div, 2Hz/div. Escala horizontal: 10ms/div.

una tercer experiencia realizada para este caso de frecuencia de resonancia, se

evalúa experimentalmente la robustez del sistema de control de la Fig. 6-3.

Inyección de corriente cero

La Fig. 6-12(a) muestra la medición de la tensión de la red ~vgabc aplicada al

sistema, la cual se encuentra contaminada con una distorsión armónica THD ≈

2.2%. La captura muestra el instante en que se produjo en la red una falla

SAG tipo C. En la Fig. 6-12(b) se muestra la corriente ~igabc inyectada a la

red. Nótese que al igual que en la simulación [ver Fig. 6-9(b)], luego de una
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variación transitoria provocada por la falla, la corriente es regulada rápidamente

por el lazo principal de control, al valor de referencia~igref = 0. La Fig. 6-12(c)

muestra la estimación de la componente fundamental de secuencia positiva de

la red ~̂vp. La ĺınea llena corresponde a la estimación obtenida con el Observador

propuesto (“Obs”) y la ĺınea de trazos corresponde a la estimación obtenida

con el DSOGI-FLL. Asimismo, para los dos sistemas, en la Fig. 6-12(d) se

muestra la estimación de la componente fundamental de secuencia negativa

de la red ~̂vn, y en la Fig. 6-12(e) se muestra la estimación de la frecuencia

fundamental de la red f̂g = ω̂g/2π. Estos resultados confirman los resultados

de simulación obtenidos en la Sec. 6.8. Se verifica experimentalmente que el

Observador propuesto estima las secuencias positiva y negativa de la tensión

de la red con una calidad similar a la obtenida con el DSOGI-FLL. Se confirma

que “Obs” provee una estimación f̂g con un tiempo de establecimiento similar

al obtenido con el FLL, y menos afectada por la distorsión armónica de la red.

La Fig. 6-13 muestra las mismas formas de onda de la Fig. 6-12, pero para

el caso en que se produce en la red una falla SAG tipo A con una cáıda de

tensión del 50% de su valor inicial. Los resultados son similares a los obtenidos

para la falla SAG tipo C.

Inyección de potencia a la red

Las componentes fundamentales de secuencia positiva y negativa de la tensión

de red, estimadas con el Observador propuesto, pueden ser utilizadas en el

bloque “Generador Ref.” de la Fig. 6-3, para construir diversas referencias

de corriente aptas para ser implementadas ante una red en condición de falla

[88]. En este trabajo, la referencia de corriente ~igref se construirá utilizando la

siguiente ley de control propuesta en [88]:

~igref= P̄

(

~̂vp[k]−~̂vn[k]

‖~̂vp[k]‖2−‖~̂vn[k]‖2

)

+Q̄

(

~̂vp⊥[k]+~̂vn⊥
[k]

‖~̂vp[k]‖2+‖~̂vn[k]‖2

)

, (6-30)
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donde ~̂vp⊥ = j~̂vp y ~̂vn⊥
= j~̂vn. P̄ y Q̄ son respectivamente los valores promedio

de la potencia activa P y reactiva Q que desean suministrarse a la red. La ley

de control (6-30) permite inyectar a la red potencia activa sin ripple, con lo que

se elimina el ripple de frecuencia 2ωg en la potencia extraida del bus de conti-

nua [88]. En la Fig. 6-14 se muestran los resultados experimentales obtenidos

utilizando esta ley de control cuando se produce en la red una falla SAG tipo

C. La Fig. 6-14(a) muestra la tensión ~vgabc en el momento en que se generó

la falla en la red. La Fig. 6-14(b) muestra la corriente ~igabc , y la Fig. 6-14(c)

muestra las potencias instantáneas P y Q suministradas a la red. Para limitar
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Figura 6-14.: Resultados experimentales para el caso de un fltro LCL con frecuencia
de resonancia cercana a la cŕıtica (Tabla 6-1). Inyección de potencia por el sistema
de la Fig. 6-3 para una falla SAG tipo C en la tensión de la red. (a) ~vgabc. (b)

~igabc.
(c) P , Q. Escala vertical: 50V/div, 5A/div, 500W/div, 500VA/div. Escala horizontal:
20ms/div.

las corrientes pico por fase a imax = 10A en estado estacionario, los valores de

las referencias de potencia promedio se configuraron de modo que el sistema

suministre P̄ = 1500W y Q̄ = 0 en condición normal de operación, e inyecte

P̄ = 500W y Q̄ = −500VAR en condición de falla. Nótese que antes de la falla,

el sistema suministra a la red potencia activa P con valor promedio igual a la

referencia deseada y sin ripple de frecuencia 2ωg (solo se observa un reducido

ripple de alta frecuencia). Se puede observar que la corriente~igabc tiene una dis-

torsión armónica THD ≈ 1.6%, inferior a la distorsión armónica de la tensión

de la red, lo cual confirma la habilidad del sistema en cuanto al rechazo a la
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Figura 6-15.: Resultados experimentales para el caso de un fltro LCL con frecuencia
de resonancia cercana a la cŕıtica (Tabla 6-1). Inyección de potencia por el sistema
de la Fig. 6-3 para una falla SAG tipo A en la tensión de la red. (a) ~vgabc. (b)

~igabc.
(c) P , Q. Escala vertical: 50V/div, 5A/div, 500W/div, 500VA/div. Escala horizontal:
20ms/div.

distorsión armónica. Cuando la falla ocurre el sistema de control acomoda rápi-

damente la corriente inyectada a la red, para suministrar las nuevas referencias

de potencia requeridas. Aunque en condición de falla, se observe una inyección

de potencia reactiva con un elevado ripple de segundo armónico, el sistema si-

gue cumpliendo efectivamente con la condición de inyectar potencia activa sin

ripple. La ausencia de ripple de frecuencia 2ωg comprueba la efectividad del

Observador propuesto en cuanto a la estimación precisa de las componentes ~̂vp

y ~̂vn de la tensión de la red.

La Fig. 6-15 muestra las mismas formas de onda de la Fig. 6-14, pero para
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el caso en que se produce en la red una falla SAG tipo A. Nótese que frente a

esta falla, el sistema es capaz de inyectar a la red tanto potencia activa como

potencia reactiva sin ripple de frecuencia 2ωg.

Evaluación experimental de la robustez

La robustez del sistema de control de la Fig. 6-3, analizada en la Sección 6.8.1

para el caso de un fltro LCL con frecuencia de resonancia cercana a la cŕıtica

(Tabla 6-1), pudo ser corroborada experimentalmente mediante la adición de

un inductor de ĺınea de inductancia ∆Lg=0.52L
nom

T en serie con el inductor del

filtro LCL del lado de la red (de inductancia Lg). El inductor de ĺınea adicionado

representa un incremento en la inductancia de 6.62%pu. En primera instancia

se ensayó la respuesta escalón del sistema para ∆Lg= 0 (Lg = L
nom

g ). Para dicho

ensayo, en la Fig. 6-16(a) se muestra la corriente trifásica ~igabc inyectada a la

red, y su magnitud ||~ig|| =
√

i2a + i2b + i2c . La captura muestra el instante en que

se produce una variación en la magnitud de la referencia de corriente de 7.5

a 10A (pico). En segunda instancia, el ensayo fue repetido luego de la adición

del inductor de ĺınea. Los correspondientes resultados obtenidos se muestran

en la Fig. 6-16(b). En concordancia con el análisis de robustez presentado en

la Sección 6.8.1, se puede observar en la Fig. 6-16 que la respuesta obtenida

cuando ∆Lg =0.52L
nom

T resulta menos amortiguada con respecto a la obtenida

cuando ∆Lg= 0. Por otra parte, se pudo comprobar experimentalmente que el

sistema es lo suficentemente robusto para conservar la estabilidad a pesar de la

inductancia agregada.

6.9.2. Baja frecuencia de resonancia

Resulta de interés, comprobar que la propuesta es válida para ser aplicada en

el caso de un filtro que se encuentre en la región de baja frecuencia de resonancia

(ωL
res < ωcrit) [ver Caṕıtulo 3, Sección 3.3.2]. En esta sección se presenta una

serie de resultados experimentales obtenidos para el caso de un filtro con una
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Figura 6-16.: Evaluación experimental de la robustez, para el caso de un fltro LCL
con frecuencia de resonancia cercana a la cŕıtica (Tabla 6-1). (a) Respuesta escalón
para ∆Lg = 0. (b) Respuesta escalón para ∆Lg = 0.52LT . Escala vertical: 5A/div.
Escala horizontal: 5ms/div

frecuencia de resonancia ωL
res = 0.143ωs < ωcrit. Los parámetros del sistema,

del controlador y del Observador utilizados en este caso, se listan en la Tabla

6-2.

Inyección de corriente cero

Para el caso de baja frecuencia de resonancia, en la Fig. 6-17 se muestra

el instante en que se produce un falla SAG tipo C en la tensión de la red,

mientras la corriente inyectada a la red es regulada mediante el sistema de

control de la Fig. 6-3, a un valor de referencia ~igref = 0. Esta figura, repite

la experiencia realizada en la Sección 6.9.1 [ver Fig. 6-12], para el caso de

frecuencia de resonancia cercana a la cŕıtica. La única diferencia apreciable entre

ambos ensayos, es que en el caso de baja frecuencia de resonancia, la oscilación

transitoria en la corriente ~igabc (provocada por la falla) tarda un breve tiempo

más en extinguirse [comparar la Fig. 6-17(b) con la Fig. 6-12(b)]. Esto se
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debe a que para el caso de baja frecuencia de resonancia, se seleccionó para la

Planta Modificada una frecuencia de resonancia menor y más alejada del valor

ωH
res = 0.36ωs. En efecto, la selección de ωH

res = 0.36ωs proveeŕıa una mejor

respuesta dinámica del sistema de control de la Fig. 6-3. Sin embargo, a fin de

limitar la acción de control es preciso seleccionar para la Planta Modificada una

frecuencia de resonancia menor, cuanto menor sea la frecuencia de resonancia

ωL
res de la Planta [esta cuestión se analiza en el Caṕıtulo 5, Sección 5.2.3].

Inyección de potencia (con y sin estimación de la perturbación)

Para el caso de baja frecuencia de resonancia, la captura de la Fig. 6-18

muestra el instante en que se produce en la red una falla SAG tipo C, cuando

se utiliza la ley de control (6-30) para regular la inyección de potencia a la

red. Esta figura corresponde a la repetición de la experiencia realizada en la

Sección 6.9.1 [ver Fig. 6-14], para el caso de frecuencia de resonancia cercana

Tabla 6-2.: Parámetros del VSI con filtro LCL, del Observador, del controlador
propuesto y del DSOGI-FLL. Sistema con baja frecuencia de resonancia.

Śımbolo Valor Śımbolo Valor

Lg 2.04mH Li 2.28mH

C 18µF ωL
res/ωs 0.143

ωgN 2π ·50rad/s Ts 125µs

λob1,2 e(−1/
√
2±j1/

√
2)ωgN

Ts λob3 e−40ωgN
Ts

λob4,5 e(−0.1±j)(1/
√
CLi)Ts l1 0.559

l2 −6.864 l3 0.258

l4,5 −0.342±j0.035 ks; Ω
√
2; 100

Vbus 400V t
D
; ρ 1µs; 2A

V
I

2.78V (Typ.) V
D

2.5V (Typ.)

Vgφ ; PN
70.7Vrms; 1.5kW fpwm 8kHz

ωlp 100 rad/s ωmi
g ;ωma

g 2π·47rad/s; 2π·53rad/s
k1 −1.865 k2 43.861

k3 −1.292 k4 −43.861

ωH
res/ωs 0.3 Ka 3.457

Kpopt
ωsLT/12=18.096 Tropt 120/ωs = 2.387ms
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Figura 6-17.: Resultados experimentales para el caso de un fltro LCL con baja
frecuencia de resonancia. Inyección de corriente cero por el sistema de la Fig. 6-3
para una falla SAG tipo C en la tensión de la red. Comparación entre “Obs” y el
DSOGI-FLL. (a) ~vgabc. (b)

~igabc. (c) ~̂vp. (d) ~̂vn. (e) f̂g = ω̂g/2π. Escala vertical:
50V/div, 2A/div, 2Hz/div. Escala horizontal: 10ms/div.

a la cŕıtica. Como puede verse, para los dos casos de frecuencia ensayados se

obtienen resultados similares. La Fig. 6-18 demuestra que la estrategia de con-

trol sin medición de la tensión de la red propuesta en este caṕıtulo, es válida

para controlar la inyección de potencia a la red por un VSI con filtro LCL de

baja frecuencia de resonancia.

En la Sección 6.5.2, se explicó como se implementa una compensación del

efecto de la perturbación ~δ, mediante la adición al modelo del Observador [ver

Fig. 6-6], de la estimación ~̂δ obtenida a partir de (6-20). Para mostrar el efecto

que produce dicha compensación, el la Fig. 6-19 se repite la experiencia de la
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Figura 6-18.: Resultados experimentales para el caso de un fltro LCL con baja

frecuencia de resonancia, “con” compensación ~̂δ. Inyección de potencia por el sistema
de la Fig. 6-3 para una falla SAG tipo C en la tensión de la red. (a) ~vgabc. (b)

~igabc.
(c) P , Q. Escala vertical: 50V/div, 5A/div, 500W/div, 500VA/div. Escala horizontal:
20ms/div.

Fig. 6-18, pero esta vez sin incluir la estimación ~̂δ en el modelo del Observador.

En esta ocasión, cuando el sistema se encuentra operando en condición de falla

es notoria la aparición de una componente de ripple de frecuencia 2ωg en la

potencia activa suministrada a la red [comparar la Fig. 6-18(c) con la Fig.

6-19(c)]. Esto se debe a que, al no incluir la estimación ~̂δ en el modelo del

Observador, aparece un error en la estimación de las componentes fundamen-

tales de secuencia positiva y negativa de la tensión de la red. Este error provoca
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Figura 6-19.: Resultados experimentales para el caso de un fltro LCL con baja

frecuencia de resonancia, “sin” compensación ~̂δ. Inyección de potencia por el sistema
de la Fig. 6-3 para una falla SAG tipo C en la tensión de la red. (a) ~vgabc. (b)

~igabc.
(c) P , Q. Escala vertical: 50V/div, 5A/div, 500W/div, 500VA/div. Escala horizontal:
20ms/div.

que en condición de falla la ley de control (6-30) no pueda cancelar de manera

exacta el ripple en la potencia activa suministrada a la red [88].

Escalón de frecuencia

La Fig. 6-20 muestra las mismas formas de onda de la Fig. 6-17, pero en

este caso no se produce una falla en la red. Aqúı, se realiza una experiencia

diferente, con el fin de evaluar la respuesta del Estimador de frecuencia [ver

Fig. 6-6(b)], propuesto en la Sección 6.5.4. Mientras la corriente inyectada a
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Figura 6-20.: Resultados experimentales. Escalón de 1Hz aplicado a la estimación
de la frecuencia. Comparación entre “Obs” y el DSOGI-FLL. (a) ~vgabc. (b)

~igabc. (c)

~̂vp. (d) ~̂vn. (e) f̂g = ω̂g/2π. Escala vertical: 50V/div, 2A/div, 500mHz/div. Escala
horizontal: 10ms/div.

la red [Fig. 6-20a] es regulada a un valor de referencia ~igref = 0, la Fig. 6-20e

muestra el instante en que se genera intencionalmente una variación escalón

de 1Hz en el valor de la frecuencia estimada f̂g = ω̂g/2π con el mecanismo de

estimación propuesto aqúı (“Obs”). Con propósitos de comparación, la misma

variación fue aplicada a la estimación de la frecuencia obtenida con el DSOGI-

FLL. Se confirma que la estimación f̂g obtenida con “Obs” presenta un tiempo

de establecimiento similar al obtenido con el DSOGI-FLL, y la f̂g obtenida

con “Obs” se muestra menos afectada por la distorsión armónica. Nótese que

el escalón aplicado en f̂g produce un efecto apenas perceptible en la corriente

144



PSfrag replacements

(a)

(b)

(c)

(d)

(e)

Obs

Obs

Obs

DSOGI-FLL
SAG tipo C

~vgabc

~igabc

~̂vp

~̂vn

f̂g = ω̂g/2πf̄g = 50Hz

THD ≈ 2.2%

E = 0 → E = 1

Figura 6-21.: Resultados experimentales para el caso de un fltro LCL con baja
frecuencia de resonancia. Arranque del sistema de control de la Fig. 6-3. (a) ~vgabc.

(b) ~igabc. (c) ~̂vp. (d) ~̂vn. (e) f̂g= ω̂g/2π. Escala vertical: 50V/div, 2A/div, 2Hz/div.
Escala horizontal: 10ms/div.

inyectada a la red, y que no se aprecia ningún efecto en las estimaciones de

las secuencias ~̂vp [ver Fig. 6-20(c)] y ~̂vn [ver Fig. 6-20(d)], lo cual confirma la

capacidad de rechazo a la perturbación del Observador y el sistema de control

propuestos.

Arranque del sistema

La Fig. 6-21 muestra las mismas formas de onda de la Fig. 6-17, en el instan-

te de arranque del sistema de control de la Fig. 6-3. En esta ocasión se omitió

la comparación con el DSOGI-FLL, ya que no aportaba información relevante.
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La estrategia utilizada para implementar el arranque del sistema fue explicada

en la Sección 6-7. Para el caso de baja frecuencia de resonancia, en la Tabla

6-3 se encuentran los autovalores λauxi
(i = 1, .., 4) utilizados para implementar

el Observador auxiliar LC [ver Fig. 6-7], y las componentes del vector de ga-

nancias L4LC
, necesarias para obtener dichos autovalores. La captura mostrada

en la Fig. 6-20 corresponde al momento en que la señal lógica “E” conmuta

de E = 0 a E = 1, habilitando el VSI e iniciando el control del sistema con

una referencia de corriente ~igref = 0. En el momento previo a la habilitación

del VSI, cuando E = 0, el sistema está en lazo abierto y la corriente ~igabc que

se observa en la Fig. 6-21 (b), suministra la enerǵıa reactiva del circuito serie

LC conectado a la red. En este momento, las estimaciones de las secuencias ~̂vp

[ver Fig. 6-21 (c)] y ~̂vn [ver Fig. 6-21(d)], son obtenidas con el Observador

auxiliar LC, mientras que la estimación de la frecuencia de la red f̂g = ω̂g/2π

[ver Fig. 6-21(e)] es obtenida con el Estimador de frecuencia de la Fig. 6-6(b),

operando en lazo abierto. Además, como se explica en la Sección 6-7, en este

momento el regulador PR se encuentra controlando un modelo del filtro LCL.

Una vez que se habilita el VSI, cuando E = 1, puede observarse un inicio suave

del sistema de control, el cual regula rápidamente la corriente ~igabc al valor de

referencia ~igref = 0. Nótese que en el arranque no se observa ningún efecto en

la estimación de las secuencias ~̂vp y ~̂vn, y sólo se observa una leve variación

transitoria en la estimación de la frecuencia f̂g. Nótese además que al momento

de conectar el VSI, tampoco se observa ningún sobrepico de corriente, que pu-

diera ocasionar la activación de las protecciones de sobrecorriente del inversor.

Tabla 6-3.: Parámetros del Observador auxiliar LC utilizado en el arranque del
sistema de control de la Fig. 6-3, para el caso de baja frecuencia de resonancia.

Śımbolo Valor Śımbolo Valor

λaux1,2
e(−1/

√
2±j1/

√
2)ωgN

Ts λaux3,4
e(−25±j25)ωgN

Ts

l1LC
1.227 l2LC

0.729

l3LC
−0.923−j8.684 l4LC

−0.923−j8.684
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La Fig. 6-21 demuestra experimentalmente la efectividad de la estrategia de

arranque propuesta en la Sección 6-7.

6.10. Conclusiones

En este caṕıtulo se propuso el uso de un observador para implementar la

sincronización y el control de un VSI conectado a la red a través de un filtro

LCL, sin requerir la medición de la tensión de la red, y utilizando únicamente la

medición de la corriente inyectada a la red. En base a una realimentación com-

pleta de los estados estimados del filtro LCL (obtenidos con el observador), se

implementó una estrategia de control equivalente a la propuesta en el Caṕıtulo

5 [53], apta para filtros LCL con baja frecuencia de resonancia. Por otro lado,

la estimación de las secuencias de la red fue empleada para implementar una

estrategia de inyección de potencia, apta para una red en condición de falla.

Se demostró que con un diseño adecuado, el observador propuesto es capaz de

proveer estimaciones de las componentes fundamentales de secuencia positiva

y negativa de la tensión de la red, con una calidad comparable e incluso mejor

que la obtenida con un clásico DSOGI-FLL (el cual requiere la medición de la

tensión de la red). Además, el buen desempeño de la estrategia de control y sin-

cronización propuesta en este caṕıtulo, se demuestra mediante la comparación

con una estrategia similar propuesta recientemente en la literatura [100, 104].

Se presentaron tanto resultados de simulación como experimentales, que de-

muestran la validez y efectividad de la propuesta. Se propuso e implementó un

método de arranque, que permite evitar cualquier sobrecorriente al momento

de realizar la conexión entre el inversor y la red.

147





7

C
a
ṕ
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Conclusiones y trabajos futuros

7.1. Contenido de la tesis y resultados

obtenidos

El trabajo realizado en el transcurso de esta tesis, estuvo centrado en el

desarrollo de técnicas de control para filtros LCL utilizados en sistemas de ge-

neración distribuida. En particular, todas las propuestas presentadas en esta

tesis están enfocadas al desarrollo de controladores que requieran un número

mı́nimo de variables medidas del sistema, y que sean aptos para el control de

filtros LCL de baja frecuencia de resonancia.

Si bien los filtros LCL son ampliamente utilizados para filtrar la corriente

inyectada a la red en sistemas de CC-CA, estos no suelen utilizarse en etapas

CC-CC. En este contexto, el Caṕıtulo 2 presentó una estrategia de control para

un convertidor CC-CC de tipo Boost con filtro LCL, que permite posicionar

todos los polos del sistema lazo cerrado, en base a la modificación de un contro-

lador PI clásico. Alĺı se demostró la ventaja que presenta el uso de un LCL en

comparación con el uso de un clásico filtro L. En efecto, la estrategia de control

propuesta para el caso del filtro LCL requiere un único sensor de corriente, al

igual que el control del mismo convertidor, cuando se utiliza un filtro L. No

obstante, para un valor equivalente de inductancia, el filtro LCL provee una

notable ventaja en cuanto a la reducción del ripple de alta frecuencia presente
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en la corriente controlada. Se presentaron resultados experimentales y de simu-

lación, que demuestran la validez y efectividad de la propuesta. Los resultados

del Caṕıtulo 2 fueron publicados en un trabajo de conferencia [107], y un tra-

bajo en una revista cient́ıfica [105].

En el Caṕıtulo 3 se presento la descripción y modelado del sistema confor-

mado por un VSI trifásico, conectado a la red de distribución a través de un

filtro LCL. Se realizó además una introducción al controlador PR, y se descri-

bió la problemática que plantea su utilización para el control de un VSI con

filtro LCL. En relación directa con la estrategia de control propuesta en el

Caṕıtulo 2, en el Caṕıtulo 4 se propuso controlar un VSI trifásico con filtro

LCL, utilizando una estrategia que permite posicionar todos los los polos de

lazo cerrado del sistema. Dicha estrategia requiere únicamente la medición de

la corriente de salida del filtro LCL, independientemente de su frecuencia de

resonancia. El buen desempeño de la propuesta fue demostrado por simulación,

mediante la comparación con un esquema clásico de control que utiliza un PR

combinado con un lazo de amortiguamiento activo, el cual requiere la medición

y realimentación de la corriente de los capacitores del filtro LCL [52]. Si bien

la efectividad y validez de la propuesta quedó demostrada, su implementación

requiere la modificación de la estructura de un PR clásico, y no se dispone

de un criterio adecuado para la asignación de los polos de lazo cerrado, que

asegure un buen desempeño del sistema. Por estas razones, en base a las ideas

propuestas para la asignación de los polos del sistema, la estrategia propuesta

en el Caṕıtulo 4 evolucionó hacia la estrategia presentada en el Caṕıtulo 5. Los

resultados del Caṕıtulo 4 fueron publicados en un trabajo de conferencia [108].

A diferencia de la estrategia propuesta en el Caṕıtulo 4, en el Caṕıtulo 5 se

propone una estrategia de control para un VSI con filtro LCL que permite el

uso de un diseño óptimo del regulador PR clásico. Esta última estrategia cuenta

con un criterio de diseño adecuado, que consiste en modificar una planta confor-

mada por un filtro LCL de baja frecuencia de resonancia para que se comporte
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de modo similar a un filtro con una frecuencia de resonancia dentro de un rango

espećıfico. De esta manera, se puede implementar el control del sistema resul-

tante utilizando el diseño óptimo del regulador PR, y utilizando únicamente

la corriente inyectada a la red. La validez y efectividad de la propuesta, fue

demostrada tanto mediante resultados de simulación como experimentales. En

ambos casos, el desempeño de la estrategia propuesta fue evaluado mediante

la comparación con un método de control propuesto recientemente en la litera-

tura [67]. Se demostró aśı, que la propuesta presentada aqúı ofrece una mejor

respuesta dinámica del sistema, y un mejor rechazo a la perturbación. Los re-

sultados del Caṕıtulo 5 fueron publicados en un trabajo de conferencia [109], y

un trabajo en una revista cient́ıfica [53].

Como se mencionó previamente, la estrategia de control de corriente pro-

puesta en el Caṕıtulo 5 para un VSI con filtro LCL, permite utilizar un diseño

óptimo del del regulador PR, minimizando el número de sensores involucrados

en el proceso de control. En efecto, el lazo de control requiere únicamente la

medición de la corriente inyectada a la red, independientemente de cual sea la

frecuencia de resonancia del filtro. Sin embargo, la medición de la tensión de la

red sigue siendo requerida alĺı para obtener una referencia de corriente sincro-

nizada con la red. Para evitar la medición de la tensión de la red, en el Caṕıtulo

6 se propone implementar la estrategia de control propuesta en el Caṕıtulo 5

utilizando un observador. Esto se logra alĺı, implementando una realimentación

completa de los estados del filtro LCL, estimados por el observador. La cualidad

particular del observador propuesto, es que provee estimaciones de las compo-

nentes fundamentales de secuencia positiva y negativa de la tensión de la red.

Se demostró que, con una adecuada selección de los autovalores del observa-

dor, las mencionadas secuencias estimadas presentan una calidad comparable

a la que se obtiene con un DSOGI-FLL, el cual requiere la medición de la ten-

sión de la red. Las estimaciones de las secuencias de la red fueron utilizadas

para implementar la sincronización del sistema con la red, y para implemen-
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tar una estrategia de inyección de potencia a la red apta para ser utilizada en

condiciones de falla. Se presentaron tanto resultados de simulación como ex-

perimentales, que demuestran la validez y efectividad de la propuesta frente a

diferentes condiciones de falla de la red. Se propuso e implementó además, un

método de arranque del sistema. Dicho método demostró ser útil para evitar

que ocurran transitorios abruptos de corriente al realizar la conexión entre el

VSI y la red. En base a los resultados presentados en el Caṕıtulo 6 se publicó un

trabajo de conferencia [110], y se envió un trabajo a una revista cient́ıfica [106],

el cual se encuentra actualmente en proceso de revisión .

El trabajo realizado a lo largo de esta tesis, concluyó con el desarrollo de

una técnica óptima de control para un VSI conectado a la red a través de un

filtro LCL de baja frecuencia de resonancia. En efecto, la estrategia de control

propuesta en el Caṕıtulo 6, permite implementar tanto el control óptimo de la

corriente que el sistema inyecta a la red, aśı como una adecuada sincronización

del sistema con la red sin medir dicha tensión. Vale la pena remarcar que, todo

esto se realiza utilizando únicamente la medición de la corriente inyectada a la

red.

7.2. Trabajos pendientes y futuros en relación

con los resultados obtenidos

En los Caṕıtulos 5 y 6 en particular, se demostró que las estrategias de con-

trol propuestas son robustas frente a variaciones de la impedancia de la red. Sin

embargo, cuando la impedancia de la red (usualmente de naturaleza inductiva),

vaŕıa con respecto a la impedancia utilizada para modelar el filtro LCL, el error

de modelado puede ocasionar una deriva en la magnitud y la fase de la corriente

inyectada a la red, con respecto a la referencia de corriente deseada. Esto se

traduce en un error en la potencia que el sistema suministra a la red, respecto

de la potencia que desea suministrarse. Para solucionar esto, se requiere de un
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método que permita obtener en todo momento, una estimación del valor actual

de la impedancia de la red. Lo cual podŕıa ser utilizado para corregir el error

introducido por el desconocimiento exacto de dicha impedancia.

Actualmente, el autor de esta tesis se encuentra estudiando la posibilidad de

extender el observador propuesto en el Caṕıtulo 6, a fin de incluir un estado

más, que provea la estimación de la inductancia de la red. Esta inclusión no es

trivial, ya que la inductancia de la red afecta al sistema de manera no lineal,

de modo que la solución al problema requiere el estudio de técnicas necesarias

para el diseño e implementación de un observador no lineal.

Otro aspecto que podŕıa estudiarse, es la interacción entre varios inversores

controlados mediante las técnicas propuestas en los Caṕıtulos 5 y 6, cuando

todos operan en conjunto en una microred de CA. Es conocido que dicha in-

teracción puede resultar en la inestabilidad del sistema [143–145].
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Ecuación Diofántica: Solución

E
ste apéndice presenta una solución matemática para resolver una ecua-

ción Diofántica polinomial [111] de la forma A(z)L(z) + B(z)P (z) =

Q(z). La resolución de esta ecuación es requerida para hallar los polinómios de

los controladores propuestos en los Caṕıtulos 4 y 5.

Definición:

Sean A(z) = anz
n+an−1z

n−1+ · · ·+a0 y Q(z) = qmz
m+ qm−1z

m−1+ · · ·+ q0

dos polinomios en z, de grados n y m respectivamente, con m ≥ n ≥ 1. Sea

B(z) = bkz
k + bk−1z

k−1 + · · ·+ b0 un polinomio de grado k ≤ (m− n + 1).

Proposición:

Si A(z) y B(z) son coprimos, entonces existen polinomios únicos L(z) =

lm−nz
m−n + · · ·+ l0 y P (z) = pn−1z

n−1 + · · ·+ p0 cuyos grados son (m− n) y

(n− 1) respectivamente, los cuales verifican la ecuación Diofántica:

A(z)L(z) +B(z)P (z) = Q(z) (A-1)

Demostración: Igualando los coeficientes a ambos lados de (A-1), resulta:
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, (A-2)

donde M ∈ ℜ(m+1)×(m+1), Θ ∈ ℜ(m+1)×1, y Θ∗ ∈ ℜ(m+1)×1. Si A(z) y B(z)

son coprimos, se tiene que det(M) 6= 0. Esto se puede demostrar mediante

un procedimiento similar al realizado en [111]. Por lo tanto, la matriz M es

inversible, y a partir de (A-2), dado un polinomio Q(z) de grado m, se pueden

determinar los coeficientes únicos de los polinomios L(z) y P (z) que satisfacen

la ecuación Diofántica (A-1), resolviendo la siguiente ecuación matricial:

Θ = M−1Θ∗. (A-3)
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VSI utilizado para la obtención

de resultados experimentales

E
n este apéndice se presenta a modo informativo, una descripción del

prototipo de VSI trifásico con filtro LCL de salida, utilizado para la

obtención de los resultados experimentales de los Caṕıtulos 5 y 6. La Sección

B.1 provee una descripción del funcionamiento e interacción de las partes fun-

damentales del prototipo. Por otro lado, la Sección B.2 describe los circuitos

experimentales utilizados para generar, en la tensión trifásica aplicada al siste-

ma, fallas SAG de tipo C y SAG de tipo A [88]. Vale la pena mencionar que este

prototipo fue construido por el autor de esta tesis, en el marco de su proyecto

final de carrera de grado, titulado “Sistema Fotovoltaico Apto para Inyección

de Enerǵıa a la Red Trifásica”.

B.1. Descripción del prototipo

En la Fig. B-1 se ilustra un diagrama de bloques donde se indican las par-

tes fundamentales que componen el prototipo de VSI trifásico utilizado. Las

Figuras B-2, B-3, B-4, y B-5 (distribuidas a lo largo de este apéndice), co-

rresponden a cuatro fotograf́ıas del prototipo de VSI trifásico. A continuación

se describe brevemente cada una de las partes del prototipo, en concordancia

con la numeración indicada en las figuras:
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Figura B-1.: Diagrama de bloques del prototipo de VSI con filtro LCL.

1 Inversor de tensión trifásico (VSI): mediante la modulación PWM

de una fuente de tensión continua Vbus, genera la tensión ~viabc aplicada al filtro

LCL. El VSI está construido utilizando dispositivos IGBT IRG4PH50UD [134],

los cuales conmutan a una frecuencia fpwm con un tiempo muerto de encendi-

do tD. Las señales de disparo de los dispositivos IGBT son proporcionadas por

“drivers” optoacoplados HCPL-316J [146], los cuales son comandados mediante

señales digitales enviadas por el DSP a través de la placa de interfaz (ver Fig.

B-1). El VSI cuenta con una señal lógica de activación “E”, tal que cuando

E = 0 el inversor se encuentra deshabilitado, estado en el cual todas sus llaves

se encuentran abiertas y no pueden ser comandadas por el DSP. Por otro lado,

cuando E = 1 el inversor se encuentra habilitado, estado en el cual sus llaves

pueden ser comandadas por el DSP. Los dispositivos IGBT del inversor se mon-

tan sobre un disipador de calor que cuenta con un ventilador de refrigeración

(ver Fig. B-3).

2 Inductores: estos son los componentes del filtro LCL indicados en la Fig.

B-1 como Li y Lg. Estos inductores (6 en total), están construidos utilizando

núcleos de ferrite E65/32/27 [147], y montados en una estructura que permite

su fácil conexión y desconexión a través de borneras.
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Figura B-2.: Fotograf́ıa del prototipo de VSI con filtro LCL.

3 Placa de capacitores: contiene los tres capacitores que conforman el fil-

tro LCL trifásico conectado a la salida del inversor. Estos capacitores están

ensamblados en una placa separada de los inductores del filtro, que permi-

te conectarlos y desconectarlos fácilmente, y también permite reemplazar sus

componentes de acuerdo al valor de capacidad requerido. Además cuenta con

la posibilidad de adicionar resistores en serie con los capacitores, si se desea

implementar un amortiguamiento pasivo del filtro LCL.

4 Placa de relés trifásicos: consta de dos grupos de relés trifásicos coman-

dados por las señales lógicas “R1” y “R2” respectivamente (ver Fig. B-1), los

cuales se encargan de conectar y desconectar el sistema a la tensión trifásica

~vgabc . Los relés comandados por la señal “R1” deben cerrarse inicialmente, a fin

de realizar la conexión entre la salida del filtro LCL y la red eléctrica a través de

un grupo de resistores trifásicos, encargados de amortiguar la corriente transi-

toria producida en esta conexión. Luego de un tiempo estimado suficiente para

que se extinga el transitorio, los relés comandados por la señal “R2” cortocircui-
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Figura B-3.: Fotograf́ıa del prototipo de VSI con filtro LCL.

tan los resistores, dejando la salida del filtro LCL conectada directamente a la

tensión ~vgabc . Esta placa cuenta además con fusibles y varistores para proteger

al equipo en casos de sobrecorriente o sobretensión.

5 Llave térmica trifásica: provee un control manual para la conexión y

desconexión del equipo del lado de la red (o carga) de tensión ~vgabc . Esta llave

provee además una protección extra de desconexión rápida en caso de cortocir-

cuito.

6 Placa de relé del bus de CC: consta de un relé comandado por las

señal lógica “R3” enviada por el DSP a través de la placa de interfaz (ver

Fig. B-1). Este relé permite conectar y desconectar el inversor de la fuente

de alimentación continua Vbus. Esta placa también cuenta con un fusible y un

varistor para proteger al equipo en caso de sobrecorriente o sobretensión.
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Figura B-4.: Fotograf́ıa del prototipo de VSI con filtro LCL.

7 Llave térmica del bus de CC: permite conectar y desconectar manual-

mente el inversor de la fuente de alimentación continua Vbus. Además, provee

una rápida desconexión del equipo en caso de cortocircuito.

8 Placa de fuentes auxiliares: Esta placa genera todas las tensiones de

CC necesarias para alimentar los integrados y demás componentes del equipo

que lo requieran. A partir de una tensión de alimentación de CA monofásica, de

220Vrms, esta placa provee tensiones de CC aisladas de 5V , 12V y −9V/+15V

(requerida para alimentar los “drivers” del inversor).

9 Llave térmica monofásica: permite conectar y desconectar manualmente

la tensión de CA monofásica de 220Vrms, la cual alimenta la placa de fuentes

auxiliares. Provee además la desconexión rápida de dicha placa en caso de

cortocircuito.

10 Placa de mediciones: se encarga de obtener las mediciones que permiten

conocer el estado actual del sistema, y que son necesarias para implementar

el control del mismo. Esta placa esta conformada por diversos transductores,

161



PSfrag replacements 10

4

3

13

1

6

7

9

5

8 11 122

Figura B-5.: Fotograf́ıa del prototipo de VSI con filtro LCL.

los cuales reciben niveles (elevados) de tensión o corriente que se miden direc-

tamente sobre el VSI trifásico, y los convierten en señales de voltage de bajo

nivel, dentro del rango admisible por la placa de interfaz con el DSP. Como se

muestra en la Fig. B-1, esta placa consta básicamente de cinco sensores que

miden los siguientes parámetros:

Tensión de ĺınea a ĺınea vab.

Tensión de ĺınea a ĺınea vcb.

Corriente de ĺınea ia.

Corriente de ĺınea ib.

Tensión del bus de CC Vbus.

Nótese que solo se miden dos tensiones de ĺınea a ĺınea y dos corrientes de ĺınea,

pues debido a que el sistema trifásico es de tres hilos (sin cable de neutro), la

tensión de ĺınea a ĺınea que completa la terna trifásica puede obtenerse como

vcb = −(vab + vcb). Del mismo modo, corriente de ĺınea que completa la terna

puede obtenerse como ic = −(ia + ib).
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11 Procesador digital de señales (DSP): este dispositivo genera las señales

de control de las llaves del VSI, aśı como la señal de habilitación “E” y las

señales lógicas que comandan los relés “R1, R2 y R3” (ver Fig. B-1). Env́ıa

además, la información del estado actual del sistema que será mostrada por el

visor de datos. En base al procesamiento en tiempo real de las mediciones del

estado actual del sistema (obtenidas por la placa de mediciones), el DSP realiza

el control del VSI en lazo cerrado, implementando algoritmos programados y

cargados por el usuario a través de una computadora. El DSP utilizado en el

prototipo de VSI implementado en la práctica, es un TMS320F2812 de Texas

Instruments de 32 bits y punto fijo.

12 Placa de interfaz con el DSP: como su nombre lo indica, esta placa es

la interconexión entre el DSP y las restantes partes del sistema. Aqúı llegan

y salen todas las señales involucradas en el funcionamiento del equipo. Bási-

camente, cuenta con una serie de amplificadores seguidores de tensión, que le

dan potencia de salida a las señales que vienen del DSP y van hacia el resto

del sistema y viceversa.

13 Visor de datos: consta de una pequeña Pantalla de Cristal Ĺıquido (Li-

quid Crystal Display)(LCD) que permite visualizar datos relevantes del estado

del equipo, en base a la información enviada por el DSP a través de la placa

de interfaz.

B.2. Generación de fallas en la tensión de red

Para la obtención de los resultados experimentales de los Caṕıtulos 5 y 6, el

prototipo de VSI trifásico con filtro LCL de la Fig. B-1 se conectó a una red

trifásica de tensión de fase nominal Vgφ = 70.7Vrms. A fin de adaptar el nivel

de tensión de la red eléctrica argentina, al nivel requerido para la obtención de

los resultados experimentales, se utilizó el esquema de conexión que se ilustra

en la Fig. B-6(a). Un transformador trifásico (3φT ) en configuración Y/∆ de
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Figura B-6.: Adaptación del nivel de tensión de red y generación de fallas. (a) Falla
SAG tipo C. (b) Falla SAG tipo A.

relación de transformación 1Y : 1.46∆ de ĺınea a ĺınea, con inductancia de

magnetización de 0.5H de linea a neutro (lado Y ), se conecta a la ĺınea de

transmisión trifásica (R-S-T-N) de 380Vrms, a través de un auto-transformador

TF1 que permite la regulación manual de la tensión ~vabc. A continuación, se

describen los mecanismos utilizados en la práctica para generar una falla SAG

de tipo C y una falla SAG de tipo A [ver Caṕıtulo 6, Sección 6.9].

B.2.1. Falla SAG de tipo C

Una falla SAG de tipo C (conocida como falla de fase a fase), involucra el

desfasaje y cáıda de tensión en dos de las fases de un vector de tensión trifási-

co, mientras que la tercer fase permanece inalterada [88]. Para generar una

falla SAG de tipo C en la tensión ~vabc, se utilizó la configuración experimen-

tal mostrada en la Fig. B-6(a). La llave electrónica w1 de dos posiciones, es

comandada por la señal lógica “F”. En condición normal de operación (con

F = 0), w1 cierra el camino de la fase “S”, con lo que se tiene una tensión ~vabc

balanceada. Cuando se genera la falla (con F = 1), la llave w1 conmuta de la
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fase “S” al punto neutro “N” de la linea de transmisión. La conexión a tierra

de una de las fases del lado “∆” del transformador, se propaga al lado Y como

una falla SAG de tipo C [88].

B.2.2. Falla SAG de tipo A

Una falla SAG de tipo A (conocida como falla simétrica), involucra una cáıda

de tensión (y/o desfasaje) de idéntica proporción en las tres fases de un vector

de tensión trifásico [88]. Para generar una falla SAG de tipo A en la tensión

~vabc, se utilizó la configuración experimental mostrada en la Fig. B-6(b). Puede

verse que se adicionó [con respecto al circuito de la Fig. B-6(a)], un segundo

auto-transformador TF2, y en este caso se utilizan tres llaves de dos posiciones

(w1, w2 y w3). En condición normal de operación (con F = 0), se le aplica al

lado ∆ del transformador 3φT , una tensión trifásica balanceada con el nivel de

salida impuesto por el auto-transformador TF1. Mientras que, cuando se genera

la falla (con F = 1), se le aplica una tensión trifásica balanceada con el nivel

de salida impuesto por el auto-transformador TF2. De este modo, ajustando

la tensión de salida de TF2 a un nivel inferior al de TF1, puede generarse una

cáıda simétrica arbitraria en la tensión ~vabc.
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