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Resumen

En esta tesis, se estudia una estrategia de control para un convertidor DC-AC
trifasico de potencia con filtro LC de dos etapas a la salida, que alimenta una
carga desconocida de tipo fuente de corriente. El principal objetivo del controla-
dor es el de mejorar la respuesta del sistema ante cambios abruptos en la carga,
manteniendo siempre un voltaje de salida cercano al de referencia dada por el
disenador. Se realiza el diseno del filtro LC de dos etapas, con el fin de mini-
mizar el tamano de sus componentes y de que sus dos frecuencias de resonancia
resulten alejadas de la frecuencia fundamental de la corriente de carga, asi como
de la frecuencia de PWM utilizada. El controlador propuesto hace uso de una
combinacion del tipo feedback /feedforward junto con un controlador resonante
sintonizado a la frecuencia de la carga. La estrategia se basa en el uso de una
serie de tensiones y corrientes de referencias, las cuales son utilizadas para hacer
un correcto seguimiento de los estados del filtro. Ademas, se disena un observador
de estados con el fin de estimar cuatro de los seis estados del sistema, para asi
reducir el nimero de sensores necesarios para la implementacion del controlador

y reducir también el esfuerzo sobre la acciéon de control.

Abstract

This thesis studies a control strategy for a system composed of a three-phase
DC-AC power converter and an output two-stage LC filter, that feeds an unknown
load current source. The main purpose of the control strategy, is to improve the
performance of the system under sudden changes in the load, while the output
voltage follows a reference given by the designer. The two stages LC filter is
designed in order to minimize the size of the components under the condition
that the two resonance frequencies of the filter result located away from the
load fundamental frequency and from the one used by the PWM. The proposed
controller is based on the combination of a feedback/feedforward strategy with
a resonant controller tuned at the load frequency, this strategy uses a series of
voltage and current references to assure the correct tracking of the filter states.
Also, a state observer is used to estimate four of the six system states, that allows
a reduction on the number of sensors required to implement the control strategy

and diminishing the effort on the control signal.
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Introduccion

1.1. Problematica actual

N las tltimas décadas, la demanda de energia eléctrica a nivel mundial ha
E tenido un incremento considerable. Este requerimiento energético ha sido
suplido casi en su totalidad por generadores basados en combustibles fosiles, los
cuales no s6lo son limitados, sino que su uso desmedido ha agravado problemas
ambientales como el calentamiento global. Para solucionar los problemas asocia-
dos a esto, el uso y desarrollo de energias de fuentes renovables esté siendo uno

de los principales intereses de la mayor parte de naciones [1].

Las tecnologias asociadas a las energias renovables estan siendo vistas como
una de las més importantes soluciones al mejoramiento del uso de estas energias,
por lo que para las proximas décadas éstas van a ser ampliamente investigadas
y desarrolladas [2]. En la actualidad, entre las energias renovables que cada vez
penetran mas en las matrices energéticas de los diferentes paises, se encuentran
las llamadas energias renovables no convencionales, debido a que otras fuentes
renovables han sido utilizadas ampliamente en las tltimas décadas, como la hi-
droeléctrica. En la actualidad, entre las energias renovables no convencionales
que cada vez penetran mas en las matrices energéticas de los diferentes paises, se

destacan la energia edlica y la energia solar fotovoltaica [3].



Capitulo 1. Introduccion

Los criterios para el diseno de los sistemas que generan, transmiten, distri-
buyen y utilizan energia eléctrica estan cambiando, con el proposito de hacerlos
més eficientes y confiables. Entre otros hechos, ésto es motivado por el objetivo de
viajar hacia una economia que sea menos dependiente de los combustibles fosiles
y para que, en parte, la generacion de energia vea un significativo incremento
en las matrices energéticas de generacion basadas en energias renovables no con-
vencionales. En este escenario, la optimizacion en la transmision y la generacion
hacen necesaria la conversion de la forma de onda de los generadores de voltaje,
debiéndose cambiar la misma entre alterna y continua y viceversa, varias veces en
distintos puntos de la red eléctrica. Se prevé que en un futuro cercano, la genera-
cién se ajustara més al requerimiento del usuario y el flujo de energia viajara en
la red en dos sentidos, haciendo que algunas veces no pueda distinguirse, clara-
mente, entre generador y consumidor, cosa que si ocurre hoy en dia. Este nuevo

concepto de diseno de red eléctrica, suele denominarse “red eléctrica inteligente”
[4]-

Por estos motivos, los convertidores de tension y corriente son y seréan utili-
zados en un amplio nimero de aplicaciones de baja, media y alta potencia que
incluyen aplicaciones industriales y residenciales, transporte de energia y sistemas

de generacion distribuida basados en energias renovables no convencionales [5].

En la figura 1.1, se muestra un esquemaético general de un sistema de genera-
cion distribuida, donde se genera energia eléctrica a partir de fuentes de energia
renovables, la cual puede ser aprovechada en diferentes puntos de la red eléctrica,
sin importar si estos se encuentran aislados o no [6]. Un sistema como el de la
figura 1.1, puede estar compuesto por una o més fuentes de energia renovable
funcionando de manera conjunta. La energia generada por estos sistemas puede
ser inyectada a la red en puntos cercanos al usuario final, evitindose el uso de

grandes lineas de transmision, reduciendo asi las pérdidas asociadas a esto [7].

Segiin se observa en la figura 1.1, una topologia general de conversion de ener-
gia proveniente de fuentes no convencionales, consta de una serie de convertidores,
entre ellos rectificadores (AC-DC), inversores (DC-AC) y convertidores DC-DC,
que entregaran la corriente o tension deseada a la salida de éstos. Los rectifica-
dores, son ampliamente utilizados en sistemas de generaciéon edlica en donde la

frecuencia de la tension o corriente generalmente seré variable (esto si no se in-



1.1. Problemdtica actual
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Figura 1.1: Esquematica general de un sistema de generacion distribuida.

(F)—

cluyen convertidores mecénicos [8]), en el cual la tension es convertida a continua
con un nivel de tension controlado y después la misma es inyectada ya sea a un
convertidor DC-DC para subir su nivel de tensién o directamente a un inversor,
el cual se encargara de convertir la tensiéon en continua a una en alterna contro-
lada a la frecuencia de la red (50 6 60 Hz para sistemas tipicos de potencia). La
salida del inversor, podré ser conectada entonces a una red de distribuciéon para

alimentar las cargas correspondientes a través de un filtro adecuado.

Los inversores también pueden ser vistos como sistemas de alimentacion ininte-
rrumpida (UPS!) los cuales son utilizados ampliamente para proteger y garantizar
el funcionamiento de equipos ante la pérdida de tension en la red principal o va-
riaciones abruptas de la misma. En general una UPS consiste de un inversor de
tension (DC-AC) y un filtro LC [9] a partir del cual se mantiene una tension
constante para asi alimentar la carga. Segin el uso que se le de a las UPS, asi
variard la potencia de estas, que pueden ir desde los 300 VA para equipos resi-
denciales hasta sistemas de varios megawatts para grandes centros de computo y

procesamiento de datos, consistentes muchas veces de varios inversores en paralelo

[9]-

Un inversor de tension (VSI?) entrega a la salida una tensiéon con un gran
contenido armoénico de alta frecuencia relacionado a la modulacion por ancho de
pulso (PWM?) utilizada para conmutar los dispositivos semiconductores. Debido
a esto es necesario incluir un filtro entre la salida del inversor y la carga, en el cual,
como es el caso de las UPS, la topologia mas sencilla consistira de un capacitor

en paralelo. Sin embargo, para poder cumplir con los estandares de calidad de

LUPS: Uninterruptible Power Supply
2Voltage Source Inverter
3 Pulse Width Modulation
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energia [10, 11], es necesario incluir mas etapas de filtrado para asi eliminar los
armoénicos de alta frecuencia introducidos por la conmutacion. Si se desea utilizar
solo un capacitor, este debe ser lo suficientemente grande para eliminar éstos
armoénicos, o usar frecuencias de conmutacion suficientemente altas, por lo que
el incluir varias etapas de filtrado reduce considerablemente el tamano de los
componentes, y de manera directa el tamano del inversor, algo que se debe de

tener en cuenta, en especial, al disenar convertidores de potencia.

Con el fin de mantener una tensiéon adecuada a la salida del convertidor, es
necesario controlar de manera correcta el mismo. Las topologias mas estudia-
das se componen de un inversor con un filtro LC [12-17], en el que se controla
la tension en el capacitor. El incremento de etapas de filtrado, a pesar de sus
ventajas, presenta una dificultad a la hora de controlar, debido a que entre mas
componentes se anadan al sistema se incrementa de igual manera la dinamica
del mismo. Ademas, en el caso de anadir méas de una etapa LC, se introducen el
mismo ntmero de frecuencias de resonancia asociadas a estas [18], en donde si se
toma en cuenta la frecuencia de conmutacion, es deseable que la o las frecuencias
de resonancia del filtro estén lo suficientemente alejadas de ésta para evitar la

amplificacion de corrientes armoénicas que puedan causar danos a los dispositivos.

El objetivo principal al disenar una estrategia de control para un inversor con
filtro C o LC esta en poder tener una tension a la salida del inversor que contenga
bajo contenido armoénico, una muy buena regulaciéon de voltaje y que tenga una
buena respuesta ante variaciones o desbalance en la carga [19]. Diferentes estra-
tegias de control para inversores y convertidores en general han sido propuestas
en las ultimas décadas (ver [20-22| y sus referencias), pero en términos generales,
éstas involucran la medicion de la salida de voltaje y alguna de las corrientes
del filtro, ya sea en el inductor o capacitor, también es comtun que se incluya la
medicion de la carga, para compensar los efectos que pueda introducir ésta al

sistema [23].

Como se detallo anteriormente, la gran mayoria de topologias, utilizan filtros
C o LC. En comparativa, el uso de dos etapas ha sido estudiado en algunos casos
aislados, especialmente en el uso de convertidores DC-DC, en donde se combinan
filtros LC en serie con una etapa LC en paralelo |24, 25| o para cargadores de

baterias con dos etapas LC en paralelo [18, 26]. Sin embargo, en todos estos casos
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se miden todas las variables del filtro para su correcto control, se hace especial
énfasis a la respuesta en frecuencia del filtro, en dos de ellos se hace uso de
componentes relativamente grandes y en el ultimo se utilizan componentes mas

pequenos pero con una frecuencia de conmutaciéon mayor.

1.2. Objetivos de esta tesis

Segin lo planteado anteriormente, esta tesis desarrolla una estrategia de con-
trol para un filtro LCLC que alimenta una carga de corriente alterna desconocida,
con el objetivo de que la tension de salida siga de manera correcta a una referencia
dada por el disenador, en el que incluso ante variaciones en la carga el controlador
responda de manera adecuada ante estas perturbaciones y las pueda rechazar ra-
pidamente sin desestabilizar el sistema. Ademés se busca minimizar los tamanos
de los componentes del filtro basado en las frecuencias de resonancia del mismo,
con el fin de alejar lo méximo posible a éstas de la frecuencia de la carga y la
de PWM. También se busca diseniar el controlador para disminuir la cantidad
de sensores a utilizar, sin que se deteriore considerablemente el desempeno que
se obtendria para el sistema con un alto nimero de sensores, ademas, segin se
detalla en [27] y [28], cuando la carga es modelada como una fuente de corriente,
tanto esta como su derivada puede ser estimadas utilizando un observador de or-
den reducido, lo cual, si se extiende el modelo del observador a los demés estados
del filtro es posible encontrar que se pueden estimar otras variables del sistema

(tensiones y corrientes).
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1.2.1. Contribuciones de la tesis

Trabajos originales en congresos cientificos |29, 30]

e David Porras Fernandez, Sebastian Gomez Jorge, Claudio Busada y Jor-
ge Solsona, “Estrategia de control para un convertidor cc-ca reductor con
filtro de salida LCLC que alimenta una carga tipo fuente de corriente des-
conocida”’; XVII Reunién de Trabajo en Procesamiento de la Informacion y
Control - Mar del Plata, Argentina, 2017. ISBN: 978-987-544-754-7.

™ En este trabajo se presenté una estrategia de control para un filtro
LCLC monofésico, en el cual se estimaban la corriente de carga (la
cual se supuso constante para este caso) y su derivada a partir de la
medicién de dos de los estados del filtro. Este trabajo contiene de ma-
nera parcial los resultados expuestos en el capitulo 4, especificamente

las secciones 4.2 y 4.4

e David Porras Fernédndez, Sebastian Gomez Jorge, Claudio Busada y Jorge
Solsona, “Control strategy for a three-phase DC-AC converter with an out-
put LCLC filter that feeds an unknown load current source”, 26° Congreso
Argentino de Control Automatico - Buenos Aires, Argentina, 2018. [ISBN:
978-987-46859-0-2.

" En este trabajo se presenté la estrategia de control para un inversor
trifasico. Esta se implementé mediante la definicién de una serie de re-
ferencias dadas. Se hizo uso de un observador de orden reducido para
estimar cuatro de los estados del sistema. Este trabajo contiene de ma-
nera parcial los resultados obtenidos en el capitulo 5, especificamente

los de la seccion 5.3 4
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1.2.2. Organizaciéon de la tesis

El presente capitulo, hace una pequena introducciéon al tema de estudio, brin-
dando las referencias bibliograficas respectivas al contexto actual en el cual se

desarrolla ésta tesis.

En el capitulo 2 se presenta el marco teédrico de los diferentes tipos de conver-
tidores y sus usos haciendo énfasis a los inversores, sus topologias basicas y se
explica una de las técnicas de modulacion més utilizadas en este tipo de conver-

tidores.

En el capitulo 3 se presenta el diseno del filtro LC de dos etapas basado en
las frecuencias de resonancia del mismo. Tomando como base el modelo a lazo
abierto de la funcién de transferencia del filtro, se busca minimizar el tamano
de los componentes a partir de una frecuencia de resonancia establecida por el
disenador, con el fin de alejar esta de la de conmutacion. Con el fin de garantizar
valores de componentes comerciales para una facil implementacion, se utiliza un
método en el cual es posible elegir dos de los cuatro componentes a partir de las
frecuencias de conmutacion deseadas y la eleccion de valores comerciales para los

otros dos componentes.

En el capitulo 4 se detalla la estrategia de control para el VSI con el filtro
disenado en el capitulo 3. La propuesta se basa en el uso de una controlador
feedback/feedforward* junto con un controlador resonante sintonizado a una fre-
cuencia de 50 Hz, en el cual se hace uso de una serie de referencias de tension
y corriente definidas por el disenador para el correcto seguimiento de la tension
de salida. Se utiliza un método de optimizacion para calcular los valores 6éptimos
de ganancia tanto del controlador proporcional como resonante a partir de un
modelo extendido de la planta que incluye al control resonante. Los resultados de

simulacion son presentados al final de este capitulo midiendo todas las variables
del filtro.

En el capitulo 5 se presenta el disefio de un observador de estados, utilizando

4El término feedforward se puede traducir como avanaccion, sin embargo no existe una
traduccion literal del mismo por lo que se decidié dejarlo en su forma original en el idioma
inglés.
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solamente una medicién de corriente y otra de tension, a partir del modelo exten-
dido del sistema se estimaran, con un observador de orden reducido, las demés
variables del filtro junto con la carga y su primera derivada. En éste se compa-
ran los resultados obtenidos con la mediciéon de todas las variables y las ventajas

sobre este.

Finalmente, en el capitulo 6, se presentan las conclusiones y los posibles tra-

bajos futuros a implementar basado en los resultados obtenidos.



Convertidores Conmutados

N convertidor conmutado es aquel dispositivo que se encarga de transformar
U una corriente o voltaje de entrada a una forma y tipo de onda especifica se-
gun la necesitada en la salida. En la figura 2.1 se muestra un diagrama en bloques
que representa de manera general un sistema completo con un convertidor, filtro,
carga y control respectivos. La entrada al convertidor (v;, i;) puede provenir de
una fuente de corriente continua, como una bateria, o una fuente de corriente
alterna, como la red eléctrica general. La salida del convertidor (vg, i) puede ser
de igual manera DC o AC, segun las necesidades de la carga [31]. Por lo tanto,
dependiendo de la transformacion realizada, los convertidores se pueden dividir

en cuatro categorias generales:
e Convertidores AC-DC (Rectificadores)
e Convertidores DC-DC
e Convertidores DC-AC (Inversores)
e Convertidores AC-AC

Los disenos actuales de convertidores utilizan dispositivos de estado sélido co-
mo tiristores, MOSFETs! o IGBTs?. Para sistemas de baja potencia (<100 V y

varias decenas de amperes), los MOSFET otorgan el mayor rendimiento debido a

I Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor
2 Insulated Gate Bipolar Transistor
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Figura 2.1: Diagrama de bloques general de un convertidor conmutado.

las altas frecuencias de conmutacion soportadas. Para media potencia (<1 kV V,
y corrientes menores a 100 A), son mayormente utilizados los IGBTs con conmu-
tacion por PWM?, y para altas potencias (>1kV y corrientes mayores a 100 A) los
tiristores tipo GTO* son preferidos debido a su capacidad de bloqueo de voltaje
inverso y su relativamente alta conmutacion de varios kilohertz de frecuencia [32].
Sin embargo se han realizado grandes avances en el desarrollo de IGBTs y estan
remplazando a los tiristores en aplicaciones de méas de 5 kV, utilizando varios
dispositivos empaquetados en un solo médulo y utilizando tecnologias basadas en
carburo de silicio (SiC) [33-38]

Debido a los requerimientos estipulados por varios estandares de calidad de
energia (ver [10, 39| y similares), se deben de anadir filtros a la salida de los
convertidores para eliminar los armoénicos de alta frecuencia introducidos por la
conmutacion, éstos pueden ser pasivos (inductacias, capacitores y resistencias),

activos (dispositivos semiconductores) o combinaciones de éstos [40, 41]

En este capitulo se dara una introduccion a los convertidores AC-DC, DC-DC
y AC-AC, y detallaran los convertidores DC-AC, que son el principal estudio de

esta tesis.

2.1. Convertidores AC-DC (Rectificadores)

Los convertidores AC-DC, también llamados rectificadores, son utilizados en

un gran rango de aplicaciones que van desde variadores de velocidad, UPS, lineas

3 Pulse Width Modulation
4 Gate Turn-Off Thyristor
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Figura 2.2: Esquematica general de un rectificador.

de transmision de alto voltaje en corriente continua, cargadores de baterias para
vehiculos eléctricos y fuentes para sistemas de telecomunicaciones, entre otros
[42]. El principal objetivo de un rectificador consiste en mantener una tension
o corriente de salida en continua constante para la carga, esto generalmente se
hace mediante la adiciéon de un inductor L o capacitor C' a la salida, del cual
su tension es realimentada al controlador [43]. Segun sea la fuente de entrada
al rectificador estos se pueden dividir como rectificadores de fuente de tension

(VSR?) o rectificadores de fuente de corriente (CSRY).

En la figura 2.2 se muestra un esquema generalizado de un rectificador, donde
vy es la tension de la red en alterna y Vpe es la tension de salida en continua.
Un filtro, en este caso un capacitor, es conectado en paralelo a la salida del
rectificador para eliminar el contenido armoénico de alta frecuencia en la tension

de salida causada por la conmutacion.

Los rectificadores se pueden catalogar segiin el tipo de dispositivo semicon-
ductor que utilicen, ya sea diodos, tiristores como SCRs” o GTOs, MOSFETs o
IGBTs. Los basados en diodos, a diferencia de los basados en tiristores, no per-
mite el flujo bidireccional de potencia. Actualmente, se presta atenciéon al control
de armoénicos a la entrada de los rectificadores, por lo que se utilizan técnicas de
correccion del factor de potencia (PFCs)® y rectificadores sincronicos. Los PFCs

utilizan transistores de potencia que trabajan con altas frecuencias de conmuta-

5 Voltage Source Rectifier
6 Current Source Rectifier
7 Silicon Controlled Rectifier
8 Power Factor Converters

11
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cion para mejorar la calidad de la corriente de salida y el factor de potencia. Este
tipo de rectificadores se pueden dividir en dos clases, regenerativos y no regene-
rativos. Los rectificadores sincréonicos utilizan MOSFETSs con los que se obtienen

mejoras en la eficiencia general del convertidor [43, 44].

Con el fin de deshacerse de los efectos causados por los rectificadores que uti-
lizan diodos y/o tiristores, se hace uso de algoritmos de control méas avanzados,
los cuales utilizan rectificadores basados en transistores tipo IGBT. Existen di-
ferentes tipos de conmutacion, siendo una de las més estudiadas y analizadas la
de tipo SPWM? [45-49], la cual utiliza una onda triangular para generar la sefial

PWM necesaria a partir de una senal sinusoidal de referencia.

Los rectificadores controlados por este tipo de técnica de modulacién consu-
men corriente segun la forma de onda de corriente de entrada, que generalmente
es sinusoidal. Ademaés, éstos permiten control sobre el factor de potencia, mini-

mizando asi los efectos sobre la tension y corriente de entrada [50].

Segiin sea el filtro de salida del convertidor, este entregaré corriente o voltaje
(filtro L o C). La tension de entrada del rectificador debe ser siempre mayor que
la de salida para permitir asf un control adecuado de la corriente de entrada 74. La
principal ventaja de estos es que permiten regulaciéon de voltaje con error cero, lo
que los hace adecuados para su funcionamiento con motores de corriente continua

e inversores de corriente.

En la figura 2.3, se muestra el disefio general para un rectificador monofasico
controlado basado en IGBTs [50] el cual produce una tension Vpe controlada a

la salida. El voltaje en la bobina L, esta dado por [46]:

di,

E = Ug<t) — d‘/o (21)
donde d puede tomar valores de -1, 0 6 1. Para d = 1, la tension en el inductor seré
negativa, por lo que la amplitud de la corriente de entrada i, tendera a bajar.
Para d = —1, la tension en la bobina sera positiva, por lo que la corriente de
entrada tendera a incrementar. Y si d = 0, la corriente de entrada incrementara

o decrecera segin el valor de la tensiéon de entrada v,.

9 Sinusoidal Pulse Width Modulation
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Figura 2.3: Rectificador monofasico basado en IGBTs.
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Figura 2.4: Rectificador trifasico basado en IGBTs.

La potencia entregada a la salida del rectificador, suponiendo llaves ideales,
esta dada por:
P, =wv,i,4 cos ¢ (2.2)

donde ¢ corresponde al angulo de la corriente con respecto al voltaje.

En la figura 2.4, se muestra el diseno general para un rectificador trifasico
controlado basado en IGBTs [32].

13
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2.2. Convertidores DC-DC

Los convertidores DC-DC, son mayormente utilizados en sistemas fotovoltai-
cos, donde la tension o corriente de entrada generalmente no controlada en una
salida regulada a un nivel deseado igualmente en continua. Existen diferentes
topologias de convertidores DC-DC, las cuales estdn generalmente ligadas a la
aplicacion final del convertidor, sin embargo los mas utilizados son los conmuta-
dos por PWM [51] ya que poseen un amplio rango de funcionamiento en potencia

y han sido estudiados a fondo en las tltimas décadas [43, 52-54].

Entre las topologias mas comunes se encuentran los reductores (Buck), los

elevadores (Boost) y la combinacién de estos como el convertidor Cuk [55, 56].

Topologias Convertidores DC-DC

Convertidor Buck (Reductor)

Un convertidor Buck, es aquel que genera una tension de salida V,, a un nivel
mas bajo que la tension de entrada V;. En la figura 2.5 se muestra el circuito
bésico de un convertidor Buck. Este consiste en una fuente DC (V;), una llave
controlada S, un diodo D y una etapa de filtrado LC'.

La relacion entre la tension de entrada-salida y el ciclo de trabajo d esta dada
por:
v
2 =d 2.3
v (2.3)

donde el ciclo de trabajo d se define como la relaciéon existente entre el tiempo

que se encuentra activa la senial y el periodo de la misma [57].

14
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Figura 2.5: Circuito convertidor Buck.

Estos convertidores pueden operar en dos modos respecto a la corriente en

0

el inductor L, modo de conduccién continua '°, cuando la corriente en la bobi-

na nunca es cero para cualquier periodo de tiempo, y en modo de conduccion

discontinua !

, en donde la corriente en el inductor es cero durante un periodo
del tiempo de conmutacion. La tension de salida del convertidor Buck varia de
manera lineal con respecto al ciclo de trabajo d, y debido a que este toma valores
entre cero y uno, el voltaje a la salida siempre sera menor o igual a la tension de

entrada.

Ademas de esta topologia, existen otras basadas en transformadores de alta
frecuencia que permiten aislamiento galvanico entre la entrada y salida (ver [51,

58] y referencias).

Convertidor Boost (Elevador)

Como su nombre lo indica, un convertidor Boost (Elevador), genera una ten-
sion de salida V, mayor a la de entrada V;, en la figura 2.6 se muestra el circuito

tipico de un convertidor Boost.

Cuando la llave S es encendida, la corriente en el inductor incrementa y el
diodo D no conduce. Cuando la llave es apagada, la energia en el inductor es
descargada a través del diodo y el capacitor, proporcionando tensiéon a la carga.
La ecuacion que representa la relacion entre la entrada y salida de tension esté

dada por:
Vo
- 2.4
- 2.9

10CCM: Continuous Conduction Mode
HDCM: Disontinuous Conduction Mode
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Figura 2.7: Circuito convertidor Buck-Boost.

Con lo que se puede inferir, que la tensién de salida seré siempre mayor a la de

entrada.

Convertidor Buck-Boost

Este tipo de convertidor consiste en una conexién en cascada de las dos to-
pologias presentadas anteriormente. En la figura 2.7, se muestra la configuracion
general de este convertidor. Esta topologia permite obtener a la salida una tension

de salida mayor o menor a la de entrada, segtn el ciclo de trabajo.

Cuando la llave S esta encendida, la corriente en la bobina L incrementa,
debido a que el diodo D no conduce. Una vez apagada la llave, el diodo empieza
a conducir, cerrando el circuito entre el inductor y el capacitor C'. Debido a ésta
la tension de salida V, tendra polaridad inversa con respecto a la entrada V;. La

relacion de tension entre la entrada y salida de este convertidor esté definida por:
—=— (2.5)

Para d < 0.5, la tension de salida sera menor a la de entrada, para d > 0.5, sera

16
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Figura 2.8: Circuito convertidor Cuk.

mayor, y para d = 0.5 la tension a la salida sera igual a la de entrada. Al igual

que el convertidor Boost, existen topologias aisladas para el Buck-Boost (ver [51]
y [54]).

Convertidor Cuk

Este convertidor opera como una combinacién en serie de un Boost seguido de
un Buck, teniendo como principal caracteristica el capacitor C; como fuente de
tension para el Boost. De igual manera que el Buck-Boost, este puede dar a la
salida una tensiéon menor o mayor que la de entrada con polaridad inversa. En la

figura 2.8 se muestra el circuito béasico de un convertidor Cuk.

Cuando la llave S esta encendida, el capacitor C; se descarga a través del
inductor L, debido a que el diodo D no conduce. Cuando la llave es apagada,
el diodo conmienza a conducir las corrientes en las bobinas y el capacitor C}
se carga a través del inductor L;. Al igual que el convertidor Buck-Boost, la
polaridad de la tension de salida es inversa con respecto a la de entrada. Debido
a esto, la ecuacion que representa la relacion entre la tension de entrada y salida

es la misma que la del convertidor Buck-Boost definida en (2.5).

Ademas de las ya mencionadas topologias, existen también aquellas basadas
en convertidores aislados, entre algunas de estas se encuentran el convertidor
Flyback, Push-Pull, Semipuente, de Puente Completo, Forward, entre otras. Pa-
ra mas detalle sobre su funcionamiento y caracteristicas ver [43, 53, 56| y sus

referencias.
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2.3. Convertidores DC-AC (Inversores)

Los convertidores DC-AC, también llamados inversores, son aquellos que co-
mo su nombre lo indica convierten una tensiéon de entrada en continua, a una
de salida en alterna. Estos son ampliamente utilizados a nivel industrial y multi-
ples topologias han sido desarrolladas desde la década de 1980. El desarrollo de
dispositivos semiconductores de potencia como MOSFETs e IGBTs, que permi-
ten conmutacion en alta frecuencia, ha permitido una mejora en la calidad de la
energia entregada por los inversores e incrementado los niveles de potencia de los
mismos, comparados con los tiristores como los SCR y GTO de mayor potencia
pero con menores frecuencias de conmutacion [31, 55|. La topologia mayormen-
te utilizada es la del inversor de fuente de tension (VSI*?)[51, 59-61], pero se
pueden encontrar modelos basados en fuentes de corriente (CSI'?) [59, 62, 63| e
inversores Z (ZSI'") [64-67]. En la figura 2.9 se muestran las diferentes topologias
de los inversores segun la fuente de entrada. Los VSI son ampliamente utilizados
en aplicaciones industriales con UPS de baja y media tension, asi como sistemas

fotovoltaicos para sistemas comerciales, industriales y residenciales.

[ Convertidores DC - AC

VSI

it [ WM L1 [

Medio
Puente

Figura 2.9: Topologias bésicas de un inversor segin su fuente de entrada.

Un inversor estd conformado por dispositivos semiconductores como IGBTs o
MOSFETSs los cuales son conmutados a una frecuencia especifica para generar una

onda a la salida que se comportara como una senal sinusoidal pura. Para lograr

12 Voltage Source Inverter
13 Current Source Inverter
14 Z-Source Inverter o Impedance Source Inverter [51]
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esto se deben utilizar técnicas de modulacién que controlen el tiempo y accién de
encendido y apagado de los transitores utilizados. Ademas de esto, se deben de
anadir etapas de filtrado, ya sean pasivas, activas o combinaciones de estas, a la

salida del inversor para eliminar la distorsiéon causada por la conmutacion.

Una de las técnicas de conmutacion mayormente utilizada y estudiada en los
inversores corresponde es la modulaciéon por ancho de pulso con onda sinusoidal
(SPWM). En la secciéon 2.3.1 se hara una introduccion a la teoria de esta técnica
de modulacion, y en las secciones 2.3.5, 2.3.6 y 2.3.7, se detallaran las topologias

monofésicas y trifasicas del VSI que son de interés para el alcance de esta tesis.

2.3.1. Modulaciéon SPWM para el VSI

La conmutacion por SPWM, es obtenida mediante la comparaciéon de una
senal portadora uniforme, generalmente triangular de amplitud V. y frecuencia
fe, una senal de referencia sinusoidal de amplitud V, y frecuencia f,, con lo cual
se obtiene a la salida de este, una senal conformada por pulsos de amplitud y fase

constantes y en la que se puede variar su ancho.

En la figura 2.10 se muestran las formas de onda ideales de una senal sinusoidal

de control junto su portadora y onda de la tension de salida v, junto con la senal
PWM.

El rango de modulaciéon estd dado por:

['f‘
a = — 2:6
m 2 (2.6)

Y en términos de las frecuencias:

f

= (2.7)

mpy

Si el valor maximo que puede tomar la senal de salida (V,) es menor o igual

a la mitad de la tension de entrada (Vpe), y el rango de modulacion m, es igual
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Figura 2.10: a) Onda portadora (linea continua) y referencia sinusoidal (discon-
tinua) b) Senal PWM (continua) y tension de salida (discontinua). m, = 0.8 y
my = 15.
o menor que uno, la tension de salida en alterna seré proporcional al voltaje de
entrada. El control del rango de modulacion se puede dividir en tres partes, las

cuales se listarédn a continuacion.

2.3.2. Rango Lineal (m, <1)

Para el caso en que el rango de modulaciéon se mantenga igual o menor a la
unidad, la tension de salida estard dada por V, = mav%c para el inversor de
medio puente y V, = m, Vpc para el puente completo [31]. La amplitud de la
componente fundamental variara linealmente con el rango de modulacion. En este

caso el PWM llevara los armonicos alrededor de la frecuencia de conmutacion ( f.).

2.3.3.  Sobremodulacion (1 < m, < 3.24)

Para esta condicion, la tension de salida estara dada por Voc/2 <V, < 4Vbc/ax
[31], ¥ esta se encontrard en una zona sobremodulada, en donde la amplitud de

la componente fundamental no variaré linealmente con m,. Ademas, la sobremo-
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dulaciéon causa que la tension de salida contenga mas armonicos en la bandas, en

comparacion con el rango lineal.

2.3.4. Onda Cuadrada (m, > 3.24)

En el caso en que el rango de modulacién sea mayor a 3.24, la tension de salida
estard dada por V,, = 4Vbpc/2r [31], y serd una onda completamente cuadrada, en

donde cada brazo del inversor tendra el doble de la frecuencia deseada por ciclo.

Generalmente, el rango de modulacion my, en términos de frecuencia, serd un
valor relativamente grande (>100), debido a que la frecuencia de conmutacion
siempre sera varias veces mayor que la de salida. Pero para los casos en que

my < 21, se deben tomar algunas consideraciones, entre ellas:

PWM Sincrénico (m; < 21)

Para valores de m; pequenos, la onda portadora debe de estar sincronizada
con la de entrada, lo cual se logra haciendo que my sea un nimero entero [31]. El
PWM sincronico es utilizado debido a que el PWM asincrénico, en donde my no
es un entero, causa subarmonicos. Esto significa que la frecuencia de conmutacion
variara segin la frecuencia deseada a la salida; por ejemplo, si esta se fija en 50

Hz, y my = 15, entonces la frecuencia de conmutacion debera ser exactamente
750 Hz.

PWM Asincrénico (my > 21)

Para valores grandes de my los subarmoénicos causados por un PWM asincro-
nico son menores, por lo que se puede mantener la frecuencia de conmutacion
constante sin importar si la frecuencia de entrada tiene variaciones. Este tipo de
PWM es el mas utilizado en inversores de potencia conectados a la red, debido a

que la frecuencia de conmutacion es en la mayoria de los casos mucho mayor que
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la de la red, dando como resultado un my grande (>100).

La modulacién por SPWM permite obtener a la salida del inversor una senal en
alterna que sigue la referencia sinusoidal a la entrada del mismo, y su amplitud
variard linealmente con respecto al rango de modulacion dado, esto siempre y
cuando se mantenga dentro del rango lineal del mismo, para evitar los problemas
antes mencionados. Ademas, esta técnica permite simplificar el diseno del filtro
del inversor, pero limita la amplitud maxima que se puede obtener a la salida de

éste.

2.3.5. VSI Monofasico de Medio Puente

Un inversor monofasico de medio puente, como el mostrado en la figura 2.11,
consiste de dos dispositivos semiconductores (IGBTs o MOSFETS) y una entrada
Vpe dividida por dos capacitores, para mantener el nivel de tension deseado
invariante, y su respectiva tension de salida V,. La tension de salida (V,) estara
dada al punto medio de los capacitores, por lo que esta siempre serd menor o
igual a la mitad de la tension de entrada (Vp¢e) siempre que esté operando en el

rango lineal de conmutacion.

Generalmente, se utiliza un rango de modulacién menor a uno para este tipo
de conmutadores, pero manteniéndolo siempre cerca de la unidad con el fin de
obtener un THD bajo, por ejemplo (m, = 0.8). Las formas de onda de entrada y
salida de este tipo de convertidor corresponden a las mostradas en la figura 2.10,

presentada en la seccién anterior.
La accién de control del inversor estaré dada por:
u(t) = mg sin (wt + @) (2.8)

donde w = 27 f, siendo f, la frecuencia de referencia de la red y ¢ la fase inicial

de la onda. Y la tension maxima de salida esta dada por:

Vo= ——my, (2.9)
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Figura 2.11: Inversor monofasico de medio puente.

2.3.6. VSI Monofasico de Puente Completo

Un inversor monofésico de puente completo, como se muestra en la figura 2.12,
se construye con cuatro dispositivos semiconductores, los cuales en este caso son
conmutados por PWM. Debido a que la tension de salida V, no esta referida al
punto medio de los capacitores, esta puede tomar valores mayores a la mitad de
la tension de entrada en DC. Si se opera el inversor en su rango lineal, el voltaje

de salida sera menor o igual que el de entrada.

La conmutacion para esta topologia de inversor varia en forma a la del medio
puente, pero su teoria es la misma. Las formas de onda generales para un inversor
de este tipo se muestran en la figura 2.13. Noétese que se deben utilizar dos senales

sinusoidales de referencia (una para cada pierna del inversor).

Al igual que en el inversor de medio puente, las senales de control para el de

puente completo estan dadas por:

u(t) = £m, sin (wt) (2.10)
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Figura 2.12: Inversor monofasico de puente completo.
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Figura 2.13: Formas de onda de entrada y salida para un VSI monofasico de
puente completo. a) Onda portadora (linea continua) y referencia sinusoidal (dis-
continua) b) Senal PWM (continua) y tension de salida (discontinua). m, = 0.8

ymf: 15.
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Figura 2.14: Esquema general de un inversor trifasico.
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Y la tension maxima de salida seré:
Vo =Vpcma (2.11)

en donde ésta tltima se cumple siempre que se opere el inversor en su rango lineal

de modulacion (m, < 1).

2.3.7. VSI Trifasico de Puente Completo

Los inversores trifasicos, cubren una gran cantidad de aplicaciones de media
y alta potencia, que no estan dentro del rango de los inversores monofasicos.
El objetivo de esta topologia es entregar una tension trifasica a la salida, en
donde la amplitud y frecuencia de ésta sea controlable. Al igual que las topologias
anteriores, la onda de salida es sinusoidal, sin embargo este permite también
entregar formas de onda arbitrarias segin sea requerido por la carga, como por

ejemplo filtros activos.

En la figura 2.14, se muestra el esquema general de un inversor trifasico, en
donde al igual que la topologia monofasica, los dos capacitores solamente son
necesarios si se desea incluir un punto neutro en el inversor, ya que la salida del

mismo no depende de ésta.
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Figura 2.15: Formas de onda de entrada y salida para un VSI trifasico de puente
completo. a) Onda portadora (linea continua) y referencias sinusoidales (discon-
tinua) b) Senal PWM (continua) y tension de salida (discontinua). m, = 0.8 y

TTI,f = 15.
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La modulacién, realizada de igual manera por SPWM, corresponde a tres
senales sinusoidales de referencia, desfasadas 120°cada una. En la figura 2.15 se

muestran las formas de onda para la conmutaciéon del inversor trifasico.

2.4. Convertidores AC-AC

Un convertidor AC-AC, es aquel que como su nombre indica, transforma una
tension o corriente de entrada en alterna a una salida también en alterna pero
con diferente forma de onda, amplitud y/o frecuencia [51|. Con el avance en las
tecnologias desarrolladas para dispositivos semiconductores de potencia, es posi-
ble utilizar técnicas de conmutaciéon por PWM de alta frecuencia en los llamados
transformadores de estado solido [68-71]. En donde se utiliza una etapa inter-
media de transformaciéon en alta frecuencia, con el fin de reducir el tamano del
nucleo magnético del transformador, y una etapa de conversiéon final donde se

pasa de nuevo a la frecuencia de la carga o la red.
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De igual manera que los convertidores mencionados anteriormente, estos pue-
den ser monofasicos o trifasicos segin la potencia del sistema y su aplicacion.
Estudios recientes muestran una tendencia al uso de sistemas polifasicos [72-75],
los cuales presentan una mejora en la cantidad de armonicos generados, reduccion

de las corrientes por fase, mejor respuesta ante fallas, entre otras.

Los convertidores AC-AC utilizados solamente para variar el voltaje en la car-
ga manteniendo una frecuencia constante, son conocidos como Reguladores de
Voltaje. El control de voltaje puede ser obtenido ya sea usando control de fase
por conmutacion de tiristores como SCRs o TRIACs variando el angulo de dispa-
ro para estos [76], o por técnicas de modulacion por PWM utilizando MOSFETs
o IGBTs. Otra topologia ampliamente utilizada es la de convertidores AC-AC en
donde se necesita frecuencia variable a la salida, en donde se utilizan configuracio-
nes AC-DC-AC, este tipo de convertidores son conocidos como cicloconvertidores
[51, 77, 78] y son generalmente utilizados para sistemas industriales como cale-
factores, control de ventiladores, control de velocidad de motores en aplicaciones
ferroviarias y de mineria, asi como en sistemas de generacion edlica donde no se

tiene una frecuencia de entrada controlada, entre otras.

Las topologias de cicloconvertidores han sido extensamente estudiadas, para un
analisis detallado de estas ver [43, 51, 74, 77, 79, 80] y sus respectivas referencias.
Dentro de las mas utilizadas se encuentran las configuraciones que utilizan 6
pulsos (con 36 tiristores) y de 12 pulsos (con 72 tiristores), en donde un mayor
nimero de dispositivos conmutados permitira una onda a la salida mas cerca a

la forma deseada.
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Diseno de Filtro LC de Dos Etapas para el VSI

N la seccién 2.3, se definieron las topologias bésicas para un inversor en sus
formas monofésicas y trifasicas, sin embargo, la salida de tension (v,) y
corriente (i,) contendra una gran cantidad de contenido armonico asociado a la
conmutacion de los IGBTSs, el cual se debe eliminar para garantizar una buena
calidad de la energia entregada. Para realizar esto, es necesario incluir filtros
en serie y/o paralelo con el inversor, estos pueden ser pasivos, compuestos por
resistencias, capacitores o inductores, asi como activos, basados en dispositivos

electronicos como transistores, amplificadores operacionales, entre otros [81].

La conversion de tension continua en alterna aparece y aparecerd mucho mas
frecuentemente y por ese motivo, principalmente, el diseno de convertidores que
sean compactos, eficientes y que presenten una excelente respuesta a la demanda
de los cambios de carga sera de suma utilidad. Existen diferentes topologias para
disenar un convertidor de este tipo, incluyendo topologias multinivel [82], pero
la topologia bésica de un convertidor consiste de una fuente DC, un conjunto de

llaves basadas en semiconductores y un filtro LC de una etapa [12-16].

Sin embargo, para poder hacer un convertidor mas compacto es posible incluir
un filtro LC con més de una etapa (ver [18] y [26]). Debe mencionarse que el
incremento de las etapas esta siendo muy utilizado en el diseno de convertidores
que permiten la integracion a red de generadores basados en energias renovables
no convencionales. La propuesta de esta tesis es utilizar un filtro LC de dos etapas,

éste se disenara utilizando los valores 6ptimos de capacitancia e inductancia, los
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cuales seran calculados en base a las frecuencias de resonancia de dicho filtro. De
igual manera se haré la comparacion con respecto a un LC de una etapa, para

analizar las ventajas y desventajas de la topologia propuesta.

3.1. Modelado del Filtro

El filtro propuesto para el VSI, segin se muestra en la figura 3.1, consiste de
dos etapas LC, esto es, dos inductancias L; y Lo y dos capacitancias C y Cs. La
tension de entrada v;, corresponde a la salida del VSI y es considerada como el
voltaje de entrada del filtro, una tension de salida v,, correspondiente a la de la
capacitancia Cy y la corriente i, de carga.

Ly L, 7;_’
Y YN Y YN o

VSI ||vin ——C —=C Vo

Figura 3.1: Filtro LC de dos etapas propuesto.

3.1.1. Funciéon de Transferencia del Filtro

Es posible encontrar la funciéon de transferencia del filtro propuesto utilizando
el método de impedancias complejas [83], en donde se escriben las ecuaciones di-
rectamente en el dominio de Laplace £(s). Llamando a cada uno de los elementos
del filtro Z,, como se muestra en la figura 3.2, es posible encontrar la relacion de
entrada y salida. En este caso, la funcion de transferencia del sistema corresponde

al cociente de la transformada de Laplace del voltaje en terminales v,(s) ¥ vin(s).
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Vin($) 7y 7, Vo($)

(e, O

Figura 3.2: Filtro LC de dos etapas en términos de impedancia compleja.

Los valores de impedancia corresponden a los siguientes:

1
Zl = L1$ ZQ = C—
i (3.1)
Zs =1L Ly = —
3 25 4 Cos

Haciendo un analisis del circuito, se puede encontrar la siguiente relacion de

entrada/salida:
vo(s) Zy 74 (3.2)
Uz‘n(S) Zl (Z2 —+ Zg —+ Z4) —+ ZQ (Zg + Z4) ’
Sustituyendo los valores de (3.1) en la ecuacion anterior se obtiene:
wls) _ (Crs) (Cos )
Uin(s) {Lls (CLls + LQS + %28) + CLls (LQS + C’Lgs)} (33)
UO(S) o 01C282
vm(s) (L10282 + L10182 + L1C1L2C284) (Cngs) + (01025) (L20252 + 1)
Eliminando los términos iguales y simplificando, se obtiene:
F(s) = 2ot¥) ! (3.4)

Um(S) - st (L1C1L202) + 52 (L102 + L101 + LQCQ) +1

. v ) . . .
Es posible observar en ésta, que el sistema no posee ceros finitos ue contiene dos
pares de polos, los cuales al ser asignados en (s £ jwy,), donde w, corresponde a las

frecuencias de resonancia del filtro, se puede obtener que:

(s + jwi)(s — jwi)(s + jwa) (s — jws) = (s° + wi) (s* + w3) (3.5)
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y simplificando se obtiene:
(32 + w%) (32 + w%) = st 452 (w% + w%) + wiw? (3.6)

Dividiendo tanto los términos del numerador y denominador en (3.4) por (L;C1L2C5),

se obtiene la funcién de transferencia del filtro:
(L1C1LyCy) 7t

4 2 1 1 1 1
s5+s <CQL2 + CiLs + ClLl) + L1C1L2Co

F.T(s) = (3.7)

La cual su denominador es de la misma forma que la ecuacion (3.6).

Calculo de las Frecuencias de Resonancia

A partir de (3.6) y (3.7) se pueden relacionar los valores de frecuencia w; y wy de

manera directa con los valores de capacitancia e inductancia del filtro, ya que:

(wi + w3) L, 1 B (I (3.8a)
_ = — | =4+ = .8a
Wi CoLy | CiLy " CiLi) Lo \Ci " Cy) T CiLy

1
2 2
= — 3.8b
Wi L.C1LyCh ( )

Para simplificar el calculo de los valores de los componentes, se define:

c,=C Ly=1L

(3.9)
CQZ’YC LQZ(SL

en donde v y d son valores a calcular, y corresponden a un factor de variacién para cada

uno de los componentes. Sustituyendo estos nuevos términos en (3.8), se obtiene:

1 1 1 1
2, .2
(w} + w3) 97 <C+VC>+CL (3.10a)
1
2 2
W1 Wy = fy(SCQLQ (310b)

Ha de observarse que se tiene un sistema de dos ecuaciones con seis incégnitas, por lo

tanto, se deben definir de antemano al menos cuatro variables para asi poder encontrar
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las dos restantes en términos de las deméas. A partir de (3.10b) se puede despejar v:

1

= 3.11
6 C2L2 w% w% ( )

g
Remplazando lo anterior en (3.10a), y simplificando se obtiene:

B L1 L1
oL \Cc | T CL

§C2L2 w2 w3

(w% + w%)

(3.12)

1 (1 0C?°L2W?wi 1
CL

(w%%—w%):é—L 6+ C

Expandiendo la ecuacién y agrupando, se obtiene:

1
+ CLW?w?+ —

)_L
-~ 6CL CL

(w%+w%
(WQ—{—WQ):i 1+1 + CLw?w?
1 2 IAY) 1 W2

(3.13)

1 /1
(w%—i—w% —CLw%w%) =1 (5 —i—l)

1
CL (w%—i—w%—CLw%w%) = 5+1

Y finalmente despejando para ¢:

1
d = 3.14
CL (R + e — CLaAwd)] -1 (3:14)

3

en donde se puede observar que el término € en (3.14), debe de ser siempre mayor a
uno, esto con el fin de evitar que el valor de § sea negativo, ya que de lo contrario esto
implicaria valores de Lo negativos. Por lo tanto, se tiene la primera restriccién para

calcular uno de los valores en €:

CL (w} +wj — CLwiw3) > 1 (3.15)
Como se mencioné anteriormente, se deben de definir cuatro de las seis variables,
debido a que solamente se tienen dos ecuaciones disponibles. Un criterio de diseno

comunmente utilizado [84], define que la frecuencia de resonancia de un filtro debe ser

menor que la mitad de la frecuencia de conmutacion (< f¢/2), esto con el fin de evitar
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altas corrientes armoénicas que pueden danar el sistema.

En este caso, se define wy como la frecuencia mas alta y cercana a la de PWM.
Tomando como referencia esto se pueden definir wo en un valor fijo segin el criterio
anterior, y wy establecida dentro de un rango con un minimo y un méximo para tener
asi una variacién en los valores de v y 9, y consecuentemente en los valores de capacitacia

e inductancia para finalmente elegir los componentes segin la frecuencia deseada.

El minimo valor que puede tomar wy es fijada por el disenador en la inecuacién
(3.15), en donde se calcula el valor maximo que puede tomar C' para que se cumpla
la restriccion. Estableciendo fi en 1.5 kHz, con el fin de alejarla lo suficiente de la
frecuencia de la red (50 Hz) y evitar resonancias cercanas a ésta, y eligiendo f en 5
kHz, para asi utilizar cualquier frecuencia de conmutaciéon mayor a 10 kHz y eligiendo
una inductancia L de 1,5 mH, se encuentra que el valor maximo de C' que hace que se

cumpla la inecuacion en (3.15) es:

C=409uF (3.16)

Esto significa que para cualquier valor de C' < 4,09 x 1079 F, se podra obtener un

valor positivo para §.

Para definir el valor maximo de frecuencia de resonancia w; que permite utilizar
estos valores de capacitancia e inductancia, se debe de encontrar una relacién entre las
dos frecuencias, debido a que, como se observa en (3.15), ambas se encuentran ligadas
por medio de (w% + w%) y (w% w%) Haciendo un analisis detallado de esta ecuacion, se

puede encontrar que:

w? +w? - CLwiw? > 176 (3.17)
Expandiendo la ecuacién y simplificando:
2 2 2 1
w1 (1 —CL(JJQ) —|—W2 > ﬁ
w? (1 —CLw%) > = w3
CL
1 2 3.18
w? > cL 2 ( )
! (1 — C’Lw%)
1-C L w3
2 cL
>
“1 1-CL w3
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Lo que da como resultado: )

VLC

Esto indica que el término 1/v/LC debe ser siempre menor que wi, que ademas se co-

wy > (3.19)

rresponde con la frecuencia de resonancia de un filtro de una etapa (ver seccion 3.1.2,
ecuacion (3.29)). A partir de éste se puede encontrar el valor maximo que tomaré la
frecuencia wy,,,, , sustituyendo el valor calculado en (3.16) en (3.19), dando como resul-

tado:

1 1
Wl = =
max —_3 —6
VLC /1,5 x 10734,09 x 10 (3.20)
w1, = 12,767 x 10® rad /s
y su valor en Hertz:
Fiee = 2,03 x 10° Hz (3.21)

Notese que la inecuacion se igual6é al valor de frecuencia maxima, esto con el fin de
encontrar el méximo valor a partir del cual la inecuacién no cumple con la restriccién
dada. Por lo tanto, para el célculo de v y ¢, utilizando el valor médximo de capacitancia
y la inductancia establecida, el rango de frecuencias que cumple con la restricciéon dada
en (3.15), sera:

1500Hz < f; < 2030Hz
(3.22)
f2 = 5kHz

A partir de esto, se pueden sustituir los variables definidas en (3.14), y asi encontrar los

valores de v y 4.
Tabla 3.1: Parametros para calculo de v y 9.

Parametro Valor
L 1,5 mH
C 4 pF
fi 1,6 kHz < f; < 2 kHz
f2 5 kHz
w1 27 fi
Wo 27 fy
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Variacion de v vs
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Figura 3.3: Grafico comparativo entre los valores de v y 6 para L = 1,bmH y
C =4uF.

Utilizando los parametros establecidos en la tabla 3.1, se procedié a calcular los
valores de « y d para el rango de frecuencia dado. v podra tomar valores entre
0.046 y 0.728, mientras que § podra tomar valores entre 0.435 y 3.86. Ha de
aclararse que la relacion entre ¢ y v es biunivoca, es decir, para un §(n) dado a éste le
correspondera un «y(n) y vice-versa. En la figura 3.3, se muestra la curva comparativa

entre los valores que pueden tomar v y 6.

Obsérvese que ante un mayor 7y se debera de utilizar un menor § y vice-versa. Esto
se ve de forma grafica en las figuras 3.4 y 3.5, en donde ante una mayor frecuencia de
resonancia f1, menor deberé ser la capacitancia, mayor la inductancia y vice-versa. En
estas mismas se observa que la capacitancia Co se puede elegir entre 184 nF y 29 uF y
la inductancia Lo puede elegirse entre 652 uH vy 5,8 mH para f; = 1500 Hz y 2000 Hz

respectivamente en cada caso.

En la seccién 4.4.3 del capitulo 4, se hard una comparaciéon de la respuesta del filtro
ante la variaciéon de d y v con el fin de determinar los valores minimos de inductancia

y capacitancia en los cuales el sistema se mantiene estable.
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Frecuencia f; vs inductancia Lo
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Figura 3.4: Valores que toma la inductancia L, con respecto a la frecuencia de
resonancia para L = 1,5 mH.

Frecuencia f; vs capacitancia Cs
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Figura 3.5: Valores que toma la capacitancia Cy con respecto a la frecuencia de
resonancia para C' = 4 uF.
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Tabla 3.2: Parametros finales del filtro.

Parametro | Valor | Pardmetro | Valor
fi 1,7 kHz Ly 1,5 mH
fa 5 kHz Ch 4 uF
4} 0,6441 Loy 966 pH
¥ 0,383 Cy 1,53 uF
Wi 27 f1 Wa 27 fa

Respuesta en Frecuencia del Filtro

Una vez calculados y elegidos los valores que se desean utilizar para los componentes
del filtro, estos se pueden sustituir en la ecuacion (3.4). Tomando como referencia los
criterios mencionados anteriormente, se eligieron los parametros listados en la tabla 3.2.
La frecuencia fi se eligi6 buscando que valores de v y § no fueran ni muy grandes ni
muy pequenos, para no sobredimensionar los componentes, esto con la idea de mantener
la inductancia y capacitancia Le y C menores que sus contrapartes L y C1, debido a
que si se elige la maxima frecuencia para fi el valor de la inductacia Ly queda mucho
mayor que su contraparte Ly (~6 mH vs 1.5 mH). Y sustituyendo estos valores en (3.7),

se obtiene la funcién de transferencia a lazo abierto del filtro:

1,126 x 107
FT(s) = ! 3.23
() = 7701 x 10752 1,126 x 107 (3:23)

En la figura 3.6, se muestra la respuesta en frecuencia del filtro utilizando los paré-
metros listados en la tabla 3.2, obsérvese que se tienen las dos frecuencias de resonancia
en 1.7 kHz y 5 kHz respectivamente y una pendiente de -80 dB por década a partir de
aqui, ademas se tiene una ganancia de aproximadamente -40 db a los 10 kHz, por lo
que para cualquier frecuencia de conmutaciéon mayor a esta se obtendra una excelente

atenuacion en alta frecuencia.
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100 Respuesta en frecuencia
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Figura 3.6: Respuesta en frecuencia del filtro LCLC a lazo abierto.

3.1.2. Comparativa filtro LC de una etapa

Con el fin de comparar las ventajas de utilizar el filtro de dos etapas propuesto, a
continuacion se hard un anélisis de un filtro LC, con el fin de obtener su respuesta en

frecuencia y poder compararlo con el propuesto en la seccién anterior.

Utilizando el mismo método de calculo por medio de impedancias complejas, se puede

obtener la funciéon de transferencia de un filtro LC, basado en el modelo mostrado en

la figura 3.7.
1
Zl = Ls ZQ = E (324)
En donde la relacion de entrada y salida de las tensiones corresponde a:
7
Vo(5) 2 (3.25)

Um(s) - Zl + Z2
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1 4 °

Vin($) Z, Vo(5)

(e, O

Figura 3.7: Filtro LC en términos de impedancia compleja.

Sustituyendo con los valores dados en (3.24) y simplificando, se obtiene:

v(s) _ o
. - 1
vin(s) - Ls + 5 (3.26)
vo(s) 1
Vin(s)  LCs2 41
Dividiendo (3.26) por LC, se obtiene la funcion de transferencia del filtro LC:
(Le)™
s% + C

En donde, aplicando el mismo método utilizado en (3.5), e igualando con (3.27) se puede

obtener la frecuencia de resonancia (wp) del filtro:

(s + jwo)(s — jwo) = (32 + w(Q])

1
s +wg =82+ el (3.28)
1
2 —_
0= TIe
y por lo tanto: )
Wy = —— (3.29)

De (3.29) se puede discernir que la frecuencia de resonancia del filtro LC variara de
manera inversa al tamano de los componentes elegidos, esto es, ante una mayor capaci-
tancia e inductancia, la frecuencia sera menor y vice-versa. Esto se puede observar en la
figura 3.8, en donde se realiz6é la comparacion con el filtro LC de dos etapas propuesto
con diferentes combinaciones de pardametros. Notese que si se utiliza un L y C' iguales
a L1 y C] respectivamente, la frecuencia de resonancia es menor, comparada con la

respuesta obtenida cuando se utilizan valores iguales a Lo y C5, debido a que éstos son
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Figura 3.8: Filtro LC vs LCLC. a) L = L1 y C = C;. b)L = Ly y C = (.
C)L:L1+L2y0201+02.

menores.

Tabla 3.3: Parametros para filtro LC con wy = wy.

L=22mH | L=57mH

En la figura 3.9, se muestra la respuesta en frecuencia del filtro LC comparado con
el LC de dos etapas en donde se igual6 la resonancia del primero con la del segundo,
esto se realiz6 igualando uno de los componentes del filtro propuesto y se calculé el
otro utilizando la ecuacion (3.29), igualando wy con w;. En la tabla 3.3 se muestran los

diferentes valores de inductancia y capacitancia calculados.

De la ecuacion (3.29), se puede deducir ademés que para mantener una frecuencia
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Respuesta en frecuencia

100 -

-50 +

Magnitud (dB)

-100 -

-150

0 — LCLC

-90 -

-180 -

-270 -

Fase (grados)

-360

L L L L | L L L L TR | L L L L |
10—1 100 10t 102
Frecuencia (kHz)

Figura 3.9: Respuesta en frecuencia del filtro LC vs LCLC a lazo abierto wy = w;.

constante, ante una menor inductancia mayor deberé ser la capacitancia y vice-versa.
Se puede observar que ain ante valores similares de componentes, se obtiene una mejor
atenuacion en alta frecuencia con el filtro de segundo orden (-80 db por década vs -40
db por década en el LC), reduciendo ademas significativamente los componentes de la

segunda etapa.

3.2. Conclusiones

Se presento el disenio de un filtro LCLC, en donde se minimiz6 el tamano de los com-
ponentes a partir de la asignaciéon de las frecuencias de resonancia del mismo. Utilizando
una variaciéon para los valores de capacitancia e inductancia, se encontraron valores 6p-
timos para el mismo manteniendo el tamano de los componentes de la segunda etapa
de filtrado menor a la primera. Ademaés, este método permite elegir de manera libre los
valores de los componentes a utilizar en la primera etapa y calcular de manera 6ptima
sus contrapartes manteniéndose siempre dentro de un limite de frecuencia, que puede

ser también elegido por el disenador.
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3.2. Conclusiones

Finalmente, se compararon los resultados obtenidos con un filtro de una etapa, en
donde se destaca la atenuacion de alta frecuencia (-80 db por década), lo que permite

incluso utilizar frecuencias de conmutacion menores a los utilizados en filtros de una

sola etapa.
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Estrategia de Control para VSI Trifasico con
Filtro LC de Dos Etapas

A lo largo de los afnios diferentes estrategias de control han sido propuesta para con-
trolar convertidores DC-AC. Entre algunas pueden mencionarse el uso de control
robusto [85-87], control repetitivo [88-91], técnicas de control adaptivo [92, 93|, estrate-
gias basadas en formulaciones energéticas [19, 94, 95] y controladores no lineales [17, 96].

Otras topologias y méas estrategias de control, pueden encontrarse en [97-101].

A continuacion se desarrollara una estrategia de control para el VSI con el filtro
propuesto en capitulo 3, ésta se basaré en el uso de una combinacién de un controlador
feedback /feedforward junto con un controlador resonante, sintonizado a la frecuencia
de la carga, esto con el fin de garantizar un buen seguimiento de la referencia de tensién
de salida y obtener una buena respuesta ante perturbaciones en la carga, que se supone

desconocida.

En este capitulo se detallara el modelo del VSI y la ley de control propuesta. Pri-
meramente se mediran todos los estados del filtro para ser realimentados al controlador
y en el capitulo 5 se implementara la misma estrategia utilizando un observador de

estados.
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Figura 4.1: VSI trifasico con filtro LC de dos etapas.

4.1. Modelado del VSI Trifasico

Utilizando como base el diseno del filtro propuesto en el capitulo 3, se puede mode-
lar el convertidor tomando como referencia el circuito esquematico de la figura 4.1, y
utilizando la ley de corrientes de Kirchoff, se obtienen las ecuaciones que representan el

sistema:

Lyig,, = Edy — ve, (4.1a)
C10¢yy = i1y — iy = iCy, (4.1b)
LgiL% = U0y — Vs, (4.1c)
Co00y, = ULy — G0, = iCy, (4.1d)
io, = V21, sen (Wit + ¢) (4.1e)

donde ir,, ir,, %c, € ic, representan las corrientes en las bobinas L; y Lo y en los
capacitores C1 y Cy y ve, v ve, representan los voltajes en los capacitores C) y Co,
siendo ¢ la fase. Ademas, iy representa la carga de corriente del sistema por fase, con
un valor I,.,s desconocido, E representa el voltaje de continua en la entrada y d es una

senial cuya amplitud toma los valores de 0 6 1, estando conformada por pulsos cuyo

ancho es modulado (PWM).

El objetivo del sistema es controlar de manera adecuada la tensién de salida del
convertidor, que corresponde a la del capacitor C2, manteniendo la misma préoxima a
un valor de referencia atin cuando se produzcan variaciones abruptas en la corriente de

carga (ip). En la seccion 4.2, se planteara la estrategia de control.
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4.1. Modelado del VSI Trifasico

4.1.1. Transformada de Clarke

Segiin se puede observar en la figura 4.1, el sistema a modelar corresponde a uno de
tres hilos sin cable neutro, lo cual significa que sus componentes vectoriales trifasicos
no poseen secuencia cero [102]. Si se considera Zupe = [Tq Tp 2] como los vectores de
corriente o voltaje del sistema, la suma de estos componentes sera cero (xq,+zp+z, = 0).
Debido a esta restricciéon algebraica, el nimero de componentes del sistema trifisico
puede ser reducido a dos mediante la transformada de Clarke, y ademés se pueden
representar los vectores trifasicos en su forma espacial compleja como Tng = o + jT3

en un marco de coordenadas estacionario af.

Esta transformada, toma su nombre de Edith Clarke, la cual se define en [103],

Loy Lq
zg| = Tugo |2 (4.2a)
0 T,

5 1 =12 =1/
Taﬁoz\/; 0 V32 —V3/2 (4.2b)

1/\/5 1/\/5 1/\/5

donde zy = 0 debido a que se supone un sistema balanceado donde la suma de sus
componentes vectoriales es cero. Geométricamente, se puede interpretar como un plano
con norma uno en el sistema cartesiano de coordenadas [z, 23 z.]7, en donde los valores
de los vectores estarédn siempre contenidos en este plano, como se puede observar en
la figura 4.2, en el cual al aplicar la ecuacion (4.2b), los ejes de los componentes x,, y
xg estan dentro del plano y el vector xq serd perpendicular a este. De igual manera, se
puede obtener la transformada inversa de la matriz, para asi volver al sistema cartesiano

en . mediante:

La To
x| = T(;ﬁlo xg (4.3a)
Te 0
Ty 1 0 2| [za
x| = \/g —1/2 V32 1/vz| | (4.3b)
Te —1/a —V3/2 1/vz| |0

Debido a que el sistema es de tres hilos, sus vectores trifasicos no poseen componente
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Figura 4.2: Relacion entre los vectores abc y a30.

de secuencia cero [102]; esto significa que x,+xp+ 2. = 0, esta propiedad permite reducir

el nimero de componentes de los vectores a dos, por lo que las ecuaciones (4.2a) y (4.2b),

] 21 —yva —yva] |
[x[;] _\/;[0 V3/a —\/5/2] o 44

Lc

se puede reducir a:

y de la misma manera la transformada inversa definida en (4.3a) y (4.3b) se puede
reducir a:

T 3 1 0

x| = \/j —1/2 V3/2 [wa] (4.5)

2
Te —1/2 —V3/y e

Por lo tanto, con el fin de simplificar el disefio del controlador, el sistema modelado

en (4.1), puede representarse en el marco de referencia o8 como:

Lyip,,, = Edag —ver,, (4.6a)
C'lbclaﬂ = 1L1aps ~ ULong = UC1ap (4.6b)
LyiLy,, = V0.5 — VChap (4.6¢)
021')02043 = Ulons — Wap = UCoap (4.6d)
10,5 = V21, s sen (Wit + ¢) (4.6e)

Con el objetivo de evitar el abuso de notacion, todas las ecuaciones dadas en la
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4.2. Controlador Propuesto
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Figura 4.3: Esquemaética general de un controlador con compensacion feed-
back /feedforward.

seccion 4.2 se supondran referidas en sus coordenas «af, a no ser que se indique lo

contrario.

4.2. Controlador Propuesto

4.2.1. Controlador con compensacion feedback /feedforward

Se desarrollara un controlador por realimentacion de estados (feedback) junto con
una compensacion feedforward para disenar la senal de control, que se utilizara para
modular el ancho de los pulsos de la sefial d cuya amplitud toma el valor 0 6 1. Como
se muestra en la figura 4.3, ésta estrategia de control se basa en el calculo del error del
estado o estados a medir con respecto a un valor de referencia dado por el disenador,
la cual es realimentada al controlador, esto con el fin de que la senal de control (u) que
hace de entrada al sistema de control, se ajuste para seguir la referencia dada [104];
mientas que la alimentacion feedforward se encarga de ajustar la accion de control del
sistema mediante el sensado de las perturbaciones a la salida, para asi mantener la senal

o senales de salida (y) cercanas al valor de referencia dado.
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Segiin lo anterior, se debe disenar una accién de control basada en la mediciéon de
los estados del filtro y compararlos con una referencia dada. Por lo tanto, la senial de

control propuesta para el VSI es la siguiente:

u =k (iLMef - iLl) + kQ(UCMef —vey) + kg(iLQTef - Z‘L2) + k4(szref - 002) (4-7)

y agrupando las variables, se puede obtener una forma simplificada de las misma, defi-

nida como:
w=—K, [£a(t) = 20, (1) (1.8)

donde K, es la matriz de ganancia del controlador y debe ser elegida de manera acorde
para obtener la respuesta dinamica del sistema que se desee. Estos valores seran calcula-
dos en la seccion 4.3, y @, , corresponde a los valores de referencia de cada componente
(L y C) por fase, x,, corresponde a los estados medidos. Obsérvese que para obtener la
senal de control se deben de medir los cuatro estados del filtro, es decir las dos corrientes

en los inductores L y Lo, las tensiones en los capacitores C; y Cs.

Un controlador por realimentacién de estados puede ser diseniado utilizando toda la
informacion del sistema, esto es, midiendo todos los estados que afectan el controlador; o
con un observador de estados, el cual aproxima los estados del sistema basado en valores
de mediciones y las entradas del controlador [105]. Y una vez obtenidas las estimacio-
nes de éstos, las mismas pueden ser realimentadas al controlador. Para calcular estas
ganancias se formularan las ecuaciones que representan las referencias y se modelara el

sistema a controlar en su forma de espacio de estados.

4.2.2. Calculo de los valores de las referencias

Para implementar el controlador propuesto en (4.7), se debe calcular el valor de
referencia del voltaje de salida:

UCQTef = \/§VC2rms Sen(Wt + ¢) (49)

donde Vi, . es la amplitud de la tension de salida deseada en RMS, w es la frecuencia

angular de la tension y ¢ es el angulo en cada fase.

Visto las ecuaciones que representan el sistema y las relaciones circuitales que se

pueden plantear a través de las leyes de Kirchoff en el circuito de la figura 4.1, se
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proponen los siguientes valores para las referencias de corrientes:

iclref =C4 @Cwef (4.10a
(4.10b

)
iCQTEf = C2 ®C2ref )
Z‘L%ef = Z.Cwef + 19 (4.100)
)

7:Ll'ref = iClTEf + 7:L2'ref (410d

Es importante notar que para obtener un buen seguimiento de la referencia de voltaje,
es necesario conocer la corriente de carga ig, que se emplea para calcular la referencia de
corriente en la inductancia La |ver (4.10c)]. Esta forma de calcular la referencia equivale
a realizar una compensacion feedforward. Sin embargo, para realizar esta compensacion
es necesario medir la corriente de salida, ya que la misma toma valores que no son
conocidos a priori. Una forma de evitar el empleo de ese medidor, es estimar el valor de

la corriente de salida usando un sensor virtual, el cual sera disefiado en el capitulo 5.

Notese que las ecuaciones (4.10a) y (4.10b) dependen de los valores de la derivada
primera de la referencia de voltaje en C; y Cs. Por lo tanto se debe calcular primero el
valor de la referencia de voltaje en (', para obtener luego su derivada. A partir de las
ecuaciones del sistema se obtienen los valores de las referencias. Despejando de (4.1c),

resulta:

vClref = L2 ;L.LQTef + UCQTef (411)

donde i, , corresponde a la primera derivada de la referencia de corriente en La. A

partir de (4.10c), se obtiene:

iL2ref = ;L.CQTQf + iO (412)

La derivada de la referencia de corriente en Co se obtiene a partir de (4.10b):

ic2ref = CQ ijCQTef (413)

donde iy, , corresponde a la segunda derivada del voltaje de referencia en Cs. Susti-
tuyendo (4.13) en (4.12) se obtiene:

iLQref = C2 i}CQ»ref + ZO (414)
Sustituyendo (4.14) en (4.11) se obtiene el valor final de v¢,, ,

vClref = L2 (C’2 ijCQTef + 20) + UCQTef (415)
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De igual manera, segtin se necesita en (4.10a), se puede obtener 0¢1,_, a partir de (4.11)

ref
de la siguiente manera:

ety = Laira,., +bca,., (4.16)
donde v¢g,,, corresponde a la primera derivada del voltaje de referencia en C3 y 'Z:Lm ;
corresponde a la segunda deriva de la referencia de corriente en Lo, que se obtiene a
partir de (4.14):

iLaye; = CavCiy,, + 0 (4.17)

Sustituyendo (4.17) en (4.16) se obtiene:

/i)Clref = L2 (C2 -/[).CQ'ref + ZO) + /l.)C2ref (418)

donde v¢,,, ; corresponde a la tercera derivada del voltaje de referencia en Cs. Final-

mente sustituyendo (4.18) en (4.10a) se obtiene:
Z‘C’h"ef = Cl |:L2 (02 UC.’2-1."ef + ZO) + UCQ.Tef] (419)
el cual representa el valor final de la referencia de corriente en el capacitor Cj.

Finalmente, los valores de la primera, segunda y tercera derivada del voltaje de

referencia en Cy necesarios en (4.10b), (4.15) y (4.19) corresponden a:

VCyrop = V02w W cos(wt)

ijC2'r6f = _VC2maz wz Sen(Wt) (420)

3

UChrep = V020w W cos(wt)

En la figura 4.4, se muestra el sistema completo con el lazo de control a utilizar.
Como se menciond anteriormente, obsérvese que se deben de medir tanto la tensiéon y
corriente de los capacitores y bobinas del filtro respectivamente, ademés de la corriente
de carga junto con su primera y segunda derivada, que se deben realimentar al calculo
de las referencias segun se plante6 en (4.10c), (4.15), (4.14) y (4.19).

52



4.3. Ganancias del Controlador
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Figura 4.4: VSI trifasico con filtro LC de dos etapas y control.

4.3. Ganancias del Controlador

Las ganancias ki-k4 y en la sefial de control definidas en (4.7), deben elegirse de
manera que se pueda obtener un seguimiento dinamico de los estados del sistema, con
una convergencia lo suficientemente rapida para garantizar estabilidad ante perturba-
ciones en los mismos. Estos valores son necesarios para obtener un bajo error de estado
estacionario con respecto a los valores de referencia, y deben ser calculados en funcién

del estado o estados que se desean controlar.

Uno de los métodos mas utilizados es emplear la asignacién de polos, en donde se
supone que todas las variables del sistema son medibles y que éstas se pueden realimentar
al controlador. Con esta técnica es posible colocar los polos del sistema a lazo cerrado de
manera arbitraria siempre y cuando se elija una adecuada matriz de ganancias K,,. Sin
embargo, existe un método de minimizacién que permite elegir la matriz de ganancia
K, lamado LQR (Regulador Cuadrdtico Lineal '), el cual sera detallado en la seccion
4.3.2.

! LQR: Linear Quadratic Regulator, por sus siglas en inglés
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4.3.1. Controlador Resonante

Como se definié anteriormente, el controlador propuesto en (4.8) es completamente
proporcional, para obtener error de seguimiento cero en un marco de referencia de
coordenadas rotantes, basta con aniadir una parte integral. Sin embargo, la estrategia
de control propuesta se basa en un marco de coordenadas estacionario, en donde un
controlador PI no permite satisfacer el objetivo del controlador, por lo cual para poder
hacer un seguimiento del voltaje de referencia sin error de estado estacionario a una
frecuencia deseada, es comun utilizar un regulador Proporcional Resonante (PR) [106—
108], el cual es sintonizado a la frecuencia deseada (wp). La funcién de transferencia que
describe el PR esta definida por [107, 108]:

kr, s+ ky,

PR(s) =k, + R
0

(4.21)
donde £k, es la ganancia proporcional, y k,, y k., son las ganancias de la parte resonante
del PR, las cuales se redefinen como ks y kg respectivamente para mantener la notacion
seguida hasta el momento. En este caso, se desea hacer solamente el seguimiento de
voltaje en el capacitor Cy, que se corresponde con la variable de salida, debido que
en (4.7) ya se esta aplicando la parte proporcional al error de vee, la ecuacion (4.22),

considera solamente el término resonante y por lo tanto:

_k‘58—|—k‘6

R
)=

(4.22)

Los valores de las ganancias k5 y kg, se pueden elegir de manera arbitraria, mediante
prueba y error hasta encontrar un valor que permita una buena respuesta del sistema.
Sin embargo, se puede utilizar un método de optimizacion [108]| para calcular las mismas
junto con el modelo del filtro y asi garantizar la estabilidad del sistema con ganancias
optimas. Para esto se debe obtener el modelo en espacio de estados de la funcion de
transferencia (4.22) para asi implementar un modelo extendido de la planta junto con
el control resonante y calcular también las ganancias ki-k4 definidas en (4.7). Debido a
que se deben de relacionar los estados del filtro con los del término resonante, el mismo

se puede modelar como se muestra en la figura 4.5.

Como se muestra a continuacion, es sencillo demostrar que el modelo del control
resonante de la figura 4.5 es equivalente al definido en la ecuacion (4.22), en donde para

poder disenar el mismo, se define el error como e = ve, — vey,,,, con ve,,,, = 0, y por
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U02

s _| & J1] &
UCM"@_ s2+w? B @ -
;

Figura 4.5: Modelo del sistema con controlador P+R extendido.

lo tanto:
S s (4.23)
UCQ S +w0

Multiplicando el numerador y denominador en (4.23) por s 2 y desarrollando, se obtiene:

—2

& s s
v,  S2Hwd 72

&S s

ve, 1+ wds 2

E1 w2 s 2 =00, 5! (4.24)

G=s5" (v, —wis)

2 -1
581 = vo, —wq §18
~—~ N——

5.1 62
y de lo anterior se puede comprobar que:

€1 = ve, — wiks (4.25a)
§=6 (4.25D)

en donde (4.25) representa el modelo en espacio de estados de (4.23). Este se puede mo-
delar junto con el modelo del filtro definido en (4.6a)-(4.6d). Suponiendo las referencias
cero, se obtiene:

X=Ax+0u (4.26)

55



Capitulo 4. FEstrategia de Control para VSI con Filtro LC de Dos Etapas

donde,
. . T
X = [ZLI V0 UL, VO, §1 52]

[0 -y, 0 0 0 0]
1/C1 0 —1/C1 0 0 0

0 YL 0 Y, 0 0

A= (4.27)

0 0 Yo 0 0 0

0 0 0 1 0 —w?
0 0 0 0 1 0 |

T

©=[FL 000 0 0

y por lo tanto, (4.27), representa el modelo del controlador extendido junto con el
término resonante. A partir de éste, se pueden calcular las ganancias k; — kg, lo cual

serd definido en la siguiente seccion.

4.3.2. Regulador Cuadratico Lineal: LQR

Un regulador 6ptimo cuadrético lineal, proporciona un procedimiento sistematico
para calcular la matriz de ganancia del controlador K,,. Un controlador LQR, se disenia
resolviendo la ecuacion de Riccati, la cual determina la matriz K, [109], que minimiza

el indice de rendimiento cuadratico a partir de la siguiente funcion de coste [110]:

J= / (XTQX + uTRu) dt (4.28a)
0
u=-R1OTPy (4.28b)
N e’
Ky
Opxe = ATP+ PA — POR'OTP +Q (4.28c¢)

donde (4.28¢), es conocida como la ecuacion algebraica reducida de Riccati [83], y si la
matriz A — © K,, es estable y sus autovalores son reales y negativos, existe entonces
una matriz P simétrica real® que satisface la ecuaciéon (4.28c). Con esto el problema se
convierte en uno de optimizaciéon, en donde a partir de la elecciéon de @) y R se obtiene

la matriz P que hace minimo el indice en (4.28a)

2Una matriz es simétrica si ésta tiene la propiedad de ser igual a su transpuesta, esto es
P = PT, ver apéndice A
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Determinacion de los Pesos Q y R

La matriz @ € R0 debe ser hermitica definida o semidefinida positiva, y R es un
escalar® mayor que cero. Estos determinan los pesos en el vector de estados x y la
accion de control u respectivamente. El elemento i™™ de la diagonal de @, determina el
peso directo del estado x™" [109]. La influencia de los pesos en los estados del sistema,

dependen directamente de la influencia de éstos sobre las salidas.

Si se elige un R lo suficientemente grande, se disminuye el esfuerzo de la accién de
control, incrementando asi el tiempo de respuesta. De igual manera si se elige un Q)
grande, se disminuye el tiempo de respuesta, pero se incrementa el esfuerzo en la accién
de control [109], por lo que la eleccion de los valores de Q y R es un compromiso entre
cada una de las acciones mencionadas en donde se debe de encontrar un valor de @) y

R que permitan una convergencia lo suficientemente rapida.

Un método comiin y de facil implementacion es utilizar pesos diagonales, relacionados

a los estados xj,, en donde se define () como:

@ 0 0 0
0 g 0 0
o= |0 0 ® 00 (4.29)
0 0 0 g 0 0
0 0 ¢ 0
0 0 0 g

donde ¢, es el peso sobre la ganancia que se desea aplicar al estado x,, en este caso
siendo g1 — q4 los pesos sobre los estados del filtro y g5 — gg los pesos sobre las ganancias
del controlador resonante. Debido a que se desea controlar la tension de salida en Cs,
se dio peso a los valores relacionados a las tensiones del filtro (g2 ¥ ¢3), v a la accion de
control del término resonante (g5 y gg) sobre el capacitor de salida, los demés términos

son puestos en cero debido a que representan la relaciéon entre los diferentes estados.

Tomando en cuenta esto, se utilizara la siguiente matriz ) para el calculo de las

3El sistema se supone simétrico, por lo que las ganancias se determinan para una fase y esto
se replicara para las otras dos, de ahi que R se defina como escalar
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ganancias:

1072 0 0 0 0 0
0 101! o0 0 0 0
0 0 1073 0 0 0
_ 4.30
@ 0 0 0 10' o0 o0 (4.30)
0 0 0 0 10* 0
0 0 0 0 0 10*

Notese que se le dio mayor peso a los términos relacionadas al controlador resonante
(10%), en comparacién con los pesos dados a las tensiones (10~1) y corrientes (1073), esto
con el fin de obtener una buen seguimiento de la tensién de salida, pero minimizando

el esfuerzo sobre la acciéon de control para evitar una sobremodulacién en el PWM.

El valor de R debe elegirse, segtin se definié anteriormente, en un valor lo suficiente-
mente grande para garantizar un esfuerzo relativamente pequefio en la accién de control
y una respuesta rapida, sin embargo, entre mayor sea el valor de R, mayor seré el tiem-
po de respuesta de la accion del control. Variando R en factores de 10™ con n € N,
se encontré que para R = 103, se obtiene una respuesta rapida sin hacer inestable el

sistema.

A partir de esto, y del calculo de la matriz P (ver apéndice A), se obtuvieron los

siguientes valores de ganancias:

ki = 155,25 x 1073 ko = 16,07 x 1073 ks = 50,23 x 1073

(4.31)
ky = —358 x 1073 ks = 3.17 ke = —20.30

y los polos de lazo cerrado del controlador (A — ©K) en:

p12 = —8174,7 £ 533069
P34 = —17588 £ 719588 (4.32)
ps6 = —110,71 £ 5294

Notese que se tiene un par de polos dominantes (ps ) correspondiente a los pesos dados

a g5 Y ge respectivamente.
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Filtro LCLC
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Figura 4.6: VSI con controlador P+R.

Segun se muestra en la figura 4.6, y lo definido en la ecuacion (4.8), la accion de

control sera entonces:

U = kl (,L'Ll'ref - ZLl) + k2 (vcl'ref - vCl) + kjg(iLZref - lLQ)

(4.33)
+ ka(vey,., — vey) — (ksér + kea)

Y simplificando, se obtiene la ecuacion final que representa la accién de control:

u=—Ki_4 [x1-4(t) — x1-4,,,(t)] — (ks&1 + ke2) (4.34)

donde & y & corresponden a las salidas del control resonante (ver figura 4.5).
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4.4. Resultados de Simulacion

Basado en lo propuesto anteriormente, se procedié a implementar la simulacién del
VSI con el filtro LC de dos etapas disefiado en el capitulo 3 utilizando las mediciones de
todos los estados, incluyendo la carga. Las referencias se modelaron segtn lo propuesto
en la seccion 4.2.2 y el controlador se implement6 utilizando la ecuacion (4.34). En la

tabla 4.1 se muestran los parametros generales de simulacién.

Tabla 4.1: Parametros generales de simulacion.

Parametro | Valor || Parametro | Valor
E 500 V Ver 2,718 V
Ly 1,5 mH Vb 25V
Cy 4 pF Lms 5 A
Lo 966 uH UCye 220 Vs
Cs 1,53 uF Ty 1pus
fo 50 Hz T, 2 us
Wo 27 f Ro» 1 mQ
fe 20 kHz T, 1 pus

donde Vg es el Voltaje Colector-Emisor del IGBT, Vp es la caida de tension de
encendido del diodo, T’ y T;. son el tiempo de apagado y encendido del IGBT respectiva-
mente y R,, la resistencia interna del IGBT. Estos se fijaron utilizando valores tipicos
de un IGBT de potencia [111]|. En la figura 4.6, se muestra el diagrama del sistema

implementado.

Primeramente se implement6 el controlador utilizando la medicién de la corriente de
carga. La derivada de ésta seréd estimada en el capitulo 5. A partir de esto, la senal de
control obtenida a partir de la ecuacion (4.34), se muestra en la figura 4.7. Inicialmente,
se simuld el sistema sin carga, para observar la respuesta del mismo sin consumo de

corriente (Irms = 0). En la tabla 4.2 se muestran los errores de estado estacionario en
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Figura 4.7: Senal de control ug. (ver figura 4.6) con estados medidos y sin carga
(7p) en el sistema.

las tres fases de los cuatro estados del filtro con respecto a sus referencias.

Errores en RMS

Fase ity (mA) | ver (V) | g2 (mA) | vee (V)

A 45447 | 1,72 29,44 1,09
B 453,95 | 1,72 28,43 1,08
C 454,02 | 1,74 29,94 1,15

Promedio | 454,15 1,72 29,27 1,11

Y

Tabla 4.2: Error RMS de estado estacionario de los estados medidos con respecto
a sus referencias.

El contenido armoénico presente en la figura 4.7 corresponde al introducido por la
conmutacién en los estados medidos. En la figura 4.8, se muestran los voltajes medidos

en los capacitores C7 y Cs.

Una vez observada la respuesta del sistema sin carga, se introdujo una carga de 5
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Voltaje en €'y medido

Voltaje (V)

Voltaje (V)

Tiempo (ms)

Figura 4.8: Voltaje medido en C; y (Y, sin carga en el sistema.

A (I definido en la tabla 4.2) a los 40 ms (2 ciclos). En la figura 4.9 se muestra
la mediciéon de la corriente en la bobina Li y su respectivo error con respecto a la
referencia dada. Noétese el error que muestra ésta, el cual se debe al contenido armoénico
de alta frecuencia introducido por la conmutacién de las llaves del inversor, lo cual es
esperado, debido a que ésta corriente es la de salida del VSI. Si se compara la misma
con la corriente en el inductor Lo, como se muestra en la figura 4.11, esta ya ha sido

filtrada, lo que se traduce en un menor error con respecto a su referencia.

En la figura 4.12, se muestra el voltaje medido en el capacitor de salida Cy y su
respectivo error con respecto a la referencia dada. Obsérvese que se obtiene un tiempo
de convergencia de aproximadamente 2 ciclos, el mismo ofrece un rechazo adecuado,
incluso ante variaciones abruptas en la carga. También se muestra en la figura 4.13, la

respuesta de la accién de control ante la perturbaciéon de carga.

Ha de observarse que la accién de control en la figura 4.13, muestra un corto periodo
de saturacion (u > 1), a los 40 ms, en cuanto entra la carga. Esto es un comportamiento
que debe evitarse, debido a que implica una sobremodulacién en el PWM;, y el mismo
puede causar inestabilidad en el sistema. Esta saturacion es causada por los armoénicos de
alta frecuencia presentes en la corriente medida en la bobina L1, la cual es realimentada
al controlador. Para evitar la mediciéon de esta corriente, se propone utilizar un estimador

de estados, el cual seré desarrollado en el capitulo 5.
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Corriente en L7 medida

Corriente (A)

Error de corriente en Lq

Error (A)
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Figura 4.9: Corriente medida en L y su error respecto a la referencia.
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Figura 4.10: Voltaje medido en (' y su error respecto a la referencia.
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Corriente en Lo medida
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Figura 4.11: Corriente medida en Ly y su error respecto a la referencia.
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Figura 4.12: Voltaje medido en (5 y su error respecto a la referencia.
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Figura 4.13: Senal de control u,,. con estados medidos.

4.4.1. Resultados sin compensaciéon feedworward

En la seccién anterior se mostraron los resultados del controlador propuesto, el cual,
como se definié en 4.2.1, corresponde a uno por compensacion feedforward, en donde
la medicion de la carga es utilizada en el controlador. A continuacion, se procedit a
eliminar esta alimentacion del controlador, esto es hacer cero la corriente ig en (4.10c)
y su derivada 7y en (4.19). En las figuras 4.14 y 4.15 se muestran los voltajes medidos
en los capacitores Cy y Co. Obsérvese que al ingresar la carga, el voltaje de salida (veg)
converge dos ciclos después (40 ms), si se compara ésta respuesta con la obtenida en
la figura 4.12, se puede observar que cuando se utiliza la compensacion feedforward, el
controlador rechaza la perturbacién de manera correcta, convergiendo asi la tension de

salida en un tiempo mucho menor.
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Voltaje en €'y medido
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Figura 4.14: Voltaje medido en (] y su error respecto a la referencia sin compen-
sacion feedforward.
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Figura 4.15: Voltaje medido en Cs y su error respecto a la referencia sin compen-

sacion feedforward.
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4.4.2. Resultados sin controlador resonante

En la seccion 4.3.1, se definié un controlador de tipo resonante, el cual se dijo era
necesario para poder hacer un buen seguimiento del voltaje de salida. Como se observa
en la figura 4.16, la tension de salida no logra converger a la tension de referencia (220 V),
y si se compara el error con respecto a la figura 4.12, sin el control resonante se obtiene
aproximadamente 40 V de error de estado estacionario. Incluso, una vez ingresada la
carga, el error de estado estacionario crece levemente, lo que significa que disminuye
la tensién de salida, por lo que se puede esperar que ante mayores perturbaciones en
la carga, se obtenga un mayor error. Con esto se comprueba que es necesario incluir
la parte resonante al lazo de control, para asi asegurar un correcto seguimiento de la

tension de salida con respecto a su referencia.

Voltaje en Cy medido

240

160 - \ ~
> 80
<)
= 0 /
= -80
6o 5, >

-240

L00 - Error de voltaje en C5 medido
. 50 -
> ! \ 3
5]
= -’
€3 50 F

-100 I I I |

0 20 40 60 80 100

Tiempo (ms)

Figura 4.16: Voltaje medido en C y su error respecto a la referencia sin control
resonante.
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4.4.3. Resultados ante variaciones de 0 y v

A continuacién se muestran los resultados de simulacién ante variaciones en los valo-
res de d y v calculados en la secciéon 3.1.1 con el fin de analizar la respuesta del sistema
utilizando los valores méximos y minimos de capacitancia e inductancia calculados. Se-
gun se muestra en las figuras 3.3, 3.4 y 3.5, el valor de v es minimo (0,046) para el
méximo valor de f; (2 kHz) y 0 es minimo (0,435) para el minimo valor de f; (1,5
kHz). Esto significa que si se desea utilizar el maximo valor de capacitancia (2,9 uF), se
debera utilizar el minimo valor inductancia (652 pH) y viceversa, esto es siempre valido

mientras se mantengan los valores de Ly y Cy en los fijados durante el diseno del filtro.

En la figura 4.17 se muestra la corriente en la inductancia Lo cuando esta toma
el minimo valor posible y en la figura 4.18 se muestra la accién de control asociada
a ésta, nétese que se sigue obteniendo la misma saturacién presentada anteriormente
en la figura 4.13. La tensién en Cy es invariable ante este cambio debido a que se
esta utilizando una capacitancia lo suficientemente grande (2,9 pF). En la tabla 4.3 se
muestran los errores de medicion en RMS. Obsérvese que los errores son muy similares
a los mostrados en la tabla 4.2, con excepcion del error de la corriente izo que aumentd

en casi el doble, lo cual era de esperar debido a la disminucién de la inductancia.

Errores en RMS

Fase i1 (mA) | ver (V) | iga (mA) | veo (V)

A 44928 | 1,51 44,52 1,02
B 448,97 | 1,49 43,30 0,98
C 447.8 1,49 45,23 1,01

Promedio | 448,68 1,50 44,35 1,01

Tabla 4.3: Error RMS de estado estacionario de los estados medidos con respecto
a sus referencias para L, minimo y Cy maximo.
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Figura 4.17: Corriente medida en Ly y su error respecto a la referencia con Lg
minimo.
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Figura 4.18: Senal de control 1y, con estados medidos y L, minimo.

69



Capitulo 4. FEstrategia de Control para VSI con Filtro LC de Dos Etapas

Aunque el valor minimo de capacitancia permitido segun lo calculado en el capitulo
3, es de 184 nF, éste valor es muy pequeno como para mantener estable la tension a la

salida (veg).

Con el fin de determinar el valor minimo de Cy que hace al sistema estable, se
realizaron las simulaciones respectivas del sistema para cada uno de los valores de Co
calculados en la seccidon 3.1.1. A partir de ésto se pudo encontrar que para valores de Co
menores a 310 nF, el sistema es inestable. En las figuras 4.19 y 4.20, se puede observar
que para Co = 310 nF, el sistema se vuelve inestable una vez que entra la carga (40 ms).
Se considera que el sistema se vuelve inestable cuando la accién de control permanece
saturada (u > 1) por més de 5 ms (ver figura 4.19). Notese que las tensiones del
transitorio disminuyen en magnitud conforme se aumenta la capacitancia, pero ain asi

el sistema se mantiene inestable.

Para valores mayores a 310 nF, el sistema se vuelve estable, sin embargo, como es
de esperar, conforme aumenta el tamafio del capacitor Cy el transitorio causado por la
perturbacion disminuye, ésto se puede ver en las figuras 4.22 y 4.23, en donde a partir
de Cy = 328 nF, la accion de control permanece en un valor menor a uno (v < 1), 5 ms
después de haber ingresado la carga. Conforme se aumenta el tamaifio de la capacitancia,
el transitorio disminuye. Debido a que, aunque el sistema es estable para capacitancias
mayores o iguales a 328 nF, el pico méximo del transitorio en la tensiéon de salida es
todavia considerable. Al analizar la respuesta ante mayores valores de capacitancia,
se observo que a partir de valores mayores a 800 nF (ver figura 4.21), el pico en el
transitorio es menor, por lo que se tomo6 como referencia este valor como punto de inicio

para considerarlo como una buena respuesta.

Tomando este punto como referencia, la tensiéon de salida se mantiene estable uti-
lizando un capacitor Co de 866 nF y una bobina Lo de 1,47 mH, sin embargo ha de
notarse, que la accién de control mostrada en la figura 4.24 tiene un mayor contenido
armoénico, y el transitorio asociado a la entrada de la carga es mayor, aumentando asf
la saturaciéon en la misma. De igual manera, en la figura 4.25 se muestra la tensiéon de

salida en Cy con capacitancia minima.

En la tabla 4.4 se muestran los errores RMS de estado estacionario correspondientes,
noétese que se diminuyo el error en la corriente i7o debido al aumento en la bobina, sin
embargo se aument6 significativamente el error en las tensiones de los capacitores C y

(U5, lo cual era esperado debido a que se rebajo el tamano del capacitor de salida.
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Errores en RMS

Fase i1 (mA) | ver (V) | iga (mA) | ves (V)

A 458,42 | 2,13 18,68 1,17
B 458,51 | 2,13 19,03 1,17
C 457,39 | 2,06 19,12 1,18

Promedio | 458,11 2,11 18,95 1,18

Tabla 4.4: Error RMS de estado estacionario de los estados medidos con respecto
a sus referencias con 'y, = 866 nF.
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Figura 4.19: (a) Sefial de control para Cy = 184 nF (b) Senal de control para
Cy =255 nF. (c) Senal de control para Cy = 310 nF.
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Figura 4.21: Region de estabilidad para v y 0 (linea punteada). El punto marcado
corresponde al valor a partir del cual se obtiene una buen rechazo a la perturba-
cion con Cy = 866 nF.
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4.5. Conclusiones

En este capitulo se presenté una estrategia de control para el filtro LC de dos etapas
propuesto en el capitulo 3. A partir de un modelo extendido del sistema y la utiliza-
cién de un controlador resonante, se encontraron las ganancias 6ptimas para el sistema
mediante un Controlador Cuadrético Lineal. Una vez definidas las ganancias necesa-
rias para poder implementar el controlador, se simuld el sistema propuesto utilizando
las mediciones de tension y corriente del filtro, las cuales se observo siguen de manera

correcta las referencias dadas.

Sin embargo, se pudo observar que debido al ruido de alta frecuencia introducido
por la conmutacion de los IGBTS, la accion de control utilizada para crear la senal d,
presenta el mismo ruido y al momento de que hay una perturbacién en el sistema, esta
se satura por un corto periodo de tiempo, el cual es posible que cause que el sistema se

vuelva inestable.

Debido a esto, se propone disenar un estimador de estados, el cual permitira reducir
la cantidad de sensores en el sistema y ademés eliminaré el ruido de alta frecuencia

introducido por la conmutaciéon. Esto serd formulado en el siguiente capitulo.
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Diseno de Observador para VSI Trifasico con
Filtro LC de Dos Etapas

A veces, para el diseno de sistemas de control se supone que se tienen disponibles
para medicion todos los estados del sistema. Sin embargo, es posible que durante
procesos reales no todos los estados se puedan medir o que la medicién del estado como
tal sea poco confiable (por ejemplo que contenga mucho ruido), y como se observod
anteriormente, que sean estados que no son medibles (como una derivada) o que no sea
econdémicamente viable medirlos. En este caso es posible estimar los estados mediante
un observador de Luenberger [112], el cual toma su nombre de David Luenberger quien
lo formul6 en la década de 1960 [113].

Como se mostré en el capitulo anterior, al utilizar la medicién de todas las varia-
bles del filtro, el contenido arménico causado por la conmutacién presente en estas se
introduce en la accién de control, lo que causa una saturacién en la misma ante pertur-
baciones en la carga por lo que es necesario eliminarla. Para esto, se propone el uso de

un observador de estados, el cual seré analizado en este capitulo.

Un observador es técnicamente un estimador que permite reconstruir uno o mas
estados del sistema, sea medido o no, utilizando como referencia las entradas y salidas
de dicho sistema. En términos generales, un observador es un subsistema del sistema
original, en este caso la planta, en donde la representacién matemética de ambos es
igual, difiriendo tinicamente el modelo del observador por un término de correccién del

error de estimacion, el cual se representa de la siguiente manera:
& = Ai(t) + Bu+ G (y(t) — Ci(t)) (5.1a)
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Figura 5.1: Diagrama de Bloques del Observador junto con el lazo de control.

§(t) = Ca(t) (5.1b)

donde el simbolo (7) representa la variable estimada, A, B, y C son las matrices que
representan al sistema en espacio de estados y G es la matriz de ganancia del observador,
la cual se debe de calcular acorde al tiempo de respuesta que se desea del observador
sin que se produzcan transitorios grandes, debido a que la misma es dependiente de las

salidas del sistema y ante transitorios muy abruptos puede desestabilizar el sistema.

Como se muestra en la figura 5.1, el bloque del observador corresponde a una copia
del sistema, el cual utiliza como entrada la medicién del o los estados internos del
sistema original. Si a este nuevo sistema se le aplica la misma acciéon de control u que
al original, se puede esperar que el mismo se comporte de igual manera, pudiendo asf

utilizar los estados internos del observador como aproximaciones del sistema original.

Ademas, se debe tener en cuenta la condicion de observabilidad del sistema, que
determina cuantos estados se pueden estimar a partir de las mediciones realizadas. En

la seccion 5.2 se detallara ésta condicioén.
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5.1. Modelo Extendido del Sistema en Espacio de
Estados

Debido a que se necesita la realimentacion de la carga junto con su derivada primera
y segunda, segtn se plante6 en la seccion 4.2.2; el modelo del VSI propuesto en (4.6)
debe de modificarse para obtener una versiéon extendida del mismo que incluya las
derivadas de la carga, para asi poder realizar el modelo extendido del sistema y disenar

el observador de estados. A partir de (4.6e) se puede obtener:

10,5 = V2 L sen (wt + a3) (5.2a)
ioaﬂ = V2 [,s W COS (wt + af) (5.2b)
'z'.oaﬂ = —\/ilrms w? sen (wt + af) (5.2¢)

Sustituyendo (5.2a) en (5.2c), se obtiene:
G0, = —wio,, (5.3)

y remplazando (5.2b) y (5.3) en (4.6), resulta en:

Lyip,,, = Edag —ven,, (5.4a)
CliCy,y = iLry — iLany = iC1ag (5.4b)
LoiLy,5 = VC0y — UCsap (5.4c)
CoiCyy = iany — H00s = iCaus (5.4d)
10,5 = V21,5 sen (wit + ¢) (5.4e)
ioaﬁ = V2 Lpsw cos (wt + ¢) (5.4f)
i, = —wio,, (5.4g)

. . 3 . . . T
Definiendo 2,5 = [le Vo1 tre Vo2 1o 10] , se puede representar el VSI en su forma de

espacio de estados como:

x'aﬁ = Axaﬁ + Buag (5.5&)
y=Cuzap (5.5b)
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1T
. . . " T .
donde x5 = [zm Vel e Ve b zo] = [x1 x2 T3 T4 T5 T]" V-

[0 -y, 0 0 0 0
1/C1 0 —1/C1 0 0 0
0 1t 0 -l 0 0
A: / ? / ? (56&)
0 0 1/c, 0 —1/c, 0
0 0 0 0 0 1
0 0 0 0 —w? 0]
T
B=|E/L, 0 0 0 0 0 (5.6b)

La matriz, C' debe elegirse segtiin los estados a medir, la cual definira el tipo de

observador que se desea implementar.

5.2. Observador de Orden Completo

Un observador de orden completo es aquel que a partir de la mediciéon de algunos
o todos los estados del sistema, estima los n estados del mismo, de ahi el nombre de

orden completo.
Sustituyendo (5.1b) en (5.1a), se obtiene:
#(t) = Az(t) + Bu(t) + G [Cx(t) — Ci(t)] (5.7)

Realizando la simplificacién correspondiente se puede obtener el modelo final del

observador de orden completo:

#(t) = Az(t) + Bu(t) + GC [x(t) — &(t)] (5.8)

El error (e), estd definido como la diferencia entre los estados del sistema y los

del observador (z(t) — #(t)), y su dindmica se puede obtener restando (5.7) de (5.5a),
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resultando:

é=Ax(t) + Bu(t) — Az(t) — Bu(t) — G [Cz(t) — CZ(t)]
y simplificando (5.9¢) se obtiene:

é=a(t) — 2(t) = Ax(t) — Ai(t) — G [Cx(t) — Ci(t)]
¢ = Ax(t) — Ai(t) — GOz(t) + GCE(t)
¢ = (A—GO)z(t) — (A — GCi(t)

Agrupando los términos correspondientes:

¢ = (A - GO)(a(t) - 2(1))

(5.9a)
(5.9b)
(5.9¢)

(5.10)

(5.11)

Y finalmente, sustituyendo (5.9a) en (5.11), se obtiene la ecuacién que representa la

dindamica del error de estimacion:

é=(A-GQO)e

(5.12)

Para el caso del observador de orden completo, G € R™™ siendo n el ntimero de

estados del sistema y m los estados medidos (seis y cinco respectivamente para este

caso). Y la matriz de salida del modelo para el VSI propuesto en (5.6) corresponde a:

(100 0 0 0]
010000
C=1001000
000100
000010

5.2.1. Observabilidad

(5.13)

Se debe de comprobar la observabilidad del sistema propuesto, en donde se define

que un sistema es completamente observable si todas las transiciones del estado afectan

eventualmente a todos los elementos del vector de salida [83|. El concepto de observa-
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bilidad es de suma importancia debido a que en procesos reales es probable encontrarse
con estados que no pueden ser medidos directamente, por lo que esto ayuda a definir el
nimero maximo de estados que pueden estimarse a partir de una cantidad definida de

estados medidos.

Un sistema es completamente observable si y solo si la matriz:
O=|cr i ater i o(ar)ier) (5.14)

es de rango n, siendo n el ntumero de estados del sistema, y (5.14) se conoce como la

matriz de observabilidad.

Por lo tanto, se puede comprobar que el rango de la matriz de observabilidad del

sistema en (5.6) junto con (5.13), definida como:
rank(0) = rank [CT ATCT (AT)*CT (aT)*CT (aT)'CT (aT)’CT] (5.15)

es igual a seis, que corresponde al niimero de estados del sistema. Esto quiere decir que
midiendo cinco estados (corrientes en inductores, voltajes en capacitores y corriente de
carga), se pueden estimar seis estados, es decir los mismos 5 estados medidos més la

derivada de la corriente necesaria para realimentar al controlador.

5.2.2. Eleccién de la Matriz de ganancia G

Para el disefio de un observador de orden completo, se debe definir la matriz de
ganancias de manera que el error definido en (5.12) converja a cero con una velocidad
de respuesta lo suficientemente rapida manteniendo siempre estable el sistema; esto es
determinado por los autovalores de la matriz (A — GC'), en donde se debera elegir G de

tal manera que esta matriz tenga los valores propios deseados.

Los polos del observador se deben de elegir de manera que éste converja més rapido
que el controlador (al menos dos veces mas [83]), esto con el fin de que el error de
estimacion decaiga a cero més rapido que los estados del sistema y debido también
a que los estados estimados deben de haber convergido antes de ser realimentados al
controlador, siempre tomando en cuenta que al realimentar éstos, la accién de control
no debe de saturarse (u > 1). Esta respuesta rapida del observador hace que los polos

del controlador dominen sobre la respuesta del sistema.
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Si la matriz de observabilidad (A,C) es de rango n, como se defini6 en (5.15), los
autovalores de (A — GC') pueden ser elegidos de manera arbitraria para cualquier G, de

tal manera que el polinomio caracteristico de la matriz (A — GC) sea:

p(s) = (s —¢1) (s = ¢2)... (5 — on) (5.16)

donde ¢y, en (5.16) corresponde a los valores propios deseados. A partir de esto, eligiendo

el polinomio caracteristico de la matriz (A — GC') como:

o(s) = <s - %)3 <s - %)3 (5.17)

siendo ps y ps4 los polos del controlador calculados en la seccion 4.3.2, ecuacion (4.32).
A partir de estos se calculo la matriz de ganancia utilizado la férmula de Ackerman [83],

dando como resultado la siguiente matriz:

[ 12904 2,67x10° 0 0 0 0 |
—12007 11970 1035 0 0 0
GT = | —740 2,50 x 105 14094 5,95 x 10° 0 0 (5.18)
—1,76 —1.99 23119 10780 0 0
0 0 0 —6,53 x 10° 24874 3,47 x 108

5.2.3. Resultados de Simulacién del Sistema con Observa-

dor de Orden Completo

Una vez comprobado que el sistema es completamente observable, se procedi6 a
realizar la implementaciéon del estimador. Debido a que se tienen los estados estimados
del sistema, éstos se pueden sustituir en la realimentacion del controlador definido en
la ecuacion (4.34), por lo que se puede re-escribir la ecuacion de la acciéon de control u

COmao:
U = _kl <7/L1 - Z.Llref) - k2 (/[)Cl - /Uclref) - kj?’ (ZLQ - Z.L27‘ef>

—ka (00, — v0y,.;) — (ksér + kea)

y de igual manera, la realimentacion de la carga y sus derivadas requeridas en (4.10c¢),

(5.19)

(4.15) y (4.19) respectivamente, pueden ser sustituidas por sus estimaciones, dando

como resultado:

Z‘LQref = Z.Cny‘ef + %0 (520&)
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Figura 5.2: Diagrama de bloques del sistema implementado con observador de
orden completo.

Ucl'ref = L2 (02 @C2r6f + 20) + UCgref (520b)

iy = Ot [L2 (Cavci, +in) +vc, (5.200)

En la figura 5.2, se muestra el diagrama de bloques que representa el sistema imple-

mentado correspondiente al VSI, filtro, observador y controlador respectivos.

Segun se definié en la ecuacion (5.19), la accién de control u ahora dependera de
los estados observados. En las figuras 5.3 y 5.4, se muestran la acciéon de control y la
estimacion de la corriente en el inductor L1, en donde si se compara con la medida,
segln se muestra en la figura 4.9, es notable la eliminacion del ruido de conmutacion,
lo que implica que se reduce el ruido en la senal de control final. Ademaés gracias a esto
se elimind la saturacion presente en la figura 4.13, que como se menciond, era necesario

eliminar para evitar una sobremodulacién del PWM que hiciera inestable al sistema.

En las figuras 5.5, 5.6 y 5.7 se muestran las tensiones estimadas en los capacitores

Ci y Cs y la corriente en el inductor Ls junto con sus respectivos errores respecto a
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Magnitud

las variables medidas. En las figuras 5.8 y 5.9 se muestran la corriente estimada y su

derivada respectivamente. En la tabla 5.1, se muestran los errores de estado estacionario
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80 100

Figura 5.3: Senal de control uq,. con estados estimados.

de los estados estimados con respecto a la variable medida.

Errores de estimacion en RMS
Fase iry (mA) | ver (mV) iro (mA) | vig (MV)
A 442,63 271,22 0.3277 43,90
B 440,90 263,93 0.3277 43,76
C 441,16 260,76 0.3282 43,40
Promedio | 441,56 265,30 0.3279 43,89

Tabla 5.1: Error RMS de estado estacionario.
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Figura 5.4: Corriente en L; estimada junto con su respectivo error respecto a la
medicion.
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Figura 5.5: Tension en C estimada junto con su respectivo error respecto a la
medicion.
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Figura 5.6: Corriente en L, estimada junto con su respectivo error respecto a la
medicion.
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Figura 5.7: Tension en Cy estimada junto con su respectivo error respecto a la
medicion.
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Figura 5.8: Corriente de carga ig y su error con observador de orden completo.
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Figura 5.9: Derivada de la corriente de carga 7o y su error con observador de orden
completo.
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Pruebas de robustez y perturbaciones en la carga

Con el fin de analizar la respuesta del controlador junto con el observador, se procedid
a realizar pruebas de robustez y perturbaciones en la carga. Para una futura implemen-
tacién, es probable que no se puedan obtener los componentes con los valores exactos
listados en la tabla 3.2, por lo tanto se variaron los valores del filtro en 415 % para asi

observar la respuesta del controlador y el observador.

Se simularon dos escenarios posibles, primero se variaron los componentes de la
planta 0.85 veces su valor nominal, se introdujo la carga al sistema a los 30 ms y a los
80 ms se introduce un desbalance de 1.5 veces I, en una de las fases durante cuatro
ciclos (80 ms). El segundo escenario se simul6 variando los componentes de la planta
en 1.15 veces sus valores nominales, con el mismo desbalance detallado anteriormente

pero en dos de las fases.

Variaciéon en componentes de 0.85 veces su valor nominal

En la figura 5.10 se muestra la accién de control, en las figuras 5.11 y 5.13 se muestran
las corrientes estimadas en L y Lo respectivamente junto con sus errores, en las figuras
5.12 y 5.14 se muestran las tensiones estimadas en C] y Co junto con sus respectivos
errores. Igualmente en las figuras 5.15 y 5.16 se muestran la estimacién de la corriente

de carga y su derivada.

En la tabla 5.2 se muestran los errores de estado estacionario, obsérvese que estos
incrementaron con respecto a los errores dados en 5.1, este error es de esperar debido
a que se introdujo una perturbacion al sistema la cual no fue considerada en el modelo
del observador, estas pueden ser consideradas a la hora de disenar el control para evitar
errores de estimaciéon como los presentes en las figuras 5.15 y 5.16. Para un estudio
detallado de modelado de perturbaciones en inversores ver [114] y [115] y sus respectivas

referencias.
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Errores de estimacion en RMS

Fase ir (mA) | dc1 (mV) iro (mA) | gz (MV)

A 548,52 433,08 82,34 489,47
B 257,58 429,82 84,66 515,54
C 554,39 415,98 81,98 484,09

Promedio | 553,49 426,30 82,99 496,37

Tabla 5.2: Error RMS de estado estacionario con desbalance en una fase y varia-
cion en componentes de 0.85 veces su valor nominal.
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Figura 5.10: Senal de control wuq,. con variaciéon en componentes de 0.85 veces su
valor nominal.
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Figura 5.11: Corriente estimada en L; y su error respecto a la referencia con
observador de orden completo y variacion de 0.85 veces su valor nominal.
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Figura 5.12: Tension estimada en C y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden completo y variaciéon de 0.85 veces su valor nominal.

91



Capitulo 5. Diseno de Observador para VSI con Filtro LC de Dos Etapas

Corriente en Lo estimada

87
< 47
< i '
= 0 s /
15
& i
o
S
-8

Error de estimacion de corriente en Lo

1
0 40 80 120 160 200
Tiempo (ms)

Figura 5.13: Corriente estimada en Lo y su error respecto a la referencia con
observador de orden completo y variacion de 0.85 veces su valor nominal.
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Figura 5.14: Tensién estimada en C5 y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden completo y variaciéon de 0.85 veces su valor nominal.
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Figura 5.15: Corriente de carga estimada ¢, con variacion de 0.85 veces en com-
ponentes de planta.
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Figura 5.16: Derivada de la corriente de carga estimada 7y con variacién en com-
ponentes de 0.85 veces su valor nominal.
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Variacién en componentes de 1.15 veces su valor nominal

De igual manera, se realizaron las pruebas de simulacién ante una variaciéon en los
componentes de la planta de 1.15 veces su valor nominal. En la figura 5.17 se muestra
la accién de control respectiva, en las figuras 5.18 y 5.20 se muestran las corrientes
estimadas en Ly y Lo respectivamente junto con sus errores, en las figuras 5.19 y 5.21
se muestran las tensiones estimadas en C7 y Cy junto con sus respectivos errores. En
la tabla 5.3 se muestran los errores de estado estacionario, el error de estimaciéon de la

tension en C5 se redujo debido a que se incrementé el tamaiio del capacitor.

Errores de estimacion en RMS
Fase ir1 (MA) | te1 (mV) | iga (MA) | Do (mV)
A 476,99 384,92 66,63 326,63
B 488,54 398,91 78,73 418,88
C 481,66 413,98 79,90 423,24
Promedio | 482,40 399,27 74,79 389,59

Tabla 5.3: Error RMS de estado estacionario con desbalance en dos fases y con
variaciéon en componentes de 1.15 veces su valor nominal.
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Figura 5.17: Senal de control uq,. con variaciéon en componentes de 1.15 veces su
valor nominal.
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Figura 5.18: Corriente estimada en L; y su error respecto a la referencia con
observador de orden completo con variaciéon de 1.15 veces su valor nominal.
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Tension en C7 medida
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Figura 5.19: Tension estimada en C y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden completo con variacién de 1.15 veces su valor nominal.
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Figura 5.20: Corriente estimada en Ly y su error respecto a la referencia con
observador de orden completo con variaciéon de 1.15 veces su valor nominal.
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Figura 5.21: Tension estimada en C5 y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden completo con variacion de 1.15 veces su valor nominal.
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Figura 5.22: Corriente de carga estimada ¢y con variacién en componentes de 1.15
veces su valor nominal.
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Derivada de la corriente de carga iy estimada
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Figura 5.23: Derivada de la corriente de carga estimada ¢, con variacién en com-
ponentes con variaciéon en componentes de 1.15 veces su valor nominal.
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5.3. Observador de Orden Reducido

En la seccién anterior, donde se realiz6 el observador de orden completo, se estima-
ron todas las variables del sistema. Sin embargo, para realizar la implementacion del
observador propuesto se utilizaron las mediciones de todas la variables del sistema, y
aunque se reducen considerablemente los errores con respecto a las referencias en las
variables, aiin asi es necesario hacer uso del mismo nimero de sensores que cuando no
se estaban estimando los estados. Por lo tanto, si se tienen las mediciones de algunos
de los estados y éstas se consideran fiables, es posible disefiar un observador de orden
reducido, en el cual si se define 7 como el nimero de estados medidos y j los no medidos,
se pueden estimar los j estados del filtro, siempre y cuando el rango de la matriz de

observabilidad del observador sea igual a j.

El determinar los estados a medir dependeré del sistema a observar y que tan fiables
sean las mediciones del mismo, en el caso estudiado, como se demostré en los resultados
presentados en la seccidén 5.2.3, es necesario estimar la corriente en el inductor L; con
el fin de eliminar el ruido de alta frecuencia y asi realimentarla al controlador. Basado
en esto, al realizar la prueba de observabilidad [ver ecuacion (5.14)], se puede encontrar

que el par (A4, C), tiene rango cinco, es decir, se pueden estimar cinco de los seis estados

001000
C= (5.21)
000100

del sistema, con:

Estos dos estados medidos corresponden a la corriente en el inductor Ls y el voltaje en

el capacitor Cs.

Con esto, el sistema definido en (5.6) y (5.21), se puede dividir en dos subsistemas

tal que:
a aa Qa a Ba
fo | _ | Aea| A || Ta | U s (5.22a)
Ty Aba ‘ Aw | | b By
—_——— ~——

A B

La

| S Tp

C
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dondei=2,j=4y:

. T
Lo = liro voo| = [x3 @
lir2 02] (43 4] i (5.23)
xp = liz1 ver do io] = 11 T2 5 26
Se definen las nuevas matrices del sistema como:
Aaa Ajgb
0 —Yi,| 0 L, 0 0]
/oy 0 0 0 —1/c, 0
0 0 0o -1 0 0
A— /1 (5.24a)
—1cy 0 ey 0 0 0
0 0 0 0 0 1
|0 0 0 0 —w? 0|
Apa A
T
B=|0 o|#L 00 0] (5.24b)
—_ ——
B, By
C= |: Iixi Oixj ] (524C)
A partir de (5.22) se obtiene:
Eq(t) = Agaa(t) + Agpxp(t) + By ua 5(t) (5.25a)
Aapp(t) = Tq(t) — Aga®a(t) — Bg ua 5(t) (5.25b)
i‘b(t) = Abaxa(t) + -Abbxb(t) + By uaﬁ(t) (5.250)

donde Ap, 4(t) y Bpuq,p(t) se obtienen de la medicion y de la accion de control, por lo
tanto son conocidos, A, corresponde a los estados medidos, Ay, a los estados a estimar
y Aap 2p(t) a la salida del observador (y(t)).

Por lo tanto, definidas las variables, se puede disenar un observador de orden comple-
to del nuevo subsistema, el cual representa un observador de orden reducido del sistema
original. Utilizando como base la ecuacion del observador de orden completo en (5.8),

y sustituyendo por lo definido en (5.25), se puede obtener:

Tp(t) = Ady(t) + Bug s(t) + GC (2p(t) — (1)) (5.26a)
2y(t) = (A= GC) &y(t) + Bua,s(t) + Gy(t) (5.26b)
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5.8. Observador de Orden Reducido

donde G € R corresponde a la matriz de ganancia del observador. Esta se elige
teniendo en cuenta tanto el rechazo a la perturbacién asi como la convergencia del
error, el cual esta definido como e = x(t) — Zp(t). Sustituyendo (5.25b) en (5.26b), se

obtiene:

ay(t) = (Aw — GAap) 3(t) + By ta,s(t)
+G (24(t) — Agaza(t) — Byt p(t))

Notese que en la ecuacion (5.27), para realizar la estimacion de xyp, se necesita la deri-

(5.27)

vada de los estados medidos (Z,). Para evitar la amplificacion del ruido que genera la

derivacion, se puede eliminar i, mediante un cambio de variable. A partir de (5.27), se

obtiene: .
(30(t) = Gaalt)) = (Asm — GAw) a4(?)
(5.28)
+ (Bb -G Ba) ua,ﬁ(t) -G Aaaxa(t)
Definiendo 7)(t) = &3(t) — Gio(t) e integrando, se obtiene:
n(t) = @p(t) — Gzalt) (5.29a)
#u(t) = 0(t) + G al) (5.20b)
Sustituyendo (5.29b) en (5.28) y simplificando, se obtiene:
n(t) = (A — G Aap) 1(t) + [(Aey — G Aab) G+ Ape — G Aaa] Za(t) (5.30)
+ (By — G Ba) ta,p(t)
donde 7(t) en (5.29) corresponde a la integral de (5.30). Y definiendo:
S=An—GAuw (5.31a)
R=8G+ Apa — G Aua (5.31b)
F=B,-GB, (5.31c)
Y sustituyendo lo anterior en (5.30), se obtiene:
n(t) = Sn(t) + Raa(t) + Fua,s(t) (5.32)

El cual, junto con (5.29b), corresponde al modelo del observador de orden reducido.
En la figura 5.24 se muestra el esquema que representa el sistema junto con el lazo de

control y el observador definido en (5.31).
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Figura 5.24: Diagrama de bloques del Observador de Orden Reducido junto con
lazo de control.

5.3.1. Elecciéon de la Matriz de ganancia ¢

Al igual que se detall6 en la seccion 5.2.2, la matriz de ganancia del observador de
orden reducido puede ser calculada mediante la elecciéon arbitraria de los autovalores
de la matriz (A, — GAgp) sy solo si la matriz de observabilidad O = (A, Agp) es de
rango j, siendo Ay, la matriz de los estados a estimar, A, la matriz de correlacion de
estados y j el numero de estados medidos. A partir de esto se puede comprobar que el

rango de la matriz:
rank (0) = rank | A%, AR AL (AL)* AL, (AF)” AL (5.33)

es cuatro (j = 4), por lo que el sistema (correspondiente a un subsistema del modelo
original), es completamente observable. Es decir, midiendo dos estados se pueden esti-
mar hasta cuatro estados mas, correspondientes en este caso a la corriente en el inductor

L1, la tension en el capacitor Cy, la corriente de carga iy y su respectiva derivada.
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Al igual que en el observador de orden completo, eligiendo el polinomio caracteristico

de la matriz (A, — GAgp) como:

o(s) = <5 - %)2 <s - %)2 (5.34)

da como resultado una matriz de ganancias definida como:

0,69 0
24,03 0
G— (5.35)
0  —0,03
0  —530,70

5.3.2. Resultados de Simulacién del Sistema con Observa-
dor de Orden Reducido

Una vez diseniado el observador de orden reducido, se procedié a realizar la imple-
mentacion del mismo. Al igual que en la seccién 5.2.3 los estados estimados se pueden
sustituir en la realimentacion del controlador definido en (4.34), por lo que nuevamente

se puede re-escribir la ecuacién de la accidén de control u como:

U= _kl <%L1 - Z.Llref) - k2 (,[)Cl - Uclref) - k3 (iLQ - Z‘LQref)

—ka (vo, — vey,.;) — (ksé1 + kea)

(5.36)

En la figura 5.25, se muestra el diagrama en bloques que representa el sistema im-

plementado.

La senal de la accion de control se muestra en la figura 5.26. En la figura 5.27
se muestra la corriente estimada en Lq junto con su error respecto a la referencia, el
error mostrado se debe al ruido introducido por la conmutacién, como se explicé en
la seccidén 4.4, obsérvese que al utilizar la estimacién de la corriente en el inductor L
se elimina el ruido presente en la figura 4.9. El error presente en este se debe a que el
observador trata de estimar con respecto a la méxima amplitud presente la corriente

(de aproximadamente 6 A debido al ruido de conmutaciéon) de ahi que este no sea cero.

La tension estimada en el capacitor C junto con su error se muestra en la figura

5.28. La corriente y tensiéon medida en Lo y C5 respectivamente, se muestran en las
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Figura 5.25: Diagrama de bloques del sistema implementado con observador de
orden reducido.

figuras 5.29 y 5.30 junto con sus respectivos errores.

La corriente de carga ig estimada y su derivada se muestran en las figuras 5.31 y
5.32 junto con sus respectivos errores. En la tabla 5.4, se muestran los errores de estado

estacionario en RMS.
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Errores de estimacion y medicion en RMS

Fase i1 (mA) | ver (V) | iga (mA) | veo (V)

A 926,08 9,32 80,86 4,01
B 929,50 5,41 88,74 4,14
C 517,05 9,28 84,40 4,26

Promedio | 524,21 5,34 84,67 4,14

Tabla 5.4: Error RMS de estado estacionario con observador de orden reducido.

0.6 [

y
-0.2 - /

-0.6 -

Magnitud

_1 1 1 1 1 1
0 20 40 60 80 100

Tiempo (ms)

Figura 5.26: Senal de control uy,. con observador de orden reducido.
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Corriente en L estimada

Corriente (A)

Error de estimacion de corriente en Ly
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Figura 5.27: Corriente estimada en L; y su error respecto a la referencia con
observador de orden reducido.
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Figura 5.28: Voltaje estimado en C] y su error respecto a la referencia con obser-
vador de orden reducido.
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Corriente en Lo medida
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Figura 5.29: Corriente medida en L, y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden reducido.
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Figura 5.30: Voltaje medido en Cs y su error respecto a la referencia con obser-
vador de orden reducido.
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Corriente de carga ig estimada

6 -
4 -
S
° L
= 0
g -
5 2f /
o 4
-6
. Error de estimacion de corriente de carga g
0.5
=
s-« 0
S}
=
A
0.5
1 I I I |
0 20 40 60 80 100

Tiempo (ms)

Figura 5.31: Corriente de carga iy y su error con observador de orden reducido.
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Figura 5.32: Derivada de la corriente de carga iy y su error con observador de
orden reducido.
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Pruebas de robustez y perturbaciéon en la carga

Al igual que con el observador de orden completo, se realizaron las pruebas de ro-
bustez con el sistema implementando el observador de orden reducido. Se simularon los

mismos escenarios descritos en 5.2.3 para el sistema de orden completo.

Variacién en componentes de 0.85 veces su valor nominal

En la figura 5.33 se muestra la acciéon de control con una variacion 0.85 veces los
valores nominales, en las figuras 5.34 y 5.36 se muestran las corrientes estimadas en
L1 y Lo respectivamente junto con sus errores, en las figuras 5.35 y 5.37 se muestran
las tensiones estimadas en C7 y Cy junto con sus respectivos errores. Igualmente en las
figuras 5.38 y 5.39 se muestran la estimacién de la corriente de carga y su derivada. En
la tabla 5.5 se muestran los errores de estado estacionario. Se nota el incremento en el
error de la corriente y tension en el inductor L y el capacitor Cs respectivamente, el
cual es esperado debido a que, ademés de ser senales medidas, la perturbacién en la

planta amplifica el mismo.

Errores de estimacién en RMS

~

Fase i1 (mA) | ver (V) | iga (mA) | veo (V)

A 203,33 5,19 85,01 3,68
B 925,83 9,59 89,66 3,71
C 500,44 9,18 86,47 3,73

Promedio | 509,87 9,32 87,21 3,71

Tabla 5.5: Error RMS de estado estacionario con desbalance en una fase y varia-
cion de 0.85 veces en los componentes del filtro.
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Figura 5.33: Senal de control wuq,. con variaciéon en componentes de 0.85 veces su
valor nominal.
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Figura 5.34: Corriente estimada en L; y su error respecto a la referencia con
observador de orden reducido con variacién de 0.85 veces su valor nominal.
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Tension en C;7 medida
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Figura 5.35: Tension estimada en C' y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden reducido con variaciéon de 0.85 veces su valor nominal.
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Figura 5.36: Corriente medida en L, y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden reducido con variacién de 0.85 veces su valor nominal.
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Tension en Cy medida
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Figura 5.37: Tension medida en Cy y su error respecto a la referencia con obser-
vador de orden reducido con variacion de 0.85 veces su valor nominal.
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Figura 5.38: Corriente de carga estimada ¢y con variacion de 0.85 veces en com-
ponentes de planta.

112



5.8. Observador de Orden Reducido

Derivada de la corriente de carga iy estimada
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Figura 5.39: Derivada de la corriente de carga estimada 7, con variacion de 0.85
veces en componentes de planta.
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Errores de estimacién en RMS

Fase iz (mA) | ver (V) | ige (BA) | vee (V)

A 514,74 | 544 | 96,03 | 4,69
B 540,38 | 5,83 | 108,30 | 5,07
C 537,09 | 581 | 104,34 | 497

Promedio | 531,04 | 570 | 102,89 | 491

Tabla 5.6: Error RMS de estado estacionario con desbalance en dos fase y varia-
cion de 1.15 veces en los componentes de la planta.

Variaciéon en componentes de 1.15 veces su valor nominal

De igual manera, se realizaron las pruebas de simulacién ante una variaciéon de 1.15
veces el valor de los componentes de la planta. En la figura 5.40 se muestra la accién
de control, en las figuras 5.41 y 5.43 se muestran las corrientes estimadas en Ly y Lo
respectivamente junto con sus errores, en las figuras 5.42 y 5.44 se muestran las tensiones
estimadas en Cy y Cs junto con sus respectivos errores. En la tabla 5.6 se muestran los

errores de estado estacionario.

0.6
= 0.2 ’l
=
=1
: /
&0
<
= 0.2 -
0.6 ~
_1 1 1 1 1 1
0 40 80 120 160 200

Tiempo (ms)

Figura 5.40: Senal de control wuq,. con variaciéon en componentes de 1.15 veces su
valor nominal.
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5.8. Observador de Orden Reducido

Corriente en L; estimada

Corriente (A)
(o)
£
——

Error de estimacioén de corriente en L4

) W Vi

Error (A)
o

4 I I I I |
0 40 80 120 160 200

Tiempo (ms)

Figura 5.41: Corriente estimada en L; y su error respecto a la referencia con
observador de orden reducido con variacion de 1.15 veces su valor nominal.

Tension en C7 medida
240
160
80 }

-80 -

Voltaje (V)
o

-160

-240

7 " e *»'ﬂ‘ ',Wp h Wl y M‘« ‘." h ] ,ll H' Iy |

-10 -

Error de estimacion en C4

Error (V)
o

-20 |
1 1 1
0 40 80 120 160 200

Tiempo (ms)

Figura 5.42: Tension estimada en C' y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden reducido con variacién de 1.15 veces su valor nominal.
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0 Corriente en Lo estimada

Corriente (A)
65 [\ [\ (@)
T T
T—

I
[ay
(=)

Error de estimacion de corriente en Lo

Error (A)

1
0 40 80 120 160 200
Tiempo (ms)

Figura 5.43: Corriente medida en L, y su error respecto a la referencia con ob-
servador de orden reducido con variaciéon de 1.15 veces su valor nominal.

Tension en Cy medida

240

160 i
> 80
p |
|
S

Error de estimacion en Co

S | l iy
- ohf1 T M b [} }‘ |
§ I \l\“ w A w Q
~
63|

1 |
0 40 80 120 160 200
Tiempo (ms)

Figura 5.44: Tension medida en Cy y su error respecto a la referencia con obser-
vador de orden reducido con variaciéon de 1.15 veces su valor nominal.
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5.8. Observador de Orden Reducido

Corriente de carga iy estimada

8 —
6 | -
3 4
g 2
= 0
<)
Ho-20 /
S
-6
-8
. Error de estimacion de corriente de carga ig
2 [
=
o 0
S}
~
5
2 [
4 I I I I ]
0 40 80 120 160 200

Tiempo (ms)

Figura 5.45: Corriente de carga estimada 7y con variacion de 1.15 veces en com-
ponentes de planta.

Derivada de la corriente de carga iy estimada

Corriente (kA)
o
= "3

Error (kA)

0 40 80 120 160 200

Tiempo (ms)

Figura 5.46: Derivada de la corriente de carga estimada i, con variacion de 1.15
veces en componentes de planta.
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Capitulo 5. Diseno de Observador para VSI con Filtro LC de Dos Etapas

5.4. Conclusiones

En este capitulo se formuld el diseio de un observador de Luenberger. Como se
mostrd en el capitulo 4, la estrategia de control propuesta hace uso de todos los estados
del filtro (corrientes y tensiones), ademas, la accién de control posee ruido de alta

frecuencia asociado a la conmutacion, el cual causa una saturaciéon que debe ser evitada.

En base a esto, se estimaron los estados del filtro, primeramente mediante el uso
de un observador de orden completo, en el cual se estimaron todos los estados del fil-
tro. Una vez formulado el modelo matematico del observador, se pudieron obtener los
estados estimados del filtro, incluyendo la corriente de carga del sistema y su primera
derivada, las cuales eran necesarias para poder implementar el controlador propuesto
en la seccion 4.2.2. Se obtuvieron los resultados de simulacién y cada uno de los es-
tados estimados fue comparado con su respectiva referencia, obteniendo bajos errores
incluso ante variaciones en los valores de los componentes del filtro, mostrando que el

controlador junto con el observador son lo suficientemente robustos.

Finalmente, debido a que gran parte del ruido de alta frecuencia introducido a la
accién de control era dado por la corriente en la bobina L, no era necesario estimar
todos los estados. A partir de esto, se implemtoé un observador de orden reducido, en
donde se utilizaron solamente dos mediciones (ve, e ir,), v se estimaron los cuatro
estados restantes. Se obtuvieron los resultados respectivos, en donde nuevamente se
compararon las variables estimadas con sus respectivas referencias, obteniendo también

un bajo error incluso ante variaciones en el sistema.
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Conclusiones Finales y Trabajos Futuros

6.1. Conclusiones de la tesis y resultados obteni-

dos

EL trabajo desarrollado en esta tesis se centré en el estudio de una estrategia de
control para un VSI con filtro LC de dos etapas utilizado para alimentar una
carga de corriente desconocida. En el capitulo 3, se disefio un filtro LCLC basado en las
frecuencias del mismo. Como se detall6 en el capitulo 1, una de las desventajas de incluir
maés etapas de filtrado es la apariciéon de frecuencias de resonancia que deben de estar
lo suficientemente alejadas de la frecuencia de conmutacion para evitar la amplificacion
de estas y evitar asi la aparicion de armoénicos de alta frecuencia que puedan danar al
inversor. Teniendo esto en en cuenta, se formuld una estrategia de disenio para el filtro
LC de dos etapas, en el que a partir de la funcion de transferencia a lazo abierto del filtro
se calcularon las frecuencias de resonancia de éste, buscando al mismo tiempo poder
minimizar los tamanos de los componentes. Con el método de diseno propuesto se logro
encontrar una forma de elegir los componentes del filtro fijando una de las frecuencias de
resonancia del filtro, garantizando asi que se va a encontrar alejada de la frecuencia de
conmutacion, y a partir de esta se encontraron los valores de capacitancia e inductancia
necesarios para tener la frecuencia deseada, manteniendo al minimo los tamanos de los
componentes y asegurando el uso de una frecuencia de conmutacién mayor o igual a 10

kHz.
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Capitulo 6. Conclusiones Finales y Trabajos Futuros

Si se compara esto con trabajos similares, en [26] hacen uso de un filtro LCLC para
un convertidor DC-DC, se utiliza una frecuencia de conmutacion baja (7.8 kHz), pero
compensan esto con el uso de una bobina y un capacitor grandes (6.6 mH y 2.17 mF
respectivamente) lo que implica un gran tamano de componentes, se mide la corriente
de salida del filtro y no se hace referencia a las mediciones o estimaciones de los demés
componentes del mismo; ademés se hace poco énfasis en la respuesta en frecuencia
del filtro y se hace un anélisis simple de la respuesta a lazo cerrado del mismo sin
tomar en cuenta las frecuencias de resonancia. En [18|, de igual manera se implementa
un filtro LCLC para un convertidor buck, en este se utilizan inductancias de menor
tamano al propuesto en esta tesis (743 puH para Ly y 510 pH para L), pero hacen
uso de un capacitor C7 mayor (20uF, cinco veces mayor al propuesto) y un capacitor
C5 de valor similar (2uF). Sin embargo, en esta topologia utilizan una frecuencia de
conmutacion mayor (50 kHz) y a la mitad de la potencia (500 W vs 1.1 kW) pero con
un mayor andlisis de las frecuencias de resonancia del filtro; ademas hacen uso de las
mediciones de corriente tanto en los componentes del filtro como la carga. A partir de
esto se puede concluir que el disefio del filtro propuesto representa una ventaja ante las
actuales topologias propuestas ya que se logra reducir considerablemente el tamano de
los componentes y dejando ademés un margen para la elecciéon de estos segin los valores

comerciales disponibles.

En el capitulo 4, se present6 la estrategia de control para el VSI con el filtro dise-
nado en el capitulo 3. Se mostraron los resultados de simulacién del controlador feed-
back/feedforward disenado, en donde a partir de la realimentacion de la corriente de
carga del sistema se logra una excelente respuesta del controlador ante perturbaciones
y/o variaciones en la carga. Al utilizar las referencias calculadas en la seccion 4.2.2,
se logra el adecuado seguimiento de la tension de referencia en el capacitor de salida
C5 que alimenta a la carga. Con el fin de lograr un buen seguimiento de la tensién de
salida, se disefi6 un controlador resonante sintonizado a una frecuencia dada (50 Hz).
Para esto se realizé un analisis de la funcion de transferencia del modelo del controlador
resonante propuesto y basado en esto se extendié el mismo a un modelo de la planta
para asi utilizar un método de optimizacion LQR, en el cual a partir de la asignacion
de pesos a las variables a controlar es posible encontrar las ganancias 6ptimas para el

controlador, garantizando asi la estabilidad del mismo.

La estrategia de control propuesta implica la medicién de todos los estados del filtro,
incluida la carga y su primera derivada (ver (4.15)) por lo que con el fin de disminuir
el uso de sensores se propone el uso de un observador de estados, el cual fue planteado

en el capitulo 5.
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6.1. Conclusiones de la tesis y resultados obtenidos

En el capitulo 5 se detalld la teoria para el diseio de un observador de Luenberger.
Primeramente se plante6 el uso de un observador de orden completo, en el cual se
estimaron todos los estados del filtro, junto con la corriente de carga y su derivada; se
mostraron los resultados de simulaciéon y la respuesta del controlador ante el uso de las
variables estimadas. Se pudo observar que se obtienen errores muy bajos de estimacion y
ademas se logra eliminar de manera considerable el ruido presente en la accién de control
que hacia que saturara la misma (ver figura 4.13), lo cual podia causar inestabilidad
en el sistema. Ademaés, con el fin de reducir el nimero de sensores, se propuso el uso
de un observador de orden reducido, en el cual a partir de la medicién de dos estados,
correspondientes a la corriente en Lo y la tension en Cy se logran estimar los otros
cuatro estados faltantes (corriente en Li, de carga ip y su derivada junto con la tension
en ().

Con esto se logra reducir a dos el nimero de sensores necesarios para la implementa-
cion del inversor con el filtro propuesto. Ha de notarse que el hacer uso de las mediciones
en Lo y Cs, en el orden reducido, implica la introduccion de ruido de conmutacién a
la accién de control y un mayor error con respecto a las referencias dadas. Sin embar-
go, estos errores se logran mantener por debajo del 2% tanto en la corriente y voltaje

medidos y estimados.

Ademas en ambos casos se hicieron las pruebas de robustez del controlador en donde
se vario en un +15% los valores de los componentes del filtro con respecto a los del
controlador para observar la respuesta de este ante la variacién en la planta. Se pudo
observar que tanto el controlador como el observador responden de manera correcta
ante estas variaciones y rechazan las perturbaciones de la carga de igual manera. El
incremento de los errores de estimacion listados en las tablas 5.2, 5.3, 5.5 y 5.6, eran de

esperar debido a la incertidumbre con respecto a los valores reales de la planta.

Se ha de notar que debido a que se tiene un margen de eleccién para los componen-
tes (ver figuras 3.4 y 3.5), tanto L; como C] se eligieron dentro de un rango de valores
comerciales estandar, por lo que la eleccion de Lo y Cs se puede hacer en base a los va-
lores mas cercanos disponibles garantizando asi el diseno del controlador con los valores
reales, haciendo asi menor el porcentaje de incertidumbre de variacién en los compo-
nentes y asegurando asi que no hayan variaciones entre los valores de los componentes

del filtro y los utilizados para implementar el controlador.

En base a lo desarrollado en los capitulos 4 y 5, se publicaron dos trabajos en

conferencias Argentinas (ver [29] y [30]).
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Capitulo 6. Conclusiones Finales y Trabajos Futuros

Finalmente, el trabajo realizado a lo largo de esta tesis concluy6 con el diseno de una
estrategia de control para un VSI con filtro LC de dos etapas que alimenta una carga
desconocida, en la que se logré controlar de manera correcta la tensiéon que alimenta a la
carga. Se tomd en cuenta el diseno del filtro para asegurar una minimizacion del tamano
de los componentes basado en las frecuencias de resonancia del mismo, garantizado que
estas se encuentren lejos de la frecuencia de fundamental de la carga y la de conmutaciéon
elegida para asi evitar la amplificacién de armoénicos de alta frecuencia. La estrategia
de control propuesta hace uso de solamente dos sensores para el control de las demés
variables del sistema obteniendo ademas un bajo error de estado estacionario en las

mismas.

6.1.1. Trabajos Futuros

La estrategia de control propuesta para el VSI se implement6 de manera simula-
da utilizando MATLAB™ / SIMULINK™  por lo que queda como trabajo pendiente
digitalizar e implementar la estrategia propuesta de manera experimental. Todos los
componentes, valores de tensién y corriente utilizados para simular el sistema se basa-
ron en los equipos disponibles en el Instituto de Investigaciones en Ingenieria Eléctrica
“Alfredo Desages” (UNS-CONICET), por lo que es de esperar que ésta implementacion

pueda hacerse de manera sencilla una vez hecha la digitalizacién del modelo propuesto.

También se debe de estudiar el sistema propuesto ante cargas de tipo no lineales, ya
que es comun utilizar este tipo de inversores como medio de conexiéon para rectificadores
[ver [17, 28] y referencias|, en donde la carga, en este caso un rectificador, se comporta
como una carga no lineal y la estrategia de control debe de abordarse utilizando métodos

de linealizacion.

Finalmente, durante todo el desarrollo de la tesis se suposo la frecuencia de la carga
como constante (50 Hz), sin embargo, es posible que se utilicen cargas con otras fre-
cuencias, por ejemplo 60 Hz, por lo que queda pendiente el estudio de un método de
estimacion de frecuencia de carga a partir de la medicién o estimaciéon de la corriente

de la misma.

122



Apéndice

123






Determinacidén de la Matriz P para la ecuacion
reducida de Riccati

| :N este apéndice se presenta la soluciéon de la ecuaciéon reducida de Ricatti dada en
la seccién 4.3.2 para calcular la matriz P. Segtin se expuso en (4.28c¢), la ecuacion

esta dada por:

ATP+ PA — POR'OTP+Q = 04y (A1)
—_~ N ———
X Yy Z
donde,
T
©=[F/1L, 00 0 0 0 (A.22)
[0 —Yz, 0 0 0 0]
1/C1 0 —1/01 0 0 0
0 1 0 —Yr, 0 0
A= fLa /L (A.2b)
0 0 1/, 0 0 0
0 0 0 1 0 —w?
|0 0 0 0 1 0
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Apéndice A. Determinacion de la Matriz P para la ecuacion reducida de Riccati

Sustituyendo (A.2a)-(A.2¢e) en (A.1), se obtiene:

|
|
|
|
|
|
|
|
|
C |
X = |
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|

1073 0 0 0 0 0
0 107t o0 0 0 0
o= ° 0 10 0 0 0
0 0 0o 107! 0 o0
0 0 0 0 10* 0
| 0 0 0 0 0 10*
P11 P12 P13 P14 P15 Pié6
P21 P22 P23 P24 P25 P26
p— P31 P32 P33 P34 P35 P36
P41 P42 P43 P44 P45 P46
P51 P52 D53 P54 P55 P56
P61 P62 P63 Peda Pe5 P66
R=10°
i i i
P22 | P23 | P24 | P25
C1 | C1 | Ch | Ch
| | |
ps2 _ pi2 | ps3s _ p13 | paa _ pua | pss _ pis
Lo Ly : Lo L1 : Lo 1 : Lo 1
| | |
pa2 _ p22 | pa3 _ p23 | paa _ p24a ! pas _ P25
C2 1 : 2 1 : Ca C1 : P 1
| | |
ps2 — 72 U psg — P2 psa — B pss — B2
| | |
| | |
P62 I D63 I DPe4 I Des
| | |
| | |
—p52w3 : —p53w8 : —P54w8 : —p55w3
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i I I I I I ]
Pi2 | p13 __ P11 | P14 _ P12 _ P13 I 2
1 | Ls L, |, Ca ¢, P15 — 7, P16 | —PisWy

I I I I I
I I I I I
P22 P23 _ P21 | P24 _ P22 _ p23 _ 2
Ch : Lo I, : Co Ch :P25 o :pzﬁ: P2s5w
I I I I I
p32 | p33 p31 | p3a p32 ! p33 ! I 2
Ci 2 Ly 1 Gy T ¢ P35, 1 P36 —P35Wh
Y= | | | | | (A.3b)
I I I I I
P42 | P43 _ P41l | P44 _ P42 | Y 2 I 2
Ci | Lo L., Co C1 P45 — T, P —P45Wp
I I I I I
I I I I I
P52 | P53 _ P51 | P54 _ P52 _ Ppbs3 —
C, : Lo 1 : Cs Ci : P55 Lo : P56 : P55W
I I I I I
Pe2 ! P63 P61 ! pea P62 ! P63 ! I
Cy ' Lo Ly Cy ¢y 1 Pes =, 1 Pe6 1 —P65Wo
i I I I I I 1
E?p?, . E?puipia | E%*puipis | E*puipis | E*pupis | E*pupie
L?2R | LR | L3R | IL?R | L:R | L?R
I I I I I
E2%p11pa1 : E2p1apa1 : E2p13pa1 : E2p1apar : E2p15pa1 : E2p16p21
L3R LR LR LR LR LR
I I I I I
I I I I I
E2p%1p31 I E2p%2p31 I E2p%3p31 I E2p%4p31 I E2p%5p31 I E2p%6p31
L*R | LR I L{R I LTR I LR I L{R
Z = ! | L | L | ! | L | ! (A.BC)
I I I I I
E%pupar | E?piapa | E?pispa | E%prapa | E*pispa | E*piepar
I?2R | L?R | L:R | L?2R | L3R | L3R
I I I I I
E2p11ps1 : E2p1aps1 : E2p13ps1 : E2p1aps1 : E2p15ps1 : E%p16ps1
L3R |, L3R | LR | L{R | LiR | ILiR
I I I I I
E2p11pe1 ' E%piape1 | E%pisper | E%puape1 | E2pisper ' E%piepe1
L?2R ' LR ' L3R ' L?R ' LR | L3R
se obtiene,
Xox6 + Vox6 — Zox6 + Qox6 = Opx6 (A4)

y resolviendo el sistema de ecuaciones se obtienen los

455.86 46.17 208.84 —8.67

46.17 9.80 108.43 —-1.03
P 208.84 108.438 4,64 x 103 51.38

—8.67 —-1.03 51.38 6.50

9,48 x 103 1,92 x 103 60,08 x 103 1,21 x 103
—64,61 x 103  —9,34 x 103 —202,03 x 103 3,64 x 103

valores de p; j,

9,48 x 103
1,92 x 103
60,08 x 103
1,21 x 103
45,85 x 108
—2,29 x 108

—64,61 x 103
—9,34 x 103
—202,03 x 103
’ A.
3,64 x 103 ( 5)
—2,29 x 10
4,45 x 1012

la cual cumple con la definicion de matriz simétrica, esto es P = PT y todos sus valores

son reales.

Finalmente, segun se defini6 en (4.28b), la matriz de ganancia K, esta dada por:

K,=R1'e’p
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Apéndice A. Determinacion de la Matriz P para la ecuacion reducida de Riccati

Por lo tanto, sustituyendo (A.2a), (A.2e) y (A.5) en (A.6), se obtiene el valor de las
ganancias del controlador propuesto.
k1 = 155,25 x 1073 ko = 16,07 x 1073 ks = 50,23 x 1073
ky = —3,58 x 107° ks = 3.17 ke = —20.30

(A.7)

Donde kj_4 son las ganancias para el control proporcional definido en (4.7) y ks y

kg las ganancias para el control resonante definido en la ecuacion (4.22).
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Observador de Orden Completo a partir de dos
mediciones

EN la seccién 5.2, se implement6 un observador de orden completo utilizando la me-
dicion de todas las variables del sistema. Al realizar la prueba de observabilidad, se
puede encontrar que se necesitan medir como minimo tres variables para poder estimar
todos los estados, es decir, que la matriz O sea de rango completo (ver ecuacion (5.15)).
Sin embargo, es posible estimar todas las variables del sistema utilizando solamente dos
mediciones. Para esto, el modelo del observador divide al sistema en dos subsitemas,
en el que se utiliza como entrada i79, voo y la accién de control w. Tomando como

referencia el modelo definido en (5.6), éste se puede dividir como:

Al 01
— % IA -
0 Yz, 01+ 0 1+ 0 0
| |
Yoy 0 Yoy 0 v 00
| |
0 YL 0 -1 0 0
A: -—————/—2—-————|——/—2—: ——————— (Bla)
0 0 '1/02' 0 —1/02 0
| |
0 0 101 0 0 1
| |
.0 0 01 0 —w 0]
~ S —
09 AQ
. T
r=[#mw 0 0i00 0] (B.1b)
N———
I'
o =0 0 1] (B.1c)



Apéndice B. Observador de Orden Completo a partir de dos mediciones

@ =[1 0 0] (B.1d)

Tomando como base la ecuacion general que define a un observador de orden com-
pleto dada en (5.8), el modelo representado en la ecuacion (B.1) se puede dividir en dos

subsistemas, los cuales se pueden escribir como:

7(t) = A7 (t) + Tru(t) + orve, + o1 [in, — ®17(t)] (B.2a)
D(t) = NoD(t) + o9ir, + 02 [vcy, — Pai(t)] (B.2b)
A P T A~ A AT A .~ 2T ~ A AT
donde 7 = [le Oey ZLQ] =TT yv= [UCQ 10 zo] = [ 19 73] corresponden a

los estados estimados, 01 y 02 son las ganancias de los observadores. ®; y ®o correspon-
den a las matrices de las variables de salida (iz2 y voe respectivamente). Simplificando

(B.2) se puede obtener:
%(t) = (Al - QI(I)I) 72(75) + Flu(t) + o1ve, + 0181, (B3a)
D(t) = (Ag — 09®2) D(t) + 09ir, + 0200, (B.3b)

donde p1ir, ¥ 02vc, corresponden a los términos de correcion. oj ve, y 0241, son las

entradas de cada uno de los observadores.

Elecciéon de la Matriz de ganancia o

Al igual que las secciones 5.2.2 y 5.3.1, las matrices de ganancias g1 y g2 se eligieron
por medio de posicionamiento de polos. El polinomio caracteristico de las matrices

(A1 — 01 P1) vy (Ag — 02 P2) se eligio como:

0 (-5 () 2 s

dando como resultado las siguientes matrices de ganancia:

o1 = [T0424 2,92 x 100 1,5 % 10°] (B.5a)

02 = [1,5x10° ~57203 6.6 x 107] (B.5D)
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B.1. Resultados de simulacion

Errores de estimacion y mediciéon en RMS

Fase iry (mA) | ver (V) iro (mA) | vee (V)

A 731,47 | 6,82 4709 | 264,18
B 728,39 | 6,77 46,78 | 262,04
C 733,77 | 6,84 4795 | 231,28

Promedio | 731,21 | 6,81 47,04 | 252,50

Tabla B.1: Error RMS de estado estacionario con observador de orden completo
a partir de dos mediciones.

B.1. Resultados de simulaciéon

A partir de lo planteado anteriormente, se simuld el sistema propuesto. En la tabla
B.1 se muestran los errores de estado estacionario de los estados estimados. En la fi-
gura B.1 se muestra el diagrama de bloques del sistema completo implementado con el
observador propuesto y su respectivo controlador. En la figura B.2 se muestra la accién
de control u, la cual es obtenida a partir de la ecuacion (5.19), utilizando los estados
estimados obtenidos a partir de la ecuaciéon (B.3). Las figuras B.3 y B.5 muestran las
corrientes estimadas 41, e i1, con sus respectivos errores de estimacién. De igual mane-
ra, en las figuras B.4 y B.6 se muestran las tensiones estimadas v, y v., con sus errores.
Finalmen‘pe en las figuras B.7 y B.8 se muestran la corriente de carga estimada ig y su

derivada iy respectivamente.
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Apéndice B. Observador de Orden Completo a partir de dos mediciones

PLANTA

VST Filtro—| Carga |

d \—J
PWM

Medicién de corriente en Lo
yvoltaje en Cy

A R B e e B e e e e BB =B
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