(X)CO)(X)

IINRE

Creer...Crear...Crecer

UNIVERSIDAD NACIONAL DE RIO CUARTO
FACULTAD DE INGENIERIA

Tesis para acceder al titulo de Doctor
en Ciencias de la Ingenieria

ESTRATEGIAS DE CONTROL PARA LA CONEXION EN PARALELO
DE INVERSORES EN UPS

Ing. Roberto Esteban Carballo
DIRECTOR: Dr. Ing. Guillermo Oscar Garcia

DIRECTOR: Dr. Ing. Fernando Botteron

Rio Cuarto, Enero 2017



COMISION ASESORA y JURADO

Nombre y Apellido.................o.oeeee. Lugar de Trabajo..........cooovviiiiiiiiiinninenn...

Firma....................e. AClaracion. ...
Nombre y Apellido.................oooeine. Lugar de Trabajo..........coovviiiiiiiiiiniienn..

Firma........................ ACIArACION. ...t
Nombre y Apellido.....................o...e. Lugar de Trabajo.............ccooeiiiiiiiinininn...

Firma........................ Aclaracion

DEFENSA ORAL Y PUBLICA
Lugar y Fecha

Calificacion



Resumen

Esta tesis trata del analisis y el disefio de estrategias de control para el funcionamiento
de inversores conectados en paralelo, particularmente para aplicaciones en fuentes de
alimentacion ininterrumpida. Dichas estrategias tienen como objetivo principal, el de
reducir a niveles operativos la corriente de circulacion entre los inversores conectados en
paralelo con un reparto equitativo de potencias, manteniendo una tension sobre la carga
con reducida distorsion arménica total para cualquier tipo de carga, presentando una rapida
respuesta dindmica al rechazo de perturbaciones de carga del tipo escaldn. El desafio para
conseguir el objetivo trazado se enmarca en las exigencias de las normas para UPS y de
sistemas eléctricos de distribucion de baja tensién, lo que posibilita que las estrategias
propuestas garanticen un determinado grado de calidad de energia a las cargas criticas.

En tal sentido, en base a dichas normas se propone en esta tesis una metodologia de
disefio para controladores resonantes, los cuales se utilizan para controlar la tension de
salida de cada inversor. La propuesta esta basada en el andlisis de la impedancia de salida
del inversor, caracteristica que permite determinar la capacidad de rechazo a
perturbaciones causadas por las diferentes cargas conectadas a su salida.

Respecto a la operacion en paralelo de los inversores, de la investigacion realizada se
propone utilizar las estrategias de control sin canal de comunicacion de datos y que
realizan el reparto de potencias por curva de caida, debido a que son las que retnen las
mejores caracteristicas para las aplicaciones de UPS.

Dado que la baja impedancia de salida de los inversores obtenida con la metodologia
propuesta, produce una corriente de circulacion de magnitud importante una vez que los
mismos son conectados en paralelo, para disminuir esta corriente a niveles operativos, se
propone la incorporacion de un lazo de impedancia virtual, que facilita el ajuste de la
impedancia de salida a la frecuencia fundamental. La diferencia esencial del lazo de
impedancia virtual propuesto en este trabajo, respecto a otras estrategias, es que reduce la
cantidad de sensores, al utilizar la corriente del inductor en vez de utilizar la corriente de
carga.

Con el fin de disefiar el controlador por curva de caida, analizar el desempefio en
régimen transitorio y permanente y el grado de robustez de los dos inversores operando en
paralelo con el lazo externo de control de potencias, se propone en esta tesis un modelo en
espacio de estado que considera todas las dindmicas del sistema de control en cuestion,

excepto las dindmicas asociadas a los controladores resonantes en las frecuencias



armoénicas de la fundamental. A partir de la representacion mencionada en espacio de
estado y la relacion que existe entre la respuesta dinamica de la corriente de circulacion
entre los inversores, con la respuesta dindmica de la diferencia de potencias activas ante
una variacion del angulo entre las tensiones de salida de los inverores, es posible obtener
un modelo lineal de segundo orden para disefiar de forma sencilla el controlador por curva
de caida. ElI modelo de segundo orden obtenido analiticamente fue validado mediante los
resultados experimentales, corroborandose la muy buena correlacion entre ambos.

Finalmente, a la estrategia de control propuesta para los inversores operando en forma
aislada o conectados en paralelo, se le incorpora una caracteristica esencial en todo
equipamiento electronico, que es la de poder proveer por un tiempo determinado una
corriente de falla en casos de cortocircuito o sobrecarga. Para este objetivo, esta tesis
propone incorporar controladores resonantes en el lazo interno de corriente y un algoritmo
de limitacién de la accion de control del lazo de tension con anti-windup, de manera tal de
evitar que el sistema se inestabilice o se produzca un comportamiento indeseado en las
variables controladas. Este algoritmo se disefid para que los inversores inyecten una
corriente de falla sinusoidal y el sistema de control presente transiciones suaves entre el
modo de operacion normal al de falla y viceversa. Ademas, en el lazo interno de control de
corriente, se propone sumar a las acciones de control de los resonantes, una realimentacion
de los estados de la planta en tiempo discreto, incorporandose grados de libertad
adicionales que consiguen ampliar significativamente los margenes de robustez del sistema
respecto a los margenes de robustez conseguidos con el lazo de corriente que utiliza
Unicamente la accién proporcional.

Todas las propuestas de esta tesis son validadas por resultados experimentales
obtenidos en un prototipo de laboratorio conformado por dos inversores monofasicos de 2

kVA, alimentando cargas lineales y no lineales.



Abstract

This theses deal with the analysis and design of the control strategies for parallel
operation of voltage source PWM inverters voltage source PWM inverters, in particular for
uninterruptible power supplies (UPS) applications. Such control strategies have the main
objective, to reduce at operative levels the circulating current between the inverters
connected in parallel with an equitable distribution of powers. Furthermore, the controlled
output voltage maintains a low total harmonic distortion for any kind of load, showing a
rapid dynamic response to the step type load disturbances rejection. The challenge to
achieve the outlined goal is in line with the requirements of the standards for UPS and low
voltage distribution systems, which enables the proposed strategies to guarantee a certain
degree of energy quality to critical loads.

In this sense and based on these standards, a design methodology for resonant
controllers which are used to control the output voltage of each inverter, is proposed in this
thesis. The proposal is constructed on the analysis of the output impedance of the inverter,
characteristic that allows determining the capacity of disturbances rejection caused by the
different loads connected to its output.

Regarding to the parallel operation of the inverters and based on the research carried
out, it is proposed to use the control strategies without a data communication channel and
that perform the power distribution by the droop method, because they are the ones that
bring together the best features for UPS applications.

Since the low output impedance of the inverters obtained with the proposed
methodology, produces a significant circulation current once they are connected in parallel,
to reduce this current to operational levels it is proposed to include a virtual impedance
loop, which facilitates the adjustment of the output impedance at the fundamental
frequency. The essential difference of the virtual impedance loop proposed in this work
with respect to other strategies, is that it reduces the number of sensors because use the
inductor current instead of using the load current.

In this thesis, a state-space model that takes into account the dynamics of the entire
control system, except the dynamics associated to the resonant controllers at the harmonics
of the fundamental frequency is proposed. From this model, it is possible to design the
droop controller and easily analyze the transient and the steady-state performance, as well
as the robustness of both inverters operating in parallel. In the sequence, it is verified that
the envelope of the dynamic response of the difference of the active powers when the angle



between the output voltages of the inverters changes, conforms the dynamic response of
the circulating current between the inverters. The dynamic response of the circulating
current can be represented by a second-order linear model, which was analytically obtained
and experimentally validated verifying the good correlation between both. The resulting
model facilitates the design of the droop controller.

Finally, to the proposed control strategy for the inverters operating either in stand-alone
or in parallel, is incorporated an essential feature in all electronic equipment. This feature
is the ability to provide for a certain time, a fault current in cases of short-circuit or
overload. For this aim, this thesis propose to add resonant controllers at the inner current
control loop and a limitation algorithm of the voltage loop control action with an anti-
windup, in order to prevent the system being destabilized or an undesirable behavior
occurs in the controlled variables. This algorithm is designed so that the inverters can
inject a sinusoidal fault current and the control system presents smooth transitions from
normal to fault mode and vice versa. Furthermore, in the inner current control loop, it is
proposed to add to the resonant controller actions a discrete-time model state feedback.
Thus, the additional degrees of freedom that bring the states feedback, get to extend the
robustness margins respect to the ones achieved with the inner current control loop that use
only the proportional action.

All of these thesis proposals are validated by experimental results obtained in an
experimental prototype, conformed by two PWM single-phase inverters of 2 kVA that feed

linear and no linear loads.

Vi



INDICE

INDICE DE TABLAS ..ottt X
INDICE DE FIGURAS ..ottt st Xi
(OF: 1011 (U] (o TNt A [0 To 0ol o] o o 1SS PSPRRS 1
1.1 Descripcion del Problema y APlICACIONES ........ccoueiiirieiiiieieese e 1
1.2 Antecedentes de los temas relacionados CoOn eSta teSIS .......c.ovvveriviiriieresiirsiene e 5
1.2.1 Estrategias de control con comunicacion para la conexion en paralelo de
LN T 0] =TSRRI 6
1.2.2 Estrategias de control sin comunicacion para la conexion en paralelo de
LNV S0 =SSR 16
1.2.3 Estrategias de control tolerantes a fallas en la comunicacion ....................... 40
1.2.4 Estrategias de control para UPS: controladores resonantes ...............ccc....... 43
1.3 Hipdtesis y Objetivos del trabajo de teSIiS .......ccvveviieieeieieieese e, 51
1.3.0 HIPOTESIS ...ttt ettt bbbt 51
1.3.2 Objetivos del trabajo de teSIS.......cccviieiieiiccseece e e 52
1.4 ContribUCIONES 08 ESTA TESIS ..uveiveeivieiieriesieeie et e see et enes 52
I I U o] T Tod o] TSR 54
1.5 0rganizacion de Ja teSIS.......cuciiiiiiieii e 54
Capitulo 2 Metodologia de Disefio de Controladores Resonantes para UPS de Doble
(000 11Y7=1 £] o] [OOSR 56
P20 A [ oo U ol of o o ISR 56
2.2 Modelo en tiempo discreto del inversor con estrategias de control de multiples lazos
de realimentaCiON ..........ccceoiiiiiiie e 58
2.3 Metodologia de disefio de la estrategia de control de multiples lazos de
FEAITMENTACION .....veeviiitie et e e e e s te e be et e aneesreeneanes 65
2.3.1 Definicion de la Impedancia ArmoONiCa .........cccccevveveiieiiece e, 65
2.3.2 Disefio del lazo interno de control de corriente utilizando un controlador
oL o] o o] ol o] g | NSRS 66
2.3.3 Disefio del lazo externo de control de tension utilizando multiples
CONLIroladOres FESONANTES. ......uvevieiieectie et ee e saee s 70
2.3.4 Resumen de la metodologia de diSefio...........ccccevveiveviiiecicie e, 81
2.4 Resultados EXPErimentales ... 82
ST 04 Tod 11 1] o] TSR 86
Capitulo 3 Estrategias de Control por Curva de Caida con Reducido NUmero de Sensores
......................................................................................................................... 89
KT8 A 11 oo U ol o1 o o IO OSSP 89

vii



3.2 Estrategia de control por curva de caida, diagrama de bloques y caracteristicas....... 90

3.2.1 Lazo de impedancia VIFtUal.............cccocoveiieii i 95
3.2.2 Modelado de los inversores conectados en paralelo. ...........c.ccocoviiiiiieiennn, 98
3.2.3 Estabilidad de los inversores conectados en paralelo en funcién de las
caracteristicas de la impedancia de salida. ............ccccoeviieiiiennin e, 103
3.2.4 Anélisis de la relacion entre corriente de circulacion y regulacion de tension.
.................................................................................................................................... 107
3.3 Modelado para el disefio del controlador por curva de caida..........ccocoeeevrereriennnne. 110

3.3.1 Relacion de la dindmica de la diferencia de potencia activa con la corriente
AE CIFCUIACION. ...t ettt 117

3.3.2 Andlisis del filtro pasa bajos utilizado para obtener las potencias medias. 119

3.3.3 Disefio del coeficiente de curva de caida. ..........ccooveveviiieieneni e, 122
3.3.4 Resumen de la metodologia de disefio de la estrategia de control por curva
(0 0% 1o - RSSO 125
3.4 MEtodo de SINCIONIZACION. .....covveieiiiiiiisie ettt 126
3.5 Resultados EXPerimentales ... 132
3.5.1 Resultados en régimen permanente utilizando una misma sefial de
referencia Para [0S INVEISOTES ... 133
3.5.2 Resultados en régimen transitorio utilizando una misma sefial de referencia
PAFA [0S INVEFSOTES .....ecvviiveeiecie ettt ettt e e s e e ste e e sreesteenaeanaesnes 140
3.5.3 Resultados utilizando los controladores por curva de caida..............cco...... 141
3.6 CONCIUSIONES ..ottt bbbttt bbb neene e e 147
Capitulo 4 Estrategia de Control Para Inyeccion de Corriente de Falla.......................... 149
A 0 o [0 T o] o o PSSR 149
4.2 Determinacion de la condicidn para operar con limitacion de corriente.................. 150
4.3 Estrategia de control y metodologia de disefio para inyectar la corriente de falla... 152
4.3.1 Diseiio del lazo interno de control de corriente.........cccccevevieieeveneveeniene 154
4.3.2 Disefio del lazo externo de control de tensioN..........ccccoovveveiiienenieienieen, 162
4.4 Algoritmo ANti-WINAUP.......ccviiiiieiecic et 169
4.5 Modelado de los inversores conectados en paralelo. ..........ccccooviiiiiiiicicieen, 173
4.5.1 Estabilidad de los inversores conectados en paralelo con la estrategia de
control para inyectar corriente de falla. ...........cccoooeiiiiiiiic e, 178
4.6 Resultados EXPerimentales ..o 180
4.6.1 Resultados CON UN SOI0 INVEISOK ......c.viiieiiiiieiiesieeie e 181
4.6.2 Resultados con los inversores conectados en paralelo............c.ccocooviieinnen, 185
O O Tod [ ES] o] -SSR 188
Capitulo 5 Discusiones, Conclusiones y Propuestas de Trabajos Futuros...................... 190
5.1 DisSCUSION Y CONCIUSIONES ......ccveeiiiiiiitieie st sttt ettt sre e ens 190
5.1.1 Metodologia de disefio para controladores resonantes ...........c.cccoevevvievennnns 190

viii



5.1.2 Estrategia de control por curva de caida con reducido nimero de sensores.

.................................................................................................................................... 191
5.1.3 Estrategia de control para inyeccion de corriente de falla.............c..coc........ 193
5.2 Propuestas para trabajos fULUFOS..........ccccviiieiieieiie e 194
5.2.1 Estrategia de control para inversores en UPS conectadas a red ................. 194
5.2.2 Mejora en las caracteristicas de respuesta transitoria de la estrategia de
CONLrol POr CUNVA de CAIAA ......veeveeiiecieeie e 194
5.2.3 Estrategia de control por curva de caida utilizando inyeccion de sefiales en el
Pus de aliMENTACION ........c.ooviiiiii s 194
5.2.4 Anélisis del impacto de las componentes armdnicas de la corriente de
circulacion en el rendimiento de los inversores conectados en paralelo.............. 195
5.2.5 Estrategias de control con tolerancias a fallas en la comunicacion............. 195
Apéndice A Configuraciones del DSP y circuitos de medicion utilizados ....................... 197
A.1 Principales caracteristicas del programa y descripcion de las configuraciones
= 22 Vo - TSRS PRTRS 197
A.1.1 Configuracion de 10S GPIOS ......c.ccoviiiiiiireieese e 199
A.1.2 Configuracion de 10S EPWMS..........cccocieiiiii i 200
A.1.3 Configuracion del A/D ... 207
A.2 Circuitos Medidores de Corrientes y Tensiones para Realimentacion ................... 213
A.2.1 Circuito para la medicion de la tension de salida ............cccccoeveveiicinenenne, 213
A.2.2 Circuito de medicion de las corrientes de los inductores: ...........cccceevevnee. 216
A.3 Programa para implementar la estrategia de control del Capitulo 4 ..................... 218
Apéndice B Principio de funcionamiento de los controladores por curva de caida.......... 243
REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS ........o oottt 248



INDICE DE TABLAS

Tabla 2-1 Pardmetros del INVersor MONOTASICO ........ccuciviiiiiiiiciiieseeee e 66
Tabla 2-2 Magnitudes de Zp. y Zoi(e"'™) en las frecuencias arménicas de la fundamental ......... 75
Tabla 2-3: Angulos de compensacion 6; de los controladores reSonantes .............coevvereeerenene. 76
Tabla 2-4: Ganancias K de 10s controladores reSONanteS ............ccooereeeerierienenesesesesesesseeeans 79
Tabla 3-1: Puntos caracteristicos de la respuesta presentada en la Figura 3-16.............cccceeveee. 114

Tabla 3-2 Pardmetros del prototipo compuesto por dos inversores monofasicos conectados en
0Lt 1=] o TSSOSO 133
Tabla 4-1: Ganancias de realimentacion de estados para las tres reubicaciones de polos. ......... 156
Tabla 4-2 Angulos de compensacion 6; | de los controladores resonantes del lazo interno de
(o10) 1 fo] o (ol oTo] ¢ =T 01 (- USSR 159
Tabla 4-3 Ganancias K;; | de los controladores resonantes del lazo interno de control de corriente

..................................................................................................................................................... 160
Tabla 4-4: Angulos de compensacion D Vet t et 167
Tabla 4-5: ganancias K v obtenidas con Fac=0,1 ........ccoviiiiiiiiiiiiiiiece e, 168
Tabla A-1: Lista de componentes del circuito de medicion de tension..........ccccccvvvvevvevieieenenn, 214
Tabla A-2: Lista de componentes del circuito de medicidn de corriente. ..........ccccovvvvevvevverienne 217



INDICE DE FIGURAS

Figura 1-1: Configuraciones de UPS, (a) de espera pasiva, (b) doble conversion, (c) interactiva
con la linea, (d) ConVErsion delta. ..........ccoveiiiieiice e 2
Figura 1-2: Esquema representativo de la estrategia de control centralizada para distribucion de
(010 =] 01 (SRRSO 6
Figura 1-3: Esquema representativo de la estrategia de control centralizada para distribucion de
010 (=] T - T [N 1022 OSSR 7
Figura 1-4: Esquema representativo de la estrategia de control centralizada para distribucion de
potencia, incluyendo los lazos internos de control para rechazo de perturbaciones periddicas y
amortiguamiento activo de las dindmicas del filtro LC.........cccooiiiiiiiiiiceeeeeee s 8
Figura 1-5: Esquema representativo de la estrategia de control maestro-esclavo............c.ccc.co...... 9
Figura 1-6: Esquema de la estrategia maestro-esclavo con sustitucion automatica de la unidad
MAESTIO [25]. ..ttt ettt bbbt bbb bbb 10
Figura 1-7: Esquema del circuito analdgico para la seleccion de la unidad maestro [25]. ........... 11
Figura 1-8: Esquema representativo de la estrategia de control distribuido en la cual se comunica
la corriente media entregada @ 12 Carga. ........ccccveieiiiiecie e e 12
Figura 1-9: Bus de comunicacion utilizado en la estrategia de control distribuido para obtener la
(o0 g 1=] 01 3 T | T VO USRS PSPRRR 12
Figura 1-10: Esquema representativo de la estrategia de control distribuido propuesta en [78]...14
Figura 1-11: Esquema correspondiente al control 3C. ...........ccoveviiiiiieie e, 15
Figura 1-12: Caracteristica estatica que relaciona la velocidad del rotor del generador sincrono
CON la POtENCIA ACLIVA BNITEJATA. ......c.eeeeeeiiite ittt bbb 17
Figura 1-13: Circuito eléctrico equivalente de un inversor conectado al punto comin de conexién
CON OFFOS INVEISOFES. .....veveteteeteaieeseaseestetestestesbesbesseaseaseeseeseesbeabesbeabeaseaseaseaseebenbeabeabeabeaneeneeneenens 18
Figura 1-14: Caracteristica estatica que relaciona la magnitud de la tensién de referencia con la
POTENCIA FEACTIVAL ...ttt bbbttt bt bbbt e st et b bbbt 18
Figura 1-15: Estrategia de control por curva de caida convencional. .............cccooiveiiiiicieinnne, 19
Figura 1-16: Diagrama de bloques simplificado de las estrategias de control propuestas por
Chiang et @l. [96, O7]. oo e et e e re e 25
Figura 1-17: Diagrama de bloques del controlador por curva de caida propuesto por Guerrero et
AL 03] ittt b et r e b et et be et et neebe et et te bt eneerens 33

Figura 1-18: Diagrama de bloques del controlador por curva de caida propuesto por Guerrero et

Xi



Figura 2-1 Representacion del inversor monofasico, sus cargas y definicion de las principales
variables Citadas eN €1 TEXI0. ......viiiii i 59
Figura 2-2 Diagrama de bloques del sistema de control del inversor, el cual esta compuesto por

estrategia de control con multiples lazos de realimentacion implementado en un sistema digital.

Figura 2-3: Diagrama de bloques del modelo inversor a lazo cerrado considerando los efectos de

la implementacion digital [204].......cooiiiiiiiee e 63
Figura 2-4: Respuesta en frecuencia de Zo(S) Y Zo(Z). .eovevveerieiieeiieiie i eiesee e, 64
Figura 2-5: Diagrama de bloques representativo del inversor en lazo cerrado en tiempo discreto.

....................................................................................................................................................... 64
Figura 2-6: Lugar de raices de Gjq(z) indicandose las lineas de { constantes. ..........c.ccocevvervenne. 67
Figura 2-7: Amortiguamiento £ en funcion de Kp. .......cociviiiiiiiiiicicsc s 67
Figura 2-8: Respuesta en frecuencia de KpGid(Z)......ocoovvviiiiiiiiiiiiicc s 68

Figura 2-9: Ubicacion de los polos de la funcion de transferencia Gi.ic(z) evaluada para los tres
tipos de carga lineal variando a) el inductor del filtro LC y b) el capacitor del filtro LC. ............ 68
Figura 2-10: Ubicacién de los polos de la funcion de transferencia Gj.¢(z) evaluada para la

(o] aTo [Tl To] I L=V Vo [o SRS 69
Figura 2-11: Respuestas en frecuencia de las impedancias de salida a lazo abierto y con lazo
INterno de CONLIOl & COMTIBNTE. .. .c.viuieiiie ettt 70
Figura 2-12: Respuestas en frecuencia de Gp,(z): a) para los tres tipos de cargas lineal y b) para
carga resistiva nominal y a vacio. En ambos casos se indica la caracteristica de fase a 50Hz. ....72
Figura 2-13: Desvio del valor eficaz de la tensién de salida respecto del valor nominal para
AISTINTOS VAIOTES U8 K 1. wouvetiiiiiiiiietieie ettt sttt e bbbt ne e nens 74
Figura 2-14: Respuestas en frecuencia de G1(z)Gyv(z) para distintos valores de ganancia K. ...74
Figura 2-15: a) Contenido armonico individual de la corriente consumida por la carga no lineal
de referencia establecida por la IEC 62040-3, junto a limites de contenido armonico individual
dados por a IEC 61000-2-2. b) Impedancia armdnica e impedancia de salida en cada frecuencia
armonica de la fundamental. Todas las magnitudes se encuentran normalizadas respecto de sus
valores Dases COrrESPONAIENTES. .........oiiiiiiieiete ettt 75
Figura 2-16: THD, en funcion de F,. obtenido con el modelo del sistema y utilizando PSIM,

presentando una ampliacion de esta grafica en la zona donde ocurre los valores minimos de

Figura 2-17: Respuesta en frecuencia de lazo abierto con ambos lazos de control utilizando los

controladores reSONANTES AISEAAUOS. .......vvveeeeie ettt ettt e e eeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeneeeeeeees 79

xii



Figura 2-18: Diagrama de polos y ceros del sistema a lazo cerrado incluyendo los dos lazos de
control con los controladores resonantes diSefiados. ..........cueviririierinieniese e 80
Figura 2-19: Valor absoluto de la ubicacion de los polos del sistema a lazo cerrado, dado por G,.
1c(2) para una reduccion del 70% de la inductancia del filtro LC............ccccooviiiviiiieciccececen, 80
Figura 2-20: Impedancia de salida a lazo abierto Z,(z) e impedancia de salida del inversor en lazo
cerrado, Z,\(2), con la estrategia de control disefiada a partir de la metodologia propuesta. ........ 81
Figura 2-21. Diagrama temporal indicando los instantes de muestreo y actualizacion de la accion
de control en la implementacion digital. ............ccccooveiiiii i 83

Figura 2-22.Respuesta transitoria de la tension de salida y corriente de carga para una variacion

del 20% al 100% de carga nominal. Esc. Tensidén 100V/div. Esc. Corriente 5 A/div. ................. 83
Figura 2-23. Respuesta transitoria de la tension de salida y corriente de carga para una variacion
del 100% al 20% de carga nominal. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 5 A/div. ................. 83

Figura 2-24. Desvio del valor eficaz de la tension de salida respecto del valor nominal para
eNtrada Y SAHAA A8 CAIGA. .....oiuiiieiiieiieieiet ettt bt 84
Figura 2-25. Tension de salida y corriente de carga en régimen permanente cuando se alimenta
una carga lineal. Esc. de tension 100V/div. Esc. de corriente SA/IV. ........ccccevveveiiciieeiecienn, 84
Figura 2-26. Tension de salida y corriente de carga en régimen permanente cuando el inversor
alimenta una carga no lineal. Esc. Tensidon 100V/div. Esc. Corriente 10 A/diV. ......c.ccocvvevernneen, 85
Figura 2-27. Contenido armonico individual de la tension de salida de la Figura 2-26 y limites
establecidos por 1a Norma IEC 61000-2-2. ........cccueiieiiieieieeiieeiee s ste e sraesre e sre e e eesneas 85
Figura 2-28. Tension de salida y corriente de carga en régimen permanente cuando el inversor
alimenta una carga no lineal RL. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 10 A/div..................... 86
Figura 2-29. Contenido armonico individual de la tension de salida de la Figura 2-28 y limites
establecidos por 1a Norma IEC 61000-2-2. .........coveiieiiieieieeie et sre et sae e sneas 86
Figura 3-1. Inversores monofasicos conectados en paralelo, cargas tipicas y variables utilizadas
en la estrategia d& CONTIOL. .........oiiiiiii bbb 92
Figura 3-2. Diagrama de blogues de la estrategia de control de cada inversor de la Figura 3-1...93
Figura 3-3. Impedancia de salida para dos casos de impedancia virtual, impedancia inductiva en
trazo continuo negro, e impedancia resistiva en trazo disContinuO. ..........c.ccceevevieieece e 96
Figura 3-4. Impedancia de salida correspondiente a la propuesta resistiva e impedancia de salida
(o] o1 (<] o1 Lo P odo] o N 10 PSSP PSPPSR 96
Figura 3-5. Fase de la impedancia de salida en funcién de la magnitud de la impedancia virtual.
a) Impedancia virtual inductiva. b) impedancia virtual resistiva.............ccccccvevieiiiieiii i, 97
Figura 3-6. Magnitud de la impedancia de salida en funcion de la magnitud de la impedancia

VITTUAL. ettt ettt e ee e e e e e e e eeeee e e e eee e e e e e e e eeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeneneeeeeeeeeeennnnnneneenns 97



Figura 3-7. Ubicacion de los polos de Gy cir(z) en funcion del &ngulo de la impedancia virtual,
considerando tres magnitudes de esta IMPEAANCIA. .......cccveviiiriirieiieiee e 104
Figura 3-8. Ubicacion de los polos de Gy _¢ir(z) en funcion del angulo de la magnitud de la
impedancia virtual, considerando tres angulos de esta Impedancia. ...........ccccovvvevveiieseeieeieennn, 105
Figura 3-9. Ubicacion de los polos de Gy cir(z) en funcion del &ngulo de la impedancia virtual,
considerando tres magnitudes de esta impedancia y una ganancia Ki=30. ........ccccccevcvrrrinnnnnn, 106
Figura 3-10. Respuesta de la corriente de circulacion con distintos angulos de impedancia virtual.

Figura 3-11. a) Circulacion de corriente en funcion de la magnitud de la impedancia de salida
para las caracteristicas inductiva y resistiva. b) Tension de salida en funcion de la magnitud de la
impedancia de salida para las caracteristicas inductiva y resistiva. ..........ccccocevriierniciencnnne, 108
Figura 3-12. Regulacion de tension porcentual en funcion de la corriente de circulacion

00 (oL 0 (1| OSSPSR 108
Figura 3-13. Corriente de circulacién porcentual y regulacién de tension porcentual en funcion
de la magnitud de la impedancia VIrtual. .............ccooiiiiiiii e 109
Figura 3-14. Esquematico utilizado en PSIM para simular el sistema compuesto por dos
INVErSOreS €N PArAIEI0. ........oviiiecc e e 111
Figura 3-15. Potencias activas y reactivas de los dos inversores al iniciar el funcionamiento del
sistema, y luego de una variacion en escalén del angulo entre las tensiones de los inversores. .112
Figura 3-16. Transitorio de la diferencia entre las potencias activas P2 ¥ P1...ccceveeververivereervennn 113
Figura 3-17. Transitorio de la diferencia entre las potencias activas de cada inversor y la
respuesta obtenida del modelo determinado. ............ccueiiiiiiieieie e 115
Figura 3-19. Respuestas dindmicas de la corriente de circulacion y la diferencia de potencias

T (Y LT PR SRR 117
Figura 3-20. Transitorio obtenido en PSIM de la diferencia entre las potencias activas de cada
inversor y la respuesta obtenida del modelo utilizando Ky=Co/at Y Kn=Mp. ..cocvrirviiiiiieinnnen, 119
Figura 3-21. Lugar de las raices variando el coeficiente de curva de caida m para distintas
frecuencias de corte orp, indicandose los valores de m que dejan al sistema en el limite de

L2351 710 1 o - To SO SR 120
Figura 3-22. Tensiones sobre la carga para distintos valores de r,p, y para el caso en que no se
ULHTZA FIIErO PASA DAJOS. ...t 121
Figura 3-23. THD, de las tensiones sobre la carga presentadas en la Figura 3-21 indicando en

trazo continuo el THD, de la tensidn de salida para el caso en que no se utiliza filtro pasa bajos.

Xiv



Figura 3-24. Transitorio de la diferencia entre las potencias activas p, y p; para distintos valores
de inductancia del FIltro LC. ..ot 122
Figura 3-25. a) Respuesta transitoria de Gic_p(z) para distintos valores de m. b) Respuesta
transitoria de la diferencia entre las potencias activas p, y p: al conectar un inversor con el otro
alimentando una carga nominal, presentando en cada caso un valor de m diferente. ................. 123
Figura 3-26. Resultados de simulacion de la tension de salida de un inversor alimentando una
carga no lineal de referencia, utilizandose como sefial de referencia a) una sinusoidal con 6=0y
b) una sinusoidal con & dado por el controlador por curva de caida con m=0,6 rad/seg............. 124
Figura 3-27. Resultados de simulacion de la tension de salida de un inversor alimentando una
carga no lineal de referencia, utilizdndose como sefial de referencia a) una sinusoidal con 6=0y
b) una sinusoidal con & dado por el controlador por curva de caida con m=0,6 rad/seg............. 125

Figura 3-28. Representacion esquematica del método de conexion en paralelo entre inversores.

..................................................................................................................................................... 127
Figura 3-29. Diagrama de bloques. a) PLL monoféasico. b) Controlador por curva de caida

(o100 1VZ<T 0Tl [0 o | SRR PRSPPI 127
Figura 3-30. Diagrama de blogques del método de sincronizacion propuesto.............cceceeereenennes 128
Figura 3-31. Diagrama de bloques representativo del modelo de pequefia sefial del PLL ......... 130
Figura 3-32. Lugar de raices de Gia pLL(Z). ...eovrreerriiiiieiiieiie e 131

Figura 3-33 a) Respuesta a un escaldn unitario de la fase del PLL obtenida con el modelo de
pequefia sefial. b) Potencia ficticia obtenida en PSIM al inicio del proceso de sincronizacién. .131
Figura 3-34. Respuesta transitoria de la tension de salida al momento de iniciarse el proceso de

] 1o (0 T2 (o [0 o O PR PSSR 132
Figura 3-35. Fotografia del prototipo de laboratorio utilizado para obtener los resultados
experimentales de dos inversores conectados en paralelo. ... 132
Figura 3-36. Tension en vacio de cada inversor. Esc. de Tension 200V/div. .......cccccceeeverencnne. 134
Figura 3-37. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 0,5Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i 1 (CH3) e i.»
(CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/diV.........ccoeiveiveieiiece e 134
Figura 3-38. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 1Q, corriente de circulacién (MATH) vy corrientes i ; (CH3) e i, (CH4).
Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/IV. .......cccvovvveeieeie e 135
Figura 3-39. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i 1 (CH3) e i 2 (CH4).
Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/0IV. ........covveiiiiiiinieieee e 135

XV



Figura 3-40. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 3Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i3 (CH3) e i 2 (CH4).
Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/0IV. ........coceveiiiiiieiieieic e 135
Figura 3-41. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 4Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes iy (CH3) e i2 (CH4).
Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/0IV. ........cccoveiiiinininiee e 136
Figura 3-42. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 5Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i 3 (CH3) e i 2 (CH4).
Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/0IV. ........cccoviiiiiiiiiiniee e 136
Figura 3-43. Tension sobre la carga obtenida del modelo propuesto y experimentalmente. ......136
Figura 3-44. Corriente de circulacion obtenida del modelo propuesto y experimentalmente.....137
Figura 3-45. Corriente i ; (CH1), i.» (CH2) y diferencia entre las corrientes (Math) , F,.=0,05.

Esc. de Corriente 10 A/div. ESC. de Math BAJAIV. .....eeeeeeeeeeee e 138
Figura 3-46. Corriente i.; (CH1), i.» (CH2) y diferencia entre las corrientes (Math), F,=0,15.
Esc. de Corriente 10 A/div. ESC. d& Math SAJAIV. ...c.eeeeeeeeeeeeeee e 139

Figura 3-47. Respuesta dindmica de la diferencia de potencia obtenida del modelo y
EXPEITMENTAIMENTE. .......eiiieeie ettt e s b e et e e e s be e beereesaeesteennesneenreens 141
Figura 3-48. Lugar de raices de Gp(z)/(z-1) determinado a partir de simulacion en PSIM y en
forma experimental Gpe(Z)/(Z-1). ...ccoovvviiiiiiiii 141
Figura 3-49. Tension de salida del inversor que se encuentra alimentando la carga (CH1), y

tension de salida del inversor que se va a conectar en paralelo (CH2). Esc. de Tension 100V/div.

Figura 3-50. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i.2 (CH4).
Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente LOA/IV. ........coceveieiiiieieieiecese e 142
Figura 3-51. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i.» (CH4).
Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 10A/div (CH3) y (CH4), 10A/div MATH........... 143
Figura 3-52. Tension de salida y corriente de carga en régimen permanente cuando un inversor

alimenta una carga no lineal utilizando m=0,6x10". Esc. Tensién 100V/div. Esc. Corriente 10

AJQIV. 1ottt E R Rt R e Rt et et et et b Eeeneene et e neens 144
Figura 3-53. Contenido armonico individual de la tension de salida de la Figura 3-52 y limites
establecidos por 1a norma IEC 61000-2-2. ..........ccuiieieieiiinieie et 144

XVi



Figura 3-54. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i 3 (CH3) e i 2 (CH4).
Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 10A/div (CH3) y (CH4), 20A/div MATH........... 145
Figura 3-55. Potencia activa instantanea y su componente de CC al realizar la transicién del
funcionamiento con PLL al controlador por curva de caida con m=0,6x10" rad/W. ................. 145

Figura 3-56. Potencia reactiva instantanea y su componente de CC al realizar la transicion del

funcionamiento con PLL al controlador por curva de caida m=0,6x107 rad/W. .........c..cc..c....... 146
Figura 3-57. Potencia activa instantanea y su componente de CC al realizar la transicién del

funcionamiento con PLL al controlador por curva de caida con m=0,1x10" rad/W. ................ 147
Figura 4-1. Valor del limitador para la corriente de referencia en funcion de Kp. ............cc........ 152

Figura 4-2. Diagrama de bloques de la estrategia de control para a inyeccidn de corriente de
L VS SRRSO 153
Figura 4-3. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia que relacionan la tension
aplicada a la planta con la accion de control Uj(z), para las distintas reubicaciones de los polos en
0, 0,3 Y 0,7, oottt ettt b et R e bt be e be st neere st e re e 155
Figura 4-4. Ubicacion de polos y ceros del lazo interno de corriente con realimentacion de
estados en funcion de la inductancia del filtro LC. ......cccooviiiiiiiiiiiee e 156
Figura 4-5. Comparacion entre la impedancia de salida del convertidor dada por Z,; s(2) y la
impedancia armonica eSPECITICAAR Zn . ....vrvevervrriirieirieirisieisiet e 158
Figura 4-6. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia dadas por Gpi «(z) y
Gpi_cc(z) para la condicion de vacio y cortocircuito, respectivamente. ............coccovveevrneriiennenns 158
Figura 4-7. Resultado de simulacion: Respuestas de la corriente del inductor a una referencia
sinusoidal i (k) de 50Hz y 10A de amplitud, utilizdndose diferentes valores de ganancia del
controlador resonante a frecuencia fundamental. .............ccccooveiiiii i 160
Figura 4-8. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia del sistema a lazo abierto
G.i(z)Gyi(z), para las condiciones de vacio Y COMOCIICUILO. .........cocvveirieiriiiiiceeeeee e 161

Figura 4-9. Ubicacion de polos y ceros de Gi.c(z) para la condicion de vacio en funcion de la

inductancCia del fIIIFO LC. .....ooviiee e ae e 161
Figura 4-10. Ubicacion de polos y ceros de Gi.i¢(z) para la condicion de cortocircuito en funcion
de la inductancia del FIItro LC. ........oo i 162

Figura 4-11. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia de la planta para el
disefio del lazo externo de control de tension en condiciones de vacio Gy (z) y cortocircuito
Gpu_C(Z) - +eevereeeee ettt 163
Figura 4-12. Desvio del valor eficaz de la tension de salida obtenida al aplicar (4.15), respecto

del valor nominal para distintos valores de K v. ..o 164

XVii



Figura 4-13. Respuesta en frecuencia de la funciones de transferencia de la planta para el analisis
de laestabilidad del lazo externo de control de tensién con multiples controladores resonantes y

K1V = B0, et 164
Figura 4-14. Lugar de las raices de Gy.q-kp(z) para tres valores de K, en un rango de variacion
del £10% de inductancia del filtro LC.........couoiiiiiecieeee e 165
Figura 4-15. Lugar de las raices de Gy | kpv(z) para Ky,=0,2 en un rango de variacion del 0 a-
80% de la inductancia del FIItro LC. .......cooiiiiieieieceee e s 166

Figura 4-16. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia de la planta para el
disefio del lazo externo de control de tensién con multiples controladores resonantes y la
ganancia K,y en condiciones de vacio Gy.ic_kpy v(Z) Y COrtoCircuito Gu.ic_kpv cc (Z)- -eveevererveernnns 166
Figura 4-17. Desvio del valor eficaz de la tension de salida respecto del valor nominal para
diStintoS VAlOreS A& K1 v woveviiiiiiiiciiii e 168
Figura 4-18. Ubicacion de los polos y ceros de G, i¢(z) en un rango de variacion del 0 a-80% de
la inductancia del FIltro LC. ..ot nnees 169
Figura 4-19 Diagrama de flujo del algoritmo anti-windup. ..........c.ccooevriiiinencieceeeeeees 173
Figura 4-20. Ubicacion de los polos de Gic ¢ir(z) en funcion del angulo de la impedancia virtual,
considerando tres magnitudes de esta IMPEdANCIA. .........cccvvereeiieiieiiece e 179
Figura 4-21. Respuesta dindmica de la corriente de circulacion, su envolvente y los puntos
caracteristicos para la obtencion del modelo del SiIStema. ..........cccovvveieriereiece e 179
Figura 4-22. Lugar de las raices indicandose el valor de m que deja al sistema en el limite de
estabilidad y la ubicacion de los polos para m=0,1X107 rad/W. ........cccceeeeerreereeeerreerereerenen. 180
Figura 4-23. Diagrama temporal indicando los instantes de muestreo y actualizacion de la accion
de control en la implementacion digital de la estrategia de control de cada inversor. ................ 181

Figura 4-24 Respuesta transitoria de la tension de salida y corriente de carga para una variacion

del 20% al 100% de carga nominal. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 5 A/div. ............... 182
Figura 4-25. Respuesta transitoria de la tensién de salida y corriente de carga para una variacion
del 100% al 20% de carga nominal. Esc. Tensién 100V/div. Esc. Corriente 5 A/div. ............... 182

Figura 4-26. Desvio del valor eficaz de la tension de salida respecto del valor nominal para

entrada y salida de carga, y cotas establecidas por la clasificacion 1 de la norma IEC 62040-3.

..................................................................................................................................................... 182
Figura 4-27 Tension de salida y corriente de carga en régimen permanente alimentando la carga
no lineal. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 10 A/dIV. ......cccccviiiiiiiieiiieie e 183
Figura 4-28. Contenido armonico individual de la tension de salida de la Figura 4-27 y limites
establecidos por 1a norma IEC 61000-2-2. ..........ccuiiririeriiieiesie st 183
Figura 4-29 Tension de salida y corriente del inductor durante un ensayo de vacio a
cortocircuito. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 20 A/diV. ........ccoveveveieieieiininees 184

XViii



Figura 4-30. Tension de salida y corriente del inductor durante un ensayo de cortocircuito a

vacio. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 20 A/QIV......cccooeiviiiiiieniieiene e, 184
Figura 4-31. Tension de salida y corriente del inductor durante un ensayo de cortocircuito a
carga no lineal. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 20 A/diV........cccovveeivece i, 184

Figura 4-32. Tension sobre la carga lineal (CH1) con dos inversores conectados en paralelo
utilizando una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e
iL2 (CHA4). Esc. de Tensidn 200V/div. Esc. de Corriente 10A/AIV........cccoeevevieieeveciieceeceeienee, 185
Figura 4-33. Tension sobre la carga no lineal (CH1) con dos inversores conectados en paralelo
utilizando una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e
iL2 (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/dIV........ccccvveriieiiniiiiieieiee, 186
Figura 4-34. Ensayo de cortocircuito. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores
conectados en paralelo utilizando una impedancia virtual de 2Q, corriente de circulacién
(MATH) y corrientes i1 (CH3) e i» (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente
20AJTIV. .ottt et et et r et et e e te et et reetenrenears 186
Figura 4-35. Ensayo de cortocircuito. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores
conectados en paralelo utilizando una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y
corrientes i ; (CH3) e i2 (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div............ 187
Figura 4-36. Ensayo de separacidn de cortocircuito. Tension sobre la carga (CH1) con dos
inversores conectados en paralelo utilizando una impedancia virtual 29, corriente de circulacion
(MATH) y corrientes i1 (CH3) e i» (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente
20AJTIV. .ot h e h e e re et et b b e b et eete et et reetesrenears 187
Figura 4-37. Ensayo de separacion de cortocircuito. Tension sobre la carga (CH1) con dos
inversores conectados en paralelo utilizando una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion
(MATH) y corrientes i ; (CH3) e i_» (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente
20AJTIV. .ottt et b et Rt et e ettt ne et e eneans 188
Figura A-1. Diagrama de bloques que representa los sub modulos del ePWMX, incluyendo la
interconexion con las sefiales criticas de este mOdulo [227]. ......cccovveieiiniieinee e, 201
Figura A-2. Resolucion efectiva del PWM a medida que aumenta la frecuencia PWM, cuando se
utiliza contador ascendente descendente y FSYSLOCKOUT=150MHz, sin prescaler del

SY SCLKOUT ...ttt ettt s e bbb e s b et e st et e e e ssebe st et e neebe et e s eteete st eneanas 206

Figura A-3. Resolucion efectiva del PWM a medida que aumenta la frecuencia PWM, cuando se

utiliza contador ascendente descendente y Fsysiockout=150MHZ.........cccooiiiiiiinniniicen, 207
Figura A-4. Diagrama de bloques del conversor A/D del TMS320F28335 [228]..........cccveeueee. 208
Figura A-5. Diagrama de blogues que muestra el flujo del clock derivado del cristal externo

(XCLKIN) hasta llegar a generar el clock del A/D [228].......ccccvieeiviieiiieiiecieeseee e 209

XiX



Figura A-6. Diagrama temporal que indica el comportamiento del conversor A/D en modo
secuencial al recibir la sefial de SOC u otra fuente de disparo para comenzar la conversién [229].

..................................................................................................................................................... 210
Figura A-7: ePWM1A (CH1) indicando el inicio del SOCA y GPIO15 donde indica la duracién

de la subrutina de interrupCion del A/D (CH2). ....oovcieieieie e 212
Figura A-8: Circuito de medicion de tensién de salida de cada inversor [230]. ......ccccevvevieriennn. 213
Figura A-9: Fotografia del circuito de medicion de tenSioN. ...........coeveirereieieneneeeese e 215
Figura A-12: Sensor de corriente del inductores [230]. .....coveeeiieieiie e 216
Figura A-13: Fotografia del circuito de medicion de COrriente. ..........cccvvevvevenieese e 217

Figura A-14: Corriente del inductor (CH2) y sefial acondicionada medida en la entrada del
conversor A/D (CH1). a) Canal CH1 con acoplamiento de CC para observar el offset en torno a
los 1,5V. b) Canal CHL1 sin acoplamiento de CA, para comparar mejor las formas de onda de la

entrada y la salida del circuito de medicidn. c) Visualizacion de la ondulacion en la corriente

para comparar las formas de onda en escalas de tiempo MA&s PequUERas. ..........cocvvvererererereeennes 218
Figura A-15: Corriente del induCtor MUESIIEATA. ........cveverierieriesi i 218
Figura B-1: Diagrama esquematico de una maquina sincronica trifasica [84]...........c.ccccvennne. 243
Figura B-2: Circuito eléctrico equivalente del generador sincronico [84]. ........ccccvevvvvevivenenne. 244

Figura B-3: Diagrama fasorial representando la tension de inducido y la tension a bornes de la
maquina para un €aso PArtiCUlar [84]. ......cooeiiiiiieire et 244

Figura B-4: Relacidn entre la potencia activa P y el angulo del rotor [84]........cccccevvvieiivenenne. 247

XX



Capitulo 1

Introduccion

1.1 Descripcion del Problema y Aplicaciones

En aplicaciones donde se deben alimentar cargas eléctricas consideradas criticas,
entendiéndose a estas como equipamientos cuya interrupcion en su funcionamiento puede
resultar en perjuicios para los usuarios o beneficiarios de los servicios que proveen estas
cargas; la utilizacion de fuentes de alimentacion ininterrumpidas, 0 mas conocidos por las
siglas en ingles UPS (uninterruptible power supplies), son muy frecuentes o muchas veces
indispensables.

Ademas de la funcion principal de mantener en forma continua la alimentacion de
energia eléctrica a las cargas ante una ausencia total de la red eléctrica, una UPS debe
garantizar energia de calidad a las cargas que alimenta, protegiéndolas de posibles fallas o
anormalidades que ocurran en la red, como por ejemplo, sobre tensiones, sub tensiones,
distorsion armonica, entre otras.

En la norma IEC 62040-3 [1] se define como fuente primaria de energia de la UPS a la
red eléctrica de la concesionaria, y en casos en que el usuario se encuentre aislado del
sistema eléctrico de potencia, la fuente primaria de energia de la UPS es el sistema de
generacion que utiliza el mismo usuario. En cuanto a la energia de reserva de la UPS, esta
puede ser cualquier tipo de almacenador de energia, tipicamente baterias. A partir de la
fuente de energia que esté alimentando la UPS, el funcionamiento de esta tiene dos modos
de operacion: el modo normal, en el cual la fuente primaria entrega la energia a ser
consumida por la carga o los dispositivos que almacenan energia; y el modo de energia
almacenada, en el cual la energia consumida por la carga es provista completamente por la

energia de reserva.



Clasificacion de Sistemas ininterrumpidos de energia

Las UPSs se pueden clasificar en tres grandes grupos descriptos a continuacion:

1. UPS estaticas, en las cuales se utilizan convertidores estaticos de potencia,
como por ejemplo rectificadores e inversores que utilizan semiconductores de
potencia;

2. UPS rotativas (o dinamicas) las cuales usan maquinas electromecéanicas como
por ejemplo motores, generadores y volantes de inercia [2];

3. UPS hibridas, siendo estas ultimas la combinacion de las dos primeras.

Debido a las ventajas de las UPS estéticas frente a las UPS rotativas, como ser mejor
rendimiento, bajo nivel de ruido, menor mantenimiento y mejor calidad de energia cuando
se alimentan cargas no lineales; las UPS estaticas han dominado el mercado, presentando
cada vez mejores caracteristicas a medida que avanza la tecnologia en semiconductores de
potencia y en los microcontroladores o controladores digitales de sefial (DSC — digital
signal controller), utilizados estos ultimos para implementar los lazos de control y sistema
de supervision de la UPS.

De acuerdo con las normas internacionales IEC 62040-3 y ENV 500091-3, las UPSs
pueden ser clasificadas en tres categorias [3, 4]:

e (e espera pasiva (conocidas en la industria y &mbito cientifico como offline)

e doble conversién (online)

e interactivas con la linea (line-interactive)
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Figura 1-1: Configuraciones de UPS, (a) de espera pasiva, (b) doble conversion, (c) interactiva con la
linea, (d) Conversion delta.



En la Figura 1-1 se muestran las configuraciones que utilizan cada tipo de UPS
clasificadas segln la norma, siendo incluida la UPS conversién delta, la cual si bien
presenta una topologia diferente a la UPS interactiva con la linea, puede considerarse
dentro de esta categoria.

Los diferentes blogques que constituyen cada tipo de UPS presentadas en la Figura 1-1
son: rectificador, cargador de baterias, inversor, baterias, interruptores que pueden ser
mecanicos o0 electrénicos y un transformador. Los tres primeros bloques mencionados
anteriormente estan compuestos por dispositivos semiconductores de potencia, ademas de
del interruptor estatico de transferencia, en caso que sea electronico. El rectificador es un
convertidor CA-CC, el cual convierte la energia eléctrica de CA (corriente alternada) a
energia eléctrica de CC (corriente continua), mientras que el inversor es un convertidor
CC-CA, el cual convierte la energia eléctrica de CC a energia eléctrica de CA. Los bornes
del inversor del lado de CC se denominan bus de CC, mientras que los bornes a los que se
encuentra conectada la carga critica se denomina bus critico de CA.

En la Figura 1-1 (a) se ve la configuracion tipica de una UPS de espera pasiva, la cual
estd compuesta por un cargador de baterias, un banco de baterias, un inversor y un
interruptor; pudiendo ser la UPS monofésica o trifasica. En esta UPS la carga puede
alimentarse desde la red o a través del inversor, realizandose el cambio a través de la llave
de transferencia cuando se detecta ausencia de la red.

En la Figura 1-1 (b) se observa la configuracion de una UPS de doble conversion, la
cual estd constituida por un rectificador, una bateria, un inversor y una llave de bypass.
Este tipo de configuracién resulta ser la mas completa en términos de proteccion de la
carga, posibilidades de regulacion y desempefio, teniendo como desventaja un rendimiento
ligeramente menor en comparacion con las otras configuraciones y un costo mayor.

En la Figura 1-1 (c) se observa la configuracion de una UPS interactiva con la linea, la
cual se considera como una solucion intermedia entre una UPS de espera pasiva y una UPS
de doble conversion. En este caso no se requiere de un cargador de baterias, pudiendo
utilizarse al mismo inversor para esta funcién cuando la UPS esta operando en el modo de
funcionamiento normal. En este modo de operacion el inversor entrega potencia reactiva
mientras que la potencia activa es suministrada por la fuente primaria, por lo que se logra
corregir el factor de potencia ademas de drenar una corriente sinusoidal de esta fuente.

En la Figura 1-1 (d) se observa la configuracién de una UPS de conversion delta, la

cual combina las caracteristicas de las topologias, interactiva con la linea y de doble



conversion. Esta UPS provee proteccion a la carga de todo tipo de problemas en el sistema

de distribucion, con la excepcidn de la variacion de frecuencia.

Conexion en paralelo de UPSs

La operacién en paralelo de inversores fue inicialmente propuesta en sistemas UPS con
el objetivo de mejorar la confiabilidad de estos sistemas y aumentar su capacidad de
potencia, teniendo un lugar importante en aplicaciones industriales, alimentacion de
servidores, hospitales y otras cargas consideradas criticas.

Entre las ventajas de la conexion en paralelo de inversores se puede mencionar:
distribucion del calor generado por las pérdidas en los semiconductores de potencia, mayor
confiabilidad, redundancia, modularidad, menor mantenimiento y volumen.

De estas caracteristicas, la mas importante para aumentar la disponibilidad de energia
acondicionada para las cargas criticas es la redundancia, la cual consiste en tener uno o
mas inversores en reserva. En caso de que alguna de las unidades en operacién presente
fallas, la o las unidades redundantes puedan ser conectadas automaticamente para cumplir
la funcion de la unidad que fallé. Unidades redundantes pueden reducir el punto Unico de
falla, y pueden proveer tipicamente una disponibilidad de 99,99%, lo que significa que el
sistema UPS no opera por menos de 1 hora al afio [5].

En los Gltimos afos, la conexién en paralelo de inversores ha tenido un rol importante
en generacion fotovoltaica, sistemas auxiliares de energia en trenes, navios, aviones, entre
otros; aplicAndose también en microrredes y redes inteligentes [6-11], con el objetivo de
lograr la integracion de la generacion distribuida (GD) al sistema eléctrico de potencia.

Cuando los inversores de las UPSs operan en paralelo sin compartir el bus critico de
CA con la red eléctrica, como ser los casos del modo de energia almacenada en una UPS
interactiva con la linea o cualquiera de los dos modos de operacion de la UPS de doble
conversion, el sincronismo entre todos los inversores es una cuestion critica debido a la
baja impedancia de salida que los caracteriza. En estos casos, cualquier diferencia en las
tensiones de salida (magnitud y/o fase) produce una circulacién de corriente entre los
inversores, lo que se traduce en un porcentaje de potencia que no se transfiere a la carga,
causando disipacion de potencia adicional en los semiconductores y elementos pasivos
utilizados en los filtros de los convertidores.

Una situacion mas critica ocurre en casos de utilizarse una topologia unidireccional en

los rectificadores de las UPS, donde en casos de que la carga conectada al bus critico de



CA sea reducida, la circulacion de corriente entre los inversores revierte el flujo de

potencia en uno o0 mas inversores, causando sobretensiones en sus barras de CC [12].

Estrategias de control para la conexion en paralelo de inversores.

Se han propuesto diversas estrategias de control con el objetivo de distribuir lo méas
equitativamente posible las corrientes de salida de cada uno de los inversores que
funcionan en paralelo, y asi reducir a valores operativos la corriente de circulacion. De
aqui en adelante se denominan a estas estrategias como: estrategias de control para la
conexion en paralelo de inversores.

Estas estrategias realizan el control del sistema a partir de la realimentacion de distintas
variables, y a partir de procesarlas con controladores digitales, actuar sobre las amplitudes
y/o angulos de las sefiales de referencias de cada inversor, o inclusive ajustar en forma

activa los parametros de los controladores.

1.2 Antecedentes de los temas relacionados con esta tesis

En esta seccion se presenta el estado del arte de las estrategias de control para la
conexidn en paralelo de inversores, considerando particularmente a las estrategias que son
factibles de ser utilizadas en aplicaciones de UPS, describiéndose brevemente las
caracteristicas principales de cada una de estas.

Estas estrategias de control pueden clasificarse principalmente en dos grupos, las que
utilizan comunicacion de datos entre los inversores, y las que no la utilizan. Una sub-
clasificacion para las estrategias de control que utilizan comunicacion de datos establece
las siguientes categorias [5, 13-15]:

= control centralizado [12, 16-21],

= control maestro-esclavo [22-29],

= y control distribuido (también denominado control ‘“democritico” o para
compartir corriente de carga media) [30-42].

Todas estas estrategias permiten compartir en forma muy precisa las corrientes
suministradas a las cargas, presentando como desventaja la necesidad de un enlace de
comunicacion, lo cual compromete la confiabilidad del sistema en mayor o0 menor medida
dependiendo de la estrategia de control que se utilice.

Dentro de las estrategias de control que no utilizan comunicacion se puede establecer la
siguiente sub-clasificacion:

= control por curva de caida (droop control) [9, 43-46],

5



= emulacion de generadores sincronos [47-51],
= yosciladores no lineales acoplados [52-59].

Las caracteristicas generales de estas estrategias de control pueden mejorar la
confiabilidad del sistema al eliminar el enlace de comunicacién, y hacer posible la
separacion de las unidades por grandes distancias. Como desventajas, algunas de estas
estrategias operan con frecuencia variable, requieren mayor complejidad en la
implementacion, y presentan peor regulacion de tension en comparacion con algunas de las
estrategias de control que utilizan comunicacion.

A continuacién se describen brevemente las caracteristicas particulares de cada una de

las estrategias de control para la conexién en paralelo de inversores.

1.2.1 Estrategias de control con comunicacion para la conexion en
paralelo de inversores

Control centralizado

La caracteristica principal de estas estrategias de control es que parte del control del
sistema se realiza en un controlador central, y el resto de las funciones de control se
realizan en los inversores que se encuentran en paralelo. Dentro de las estrategias de
control centralizado existen distintas variantes, pudiéndose agrupar estas en dos categorias,
control central para distribucion de corriente y control central para distribucion de

potencia.

Inversor

I/ ,
PWM |+ ! Carga

Inversor

Controlador Centralizado

Figura 1-2: Esquema representativo de la estrategia de control centralizada para distribucion de
corriente.
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Un esquema tipico de la estrategia de control centralizado para distribucion de
corriente se presenta en la Figura 1-2, donde se puede observar que la regulacion de la
tension en la carga, comprendida como regulacion de valor RMS y la frecuencia, se realiza
en el controlador central, el cual mide la tension en la carga y su corriente generando una
sefial de referencia de corriente que es enviada a las distintas unidades.

La realimentacion de la corriente de carga puede incluirse pero no es imprescindible
para el funcionamiento del sistema, siendo el objetivo de esta sefial incluirse como una
sefial de feedforward , ayudando a disminuir el error del lazo de tension en forma similar a
la utilizada en estrategias de control de tensién de UPS [60].

Como se puede ver en la Figura 1-2, cada inversor tiene incorporado un controlador de
corriente, siendo el objetivo principal de este lazo de control introducir amortiguamiento
activo a las dinamicas del filtro LC, y a su vez aumentar la robustez del sistema [61, 62].

Otra funcién del controlador central, es la posibilidad de retirar unidades del paralelo
en funcion de posibles fallas en los convertidores, u operacién con bajo rendimiento del
sistema cuando se alimentan pocas cargas; asi como también agregar unidades cuando se

requiere mayor capacidad de procesamiento de potencia.
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Figura 1-3: Esquema representativo de la estrategia de control centralizada para distribucion de
potencia [12].

En la estrategia de control centralizado para distribucion de potencia, el controlador
central calcula los desvios de potencia activa y reactiva con el objetivo de equilibrar estas
potencias entre todos los moédulos. El esquema correspondiente a esta estrategia de control

se representa en la Figura 1-3 [12, 63], y en este caso, la sefial de la corriente de carga es



necesaria para el funcionamiento correcto de la estrategia de control, ya que se la utiliza
para computar los desvios de potencia activa y reactiva que deben ser comunicados a cada
modulo.

En la Figura 1-3 es importante notar en que al enviar sefiales de desvios de potencia, se
puede reducir la capacidad del canal utilizado para la transmision de las sefiales
intercambiadas entre el controlador central y los inversores. Esta caracteristica se ve
utilizada en otras estrategias de control que comunican valores de potencia media, siendo
una de las principales ventajas de la comunicacion de potencia.

Con el objetivo de que AP actue sobre el angulo y AQ sobre la amplitud de la tension,
se debe garantizar el desacoplamiento entre potencias activa y reactiva, por lo que se
requiere una impedancia de salida inductiva entre el inversor y el PCC con las cargas. Esto
presenta una desventaja de la estrategia de control centralizado para distribucion de
potencia, ya que debido a esta impedancia se obtiene menor regulacién en comparacién
con la estrategia de control centralizado para distribucion de corriente.

Otra desventaja del esquema presentado en la Figura 1-3, es que los inversores no
logran rechazar perturbaciones periodicas, las cuales aparecen sobre la tension de salida
cuando se alimentan cargas no lineales. Para incorporar esta funcion, se debe incorporar un
lazo de control de tension luego de la sintesis de la tension de referencia de cada inversor,
pudiéndose agregar ademas un lazo interno de control de corriente para amortiguar
activamente las dindmicas del filtro LC. Con estas modificaciones se obtiene el diagrama

de bloques presentado en el esquema de la Figura 1-4.
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Figura 1-4: Esquema representativo de la estrategia de control centralizada para distribucién de
potencia, incluyendo los lazos internos de control para rechazo de perturbaciones periédicas y
amortiguamiento activo de las dindmicas del filtro LC.



Las ventajas de las estrategias de control centralizadas pueden resumirse en buena
respuesta dinamica, buena regulacion de tension y reducida corriente de circulacion entre
los inversores.

Como desventajas, estas estrategias de control introducen puntos unicos de falla en el
sistema, los cuales se ubican en el controlador central y en el enlace de comunicacion, por

lo que la confiabilidad resulta comprometida.

Control maestro-esclavo

Las estrategias de control maestro-esclavo presentan distintas variantes, siendo la
caracteristica comun entre estas la operacion de uno de los convertidores como “maestro”,
siendo el encargado de regular la tension en la carga al operar como un inversor controlado
como fuente de tension. Las unidades restantes operan como “esclavos”, y funcionan como
inversores controlados como fuentes de corriente. La referencia de corriente para los

inversores esclavos es la corriente entregada por el inversor maestro, representando esto en

Cargas
distribuidas
L pwmie G, L G (s E

el esquema de la Figura 1-5.

Inversor

Inversor Maestro v i*
Inversor
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Inversor Esclavo ¥ % (a otros esclavos)

Figura 1-5: Esquema representativo de la estrategia de control maestro-esclavo.

De manera similar a la estrategia de control centralizada, la estrategia de control
maestro-esclavo tiene la desventaja de introducir puntos tnicos de falla, tanto en la unidad
maestro como en la comunicacion. Una falla en el convertidor que opera como maestro es

critica para el sistema, ya que produce una parada de funcionamiento de todas las unidades.



Distintas soluciones al problema citado se han propuesto en trabajos sobre conexion en
paralelo de convertidores CC-CC. En [64] se propone la rotacion de la unidad maestro en
caso de falla, mientras que en [65] se propone establecer que la unidad que funciona como
maestro es aquella que entrega la mayor corriente instantanea, de esta forma se produce
una sustitucion automatica del maestro. En estas técnicas todos los convertidores tienen la
misma estrategia de control implementada, posibilitando que cualquier unidad se comporte
como maestro o esclavo.

Las soluciones mencionadas anteriormente pueden utilizarse para la conexion en
paralelo de inversores, y de hecho en [25, 66] propusieron la técnica de sustitucion
automética de la unidad maestro. En la Figura 1-6 se presenta el esquema propuesto en
[25].

Médulo 1
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Figura 1-6: Esquema de la estrategia maestro-esclavo con sustitucion automatica de la unidad maestro
[25].

Esta técnica hace uso del mismo principio descrito en la estrategia de control
centralizada para distribucién de potencia, ya que utiliza para la comunicacion de sefiales
entre convertidores a las variables que representan el valor de la potencia media,
reduciendo los requerimientos de ancho de banda en comparacion con la estrategia
maestro-esclavo que transmite la referencia de corriente.

La caracteristica principal de la estrategia propuesta en [25] es que la unidad maestro se
determina de forma automatica, definiendo como maestro al convertidor que entrega la
mayor potencia media (activa o reactiva). Esta seleccion se realiza a partir de un circuito

analdgico como el que se muestra en la Figura 1-7.
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Figura 1-7: Esquema del circuito analégico para la seleccion de la unidad maestro [25].

El circuito anal6gico mencionado, es implementado para cada uno de los inversores,
permitiéndole a la unidad que provea la mayor potencia media, activa o reactiva; imponer
su informacion en el bus de comunicacion, y de esta forma activarse como unidad maestro.
Las unidades esclavo se encargan de ajustar sus potencias en funcion de la potencia
entregada por el maestro, de manera tal de disminuir el desequilibrio de potencias que
existe en el sistema, manteniendo la tension regulada en la carga.

En la Figura 1-6 el bus de comunicacion transmite las variables P y Q , pudiendo
existir dos unidades maestro, uno que maneje el bus de informacién Py, por el cual se
comunica la potencia media activa que esta entregando el sistema, y otro que maneje el
Quus para la comunicacién de la potencia reactiva. La redundancia en la topologia queda
asegurada, ya que ante una falla del convertidor que opera como maestro se produce la
sustitucion del maestro en forma automatica.

De la misma forma que en la estrategia de control centralizado para distribucion de
potencia, para obtener rechazo de perturbaciones periodicas se pueden agregar los lazos
internos de control que se presentaron en la Figura 1-4.

En resumen, de los esquemas maestro-esclavo el que presenta mayor confiabilidad es el
que utiliza sustitucién automatica del maestro, persistiendo como punto Unico de falla la

comunicacion.

Control distribuido (control “democratico” o control para compartir corriente de
carga media)

Las estrategias de control que pertenecen a esta categoria se denominan de distintas
formas segun el autor, y posiblemente el nombre que mejor represente las caracteristicas de
esta estrategia sea el de “control distribuido”.

La filosofia utilizada en las estrategias de control distribuido consiste en distribuir en

los distintos madulos el lazo de control de tensién, evitando un controlador central o
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maestro que realice esta tarea. Ademas, se utiliza un enlace de comunicacion por el cual se
intercambian sefiales entre los distintos modulos, teniendo como objetivos garantizar la
sincronizacién y disminuir la circulacion de corriente entre los inversores.

A continuacion se presentan las principales variantes de las estrategias de control
distribuido.

En la Figura 1-8 se presenta un esquema representativo de una de las estrategias de
control distribuido, en la cual se comunica entre todas las unidades la corriente media

entregada a la carga y una sefial de sincronizacion[31, 33, 34, 37-39, 42, 67-72].
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Figura 1-8: Esquema representativo de la estrategia de control distribuido en la cual se comunica la
corriente media entregada a la carga.
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Figura 1-9: Bus de comunicacién utilizado en la estrategia de control distribuido para obtener la
corriente media.
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La sefial que lleva la informacién de la corriente media entregada por los inversores
puede obtenerse en forma analdgica o digital. La propuesta realizada para paralelizar
convertidores CC-CC presentada en [73] propone un bus de comunicacion como el que se
muestra en la Figura 1-9.

En este esquema, la sefial de corriente media es obtenida a partir de acondicionar la
salida del sensor de corriente, de forma tal de obtener una tension proporcional a la
corriente medida y esta sefial luego es conectada al bus de comunicacion. De esta forma se
obtiene una tension en el bus de comunicacion proporcional a la corriente media entregada
por todos los inversores. En caso de falla en una unidad puede utilizarse una llave, indicada
en la Figura 1-9 como SW, con el objetivo de desconectar del bus de comunicacion al
convertidor.

De la misma forma en que se observé para las estrategias de control centralizado y
maestro-esclavo, al utilizar la comunicacion de potencias medias es posible implementar
estrategias de control distribuido con reducido ancho de banda en la comunicacién [74,
75]. El esquema de implementacidn de esta variante de la estrategia de control distribuido
es similar al presentado en la Figura 1-6, pero en lugar de implementar el circuito de la
Figura 1-7 se utiliza el circuito de la Figura 1-9 para obtener las potencias activa y
reactivas medias.

La ventaja asociada a las estrategias de control distribuido, es que no requieren del
controlador central ni el controlador maestro para controlar la tension sobre la carga,
eliminandose del sistema este punto Unico de falla. Como desventaja al distribuir el
controlador de tension entre los inversores conectados en paralelo, el sistema se vuelve
proclive a la circulacion de corriente, siendo la sefial de corriente media la que disminuye
el error de reparto de carga.

En cuanto a las estrategias de control distribuido para distribucion de potencias, estas
tienen los mismos inconvenientes que las otras estrategias que comunican potencias
medias, perdiendo regulacion de la tension sobre la carga debido a la impedancia de
interconexion utilizada para desacoplar las potencias activas y reactivas.

Una estrategia de control distribuido particular que elimina el bus de comunicacion de
corriente media se presenta en [40, 41], donde los autores proponen disefiar el lazo interno
de control de corriente de cada inversor para incrementar la impedancia de salida de estos,
reduciendo asi la sensibilidad del sistema a la circulacion de corriente debido a las

diferencias paramétricas entre los inversores.
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El ajuste de la impedancia de salida del inversor a partir del disefio de sus lazos de
control ha sido analizado extensamente en la literatura cientifica, siendo los trabajos
pioneros los presentados en [60, 76, 77]. En estos articulos se establece que es posible
reducir significativamente la impedancia de salida en una estructura de lazos anidados, a
partir de aumentar la ganancia del controlador en el lazo externo de control de tension.

En inversores que operan en forma aislada, una impedancia de salida reducida es
deseada con el objetivo de lograr buena regulacién y reducida distorsién armonica de la

tension de salida cuando se alimentan cargas lineales y/o no lineales.

Sin embargo, cuando estos inversores operan conectados en paralelo, una reducida
impedancia de salida es proclive al efecto de las diferencias paramétricas, causando mayor
corriente de circulacion entre un inversor y otro.

Es posible incrementar la impedancia de salida disefiando correctamente los lazos de
control del inversor, con una consecuente disminucion de la regulacion de tension de
salida.

El esquema representativo de la estrategia de control distribuido presentada en [40, 41]

se observa en la Figura 1-10.
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Figura 1-10: Esquema representativo de la estrategia de control distribuido propuesta en [78].

Como puede verse en la Figura 1-10, solamente se comunica entre los inversores una
sefial de referencia para mantener el sincronismo, lo que reduce los requisitos de ancho de
banda en comparacion con las estrategias de control distribuido que comunican la sefial de

corriente media.



La estrategia de control para la conexion en paralelo de los inversores de la Figura
1-10, utiliza la medicion de la corriente en el inductor del filtro LC, siendo el valor
instantaneo de esta corriente multiplicada por una ganancia, y este resultado es restado a la
accion de control del lazo de tension. La ganancia K;j_ en este lazo interno de control de
corriente puede interpretarse como un resistor virtual, asociado en serie con el inductor del
filtro. Asi, cuanto mayor es K;_, mayor es la impedancia de salida del convertidor.

La ventaja de esta estrategia de control distribuido en particular, es la eliminacién de
los circuitos que se utilizan para medir y comunicar la corriente de carga media, siendo la
desventaja principal, la relacion de compromiso entre regulacion de tension y corriente de
circulacion.

Una estrategia de control para la conexion en paralelo de inversores que aparece
clasificada por diversos autores [5, 13-15] como control en cadena circular, no deja de
presentar las caracteristicas de las estrategias de control distribuido, por lo que se la debe
considerar dentro de esta Ultima categoria.

Esta estrategia de control fue propuesta en [79], pudiéndose observar en el esquema
representativo de la Figura 1-11 que todos los convertidores tienen distribuidos los lazos
externos de control de tension, anidando en cada inversor los lazos internos de control de

corriente.
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Figura 1-11: Esquema correspondiente al control 3C.

A diferencia de lo observado en las propuestas anteriores, en la propuesta de control en
cadena circular la corriente del inductor de un inversor forma parte de la referencia del lazo

interno de control de corriente de otro inversor en el sistema, estableciendo una conexién
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en cadena entre todos los inversores. Esto tiene como proposito poder implementar un
esquema de deteccion y separacion de los inversores en estado de falla.

Esta propuesta no presenta ventajas significativas frente a otros esquemas de control
distribuido, y ademas, torna compleja la implementacién del esquema de bypass,

implementado para separar a los inversores que presentan fallas.

1.2.2 Estrategias de control sin comunicacion para la conexién en
paralelo de inversores

Control por curva de caida (droop control)

Eliminar los enlaces de comunicacion entre los convertidores conectados en paralelo
posibilita: i) aumentar la confiabilidad del sistema, ii) disminuir costos en la
implementacién de dicha comunicacion, y iii) separar los convertidores por grandes
distancias. Muchos trabajos han propuesto estrategias de control sin comunicacion, siendo
las estrategias de control por curva de caida (mas conocidas por su nombre en inglés como
droop control) las que se han desarrollado de manera mas intensiva hasta la fecha.

El primer trabajo citado por un gran numero de autores como la primer estrategia de
control por curva de caida es el presentado por Chandorkar et al. [80], por lo cual se
encuentran diversas referencias a esta propuesta con el nombre de estrategia de control por
curva de caida convencional. Como antecesoras a esta propuesta se pueden mencionar las
patentes de Hamilton [81] y Abbondanti [82], asi como también los trabajos de Kawabata
etal. [12, 83].

La propuesta de Chandorkar et al. esta inspirada en el funcionamiento en paralelo de
los generadores sincronos conectados al sistema eléctrico de potencia, en el cual cuando la
potencia activa entregada a la carga aumenta, el sistema de control de velocidad de cada
generador disminuye la velocidad de la méaquina primaria que lo impulsa. Esto introduce
una accién de realimentacion negativa distribuida entre todos los generadores conectados
al mismo bus de CA, lo que logra el sincronismo entre todas las maquinas sin utilizar un
enlace de comunicacion [84]. EI cambio en la velocidad de la maquina primaria se traduce
en el cambio de la velocidad angular del rotor del generador sincrono, lo que significa un
cambio en el angulo de la tension generada. La caracteristica estatica que relaciona la
velocidad angular del rotor con la potencia activa entregada al sistema viene dada por la

recta presentada en la Figura 1-12.
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Figura 1-12: Caracteristica estatica que relaciona la velocidad del rotor del generador sincrono con la
potencia activa entregada.

Como se podréd deducir a continuacion, la caracteristica estatica P-o es una de las
curvas que le dan el nombre a las estrategias de control por curva de caida propuestas para
conectar inversores en paralelo.

Para implementar la relacion entre el &ngulo de la tension sintetizada por cada inversor
y la potencia activa entregada por este, los autores en [80] utilizan la relacién que existe

entre angulo y frecuencia de una sefial sinusoidal, la cual viene dada por
5=[owdt (1.1)

por lo que la modificacion del angulo se puede realizar a partir de modificar la frecuencia
de la sefial de referencia.
Para modificar la frecuencia de la sefial de referencia wr €n funcion de la potencia

activa media entregada, los autores proponen la siguiente ecuacion
Ot =@, _m(Poi _P|) (12)

la cual representa a la recta en la caracteristica estatica P-o de la Figura 1-12, donde P,; es
la potencia activa media entregada por el convertidor, P; la potencia activa nominal, m la
pendiente en la caracteristica estatica y w, la frecuencia angular a potencia activa cero. El
parametro m de aqui en mas se denomina coeficiente de caida de potencia activa.

Para obtener la sefial de potencia activa media se requiere filtrar la sefial de potencia
activa instantanea p con un filtro pasa bajos.

Una vez determinada wys Se requiere calcular el angulo de la sefial de referencia, para
lo cual se aplica la relacion dada por la ecuaciéon (1.1). Integrar la frecuencia es muy
importante, ya que el funcionamiento correcto de la estrategia control depende de esta
accion, tanto para obtener la sincronizacion entre los inversores como para eliminar el error
de reparto de potencia activa.

Es importante mencionar que para que la estrategia de control por curva de caida P-o

logre mantener el sincronismo de los inversores conectados en paralelo, es necesario que la
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impedancia que separa a cada inversor del punto comun de conexion (PCC) sea
predominantemente inductiva, de manera tal que el flujo de potencia activa sea funcion del
angulo de la tensidn sintetizada respecto del angulo del PCC, segun [85]

P _ VE ¢ SIN(G —3pcc)

! - 13)

Para ilustrar las cantidades a las que se hace referencia con la ecuacién (1.3), en la Figura
1-13 se presenta el circuito equivalente que representa al inversor conectado en paralelo
con los otros inversores, siendo V la magnitud de la tensién sintetizada por el inversor,
Epcc €s la magnitud de la tensién en el PCC, X la reactancia que separa a la salida del
inversor del PCC, & es el &ngulo de la tension sintetizada y dpcc €s el &ngulo de la tension
enel PCC.
X
—1 o,

VLS @ T EPCCZSPCC

O

Figura 1-13: Circuito eléctrico equivalente de un inversor conectado al punto comin de conexién con
otros inversores.

La estrategia de control por curva de caida convencional también implementa una
caracteristica estatica que relacion la amplitud de la sefial de referencia con la potencia

reactiva media entregada, siendo la funcion Ee(Qoi)
Eref = Eo _n(Qoi _Qi) (14)

donde E,¢ es la amplitud de la sefial de referencia, E, es la tension nominal, n la pendiente
de la caracteristica estatica presentada en la Figura 1-14, Q,; la capacidad de potencia
reactiva del inversor y Q; es la potencia reactiva media entregada a la carga. EI parametro n

de aqui en més se denomina como coeficiente de caida de potencia reactiva.
AL

T Eo
P

Qo Q)

Figura 1-14: Caracteristica estatica que relaciona la magnitud de la tension de referencia con la
potencia reactiva.
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Esta caracteristica estdtica Q-V es inspirada en el comportamiento que tiene la
magnitud de la tension a bornes de un generador sincrono cuando este alimenta una carga
de caracteristica inductiva o capacitiva [84]. Debido a diferencias que pueden existir en las
impedancias que interconectan a los inversores con el PCC, la caracteristica estatica Q-V
no garantiza el reparto de la potencia reactiva entre todos los inversores, pudiendo
disminuirse el error de reparto a partir del incremento de n, en detrimento de una menor
regulacion de tension [86].

La estrategia de control por curvas de caida convencional implementada en cada uno de

los inversores es presentada en la Figura 1-15 [80].
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Figura 1-15: Estrategia de control por curva de caida convencional.

Como se puede observar en la Figura 1-5, la utilizacion de una estrategia de control por
curva de caida convencional requiere en primer lugar la determinacion de la frecuencia y
magnitud de la sefial de referencia a partir del calculo de las potencias activas y reactivas,
sucediendo luego los lazos de realimentacion para sintetizar la tension de salida del
convertidor.

En funcion de lo expuesto, la principal ventaja de la estrategia de control por curva de
caida convencional reside en la eliminacion del enlace de comunicacion entre los
inversores. Otra ventaja de esta técnica es la eliminacion de la componente activa de la
corriente de circulacion entre los inversores, lo cual se debe a la dependencia de los flujos

de potencia activa con los angulos de las tensiones sintetizadas, donde en régimen
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permanente todos los inversores sintetizan una tension de salida con una misma frecuencia,
por lo que la diferencia de potencia activa entre las unidades debe ser nula [87].

Debido a la existencia de diferencias paramétricas entre los inversores conectados en
paralelo, permanece una corriente de circulacion reactiva, pudiéndose disminuir esta al
aumentar la impedancia de salida en detrimento de la regulacion de tension.

Por lo tanto, la limitacion que presenta la estrategia de control por curva de caida
convencional, es que esta puede utilizarse solamente en sistemas donde las impedancias
que separan a los convertidores son predominantemente inductivas, y en caso contrario
introducir inductores en el sistema para imponer esta caracteristica, 0 como se presenta
mas adelante en esta revision, emular la impedancia de salida de cada inversor.

En comparacion con los generadores sincronos utilizados en el sistema eléctrico de
potencia, la ausencia de inercia en los inversores conectados en paralelo requiere para este
caso en particular, de analisis de estabilidad especiales. Los principales factores que
afectan a la estabilidad en este caso son: el valor de m, la impedancia que separa a los
inversores, y las frecuencias de corte de los filtros utilizados en el calculo de las potencias
activa y reactiva media [88].

Las limitaciones y desventajas de la estrategia de control por curva de caida
convencional, han motivado las investigaciones en los siguientes cuatro problemas
principales de la conexion en paralelo de inversores:

)] Reparto equitativo de potencias
i) Estabilidad del sistema
iii)  Disefio de los lazos de control e impedancia de salida.
iv) Disefio de la ley de control por curva de caida
A continuacion, se describen los trabajos relacionados con las estrategias de control por

curva de caida que tratan los cuatro problemas enumerados anteriormente.
) Reparto equitativo de potencias

Con el objetivo de reducir la componente reactiva de la corriente de circulacion,
Tuladhar et al. [87] proponen modificar la estrategia de control por curva de caida
agregando una técnica de inyeccién de sefial de tension en el bus critico de CA.

La propuesta consiste en utilizar el mismo concepto de la relacion P-o como en la
estrategia de control por curva de caida convencional, pero evaluando la potencia activa en

una frecuencia diferente a la fundamental.

20



La amplitud de la sefial de tension de CA a inyectar debe ser reducida para cumplir con
las caracteristicas de respuesta en régimen permanente que requiere la carga, por lo que los
autores proponen un 1% de la amplitud de la fundamental, mientras que la frecuencia
de la sefial propuesta es 90 Hz.

Con la sefial inyectada por el inversor, se evalUa la potencia activa producida por esta
sefial para establecer una caracteristica estatica como la de la Figura 1-12 entre la
frecuencia «q y la potencia activa media Py. Ademas, Py modificara la amplitud de la

tension de referencia con la siguiente caracteristica estatica
Eref = Eo - an::q (15)

la cual ajustara a la amplitud de la referencia hasta conseguir que las potencias reactivas se
equilibren, de la misma forma que la estrategia de control por curva de caida ajusta las
potencias activas entregadas por cada modulo.

Como ventaja, la propuesta de Tuladhar et al. [87] elimina la corriente de circulacion
entre los inversores, pero para conseguirlo debe efectuarse el célculo de la potencia activa
producida por la sefial inyectada, lo que torna mas compleja la implementacién en
comparacion con la estrategia de control por curva de caida convencional. Otra desventaja
es gue consiste en un método invasivo, por lo que para cumplir con las normas de calidad
de energia se debe escoger cuidadosamente las caracteristicas de la sefial a inyectar.

Dos propuestas que abordan el problema de reparto de potencia reactiva cuando se
utiliza la estrategia de control por curva de caida convencional, son presentadas por Sao &
Lehn [89] y Zhong [86]. Basandose en el mecanismo que permite compartir la potencia
activa cuando se utiliza la estrategia de reparto P-w, proponen introducir en el sistema de
control un integrador para obtener la amplitud de la sefial de referencia, lo que consigue
compartir equitativamente la potencia reactiva en el caso de Sao & Lehn [89] y la potencia
activa en el caso de Zhong [86].

Estas propuestas resultan mucho mas simples de implementar en comparacion con la
de Tuladhar et al. [87], aunque requiere de la medicién de la tensién en el PCC para
realimentarla a todos los inversores, por lo que en casos de requerirse comunicacion para
transmitir esta informacion, como ser en aplicaciones de generacion distribuida donde los
inversores estan separados por grandes distancias, la estrategia de control deja de ser

considerada dentro de las propuestas que no utilizan comunicacion.
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i) Estabilidad del sistema

El primer trabajo que analiza la estabilidad de inversores conectados en paralelo con la
estrategia de control por caida convencional, fue presentado por Coelho et al. [88, 90],
donde partiendo del comportamiento no lineal de los flujos de potencia en el sistema, los
autores proponen analizar las dinamicas relacionadas con las potencias activa y reactiva de
todos los inversores, linealizando a todo el sistema en torno a un punto de operacion para
obtener un modelo de pequefia sefial. Este modelo resulta reducido en cuanto a la cantidad
de dinamicas que existen realmente en el sistema, ya que no se tienen en cuenta los
controladores en los lazos internos de control de cada inversor, ni las impedancias de linea.

Para un caso particular de dos inversores, los autores muestran la ubicacion de los
polos del sistema en funcion de la frecuencia de corte de los filtros pasa bajos, utilizados
para determinar las potencias activa y reactiva medias, observandose que a mayor ancho de
banda los polos son mas estables. Debido a que el aumento del ancho de banda incrementa
la ondulacion sobre las sefiales de potencia activa y reactiva media, se debe establecer un
criterio para no producir oscilaciones en la amplitud y frecuencia de las referencias.

En cuanto a la ubicacion de los polos del sistema en funcion de los coeficientes de
caida, se observa que el sistema presenta polos reales hasta cierto valor, para luego
presentar un comportamiento cada vez més oscilatorio, aunque segun el analisis realizado
sobre el modelo propuesto, estos polos se mantienen siempre estables.

Otro parametro importante es la magnitud de la impedancia que separa a los inversores,
la cual se considera predominantemente inductiva. Para valores reducidos de esta
impedancia se observa que los polos son inestables, cambiando esta situacién cuando
aumenta la impedancia.

El trabajo de Coelho et al. [88, 90] es importante para analizar las tendencias de los
polos del sistema en funcion de los parametros mencionados, pero no se presentan
escenarios en que el coeficiente de caida produce inestabilidad, y al ser este factor uno de
los mas influyentes sobre la estabilidad del sistema, el modelo propuesto resulta limitado
para predecir estos fenémenos.

En Pogaku et al. [91] se propone un modelo del sistema que incluye las dinamicas de
baja frecuencia correspondientes a los controladores por curva de caida, las dinamicas de
alta frecuencia correspondientes a los controladores en los lazos internos de control, las

dindmicas de las impedancias de linea entre los inversores y las dinamicas de la carga.
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Los autores proponen la obtencién del modelo en forma de sub-mddulos, los cuales
integran el modelo completo en un marco de referencia sincronico comdn para todo el
sistema.

Al realizar el analisis de sensibilidad paramétrica de los polos del sistema con este
modelo, se observa que al aumentar el coeficiente de caida de potencia activa se produce
inestabilidad en el sistema, concluyéndose que el modelo propuesto logra predecir la
inestabilidad y consecuentemente, establece un limite para la seleccién de m.

La cantidad de informacion que requiere el modelo propuesto por Pogaku et al. [91]
puede hacer que su utilizacion sea restrictiva, particularmente cuando el sistema esta
compuesto por una gran cantidad de inversores conectados en paralelo, por lo que lyer et
al. [92] proponen una reduccion del modelo al utilizar solamente las dinamicas de los
controladores por curva de caida y las impedancias de linea, las cuales dominan el
comportamiento del sistema al tener los lazos internos un mayor ancho de banda.

Los autores mencionan que los resultados obtenidos en la determinacion de la
inestabilidad al variar el coeficiente de caida m, se encuentran en muy buena correlacion
con los obtenidos con el modelo presentado por Pogaku et al. [91].

Otra forma de obtener un modelo de orden reducido para determinar los limites de
estabilidad del sistema con controladores por curva de caida se propuso en Guo et al. [93],
los cuales utilizan el enfoque de fasores dindmicos [94, 95] para incluir en las ecuaciones
de potencia activa y reactiva de cada inversor, las dinamicas correspondientes a las
impedancias de linea entre los inversores.

El analisis de sensibilidad realizado con el modelo desarrollado en este caso obtiene
resultados similares a los obtenidos por Pogaku et al. [91], y reducen significativamente
complejidad matematica para derivar el modelo, lo cual hace de este enfoque una
herramienta simple para disefiar controladores por curva de caida.

Como conclusién de los trabajos encontrados en la literatura, para poder determinar los
limites de estabilidad del sistema cuando se implementan controladores por curvas de
caida, se debe incluir, ademas de las dindmicas introducidas por estos controladores, las
dindmicas de las impedancias de linea que existen entre los inversores, pudiendo
despreciarse las dinamicas introducidas en el sistema por los controladores en los lazos

internos de control.
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iii) Disefio de los lazos de control y la impedancia de salida

Motivados por el problema de la distorsion armoénica causada en la tension de salida de
inversores conectados en paralelo cuando circulan corrientes con elevado factor de cresta
por los inductores de linea, como ser por ejemplo las corrientes consumidas por cargas no
lineales, Chiang et al. [96, 97] proponen el disefio de los lazos de control del inversor para
obtener una impedancia de salida con caracteristica inductiva [96] o resistiva [97] a
frecuencia fundamental, y resistiva en torno a las frecuencias armonicas de la fundamental,
con lo cual la impedancia de salida en torno a las frecuencias arménicas de la fundamental
no depende de la frecuencia.

Dependiendo de la caracteristica de la impedancia de salida a frecuencia fundamental,
los autores proponen utilizar los controladores por curva de caida P-6 y Q-V en caso de
impedancias inductivas, y P- V y Q-6 en caso de impedancias resistivas, siendo que en
este ultimo caso el flujo de potencia activa depende de las diferencias entre las tensiones de
salida, y el flujo de potencia reactiva depende de las diferencias de angulo [97, 98]. Es
importante notar que la utilizacion del angulo en lugar de la frecuencia elimina las
variaciones de frecuencia en el sistema, lo cual se puede realizar en casos de inversores en
paralelo en UPS de doble conversion.

Es importante mencionar que lo primeros trabajos que indican que los controladores de
los convertidores estaticos pueden disefiarse para imponer una impedancia de salida
deseada, fueron presentados por Singer [99] para imponer una impedancia resistiva y
Funato & Kawamura [100] para imponer una impedancia inductiva o capacitiva.
Vukosavic et al. [76, 101] y Kusko et al. [77] establecen que la funcién de transferencia
que representa el rechazo de disturbio del inversor operando en lazo cerrado como fuente
de tensidn, es igual a la impedancia de salida del mismo y depende de los parametros del
filtro de salida y de los controladores utilizados.

Para ajustar la impedancia de salida de cada inversor, Chiang et al. [96, 97] proponen
una estrategia de control de multiples lazos de realimentacién, pudiendo comprenderse el
ajuste de la impedancia de salida en dos etapas: una primera, donde el disefio de los lazos
internos de control de corriente y de tension permiten obtener una impedancia de salida de
magnitud reducida, y una segunda etapa, donde se disefia un lazo de control externo para
obtener la impedancia deseada tanto en magnitud como en fase. Este lazo de control
externo fue denominado posteriormente por varios autores como lazo de impedancia

virtual [43, 102], ya que actta modificando la sefial de referencia del lazo de control de
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tension, produciendo un efecto de caida de la tension de salida cuando aumenta la corriente
consumida por la carga.

La efectividad de la impedancia virtual Z,(s) para imponer la impedancia de salida
Zo(s) deseada, depende de la impedancia de salida obtenida con los controladores de los
lazos de control internos Z, (s). La condicion para poder imponer a la impedancia de
salida las caracteristicas de la impedancia virtual, viene dada por:

Zo_Ic (S) << Zv (S) (16)

Obtener una impedancia Z, i¢(s) reducida significa utilizar elevadas ganancias en los
lazos internos de control [76, 101], lo cual dependiendo de los controladores utilizados la
estabilidad relativa del sistema puede verse comprometida.

Un diagrama de bloques simplificado de la propuesta de Chiang et al. [96, 97], se
presenta en la Figura 1-16. A excepcién de algunas modificaciones propuestas por otros
autores, este diagrama de bloques es representativo de las realizaciones que utilizan el

concepto de impedancia virtual.
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Figura 1-16: Diagrama de bloques simplificado de las estrategias de control propuestas por Chiang et
al. [96, 97].

Los autores sefialan que de conocerse las impedancias de linea entre los inversores,
estas pueden tenerse en cuenta al momento de disefiar la impedancia de salida de cada
inversor, de manera tal de equilibrar las impedancias para disminuir la corriente de
circulacion entre los inversores.

La principal ventaja de incluir el lazo de impedancia virtual, es que este elimina la
necesidad de utilizar inductores de linea para la realizacion de los controladores por curvas
de caida; disminuyéndose el volumen y las pérdidas en el sistema. Como desventajas se
pueden mencionar, la mayor complejidad en el disefio e implementacion de los lazos
internos de control, incluido el lazo de impedancia virtual.

En cuanto a la utilizacion de una caracteristica u otra de la impedancia virtual a
frecuencia fundamental, las impedancias virtuales inductivas pueden resultar mas

adecuadas en casos de conexion de inversores que utilizan filtros LCL, donde el inductor
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del lado del PCC aporta su caracteristica a la impedancia de salida de cada inversor. Las
impedancias virtuales resistivas pueden ser mas adecuadas en casos de conexion en
paralelo de inversores en sistemas de distribucién de baja tension, donde los cables
presentan caracteristicas predominantemente resistivas.

Numerosas modificaciones de los lazos de impedancia virtual propuestos por Chiang et
al. [96, 97] se encuentran en la literatura cientifica. Guerrero et al. [103] propone un filtro
pasa todo que actua sobre la corriente de salida para generar el efecto de impedancia
virtual con caracteristica inductiva en la frecuencia fundamental, y resistiva en torno a las
armonicas de la fundamental.

En comparacion con la propuesta de Chiang et al. [96], el lazo de impedancia virtual
propuesto por Guerrero et al. [103] resulta méas sencillo de implementar, pero presenta
menor flexibilidad para ajustar el valor de la impedancia de salida en torno a las
frecuencias armonicas de la fundamental [43].

En Guerrero et al. [43], los autores proponen que la impedancia virtual sea adaptativa
en funcion de la potencia reactiva que entrega el convertidor, multiplicando Q por una
ganancia. El efecto producido por la modificacion de la impedancia virtual en funcion de
Q, es analogo a incrementar el coeficiente de caida n de la caracteristica estéatica Q-V, por
lo que solamente es posible reducir el error de reparto en detrimento de menor regulacién
de tension.

En otra propuesta de Guerrero et al. [6], los autores proponen modificar la propuesta
presentada en [43], teniendo como objetivo que el inversor al conectarse con el resto de los
inversores en paralelo tenga una elevada inductancia de salida, y luego de la conexién
disminuirla en forma exponencial hasta llegar al valor de régimen, consiguiendo de esta
manera una disminucion suave de la corriente de circulacion.

Otra modificacion realizada sobre la misma estrategia de control concierne a la
impedancia virtual, la cual se disefia con filtros pasa banda, uno por cada componente en
frecuencia considerando hasta la 11va armdnica, quedando la expresion de la impedancia
virtual de la siguiente forma

2, Ly PR S (L7)

®s?12ks+0’ S ' s?+2ks+w?
odd

Esta impedancia virtual permite ajustar en forma independiente la impedancia en cada
frecuencia, siendo el disefio que los autores proponen el de una inductancia en régimen

permanente Lp de 800uH y resistores virtuales R; de 1.
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Si bien la implementacion de la impedancia virtual propuesta es mas compleja que en
trabajos anteriores, la versatilidad de la impedancia virtual es mayor. Sin embargo, debido
a la selectividad que presenta la funcion de transferencia (1.7) en torno a cada frecuencia
armonica, la operacion con frecuencia variable puede afectar el desempefio del sistema en
régimen permanente.

Para obtener una impedancia resistiva a frecuencia fundamental y en las armdnicas,
Guerrero et al. [98] proponen la utilizacion de una ganancia que escala a la corriente de
salida, lo cual se puede interpretar como un resistor virtual como el propuesto en Chiang et
al. [97], mientras que para las frecuencias arménicas de la fundamental proponen utilizar
filtros pasa banda como los propuestos en [6] para extraer las componentes arménicas de la
corriente de salida. Segun las respuestas en frecuencia presentadas en [98], el objetivo de la
impedancia de salida a frecuencias armonicas de la fundamental es que sean de menor
valor gque a frecuencia fundamental.

Las limitaciones de la propuesta residen en los controladores utilizados en los lazos
internos, los cuales son similares a los de la estrategia de multiples lazos de realimentacion
propuesta por Guerrero et al. [43], pudiéndose observar en la respuesta en frecuencia de la
impedancia de salida, que la magnitud de esta puede ser significativa en las frecuencias
arménicas de la fundamental, por lo que la calidad de la tension de salida puede verse
comprometida cuando se alimentan cargas no lineales con elevado factor de cresta.

Un trabajo que desarrolla un enfoque diferente para emular la impedancia de salida del
inversor es propuesto en De Brabandere et al. [8], donde a partir de controlar la tensién de
salida y la corriente entregada por el inversor en forma simultanea, se logra una estructura
diferente a la de los multiples lazos de realimentacion.

Para implementar la impedancia virtual los autores proponen utilizar un regulador
basado en LQG (Linear Quadratic Gaussian — regulador lineal cuadratico gaussiano). Para
la seleccion de la impedancia virtual, se debe aproximar su relacion R/X lo mejor posible al
cociente R/X de la impedancia de linea, con el objetivo de conseguir desacoplar
correctamente los flujos de potencia activa y reactiva. Esto puede ser un limitante en
aplicaciones en que las caracteristicas de la impedancia de linea son desconocidas, o
dificiles de determinar.

El trabajo demuestra la factibilidad de controlar la tension de salida y la corriente del
inversor en forma simultanea, logrando la conexién en paralelo con otros inversores. Como
desventaja los controladores propuestos resultan complejos de disefiar e implementar en

comparacion con otras estrategias de control.
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Una forma de implementar la impedancia virtual con caracteristica inductiva sin usar
derivadores ni filtros pasa altos para el caso de inversores trifasicos, es propuesta por Yun
Wei y Ching-Nan [10]. Los autores deducen que el efecto de la inductancia virtual se
puede implementar a partir de un célculo con valores complejos, siendo simple de realizar
en el marco de referencia of3 estacionario utilizado en sistemas trifasicos, con lo que la

caida de tension causada por la impedancia virtual viene dada por
VLOa + jVLD[s = j(DLo(ioa + jioB) = (DLO(_ioB + jioa) (18)

Siendo iy, € iog las corrientes de salida, Vio, Y Viog las caidas de tension en las inductancias
virtuales L,. Por lo tanto, para obtener el efecto de la impedancia virtual en el lazo de
control correspondiente al eje o, solamente se necesita multiplicar la corriente de carga en
el eje B por -wL,, mientras que para el lazo de control del eje B, se requiere multiplicar o
por wl,.

Los autores proponen el uso de multiples controladores resonantes para el lazo interno
de control de tension, mientras que en el lazo interno de control de corriente utilizan un
controlador proporcional. Esta estructura se observa en las propuestas realizadas por Poh
Chiang et al. [104, 105] para el control de tension de salida en inversores aislados.

El efecto combinado de los lazos internos de control de tension y corriente junto al lazo
de impedancia virtual propuesto, presenta una caracteristica inductiva en cada frecuencia
donde se ubica un controlador resonante, presentando como magnitud wL,. Esto se debe a
que los controladores resonantes introducen elevadas ganancias en cada frecuencia de
resonancia, reduciendo significativamente la impedancia de salida en estas frecuencias, con
lo cual el lazo de impedancia virtual consigue imponer efectivamente su caracteristica en la
impedancia de salida.

Como ventajas la propuesta de Yun Wei y Ching-Nan [10] logra efectividad y
simplicidad para implementar el lazo de impedancia virtual en comparacion con la
propuesta de Guerrero et al. [43]. Como desventajas, se puede mencionar una mayor
complejidad en la implementacion, el disefio y la estabilizacion del sistema con
controladores resonantes, quedando esta problematica sin abordar en el trabajo.

Una estrategia de control que utiliza una estructura similar a la propuesta por Yun Wei
y Ching-Nan [10], pero para lograr caracteristicas resistivas tanto en las frecuencias
fundamental como en las armonicas, es presentada por Dipankar y Venkataramanan [106].
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Los autores agregan a la estrategia de control una compensacion del atraso de fase en el
lazo de control de tension, con el objetivo de aportar estabilidad relativa para estabilizar el
sistema cuando se utilizan los controladores resonantes en este lazo.

Este trabajo comparte las ventajas y desventajas de la propuesta de Yun Wei y Ching-
Nan [10], siendo las ventajas: efectividad y simplicidad para implementar el lazo de
impedancia virtual, y las desventajas: mayor complejidad en la implementacion, disefio y
estabilizacion del sistema con controladores resonantes.

Otra propuesta para evitar el derivador o filtro pasa altas en la implementacion del
inductor virtual es presentada por Matas et al. [45], quienes para conseguir la caracteristica
inductiva deseada, utiliza el algoritmo SOGI (second order generalized integrator —
integrador generalizado de segundo orden). Este algoritmo presenta una respuesta en
frecuencia de similares caracteristicas que un filtro pasa bandas, por lo cual, la
implementacién propuesta por Matas et al. [45], es equivalente a la propuesta por Guerrero
et al. [6].

Un trabajo en el cual se propone una impedancia virtual adaptativa con el objetivo de
limitar los valores de las corrientes durante caidas de tension transitorias en el PCC,
producidas por fallas en la red, se presenta en Jinwei y Yun Wei [107].

Si bien la propuesta es para inversores conectados a red, lo interesante del andlisis
realizado por los autores es que, con el objetivo de desacoplar las potencias activa y
reactiva (cuando las componentes resistivas de las impedancias de linea no pueden
despreciarse), puede utilizarse un valor de resistencia negativa que cancele el efecto de la
resistencia de la linea, evitando utilizar valores elevados de inductancia virtual que pueden
comprometer las caracteristicas de regulacion del convertidor.

Para agregar el resistor virtual en el lazo de impedancia virtual, los autores extienden la
propuesta realizada por Yun Wei y Ching-Nan [10] para implementar este lazo en el marco
de referencias af estacionario.

Para obtener una impedancia de salida con caracteristica compleja con cociente R/X=1,
Wei et al. [44] proponen un lazo de impedancia virtual que combina el resistor virtual con
el inductor virtual. La estrategia de control utilizada en los lazos internos de control
corresponde a multiples lazos de realimentacion como las utilizadas en [6, 43, 98, 103]. El
lazo de impedancia virtual compleja permite obtener 45° de fase en torno a la frecuencia
fundamental, correspondiendo al cociente R/X =1.
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La propuesta no presenta una ventaja significativa frente a otro tipo de impedancias de
salida, pudiéndose mencionar el hecho de que al ser compleja con R/X =1, es posible
absorber el efecto de la impedancia de linea cuando esta es de menor magnitud que Z(s).

Un trabajo que aborda el problema de desbalance en sistemas trifasicos es presentado
por Savaghebi et al. [108], donde los autores proponen una estrategia de control para
balancear las tensiones en el PCC debido a cargas que producen componentes de secuencia
negativa. Para los lazos internos de control los autores proponen la utilizacion de un lazo
de impedancia virtual y multiples lazos de realimentacion para el control de tension de
salida y la corriente del inductor del filtro LC, utilizando un controlador resonante a
frecuencia fundamental para el control de tension y un controlador resonante a frecuencia
fundamental para el control de corriente, ejecutandose los lazos de control internos en el
referencial o3 estacionario.

Los autores utilizan la impedancia virtual formulada por Yun Wei y Ching-Nan [10],
pero proponen utilizar solamente la corriente de secuencia positiva para producir las caidas
de tension. El efecto que se logra con esto es el de manejar la impedancia de salida para la
secuencia positiva independientemente de la impedancia de salida para secuencia negativa.

Como mérito de la propuesta se puede mencionar la efectividad para imponer la
caracteristica de la impedancia de salida deseada a frecuencia fundamental, obteniéndose
una impedancia de salida de secuencia positiva para garantizar la operacion en paralelo con
controlador por curva de caida, y una reducida impedancia de salida de secuencia negativa
para evitar que la corriente de carga intensifique esta componente en la tensién de salida.

La efectividad de la propuesta reside en la utilizacion del controlador resonante a
frecuencia fundamental para reducir la impedancia de salida, compartiendo con otras
propuestas [10, 106] las dificultades para estabilizar el sistema cuando se incrementa el
namero de controladores resonantes para compensar las arménicas en la tension de salida.

Una propuesta enfocada para compensar la distorsion de la tension en el PCC cuando
los inversores en paralelo alimentan una carga no lineal, es presentada en Micallef et al.
[109], en la cual los autores proponen implementar un lazo de impedancia virtual para
obtener una impedancia de salida capacitiva, produciendo un efecto de cancelacién de la
componente inductiva de la impedancia de linea en las frecuencias de las arménicas de
manera de reducir las caidas de tension, y asi disminuir la distorsion de la tension del PCC.

Para implementar la impedancia de salida capacitiva los autores utilizan lazos internos
de control de tension y corriente con controladores resonantes en ambos lazos y un lazo de

impedancia virtual, utilizando filtros pasa banda con caracteristicas de fase -90°,
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implementados en las frecuencias correspondientes a la 3™, 5% 7™ y 9™ armoénicas.
Ademaés, con el argumento de obtener un mejor amortiguamiento del sistema, se propone
incluir un término de resistor virtual.

Como limitaciones de la propuesta se puede identificar que el método de mitigacion de
la distorsion de tension en el PCC requiere el conocimiento de la impedancia de linea.
Ademaés, en cuanto al disefio de la impedancia de salida, debido a la selectividad de los
filtros pasa banda escogidos para implementar la caracteristica capacitiva, es dificil lograr
que coincida la fase de -90° y magnitud de la impedancia de salida con la de linea, en las
frecuencias de las armonicas.

Otra propuesta para obtener una impedancia de salida capacitiva se presenta en Zhong
y Zeng [110], donde los autores demuestran que la utilizacion de la realimentacion de la
corriente del inductor procesada por un integrador con ganancia de 1/C,, siendo C, el valor
del capacitor virtual, impone una caracteristica capacitiva en un rango de frecuencias,
ademas de reducir la impedancia de salida en torno a dicho rango.

El esquema utilizado en el trabajo no implementa los multiples lazos de realimentacion,
sino solamente la realimentacion de la corriente del inductor procesada por el bloque de
impedancia virtual. Con este esquema los autores analizan que en caso de utilizar un
capacitor virtual en el lazo de impedancia virtual, el efecto sobre la impedancia de salida es
el de un capacitor en serie con el inductor; de la misma forma que en [40] el efecto es el de
una resistencia en serie con el inductor cuando se implementa el resistor virtual.

En cuanto al efecto del lazo de impedancia virtual capacitivo en estrategias de control
de multiples lazos de realimentacion, este fue abordado por Chen et al. [111], donde se
analiza la seleccion del capacitor virtual para evitar la resonancia con la impedancia
resultante de la impedancia de salida méas la impedancia de linea, la cual presenta una
caracteristica predominantemente inductiva, y a su vez mantener una caracteristica
capacitiva en la impedancia de salida a frecuencia fundamental. Ademas, los autores
proponen combinar esta caracteristica con un resistor virtual, analizando su efecto en la
impedancia de salida de manera de mantener una caracteristica predominantemente
capacitiva, pero a su vez disminuir la corriente de circulacion entre los inversores, ya que
el capacitor virtual reduce significativamente la impedancia de salida.

Por las respuestas en frecuencia presentadas en el trabajo, es posible deducir que la
propuesta presenta como desventajas una magnitud significativa de la impedancia de salida
en torno a las frecuencias armonicas de la fundamental, lo que puede causar distorsion

armonica de la tension de salida cuando se alimentan cargas no lineales. Las ventajas
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respecto a una impedancia de salida capacitiva no quedan explicitas en el trabajo, aunque
al igual que en la propuesta de Micallef et al. [109], es posible utilizar el capacitor virtual
para contrarrestar el efecto de la caracteristica inductiva de la impedancia de linea, y de
esta forma obtener mejor regulacion de tension en la carga.

Una propuesta que tiene como objetivo mitigar el efecto de la impedancia de salida del
inversor en la estabilidad relativa del sistema es presentada por Tao et al. [112].

Los autores proponen una estrategia de control de mdltiples lazos de realimentacion
implementada en el referencial dq sincrénico, donde se observa una forma de implementar
el lazo de impedancia virtual a partir de la realimentacion de la corriente del inductor,
eliminando de la estrategia de control el sensor de corriente de salida.

Las limitaciones de esta Gltima propuesta residen en que no se analiza el impacto de la
corriente de circulacion al disminuir la impedancia de salida, ni el efecto que tiene la

implementacién del lazo de impedancia virtual sobre la regulacion de tension.

En funcion de las propuestas de la literatura cientifica hasta aqui analizadas, el disefio
de la impedancia de salida de cada inversor conectado en paralelo, comprende el disefio de
los lazos de control de tensién de salida y corriente del inductor, en conjunto con el disefio
del lazo de impedancia virtual.

Las propuestas que han mostrado mayor efectividad para imponer la caracteristica de
impedancia de salida deseada, han sido las que utilizan controladores resonantes en el lazo
de control de tension de salida. Estas consiguen disminuir considerablemente la
impedancia de salida para poder establecer con el lazo de impedancia virtual, la
impedancia de salida deseada a la frecuencia fundamental y armonicas.

La efectividad mencionada en el parrafo anterior, se ve acompafiada de un incremento
en la complejidad de implementacion de los controladores en los lazos de control de
corriente y de tension, asi como también del disefio para garantizar la estabilidad del
sistema, respuesta dinamica y rechazo de las perturbaciones.

La mayoria de las propuestas que utilizan los controladores resonantes, con excepcion
de la realizada por Dipankar y Venkataramanan [106], no tratan el problema del disefio y la
robustez del sistema. Otra caracteristica de estas propuestas es que se implementan en
sistemas de tiempo continuo, y en los casos en que se implementan en micro controladores

0 DSC, no se presentan los detalles de la implementacion.
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A continuacién se presentaran las propuestas que modifican la ley de control
correspondiente al controlador por curva de caida, pudiéndose repetir algunas de las

referencias presentadas en esta seccion.

iv) Disefio de la ley de control por curva de caida

Dependiendo de la magnitud de la componente inductiva de la impedancia de
interconexién, comprendiendo esta ultima de aqui en adelante como la que resulta de la
suma de la impedancia de linea con la impedancia de salida del inversor, el controlador por
curva de caida convencional puede presentar oscilaciones significativas en las potencias,
por lo que Guerrero et al. [103] proponen la introduccion de términos adicionales a la
caracteristica estatica de caida, conformando el equivalente a un controlador PID
(proporcional — integral — derivativo) que actlia sobre la potencia activa media para obtener

el angulo de la tension de referencia, segun se muestra en la siguiente ecuacion

‘ dP
az—ijdf—mpP—de (1.9)
En cuanto a la caracteristica de curva de caida utilizada para actuar sobre la potencia

reactiva media, los autores proponen agregar un término derivativo con el mismo objetivo

de mejorar la respuesta dinamica de esta variable.
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Figura 1-17: Diagrama de bloques del controlador por curva de caida propuesto por Guerrero et al.
[103].
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El esquema que representa a esta propuesta se presenta en la Figura 1-17, donde se
puede observar el controlador por curva de caida y el lazo de impedancia virtual analizado
en la seccidn anterior.

Los autores analizan el efecto que producen los valores my y m, presentados en la
ecuacion (1.9) sobre la estabilidad relativa del inversor, utilizando el modelo linealizado de
pequeiia sefial obtenido en forma similar al trabajo de Coelho et al. [88]. Como se
mencionod en la subseccion correspondiente a las propuestas para analizar la estabilidad
relativa del sistema, estos modelos de pequefia sefial presentan la limitacion de no
incorporar la informacion correspondiente a las dindmicas de las impedancias de
interconexion, con lo cual no es posible determinar con precision los limites de estabilidad.

Para poder eliminar la desviacion de frecuencia en los controladores por curva de
caida, Guerrero et al. [43] proponen que este controlador actle sobre la componente
transitoria de la potencia media, motivo por el cual se utiliza un filtro pasa bandas sobre
esta variable. El diagrama de bloques del controlador por curva de caida propuesto se
presenta en la Figura 1-18, donde también se observa la adaptacion de la impedancia

virtual analizada en la seccidn anterior.
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Figura 1-18: Diagrama de bloques del controlador por curva de caida propuesto por Guerrero et al.
[43].

Los resultados experimentales presentados muestran que la frecuencia vuelve al valor
de la frecuencia nominal luego del transitorio, sin embargo el hecho de quitar la
componente de CC de la potencia activa media elimina la capacidad de eliminar el error de
reparto de esta variable, lo cual es uno de los atributos principales del controlador por

curva de caida con caracteristica P-3.
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Para el caso de impedancias resistivas Guerrero et al. [98] proponen un controlador por
curva de caida con caracteristicas P-V y Q-f agregando un término derivativo en estas
caracteristicas, con lo cual se introduce un grado mas de libertad para modificar la
respuesta dinamica de las potencias activa y reactiva.

Para el caso en que la impedancia de interconexion resulte ser compleja, De
Brabandere et al. [8] proponen aplicar una transformacion de coordenadas sobre las
potencias activa y reactiva, trasladando las potencias medias P y Q acopladas por el efecto
de la impedancia compleja, a un marco de referencia donde P’ y Q’ son las potencias
activa y reactiva desacopladas. Esta transformacion es equivalente a un cambio de base,
donde el angulo con el que se mapean las variables viene dado por el angulo formado por
la reactancia y resistencia de la impedancia de interconexion.

La efectividad de la propuesta depende del conocimiento de las caracteristicas de la
impedancia de interconexion, lo cual hace a este método sensible a variaciones
paramétricas. Ademas, el cambio de base propuesto por los autores presenta
inconsistencias en los rangos de operacion de las potencias activas y reactivas del inversor,
siendo el efecto de esto la disminucion o sobrecarga de la capacidad de potencia del
convertidor.

Posteriormente a la propuesta de Guerrero et al. [98], y de forma similar, Mohamed y
El-Saadany [113] proponen agregar a las caracteristicas estaticas P-f y Q-V dos términos

derivativos , y i, , los cuales son adaptativos.

Las funciones con las que se adaptan estos coeficientes se determinan a partir de
aplicar una reubicacién de polos sobre el modelo de la planta, obtenida a partir de las
dindmicas de potencia para cada punto de operacion como en Pogaku et al. [91].

La propuesta logra mejorar la respuesta dindmica de las potencias activa y reactiva del
sistema, a costa de la inclusion de las funciones de adaptacion, lo que representa un ligero
incremento en la complejidad tanto de la implementacion del controlador como del disefio.

Otro trabajo que aborda el problema del acoplamiento entre potencia activa y reactiva
cuando la impedancia que separa a los convertidores resulta compleja se presenta por Yan
y Yun Wei [114], en el cual se propone un control por curva de caida a partir de una
transformacion de las variables o-E hacia o’-E’, denominandose a esta propuesta como
referencial virtual de frecuencia-tension (w’-E’). Ademas, los autores proponen una
caracteristica Q-V que permite utilizar toda la capacidad de potencia del convertidor en

comparacion con la caracteristica Q-V convencional.
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La transformacién propuesta equivale a un cambio de base que, a diferencia de la
propuesta de De Brabandere et al. [8], permite evitar las inconsistencias en los rangos de
operacion de las potencias activas y reactivas del inversor.

Ademas, en el trabajo de Yan y Yun Wei [114] se propone una caracteristica estatica
Q-V adaptativa en funcién de la potencia aparente maxima y la potencia activa que esta
siendo entregada por el convertidor, con lo cual se consigue utilizar toda la capacidad de
potencia del inversor y mejorar la estabilidad relativa del sistema. La expresion para el

calculo de la amplitud de la tension en la caracteristica Q-V propuesta resulta:

E, =E - n(,\/Snzw —p? —Q*) (1.10)

donde Snax €s la potencia aparente maximay Q" es la potencia reactiva a tensién E .

Los autores demuestran que en base a un analisis del modelo de pequefa sefial del
sistema, la utilizacion del referencial virtual @’-E’ mejora significativamente la estabilidad
relativa del sistema. Si bien en el cambio de base realizado para determinar o’-E’ se
requiere el conocimiento del cociente R/X de las impedancias de interconexién, se
demuestra que tomando el caso en que R/X=1, los polos dominantes se mantienen en el
semiplano derecho del plano s para una variacion de R/X entre 1/10 a 10, lo cual no ocurre
cuando se realiza la misma variacion en el controlador por curva de caida convencional.

Un trabajo que establece la relacion entre los controladores por curva de caida y los
lazos de enganche de fase es presentado por Zhong y Boroyevich [115]. Los autores
analizan las estructuras de estos dos sistemas estableciendo el vinculo que existe entre las
dos, con lo cual establecen como conclusion principal, que los controladores por curva de
caida pueden mejorar significativamente la velocidad con la cual se logra el sincronismo.

Un trabajo en el que se observa la aplicacién de un PLL para mantener el sincronismo
en inversores conectados en paralelo es presentado por Guan et al. [116]. Los autores
presentan una estructura que permite utilizar un SRF-PLL (synchronous reference frame
PLL — lazo de enganche de fase en el marco de referencias sincrénico), consiguiendo
mejorar significativamente la velocidad con la cual se sincronizan las unidades.

La propuesta lograr eliminar los filtros pasa bajos utilizados en el filtrado de las
potencias activa y reactiva del controlador por curva de caida, requiriendo de dos lazos de
impedancia virtual en el marco de referencias sincrono, uno que implementa un resistor
virtual en el eje d y otro en el eje g. Estos lazos establecen una caracteristica log-© € log-V,

introduciendo la caracteristica de curva de caida de forma diferente a la convencional.
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Al momento en que se escribid esta tesis, los autores anunciaron una segunda parte del

trabajo presentado, en el cual se establece un analisis de estabilidad para la seleccion de los

resistores virtuales.

Para resumir las caracteristicas de las estrategias de control por curva de caida, a

continuacion se enumeran las conclusiones para cada uno de los cuatro problemas

presentados:

1)

2)

3)

4)

El reparto equitativo de potencias puede lograrse por la técnica de inyeccion de
sefiales propuesta por Tuladhar et al. [87], o por la realimentacion de una sefial
comun a todos los inversores, que contenga la informacion de la amplitud de la
tension en la carga segun lo analizado en Sao & Lehn [89] y Zhong [86], lo cual
requiere de comunicacion de reducido ancho de banda para poder implementarse

cuando los inversores estan separados por largas distancias.

Los modelos de pequefia sefial que logran predecir los limites de estabilidad, y con
esta informacion seleccionar los parametros de los controladores por curva de

caida, son aquellos que incluyen las dinamicas de las impedancias de interconexion.

Las propuestas que logran imponer efectivamente la caracteristica de la impedancia
virtual, son aquellas que logran reducir significativamente la impedancia de salida

correspondiente al disefio de los lazos internos de control Z, ¢(s).

Las propuestas que garantizan el reparto equitativo de las potencias activas en casos
de utilizar caracteristicas P-6 0 P-®, son aquellas que implementan el integrador
para determinar el angulo de la sefial de referencia del inversor. En cuanto al caso
de utilizar las caracteristicas Q-6 0 Q-w, la implementacion del integrador para
determinar el angulo de referencia permite compartir equitativamente las potencias

reactivas entre los inversores.

Para analizar las principales caracteristicas de otras estrategias de control sin

comunicacion, a continuacion se presentan las estrategias basadas en la emulaciéon de

generadores sincronos.

Generador Sincrono Virtual

Estas estrategias de control ademas de implementar las caracteristicas de curvas de

caida en el sistema de control de los inversores, incorporan la emulacion de la inercia del
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generador y su comportamiento dindmico, siendo estas caracteristicas adicionales las que
diferencian a estas estrategias respecto de las estrategias de control por curva de caida.

El concepto fue introducido por Beck y Hess [117], y luego desarrollado por diversos
autores [47-51]. Considerando las aplicaciones de UPS de doble conversion, estas
propuestas no contienen ventajas respecto de las estrategias de control por curva de caida,
requiriéndose en las primeras mayor complejidad en el disefio e implementacion de los
controladores, quedando su campo de aplicacion circunscrito a la integracion de energias

renovables con el sistema eléctrico de potencia y las microrredes.

Osciladores acoplados

Estas propuestas tratan sobre el analisis, disefio e implementacion de osciladores no
lineales en inversores conectados en paralelo, teniendo como objetivo principal lograr la
sincronizacion entre ellos.

Los trabajos incluidos en esta clasificacion estan basados en la teoria de osciladores
acoplados, la cual analiza el fendmeno de sincronizacion colectiva en un sistema de
osciladores que, a pesar de las diferencias fisicas inevitables que existen entre las
frecuencias naturales de cada uno de ellos, convergen espontaneamente a una frecuencia en
comun [118-121]. Particularmente para el caso de conexion en paralelo de inversores, los
autores [52-56, 58, 59, 122, 123] analizan el comportamiento de osciladores acoplados por
la red que los interconecta, y en funcidn de estos anélisis proponen estrategias de control y
criterios para la seleccion de los parametros de los controladores. Ademas, algunas de estas
propuestas utilizan herramientas para analisis de sistemas no lineales, logrando relacionar
el funcionamiento de los inversores en paralelo que usan estrategias de control por curva
de caida con el funcionamiento de los osciladores acoplados.

Los trabajos de Simpson-Porco et al. [52, 53] y Dorfler et al. [122] establecen la
equivalencia entre las dinamicas de los angulos en los inversores controlados por los
controladores por curva de caida, con el modelo de Kuramoto de osciladores no lineales
acoplados [118]. A partir de esta equivalencia los autores analizan las condiciones de
estabilidad aplicando teoria de grafos, también conocida como teoria de las gréficas (graph
theory), y proponen agregar al control por curva de caida un controlador descentralizado
con el cual se consigue regular la frecuencia del sistema.

Es importante observar que el andlisis realizado en estos trabajos no considera las

dindmicas introducidas por las impedancias inductivas, con lo cual no se mencionan en las
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conclusiones del trabajo las restricciones en la seleccion de los coeficientes de los
controladores.

Las propuestas de Johnson et al. [54-56] consisten en la implementacion de las
dindmicas de un oscilador no lineal en cada uno de los inversores conectados en paralelo.
Las estrategias de control requieren la medicion de la corriente de salida y la tensién de la
barra de CC, mientras que para realizar la conexién de un inversor con el resto del sistema
se requiere durante la sincronizacion un sensor de tensién. Como filtro utilizado a la salida
de cada inversor la topologia presentada utiliza solamente un inductor.

Aunque la complejidad matematica para demostrar las condiciones de sincronizacion
es significativa, los autores presentan una metodologia simple para la seleccion de los
parametros utilizados en el algoritmo de control, el cual resulta simple de implementar en
DSC o microcontroladores, siendo esta una de las principales ventajas de la propuesta.
Otra caracteristica interesante es la reducida corriente de circulacion obtenida, ya que al
utilizarse solamente la realimentacion de la corriente del inductor, el sistema no presenta
sensibilidad a las diferencias en los circuitos de medicion de tension de salida.

Los resultados experimentales presentados corresponden a un prototipo de 50W, donde
se observa una regulacion de tension dentro de +/- 5%, la cual se puede ajustar con los
pardmetros de los osciladores implementados. La corriente de circulacién resulta
practicamente nula, inclusive con diferentes inductancias de los filtros. Las respuestas
transitorias observadas son satisfactorias, tanto para la conexién y desconexion de cargas
lineales, como para la conexion y desconexion de un tercer inversor al sistema. Para el
caso de alimentar cargas no lineales, la tension sobre la carga permanece con un THD, por
debajo del 2%, con un factor de cresta de la forma de onda de la corriente menor a 3.

Como limitaciones de la propuesta se puede mencionar que en el caso de alimentar
cargas no lineales, el oscilador implementado en cada inversor no garantiza el
cumplimiento del contenido armoénico individual de la tension sobre la carga, de acuerdo a
las normas de calidad de energia. En cuanto a la utilizacion de otro tipo de filtros a la
salida de los inversores, los autores mencionan la necesidad de extender el analisis a estos
casos.

En Schiffer et al. [123] los autores llegan a conclusiones similares a las de los trabajos
de Simpson-Porco et al. [52, 53] y Dorfler et al. [122], pero extendiendo el analisis a
sistemas que no presentan tensiones constantes o pequefios angulos de potencia, para lo
cual los autores utilizan un enfoque de andlisis de estabilidad por Lyapunov mediante la

teoria de pasividad [124]; y en particular, asignacion de interconexién y amortiguamiento.
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A modo de conclusion de esta subseccion, las herramientas de analisis utilizadas en
todas estas propuestas resultan significativamente més complejas desde el punto de vista
matematico, al compararlas con las estrategias de control lineales analizadas previamente.

En cuanto a los trabajos que analizan la estabilidad de los inversores en paralelo
controlados por estrategias que utilizan la curva de caida, ain no logran determinar de
forma precisa los limites de estabilidad, con lo cual no se pueden establecer criterios para
la seleccion de los parametros de los controladores.

Si bien las estrategias de control que implementan osciladores no lineales son simples
de implementar, presentan respuestas transitorias satisfactorias para aplicaciones de UPS,
ademas de reducida corriente de circulacion entre los inversores, ain requieren adecuar las
metodologias de disefio para cumplir con especificaciones de régimen permanente

establecidas por las normas para UPS [125].

A continuacion se presentan los trabajos que proponen incluir enlaces de comunicacion
de reducido ancho de banda a las estrategias de control por curva de caida, con lo cual se
consigue superar el problema de circulacion de corriente en inversores controlados por las
caracteristicas de curva de caida, ademas de lograr caracteristicas de tolerancia a fallas en

el sistema de comunicacion.

1.2.3 Estrategias de control tolerantes a fallas en la comunicacion

Debido a que las estrategias de control por curva de caida que implementan las
caracteristicas P-o 0 P- & presentan error de reparto de potencia reactiva, mientras que las
que implementan las caracteristicas Q- 0 Q-d presentan error de reparto de potencia
activa, diversos trabajos proponen incluir a estas estrategias de control enlaces de
comunicacion de reducido ancho de banda, con el cual se intercambia informacion sobre
los valores de potencia media que presentan error de reparto, y con estas variables
implementar una estrategia de control en cada convertidor con el objetivo de reducir este
error.

Estas estrategias de control se diferencian de las estrategias de control distribuido con
comunicacion de potencias medias, en que para garantizar el sincronismo entre los
inversores se utilizan los controladores por curva de caida, eliminandose esta funcion del
bus de comunicacion. Otra caracteristica importante que posibilitan estas estructuras es la
tolerancia a fallas en el sistema de comunicacion, ya que al comunicarse sefiales que

mejoran el desempefio del sistema pero que no son criticas para el funcionamiento del
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mismo, se logra robustez ante retardos en la comunicacion, pérdida de datos [126-130] o
pérdida completa del enlace por ciertos intervalos de tiempo [131, 132].

Los trabajos de Yao y Hao [126, 127] proponen una estrategia de control que establece
a un inversor como maestro y a otro como esclavo, pero en lugar de comunicar la
referencia de la corriente que debe seguir el inversor esclavo, comunica los valores medios
de potencia activa y reactiva. Tanto el inversor esclavo como el maestro poseen
controladores por curva de caida, siendo los objetivos de la estructura propuesta lograr
reducir el error de reparto y mejorar la robustez del sistema ante fallas en la comunicacién
de las potencias.

Los autores proponen un modelo del sistema con el objetivo de analizar el efecto del
retardo en la comunicacion y la pérdida de paquetes de datos, presentando resultados
experimentales que establecen que el sistema funciona correctamente con retardos de hasta
12 mseg, mientras que tolera una pérdida de datos con una tasa de incidencia de 0,05; lo
que significa que de 100 paquetes de datos 95 se deben transferir correctamente para que el
sistema opere de forma estable.

La limitacion que presentan estas propuestas es que la estrategia de control no
implementa un mecanismo con el cual equilibrar las potencias, viéndose esto reflejado en
los resultados experimentales presentados; en los cuales no se observan mejoras
significativas en comparacién con los casos que utilizan control por curva de caida
convencional

En base a los conceptos de control jerarquico para microrredes [133, 134], Shafiee et
al. [128, 129] proponen un controlador distribuido para el nivel secundario, el cual requiere
de un enlace de comunicacién de reducido ancho de banda para el intercambio de
informacidn entre los convertidores. A diferencia del controlador centralizado propuesto
por Peas Lopes et al. [135] para este nivel, una falla en el controlador secundario no es
critica para el sistema.

El controlador secundario tiene la funcion de restablecer la frecuencia y tension en la
carga a niveles nominales, ademas de conseguir repartir la potencia reactiva en forma
equitativa cuando los controladores por curva de caida tienen las caracteristicas P-.

Shafiee et al. [128, 129] demuestran que en comparacion con la estrategia de control
del nivel secundario centralizada, la estrategia de control propuesta logra un
comportamiento robusto frente a retardos y pérdidas de paquetes. Como desventajas en
comparacion con la implementacion centralizada del controlador secundario, el controlador

secundario distribuido requiere de mayor capacidad de comunicacion en el canal, ya que se
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necesita intercambiar informacion de las potencias reactivas, frecuencias y tensiones de
salida de cada inversor de manera bidireccional, lo que también solicita mayor capacidad
de procesamiento para implementar los lazos de control de estas variables.

Con los objetivos de repartir las potencias reactivas y mantener regulado el valor RMS
de la tension en la carga, Han et al. [130] proponen utilizar un enlace de comunicacion de
reducido ancho de banda con un esquema de actuacion por eventos sincronicos, con el cual
se alterna la operacion entre el controlador por curva de caida convencional y las
operaciones de reduccion de error de reparto y restablecimiento de la tension en la carga.

El principio de funcionamiento de la estrategia de control establece un protocolo por el
cual los inversores se comunican entre si, estableciendo un esquema que les permite
alternar entre la operacion de reduccién del error de potencias reactivas y la operacion de
restablecimiento de los niveles de tension en la carga. Las dos operaciones son necesarias,
ya que corregir el error de reparto produce una disminucién de la tension de salida. La
estrategia de control propuesta establece que en casos de un retardo en la comunicacion, el
sistema vuelve a operar con la caracteristica Q-V convencional

La estrategia de control resulta simple de implementar, requiere de un enlace de
comunicacion de reducido ancho de banda, y es robusto ante retardos en la comunicacion.
Como limitacion de esta estrategia, los autores indican que ante una pérdida completa de
comunicacion, el error de reparto de potencia reactiva puede ser mayor que en el caso del
controlador por curva de caida convencional.

Dos trabajos que proponen estrategias de control que toleran una pérdida total en la
comunicacion son presentados por Mahmood et al. [131, 132]. Las propuestas requieren la
comunicacion de los valores instantaneos de la potencia reactiva media entregada por cada
convertidor, siendo estos valores promediados en un sistema de gerenciamiento de energia
(EMS — energy management system) y reenviados a los inversores en funcion de su
capacidad de potencia, en los cuales se utiliza esta sefial en un lazo de control para reducir
el error de reparto de las potencias reactivas entre todos los inversores.

Las dos propuestas se diferencian en como se implementa el lazo de control para lograr
repartir las potencias reactivas entre los inversores. En [131], la sefial de potencia reactiva
enviada por el EMS se utiliza como referencia en un lazo de control, en el cual mediante
un integrador se actla sobre la ganancia del lazo de impedancia virtual, lo cual logra
reducir significativamente el error de reparto de potencia reactiva. En [132], los autores
proponen que el lazo de control que reparte las potencias reactivas actle directamente

sobre el coeficiente de la caracteristica Q-V.
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Las dos propuestas muestran ser efectivas tanto frente a retardos en la comunicacion,
como ante una interrupcion completa de esta. Durante el tiempo en que no hay
comunicacion, el error de reparto aparecera solamente ante una variacion de carga local, ya
que la propuesta considera un sistema de inversores interconectados a largas distancias, por
lo que las impedancias de linea son importantes.

Las dos estrategias de control resultan simples de implementar, aunque la segunda

propuesta es la mas simple al requerir solamente de la adaptacion del coeficiente Q-V.

Si bien las propuestas de estrategias de control tolerantes a fallas en la comunicacion
son realizadas para sistemas de generacion distribuida y microrredes, con los mismos
objetivos de obtener reparto equitativo de las potencias activa y reactiva entregadas por los
convertidores y el restablecimiento de la tension y frecuencia en la carga a niveles
nominales, estas estrategias pueden ser aplicadas a sistemas UPS de doble conversion. Para
esta aplicacion especifica, la tecnologia de comunicacion con reducido ancho de banda es
la que resulta mas atractiva, ya que estos sistemas cuentan generalmente con un enlace de
comunicacion para ejecutar tareas de supervision de las distintas variables del sistema, asi

como también controlar la correcta operacion de los inversores.

Hasta aqui se ha presentado una revision bibliogréfica con el analisis de las propuestas
y andlisis mas importantes en lo referente a las estrategias de control de inversores
conectados en paralelo. Debido a la importancia que tienen en estas aplicaciones los
controladores utilizados en los lazos internos de control de tension y corriente de los
inversores, a continuacion se presenta una revision bibliogréfica de las estrategias de
control propuestas para inversores aislados, presentando particularmente las relacionadas
con los controladores resonantes y su disefio para cumplir con especificaciones de
respuesta dindmica y de régimen permanente en UPS, ademas de los aspectos relacionados

a la implementacion digital de estos controladores.

1.2.4 Estrategias de control para UPS: controladores resonantes

En la literatura cientifica se han propuesto diversas estrategias de control de la tension
de salida de inversores para UPS, pudiéndose clasificarlas en dos grupos, las estrategias de
control lineales y las estrategias de control no lineales.

Dentro del primer grupo se encuentran las estrategias que utilizan un solo lazo de
realimentacion [136, 137], multiples lazos de realimentacion [60-62, 104, 105, 138, 139],
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deadbeat (respuesta de tiempo minimo) [140-143], y las estrategias que utilizan el enfoque
de realimentacion de estados [144-150].

En cuanto a las estrategias de control no lineales, comprenden esta categoria los
controladores por modos deslizantes (sliding mode) [151-157], controladores adaptativos
[158-162] y redes neuronales [163, 164].

Las especificaciones de desempefio dindmico y de régimen permanente de las UPS
exigidas por las normas, pueden ser cumplidas con la gran mayoria de estas estrategias de
control, requiriendo de mayor o menor complejidad para su implementacion.

Generalmente las estrategias de control lineales resultan més simples de implementar,
utilizan frecuencias de conmutacion fija, y posibilitan la utilizacion de herramientas
simples para su disefio; como por ejemplo, diagramas de Nyquist, Bode y lugar de raices.

Para cumplir con las especificaciones de régimen permanente con suficiente robustez
ante incertezas paramétricas, las estrategias de control lineales generalmente requieren
dentro de sus lazos, la implementacion de controladores basados en el Principio del
Modelo Interno (PMI) [165]. Este principio establece, que para lograr el seguimiento de
referencias y el rechazo de perturbaciones periddicas, es necesario introducir en la
trayectoria directa del sistema de control, un modelo de la sefial de referencia que se quiere
seguir y de la perturbacion que se quiere rechazar.

Analizando el PMI desde el enfoque de la impedancia de salida, la aplicacion de este
principio permite lograr una impedancia de salida cero en las frecuencias de interés, en las
cuales se desea que el error de régimen permanente sea cero. Analizando el espectro en
frecuencia, para llevar a cero la impedancia de salida en la componente de CC se requiere
de una accién integral, mientras que en las demas frecuencias se requieren de funciones de
transferencia resonantes, por lo que los controladores resonantes forman parte de las
estructuras basadas en el PMI.

Otra forma de implementar el PMI puede realizarse mediante los controladores
repetitivos [166-170], los cuales introducen un numero finito de frecuencias del modelo
interno. Debido a las caracteristicas de estos controladores, la implementacion practica se
realiza en microcontroladores o DSCs, utilizando una ecuacion a diferencias recursiva.

Si bien los controladores basados en el PMI introducen ganancia infinita en cada
frecuencia de interés, sus funciones de transferencia poseen como pardmetro una ganancia,
la cual debe escogerse para determinar la velocidad de la respuesta dindmica de la variable
a controlar. Comparando las estructuras de los controladores resonantes con la de los

controladores repetitivos, los primeros permiten introducir de manera selectiva las
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frecuencias del modelo interno, por lo que las ganancias para definir la velocidad de
respuesta en cada frecuencia armonica pueden establecerse en forma independiente. En
cuanto a los controladores repetitivos, estos poseen una sola ganancia que establece la
velocidad de respuesta en todas las frecuencias del modelo interno.

Desde el punto de vista de la implementacion en microcontroladores o DSCs, los
controladores resonantes requieren un mayor costo computacional, ya que cada frecuencia
de resonancia requiere de una ecuacion a diferencia, mientras que el controlador repetitivo
requiere de una unica ecuacion a diferencias, pero requiere mayor cantidad de memoria,
precisamente el doble de posiciones de memoria que las frecuencias arménicas que
introduce.

Otra caracteristica importante a tener en cuenta es la sensibilidad ante errores de
cuantizacion. Las ecuaciones a diferencia utilizadas para implementar los controladores
resonantes son muy sensibles a estos errores, requiriéndose de mayor resolucion numérica
para evitar el corrimiento de la frecuencia de resonancia cuando se implementa en
microcontroladores de aritmética de punto fijo. Una alternativa para la implementacion de
estos controladores resonantes, es el uso del operador delta utilizado para implementar
filtros selectivos en frecuencia [171, 172]. Como contrapartida, los controladores
repetitivos son adecuados para implementarse en aritmética de punto fijo, ya que su
ecuacion a diferencias es insensible a errores de cuantizacion.

Volviendo a los controladores resonantes, hay que remarcar que inclusive en casos de
implementarlos en procesadores con aritmética de punto flotante, los mismos requieren de
una discretizacion adecuada de las funciones de transferencia en tiempo continuo, ya que
dependiendo del método de aproximacion utilizado, se pueden producir corrimientos de la
frecuencia de resonancia. Yepes et al. [173] abordan este problema, presentando diversas
soluciones con distintos efectos en la respuesta en frecuencia de las funciones de
transferencia en el plano z.

En lo que respecta a la estabilidad relativa del sistema de control con estructuras
basadas en el PMI, tanto los controladores resonantes como los repetitivos requieren de
etapas compensadoras adicionales para lograr un desempefio de régimen dinamico y
permanente apropiado.

En Tomizuka et al. [174] los autores proponen introducir la funcion de transferencia
inversa de la planta en la estructura del controlador repetitivo, con lo cual se compensa el
atraso de fase introducido por la planta, siendo este factor el que degrada la estabilidad del

sistema a lazo cerrado. Posteriormente este mismo concepto fue aplicado por Yunhu et al.
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[175, 176] para proponer la compensacion selectiva en cada controlador resonante,
mejorando significativamente la estabilidad relativa del sistema en comparacion con las
propuestas iniciales que utilizan la accion proporcional en los controladores proporcional
resonante (PR) [177-179]. Es importante mencionar que previamente a los trabajos de
Yunhu et al. [175, 176], otros autores han descrito la capacidad de compensacion selectiva
de fase en controladores resonantes [180-182].

Finalmente, con el fin de optar entre los controladores resonantes o los repetitivos al
momento de implementar el PMI para el control de inversores de UPS, se puede mencionar
desde el punto de vista de la robustez ante variaciones paramétricas, que la introduccién
necesaria y suficiente de los controladores resonantes y el ajuste de sus ganancias en
funcién de los requerimientos de las normas de calidad de energia para UPS, logran
margenes de estabilidad relativa méas elevados en comparacion con los obtenidos utilizando
controladores repetitivos. Mientras que desde el punto de vista de los requerimientos
computacionales de los controladores resonantes, la gran disponibilidad y frecuente
utilizacion de DSC con gran potencia de calculo y aritmética de punto flotante, hacen que
estos controladores sean cada vez mas factibles para aplicaciones de bajo costo y la
obtencion de UPS que proveen elevada calidad de energia.

En cuanto a desventajas que presentan los controladores resonantes en comparacion
con estructuras repetitivas, se puede mencionar que debido a su flexibilidad requieren un
mayor esfuerzo en la determinacion de los parametros de cada controlador.

En funcion de esto ultimo, a continuacién se describen las propuestas que abordan el
problema del disefio de los controladores resonantes.

Metodologias de disefio para controladores resonantes

Los trabajos [144, 146, 147] proponen estrategias de control que implementan
controladores resonantes con la estructura de espacio de estados, determinando las
ganancias de realimentacion y las ganancias de los controladores resonantes a partir de la
técnica LQR (Linear Quadratic Regulator — Regulador Lineal Cuadratico). Aunque esta
técnica permite obtener una solucién 6ptima respecto de la funcion de costo cuadréatica que
utiliza el método para determinar dichas ganancias, se requiere de un numero de
iteraciones de prueba y error en el proceso de seleccion de la matriz Q, de manera tal de
determinar las respuestas dinamicas y de régimen permanente que cumplan con las
especificaciones de desempefio. Para superar esta dificultad, Ufnalski et al. [150] proponen

la utilizacion del algoritmo de optimizacién por enjambre de particulas (PSO - particle
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swarm optimization) para la determinacion de la matriz de desempefio Q. Con esta
propuesta los autores logran sustituir el proceso de seleccion de los coeficientes en la
matriz Q, por la seleccion de un Unico factor de penalizacion interpretable por el
proyectista.

Otros trabajos que proponen metodologias de disefio para la misma estrategia de
control, corresponden a los de Alves Pereira et al. [149] y Ribas et al. [148], donde los
autores proponen obtener las ganancias aplicando desigualdades de matrices lineales (LMI
— Linear Matrix Inequalities), y particularmente en [148] la metodologia de disefio vincula
la norma H,, del sistema de lazo cerrado con la respuesta en frecuencia de la impedancia de
salida, donde los autores formulan un controlador H., sub éptimo con el objetivo de poder
implementar las ganancias en procesadores de punto fijo. Tanto en [149] como en [148] es
posible escoger un numero reducido de parametros para definir las ganancias, estando
estos parametros relacionados con la respuesta dinamica, el rechazo de perturbaciones y la
estabilidad del sistema ante incertezas paramétricas. Aunque la complejidad matematica
para tratar el problema en estas propuestas es significativa, la soluciébn numérica puede
obtenerse con programas estandares [183].

Relacionando los conceptos de LQR y LMI, Maccari et al. [184] propusieron
determinar las ganancias de realimentacion de estados para un controlador de corriente en
aplicaciones de inversores conectados a red, resolviendo el problema de optimizacion
convexa basado en LMI, combinando este ultimo con el problema del LQR. Los autores
logran obtener un controlador LQR robusto ante incertezas paramétricas de la impedancia
de linea de la red eléctrica a la cual est4 conectado el inversor.

A pesar de que las propuestas mencionadas resultan efectivas en conseguir el
desempefio dinamico y de régimen permanente deseado, garantizando robustez ante
incertezas paramétricas, es posible lograr resultados similares con una metodologia de
disefio de los controladores resonantes utilizando herramientas clésicas, como ser
diagramas de respuesta en frecuencia y lugar de raices, las cuales resultan mas simples de
utilizar en comparacion con las herramientas de optimizacién citadas en los parrafos

anteriores.

Modelado del sistema para la implementacion de controladores digitales

La implementacion de las estrategias de control en sistemas digitales, como por
ejemplo micro-controladores y DSPs, presenta diversas ventajas frente a su contraparte

analdgica utilizada para implementar controladores en el dominio del tiempo continuo.
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Estas ventajas se pueden enumerar de la siguiente forma: i) la implementacion digital
elimina los problemas de las variaciones paramétricas de los componentes en los circuitos
analogicos, siendo estas variaciones causadas por envejecimiento o cambios de
temperatura, ii) brindan flexibilidad para modificar los pardmetros de los controladores en
tiempo real, posibilitando la implementacion de estrategias de control adaptativas v iii)
facilitan la integracién con sistemas de supervision y comunicacién. Ademas, desde el
punto de vista tecnoldgico, la implementacion digital puede reducir costos, mejorar la
integracion de los componentes utilizados y reducir el volumen ocupado por los circuitos
de control.

Como desventajas la implementacién digital puede reducir la estabilidad relativa del
sistema, debiendo esto a la dindmica del retenedor de orden cero, como asi también como
también a los retardos de tiempo existentes entre la adquisicion de las sefales
realimentadas y la actualizacion de la accion de control; por lo que estos efectos deben ser
tenidos en cuenta en los modelos matematicos utilizados para disefiar los controladores.

Diversos trabajos consideran los efectos de la implementacion digital, proponiendo
modelos dinamicos para incluirlos. En Ito & Kawabuchi [185] y Mattavelli et al. [186], se
propone utilizar el concepto de transformada z modificada para incluir el atraso de
transporte correspondiente al retardo de tiempo existente entre la adquisicion de las sefiales
realimentadas y la actualizacién de la accion de control, logrando la obtencién del modelo
del sistema por el enfoque de funcion de transferencia. Para incluir estos efectos utilizando
el enfoque de espacio de estados, Kukrer [187] propone un modelo para disefiar el
controlador de corriente de un inversor operando como rectificador activo, mientras que
Botterdn et al. [188] proponen un modelo en espacio de estados para inversores en UPS de
doble conversion, que incorpora un estado adicional para modelar los efectos de la
implementacién digital.

En funcion de las caracteristicas mencionadas anteriormente, es importante que los
modelos matematicos utilizados para describir las dinamicas del sistema, permitan realizar
el disefio de los controladores en el dominio del tiempo discreto. Ademas, debido a la
importancia del analisis de la impedancia de salida en estrategias de control de inversores
conectados en paralelo, estos modelos deben ofrecer expresiones matematicas que

permiten evaluar la impedancia de salida en el plano z.
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Estrategias de control para la inyeccion de corriente de falla

Uno de los factores que afectan a la disponibilidad de la UPS son fallas que pueden
ocurrir en las cargas o por errores humanos, especificamente aquellas fallas que ponen en
cortocircuito la salida del inversor, debiendo actuar una proteccion por sobre corriente que
proteja los semiconductores de potencia, ademéas de mantener una determinada corriente de
falla que logre la actuacion de protecciones termomagnéticas o fusibles, las cuales separan
a la parte de las cargas bajo falla del resto de las cargas criticas [16, 22, 189].

Una forma de realizar esto en una UPS de doble conversion es pasando al modo de
bypass, siendo la corriente de falla provista por el sistema eléctrico al que esta conectada la
UPS. Para esto el sistema de control debe poder diferenciar si la sobre corriente ocurre por
una falla o por la energizacion de una carga, de manera de evitar un cambio innecesario a
modo de bypass [190], siendo ejemplos de estas cargas motores, transformadores y
rectificadores no controlados con capacitor de filtro de salida, los cuales consumen una
elevada corriente por un periodo corto de tiempo luego del instante de conexion. Durante
el tiempo que el sistema de control determina la naturaleza de la sobre corriente, es
necesario que el inversor mantenga la corriente controlada y limitada en cierto valor hasta
pasar al modo de bypass, protegiendo asi los semiconductores de potencia.

Para mantener la corriente controlada durante el estado de cortocircuito, diversas
estrategias de control utilizan controladores lineales [104, 191-193] o no lineales [144,
156, 194-197].

En [104], si bien se presenta una estrategia de control con PID en el lazo de control
de corriente y controlador PR (proporcional + resonante) en el lazo de control de tension,
no se analiza el comportamiento del sistema en estado de falla, ni se presenta un
procedimiento para disefiar los controladores para que el inversor funcione en esta
condicion.

En [191] Botterdn et al., proponen una estrategia de control para inversores
trifasicos en UPS de doble conversion, implementada en un referencial de coordenadas
sincronicas dg, la cual consta de una accion integral mas una realimentacion para cada lazo
de control, incluyendo en la propuesta algoritmos anti-windup para evitar que, durante el
funcionamiento del inversor en condiciones extremas de sobrecarga o cortocircuito, las
acciones integrales desborden los acumuladores del DSC. La estrategia es validada

experimentalmente con ensayos en que se realiza un cortocircuito entre las tres fases,
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obteniéndose excelentes resultados durante la transicion del modo de operaciéon en
cortocircuito a vacio, y viceversa.

En [192], los autores consideran diversos esquemas de limitacion en una estrategia
con controlador PR en el lazo de tension y PR en el lazo de corriente, para el caso
particular de un inversor en aplicaciones de microrredes, aunque los resultados presentados
solamente considera la operacién aislada del inversor.

En cuanto a los esquemas de limitacion analizados, estos utilizan diferentes
variantes de seteo y reseteo de las acciones de control en cada controlador, ademas de un
algoritmo anti-windup convencional aplicado a la implementacion de los controladores
resonantes con dos integradores.

De los resultados experimentales presentados, todos los casos analizados en [192]
muestran una transicion oscilatoria con sobre tensiones y sobre corrientes significativas en
los cambio de modo de operacion, lo cual indica que estos esquemas no son apropiados
para la operacion de inversores en UPS de doble conversion.

Una propuesta de limitacion de la referencia del lazo de control de corriente,
considerando un controlador resonante en el lazo de tensidn y controlador proporcional en
el lazo de corriente, es presentada en [193]. Esta propuesta requiere del calculo de un
factor de limitacion de corriente, el cual esta en funcién del valor eficaz de la corriente del
inductor, y con el cual se reactualiza la accién integral del controlador resonante en el lazo
de tension, consiguiendo transiciones suaves de la tensién de salida y la corriente del
inductor entre los modos de operacion.

Este factor de limitacion de corriente, denominado por los autores como CLF
(current limiting factor), tiene como valor 1 cuando el valor eficaz de la corriente del
inductor esta por debajo de su valor de limitacién, y en caso contrario tiene como valor el
resultado del cociente entre el valor eficaz nominal de la corriente del inductor y el valor
eficaz instantaneo de esta variable.

En cuanto a los pardmetros de los controladores utilizados en cada lazo de
realimentacion, el trabajo presentado en [193] indica que el valor de la ganancia
proporcional del lazo control de corriente es de 1000 veces, por lo que debido a las
restricciones de estabilidad que presenta esta ganancia en sistemas digitales [198], la
estrategia de control quedaria limitada a los casos de implementacion analdgica.

Las propuestas analizadas hasta aqui, no tienen en cuenta el caso de alimentar
cargas no lineales, para lo cual se requiere la introduccion del PMI en las frecuencias

armonicas de la fundamental. Un trabajo que aborda esta cuestion es presentado en [144,
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195], donde se propone utilizar con un controlador por modos deslizantes en el lazo de
control de corriente, y controladores resonantes en el lazo de control de tension, utilizando
como estructura particular para los controladores resonantes, el esquema presentado en el
problema RSP (Robust Servo Mechanism —servo mecanismo robusto) [199], en la cual se
emplea junto con los controladores resonantes una realimentacion de estados para
estabilizar el sistema.

Con el esquema propuesto en [144, 195] es posible alimentar una carga no lineal
manteniendo un reducido contenido armonico de la tension de salida, y proveer una
corriente de cortocircuito cuando ocurre una falla en la salida del inversor.

Como esquema anti-windup los autores en [144] proponen resetear las acciones de
control de los resonantes una vez que el inversor se encuentra en estado de cortocircuito.
De los resultados experimentales presentados, se observa que luego de unos periodos en
que se realizo el cortocircuito, el inversor es sacado de funcionamiento, por lo que no es
posible evaluar la transicion del funcionamiento en cortocircuito al modo normal. En
cuanto a la transicion del modo normal de operacion al modo en cortocircuito, las
corrientes controladas no presentan sobrepaso, indicando un excelente desempefio del
controlador por modos deslizantes.

De las propuestas analizadas para inyectar una corriente de falla en los estados de
sobrecarga o cortocircuito, no se encuentra una estrategia de control lineal que cumpla con
dos los requisitos mas importantes que debe cumplir la UPS, resumiéndose estos en: i)
cumplimiento de calidad de energia en los regimenes transitorio y permanente establecidos
por normas para UPS, y ii) transicion adecuada entre los modos de operacién normal —
sobrecarga — cortocircuito y viceversa, manteniendo una determinada corriente de falla en

las condiciones de sobrecarga o cortocircuito.

1.3 Hipotesis y Objetivos del trabajo de tesis
1.3.1 Hipdtesis

Resumiendo las caracteristicas analizadas del estado del arte sobre control de
inversores conectados en paralelo, la estrategia de control de una UPS que presenta una
elevada disponibilidad de energia debe contar con las caracteristicas reunidas en la

siguiente hipotesis:

Una estrategia de control de inversores conectados en paralelo para aplicaciones

de UPS, permite que estos satisfagan los requerimientos de calidad de energia
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establecidos por normas, inyecten una corriente de falla en estado de sobrecarga o
cortocircuito, logren una transicion adecuada entre los modos de funcionamiento normal y
falla, operen con robustez ante variaciones en los parametros de sus componentes, y
mantienen una corriente de circulacion en niveles operativos sin depender de

comunicacion de datos entre cada inversor.

Bajo esta hipotesis se pretenden cumplir los objetivos presentados a continuacion.

1.3.2 Objetivos del trabajo de tesis

El objetivo general de este trabajo de tesis es proponer estrategias de control para la
conexion en paralelo de inversores monofasicos, utilizados particularmente para
aplicaciones de fuentes de alimentacion ininterrumpidas de doble conversion.

Los objetivos especificos de esta tesis son: i) analizar las estrategias de control
propuestas en la literatura, utilizadas para la conexién en paralelo de inversores, ii) analizar
las caracteristicas de los controladores utilizados en los lazos de control de tension y
corriente y su relacion con la impedancia de salida del inversor, iii) proponer estrategias de
control para lograr inyectar la corriente de falla en estado de sobrecarga o cortocircuito,
realizando una transicion adecuada entre los modos normal — falla y viceversa, iv)
proponer estrategias de control para la conexién en paralelo de inversores en aplicaciones
de fuentes de alimentacion ininterrumpidas de doble conversion, v) proponer una
metodologia de disefio de los pardmetros de los controladores utilizados en cada lazo de
control, vi) proponer modelos matematicos que permitan analizar la relaciéon entre la
impedancia de salida, la regulacion de tension, la circulacion de corriente y la estabilidad
relativa de los inversores en paralelo, para finalmente vii) validar experimentalmente las

propuestas de esta tesis en un prototipo de laboratorio.

1.4 Contribuciones de esta tesis

En funcién del estado del arte presentado, la hipotesis y objetivos planteados, en esta
tesis se proponen estrategias de control que permitan ajustar la impedancia de salida de los
inversores para adecuar la operacion en paralelo de los mismos, cumpliendo con
requerimientos de calidad de energia establecidos por normas para UPS.

Como primer paso, se propone una metodologia de disefio de los lazos internos de

control de corriente y tension, con la cual se establecen criterios de seleccion de los
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pardmetros de los controladores resonantes, teniendo como objetivo cumplir con los
requerimientos de desempefio establecidos por normas para UPS.

Particularmente, para lograr el desempefio en régimen permanente, se propone
determinar los limites de la impedancia de salida del inversor, a los cuales se los denomina
“impedancias armoénicas”, con las cuales se puede cumplir con el contenido armonico
individual de la tension de salida cuando se alimenta una carga no lineal con elevado factor
de cresta.

Para reducir la circulacion de corriente entre los inversores conectados en paralelo, se
propone introducir un lazo de impedancia virtual a partir de la medicion de la corriente del
inductor, reduciendo asi el numero de sensores requerido por las estrategias de control que
utilizan lazos de impedancia virtual.

Para analizar la relacion entre circulacion de corriente y la regulacion de tension
obtenida con este lazo de impedancia virtual, se propone un modelo de dos inversores
conectados en paralelo utilizando el enfoque de espacio de estados, con el cual es posible
extender facilmente el andlisis al caso de conexion de més de dos inversores en paralelo.

Con el modelo propuesto se establece una metodologia para la seleccién del angulo y
magnitud de la impedancia de salida, caracteristicas que tienen efecto sobre la estabilidad
del sistema, tanto en inversores que utilizan estrategias de control distribuido, como en
aquellas que utilizan controladores por curva de caida.

Para obtener un modelo matematico que permita escoger los parametros de los
controladores por curva de caida, se propone en base a técnicas de identificacion
paramétrica, un procedimiento para obtener un modelo de pequefia sefial del sistema. Este
modelo considera las siguientes dinamicas: filtros LC de cada inversor, controladores de
tension y corriente, lazo de impedancia virtual y atrasos en la estimacion de la potencia
activa.

Finalmente, para lograr la inyeccion de la corriente de falla se propone una estrategia
de control con algoritmo anti-windup para los controladores resonantes del lazo de control
de tension, y un lazo de control de corriente utilizando controladores resonantes y
realimentacion de estados; extendiéndose la metodologia de disefio de los controladores
resonantes para este caso.

Todas las propuestas de esta tesis, son corroboradas tanto por resultados de simulacion

como experimentales.
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1.4.1 Publicaciones

Los resultados obtenidos con este trabajo de tesis, han sido publicados en congresos
con referato nacional, como se indica a continuacion:

e R. E. Carballo, F. Botteron, G. G. Oggier, and G. O. Garcia, "Una metodologia de
disefio simple para controladores resonantes en tiempo discreto aplicados a UPS,"
XVI1 Reunién de Trabajo en Procesamiento de la Informacién y Control, Cordoba,
Argentina, 2015.

e R. E. Carballo, F. Botterén, G. G. Oggier, and G. O. Garcia, "Controladores
resonantes para el control de tension e inyeccién de corriente de falla en inversores
para UPS," ARGENCON 2016, Buenos Aires, Argentina, 2016.

e R.E. Carballo, F. Botterdn, G. G. Oggier, and G. O. Garcia, "Estrategia de Control
Droop con Reducido Numero de Sensores Para Inversores en Paralelo en UPS,"
ARGENCON 2016, Buenos Aires, Argentina, 2016.

En cuanto a publicaciones en revistas cientificas con referato internacional, se ha
publicado el siguiente trabajo
e R. E. Carballo, F. Botteron, G. G. Oggier, and G. O. Garcia, "Design approach of
discrete-time resonant controllers for uninterruptable power supply applications
through frequency response analysis,” IET Power Electronics, vol. 9, pp. 2871-
2879, 2016.

1.5 Organizacion de la tesis

Esta tesis esta organizada de la siguiente manera. Luego de la introduccién realizada en
el Capitulo 1, en el Capitulo 2 se desarrolla a partir del andlisis de las propiedades de las
estrategias de control de multiples lazos de realimentacion, una metodologia de disefio de
los multiples controladores resonantes para cumplir con las especificaciones de respuesta
dindmica y de régimen permanente establecidas por normas internacionales. Se presentan

resultados experimentales que validan la propuesta.

En el Capitulo 3 se propone agregar a la estrategia de control analizada en el Capitulo
2, un lazo de impedancia virtual que incrementa la impedancia de salida a frecuencia
fundamental, consiguiendo con este lazo conectar en paralelo los inversores manteniendo
una corriente de circulacion y regulacion de tension a niveles operativos. Para analizar la

relacién entre corriente de circulacion y regulacidn de tension en este sistema, se propone
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un modelo matematico que contiene las dinamicas de los dos inversores, y que posibilita
extender facilmente el modelado al caso de mdultiples inversores, estableciéndose una
metodologia de disefio para los pardmetros que ajustan la impedancia de salida a
frecuencia fundamental.

Para conseguir la operacién de inversores en paralelo sin comunicacion, se analiza la
estrategia de control por curva de caida, determindndose un modelo que relaciona el
comportamiento dinamico entre la potencia activa y el angulo de la sefial de referencia,
siendo el procedimiento propuesto para determinar este modelo la utilizacion de

simulaciones numericas en el programa de simulacion de circuitos eléctricos PSIM.

En el Capitulo 4 se propone agregar al lazo interno de control de corriente multiples
controladores resonantes, con el objetivo de inyectar una corriente de falla cuando el
inversor opera en estados de sobrecarga y cortocircuito. La metodologia de disefio
propuesta en el Capitulo 2 es extendida para este Gltimo caso, asi como también el modelo
dinamico de los inversores conectados en paralelo propuesto en el Capitulo 3.

Finalmente, en el Capitulo 5 se presenta una discusién y se dan las principales

conclusiones del trabajo de tesis, presentando propuestas para trabajos futuros.
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Capitulo 2

Metodologia de Disefo de
Controladores Resonantes para
UPS de Doble Conversion

2.1 Introduccion

En estrategias de control para la conexién en paralelo de inversores que utilizan la
comunicacion de las potencias, asi como también las estrategias de control distribuido en
sus dos variantes y el control por curva de caida, el ajuste de la impedancia de salida del
inversor forma parte del disefio del sistema de control.

Estos sistemas generalmente se componen de multiples lazos de realimentacion, en los
que se implementan un lazo interno de control de corriente para introducir
amortiguamiento activo en las dinamicas del filtro LC, y un lazo externo de control de
tension para controlar la tension de salida.

El objetivo del lazo externo de tension es el de sintetizar una forma de onda con
reducido contenido arménico y amplitud y frecuencia reguladas cuando se alimentan
cargas lineales y no lineales. Para cumplir con este objetivo, el controlador del lazo externo
de control de tension debe reducir la impedancia de salida del inversor, lo que
consecuentemente produce una corriente de circulacion entre los inversores conectados en
paralelo, principalmente debido a diferencias paramétricas que hay entre cada médulo.

Para incrementar la impedancia de salida, diversas propuestas agregan la
realimentacion de la corriente de salida [6, 8-11, 43-45, 86, 96-98, 103, 106-111, 113,

116], la cual se procesa por una denominada impedancia virtual.
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Los trabajos [6, 8, 9, 43-45, 96-98, 103, 110, 113] proponen utilizar en el lazo externo
de control de tensién reguladores del tipo PID, mientras que en el lazo interno de corriente
se utiliza un controlador proporcional para realizar amortiguamiento activo de las
dindmicas del filtro LC. Si bien este tipo de estrategias funcionan cuando se alimentan
cargas no lineales con factor de cresta menores a 3, en [200] se demostrd que presentan
problemas para cumplir con el contenido armoénico individual requerido en la norma para
UPS IEC 62040-3, particularmente en los arménicos por arriba de 15, siendo el factor de
cresta de la carga especificada por la norma mayor que 3.

Una alternativa para el controlador de tension es la utilizacion de controladores basados
en el PMI, los cuales introducen elevadas ganancias en frecuencias armdnicas, con lo cual
se reduce significativamente la impedancia de salida en estas frecuencias.

De los controladores basados en el PMI, los controladores resonantes brindan la mayor
flexibilidad para disefiar la impedancia de salida, ya que permiten introducir en forma
selectiva las etapas resonantes en las frecuencias arménicas, como asi también sintonizar
individualmente sus ganancias, con lo cual no solamente es posible reducir
significativamente la impedancia, sino que también especificar su valor.

En estrategias de control para conexion en paralelo de inversores, los trabajos [11, 106-
109, 144] proponen lazos de control de tension utilizando mdaltiples controladores
resonantes con los cuales se reduce efectivamente la impedancia de salida de los inversores
en las frecuencias armoénicas de la fundamental. En cuanto al problema de disefio de estos
controladores, solamente en [106, 144] se presentan procedimientos para analizar la
estabilidad del sistema a lazo cerrado.

Otras metodologias de disefio para multiples controladores resonantes se encuentran en
propuestas de estrategias de control para inversores aislados [146-150]. De estos trabajos
las propuestas que utilizan LMI [148, 149] permiten tener en cuenta tanto las
especificaciones de respuesta transitoria, respuesta en régimen permanente y robustez ante
incertezas paramétricas dentro del procedimiento de disefio, siendo estas caracteristicas lo
que diferencia a estas metodologias respecto de las propuestas [146, 147, 150], donde una
vez disefiado el controlador se debe analizar el rango de variacion de parametros que tolera
el sistema a lazo cerrado.

Todas estas metodologias presentan una complejidad matematica significativa en la
formulacion del problema de control, a partir del cual se aplican herramientas

computacionales estandares para obtener las ganancias de los controladores.
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Con el objetivo de desarrollar y proponer una metodologia simple para disefiar
controladores resonantes, en este Capitulo se analiza el efecto que tienen los pardmetros de
estos controladores sobre la respuesta dindmica y de régimen permanente, evaluando para
cada lazo de control el rango de variacion paramétrica que tolera el sistema a lazo cerrado.

Para esta tarea, se utilizan las herramientas clasicas de andlisis para sistemas lineales:
los diagramas de Bode, el lugar de raices y la respuesta temporal del sistema ante
perturbaciones de carga, siendo estas herramientas las que posibilitan conocer como estan
relacionados los parametros de los controladores con el desempefio y la robustez.

Para que el inversor cumpla con las especificaciones dadas por normas internacionales
para aplicaciones de UPS, se propone determinar los valores limites de la impedancia de
salida que resultan de las especificaciones dadas por estas normas, la cual es denominada
en esta tesis como impedancia armonica. A partir del andlisis de esta impedancia y su
comparacion con la impedancia de salida del inversor, es posible determinar los

controladores resonantes a introducir en el sistema y disefiar sus ganancias.

El resto del capitulo estd organizado de la siguiente forma: En la Seccion 2.2 se
presenta el modelado en tiempo discreto del sistema, en la Seccién 2.3 se desarrolla la
metodologia de disefio de los controladores resonantes, en la Seccion 2.4 se presentan los

resultados experimentales y en la Seccion 2.5 resumen las conclusiones de este capitulo.

2.2 Modelo en tiempo discreto del inversor con
estrategias de control de maualtiples lazos de
realimentacion

Dos enfoques se pueden utilizar para disefiar controladores a implementar en
dispositivos programables digitales como microcontroladores o DSC, uno es el enfoque en
tiempo continuo y el otro el enfoque en tiempo discreto.

El enfoque en tiempo continuo trata el disefio de los controladores en el dominio
del tiempo continuo, los cuales luego son discretizados para obtener las ecuaciones a
diferencia que se programan y ejecutan en los dispositivos mencionados.

En cuanto al enfoque en tiempo discreto, tanto la planta como los controladores y
los efectos de la implementacion digital son modelados utilizando la transformada Z. Las
ecuaciones a diferencia en este caso se obtienen directamente de la anti transformacion

inversa de las funciones de transferencia de los controladores.
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Existen en la literatura cientifica propuestas para el modelado de sistemas con
multiples lazos de realimentacion implementando controladores en tiempo discreto [186,
201]. En [186] se presenta una forma de abordar el problema para el caso de inversores en
UPS, utilizandose diferentes atrasos en el muestreo de las variables del sistema. Esta
propuesta es validada por simulaciones numéricas, obteniéndose buenos resultados en todo
el rango de frecuencias.

En [201] los autores presentan un enfoque similar, modelando los atrasos de la
modulacion digital PWM.

A continuacion se desarrolla el modelo en tiempo discreto a partir del enfoque
utilizado en estos dos trabajos, explicandose en detalle cbmo se obtienen las funciones de
transferencia en el dominio del tiempo discreto.

En la Figura 2-1 se han representado el inversor monofésico de una UPS, el cual
estd compuesto por el puente de semiconductores de potencia, el filtro LC de salida, los
sensores y el controlador.

. i
o .ﬁ} > ‘“3} L ™r,
a /O —T—W—1— +— _
Vae(®) v:be c{: Tvo [:]ch'm@ l'o
b - -
S S
2Kk Sa 4;} L
S11521831841
i
<—
Controlador Vo
-

Figura 2-1 Representacion del inversor monofasico, sus cargas y definicién de las principales variables
citadas en el texto.

En la Figura 2-1 pueden observarse las realimentaciones de la corriente y la tension
del filtro de salida del inversor, las cuales son procesadas por el controlador para generar
las sefiales de comando de los semiconductores de potencia. La carga de la UPS se ha
modelado por una parte lineal conocida que consume una corriente ioc, Y por otra parte
desconocida i, que representa a una perturbacion del sistema, pudiendo ser lineal o no
lineal

A partir de transformar cada elemento y sefial del circuito de la Figura 2-1 al

dominio de Laplace, se pueden encontrar las siguientes funciones de transferencia
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G1 (S) = | - (S) = L

TV (5)-V,(s) sk @.1)
_ Vo(S) 1
G0 1.(8)—=(1,(8)+1,.(s)) sC (2.2)

()1
0=V "z (2:3)

donde Z.(s) sera la resistencia, inductancia o capacitancia de carga, pudiéndose escribir
para cada caso

Z,(s) =R, (2.4)
1

Z.(s)= E (2.5)

Z,(s)=Css (2.6)

Es necesario considerar distintos tipos de carga lineal para analizar el funcionamiento del
inversor, ya que la UPS podria alimentar motores, los cuales representan una carga
inductiva; o cargas no lineales que se comportan ligeramente como cargas capacitivas (con
angulos de adelanto a frecuencia fundamental de entre 5° a 30°) [202], como ser el caso de
balastos en lamparas fluorescentes compactas, distintos tipos fuentes de alimentacion como
las utilizadas en computadoras personales, laptops, microondas, etc.

El primer paso para el analisis del sistema con mdltiples lazos de realimentacion
utilizando controladores digitales, es identificar los elementos que introducen los efectos
de la implementacion digital en el sistema. Para esto se presenta en el diagrama de bloques
de la Figura 2-2, el modelo del sistema operando a lazo cerrado con una estrategia de

control de multiples lazos de realimentacion.

Etapa de potencia

o Sitema de convoldioral _____ 1
e L2 T | Val®) ! Vi) 1(s) 41c(s) Vols)
' G,,(2) G, (2) i Ve G,(s) 4> G, (s) >
: : : loc(S)
| A Hi(S) L G,(s) |4

I |
I t I
| e 0N
___________________ —|

Figura 2-2 Diagrama de bloques del sistema de control del inversor, el cual estad compuesto por
estrategia de control con multiples lazos de realimentacion implementado en un sistema digital.
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Las funciones de transferencia en los caminos de realimentacion Hi(s) y Hy(s)
corresponden a las dindmicas de los sensores utilizados.

Las funciones de transferencia G.i(z) y Gc.(z) corresponden a los controladores de
los lazos de control de corriente y tension respectivamente.

Las llaves que se observan en la Figura 2-2 en el camino de realimentacion,
representan el proceso de muestreo ideal realizado por el sistema digital, mientras que la
Ilave situada después de Ggi(z) representa la actualizacion de la accion de control. Estas
Ilaves operan en forma sincronica a cada periodo de muestreo Ts.

Hasta el momento las llaves tienen un comportamiento ideal en el modelo del
sistema, ya que segun la representacion de la Figura 2-2, toman las muestras y actualizan la
accion de control en el mismo instante de tiempo, considerandose que el tiempo de calculo
de la accion de control es nulo. En un sistema real siempre existe un tiempo de calculo que
dependera de la velocidad del procesador utilizado, y esto impedira la aplicacion de la
maxima accion de control posible en el periodo de muestreo actual, obligando a trabajar
con un indice de modulacion menor, o para evitar esto Gltimo, actualizar la accion de
control en un instante de tiempo posterior.

Otra cuestion a tener en cuenta en el modelado del sistema es el comportamiento
del retenedor de orden cero, ya que el célculo de la accion de control se realiza una vez por
periodo de muestreo manteniéndose constante el mismo valor durante todo este periodo.

En los sistemas digitales actuales, la velocidad con la que se realiza el muestreo y
conversion de una sefial analdgica puede considerarse elevada para cualquier aplicacion de
electrénica de potencia, por lo que el atraso que se tiene entre la adquisicion analdgica y
conversion digital no sera considerado.

Por otro lado, el instante en que se realiza el muestreo de una variable puede ser
distinto que al instante en que se muestrea otra variable, lo que introduce distintos atrasos
en el muestreo.

En funcion de las caracteristicas mencionadas se resumen los dos fenémenos a
tener en cuenta cuando se implementan controladores en sistemas digitales:

e Atraso de implementacion de la accion de control.
e Efecto de retenedor de orden cero que presenta el sistema.

Por lo tanto, para la obtencion de las funciones de transferencia necesarias para el
andlisis del sistema, los efectos mencionados deben ser incluidos en el modelo.

Se puede apreciar que el diagrama de bloques de la Figura 2-2 contiene sefiales en

tiempo continuo y tiempo discreto, por lo que para poder analizar el sistema en el dominio
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del tiempo discreto, es necesario expresar las funciones de transferencia de la planta de
forma tal que se puedan discretizar. Una forma de conseguir esto es expresar las funciones
de transferencia de forma tal que queden entre las llaves que representan el proceso de
muestreo y actualizacién de la accion de control [186, 203]. Redefiniendo las funciones de
transferencia de la planta para que la tension de salida se exprese en dos partes, una en
funcion de la respuesta a la tension que aplica el puente de semiconductores de potencia, y

la otra en funcion de la respuesta a la corriente de perturbacion, se obtiene

Vo (S) :Vab (S)GV (Z) - Zo (S) Io (S) (27)
y haciendo lo mismo para la corriente del inductor
1.(8) =V, (8)Gi(2) + G;;(5)1,(5) (2.8)

Para encontrar las funciones de transferencia Gy(s) y Gi(s) se debe aplicar algebra de
bloques a la planta representada en la Figura 2-2, de forma tal de obtener Vo(s)/Van(S) €

1L(S)/Vap(s) para lo(s) = 0, pudiéndose escribir

G (s)= O _ G,()G, (s)

V Vo (5) 1, (5)=0 1+ G, ()G, (s) + G, (s)G,(8) (2.9)
G (s) = L6 __Gi(8)+G(s)G,(s)G;(5)

VL0, g 1+ Gi(9)G,(8) + G, (5)Gy(s) (2.10)

Para obtener Gii(s) Y Zo(s) se deben determinar Vo(S)/15(S) € 1.(S)/1o(S) para Vap(s) =0

e loc(s)=0, obteniendo

_LG©) _Gi(5)G,(s)

G;(s)= b)), e “15G,(5)G,() (2.11)
_V(9) G

Z,(s)= LS, e 146,05;() (2.12)

A partir de esta redefinicién de las funciones de transferencia de la planta, se puede
representar al sistema de la Figura 2-2 a partir del diagrama de blogues de la Figura 2-3, en
el cual se incluyen los atrasos de transporte debido al retardo en la actualizacion de la
accion de control y la dindmica del ZOH. Los atrasos de transporte entre los instantes de
muestreo Yy la actualizacién de la accion de control pueden ser diferentes para cada lazo de
control, por lo que se los simboliza con T, para el lazo de control de tensién y T; para el

lazo de control de corriente.

62



De ahora en adelante se considera que los sensores no tienen dinamica, por lo que
H.(s) = Hi(s)=1, y los atrasos de transporte mencionados, T, = T; = Tg, con T4 siendo el

atraso de la implementacion digital.

Planta a lazo abierto

L(®) =Gii(5)

YT
-
—~
w
~—

Gi(s)

Sistema de control digital
Z,(s)

|~ T T T T T T TS T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T |
Ve (Z Iref(z) TS Vab(s)
Vrer ch(z)—>T>_~Gc,(z)4.E'rj NG9 Vo(S)
|
|
@ ZOH |ef g7 TiS A: H;(s)
!
|
|

A\

A

Hy(s)

A

Figura 2-3: Diagrama de bloques del modelo inversor a lazo cerrado considerando los efectos de la
implementacién digital [204]

Se puede deducir de la Figura 2-3, que la ganancia Vg Yy la funcién de transferencia
Gi(s) se encuentran ubicadas entre las llaves que realizan el muestreo y la actualizacién de
control, sucediendo lo mismo con las funcion de transferencia G,(s). Del diagrama de
bloques de la Figura 2-3, las respectivas funciones de transferencia muestreadas Gi(z) y

Gi(z), pueden escribirse como

1-2721 V. G, ST,

G,(2)= ( ZT ) Z{ S(S) e } (2.13)
1-z7V G T

Gi (Z) = ( %I_S ) de 7 { IS(S) e } (2.14)

Las expresiones (2.13) y (2.14) corresponden a la transformada z modificada [186], ya que
tienen en cuenta los atrasos de transporte Tyg.

Las funciones de transferencia Zo(s) y Gii(s) tienen influencia en la impedancia de
salida del inversor a lazo cerrado. Para poder considerarlas en el disefio en el dominio el
del tiempo discreto, se propone determinar las funciones de transferencia en el plano z que
permitan aproximar las respuestas en frecuencia Zy(s) y Gii(s). Para lograr esto uno de los
métodos de discretizacidon que se pueden utilizar es el retenedor de primer orden (FOH —
First Order Hold), el cual permite obtener una alta correlacion entre la respuesta en
frecuencia en tiempo continuo y tiempo discreto. Las funciones de transferencia Zo(z) y

Gii(z) vienen dadas por,
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(z-9*  [Z,(9)
Z,(2)= 3 Z{ > } (2.15)

s S

(z-1° , [Gi(s)
Gi(2)="—, Z{ © } (2.16)

S

Para corroborar la correlacion mencionada entre las respuestas en frecuencia de
Zo(S) Y Zo(2), en la Figura 2-4 se presentan las mismas observandose la excelente
correspondencia entre las dos, con excepcién en la caracteristica de magnitud en torno a las

frecuencia de Nyquist.

40

20

Magnitud (dB)

-20
100  ——
|t Z(s)

T j o 7,

-100= p B
10 10 10

Frecuencia (Hz)

Fase (grados)
(=]

Figura 2-4: Respuesta en frecuencia de Zy(S) y Zo(2).

En cuanto a los controladores Ge(z) y Gei(z), estos ya vienen definidos
directamente en el dominio del tiempo discreto, o son discretizados a partir de sus
funciones de transferencia en el dominio del tiempo continuo.

Finalmente, el modelo en tiempo discreto del sistema puede representarse por el

diagrama de bloques de la Figura 2-4.

lo(2)

4

G;i(2)

@

A

—»Gid (Z,

V00 (2
Vao(2)
Vref(z) | ref(z) °
ch(z — Gci(Z 1 Vac >y (Z Aé VS(Z)

A

Figura 2-5: Diagrama de bloques representativo del inversor en lazo cerrado en tiempo discreto.
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En la siguiente Seccion se describe la metodologia de disefio de los controladores,
particularmente para el caso en que se consideran multiples controladores resonantes en el

lazo de control de tension y un controlador proporcional en el lazo de control de corriente.

2.3 Metodologia de disefio de la estrategia de control de
multiples lazos de realimentacion

El objetivo de la metodologia de disefio es determinar los pardmetros de los
controladores utilizados en la estrategia de control presentada en la Seccidn anterior, con el
fin de cumplir con las especificaciones establecidas por las normas para UPS, las cuales
especifican la calidad de energia que deben proveer estas a partir de los limites para el
contenido arménico individual, la THD, y el desvio del valor eficaz de la tension de salida

cuando se aplica o se retira un escalon de carga lineal.

2.3.1 Definicion de la Impedancia Armonica

Las caracteristicas de rechazo de perturbaciones en régimen permanente del
inversor vienen dadas por su impedancia de salida, siendo posible disefiar los controladores
del convertidor para cumplir con una determinada impedancia de salida deseada.

Partiendo de las especificaciones en régimen permanente establecida por normas, es
posible definir los limites de la impedancia de salida que debera tener el inversor para
cumplir con dichas normas. A estos limites se propone denominarlos como impedancia
armonica, la cual se propone calcular como el cociente entre los valores absolutos limites
del contenido armonico individual de la tension permitido por la norma, |Vh.imit|, Y las
componentes armonicas individuales de la corriente consumida por una carga normalizada,
[In|]. El enunciado anterior puede expresarse como

\/

h—Iimite|

Zy .= o (2.17)

Donde h denota el rango entre el 3" y 49-esimo armonico.

En esta tesis se utiliza la norma IEC 62040-3 [1], la cual establece las
especificaciones de desempefio dindmico y régimen permanente para UPS. Esta norma
requiere cumplir con los limites de contenido armonico individual establecidos por la
norma IEC 61000-2-2 para sistemas de distribucion de baja tension [205], por lo que estos
definiran el |Vp.jimitel-

En cuanto a la carga normalizada con la cual se define ||, el estandar IEC 62040-3

define para los ensayos, una carga no lineal de referencia con la cual se debe realizar el
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ensayo. Esta carga consumira una corriente con contenido armonico individual especifico,
con el cual se define |I,|. Para obtener la forma de onda de esta corriente se considera una
fuente de tension ideal alimentando la carga no lineal de referencia.

En cuanto al THD, de la tension de salida, la IEC 62040-3 especifica que debe ser
menor o igual al 8% para UPS que generan una forma de onda sinusoidal y alimentan
cargas lineales y no lineales, siendo este valor mas conservador que el limite de 5%
establecido por la norma IEEE 519 para sistemas de distribucidn de baja tension [206]; por

lo que se utilizara como factor de mérito el valor mas exigente del 5%.

2.3.2 Diseiio del lazo interno de control de corriente utilizando un
controlador proporcional
Las caracteristicas de la accion de control proporcional permiten obtener
amortiguamiento activo de las dinamicas del filtro LC, ademéas de resultar en una
implementacién simple del controlador. Los pardmetros de la planta para la cual se realiza

el disefio de los controladores se presenta en la Tabla 2-1.

Tabla 2-1 Parametros del Inversor Monofasico

Potencia de salida, S 2 kVA
Tension de entrada, V. 400V
Tension de salida, Vac.rws 220V
Frecuencia fundamental, f, 50 Hz
Valor base de corriente, lpe 12,86 A
Valor base de tension, Vyase 311V
Valor de impedancia base, Zyase 24,2 Q
Frecuencia de conmutacién, f 10 kHz
Inductancia filtro de salida, L 500 pH
Resistencia del inductor L, r. 0,118 O
Resistencia de carga nominal, R, 24,2 Q)
Inductancia de carga nominal , L 76,97mH
Capacitancia de carga nominal, C, 131,64uF
Resistencia de carga no lineal Ry, 145Q
Inductancia de carga no lineal L, 30 mH
Capacitancia filtro de salida, C 60 puF
Resistencia de la carga no lineal, R 447 Q
Resistencia de suavizado de la carga no lineal, Ry 0,967 Q
Capacitancia de la carga no lineal, C, 3300 pF

Para el disefio de la ganancia proporcional se propone determinar el
amortiguamiento del sistema para el rango de ganancias de K, que no tornan inestable al
lazo interno de corriente, obteniéndose este rango a partir del lugar de raices de Giq(z) para

la condicion de vacio, Z¢(s) = o, ya que esta representa la peor condicion para el sistema.
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Para ilustrar un caso préactico se considera un inversor con los pardmetros dados en

la Tabla 2-1.

En la Figura 2-6 se presenta el lugar de raices de Gig(z) y las lineas { constantes,

donde se observa que a partir de cierto valor de { los polos comienzan a ubicarse en

regiones de menor amortiguamiento.

1

0,8¢
0,6}
0,4

0,2

Eje Imaginario
o
0o

-0,2

"0

Eje Real

Figura 2-6: Lugar de raices de Gj4(z) indicAndose las lineas de ¢ constantes.

Para graficar el amortiguamiento del sistema en funcion de Ky, se determina el £ de

los polos de lazo cerrado para cada K, utilizando la funcion damp de MATLAB, siendo la

funcién de transferencia de lazo cerrado dada a continuacion:

Gi—lc(z) =

En la Figura 2-7 se presenta ¢ en funcion de K.

1. (2)

Iref (Z) l,(2)=0 1+ KpGi (Z)

K,Gi(2)

(2.18)

0,4

™
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X107

Figura 2-7: Amortiguamiento ¢ en funcion de K.
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Como se puede observar, el valor de K, que hace maximo al amortiguamiento para

la panta considerada es 0,006. Valores més alla de 0,006 degradan la estabilidad relativa

sin mejorar el amortiguamiento, por lo que

se escoge este valor para K.

Los margenes de estabilidad relativa con la ganancia seleccionada pueden

observarse en la Figura 2-8. Para poder vincular estos margenes con el rango de variacion

paramétrica del filtro LC que tolera el lazo interno de control de corriente, se determina la

ubicacion de los polos de la funcion de transferencia de lazo cerrado (2.18), considerando

variaciones en el inductor y el capacitor del filtro ademas de los tres tipos de carga lineal

nominal

Magnitud (dB)

N
o
o

Fase (grados)

3
1
Frecuencia (Hz) 0

Figura 2-8: Respuesta en frecuencia de K,Gig(z).

En la Figura 2-9 se presenta la ubicacién de los polos de Gi(z) para variaciones

del inductor y del capacitor del filtro LC

valores nominales dados en la Tabla 2-1.
1
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Figura 2-9: Ubicacién de los polos de la funcién de transferencia G;..(z) evaluada para los tres tipos de
carga lineal variando a) el inductor del filtro LC y b) el capacitor del filtro LC.
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Como se puede deducir de la Figura 2-9a), el lazo interno de control de corriente
permanece estable para una reduccion de la inductancia L en un 65% respecto del valor
nominal, mientras que en la Figura 2-9b) se observa que el sistema esta en el limite de
estabilidad cuando se tiene una reduccion del 80% en el capacitor C. Al relacionar estos
limites con el margen de ganancia se puede decir que un margen de ganancia para la
condicion de vacio de 3,72 veces (11,4dB) el valor de K, que maximiza el £ de los polos
del lazo interno de control de corriente, permite tolerar un £65% de variacion paramétrica
en el inductor L y +80% del capacitor C.

Para analizar la robustez del sistema en la condicién de vacio, en la Figura 2-10 se
presentan el lugar de raices de G;.ic(z) evaluada en dicha condicion, mostrando solamente el
caso de disminucion del 65% de la inductancia del filtro LC, ya que en funcion del analisis

realizado anteriormente esta representa el peor caso.

! L L P
os 0% |
&
= H
=) 0% -65% |
g om — L
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-0,5 f |
----- . . o
g K™
-1 0,5 0 05 1
Eje Real

Figura 2-10: Ubicacion de los polos de la funcién de transferencia Gi¢(z) evaluada para la condicién de
vacio.

Como es posible observar en la Figura 2-10, en condicion de vacio también se
garantiza una reduccion del 65% de la inductancia del filtro. Como la robustez del sistema
en el caso de alimentar cargas resistivas, inductivas y en la condicién de vacio se tienen
practicamente las mismas raices para la variacion de la inductancia, es posible analizar la
robustez del sistema directamente para la condicion de vacio.

Debido a que en aplicaciones de UPS las variaciones de los parametros del filtro LC
respecto de sus valores nominales estan comprendidas dentro del £10% [138, 207], el valor
escogido de K, garantiza ampliamente la robustez ante incertezas paramétricas del lazo
interno de control de corriente.

El lazo interno de control de corriente modifica las caracteristicas de la impedancia

de salida del inversor. Para poder analizar este efecto se determina la funcion de
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transferencia de la impedancia de salida a partir del analisis de la Figura 2-3 para la
condicion Iy (z) = 0, obteniéndose

_V.(9) __G.(26,(26,@)

=17 e 14G,(G@) o(2) (2.19)

En la Figura 2-11 se presentan las respuestas en frecuencia de las funciones de
transferencia Z,i(z) y Zo(z), donde puede observarse que en torno a la frecuencia de
resonancia del filtro LC (918 Hz), la impedancia de salida se reduce considerablemente en
comparacion con Z,(z), pasando de 44,16Q (32,9dB) a 3,02Q2 (9,61dB), debiendose esto al

amortiguamiento activo que produce el lazo de control de corriente sobre las dinamicas de

la planta.
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Figura 2-11: Respuestas en frecuencia de las impedancias de salida a lazo abierto y con lazo interno de
control de corriente.

Por otro lado, por debajo de la frecuencia de resonancia se tiene |Z,i(z)| > |Z,(2)|, lo
cual si bien es una caracteristica indeseada del lazo interno de control de corriente, es el
lazo externo de control de tension el que debera disefiarse para reducir la impedancia de
salida en la frecuencia fundamental y las frecuencias armoénicas de intereés.

Como conclusion de esta seccion se puede decir que: es posible amortiguar
activamente las dinamicas del filtro LC utilizando una accién de control proporcional en el
lazo interno de control de corriente, logrando margenes de estabilidad relativa elevados

con un consecuente amplio rango de robustez ante incertezas parametricas.

2.3.3 Disefio del lazo externo de control de tension utilizando multiples
controladores resonantes.
Para el controlador del lazo externo de control de tensién se consideran multiples
controladores resonantes sumados en paralelo, lo que puede representarse con la siguiente

expresion
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ch (Z) = ZGri (Z) (220)

La funcion de transferencia en tiempo continuo para cada uno de los controladores viene
dada por [176, 181, 182]:

scos(0,) — o, sin(H;)

1) =Ky $? + 20,5+

(2.21)

siendo los parametros de esta funcion de transferencia la frecuencia de resonancia, w;, el
angulo que compensa el atraso de fase que introduce la planta en el lazo de control, 6;,
[175, 176], la ganancia que determina la velocidad de respuesta dinamica para el
seguimiento de referencia y rechazo de perturbaciones, K, y la frecuencia de corte, o ,
esta ultima, normalmente utilizada para reducir la selectividad del controlador resonante, y
consecuentemente disminuir la sensibilidad ante errores de cuantizacion cuando se
requieren implementar estos controladores en procesadores digitales de aritmética de punto
fijo [208].

Si bien diversos autores han mencionado la capacidad de compensacion de fase que
presenta la funcion de transferencia del controlador resonante dada por (2.21) [180-182],
los autores de [175, 176] determinaron la relacion de esta funcion de transferencia con la
del controlador repetitivo disefiado para lograr compensacion de fase cero [174], con lo
cual proponen escoger el angulo de fase promedio 6; de tal forma que en cada frecuencia
oj, la fase del controlador cancele la fase de la planta. Este concepto permite obtener
mayores margenes de estabilidad relativa y consecuentemente, mayor velocidad de
convergencia de la respuesta del sistema al seguimiento de sefiales y rechazo de
perturbaciones.

Para la determinacion de los &ngulos de compensacion [175, 176] proponen
medirlos experimentalmente. Con el objetivo de simplificar esta etapa de disefio, en esta
tesis se propone determinar los angulos de compensacion a partir de la caracteristica de
fase del modelo de la planta, determinandose ésta a partir de la Figura 2-5 como la relacién
Vo(2)/11e1(2) para lo(z) =0, obteniéndose
G, (2)= ,V—((ZZ)) = % (2.22)
ref A7, (=0 P
Como se mencion¢ anteriormente, para lograr compensacion de fase cero, el angulo

de compensacion promedio de cada controlador resonante debe ser opuesto a la fase de la
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planta en la correspondiente frecuencia de resonancia w;, condicion que puede expresarse
como:

jTS 1
K,G, (")

— .Ts —
0, =-2£G, (e"")=-4 11K G () (2.23)
pi

Para analizar la capacidad de lograr compensacion de fase cero en todos los estados
de carga, se evalla la funcion de transferencia Gy, (z) para los tres tipos de carga lineal,
presentandose las respuestas en frecuencia de esta funcién de transferencia en la Figura
2-12a).
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Figura 2-12: Respuestas en frecuencia de G, (z): a) para los tres tipos de cargas lineal y b) para carga
resistiva nominal y a vacio. En ambos casos se indica la caracteristica de fase a 50Hz.

Como se puede observar en la Figura 2-12a), la caracteristica de fase no se
modifica significativamente para los casos de carga lineal nominal resistiva e inductiva,
representadas por Gy r(z) Y Gpy L(2), respectivamente, mientras que para el caso de carga
capacitiva, Gpy c(z), la caracteristica de fase presenta diferencias de aproximadamente 45°
en frecuencias arriba de 50 Hz respecto de las otras dos respuestas en frecuencia.

Para analizar las caracteristicas de fase de la planta desde la condicién de vacio a
nominal, en la Figura 2-12b) se presenta la respuesta en frecuencia de Gy (2) Y Gy r(2),
siendo Gpy v(z) la funcion de transferencia dada (2.22) evaluada con Z(s)=c. Como se
puede observar en la Figura 2-12b), las caracteristicas de fase de Gp, (z) y Gpy r(2) S
encuentran practicamente superpuestas.

En funcion de estos resultados se propone que en la (2.23), la fase de Gpy(z) sea
evaluada en la condicion de vacio.

Para la determinacion de las ganancias de los controladores resonantes, en primer
lugar se debe discretizar la funcién de transferencia dada por (2.21) utilizando el método
del FOH, obteniéndose
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G, (z) = K (ZZT_l) Z{Gfsi Z(S)} (2.24)

S

Con este método se logra que Gyi(z) preserve las mismas caracteristicas de magnitud y fase
que la funcién de trasferencia Gi(s) [173], asi como se demostr en la Figura 2-4 para las
respuestas en frecuencia de Z,(S) y Zo(2).

Para determinar la ganancia del controlador resonante a frecuencia fundamental,
Kr1, se propone analizar la respuesta de la tension de salida ante un escalon de carga lineal
para distintos valores de K, escogiéndose la ganancia que logre cumplir con los
requerimientos de respuesta dindmica de la IEC 62040-3 [1].

Para evaluar el desempefio de la tension de salida en funcién de la ganancia K, se
determina la respuesta transitoria del inversor ante un escalon de carga lineal, para lo cual
aplicando el principio de superposicion de los efectos, la tension de salida se compone de
la suma de los efectos de la respuesta a la referencia y la respuesta a la corriente de

perturbacién, pudiéndose escribir

Vo (Z) = Gv—lc (Z)Vref (Z) _Zov(z) Io(z) (2.25)
siendo Gy.ic(z) Y Zo(z) determinadas a partir del diagrama de bloques de la Figura 2-5
obteniéndose:

6 =@ ___ KG(@6Q)
. i Vref (Z) 1,(2)=0 ) 1+ KpGi (Z) + Kchv (Z)GV (Z) (226)

7 @@ K (G@G60-Z,06@)+Z,@)
T LOlee K (6.06.0+6@) @2.2)

La respuesta transitoria de (2.25) puede obtenerse por simulacion numeérica
utilizando la funcién Isim de MATLAB®, aplicandose una perturbacién de corriente que
represente una variacion de carga en escalon del 20% al 100% del valor de carga nominal
[1]. Ademas, debe considerarse a esta perturbacién aplicada en el pico positivo o negativo
de la tension (peor caso).

El resultado de la respuesta dindmica de la tension de salida debe procesarse para
obtener la desviacion del valor eficaz de esta tension respecto del valor eficaz nominal, de
manera tal de poder compararla con los limites establecidos por la clasificacion mas
exigente de la norma [1].

En la Figura 2-13 se comparan las respuestas dinamicas de los desvios de los
valores eficaces de la tension de salida para tres valores de K4, observandose que con K;; =

1 se garantiza el cumplimiento de la norma, mejorandose la velocidad de respuesta a
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medida que la ganancia aumenta. Para tener un margen de seguridad, es necesario elegir un

valor mayor que Ky, = 1, por lo que se escoge el valor de ganancia igual a 50.
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Figura 2-13: Desvio del valor eficaz de la tension de salida respecto del valor nominal para distintos
valores de K.

Para establecer la relacion entre la respuesta dinamica y los margenes de estabilidad
relativa del sistema, en la Figura 2-14 se presentan las respuestas en frecuencia del sistema
a lazo abierto cuando se incluye el controlador resonante a frecuencia fundamental,
contemplando los valores de ganancia K;;: 1, 10, y 50. Como se puede ver en la misma
figura, a medida que la ganancia aumenta los margenes de ganancia disminuyen
manteniéndose los margenes de fase practicamente en -90°, siendo todavia posible

aumentar la ganancia 32,35 veces (30,2dB) para el caso de elegir K1=50.
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Figura 2-14: Respuestas en frecuencia de G;(z)G(z) para distintos valores de ganancia K.

Para determinar las ganancias de los controladores resonantes a frecuencias
armonicas de la fundamental, en primer lugar se deben escoger en que frecuencias w; se

agregaran estos controladores resonantes, para lo cual se tiene en cuenta que la impedancia
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de salida se reducira significativamente en cada frecuencia ;, quedando por debajo de la

impedancia armoénica para asi satisfacer los requerimientos de las normas para UPS.

11 B Vo IEC 6100022 37 - m |mpedancia de salida |Zi(2)|
— 08 I 3 251 o Impedancia armonica Zy.
s Y O |Iy| IEC 62040-3 e
& k=] 21
5 06 2 ) _
= = 151
' 04 <
g = 17 il
2 02 054 1
3 5 7 9111315171921232527293133353739414345 3 57 91113151719212325272931333537394143454749
Armonico Armonico
a) b)

Figura 2-15: a) Contenido armoénico individual de la corriente consumida por la carga no lineal de
referencia establecida por la IEC 62040-3, junto a limites de contenido armdnico individual dados por
a |EC 61000-2-2. b) Impedancia armoénica e impedancia de salida en cada frecuencia armoénica de la
fundamental. Todas las magnitudes se encuentran normalizadas respecto de sus valores bases
correspondientes.

Tabla 2-2 Magnitudes de Z... y Z,i(e*'™) en las frecuencias arménicas de la fundamental

armonicas Zie 1Z0i(8°™)|
3 0,0593 0,1018
5 0,1030 0,1020
7 0,1669 0,1025
9 0,2022 0,1033
11 0,5828 0,1046
13 0,3457 0,1064
15 0,0582 0,1089
17 2,7828 0,1122
19 0,4592 0,1204
21 0,0612 0,1211
24 1,2349 0,1234
25 1,3344 0,1234
27 0,1004 0,1199
29 0,4727 0,1127
31 0,8698 0,1029
33 0,5195 0,0924
35 0,1735 0,0823
37 0,4851 0,0733
39 0,3906 0,0655
41 0,2299 0,059
42 0,3521 0,0532
43 1,47 0,0483
45 0,3482 0,0441
47 0,35 0,0404

Para visualizar de donde se obtienen las amplitudes de la impedancia armdnica Zy.,

en la Figura 2-15 a) se presenta el contenido armonico individual, normalizado respecto del
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valor lpase, €n las arménicas impares de la corriente consumida por una carga no lineal de
referencia. En la misma figura se presentan los limites para el contenido armonico
individual de la tension de salida establecidos en la norma IEC61000-2-2, normalizado
respecto del valor Vpase. L0OS valores de Vpase € lpase S€ presentan en la Tabla 2-1.

En cuanto a la impedancia arménica Z,-., esta se presenta en la Figura 2-15 b)
normalizada respecto de Zpase dado en la Tabla 2-1. En esta figura también se presentan las
magnitudes de Zi(¢/”™) normalizadas respecto de Zyas para poder comparar visualmente
las dos magnitudes, presentando ademas en la Tabla 2-3 las magnitudes de Z6i(€) Y Zie.

Como es posible observar en Figura 2-15 b) y en la Tabla 2-3, la impedancia de
salida Z,i(z) es mayor que Zn. en la 3", 15% 21"y 27™ armonicas, por lo que es necesario
incluir controladores resonantes en estas frecuencias.

Como consecuencia de la reduccion selectiva de la impedancia de salida, la forma
de onda de la tension de salida se modifica, lo que lleva al cambio en la forma de onda de
la corriente no lineal. Este cambio provoca que en las frecuencias proximas en las cuales se
redujo la impedancia, el contenido armonico de la corriente aumente. Las frecuencias en
las cuales se produce el aumento de contenido armonico por encima de los limites
especificados por la IEC 610002-2, son la 5% 7™ y 9™ por lo que se deben incluir
controladores resonantes en estas frecuencias.

Una vez seleccionados los controladores resonantes en las frecuencias arménicas de
la fundamental, sus &ngulos de compensacion calculados a partir de (2.23) se resumen en la
Tabla 2-3.

Tabla 2-3: Angulos de compensacion ; de los controladores resonantes

0, 4,632°
0s 13,908°
05 23,225°
0, 32,624°
0o 42,164°
015 72,675°
01 109,812°
07 156,861°

Para determinar las ganancias de los controladores resonantes en las frecuencias
armonicas de la fundamental, en primer lugar se define el parametro ., el cual como se
demuestra en [208, 209] reduce la selectividad y la ganancia de la funcién de transferencia
del controlador resonante. Esto produce el efecto indeseado de establecer una magnitud

finita de la impedancia de salida en la frecuencia w;, por lo que para reducir la impedancia

76



a un valor determinado, se propone calcular la ganancia K, para cumplir con las
especificaciones de la impedancia de salida.

Para establecer o se debe tener en cuenta que su valor debe ser lo suficientemente
pequefio, que de cémo resultado una ganancia K, que no comprometa la estabilidad
relativa del sistema. Un valor que cumple con las consideraciones anteriores es o = 0,5
rad/s. Para casos en que se requiera de un valor mayor para oc, como por ejemplo, el rango
recomendado de 5-15 rad/s para implementaciones con representacion de 16 bit de punto
fijo [208, 209], la metodologia de disefio también puede aplicarse aunque logrando
menores margenes de estabilidad relativa.

Para determinar la ganancia de los controladores resonantes en las frecuencias
armonicas de la fundamental, G.,(z) es remplazado por K,G" (z) en Zu(z) (2.27), para

luego despejar de esta ultima K;; y obtener el modulo, obteniéndose

K, (Gi(2)G, (2) +2,(2)G, (2) - Z,, (2)G, (2)) + Z,(2) - Z,, (2)|

. K,G;:(2)Z,,(2)G, (2) ‘

(2.28)

donde G7i (2) = Gi(2)/Ki.

Cuando se resuelve la expresion (2.28) se debe especificar la magnitud de la
impedancia de salida |Z,(e/°™)|. Con el objetivo de satisfacer los requerimientos de la
norma |Zo(e"'™)| < Z,_., por lo que para establecer esta inecuacién de forma simple se

define un factor proporcional, F4, el cual multiplica a Z,-. obteniéndose

Z, (") =F.Z,, (2.29)
Reemplazando entonces (2.29) en (2.28) y utilizando 0 < F4 < 1 se consiguen ganancias
Ky que establecen una impedancia de salida menor a Z,—. en cada frecuencia arménica de
la fundamental.

A partir del ajuste de F. es posible modificar el THD, de la tensién de salida, por
lo que a continuacién se propone analizar el comportamiento de esta figura de mérito en
funcion del Fy.

Para obtener la respuesta en régimen permanente del sistema cuando se alimenta la
carga no lineal de referencia, a continuacion se analiza el resultado obtenido al utilizar la
ecuacion (2.25) con la perturbacion correspondiente a la forma de onda de esta corriente.
Evaluando con Isim la respuesta del sistema para distintos valores de Fg, se determina el
THD, cuando la tension de salida alcanza el régimen permanente, presentandose estos

resultados en la Figura 2-16.
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Figura 2-16: THD, en funcién de F,. obtenido con el modelo del sistema y utilizando PSIM,
presentando una ampliacion de esta gréfica en la zona donde ocurre los valores minimos de THD,.

Como es posible observar en la Figura 2-16, a medida que se va disminuyendo
desde 1 hasta 0,05, la THD, disminuye presentando un valor minimo en F4=0,05,
pudiéndose observar en detalle en la regién ampliada de esta misma figura. Para valores
mas pequefios de F,. los margenes de estabilidad relativa se degradaran sin obtener
ninguna mejora en la THD,.

Para comparar los resultados obtenidos del modelo con resultados obtenidos de un
modelo fisico del sistema, se utilizd el software de simulaciéon de circuitos eléctricos
PSIM, en el cual se programaron los controladores del sistema en una DLL.

Los resultados obtenidos con PSIM se presentan en la Figura 2-16 superpuestos con
los resultados del modelo discreto. En esta figura también se observa una ampliacion de la
region cercana al minimo obtenido de los resultados de PSIM, pudiéndose deducir que el
minimo en este caso ocurre con un valor de F4. =0,005.

De estos resultados se puede concluir que es factible utilizar los resultados

obtenidos del modelo discreto para la determinacion de Fyc, ya que si bien el valor minimo
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del THD, obtenido de estos resultados establece un valor conservador para F4, la mejora
lograda si se utilizan los resultados de simulacion de PSIM seria de apenas una reduccion
de 0,4 puntos en el THD,.

Las ganancias obtenidas con F4. = 0,05 se resumen en la Tabla 2-4.

Tabla 2-4: Ganancias K,; de los controladores resonantes

K 50
Kz 14,691
Kis 8,621
Kz 5,469
Krg 4,577
Kris 14,801
Kz 15,578
Krzr 10,331

En la Figura 2-17 se observa la respuesta en frecuencia de lazo abierto con ambos
lazos de control y los controladores resonantes disefiados en la frecuencia fundamental y
en las armonicas 3", 5%, 7™ 9™ 15% 21"y 27™. La caracteristica de fase es presentada
utilizando el diagrama de Bode wrapped (recogido), con el objetivo de observar los
margenes de fase en todas las frecuencias correspondientes a cada controlador resonante,

indicando estas con un circulo de contorno negro al igual que los margenes de ganancia.
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Figura 2-17: Respuesta en frecuencia de lazo abierto con ambos lazos de control utilizando los
controladores resonantes disefiados.

Comparandose esta ultima con la respuesta en frecuencia presentada en la Figura
2-14, se observa que con el agregado de los controladores resonantes en las armonicas de
la fundamental, el margen de ganancia minimo se reduce 16,87 veces, quedando adn un
margen de 15,49 veces (23,8dB).

Finalmente para analizar la robustez del sistema incluyendo los dos lazos de
control, se presenta en la Figura 2-18 el lugar de raices de G,.(z) (2.26), evaluada en la

condicion de vacio, para la variacion paramétrica de 0 al -65% del inductor del filtro LC,
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gue como ya se analizé en el disefio del lazo interno de control de corriente, la disminucién

del valor de esta inductancia es la que puede desestabilizar al sistema.
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Figura 2-18: Diagrama de polos y ceros del sistema a lazo cerrado incluyendo los dos lazos de control
con los controladores resonantes disefiados.

Como en la Figura 2-18 no es posible apreciar la ubicacion de los polos
correspondientes a los controladores resonantes del lazo externo de control de tension, se
presenta en la Figura 2-19 el valor absoluto de la ubicacion de estos polos en el rango de
variacion paramétrica de L, junto a una imagen ampliada de la region donde se observa el

valor absoluto de los polos correspondientes a los controladores resonantes.
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Figura 2-19: Valor absoluto de la ubicacion de los polos del sistema a lazo cerrado, dado por G,.(z)
para una reduccion del 70% de la inductancia del filtro LC.

Como es posible deducir de la Figura 2-19, la ubicacion de todos los polos del
sistema a lazo cerrado correspondientes a los controladores resonantes permanecen dentro
del circulo unitario para la variacion paramétrica analizada, siendo los polos
correspondientes a la planta con el lazo interno de control de corriente, los que se ubican

fuera del circulo unitario en torno al valor de -65% de variacion de L.
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A partir de estos resultados es posible analizar que, al agregarse al sistema los
controladores resonantes con las ganancias disefiadas a partir de la metodologia propuesta,
se mantuvo el rango de robustez ante la variacion paramétrica de L obtenido con el disefio
del lazo interno de control de corriente, con lo que es posible concluir que la robustez del
sistema ante incertezas paramétricas del filtro LC depende predominantemente del disefio
del lazo interno de control de corriente.

Finalmente, en la Figura 2-20 se presenta la impedancia de salida del inversor
utilizando la estrategia de control disefiada a partir de la metodologia propuesta. En la
misma figura se observa la impedancia de salida a lazo abierto, quedando de manifiesto la
efectividad que tienen los controladores resonantes en el lazo externo de tension para

reducir la impedancia de salida en las frecuencias armonicas de interes.
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Figura 2-20: Impedancia de salida a lazo abierto Z,(z) e impedancia de salida del inversor en lazo
cerrado, Z,(z), con la estrategia de control disefiada a partir de la metodologia propuesta.
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2.3.4 Resumen de la metodologia de disefio
A continuacion se resumen los pasos de la metodologia de disefio:
Disefio del lazo interno de control de corriente

1) Determinar el valor de K, que logra el valor maximo de amortiguamiento de
los polos de la planta con el controlador proporcional.

2) Realizar el analisis de robustez presentado en la Seccion 2.3.2 con Gi.c(2)
evaluada en la condicion de vacio. En caso de que la variacion paramétrica
dentro del rango de robustez requerido por la aplicacién, inestabilice el

sistema, reducir el valor de K,
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Disefio del lazo externo de control de tension

1) Determinar los angulos de compensacion, 6;, a partir de la caracteristica de
fase de Gpy(z) en la condicion de vacio.

2) Determinar K, realizando el analisis de la respuesta transitoria del modelo
discreto dado por (2.25), (2.26) y (2.27); para los escalones de carga lineal
especificados por la norma IEC 62040-3.

3) Determinar los controladores resonantes a implementar en las frecuencias
arménicas de la fundamental, comparando Z;,_. con Zqi(e“'™).

4) Calcular las ganancias K correspondientes a las frecuencias armonicas de
la fundamental, utilizando las ecuaciones (2.28) y (2.29) con el valor de Fy
que minimiza el THD,, obteniendo THD,(F4.) de la respuesta en régimen
permanente del modelo discreto dado por (2.25), para el caso de alimentar
una carga no lineal de referencia.

5) Realizar el analisis de robustez presentado en la Seccién 2.3.3. En caso de
no lograr el rango de robustez requerido por la aplicacion, recalcular las
ganancias de los controladores resonantes utilizando un valor de F,c méas

conservador.

2.4 Resultados Experimentales

Para la validar experimentalmente la metodologia de disefio, se implementd la
estrategia de control en un prototipo de laboratorio de un inversor monofasico de 2kVA,
utilizando un DSP TMS320F28335 operando a 150 MHz y utilizando aritmética de punto
flotante.

En la Figura 2-21 se presenta un diagrama temporal donde se visualiza el esquema
con el que se realiza el muestreo y la actualizacion de la accién de control.

El muestreo de las variables se realiza en forma sincrénica cuando el contador del
modulo PWM alcanza el conteo maximo, mientras que la actualizacion de la accion de
control se realiza cuando el conteo llega a cero, resultando de esta implementacion el
atraso de transporte T4 presentado en el modelo de la Seccién 2.2.

En cuanto al muestreo de las variables y la ejecucién de ambos lazos de control,
estos se realizan a la misma frecuencia de muestreo, siendo que el tiempo de célculo del

algoritmo de control es de 11,52 useg.
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Figura 2-21. Diagrama temporal indicando los instantes de muestreo y actualizacion de la accion de
control en la implementacion digital.

En la Figura 2-22 se presenta la respuesta transitoria de la tension de salida para
una variacion de carga del 20 al 100 % del valor de carga nominal, mientras que en la
Figura 2-23 se presenta la respuesta transitoria de la tension de salida para una variacion de

carga del 100 al 20 % del valor de carga nominal
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Figura 2-22.Respuesta transitoria de la tension de salida y corriente de carga para una variacion del
20% al 100% de carga nominal. Esc. Tensién 100V/div. Esc. Corriente 5 A/div.
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Figura 2-23. Respuesta transitoria de la tension de salida y corriente de carga para una variacion del
100% al 20% de carga nominal. Esc. Tensién 100V/div. Esc. Corriente 5 A/div.
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En la Figura 2-24 se presentan los desvios del valor RMS de la tension de salida
respecto de su valor nominal, evaluados sobre la respuesta transitoria presentada en la
Figura 2-22 y la Figura 2-23. La correspondencia entre la Figura 2-13 y la Figura 2-24
valida el criterio de seleccion de K1, observandose que la respuesta dinamica de la tension
de salida ante una entrada y salida de carga depende solamente del controlador resonante a
la frecuencia fundamental.
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Figura 2-24. Desvio del valor eficaz de la tension de salida respecto del valor nominal para entrada y
salida de carga.

En cuanto a la operacion en régimen permanente del inversor, en la Figura 2-25 se
presenta la tension de salida y la forma de onda de la corriente de carga cuando el inversor
alimenta una carga lineal, resultando la tension con una THD, de 1,34%.
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Figura 2-25. Tension de salida y corriente de carga en régimen permanente cuando se alimenta una
carga lineal. Esc. de tensiéon 100V/div. Esc. de corriente 5A/div.

Con el objetivo de analizar el desempefio en régimen permanente cuando se
alimenta una carga no lineal, se utilizaron los valores del capacitor y la resistencia de carga
de la carga no lineal de referencia, pero no se utilizo la resistencia de suavizado. En la

Figura 2-26 se presenta la tension de salida del inversor alimentando esta carga no lineal,
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siendo la THD, de 2,01%, lo que garantiza satisfactoriamente el cumplimiento de la norma

|EEE 519 [206].
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Figura 2-26. Tensién de salida y corriente de carga en régimen permanente cuando el inversor
alimenta una carga no lineal. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 10 A/div.

Para analizar si las componentes armonicas individuales de la tension de salida de

la Figura 2-26 cumplen con la norma IEC 61000-2-2 [205], en la Figura 2-27 se presenta el

espectro de la tensiéon de salida y los limites de la norma. Como se puede observar, las

componentes arménicas individuales de la tension de salida del inversor se encuentran por

debajo de los limites establecidos por la misma, lo cual valida el disefio de los

controladores con la metodologia propuesta, inclusive cuando se alimentan cargas no

lineales reales, sin elemento pasivo de suavizado de la corriente del rectificador.

Amplitud (p.u.)

O Tension de salida .
B Limites de Tension IEC

.e.ila-.r:.r:.r_.r_.r ™ o

11 15 19 23 27 31
Armoénicos

Figura 2-27. Contenido armdnico individual de la tensién de salida de la Figura 2-26 y limites
establecidos por la norma IEC 61000-2-2.

Para analizar el desempefio del inversor cuando este alimenta una carga no lineal

del tipo fuente de corriente, en la Figura 2-28 se presenta la tensién de salida y la corriente

consumida por un puente rectificador conectado a una carga RL, siendo los parametros Ry,

y L, presentados en la Tabla 2-1.
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Figura 2-28. Tensién de salida y corriente de carga en régimen permanente cuando el inversor
alimenta una carga no lineal RL. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 10 A/div.

La THD, de la tension de salida observada en la Figura 2-28 resultd en 2,59%
mientras que el contenido armdnico individual es presentado en la Figura 2-29, donde se
observa que todas las amplitudes estan por debajo de los requerimientos de la norma IEC
61000-2-2.
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Figura 2-29. Contenido armdnico individual de la tensién de salida de la Figura 2-28 y limites
establecidos por la norma IEC 61000-2-2.

De estos resultados experimentales se puede concluir que la estrategia de control
disefiada para cumplir con los requerimientos de régimen permanente establecidos en la
norma IEC 62040-3, logra una tension de salida con contenido armdnico individual por
debajo de los limites establecidos en la IEC 61000-2-2, tanto en el caso de alimentar una

carga no lineal RC como una carga no lineal RL.

2.5 Conclusiones

En este Capitulo se propuso una metodologia de disefio para los controladores de
una estrategia que utiliza multiples lazos de control, particularmente una ganancia

proporcional en el lazo interno de control de corriente, y mdultiples controladores
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resonantes en el lazo externo de control de tension, teniendo como objetivo que los
inversores a conectar en paralelo satisfagan los requerimientos de las normas para UPS.

La metodologia es desarrollada a partir de herramientas clasicas de analisis de
sistemas lineales, particularmente diagramas de respuesta en frecuencia, lugar de raices y
respuesta transitoria, teniendo como objetivo establecer en forma simple y sistematica los
pasos a seqguir en el disefio de los controladores del sistema.

El concepto propuesto de impedancia armonica permite establecer los limites para
la impedancia de salida del inversor, definiendo a la primera como el cociente entre los
limites del contenido armonico individual y las componentes armdnicas de la corriente
consumida por una carga no lineal de referencia, estando estos requerimientos establecidos
en la norma IEC 62040-3.

En las sintesis de la impedancia de salida tienen efecto los controladores en cada
lazo de control. El controlador proporcional tiene como objetivo amortiguar activamente
las dinamicas del filtro LC, lo cual incrementa el rango de robustez ante incertezas
paramétricas, siendo el efecto sobre la impedancia de salida, la reduccion de esta en torno a
la frecuencia de resonancia del filtro LC, y el aumento en las frecuencias por debajo de
dicha resonancia. En cuanto al efecto de los controladores resonantes, estos tienen la
capacidad de reducir significativamente la impedancia de salida en las frecuencias en que
se los sintoniza, por lo que se propuso disefiarlos en las frecuencias donde es esencial
reducir la impedancia de salida a valores por debajo de la impedancia armonica.

Se ha demostrado que el sistema a lazo cerrado disefiado con la metodologia
propuesta, presenta un alto grado de robustez ante incertezas paramétricas, el cual depende
predominantemente del disefio del lazo interno de control de corriente, manteniéndose el
mismo rango de robustez al introducir el lazo externo de control de tensién con los
controladores disefiados por la metodologia propuesta. Se debe destacar dentro de este
mismo punto, que el amplio rango de robustez ante incertezas paramétricas logrado, valida
el criterio para la determinacion de los angulos de compensacion a partir de utilizar el
modelo de la planta.

El procedimiento sistematico desarrollado a partir de las herramientas clasicas de
analisis resulta simple de aplicar, demostrando que se obtienen amplios rangos de robustez
ante incertezas parametricas, lo cual pone en cuestion la utilidad de metodologias basadas
en optimizacion, siendo que estas requieren de una significativa complejidad matematica

en la formulacion del problema.
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Para validar la propuesta teorica realizada en este Capitulo y demostrar su
viabilidad préctica, se construy0 un prototipo de un inversor monofésico con el cual se
obtuvieron resultados experimentales, logrando satisfacer los requerimientos de la norma
IEC 62040-3 tanto para régimen transitorio como para el estacionario. La significativa
reduccion de la impedancia de salida en las frecuencias armonicas seleccionadas resulté en
un reducido THD, de la tension de salida, indicando 2,01% cuando se alimentd una carga
no lineal del tipo fuente de tensién, y un THD, de 2,59% al alimentar una carga no lineal
del tipo fuente de corriente.

A partir del disefio realizado de los lazos de control de tension y corriente del
inversor, en el siguiente Capitulo se analiza un lazo de control de impedancia virtual para
incrementar la impedancia de salida a frecuencia fundamental, y asi evitar elevadas

corrientes de circulacion entre los inversores al ser conectados en paralelo.
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Capitulo 3

Estrategias de Control por Curva
de Caida con Reducido Numero de
Sensores

3.1 Introduccion

Como se describio en el Capitulo 1, las estrategias de control por curva de caida
permiten la conexion en paralelo de inversores sin utilizar comunicacion entre estos. Al
reducirse los puntos Unicos de falla con estas estrategias, es posible disefiar UPS modulares
de elevada confiabilidad.

Estas estrategias de control requieren la implementacién de una impedancia de
interconexion entre el inversor y el PCC compartido con los otros inversores. Una
posibilidad para evitar la introduccion de elementos pasivos en el sistema, los cuales
incrementan tanto las pérdidas como el volumen, es la emulacion de la impedancia de
salida del inversor a partir del disefio de los lazos de control [6, 8-11, 43-46, 86, 96-98,
103, 106-114, 116].

A la estrategia de control utilizada en el Capitulo 2, se propone incluir el lazo de
impedancia virtual a partir de la realimentacion de la corriente del inductor, teniendo como
objetivo lograr el ajuste de las caracteristicas de fase y magnitud de la impedancia de salida
sin utilizar la corriente de salida del inversor; reduciéndose en consecuencia el nimero de
sensores.

Para analizar la relacion de compromiso entre la regulacion de tension y la corriente

de circulacion, se propone un modelo en espacio de estados que describe la dindmica de los
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inversores conectados en paralelo. Con este modelo también se analiza el comportamiento
de los polos dominantes del sistema en funcion de la impedancia de salida, determinandose
las caracteristicas de la impedancia que garantizan la estabilidad del sistema.

Como paso siguiente, se propone un procedimiento para determinar la planta a
utilizar en el disefio del controlador por curva de caida, utilizando una técnica de
identificacion paramétrica aplicada a la envolvente de la corriente de circulacion, la cual se
obtiene a partir de la respuesta del modelo propuesto en el punto anterior.

Ademas, se analiza el efecto que tiene sobre la estabilidad relativa de los inversores
en paralelo y la calidad de la tension sintetizada, los filtros pasa bajos aplicados a la
potencia activa. Para lograr la pre-sincronizacion del inversor a conectar en paralelo con el
resto del sistema, se propone la utilizacion de un PLL presentando el procedimiento de
disefio.

El resto del capitulo estd organizado de la siguiente forma: En la seccién 3.2 se
presenta sucintamente el principio de funcionamiento de las estrategias de control por
curva de caida; en la seccion 3.3 se presentan la estrategia de control por curva de caida
propuesta, el modelo para analizar la relacion de compromiso entre corriente de circulacién
y regulacion de tension, y el andlisis de la relacion entre estabilidad y las caracteristicas de
impedancia de salida; en la seccion 3.4 se propone un método para determinar la funcién
de transferencia utilizada para el disefio del controlador por curva de caida, analizando
ademas los efectos del filtro pasa bajos en el funcionamiento del sistema; en la seccién 3.5
se propone un método para pre-sincronizar la tensién de salida; en la seccién 3.6 se

presentan los resultados y en la seccion 3.5 se resumen las conclusiones de este capitulo.

3.2 Estrategia de control por curva de caida, diagrama
de bloques y caracteristicas

A partir del principio de funcionamiento de los generadores sincronos en el sistema
de potencia descrito en el Apéndice B, se han propuesto estrategias de control por curva de
caida para lograr la operacion en paralelo de inversores [6-11, 43-46, 80, 86, 87, 89, 96-98,
103, 106-114, 116].

Como se puede apreciar en el principio de funcionamiento de las estrategias de
control por curva de caida, para lograr implementar la relacion P-o o P-3 en el
controlador, es necesario que la impedancia localizada entre la tension sintetizada por el

inversor y el PCC, sea predominantemente inductiva. Por otro lado, también es posible
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implementar una relacion Q-o o Q-6, para lo cual la impedancia debe ser
predominantemente resistiva [97, 98, 106].

Con el objetivo de eliminar la impedancia de interconexion, la cual contribuye a las
perdidas y volumen del convertidor, diversas estrategias de control proponen emular la
impedancia de salida del inversor mediante el disefio de los lazos de control [6-11, 43-46,
80, 86, 87, 89, 96-98, 103, 106-114, 116].

Estas estrategias utilizan multiples lazos de realimentacion, tipicamente un lazo
interno de control de corriente, un lazo externo de control de tension y el lazo de
impedancia virtual. Este Gltimo lazo tiene como objetivo ajustar la impedancia de salida, lo
que requiere de una elevada ganancia del controlador de tension, provocando la
disminucion de la impedancia de salida obtenida antes de incorporarse el lazo de
impedancia virtual.

Cuando se utilizan controladores que actdan en un amplio rango de frecuencias,
como es el caso de los controladores de atraso, atraso-adelanto, Pl y PID, el incremento de
la ganancia del controlador conlleva a una disminucion de los margenes de estabilidad
relativa, reduciéndose también la robustez del sistema ante incertezas paramétricas. Esta
dificultad se ve superada al utilizar controladores resonantes en el lazo externo de control
de tension, los cuales como se observd en el Capitulo 2, elevan la ganancia en la
trayectoria directa en forma selectiva, afectando significativamente menos a los margenes
de estabilidad relativa y la robustez ante incertezas paramétricas en comparacion con otros
controladores.

Otra ventaja de utilizar controladores resonantes es su selectividad, con lo cual es
posible ajustar las ganancias de los controladores resonantes en la frecuencia fundamental
y sus armonicas para obtener distintas magnitudes de la impedancia de salida. Con esta
caracteristica es posible: i) ajustar la impedancia a frecuencia fundamental para reducir la
corriente de circulacion vy ii) en las frecuencias arménicas lograr una impedancia muy
reducida para mantener una baja distorsion armoénica.

En cuanto a la caracteristica de caida, esta se realiza en un lazo externo a los lazos
de control mencionados, donde ademas de implementarse las relaciones de curva de caida
entre potencia activa o reactiva con el angulo, se debe producir la variacion del angulo de
las tensiones a sintetizar, siendo esto Gltimo un comportamiento natural en el caso del
generador, ya que la variacion de la velocidad modifica el angulo entre la tension inducida

y la tension en el PCC.
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En la siguiente seccidn se presenta una propuesta para la estrategia de control por
curva de caida, realizando la emulacion de la impedancia de salida a partir de la
realimentacion de la corriente del inductor, lo cual al evitar la utilizacién de la corriente de
salida, reduce la cantidad de sensores a utilizar en la estrategia.

En la Figura 3-1 se muestra la conexion en paralelo de los inversores monofésicos
considerados en el desarrollo de este trabajo, donde la planta para cada inversor estard

definida a partir de las dindmicas del filtro LC de salida.
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Figura 3-1. Inversores monofésicos conectados en paralelo, cargas tipicas y variables utilizadas en la
estrategia de control.

En la Figura 3-2 se presenta el diagrama de blogues que describe la estrategia de
control propuesta de multiples lazos de realimentacién implementada en cada inversor,
incluyendo los efectos de la implementacion digital.

Los blogues comunes a la estrategia de control presentada en la Figura 2-3 han sido
descritos en la seccion 2.2.

Para introducir el lazo de impedancia virtual, representado por la funcién de
transferencia Z,(z), se propone que este actie solamente en la frecuencia fundamental, por
lo que en la Figura 3-2 se observa que los controladores resonantes, representados por
Gen(z), han sido separados del bloque correspondiente al controlador resonante a la

frecuencia fundamental, Gey1(2).
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Como se demostrard a continuacion, al actuar la accién de la impedancia virtual
solamente sobre la sefial de error del controlador resonante a frecuencia fundamental, esta
logra incrementar la impedancia de salida solamente a esta frecuencia. Esta propuesta
marca una diferencia significativa con la propuesta [106], en la cual la impedancia virtual
actta en la sefial de error del lazo externo de control de tension, reduciendo la capacidad de
rechazo a perturbaciones periddicas al incrementarse la impedancia de salida en cada
frecuencia arménica de los controladores resonantes, por lo que de implementarse [106]
para alimentar la carga no lineal de referencia de la IEC 62040-3, la tension de salida no
logra cumplir con los requerimientos de las normas para UPS.

La reduccion de la impedancia en las frecuencias armonicas de la fundamental
producira una corriente de circulacion con componentes armonicas en estas frecuencias,
por lo que se evaluard en este Capitulo el impacto que tiene esta caracteristica en el
funcionamiento del sistema.

La ganancia Kt que se observa en la Figura 3-2 se utiliza para compensar el efecto
de la impedancia virtual sobre la regulacion de tension en la condicién de vacio,
detallandose su célculo méas adelante en esta seccion.

El calculo del argumento vy de la sefial de referencia para cada convertidor se realiza
a partir del controlador por curva de caida, utilizdndose el esquema que permite
implementar la relacion P-8, con la cual se logra evitar variaciones de frecuencia en el
sistema [210]. La ganancia m en la Figura 3-2 corresponde a la pendiente de la recta P-dy,
siendo &4 la cantidad en la que se reduce el angulo cuando aumenta la potencia activa
media, debiendo integrarse esta variable en el tiempo para obtener el angulo 8, el cual se
suma finalmente al argumento calculado en cada periodo de muestreo 2xfkTs, con lo cual

el argumento de la sefial de referencia viene dado por

v =2xnf KT, +6 3.1)

donde k es el indice de iteraciébn que se incrementa en cada periodo de muestreo,
comenzando de 0 hasta llegar a fy/f;, para luego reiniciarlo.

Por ultimo, el blogque FPB (debe cambiarse LPF en la figura) corresponde al filtro
pasa bajos utilizado para reducir la componente oscilante de la potencia activa instantanea
p, siendo esta Gltima calculada utilizando la teoria de la potencia instantanea extendida
para el caso de sistemas monofasicos [211].

La seleccién de los parametros de los multiples controladores resonantes se realiza

de acuerdo a la metodologia de disefio presentada en el Capitulo 2. Como se observo en el
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capitulo mencionado, los maltiples controladores resonantes utilizados en el lazo externo
de control de tension, reducen significativamente la impedancia de salida del inversor en la
frecuencia de cada controlador resonante. Una reducida impedancia de salida en la
frecuencia fundamental permite una circulacién de corriente inadmisible entre los
inversores, por lo que se propone introducir el lazo de impedancia virtual para ajustar

convenientemente la impedancia de salida a esta frecuencia.

3.2.1 Lazo de impedancia virtual

Para realizar una inductancia virtual se propone utilizar una funcion de
transferencia que genere a su salida una sefial ortogonal. De las posibles funciones de
transferencia con esta caracteristica [212], se propone utilizar la del filtro pasa todo, por lo
que la expresion de la impedancia virtual es

Z,(s)=k, (S+0‘)f)/(s_0‘)f) (3.2)

El filtro pasa todo produce un retardo de fase de 90° a la frecuencia . Esta funcion
de transferencia es preferida frente a las otras por su simplicidad de implementacion y
porque presenta una caracteristica de magnitud constante en todas las frecuencias, lo cual
es importante para no amplificar el ruido que puede formar parte de la sefial realimentada.

Por lo tanto, la ganancia k, en (3.2) definird la magnitud de la impedancia de salida
y or la frecuencia en la que se produce la fase de -90°.

Para obtener la forma discreta de la impedancia virtual se discretiza (3.2) aplicando
la transformacion bilineal.

Para observar el efecto de Z,(z) sobre la impedancia de salida del inversor, se debe
determinar la funcion de transferencia de la impedancia de salida Z,,(z) a partir de analizar
el diagrama de bloques de la Figura 3-2 con V,(z) = 0, obteniéndose

 [2,(96,(2)-G,@)G,(D)][G,.(1)Z,(2)G, (2)+G, (1)] +Z,(2)
" 146G, (2)Z,(2)G, (2)G, (2)+[Goy (2)+Goy ()]G, (2)G, (0)+G, (@G, () )

Z,,(2)

Evaluando Z,(z) con una inductancia virtual |Z,(z)| = 1,5Q, en la Figura 3-3 se
presenta la respuesta en frecuencia de la impedancia de salida, observandose que a 50Hz la
magnitud es de 1,5Q, y la fase es de 90°, con lo cual se verifica que la impedancia virtual
propuesta impone efectivamente la impedancia de salida con las caracteristicas que se
quieren lograr a la frecuencia fundamental, mientras que en torno a las frecuencias

armonicas, la impedancia de salida mantiene una elevada capacidad de rechazo a las
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perturbaciones periddicas, determinada con la metodologia de disefio presentada en el

Capitulo 2.
L |
—_ "k feT
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Figura 3-3. Impedancia de salida para dos casos de impedancia virtual, impedancia inductiva en trazo
continuo negro, e impedancia resistiva en trazo discontinuo.

Debe notarse que en caso de hacer Z,(s) = k., la impedancia virtual es resistiva pura.
En la Figura 3-3 se compara la respuesta en frecuencia para este caso con el caso de
impedancia virtual inductiva, corroborandose la caracteristica deseada de magnitud y fase a
frecuencia fundamental.

Para comparar la impedancia de salida obtenida con el lazo de impedancia virtual
propuesto y la obtenida con [106], se presenta en la Figura 3-4 las respuestas en frecuencia
para cada caso, observandose que, al no afectar con el lazo de impedancia virtual los
controladores resonantes a las frecuencias armonicas de la fundamental, se obtiene una
significativa reduccion de la impedancia de salida en dichas frecuencias, lo que posibilita
el cumplimiento con los estandares para UPS.

101l—* (-
T \/ AN
3 10
‘=
2 -20
= I
-30) I
90 1
g 0 N i
©
g ~—
D o L
8 90— propuesta resistiva | I
-180 T 2 3
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Figura 3-4. Impedancia de salida correspondiente a la propuesta resistiva e impedancia de salida
obtenida con [106].
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Para mostrar las caracteristicas de la impedancia de salida del inversor en funcién
del lazo de impedancia virtual propuesto, en la Figura 3-5 se presentan para los casos
predominantemente inductivo y predominantemente resistivo, la fase de la impedancia de

salida para distintas magnitudes de la impedancia virtual.

90 0
—1 05 \

/] TN
1,5 \

[o)
a

@
D

©

Fase(grados)
Fasg(grados)

8q ’ N
4 '_ N

15 2 25 3 35 4 20 05 1 15 2 25 3 35 4
|Zu(2)] (©2) 1Zu(2)| ()

a) b)

Figura 3-5. Fase de la impedancia de salida en funcion de la magnitud de la impedancia virtual. a)
Impedancia virtual inductiva. b) impedancia virtual resistiva.

Como es posible observar en la Figura 3-5a), aunque la fase no es 90° la
caracteristica es predominantemente inductiva en todo el rango de valores utilizados para
la evaluacion de la fase de la impedancia de salida. Para el caso de impedancia virtual
predominantemente resistiva, en la Figura 3-5b) se observa gque la impedancia de salida
tiene fase cercana a cero, concluyendo que su caracteristica es predominantemente resistiva

para todos los valores del resistor virtual.
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Figura 3-6. Magnitud de la impedancia de salida en funcién de la magnitud de la impedancia virtual.
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En cuanto a la magnitud de la impedancia de salida, en la Figura 3-6 se presenta
esta caracteristica en funcién de la amplitud de la impedancia virtual, observando que esta
ultima logra imponer efectivamente la impedancia de salida para todas las amplitudes de la
de impedancia virtual.

A diferencia de los esquemas que implementan el lazo de impedancia virtual a
partir de la realimentacion de la corriente de salida, al utilizarse la corriente del inductor la
accion de Z,(z)1.(z) observada en la Figura 3-2, tendra un efecto sobre el valor pico de la
tension de salida en estado de vacio, pudiendo presentarse un valor pico por arriba o por
debajo del valor nominal, dependiendo de la caracteristica de fase de la impedancia de
salida a frecuencia fundamental.

Para compensar este efecto, se propone implementar una ganancia que escale a la
referencia, la cual se observa como K en la Figura 3-2, pudiendo calcularse esta ganancia

como sigue:

Ko =1/|Gi (€7) (3.4)
donde Gi(e%™°™) es la evaluacion en la frecuencia fundamental de la funcion de
transferencia del sistema a lazo cerrado Gi(z), obteniéndose esta funcién luego de analizar
el diagrama de bloques de la Figura 3-2 con 1y(z) = 0, pudiéndose escribir

ch (Z)Gci (Z)Gvd (Z)

Ge(2)= 1+G,,(2)Z,(2)G, (2)G, (2)+ [chh @+G,, (Z)] G, (2)G, (2)+G, ()G, (2) (3.5)

Presentado el mecanismo de ajuste de la impedancia de salida, a continuacién se
propone un modelo dinamico para describir el funcionamiento en paralelo de inversores,
con el cual es posible determinar la relacion de compromiso entre regulacion de tension y
circulacién de corriente, y asi poder escoger la magnitud de la impedancia de salida a

frecuencia fundamental.

3.2.2 Modelado de los inversores conectados en paralelo.

A continuacion, se propone un modelo dindmico en espacio de estados, el cual
considera dos inversores conectados en paralelo utilizando la estrategia de control
propuesta anteriormente. A partir de este modelo de dos inversores el caso de n inversores
es sencillo de analizar, ya que las ecuaciones de estado son mas simples de incluir que en

el caso de analizar el sistema por funciones de transferencia.
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La representacion del sistema en espacio de estados a lazo abierto compuesto por
dos inversores, se obtiene de analizar el circuito eléctrico de la Figura 3-1, la cual resulta

en una ecuacion del tipo x(t) = Ax(t) +Bu(t) , descrita a continuacion:

o 0 _l \ﬁ 0
L1 L1
; f 1 Ve || Va
= 0 -+ -r ||t 0 [V“} (3.6)
V v ab2
S I S S S b
|2C 2C  2R(C| i |

Debido a que los controladores son implementados en procesadores digitales, es
necesario obtener la representacion del sistema en espacio de estados en tiempo discreto.
Resolviendo la ecuacion (3.6) a lo largo de un periodo de muestreo Ts y considerando el
atraso de tiempo entre el muestreo de las variables y la actualizacion de la accién de
control T4 [213], permaneciendo u(t) constante durante Ts, puede obtenerse la siguiente
expresion [169]:

[x(k+1)} [G HO}[x(k)} {H}
= + u(k)
u, (k+1) Oas O JL U, (K) 22 (3.7)
L28  TregtTdt o
Gp x,(ky H

p

donde
G=e" (3.8)
H, =e*" A7 (™ -1)B (3.9)
H =A@ -1)B (3.10)

siendo los estados adicionales ug(k) las acciones de control correspondientes a un periodo
de muestreo del instante anterior. Estas acciones modelan los retardos de tiempo existentes
entre el muestreo de las sefiales y las actualizaciones de las acciones control, los cuales se
pueden observar para cada inversor en la Figura 3-1.

A continuacion, se introducen las acciones de control de ambos lazos en el modelo
del sistema. En primer lugar, las acciones de control de cada inversor vienen dadas por los
controladores proporcionales del lazo interno de control de corriente, o que puede

expresarse en forma matricial, como sigue:

o [Ke 0[] [K, © 00 0]
YOl o Kk [li,m | [0 K, 0 0 of*®

——
K iref (k) K

p_u

(3.11)

p_Xx
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Combinando (3.11) con (3.7) y redefiniendo las matrices de estado puede obtenerse
X,(k+1)=(G,-H K )x,(K)+H K i,(K)
G. H

p_i p_i

(3.12)

Para incorporar el controlador del lazo externo de control de tension de cada
inversor, el cual comprende Unicamente el controlador resonante a frecuencia fundamental,
se escribe el resultado de la discretizacion aplicada en (2.24), obteniéndose la funcién de
transferencia en el dominio del tiempo discreto como muestra la ecuacion (3.13)

U,(z) bz’ +bz+b,

G = =
a(?) E.(z2) z*°+az+a,

(3.13)

A partir de esta funcion de transferencia, puede obtenerse la forma candnica

controlable [214],
a, & %] 1 (3.14)

A

r
donde, xr1(K) y xr2(k) son los estados internos del controlador resonante y e(k) es la sefial
de error del controlador. La ecuacién de salida del controlador resonante viene dada por
Xrl(k)
sz(k)

Para incorporar finalmente al modelo del sistema de la Figura 3-1 las dindmicas de

u, (k) = [b,-a,b, bl-aibo]{ }boer(k) (3.15)

los controladores resonantes a frecuencia fundamental, se realiza la combinacion lineal de
las ecuaciones que representan al modelo obtenido hasta el momento dado por (3.12) con
las ecuaciones de cada controlador resonante, escribiendo la ecuacion de estados que
representa a estos ultimos y a la sefial de error e, »(k) como el error del lazo externo de
control de tension, e,(k), menos la accion generada por el lazo de impedancia virtual, u,(k),

resultando las siguientes expresiones

0 0
A, 0, 10
X, (k+1) = 0 A X, (k) + 0 0 & _w (k)
2x2 r
H

e, oK)= e, (kK)—u,, (k)
Para la ecuacion de salida, considerando que las acciones de control de los
controladores resonantes son las referencias del lazo interno de control de corriente, se

tiene
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P (0= b,-a,b, b-ab, 0 0 % (K)+ b, O e (K
rel 0 O b2 'az bO bl 'a.lbo ' 0 bO - (3 ] 17)

-—

C D

r r

Combinando (3.17) y (3.16) con (3.12) se obtiene la siguiente ecuacion de estados

x,(k+)] [G,, H.C |, k)] [H, D, .
{Xr(k+1)}[04x5 G, }[xr(k)}{ H, :|evzv()

del sistema

(3.18)

p_v

En la ecuacion (3.18), el vector de estados esta formado por las siguientes
variables: X, (K)=[iy(k) iio(k) Vo (K) Ugy(K) Ugp(K) X 1K) X0 5(K) Xy oK) X0 (KT,

Como paso siguiente se debe incluir la impedancia virtual en el modelo, para lo
cual a partir de la discretizacién de (3.2) con la transformacién bilineal se obtiene

— Uzv (Z) _ bOsz +blzv

G, (2)= =
IL(Z) aOzvz-"_aizv (319)
Obteniendo la forma canonica controlable de (3.19)
Xy (k +1) = _alzvxzv (k) + iL (k) (320)

y la ecuacion de salida del lazo de impedancia virtual viene dada por

uzv (k) = (_blzvaizv2 + b1zv)xzv (k) + blzvalzviL (k) (3.21)
Para combinar linealmente la ecuacion de estado del modelo obtenido hasta el

momento en (3.18), con las ecuaciones de estado de la impedancia virtual de cada inversor,
se escriben estas Ultimas en funcion de los estados del modelo en (3.18), obteniéndose

-a, O 10
XZv(k+1) = O _al XZv(k)+ 0 1 Cp_VXC (k)
yAY

(3.22)
GZV HZV
y su ecuacion de salida
- 24 0 b
uzv (k) :|: blzva:sz blZV , :|XZV (k)+|: lzvalzv :|Cp VXC (k)
0 b8, +by, 0 ba,| ™~ (3.23)
C, D,
siendo la matriz de salida C,, , conformada por
|1 000000
7100100000 (3.24)

Para combinar (3.23) con (3.18) se escribe esta ultima en funcion de e,(k) y ux(k)
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x.(k+D)=G, x (K)+H, ,[e,(K)-u, (k)] (3.25)
Reemplazando (3.23) en (3.25) y agrupando términos
X,(k+)=G, ,+H, ,D,C, )X (k)-H, C.x, (K +H, g, (k) (3.26)
Agrupando los estados de (3.22) con (3.26) se puede escribir finalmente la representacion

de estados buscada

|:Xc(k+1)j| |:G Hp VDZVC Hvazvi||:Xc(k)j|+|:Hp_vi|e (k)
X, (k+1) H,C,., G, |[Xu(K)] [ 0y (3.27)
G Xc_zv (k) H p_zv

p_av
Donde el vector de estados esta conformado por las siguientes variables:
Xe_ v (K) =[5 (K) i 5 (K) Vo (K) Ugy (K) g (K) Xy 3 (K) Xz 1 (K) Xy 2 (K) Xep 5 (K) X0 (K) X, (K)TT

La ecuacion (3.27) es la representacion en el espacio de estados de ambos
inversores conectados en paralelo incluyendo el lazo interno de corriente, el lazo externo
de tensién con controlador resonante en la frecuencia fundamental, y el lazo de impedancia
virtual. Para poder analizar la regulacién de tension, la corriente de circulacion y la
estabilidad del sistema, es necesario obtener las dindmicas del sistema a lazo cerrado
utilizando la referencia comun de tension a ambos inversores; por lo que se reescribe la
sefial de error del lazo externo de control de tension en funcién de la referencia y la tension
de salida.

Dado que el sistema dindmico representado en (3.27) posee dos entradas y esta
presente solamente una sefial de referencia, se debe redefinir Hy ,,. Realizando estas

modificaciones se obtiene
Xc_zv (k +1) = G p_zvXc_zv (k) +H p_zv_ref Vref (k) —H p_zv_xCp_zv_vXc_zv (k)

C, »,=[00100000000] (3.28)
Siendo
0
H p_i Dr_ref bo Kref Kref
Hp_zv_ref = Hr_ref Dr_ref = bOKref Hr_ref = 0 (329)
Ole K

ref

observandose la incorporacion de K definida en (3.4).
En cuanto a la matriz H, » x, Se debe incorporar en esta la diferencia de ganancia

de los sensores, siendo cada una de estas H,; y H,», obteniéndose
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AR b,H H
Hp_zv_x = |E)'r_x Dr_x = |:sz:2:| Hr_x = dll (330)
2x1 H,,
Agrupando términos en (3.28) se obtiene finalmente la representacion de estados de ambos
inversores conectados en paralelo y en lazo cerrado con una tension de referencia comdn.
X(.‘,_ZV (k +1) = (G p_zv - H p_zv_xCp_zv_v )XC_ZV (k) + H p_zv_ref Vref (k)
G (3.31)

p_zv_cl

Para poder analizar la regulacion de tension del sistema, se obtiene la funcién de
transferencia que relaciona la tensién de salida con la referencia, aplicando la relacion
entre espacio de estados y funcién de transferencia [215]

V(@) _
Vi (2)

Para poder analizar la circulacion interna de corriente se define la siguiente relacion

i- — (Ll L2)
cir 2

La funcidn de transferencia que relaciona a esta variable con la referencia viene dada por
I (2) =)
= Ic ur(z) Cp ur( Illxll _Gp_zv_cl) Hp_zv_ref

Vref (Z) (334)
=[Y2 Y2 0 0 0 0 0 0 0]

Ic V(Z) Cp v _ v( Illxll_Gp_zv_cl)_al_ZV_l’ef (332)

(3.33)

p cir
Evaluando la respuesta en frecuencia de las funciones de transferencia dadas en
(3.32), (3.33) y (3.34) en la frecuencia de 50Hz, se pueden obtener la tension de salida y la

corriente de circulacion en régimen permanente para distintos valores de k.

3.2.3 Estabilidad de los inversores conectados en paralelo en funcion de
las caracteristicas de la impedancia de salida.

La estabilidad en inversores conectados en paralelo fue investigado por diversos
autores [88, 107], los cuales concluyen a partir de los modelos propuestos en estos
trabajos, que la magnitud de la inductancia de salida puede causar inestabilidad.

Una reducida inductancia de salida produce inestabilidad, lo que esta en
correspondencia con el comportamiento entre la potencia activa y el angulo de potencia, ya
que al tener una reducida inductancia la capacidad de transferencia de potencia disminuye,
tendiendo a ubicarse el punto de funcionamiento del sistema en la region de inestabilidad
de la caracteristica sinusoidal observada en Figura B-4.

103



Utilizando el modelo propuesto en la Seccién 3.2.2, es posible analizar que los
polos de la funcion de transferencia que relaciona la corriente de circulacion con la
referencia del lazo externo de control de tension, Gic cir(z) obtenida en (3.34), pueden ser
inestables dependiendo del angulo de la impedancia virtual. Para esto se presenta en la
Figura 3-7 la ubicacion de los polos dominantes de Gy ir(z) para variaciones del angulo de
Z,(z), desde una caracteristica predominantemente resistiva a una predominantemente
inductiva, y para tres magnitudes de la impedancia virtual. La expresion genérica de la

funcion de transferencia de Gi¢_.ir(z) viene dada por

10 9 8 7 6 5 4 3 2
az'+a,2’ +a,2° +3,2" +a,2° +3,2° +a,2" +3,2° +a,2° +az+a,

le_cir 11 10 9 8 7 6 5 2 3 2 3.35
0,2 +5,2° +5,2° 1b,2° 1b,2’ +0,2° +b,2° 1b2° +0,2° +b,2% +bz+b, (339
! ' T N ' ' ' ' ' v 83.5° '
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04f / % |
2 |/ X 0,01} l|
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£ 1 |
(o))
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Figura 3-7. Ubicacion de los polos de Gy _ir(z) en funcion del angulo de la impedancia virtual,
considerando tres magnitudes de esta impedancia.

Analizando la Figura 3-7, en la cual se indican los angulos de la impedancia virtual
que dejan al sistema al limite de la estabilidad, concluyese que a medida que la magnitud
de Z,(z) aumenta debe reducirse la componente inductiva de esta impedancia.

Realizando la variacion de otra forma, se grafican en la Figura 3-8 la ubicacion de
los polos de Gic_cir(z) para tres angulos de la impedancia virtual, variando k, desde O hasta
4Q2.

Es posible concluir que a partir de la ubicacion de los polos de Gic_cir(z) presentada
en la Figura 3-8 y la Figura 3-7, una impedancia puramente inductiva no puede utilizarse
en esta estrategia de control, ya que el sistema se torna inestable con un valor de amplitud

de la impedancia virtual, levemente mayor a cero.
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Figura 3-8. Ubicacion de los polos de Gy ¢ir(z) en funcion del angulo de la magnitud de la impedancia
virtual, considerando tres dngulos de esta impedancia.

El comportamiento de la estabilidad del sistema con la caracteristica de impedancia
de salida debe tenerse en cuenta, ya que una magnitud de impedancia de salida en el orden
de 4Q puede requerirse para reducir la circulacion de corriente a valores operativos.
Ademas, como se observard en la siguiente Seccidn, cuanto mas inductiva es la
caracteristica de la impedancia de salida, mejor es la regulacion de tension.

Otra caracteristica del sistema que es posible analizar con el modelo propuesto, es
la influencia que tienen en la estabilidad los lazos internos de control. En la Figura 3-9 se
presenta la ubicacion de los polos dominantes de Gy cir(z) para variaciones desde una
caracteristica predominantemente resistiva a una predominantemente inductiva,
considerando tres magnitudes de la impedancia virtual, pero a excepcion del resultado
presentado en la Figura 3-7, se utilizd la ganancia del controlador resonante a frecuencia
fundamental K;; = 30, pudiendo observarse en este caso que los angulos con los cuales se
alcanza el limite de estabilidad son mayores.

Por lo tanto, se concluye que la ganancia del controlador resonante a frecuencia
fundamental también influye en la estabilidad relativa de los polos dominantes que
describen la dindmica de la corriente de circulacion, con lo cual no debe despreciarse su
influencia en el analisis de estabilidad del sistema.

Si bien un angulo de 75° para la impedancia virtual garantiza la estabilidad del
sistema para un k,, hasta 4Q, para lograr cierto amortiguamiento de los polos dominantes
de Gic_cir(z), deben escogerse angulos mas reducidos pero que garanticen una impedancia
predominantemente inductiva. En la Figura 3-10 se presenta la corriente de circulacion
obtenida con 6,=70° y 6,=60° observandose que la respuesta dindmica mejora

significativamente cuando se utiliza este ultimo angulo.
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Figura 3-9. Ubicacion de los polos de Gy _¢ir(z) en funcion del angulo de la impedancia virtual,
considerando tres magnitudes de esta impedancia y una ganancia K, = 30.
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Figura 3-10. Respuesta de la corriente de circulacion con distintos &ngulos de impedancia virtual.

Como conclusion del andlisis realizado, el modelo propuesto en la Seccion 3.2.2
permite examinar la estabilidad del sistema compuesto por inversores en paralelo, teniendo
en cuenta las caracteristicas de la impedancia virtual, e inclusive la influencia de los lazos
de control de tension y de corriente; lo cual no es posible hacer con modelos basados en la
conexion del inversor a una barra de potencia infinita, o con modelos que solo tienen en

cuenta las dindmicas de la impedancia de interconexion.
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3.2.4 Andlisis de la relacion entre corriente de circulacion y regulacion de

tension.

Para el analisis de esta seccion, en primer lugar se especifica la diferencia
paramétrica que existe entre los dos inversores conectados en paralelo.

Considerando que las tensiones de las barras de CC de cada inversor son iguales y
debido a que los controladores son implementados digitalmente, el Unico factor que influye
significativamente en la circulacion de corriente entre los inversores es la diferencia entre
los circuitos de medicidn de tension de salida de cada inversor [216].

Es razonable establecer hasta un 1% de diferencia entre las ganancias de los
circuitos de medicion de tension, ya que la tolerancia de los componentes que conforman
tales circuitos, puede presentar una diferencia dentro de este orden de magnitud. Esto se
debe a que el TCR (Temperature Coefficient of Resistance) de resistores utilizados en estos
circuitos puede causar diferencias dentro del 1% respecto de su valor a temperatura
ambiente [40].

En funcidn de la diferencia especificada, se define en (3.30) la ganancia del sensor
utilizado en el inversor 2, Hy, = 0,99; introduciendo de esta manera la diferencia
paramétrica en el modelo de los inversores en paralelo.

Evaluandose en 50Hz las funciones de transferencia Gic cir(z) Y Gic v(z) para un
rango de variacion de k;,, de 0 a 4 Q, se obtienen la corriente de circulacion y la tension
sobre la carga presentandose estos resultados en la Figura 3-11a) y Figura 3-11b), para los
casos de impedancia virtual predominantemente inductiva (6,=60°) y resistiva. La funcion
de transferencia genérica de Gi¢_(z) viene dada por

8 7 6 5 4 3 2
6 ()= RaZ A2 +A2 AL Az AT v 2 AT
| —
e-v b2’ +b,z°® +b,,z" +b,z° +h ,z° +b,z* +b,2° +b,,2° +h 4z +D,

(3.36)

Como es posible observar en la Figura 3-11a), la corriente de circulacion se
incrementa significativamente cuando los valores de k,, estan por debajo de 0,5Q.

En la Figura 3-11b) se observa que comparando los dos casos de impedancia
virtual, el caso inductivo es mejor que el resistivo, ya que a medida que aumenta k, la
tension sobre la carga es cada vez menor para este Gltimo caso.

Obteniendo la corriente de circulacion y la regulacién de tension en valores

porcentuales como se define a continuacion
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Figura 3-11. a) Circulacion de corriente en funcion de la magnitud de la impedancia de salida para las
caracteristicas inductiva y resistiva. b) Tension de salida en funcion de la magnitud de la impedancia
de salida para las caracteristicas inductiva y resistiva.

I Vbase _Vo

Icir(%) = ¢100% Vreg(%) = V—lOO% (337)

carga total base
se presenta en la Figura 3-12 la regulacion de tension porcentual en funcién de la corriente

de circulacién porcentual, para los dos casos de impedancia virtual.

l 1
! |

8 ;\S /’

3 c = 4 /

o OxT® 4

P dgi

s 85

mmE /

==0

S o & -

o 5 =

—_290

° 2T

[

o35 -3

.%’.'g'c

gﬁé’_ -

a 2

r = inductivo
1 resistivo
0 10 20 30 40 50

Corriente de Circulacion (%)
Figura 3-12. Regulacion de tensién porcentual en funcidn de la corriente de circulacion porcentual.

Tipicamente los inversores para aplicaciones de UPS son disefiados para tener su
mayor rendimiento por arriba del 50 % de su capacidad de carga, manteniéndose esta
caracteristica hasta su capacidad nominal. Debido a esto, y considerando la operacién con
carga nominal, es razonable tolerar hasta un 10% de corriente de circulacion entre
inversores, lo que significa en funcién de la definicién de corriente de circulacion dada en
(3.33), un 5% de sobreutilizacion de un inversor y un 5% de subutilizacion del otro.

Para el caso analizado en este Capitulo, se observa en la Figura 3-12 que para

valores de corriente de circulacion porcentual por debajo del 10%, se puede conseguir una
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regulacién de tensién de hasta el 1% para el caso de impedancia virtual inductiva, y de
hasta 2% para el caso resistivo.

Con el objetivo de poder definir el valor de la impedancia virtual, se presentan
superpuestas en la Figura 3-13 la corriente de circulacion porcentual y los valores
absolutos de las regulaciones de tension porcentual para ambos tipos de impedancia, en

funcién de la impedancia virtual.
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Figura 3-13. Corriente de circulacion porcentual y regulacion de tensidn porcentual en funcién de la
magnitud de la impedancia virtual.

A partir de las especificaciones de regulacién de tension que requieren las cargas a
alimentar con la UPS, se puede escoger el valor de la impedancia de virtual requerida
utilizando el grafico de la Figura 3-13.

Como conclusion, una impedancia virtual inductiva ademas de permitir la
utilizacion del controlador por curva de caida que utiliza la relacion P-8, con el cual se
logra eliminar la componente activa de la corriente de circulacion [131, 132], logra mejor
regulacién de tension en comparacion con la impedancia virtual resistiva. Debido a esto de
ahora en mas se tratard el disefio considerando el caso de impedancia virtual
predominantemente inductiva.

En funcion del anélisis presentado en esta seccion, se resumen los siguientes pasos
metodologicos para determinar a partir del modelo propuesto, la relacion que tienen la
corriente de circulacion y la regulacion de tensién con la impedancia virtual. Esta
metodologia propuesta es valida, cualquiera sea el caso de los parametros del filtro LC y de

los controladores de los lazos internos de control:
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1) Especificar la diferencia paramétrica entre los sensores, estableciendo Hy; y Hy
en (3.30).

2) Determinar el angulo de la impedancia virtual a partir de analizar su relacion
con la respuesta dinamica de la corriente de circulacion, obtenida por
simulacion numérica utilizando (3.34). El angulo seleccionado debe poder
establecer una caracteristica predominantemnte inductiva, y amortiguar la
respuesta dinamica de la corriente de circulacion.

3) Determinar la relacion entre corriente de circulacion y kg, obteniendo una
grafica como la presentada en la Figura 3-11a) para el caso de estudio
analizado.

4) Determinar la relacion entre la tension de salida y k,,. obteniendo una gréfica
como la presentada en la Figura 3-11b) para el caso de estudio analizado.

5) Determinar la corriente de circulacion porcentual y la regulacion de tension
porcentual aplicando (3.37).

6) Graficar la corriente de circulacion porcentual y el valor absoluto de la
regulacién de tension porcentual en funcién de la magnitud de la impedancia
virtual, como la presentada en la Figura 3-13.

A partir del grafico obtenido en el punto 6) y en funcién de las especificaciones de
desempefio deseadas, se debe elegir el valor de impedancia virtual a utilizar en la estrategia

de control.

3.3 Modelado para el disefio del controlador por curva
de caida

El modelo presentado en la Seccion 3.2.2 describe el comportamiento de los
inversores conectados en paralelo cuando tienen la misma sefial de referencia. Para poder
obtener un modelo que relaciona las dinamicas de la potencias con el angulo de la sefial de
referencia, es necesario extender el modelo para incluir el &ngulo como variable, pasando
de un modelo lineal a un modelo no lineal.

De los modelos propuestos en la literatura para relacionar la potencia activa con el
angulo, el tnico que incluye las dindmicas de los lazos internos de control es el presentado
en [91]. Los autores linealizan el modelo del controlador de potencia en torno a un punto
de operacidn, obteniendo un modelo de espacio de estado de pequefia sefial. Sin embargo,

el modelado matematico propuesto en [91] no puede utilizarse directamente por estar
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desarrollado en coordenadas dqg sincronicas, mientras que la estrategia de control propuesta
en esta tesis, fue desarrollada para implementarse en un referencial estacionario.

Con el objetivo de determinar en forma simple una funcion de transferencia que
relacione la potencia activa con la diferencia de angulos entre las tensiones de cada
inversor, a continuacion se analiza la posibilidad de utilizar técnicas de identificacion
paramétrica sobre el sistema simulado con PSIM, en el cual es posible contemplar las
dindmicas de todos los lazos de control propuestos.

La simulacion de circuitos eléctricos en esta plataforma permite incluir cambios de
carga asi como también en las referencias de cada inversor, siendo sencillo programar los
algoritmos de control en una libreria de enlace dinamico (DLL - dynamic link libray)
utilizando lenguaje C.

Las respuestas obtenidas de estos resultados de simulacion, incluyen las dinamicas
del filtro LC, de los lazos de control de corriente, de los lazos de control de tension y la
impedancia virtual. Para reducir el tiempo de simulacién, se puede utilizar una fuente de
tension controlada por tensién en lugar del puente de Ilaves semiconductoras, evitando asi
pasos de simulacién reducidos requeridos para conformar las formas de onda pulsadas
producto de la conmutacion de las llaves.

En la Figura 3-14 se presenta el esquematico utilizado en el entorno de PSIM,
pudiéndose observar que los algoritmos de control de cada inversor se programaron en

DLLs independientes.
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@ DLL_irm1 .
DLL |l —C D Rc
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DLL_imv2
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o D_
1 }— o — -

Figura 3-14. Esquematico utilizado en PSIM para simular el sistema compuesto por dos inversores en
paralelo.
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La fuente de tension controlada por tensién tiene una ganancia de 400, la cual
representa a la tension de la barra de CC.

Para el analisis del comportamiento de la potencia activa con la diferencia de
angulo entre las tensiones de los inversores, se escogio a partir del grafico de la Figura
3-13, un kz, = 2Q con un angulo 6=60° para obtener una regulacion de tension de -2% y
una corriente de circulacion de 6%. Ademas, como se requiere analizar solamente la
transferencia de potencia a frecuencia fundamental, no se implementan los controladores
resonantes en las frecuencias armonicas de la fundamental.

Teniendo en cuenta que el procedimiento para la identificacion de los parametros
del sistema puede realizarse sobre un prototipo experimental, es necesario que los
inversores se encuentren alimentando la carga nominal, mientras que al momento de
realizar la variacién del angulo, este no produzca un flujo de potencia que supere la
capacidad de potencia de cada unidad.

Para calcular las potencias activas y reactivas, se utilizd un algoritmo basado en la
teoria de potencia activa y reactiva instantanea [217].

En la Figura 3-15 se presentan las potencias activas y reactivas obtenidas de la
simulacion del sistema en PSIM, en el cual se tiene en cuenta la misma diferencia
paramétrica descrita en la Seccion 3.2.4, pudiéndose observar que luego del transitorio
ocurrido al iniciar el funcionamiento, la potencia activa del inversor 1 es mayor que la

potencia activa entregada por el inversor 2.
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Figura 3-15. Potencias activas y reactivas de los dos inversores al iniciar el funcionamiento del sistema,
y luego de una variacion en escalén del angulo entre las tensiones de los inversores.
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Como se puede observar en la Figura 3-15, a los 0,5 segundos las potencias activas
y reactivas se modifican producto de la variacion del angulo entre los inversores. En este
caso se utilizé un angulo de 0,57°.

Si bien la impedancia de salida del inversor es predominantemente inductiva, se
puede observar que existe un nivel de acoplamiento entre potencias activa y reactiva, ya
que la variacion del &ngulo no solo modificd la potencia activa.

Para la identificacion de la planta, es necesario analizar la diferencia entre las
potencias activa de cada inversor, ya que la diferencia de angulos acaba actuando en la
diferencia entre las potencias, lo cual puede interpretarse como la transferencia de potencia
activa de un inversor al otro. Para analizar el transitorio ocurrido luego de la variacion del
angulo, se presenta en la Figura 3-16 la respuesta dinamica de la diferencia entre las

potencias activas de la Figura 3-15 a partir de los 0,5 segundos.
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Figura 3-16. Transitorio de la diferencia entre las potencias activas p, y p;.

Como se observa en la Figura 3-16, se quité el nivel inicial de la diferencia entre las
potencias de manera tal de que la respuesta inicie en cero.

Siguiendo el procedimiento propuesto en [218], el objetivo es determinar la funcion
de transferencia de un sistema de segundo orden, la cual viene dada por la siguiente
expresion
menze—Tdms

T+ 20,5+ o,°)

G, (s) (3.38)

Para determinar los parametros de (3.38), se obtienen sobre la respuesta del sistema
las amplitudes Cp1, Cim1, Cp2 Y C. correspondientes al valor de pico méaximo, valor minimo
luego de la primer oscilacion, el valor maximo en la segunda oscilacion, y el valor final,

ademas de los instantes de tiempos donde se da el valor de pico, tp1, y donde se da Cp1, tm.
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En la Figura 3-16 se observan los puntos caracteristicos marcados sobre la forma de onda
obtenida de la simulacion.
Los parametros de (3.38) vienen dados por el factor de amortiguamiento C,
_ log(M )
Jlog(M, ) +7)

siendo el maximo sobre impulso M, obtenido a partir de

(3.39)

1
M, =3 ~C)/C.+(€,~C) /(€ =C)+(C;,~C)/(C.-C)]  (3.40)

y la frecuencia natural m,
, = T
" et W00 (341)

Finalmente la ganancia del modelo K, vendra dada por

C
K =22
= (3.42)

siendo a el angulo utilizado para realizar la variacion de angulo entre los inversores.

El atraso de transporte dado por el tiempo T4y, Se obtiene en forma aproximada
comparando la respuesta del sistema con la respuesta obtenida del modelo.

En la Tabla 3-1 se resumen los datos obtenidos de la respuesta presentada en la
Figura 3-16.

Tabla 3-1: Puntos caracteristicos de la respuesta presentada en la Figura 3-16.

Cu 252 W
Cmt 172 W
Cp2 199 W
C., 191,75 W
tp1 0,082 seg.
tne 0,156s€eg.
o 0,01 rad/seg.

De la evaluacién de las ecuaciones (3.39) a (3.42), la funcion de transferencia del

modelo del sistema resulta

p(s)  3,872x107e %"
a(s)  (s?+29,45s +2019)

Gy (s) = (3.43)

En esta funcion de transferencia el atraso de transporte se ajusto en 7 mseg a partir

de comparar la respuesta obtenida del modelo con la obtenida en PSIM.
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En la Figura 3-17 se presenta la respuesta de la diferencia entre p, y p; obtenida en
PSIM vy la respuesta obtenida con el modelo dado por (3.43), observando la excelente

correlacion entre los dos resultados.
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Figura 3-17. Transitorio de la diferencia entre las potencias activas de cada inversor y la respuesta
obtenida del modelo determinado.

Para analizar el alcance del modelo derivado con este procedimiento, se analiza la
potencia activa en funcién del angulo entre las tensiones de los dos inversores,
considerando que la impedancia que los separa es la suma de las impedancias de salida de
cada inversor. Partiendo de la expresion de la transferencia de potencia activa entre dos
fuentes de tensién (B.5), readecuando la nomenclatura para el caso de los inversores en
paralelo, la parte real expresa el valor en régimen permanente de la potencia activa AP
transferida de un inversor al otro, en funcién de la diferencia de angulo o entre los dos
inversores, el valor pico de la tension sintetizada por el inversor 1, Vin, €l valor pico de la
tension sintetizada por el inversor 2, Vine, la parte real, R, e imaginaria, X, de la

impedancia entre los dos inversores:

RV 2—RV._ V. cosa+XV. V. sina
AP((X) — invl invl |né22 " X > invl ™ inv2 (344)

En la Figura 3-18 se representa (3.44) en el rango de 0 a 180°, y una ampliacion de

esta funcion para angulos de 0 a 5°.
Para obtener la funcion que representa a la ecuacion (3.44) linealizada en torno a un
punto de operacion, en primer lugar se deriva dicha ecuacion respecto de a, obteniendo
dAP(a) _ RViiVino8€no + XV, Vi, ,€0s o

invl”inv2 invl

%o e (3.45)
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Figura 3-18. Potencia activa en funcién del &ngulo entre los inversores y la derivada de esta
funcién evaluada en el origen.

Evaluando (3.45) en cero se obtiene mp, que es la pendiente de la recta que representa a la
funcion AP(a) linealizada en torno a pequefias variaciones del &ngulo entre las tensiones
de los inversores, mpal

_dAP(0) _ XV,V

invl"inv2

Superponiendo la recta mpo. con AP(a) en la Figura 3-18, se observa que la funcion
linealizada en torno a pequefias diferencias entre los dngulos de las tensiones representa
fielmente a la funcion AP(a) en un rango de potencia activa transferida de 2kW, para una
diferencia de angulo de 0 a 5° lo cual garantiza que el modelo lineal descrito por la
funcién de transferencia (3.43) es valido para la variacion de angulo utilizada para su
obtencion.

Si se compara la respuesta dinamica de la diferencia entre las potencias activas al

producirse la variacion de angulo, con la respuesta dindmica de la corriente de circulacion
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al iniciar el funcionamiento del sistema, se puede observar que las dos variables responden
con la misma dinamica, por lo que seria posible determinar la informacion de los polos de
la planta Gp(s) a partir de analizar la respuesta dinamica de la corriente de circulacion. A
continuacion se presenta dicho analisis, proponiendo aplicar el método de identificacion

paramétrica sobre la envolvente de la respuesta dinamica de la corriente de circulacion.

3.3.1 Relacidn de la dinamica de la diferencia de potencia activa con la
corriente de circulacion.
En la Figura 3-19 se presenta la respuesta dinamica de la corriente de circulacion
utilizando k=2 Q y 6=60°, junto a la respuesta dindmica del modelo descrito por la

ecuacion (3.43) escalada de forma tal que coincida en magnitud con la envolvente de la
corriente de circulacion.

Corriente(A)
Potencia activa (Wx250)

-0.57

—— Corriente de circulacién
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7
Tiempo (seg.)

Figura 3-19. Respuestas dindmicas de la corriente de circulacion y la diferencia de potencias activas.

Esta correlacion entre las dos dindmicas es muy importante, porque significa que es
posible extraer la informacion de los puntos caracteristicos de la respuesta transitoria de la
diferencia de potencias activas, a partir de la envolvente de la respuesta dinamica de la
corriente de circulacion; dada por (3.34). De hecho, es coherente que la dinamica de la
potencia activa transferida de un inversor a otro coincida con la dindmica de la corriente de
circulacion, ya que la dindmica de las tensiones no se ve modificada por la puesta en
paralelo de los inversores, por lo que la Gnica variable que domina el comportamiento de la
transferencia de potencia de un inversor a otro es la corriente de circulacion.

Para obtener los puntos caracteristicos de la envolvente de la corriente de

circulacion, en primer lugar se obtiene de (3.35) la corriente de circulacion igr(k) utilizando
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la funcién Isim. Aplicandose la funcion hilbert sobre ig(k) se compone su variable

analitica de tiempo discreto [219], definida por

r_a (K) =g (K) + i, (K) (3.47)
donde fcir(k) es la transformada de Hilbert de igr(k). Finalmente, la magnitud de la sefial
analitica es la envolvente compleja de la sefial original, obteniéndose
e (K] = i (K)° + 1 (K)? (3.48)

Como los puntos caracteristicos ya fueron relevados de los resultados de simulacion

de la diferencia entre las potencias activas con PSIM, la aplicacion del procedimiento para
obtener los puntos caracteristicos de la envolvente dada por [icir a(k)| se ilustra en el
Capitulo 4 para el caso de utilizar otra estrategia de control.

Aunque se obtengan los puntos caracteristicos de la envolvente de la corriente de
circulacion, es necesario determinar la ganancia K, que relaciona el valor en régimen
permanente de la diferencia entre las potencias activas con el angulo de las tensiones. Para
esto se observa que para una pequefa diferencia entre los &ngulos de las tensiones,

_dAP(0) _
Kn = Tag M (3.49)

Por lo tanto, evaluando mp y reemplazandolo en (3.38) se obtiene

4’ 28 % 107 e—0.0075
(s + 29, 455 + 2019) (3.50)

G,(s)=

La diferencia entre las ganancias de las funciones de transferencias dadas por (3.50) y
(3.43) se debe a que en el célculo de mp no se contempla el efecto de las diferencias
paramétricas entre los dos inversores, la cual si ha sido tenida en cuenta en la
determinacion de la respuesta transitoria de la diferencia entre las potencias activas en
PSIM. El efecto de la diferencia entre las ganancias de cada funcion de transferencia se
observa en las respuestas presentadas en la Figura 3-20, superponiendo la respuesta de la
diferencia de potencias activas obtenida en PSIM.

Si bien la diferencia entre las respuestas observadas en la Figura 3-20 es
visiblemente apreciable, esta no modifica significativamente el valor de ganancia limite
con la cual los polos del sistema permaneceran dentro del circulo unitario, por lo que es
posible obtener directamente el modelo para el disefio del controlador por curva de caida, a
partir de realizar la identificacion paramétrica sobre la envolvente de la corriente de

circulacion, y de la aplicacion de la ecuacién (3.50).
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Figura 3-20. Transitorio obtenido en PSIM de la diferencia entre las potencias activas de cada inversor
y la respuesta obtenida del modelo utilizando K,=C../a. y K,=mp.

A continuacion se analiza el efecto que tienen en la estabilidad del sistema el filtro
pasa bajos, utilizado para obtener la potencia activa media en las propuestas de

controladores por curva de caida.

3.3.2 Analisis del filtro pasa bajos utilizado para obtener las potencias
medias

El filtro pasa bajos se incluye en las estrategias de control por curva de caida para
reducir las componentes armoénicas de las potencia activas y reactiva instantaneas, de
manera tal que estas oscilaciones no se trasladen al angulo de la sefial de referencia.

En [88] el modelo utilizado para analizar el efecto que tiene el filtro pasa bajos
sobre la estabilidad del sistema, muestra que a menores frecuencias de corte la estabilidad
mejora, mientras que la corriente de circulacion entre los inversores, tardara mas en llegar
al valor de régimen.

Por otro lado, frecuencias de corte mas elevadas permiten oscilaciones mayores en
el angulo de la sefal de referencia. El efecto de estas oscilaciones en el desempefio en
régimen permanente no se encuentra analizado en la literatura. Por lo tanto, a continuacion
se presenta en primer lugar, un analisis del lugar de raices del sistema con controladores
por curva de caida, indicandose el efecto que tiene la frecuencia de corte del filtro pasa
bajos sobre la estabilidad del sistema; y en segundo lugar, presentar un analisis realizado
en base a resultados de simulacion en PSIM, en el cual se utilizaron distintas frecuencias
de corte para determinar el contenido armoénico de la tension de salida, cuando los

inversores alimentan la carga no lineal de referencia.
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Para analizar el lugar de raices del sistema, se deben obtener las funciones de
transferencia en tiempo discreto, que relacionan la potencia activa con el &ngulo de la sefial
de referencia dada por (3.50), el filtro pasa bajos (3.57) y el integrador observado en la
Figura 3-2

O

G (8) = Grom) (3.51)

Discretizando entonces la (3.50) y (3.57) utilizando la transformacion de Tustin, e
incluyendo el integrador mencionado y el coeficiente de curva de caida m, se obtiene
finalmente la siguiente funcién de transferencia del sistema de control de potencia a lazo

abierto:

GIa p(Z) = mw
- 1

En la Figura 3-21, se presenta en la region cercana a las coordenadas 1+j0 del plano

(3.52)

z, el lugar de raices de Gja p(z) variandose m para tres valores de frecuencia de corte del
filtro pasa bajos, observandose que a medida que se reduce sy, €l rango de valores de m

que mantiene los polos dentro del circulo unitario es mayor.
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Eje Imaginario
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Figura 3-21. Lugar de las raices variando el coeficiente de curva de caida m para distintas frecuencias
de corte oy, indicandose los valores de m que dejan al sistema en el limite de estabilidad.

Si bien los margenes de ganancia del sistema son mayores a menor frecuencia de
corte oy, la ubicacion de los polos del sistema estarda mas cerca del circulo unitario,
presentando respuestas mas lentas en las dindmicas de la corriente de circulacion.

A continuacion se cuantificara el efecto de la frecuencia de corte oy, en el THD, de

la tension sobre la carga, para lo cual se incluiran los controladores resonantes disefiados

120



en el Capitulo 2, teniendo como objetivo evaluar el desempefio del sistema con todos sus
controladores operando.

Para la carga no lineal se utilizo la carga no lineal de referencia definida en el
Capitulo 2, la cual consume una potencia activa de 2kW.

Como valor del coeficiente de caida m se utilizé 0,6x10” rad/W, presentando en la
siguiente seccidn un procedimiento para su seleccion.

Para evaluar este contenido armonico en funcion de s, Se obtuvieron resultados
de simulacion en PSIM realizando una variacion paramétrica de esta frecuencia de corte,

siendo las tensiones sobre la carga para cada caso presentadas en la Figura 3-22.
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Figura 3-22. Tensiones sobre la carga para distintos valores de ay,;, y para el caso en que no se utiliza
filtro pasa bajos.

Como se puede observar, las formas de onda de la tension sobre la carga son muy
similares para cada simulado, siendo el THD, de cada una de estas tensiones presentado en
la Figura 3-23.

1,795

1,79

1,785

1,78

THD(%)

1,775 1@

1,77

1,765

1,76

0 10 20 30 40 50
oy (rad/seg.)

Figura 3-23. THD, de las tensiones sobre la carga presentadas en la Figura 3-21 indicando en trazo
continuo el THD, de la tension de salida para el caso en que no se utiliza filtro pasa bajos.
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De los resultados obtenidos se puede concluir que la utilizacion del filtro pasa bajos
no presenta ninguna ventaja desde el punto de vista del THD, de las tensiones sobre la
carga, pudiendo arribarse a la misma conclusion para el contenido armoénico individual.
Considerando ademéas que la presencia de este filtro solamente afecta el tiempo de
asentamiento de la corriente de circulacion y a la vez influye en el transitorio de conexién
de un inversor a la barra de alimentacion de cargas criticas, de ahora en mas no se tiene en

cuenta este filtro en la estrategia de control.

3.3.3 Diserio del coeficiente de curva de caida.

A partir del modelo determinado en la Seccidn 3.3 para el disefio del controlador
por curva de caida, en esta Seccion se disefia el coeficiente de curva de caida m.

Siguiendo con la metodologia de disefio de controladores aplicada en el Capitulo 2,
se propone analizar la influencia de las variaciones paramétricas del filtro LC en el modelo
que relaciona la potencia activa con el angulo de la sefial de referencia.

En este caso al no poder evaluar una expresion analitica de la planta para distintos
pardmetros del filtro LC, se obtuvieron resultados de las diferencias de potencia activa por
simulacion numeérica en el software PSIM, utilizando valores de inductancia del filtro LC
en los valores extremos correspondientes al £65% respecto del valor nominal, presentando

los resultados en la Figura 3-24.
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Figura 3-24. Transitorio de la diferencia entre las potencias activas p, y p; para distintos valores de
inductancia del filtro LC.

Como se puede deducir de la Figura 3-24, las diferencias que habra en el modelo de
control de potencia para este rango de variacién paramétrica, son despreciables. Similares

resultados pueden obtenerse también para el caso de variacion de la capacitancia del filtro
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LC. Como conclusién, no se requiere de analisis de robustez para definir el coeficiente de
curva de caida en este lazo de control.

Para definir m se propone analizar el sobrepaso obtenido en la respuesta a lazo
cerrado para distintos valores de este coeficiente. Partiendo de (3.52) la funcion de
transferencia de lazo cerrado esta dada por:

Gla7 p (Z)

G, ,(2)= m (3.53)

Obteniendo la respuesta de (3.53) para una entrada en escalén unitario utilizando
valores de m diferentes, se analiza el tiempo de establecimiento y las oscilaciones que
presentan la diferencia de potencia para cada valor de m. En la Figura 3-25a) se presentan

los resultados obtenidos para 3 valores de m.
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Figura 3-25. a) Respuesta transitoria de G ,(z) para distintos valores de m. b) Respuesta transitoria
de la diferencia entre las potencias activas p, y p; al conectar un inversor con el otro alimentando una
carga nominal, presentando en cada caso un valor de m diferente.

En el sistema real, el ensayo de escalon de potencia activa en uno de los inversores
no tendra un sentido practico, por lo que se propone realizar el andlisis de la respuesta
transitoria en la conexion de un inversor con el otro alimentando una carga nominal. Para
esto es necesario tener los inversores correctamente sincronizados, para lo cual se propone
utilizar el método de sincronismo presentado en la siguiente seccion.

Los resultados de la conexién de un inversor con el otro se pueden obtener por
simulacion numérica en PSIM, y ellos se prsentan en la Figura 3-25b). En esta figura se
puede observar que luego de que el inversor es conectado en paralelo con el otro, la
diferencia de potencia tiende a cero por el efecto del controlador por curva de caida, siendo
este el comportamiento deseado al utilizar este controlador.

La correlacion con los resultados de la Figura 3-25a) permite analizar el sistema a

partir de la respuesta transitoria de Gi p(z). Como puede observarse, el valor de

123



m = 0,6x107 rad/W es un valor intermedio para obtener un buen tiempo de
establecimiento, ya que valores por debajo de este presentan una respuesta dinamica con
menor tiempo de establecimiento, y valores mayores de m logran mayores oscilaciones en
la respuesta dinamica, retardando el tiempo en que la diferencia de potencias activas logra
el régimen permanente.

Otra cuestion a tener en cuenta para seleccionar el valor de m, es el efecto que
produce sobre la forma de onda de la tension de salida cuando se alimentan cargas no
lineales. Si bien el esquema propuesto en la Figura 3-2 para implementar el controlador por
curva de caida tiene el proposito de evitar la variacion de frecuencia en la sefial de
referencia, como se demostrara a continuacion, dependiendo del valor de m la variacion de
angulo en el controlador por curva de caida produce un efecto similar al de variacion de
frecuencia de la sefial de referencia, lo cual afecta al rechazo de perturbaciones de los
controladores resonantes.

Para comprobar lo mencionado en el parrafo anterior, en la Figura 3-26 a) se
presenta el resultado de simulacion obtenido utilizando el software PSIM, de un inversor
alimentando la carga no lineal de referencia, utilizando en la sefial de referencia 6 = 0
(3.1), con lo cual no se incorpora el controlador por curva de caida; mientras que en la la
Figura 3-26 b) se presenta el resultado de simulacion utilizando el controlador por curva de
caida con m=0,6 rad/W.
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Figura 3-26. Resultados de simulacion de la tensién de salida de un inversor alimentando una carga no
lineal de referencia, utilizandose como sefial de referencia a) una sinusoidal con =0y b) una
sinusoidal con & dado por el controlador por curva de caida con m = 0,6 rad/seg.

Para comparar los contenidos armanicos individuales de cada una de las tensiones
de salidas, en la Figura 3-27 a) se presenta el correspondiente a la tension de salida de la

Figura 3-26 a) y en la Figura 3-27 b) el correspondiente a la Figura 3-26 b).
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Figura 3-27. Contenidos armonicos individuales a) correspondiente a la tension de salida de la Figura
3-26 a) y b) correspondiente a la tension de salida de la Figura 3-26 b).

Como puede deducirse de la comparacion de la Figura 3-26 a) con la Figura 3-27
b), el controlador por curva de caida con m = 0,6 rad/W tiene un efecto sobre la distorsion
armonica de la tensién de salida, lo cual resulta en una THD, = 3%, mientras que la THD,
de la tension de salida de la Figura 3-26 a) es del 1,1%.

Si bien el contenido armonico individual de la tensién de salida cuando se agrega el
controlador por curva de caida es mayor que en el caso en que no se lo implementa, los
armonicos individuales de la tension de salida son menores que los requeridos por la norma
IEC 61000-2-2, y la THD, resulta también menor al valor exigido por la norma IEEE 519.
En caso de requerirse un menor contenido armdnico con el controlador por curva de caida,
es posible utilizar un menor valor de m en detrimento del tiempo de asentamiento de la

diferencia de potencias activas entre los inversores.

3.3.4 Resumen de la metodologia de disefio de la estrategia de control por
curva de caida

A partir del analisis realizado en esta seccion y en la Seccién 3.2, la metodologia

para disefiar la estrategia de control por curva de caida engloba la seleccion de la
impedancia virtural y el coeficiente de curva de caida, pudiéndose resumir la metodologia
en los siguientes pasos:

1) Determinar la relacion entre corriente de circulacion, regulacion de tensién e
impedancia virtual, y en funcion de las especificaciones de desempefio en
régimen permanente para estas variables, seleccionar la impedancia virtual.

2) Determinar la envolvente de la respuesta dinamica de la corriente de
circulacion obtenida de la simulacién de (3.34), y de esta extraer la
informacion de los puntos caracteristicos que permitan determinar los
parametros de la funcion de transferencia Gp(s) (3.50), mientras que para

determinar la ganancia Ky, aplicar la ecuacion (3.49). A partir del anélisis de
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la respuesta del sistema a lazo cerrado, dada por la funcion de transferencia
(3.53), determinar el coeficiente de curva de caida m que logre una respuesta
en régimen permanente con el menor nimero de oscilaciones posibles, pero
sin producir un elevado tiempo de establecimiento. En caso de requerirse un
menor contenido armonico en la tension de salida cuando se alimentan
cargas no lineales, escoger un menor valor de m para disminuir su efecto

sobre la distorsion armoénica.

3.4 Método de sincronizacion.

En un sistema compuesto por multiples inversores conectados en paralelo, al
momento de realizar la conexion de un nuevo inversor al sistema, este debe tener una
tension de salida sincronizada con la tension aplicada sobre la carga por los demas
inversores, teniendo como objetivo evitar una corriente de circulacion excesiva entre los
inversores.

Para realizar esta sincronizacién diversas técnicas utilizan PLLs [5, 6, 9], debiendo
conmutar al controlador por curva de caida una vez que se tengan en fase la tension sobre
la carga con la tensidn de salida del inversor a conectar.

Si no se utiliza comunicacion entre los inversores y en caso de que no se permitan
partes en comun entre los modulos, la medicion de la tension sobre la carga requiere de un
sensor de tension adicional por cada inversor, lo que aumenta la cantidad de componentes
y costos del sistema.

Otra posibilidad es utilizar comunicacion de reducido ancho de banda entre los
inversores, con la cual es posible enviar una sefial de sincronizacién desde uno de los
inversores que se encuentre alimentando a las cargas criticas hacia el inversor a conectar.
Esto se representa en la Figura 3-28, indicando las Ilaves que separan al inversor a conectar
del resto del sistema, siendo estas Ilaves comandadas por el controlador del inversor.

Esta sefial de sincronizacién puede ser la sefial de tension de salida de uno de los
inversores que se encuentra alimentando a la carga, con la cual a partir de un PLL se puede
sintetizar una tension de salida en fase con la tensién en la carga.

La relacion entre el PLL y el controlador por curva de caida fue establecida en
[115], presentando ambos sistemas la misma estructura con la diferencia en las sefiales que
se utilizan en la entrada de cada uno. Para presentar las similitudes se presentan en la
Figura 3-29a) las estructuras del PLL monofasico [220] y del controlador por curva de

caida convencional.
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Figura 3-28. Representacion esquematica del método de conexion en paralelo entre inversores.
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Figura 3-29. Diagrama de bloques. a) PLL monofasico. b) Controlador por curva de caida
convencional.

En [220] identifican a la estructura presentada en la Figura 3-29a) como single-
phase power PLL (PLL de potencia monofésica), siendo posible a partir de este esquema
interpretar de forma simple el funcionamiento del PLL, ya que la sefial is representa a una
corriente ficticia, que al multiplicarse por la sefial de entrada v,, produce una potencia
activa instantanea p, la cual una vez filtrada representa a una potencia activa media. Esta
sefial es la realimentacion de este sistema a lazo cerrado, por lo cual si se utiliza un

controlador PI, la salida tiende a la referencia en régimen permanente, con lo que al ser
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esta ultima igual a cero, p sera cero al alcanzar el estado estacionario, e is estara en
cuadratura con V,, obteniéndose a partir del cos(0) la sefial sincronizada con v, pero con
amplitud unitaria.

Las similitudes y diferencias entre el controlador por curva de caida y el PLL
monofésico son evidentes en la Figura 3-29. A diferencia del PLL, el controlador por curva
de caida solo utiliza el coeficiente de caida m, mientras que la sefial de potencia activa se
obtiene a partir de la tension y corriente de salida.

Utilizando una estructura mas compleja para el PLL, se pueden lograr mejores
respuestas dindmicas de estos sistemas. EI SRF-PLL (synchronous reference frame PLL)
modificado para sistemas monofasicos es una de estas alternativas [220], siendo su
estructura similar a la del controlador por curva de caida propuesto en la Figura 3-2.

Considerando ademas los resultados obtenidos en la Seccion 3.3.2 sobre el efecto
del filtro pasa bajos en el resultado de la tension de salida sintetizada, se propone quitar el
filtro pasa bajos del PLL, al ser despreciable el efecto de los armoénicos sobre la sefial de
referencia obtenida.

Ademas, al igual que en el controlador por curva de caida que implementa la
relacion P-3 en la Figura 3-2, al mantener fija la frecuencia de operacion es posible pasar el
integrador antes del sumador de frecuencia, sumandole al angulo determinado el término
KT para completar el argumento de la sefial de referencia.

El esquema propuesto para la sincronizacion se presenta en la Figura 3-30, donde se
puede ver en la parte superior de la figura el esquema del PLL, el cual presenta una
ganancia mp diferente al valor del coeficiente de curva de caida. Esto se debe a que la
respuesta dinamica del PLL puede hacerse mas rapida que la del controlador por curva de

caida, ya que el primero no tiene los mismos limites de estabilidad que el segundo.

ot
) 04 0
Py = Vs COS(0) + V0 SIN(O) =] MpLL _[ —> v
. . 34 d
P =Vl +Veglig—» m > J —>-
ot

Figura 3-30. Diagrama de bloques del método de sincronizacién propuesto.
Para obtener la sefial vpyss se propone utilizar el mismo filtro pasa todo utilizado
para sintetizar la impedancia virtual, siendo su funcion de transferencia presentada en
(3.2).

128



La llave en la Figura 3-30 debe conmutarse en el instante en que la tension de salida
del inversor esta en fase con la tension sobre la carga.

Para determinar el valor de mp,, se requiere analizar la estabilidad de este sistema.
Debido a que el PLL es un sistema no lineal, se debe analizar la dindmica del angulo de
salida con herramientas para sistemas no lineales. Otra posibilidad es considerar un modelo
linealizado en torno a un punto de operacién, lo cual si bien es una aproximacion véalida
para pequefas diferencias entre el angulo de la tensién de entrada y el angulo determinado
por el PLL, este modelo lineal permite escoger la ganancia mp . que garantiza un amplio
rango de operacion.

Expresando a la sefial de la tensidn sobre la carga con la siguiente expresion
Vs =V, SIN(of) (3.54)
la componente atrasada 90° vyysg puede escribirse como
Viusp = —V, COS(00t) (3.55)
Multiplicando estas dos sefiales por las componentes ortogonales de la tension obtenida por

el PLL, se obtiene la expresion para la potencia ficticia py
p, =V, sin(wt) cos(wt —6,) -V, cos(cwt)sin(wt -6, ) (3.56)

Por identidades trigonométricas se puede escribir

p, =V, sin(wt)| cos(mt) cos(8,) +sin(wt)sin(0,)
cos(ot—6y)

(3.57)

-V, cos(mwt)| sin(wt)cos(6, ) —cos(wt)sin(0,)
sin(ot-0y)

Reagrupando términos se tiene

p, =V, sin(wt) cos(ot) cos(0, ) +V, sin(wt)sin(6,)

-V, sin(wt) cos(wt) cos(0, ) +V, cos® (wt) sin(0,) (3.58)

aplicando nuevamente identidades trigonométricas
b, =V, (S'”(j‘”t)j cos(6,)+V, (—1_ 002(2““) jsin(ed)
%/—/
sin(ot)cos(wt) sin2(ot)

v, [sin(swt)j cos(0,)+V, (1+ CO;(th)jsin(ed)

[ ——
sin(wt)cos(wt) cos? (wt)

(3.59)
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Como se puede apreciar en (3.59), las componentes de la potencia activa ficticia
que pulsan al doble de la frecuencia se cancelan, siendo esta la principal ventaja de utilizar
la teoria de la potencia instantanea para la determinacion de las potencias activas y
reactivas instantaneas.

Finalmente, la expresion para la potencia activa instantanea ficticia es
p, =V, sin(9,) (3.60)
Por lo que para pequefias fluctuaciones del angulo en torno al punto de operacion
sin(64)= 64, pudiéndose escribir
p, =V.0, (3.61)
A partir del modelo de pequefia sefial para el PLL propuesto, se presenta el

diagrama de bloques considerando la implementacion digital.
KT

MpLL — -

A

Vo

Figura 3-31. Diagrama de bloques representativo del modelo de pequefia sefial del PLL
La funcién de transferencia para el anélisis del sistema a lazo abierto vendra dada
por
mPLLVO
z-1
En la Figura 3-32 se presenta el lugar de raices de Gja pii(2), indicandose la

Gia_p(2) = (3.62)

ganancia en el limite de estabilidad del sistema y la ganancia escogida para la
implementacion.

Por simulacion numérica se determind que el valor de mpi que inestabiliza al PLL
estd préximo a 0,0067, por lo que es posible utilizar el modelo de pequefia sefial para
estimar el limite de estabilidad. Escogiendo mp . = 0,002 se obtiene una excelente
respuesta dinamica del PLL. En la Figura 3-33a) se presenta la respuesta a un escalon
unitario de fase, obtenida a partir del modelo a lazo cerrado del PLL, mientras que para
evaluar el desempefio sobre el sistema no lineal, en la Figura 3-33b) se presenta la

respuesta de la potencia ficticia obtenida por simulacién numérica en PSIM.
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Figura 3-33 a) Respuesta a un escalon unitario de la fase del PLL obtenida con el modelo de pequefia
sefial. b) Potencia ficticia obtenida en PSIM al inicio del proceso de sincronizacion.

Como se puede observar en la respuesta de la Figura 3-33b) la potencia ficticia se
reduce préacticamente a cero luego de un ciclo de la tension sintetizada por los inversores,
lo cual demuestra la rapida velocidad de enganche de fase del PLL.

En la Figura 3-34 se presenta la tension sobre la carga, denominada como Vin,
siendo el inversor 1 el que esta alimentando dicha carga. A los 0,203 segundos, se inicia el
funcionamiento del segundo inversor, comenzandose con el proceso de sincronizacion.
Como se puede observar, la referencia del inversor 2 rapidamente se coloca en fase con
Vinv1, Mientras que la tensién de salida del inversor 2, iy, presenta un transitorio debido a

las dindmicas establecidas por el disefio de los lazos internos de control.
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Figura 3-34. Respuesta transitoria de la tension de salida al momento de iniciarse el proceso de
sincronizacion.

Es posible concluir que luego de aproximadamente seis ciclos de haberse iniciado
el proceso de sincronizacion, se puede realizar el cambio de funcionamiento al controlador

por curva de caida, segun se presenta en el esquema de la Figura 3-30.

3.5 Resultados Experimentales

Para validar el andlisis de la relacion entre la corriente de circulacion y la
regulacion de tension presentado en la Seccion 3.2.4, el cual utiliza el modelo propuesto en
la Seccion 3.2.2, a continuacidn se presentan los resultados experimentales obtenidos con
dos inversores monofasicos, los cuales como se puede observar en la fotografia de la

Figura 3-35, se han montado sobre un mismo disipador.

Figura 3-35. Fotografia del prototipo de laboratorio utilizado para obtener los resultados
experimentales de dos inversores conectados en paralelo.

Para implementar los controladores de cada inversor se utiliz6 un mismo DSP

TMS320F28335, con lo cual se evito el uso de una interfaz CAN para comunicar los
controladores de cada inversor. El resto de los componentes utilizados fueron descritos en

el Capitulo 2.
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En primer lugar se presentan los resultados obtenidos para relevar las caracteristicas
estaticas de tensidn en la carga y corriente de regulacion, siendo el objetivo validar el
modelo propuesto en la seccion 3.2.2. Para esto se utiliza una sefial de referencia del lazo
externo de control de tensién comun para los dos inversores, implementando distintos
valores de impedancia virtual en cada ensayo. En una segunda parte se presentan los
resultados obtenidos para validar las caracteristicas dinamicas del sistema cuando se

utilizan los controladores por curva de caida.

3.5.1 Resultados en régimen permanente utilizando una misma sefial de
referencia para los inversores
Para los ensayos que permiten relevar las caracteristicas estaticas de tension en la
carga y corriente de circulacion, se utilizo la carga nominal de 2kW, capturandose las
formas de onda de la tension sobre la carga y de las corrientes i ;1 € ip, y restando estas dos
corrientes con el menu “Math” del osciloscopio, se visualiza la corriente de circulacion.
Debido a que las no linealidades de la planta afectan al contenido armonico de la corriente

de circulacion, se incluyeron los controladores resonantes en las frecuencias armdnicas de

la fundamental, disefiados a partir de la metodologia propuesta en el Capitulo 2.

Los parametros del prototipo utilizado se resumen en la Tabla 3-2.

Tabla 3-2 Parametros del prototipo compuesto por dos inversores monofasicos conectados en paralelo.

Potencia de salida de cada inversor, S 2 kKVA
Tension de entrada, Vg 400 V
Tension de salida, Vacrus 220V
Frecuencia fundamental, f, 50 Hz
Valor base de corriente, lpase 12,86 A
Valor base de tension, Vpase 311V
Valor de impedancia base, Zpase 242 Q)
Frecuencia de conmutacion, f; 10 kHz
Inductancia filtro de salida, L 500 pH
Resistencia del inductor L, r. 0,118 Q
Resistencia de carga nominal, R, 24,2 Q
Capacitancia filtro de salida, C 60 UF
Resistencia de la carga no lineal, R 44,7 Q)
Resistencia de suavizado de la carga no lineal, R, 0,967 Q
Capacitancia de la carga no lineal, C, 3300 uF
Armonicas en las que se implementaron controladores resonantes 1™ 3™ 5% 7™ 9" 15% 21" y 27™
Angulos de compensacion de los controladores resonantes Tabla 2-3
Ganancias de los controladores resonantes Tabla 2-4
Magnitud de la impedancia virtual, K, 05;1;2;3,4y50Q
Angulo de la impedancia virtual, 0,, 60°
Coeficiente de curva de caida, m 0,6 x 10" rad/W
Ganancia del PLL, mp 0,002
Ganancias del circuito de medicion de tensién, Hy; 1
Ganancias del circuito de medicion de tensién, H,, 0,99
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Para cada uno de los ensayos presentados, se realizd una calibracion de las
ganancias de acondicionamiento en el DSC, de forma tal de que exista una diferencia entre
las tensiones sintetizadas por cada inversor, la cual represente al 1% de variacion entre el
circuito de medicion de tensién de un inversor y el otro, de forma tal de poder corroborar
las curvas estéticas obtenidas con el modelo propuesto en la Seccion 3.2.2.

En primer lugar se presentan en la Figura 3-36 las tensiones de vacio de cada

inversor, donde se puede ver que estas estan en el valor eficaz nominal de 220V.

Tek dg ® Stop M Pos: 6.400ms MEDIDAS
Matem, (No)
RMS
{ M 5.00ms Red Eléctrica ./ 0,00

Figura 3-36. Tensién en vacio de cada inversor. Esc. de Tensién 200V/div.

A continuacion se presentan en la Figura 3-37, Figura 3-38, Figura 3-39, Figura
3-40, Figura 3-41 y Figura 3-42 los oscilogramas obtenidos para los casos en que se

utilizaron impedancias virtuales de magnitud 0,5Q2, 1Q, 2Q, 3Q2, 4Q y 5Q respectivamente.

Tek A L ® Stop M Pos: 6,201ms MEDIDAS
v
CH3
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8.25A

Matem,
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3584
! M 5.00ms Red Eléctrica ./ 0,000
CH3 20.0A ' Matemn. 20.0A 50.0157Hz
Figura 3-37. Tensién sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una
impedancia virtual 0,5Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de

Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.
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Tek A ® Stop M Pos: 6.201ms MEDIDAS
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CH3 200A  CH4 2004  Matem. 20.0A 50.0482Hz
Figura 3-38. Tension sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una
impedancia virtual 1Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de
Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.
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Figura 3-39. Tensién sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una
impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de
Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.
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Figura 3-40. Tensién sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una

impedancia virtual 3Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de
Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.
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Tek JL. ® Stop M Pos: 6.201ms MEDIDAS
+

CH3
s AhS
T804

CHY
4 ' RMS
G744

bl byt g
RMS
2204

! M 5.00ms Red Eléctiica /7 0,004

CH3 2004  CH4 2004  Matem. 20.04 50,0522Hz
Figura 3-41. Tension sobre la carga (CHL) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una
impedancia virtual 4Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de

Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.
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CH3 20.0A “H4 2004 Matem. 20.0A 43,3433H2
Figura 3-42. Tensién sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una

impedancia virtual 5Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de
Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.
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Figura 3-43. Tensién sobre la carga obtenida del modelo propuesto y experimentalmente.
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A partir de los valores eficaces de la tension de salida que se muestran en los seis
ultimos oscilogramas, en la Figura 3-43 se presenta una comparacion de estos valores junto
a la curva de regulacion de tension obtenida de la respuesta dada por (3.32) para el rango
de k;, de 0 a 6Q2.

Como se puede observar en la Figura 3-43, los valores de tension de salida
obtenidos experimentalmente para cada impedancia se encuentran en torno a la curva de
regulacion obtenida con el modelo. La diferencia obtenida entre los dos resultados se debe
a que el sistema es muy sensible a la calibracion de los circuitos de medicion de la tension
de salida, efecto éste observado durante la realizacion de cada ensayo.

Debido al contenido armonico de la corriente de circulacion, se proceso esta
variable en MATLAB® mediante la FFT (Fast Fourier Transform- Transformada Rapida
de Fourier) para extraer su componente fundamental. En la Figura 3-44 se presentan los
valores experimentales de la componente fundamental de la corriente de circulacion, en
contraste con los valores de corriente de circulacién obtenidos de la respuesta de (3.34)

para el rango de k,, de 0 a 6.

14
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]

Corriente (A)

A
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0 1 2 3 4 5 6
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N

Figura 3-44. Corriente de circulacién obtenida del modelo propuesto y experimentalmente.
Como se puede deducir de la Figura 3-44, los resultados experimentales estan
fuertemente correlacionados con los resultados obtenidos a partir del modelo.
La conclusion que se obtiene de los resultados experimentales presentados, es que
estos validan el andlisis y los resultados obtenidos en la Seccion 3.2.4, por lo que es
posible utilizar el modelo propuesto para escoger las caracteristicas de la impedancia

virtual, y consecuentemente disefiar la impedancia de salida de cada inversor.
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Es importante mencionar que durante los ensayos realizados, se observo la
influencia de la impedancia de salida en las frecuencias armonicas de la fundamental sobre
las componentes arménicas de la corriente de circulacion, y si bien este efecto no es tan
significativo como el que tiene la impedancia a frecuencia fundamental sobre la
componente homdnima de i, a continuacion se presentan resultados experimentales de
esta variable obtenida con diferentes valores de F,. Obsérvese que, en funcion de lo
analizado en el Capitulo 2, este parametro es el que modifica la impedancia de salida en las
frecuencias armonicas de la fundamental, y consecuentemente afecta al contenido
armonico de la corriente de circulacion

Para capturar con mayor detalle la corriente de circulacion se utiliz6 un
osciloscopio con mejor resolucién, presentandose solamente los resultados de las
corrientes en los inductores y la corriente de circulacion.

En la Figura 3-45 se presentan las corrientes para el caso de utilizar Fy. = 0,05;
valor seleccionado en el procedimiento de disefio del Capitulo 2. Como se puede observar,
el valor pico de la diferencia entre las corrientes es ligeramente mayor a 5 A, mientras que
en funcién de la definicion de corriente de circulacion (3.33), el valor de i, es ligeramente

mayor a 2,5 A.

RIGOL HB000ms . B8 oo/ D/ 000000008 T

Y OILEIA
MEASURE

i’l71—i L2

ey Scale=5.004
RMS = B39 A S = 51T & Freq = 49.75 Hz
1 = 10.0A 2 = 10nA < 20001

Figura 3-45. Corriente i, (CH1), i, (CH2) y diferencia entre las corrientes (Math) , F,.=0,05. Esc. de
Corriente 10 A/div. Esc. de Math 5A/div.

Adoptandose un valor de F5. = 0,15; en la Figura 3-46 se presenta el resultado
experimental obtenido en la cual se observa un cambio significativo en la forma de onda y

en las amplitudes méximas de la corriente de circulacion.

138



RIGOL TR B v N S Yl

= - ﬁ w
m [
= IL1 2
o <X
= w
b =
» -
/le
BB - -
|’|71-||_2
g
Scale=45.00A
EMS = 6.45 A BMS = 5.24 A Freq = 49.50 Hz
1 = 1004 2 10.04 *<2 20,04

Figura 3-46. Corriente i ; (CH1), i , (CH2) y diferencia entre las corrientes (Math), F,.=0,15. Esc. de
Corriente 10 A/div. Esc. de Math 5A/div.

Para observar las diferencia en el contenido arménico individual para cada valor de
de F4c, en la Figura 3-47 se presenta el contenido armonico de las corrientes de circulacion
de la Figura 3-45 y Figura 3-46.

Corriente (A)

1 357 91113151719212325272931
Armonicos

Figura 3-47. Contenido arménico individual de las corrientes de circulacién de la Figura 3-45 y Figura
3-46.

Se deduce a partir de la Figura 3-47 que a mayores valores de F,, se reducen las
frecuencias armonicas de la fundamental en la la corriente de circulacion.

De los resultados presentados queda demostrado que es posible adoptar una
reducida impedancia de salida en las frecuencias armoénicas de la fundamental, ya que el
efecto de esta sobre las componentes armonicas de la corriente de circulacion es
significativamente mas reducido que el de la impedancia de salida a frecuencia
fundamental sobre su componente homonima de i,. De todas formas y segln se observo

en la Figura 3-47, para el caso de conexion en paralelo de los inversores con la estrategia
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de control propuesta en este capitulo, seleccionar el valor de F,. que minimiza la THD,
puede causar un contenido armonico individual de la corriente de circulacién en las
frecuencias armdnicas de la fundamental, inclusive mayor que la componente fundamental.
Debido a esto, es preferible seleccionar un mayor valor de F4. en detrimento de una mayor
THD, de la tension de salida, pero que consiga cumplir con la norma IEEE 519.

Seria pertinente realizar un andlisis del impacto de las componentes armoénicas de la
corriente de circulacion sobre el rendimiento del sistema, y a partir de este analisis
seleccionar el parametro F, en el caso de inversores conectados en paralelo. Para poder
analizar analiticamente la relacion entre la impedancia de salida y la corriente de
circulacion en las componentes armoénicas de la fundamental, deben incluirse en el modelo
propuesto en la Seccidn 3.2.2, los controladores resonantes en las frecuencias armonicas de
la fundamental.

Con el objetivo de reducir las componentes armonicas de la corriente de
circulacién, los resultados experimentales presentados desde la Figura 3-36 a la Figura
3-42 se obtuvieron utilizando un factor F,. = 0,15; y también los resultados presentados de

aqui en adelante.

3.5.2 Resultados en régimen transitorio utilizando una misma sefial de

referencia para los inversores

Para validar el modelo obtenido con el procedimiento propuesto en la Seccion 3.3,
se realizé un salto de angulo en la referencia de uno de los inversores, capturando como
variable interna del DSC la diferencia de las potencias activas entre los dos inversores.
Este resultado se presenta en la Figura 3-48, junto con la respuesta obtenida del modelo,
donde si bien se observa diferencia entre las dos respuestas, como se demostrard a
continuacion, esta diferencia no modifica significativamente el valor limite de ganancia
estimado con el procedimiento propuesto.

Determinando el modelo de la planta a partir de aplicar (3.38) con los parametros
obtenidos de la respuesta dindmica de la diferencia de potencia activa obtenida en forma

experimental, se obtiene la siguiente funcion de transferencia

~1,308x107
(s + 22,185 +707) (3.63)

G (5)

En la Figura 3-49 se presenta el lugar de raices de G(S) en serie con el integrador
del controlador por curva de caida, junto al mismo lugar de raices pero de la planta
obtenida con el procedimiento aplicado al resultado de simulacion.
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Figura 3-48. Respuesta dinamica de la diferencia de potencia obtenida del modelo y
experimentalmente.
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Figura 3-49. Lugar de raices de Gy(z)/(z-1) determinado a partir de simulacion en PSIM y en forma
experimental Gpe(z)/(z-1).

En los lugares de raices presentados en la Figura 3-49, se indican los valores de
ganancia limite, observando que la diferencia del valor obtenido en forma experimental
con respecto del obtenido del resultado de simulacién, es de apenas 0,07x107 rad/W, lo

cual valida el procedimiento propuesto en la Seccién 3.3.

3.5.3 Resultados utilizando los controladores por curva de caida

La amplitud de la impedancia de salida con la que se presentan los siguientes
resultados, es de 2Q de acuerdo a lo establecido en la Seccion 3.3 para obtener una

regulacion de tension de -2% y una corriente de circulacion de 6% (0,77A).
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Para obtener los resultados del funcionamiento de los inversores cuando se
implementan los controladores por curva de caida, se implement6 el PLL disefiado en la
Seccion 3.4 con el objetivo de pre-sincronizar un inversor con el otro.

Para observar la velocidad de respuesta con la cual la tension de salida del inversor
a ser conectado en paralelo, se pone en fase con la tension sobre la carga, en lugar de
iniciar el inversor junto con el PLL como se presento en el resultado de simulacion de la
Figura 3-34, se puso primero en funcionamiento el inversor empleando el controlador por
curva de caida para generar su sefial de referencia, para luego iniciar el PLL. El resultado
de este ensayo se presenta en la Figura 3-50.

Tek g @ Stop M Pos: 200.4ms MEDIDAS
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Figura 3-50. Tensién de salida del inversor que se encuentra alimentando la carga (CH1), y tensién de
salida del inversor que se va a conectar en paralelo (CH2). Esc. de Tension 100V/div.

Como se puede deducir del oscilograma de la Figura 3-50, el PLL se inicia
aproximadamente en el segundo ciclo de la tensién de salida, durando préacticamente 3
periodos el proceso de sincronizacion.

En la Figura 3-51, se presenta un resultado en régimen permanente para el caso en
gue ambos inversores alimentan una carga lineal resistiva nominal.
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Figura 3-51. Tensién sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una
impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de
Tension 200V/div. Esc. de Corriente 10A/div.

142



La componente fundamental de la corriente de circulacion obtenida de la FFT,
resulta en un valor de 0,875 A, lo cual segun se observa en la Figura 3-44, se corresponde
con el valor obtenido para el caso de k, = 2 Q. Por otro lado, la tension de salida
observada en el oscilograma de la Figura 3-51 es de 219V, valor que se encuentra dentro
del -2% del valor de regulacion de tension esperado. Este resultado valida el
comportamiento estatico de los inversores conectados en paralelo mediante los
controladores por curva de caida, ya que las caracteristicas estaticas de la tension aplicada
a la carga y la corriente de circulacion son similares a las obtenidas cuando los inversores
utilizan la misma sefial de referencia.

En cuanto al ensayo en régimen permanente con carga no lineal, en la Figura 3-52
se presenta el oscilograma indicando la tension sobre la carga y las corrientes de los
inductores de cada inversor, junto a la corriente de circulacion.
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Figura 3-52. Tensién sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una
impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de
Tension 200V/div. Esc. de Corriente 10A/div (CH3) y (CH4), 10A/div MATH.

Como es posible observar en la Figura 3-52, las caracteristicas estaticas de
regulacién de tension y corriente de circulacion no varian significativamente respecto del
resultado con carga lineal. Calculando la THD, de la tension de salida, esta resultd de
2,24%, valor ligeramente mayor al obtenido en los resultados experimentales del Capitulo
2 para el caso de funcionamiento con un solo inversor.

Es posible observar en la Figura 3-52, el efecto que provoca el coeficiente m sobre
la distorsion armonica de la tension de salida, analizado en la Seccion 3.3.3. Para observar
mejor este efecto, en la Figura 3-53 se presenta la forma de onda de la tension de salida

cuando un solo inversor alimenta la carga no lineal.
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Figura 3-53. Tension de salida y corriente de carga en régimen permanente cuando un inversor
alimenta una carga no lineal utilizando m=0,6x10". Esc. Tensién 100V/div. Esc. Corriente 10 A/div.

El THD, de la tensién de salida presentada en la Figura 3-53 es de 3,045%,

mientras que el contenido armonico individual se presenta en la Figura 3-54.
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Figura 3-54. Contenido armdnico individual de la tensién de salida de la Figura 3-53 y limites
establecidos por la norma IEC 61000-2-2.

En la Figura 3-54 se observa que la THD, de la tension de salida cumple con la
norma. Implementandose en el prototipo el controlador por curva de caida con un valor de
m = 0,1x10” rad/W, en la Figura 3-55 se presenta la tensién de salida, las corrientes en los
inductores y la corriente de circulacion cuando se alimenta una carga no lineal, pudiéndose
comprobar que en este caso la distorsion armonica de la tension de salida mejora
considerablemente.

Para observar el efecto del controlador por curva de caida sobre la potencia activa
instantanea, se realizo la captura de la variable interna en el DSC correspondiente al
calculo de la diferencia entre las potencias activas instantaneas, durante la transicion del
modo PLL al modo controlador por curva de caida con m = 0,6x10™ rad/W. Esta transicion
se realizo luego de realizarse la siguiente secuencia: 1) puesta en sincronismo de los dos
inversores activando el PLL en el inversor 2; 2) cierre de la llave que coloca en paralelo al

inversor 2 con el inversor 1.
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Figura 3-55. Tension sobre la carga (CHL) con dos inversores conectados en paralelo utilizando una
impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i, (CH3) e i, (CH4). Esc. de
Tension 200V/div. Esc. de Corriente 10A/div (CH3) y (CH4), 20A/div MATH.

En funcién de lo descrito, durante unos segundos los inversores funcionan en
paralelo sin controlador por curva de caida en el inversor 2, por lo que se mantiene una
corriente de circulacion significativa. Esta secuencia tuvo que ejecutarse de esta forma
debido a que al momento de realizarse el ensayo, no se poseia una llave comandada por el
DSC para poder realizar la transicion al controlador por curva de caida en el mismo
momento en que se cerraba la Ilave de conexion en paralelo.

La diferencia de potencia activa se presenta en la Figura 3-56, observandose en la
misma un alto contenido armonico, por lo que para obtener la componente de CC se
proceso esta sefial con un filtro de fase nula en MATLAB, utilizandose la funcion “filtfilt”
con las siguientes especificaciones: frecuencia de corte de la banda de paso 50Hz,
frecuencia de corte fuera de la banda de paso 90Hz, ondulacién en la banda de paso 1dB,
atenuacion fuera de la banda de paso 60dB. El resultado de la sefial filtrada se presenta

superpuesta a la variable instantanea de la Figura 3-56.
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Figura 3-56. Potencia activa instantanea y su componente de CC al realizar la transicion del
funcionamiento con PLL al controlador por curva de caida con m=0,6x10" rad/W.
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Como se puede deducir de la Figura 3-56, el comportamiento de la potencia activa
tiende a cero una vez que se realizd la transicion del funcionamiento con PLL al
controlador por curva de caida, lo cual valida el funcionamiento de la estrategia de control.

Para observar el comportamiento de la potencia reactiva, la variable interna
correspondiente se obtuvo realizdndose el mismo ensayo que el descrito en los parrafos

anteriores, presentandose los resultados en la Figura 3-57.
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Figura 3-57. Potencia reactiva instantanea y su componente de CC al realizar la transicion del
funcionamiento con PLL al controlador por curva de caida m=0,6x10" rad/W.

Como se puede observar en la Figura 3-57, luego de suceder el comportamiento
transitorio al cambiar del funcionamiento con el PLL al controlador por curva de caida, el
valor en régimen permanente se vuelve a establecer al valor que tenia esta variable cuando
funcionaba con el PLL, debiéndose este comportamiento a que el controlador por curva de
caida no puede eliminar la circulacion de potencia reactiva entre los inversores.

Para evaluar la respuesta dindmica de la transicion de la diferencia de potencias
activa cuando se utiliza un factor m = 0,1x107 rad/W, se presenta en la Figura 3-58 la
diferencia de potencias activas y su componente de CC obtenida al realizarse la transicion
del funcionamiento con PLL al funcionamiento con controlador por curva de caida.

Al comparar el resultado experimental de la Figura 3-58 con el de la Figura 3-56, se
aprecia una respuesta dindmica significativamente mas lenta y con menos oscilaciones al
utilizarse un coeficiente m = 0,1x10” rad/W en comparacion con el valor seleccionado de
m = 0,6x10'rad/W. A pesar de ser mas lenta la respuesta, es factible utilizar este valor de
m = 0,1x10”" rad/W ya que la demora en la reduccion de la diferencia de potencias activas
no representa un problema para el funcionamiento en paralelo de los inversores, y permite
reducir el contenido armonico individual de la tension de salida respecto al uso de valores

de m mayores.
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Figura 3-58. Potencia activa instantanea y su componente de CC al realizar la transicion del
funcionamiento con PLL al controlador por curva de caida con m=0,1x10" rad/W.

3.6 Conclusiones

En este capitulo se propuso una estrategia de control por curva de caida con
reducido numero de sensores, la cual permite ajustar efectivamente la impedancia de salida
a la frecuencia fundamental y obtener una reducida impedancia de salida en las frecuencias
armonicas.

Ademas, se propuso un modelo matematico que describe la dinamica de la tensién
de salida y la corriente de circulacion de los inversores conectados en paralelo, siendo la
referencia del lazo externo de control de tensién la misma para los dos inversores. Se
demostré que tanto las dinamicas de los lazos internos de control como la de la impedancia
virtual influyen en la estabilidad de la corriente de circulacion.

Una caracteristica importante observada en este analisis, y que no ha sido
identificada en la literatura cientifica, es que no es posible implementar impedancias
virtuales puramente inductivas, ya que producen un comportamiento inestable de los
inversores cuando estos se conectan en paralelo.

A partir de este modelo se analizaron las caracteristicas estaticas de la tension de
salida y la corriente de circulacion en funcion de la magnitud de la impedancia de virtual,
estableciendo una metodologia de disefio para definir la magnitud y angulo de la
impedancia virtual, demostrando que desde el punto de vista de la regulacién de tension, es
preferente una caracteristica predominantemente inductiva.

Para determinar un modelo que permita analizar el comportamiento del sistema con

los controladores por curva de caida, se demostro que es posible realizar una identificacion
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paramétrica sobre la envolvente de la corriente de circulacion, obteniendo la informacion
de la ubicacion de los polos de la planta que relaciona la dindmica de la diferencia de
potencia activa con el angulo de la tension de referencia. EI modelo obtenido permite
analizar el margen de estabilidad relativa del sistema con el controlador por curva de caida,
determinando el valor limite del coeficiente de curva de caida que garantiza la estabilidad.

En cuanto al efecto del filtro pasa bajo utilizado en el controlador por curva de
caida, se determind que este no afecta practicamente al contenido armonico de la tensién
de salida y tampoco aporta a la estabilidad relativa del control de potencia. Por lo tanto,
esto reduce el 6rden del modelo y simplifica la implementacion.

Para la pre-sincronizacion del inversor que se va a conectar en paralelo con el resto
del sistema, se propuso un método que utiliza la tension en la carga y un PLL, indicando
los limites de estabilidad para disefiar este Ultimo componente.

La metodologia propuesta para disefiar la estrategia de control por curva de caida se
puede resumir en dos pasos: i) la seleccién de la impedancia virtual en funcién de las
especificaciones de corriente de circulacion y regulaciond tension, vy ii) la determinacion
del coeficiente por curva de caida que permita la operacidn estable con aceptable respuesta
dindmica para eliminar la potencia activa circulante, cumpliendo con las especificaciones
dadas por la norma IEC 62040-3 e IEEE 519 para la tension de salida en régimen

permanente cuando se alimentan cargas lineales y no lineales.
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Capitulo 4

Estrategia de Control Para
Inyeccion de Corriente de Falla

4.1 Introduccidén

Por mas que una UPS tenga redundancia al tener capacidad de implementar
modulos en paralelo, y elevada confiabilidad al compartir la carga sin utilizar
comunicacion de datos entre los inversores, si la UPS no tiene un comportamiento
adecuado durante una condicién de falla eléctrica, como ser cortocircuitos en las cargas o
por errores humanos, la disponibilidad de energia de la UPS se vera comprometida.

Ante fallas de este tipo, una proteccion termomagnética o fusible debe ser capaz de
detectar la sobrecorriente y separar del sistema la parte que se encuentra en falta, por lo
que es necesario que los inversores tengan la capacidad de suministrar una corriente
limitada frente a anomalias como las mencionadas [16, 22, 189].

Una forma de realizar esto es incorporando un limitador de la referencia de
corriente generada por el lazo de control de tension y un controlador apropiado en el lazo
interno de control de corriente, siendo la corriente del inductor del filtro LC la variable que
se debe realimentar en este lazo [104, 186, 191].

Las caracteristica principal de este controlador es que logre una significativa
ganancia en la trayectoria directa, pudiéndose realizarse esto con controladores lineales
[104, 191, 193] o no lineales [144, 156, 194-197].

En este Capitulo se analizard la capacidad para implementar la limitacion de
corriente cuando se utiliza el controlador proporcional en el lazo interno. A partir de este
analisis se propone incluir a la estrategia de control presentada en el Capitulo 2, multiples

controladores resonantes en el lazo interno de control de corriente, con los cuales se
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consiguen en la trayectoria directa de este lazo, elevadas ganancias en la componente
fundamental y arménicas.

Otra modificacion que se propone en este lazo de corriente es la utilizacion de una
realimentacion de estados, con la cual es posible mejorar las caracteristicas de
amortiguamiento activo y robustez ante incertezas paramétricas conseguidas con el
controlador proporcional.

Las modificaciones propuestas en el lazo interno de control de corriente requieren
la introduccion de una compensacion adicional en el lazo externo de control de tension, ya
que la respuesta dindmica del sistema ante escalones de carga lineal no logra cumplir con
la norma IEC 62040-3, por lo que se propone adicionar una accion de control proporcional
en el lazo externo de control de tension.

Con estas caracteristicas adicionales en la estrategia de control de cada inversor, se
requiere extender la metodologia de disefio propuesta en el Capitulo 2, para lo cual en el
presente Capitulo se agregan los andlisis correspondientes.

Durante los ciclos en que el inversor opera en estado de cortocircuito o sobrecarga,
se requiere de un apropiado algoritmo anti-windup que evite el progresivo aumento y
posible saturacion de las acciones de control del lazo externo [191, 193], por lo que se
propone una estrategia de deteccién de la condicién de cortocircuito y un algoritmo anti-
windup para multiples controladores resonantes en el lazo externo de control de tension.

El resto de este Capitulo esta organizado de la siguiente manera, en la Seccién 4.2
se analiza la capacidad de implementar un limitador de corriente cuando se utiliza un
controlador proporcional en el lazo interno de control, en la Seccion 4.3 se presenta la
estrategia de control propuesta y la metodologia de disefio, en la Seccion 4.4 se propone el
algoritmo anti-windup, en la Seccion 4.5 se desarrolla el modelo dindmico para analizar el
funcionamiento en paralelo de los inversores que utilizan la estrategia de control propuesta
en este capitulo, en la Seccion 4.6 se presentan los resultados experimentales obtenidos y

en la Seccion 4.7 las conclusiones.

4.2 Determinacion de la condicion para operar con
limitacion de corriente.

Para analizar la capacidad de implementar una limitacion de corriente cuando se
utiliza el controlador proporcional disefiado en el Capitulo 2, de la funcion de transferencia
que relaciona la tension de salida con la corriente de referencia (2.22), se despeja la

funcién de transferencia del controlador, obteniéndose
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G,(2)-G,,(2)G,(2) (4.1)

Gci (Z) =

Reemplazando Gp\,(ej‘”TS) por el valor pico de la tension en régimen permanente V, sobre la
corriente de referencia en régimen permanente, y considerando que no hay un desfasaje
significativo entre la tension de salida y la corriente de referencia (Figura 2-12), se evalla la
magnitud de (4.1) obteniéndose

Vo /g |
G, (") ~[V, /14 G,E"™)]

Utilizando como valor de régimen permanente para la corriente de referencia el

Gu(e"™)] = 4.2)

valor de limitacién que se requiere, y evaluandose G,(e"°™) y Gi(e®™) en la frecuencia
fundamental para la condicion en que se alimenta la mayor carga para la cual se disefio el
inversor, se obtiene la ganancia requerida por el controlador |Gi(e“™)| para tener el valor
de corriente de referencia deseado.

La carga citada debe ser mayor que la nominal, ya que tipicamente el inversor
disefiado para esta aplicacion debe poder alimentar una carga del 150% respecto de la
nominal durante un determinado nimero de ciclos, realizando esto sin perder sus
caracteristicas de desempefio en régimen permanente, mientras que la corriente de
limitacidn puede llegar a especificarse en hasta un 200% durante el estado de cortocircuito.

Tomandose como valor de la carga para evaluar G,(€*™°™) y Gi(e”*™™) una que
consuma el 150% respecto del valor de la carga nominal, y especificAndose el valor de
limitacion I = I = 1,515, la ganancia resulta igual a 0,0899. Esta ganancia, en el caso de
utilizarse un controlador proporcional, torna inestable al sistema, ya que la ganancia
maxima posible es de 0,02232 (3,72xK,, siendo 3,72 el margen de ganancia de 11,4dB
observado en la Figura 2-8 y K, = 0,006), por lo que no es posible implementar un limitador
con magnitud de 1,5l,, cuando se utiliza este controlador.

Considerando el rango de valores de K, que mantienen al sistema estable, a
continuacién se determina el rango implementable de valores del limitador, el cual se
calcula a partir de (4.5)

IV, +V,K G (e")
ref — Gv(ejst)Kp ‘

(4.3)

En la Figura 4-1 se presenta este rango indicando particularmente el valor del limitador
para cuando se utiliza la ganancia K, = 0,006, siendo I en este caso 149,95 A.
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Figura 4-1. Valor del limitador para la corriente de referencia en funcion de K.

Por lo tanto, si se utiliza la ganancia disefiada en el Capitulo 2, el valor de la
corriente limitada durante un cortocircuito sera practicamente 150 A, lo cual es inadmisible
para esta aplicacion porque requeriria sobredimensionar considerablemente la etapa de
potencia.

De la Figura 4-1 se deduce que si bien es posible reducir el valor del limitador al
aumentar la ganancia proporcional, no se consigue disminuirlo hasta el valor practico de
200% respecto del valor nominal.

A partir de estos resultados, en la proxima Seccion se propone la estrategia control
y su metodologia de disefio, teniendo como objetivo principal incluir los controladores
resonantes en el lazo interno de control de corriente, los cuales al introducir elevadas
ganancias en las frecuencias armoénicas de interés, se consigue el seguimiento asintético de

la referencia en el lazo interno de control de corriente.

4.3 Estrategia de control y metodologia de disefio para
inyectar la corriente de falla.

En la Figura 4-2 se representa mediante un diagrama de bloques de la planta y la
estrategia de control propuesta para inyectar la corriente de falla.

Los bloques comunes con la estrategia de control representada en la Figura 2-5 se
describen en el Capitulo 2.

La frecuencia de muestreo propuesta en este caso es de 20kHz, mientras que la
frecuencia de conmutacion permanece a 10kHz. De esta manera es posible actuar con
mayor velocidad para limitar la corriente de cortocircuito, sin aumentar las perdidas de

conmutacion del inversor.
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Figura 4-2. Diagrama de bloques de la estrategia de control para a inyeccion de corriente de falla.
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El lazo interno de control de corriente estd compuesto por una realimentacion de
estados, dada por las ganancias Ky, Ki. y K,; y mdltiples controladores resonantes
incluidos en la funcién de transferencia G.(z). El objetivo de la realimentacion de estados
es introducir amortiguamiento activo en las dinamicas del filtro LC [221, 222], mientras
que los multiples controladores resonantes se disefian para obtener seguimiento de la sefial
de referencia sinusoidal generada en el lazo externo de control de tension, lograndose con
esto la implementacion del limitador de sobrecorriente en casos de cortocircuito.

El lazo externo de control de tension contempla un lazo con controlador
proporcional, K,y, el cual tiene como objetivo mejorar la respuesta dinamica de este lazo, la
cual se ve degradada por la inclusion de los maltiples controladores resonantes del lazo
interno de control de corriente. En forma plug-in con el lazo que contiene Ky, se incluyen
los multiples controladores resonantes en G (z), los cuales tienen el objetivo de rechazar

las perturbaciones de carga lineales y no lineales.

4.3.1 Disefio del lazo interno de control de corriente

Debido a los grados de libertad adicionales que agregan los lazos de realimentacion
con las ganancias Ky, Kij. y Ky en el controlador por realimentacion de estados, este
consigue reubicar los polos de la planta en lugares deseados del plano z, en los cuales
puedan lograrse mejores caracteristicas de amortiguamiento activo y robustez ante
incertezas paramétricas que las obtenidas tinicamente con el lazo de control proporcional.

Para poder determinar las ganancias de realimentacion, en primer lugar se obtiene
la representacidn en espacio de estados de la planta a lazo abierto, la cual viene dada por la
siguiente ecuacion:

X(t) = Ax(t) + Bu(t)
y(t) = Cx(t) + Du(t)

X:[iL Vo]
L1 y

N 5| (4.4)
11 .
C R.C

c=[0 1] D=0

Por ser la condicion de vacio la que presenta el menor amortiguamiento de los
polos del sistema, se considera la planta con la resistencia R.=1x10° Q) para tener en cuenta

esta condicidn en la determinacién de las ganancias.
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Para obtener la representacion en espacio de estados en tiempo discreto de la planta,
la ecuacién (4.4) se resuelve de la misma forma que la presentada en la seccion 3.2.2.
Como resultado, la representacion de la planta en espacio de estados en tiempo discreto
viene dada por la expresion (3.7) con las componentes G, Ho y H; dadas en las ecuaciones
(3.8), (3.9) y (3.10). Esta representacion de la planta se utiliza para el disefio de las
ganancias de realimentacion de estados.

Para obtener el maximo amortiguamiento del sistema, los polos dominantes deben
ubicarse sobre el eje real dentro del circulo unitario. Debido a que esta condicion se logra
con diferentes conjuntos de ganancias Ky, Ki_ y Ky, se propone analizar la caracteristica de
amplificacion de ruido que tienen estas ganancias en el desempefio del sistema. Para esto
se determina la funcién de transferencia que relaciona el ciclo de trabajo Va(z) con la
accion de control del controlador Ggi(z), denominada en la Figura 4-2 como Ui(z),
obteniéndose

Vi (2) 1
U,(2) 1+K,G,(2)+K,G,(2)+Kz" (4.5)

iL ~id

G,(2) =

Una vez obtenidos los conjuntos de ganancias determinadas por el proyecto de
reubicacion de polos [215], se evalla (4.5) para tres ubicaciones de los polos sobre el eje
real del plano z: 0, 0,3 y 0,7. Los conjuntos de ganancias obtenidos para cada ubicacion

deseada, se presentan en la Tabla 4-1.
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Figura 4-3. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia que relacionan la tension
aplicada a la planta con la accion de control U;(z), para las distintas reubicaciones de los polos en 0, 0,3
y 0,7.

En la Figura 4-3 se presentan las respuestas en frecuencia de la funcién de
transferencia (4.5) evaluadas con cada conjunto de ganancias. Como se puede observar la

mayor amplificacion de ruido en torno a la frecuencia de Nyquist coincide con el caso en el
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gue se ubican los polos al origen, mientras que esta caracteristica disminuye cuando los
polos se ubican en posiciones mas cercanas a [1; jO] del plano z.

En funcion del analisis realizado, para evitar la amplificacion de ruido en torno a la
frecuencia de Nyquist se propone la ubicacion de los polos en la posicion [0,7; jO] del

plano z.

Tabla 4-1: Ganancias de realimentacion de estados para las tres reubicaciones de polos.

[0;jO] | [0,3;jO] [0,7; O]
Ki 0,057 | 0,0281 0,0032
Kvo 0,0229 | 0,0055 -0,0012
Ky, 1,8882 | 0,9994 -0,2006

Antes de disefiar los maltiples controladores resonantes en el lazo interno de control
de corriente, se procede a analizar la robustez del sistema con la realimentacién de estados
para la reubicacion de polos en [0,7; jO].

Para obtener la ubicacion de los polos del sistema a lazo cerrado, se determina de la
Figura 4-2 la funcion de transferencia que relaciona I (z) con la accion de control Ui(z)

para lo(z)=0

1 (2) G (2)
Gpi (Z) = = -1 (4 6)
Ui, o 1TKGI(2)+ K6, (2) +K,2 '

De los resultado obtenidos en el Capitulo 2, se observé que la estabilidad del
sistema es mé&s sensible a la variacion de la inductancia del filtro LC. Obteniéndose
entonces las raices de (4.6) para una variacion L en un rango de 0 a -80% del valor
nominal, se presentan en la Figura 4-4 la ubicacién de los polos y ceros de la funcion de

transferencia en cuestion.
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Figura 4-4. Ubicacion de polos y ceros del lazo interno de corriente con realimentacion de estados en
funcién de la inductancia del filtro LC.
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Como se puede deducir de comparar la Figura 4-4 con la Figura 2-9, el rango de
robustez ante incertezas paramétricas logrado con la realimentacion de estados es
significativamente mayor que el obtenido con el controlador proporcional.

Como siguiente paso se disefian los parametros de los multiples controladores
resonantes del lazo interno de control de corriente. La funcion de transferencia para este

controlador viene dada por

G,(2)= Zn:FOH

i=1

{Kn_. scos(0; ;)—a;sin(0; )}

$* +20,S+ 0’ (4.7)
siendo FOH la aplicacion de la ecuacion (2.24), 6; ; los angulos de compensacion, Ky | las
ganancias que determinan la velocidad de la respuesta dindmica de la corriente del inductor
ante la aplicacién de la sefial de referencia lref(z), o Yy w; analogos a los parametros de la
funcién de transferencia (2.21).

Debido a que la referencia del lazo de control de corriente proviene del lazo externo
de tension, las componentes armoénicas de la sefial de referencia dependerén de G, (z), por
lo que para lograr el seguimiento de l.:(z) se deben incluir etapas resonantes en Ggi(z) en
las mismas frecuencias que las utilizadas en G(z).

Para seleccionar las frecuencias de las etapas resonantes que se requieren en Gg(z),
se utiliza la metodologia de disefio desarrollada en el Capitulo 2, pero en este caso
utilizandose la impedancia de salida con la realimentacion de estados, obtenida a partir de
la Figura 4-2 como la relacion entre Vy(2) e 1o(2) con l(2)=0
Ky [2,(2)G:(2) -G, (2)G, (2)] + K, Z,(2)2 " + Z,(2)

[1+K,G,(2) +K,,G, () +K,z"]

Zoi_es (Z) = (48)

La relacion entre las amplitudes de la impedancia de salida y la impedancia
armonica especificada Zp., se presentan en la Figura 4-5, en la cual se aprecia que las
magnitudes de la impedancia de salida en las arménicas 3, 5%, 7™, 15" 21"y 27™ son
mayores que las magnitudes de la impedancia arménica especificada en las mencionadas
frecuencias; por tal motivo, resulta necesario incluir controladores resonantes en estas
frecuencias. Para evitar que la 9" componente arménica se incremente, debido a la
inclusion de los controladores resonantes en las frecuencias mencionadas, también se debe

agregar un controlador resonante en esta frecuencia.
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Figura 4-5. Comparacion entre la impedancia de salida del convertidor dada por Z; «5(2) y la
impedancia armonica especificada Zy, .

Una vez determinadas las frecuencias en las que se deben introducir los
controladores resonantes, se procede con el disefio de los pardmetros de los multiples
controladores resonantes del lazo interno de control de corriente. Se propone en primer
lugar determinar los angulos 0; ; para compensar el atraso de fase del sistema compuesto
por la planta y la realimentacion de estados, para luego determinar las respectivas
ganancias K;i | que permitan obtener una rapida respuesta dinamica.

Como la estabilidad del sistema debe estar garantizada entre las condiciones
extremas de vacio a cortocircuito, se determina Gyi(z) (4.6) para tales condiciones,
denominandose como Gy \(z) a la funcion de transferencia correspondiente a la condicion

de vacio, y Gpi c(z) correspondiente a la condicion de cortocircuito.
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Figura 4-6. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia dadas por G, () y Gpi «(2)
para la condicién de vacio y cortocircuito, respectivamente.
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En la Figura 4-6 se presentan las respuestas en frecuencia de Gy y(z) Y Gpi_cc(2),
observandose que las caracteristicas de fase para cada condicién de carga son
significativamente distintas para un amplio rango de frecuencias. Por ejemplo, a la
frecuencia de la componente fundamental de 50Hz y para la condicién de vacio, la fase es
de 81,4°, mientras que para la condicién de cortocircuito es de -5,15°.

En base al resultado de la Figura 4-6, se propone calcular el angulo de
compensacion para cada controlador resonante, como el promedio de las dos fases, con el

signo opuesto, obteniéndose

£G, V(ejTSmi)+LG o (ejTSmi)
0, =- A 4.9)

Los angulos calculados por (4.9) se presentan en la Tabla 4-2.

Tabla 4-2 Angulos de compensacion i, de los controladores resonantes del lazo interno de control de

corriente
0, | -38,162°
03 | -24,5801°
05 | -11,2713°
0, | 1,6128°
09 | 13,957°
015 | 47,1927°
0,1 74,7549°

A continuacion, se procede a determinar las ganancias K ; de los controladores
resonantes. Debido a que la velocidad con la que el error converge a cero en cada
componente armadnica es proporcional a la ganancia de la correspondiente etapa resonante
[175, 176], se propone determinar la ganancia de la etapa resonante correspondiente a la
frecuencia fundamental en funcion de la velocidad de convergencia deseada. Determinada
K11, las ganancias correspondientes al resto de etapas resonantes, se calulan teniendo
como objetivo igualar las velocidades de convergencia del error en las componentes
arménicas con la del error de la componente fundamental.

Para evaluar esta respuesta dinamica, se determina de la Figura 4-2 la funcion de
transferencia que relaciona I.(z) con l(z) para lo(z)=0 en la condicion de cortocircuito, por
lo que Z¢(s) = 0 en la Figura 4-2, obteniendo

,(2) G496, ()
Ly ()|, 1+G4(2)G,(2) (4.10)

Utilizando el comando Isim de MATLAB con esta funcién de transferencia, se presentan

G (2)=

1,(2)=0

en la Figura 4-7 los resultados de simulacion del sistema a lazo cerrado en estado de
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cortocircuito, observandose que la corriente del inductor para el caso de Ky, | = 5, sigue a

la referencia con un error practicamente nulo en aproximadamente 5 mseg.
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-15
0 0,05 0,1 0,15 0,2

Tiempo (seg.)
Figura 4-7. Resultado de simulacion: Respuestas de la corriente del inductor a una referencia
sinusoidal i, (K) de 50Hz y 10A de amplitud, utilizandose diferentes valores de ganancia del
controlador resonante a frecuencia fundamental.

Para calcular las ganancias en las frecuencias armonicas de la fundamental que
cumplen con el mismo tiempo de establecimiento que la respuesta dinamica a la
componente fundamental, se debe igualar la ganancia de la trayectoria directa valuada en
las frecuencias armonicas de la fundamental, con la ganancia de la trayectoria directa

valuada en 50Hz, lo que se puede escribir

Kriil ‘Gpi (ejmiTs)

= Kr17 I ‘G pi (ejZHSOTS )

(4.11)

y finalmente, despejandose K;; | se obtiene:

Krl_l ‘Gpi (ejZTrSOTS)
Gy (e"™)

il —

(4.12)

En la Tabla 4-3 se resumen las ganancias obtenidas con el criterio propuesto.

Tabla 4-3 Ganancias K | de los controladores resonantes del lazo interno de control de corriente

Krl 1 5
Ko | 1,705
KI‘S | 1,070
Kz 1 0,816
Kro 1 0,689
KI‘15 | 0,570
KI‘Zl | 0,570
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En la Figura 4-8 se presentan los margenes de estabilidad relativa indicados en la
respuesta en frecuencia del sistema a lazo abierto dado por Gi(z)Gyi(z), considerandose la

planta para las condiciones extremas de carga.
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Figura 4-8. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia del sistema a lazo abierto
G.i(2)Gi(2), para las condiciones de vacio y cortocircuito.

Para analizar el rango de robustez ante incertezas paramétricas del lazo interno de
control de corriente, se determinan las raices de Gi(z) (4.10) para la variacion del
inductancia del filtro LC considerandose la planta en la condicion de vacio, presentando la
ubicacion de los polos del sistema en la Figura 4-9.
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Figura 4-9. Ubicacién de polos y ceros de Gi..(z) para la condicién de vacio en funcién de la
inductancia del filtro LC.

De la misma forma pero para la condicion de cortocircuito, se determinan las raices
de Gi.ic(z) (4.10) para la variacion del inductancia del filtro LC, presentando la ubicacién de

los polos en la Figura 4-10.
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Figura 4-10. Ubicacion de polos y ceros de G, (z) para la condicion de cortocircuito en funcién de la
inductancia del filtro LC.

De estos resultados se concluye que es posible obtener rapida respuesta dindmica en
la condicion de cortocircuito, manteniéndose las caracteristicas de robustez ante incertezas

paramétricas obtenidas con la realimentacion de estados.

4.3.2 Diseno del lazo externo de control de tension

Una vez disefiados los controladores del lazo interno de control de corriente, se
prosigue con el disefio del lazo externo de control de tension.

Observando el esquema de la Figura 4-2 el proximo lazo a disefiar es el del
controlador proporcional Kg,. A continuacion se analiza la necesidad de incorporar este
lazo de control proporcional, para lo cual se obtienen en primer lugar los angulos de
compensacion para los controladores resonantes de G (z). En el lazo de control de tensién
la funcion de transferencia de los multiples controladores resonantes viene dada por

S cos(eifv )—o; sin(9; )
s* +2w,5+ 07

G, (2) = Y FOH {K (4.13)

Siendo 0; v el angulo de compensacion y K, v la ganancia de cada controlador resonante.
Realizado el analisis de la caracteristica de fase de la planta, pero en este caso para
disefiar el lazo de control de tension, se determinan los angulos de compensacion para los
controladores resonantes de Gy(z)
La planta utilizada para el disefio del lazo externo de control de tension se obtiene
de la Figura 4-2, realizando la relacion entre Vq(z) e l.(z) para l,(z)=0, siendo la funcién

de transferencia, la siguiente:
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_ G, (2)G,(2)
146G, (2)(G, (2) + K, ) + G, (2)K,, + K,z (4.14)

G, (2)

En la Figura 4-11 se presentan las respuestas en frecuencias de (4.14) evaluadas en

las condiciones de vacio y cortocircuito.
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Figura 4-11. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia de la planta para el disefio del
lazo externo de control de tension en condiciones de vacio G, ,(z) y cortocircuito Gy, ¢c(2).

Adoptandose el mismo criterio dado por la ecuacion (4.9) para el calculo de los
angulos de compensacion de los controladores resonantes del lazo externo de control de
tension, se analiza la respuesta transitoria del sistema ante una perturbacion en escalon de
carga lineal, considerandose distintos valores de ganancia K1 v.

Para determinar la respuesta transitoria mencionada, la tension de salida vendra

dada por
Vo (Z) = Gv—lc* (Z)Vref (Z) - Zov* (Z) Io (Z) (415)

siendo G.ic (z) Y Zov (z) denominadas con asterisco para diferenciarlas de las funciones de

transferencia que contemplan al lazo con controlador proporcional Ky, pudiéndose escribir

o V(2 _ GG, (2)
G, (2) V@), 16,06.0 (4.16)
‘()= o)
Z, (2)= @, _

Z,(2)G(2)G, (2) = G;i (2)G; (2)G, (2) + K Z, (2)G; (2)
1+ G, (2)(G4(2) + Ky ) + G, (1)K, + K, 27" + G, (2)G,, (2)G, (2)
N —Ki G (2)G, (2) + K,z "Z,(2) + Z,(2)
1+G,(2)(Gy (1) + Ky ) + G, ()K,,, + K,z + G ()G, (2)G, (2)

(4.17)

Obteniéndose la respuesta transitoria de (4.15) por simulacion numérica utilizando

la funcién Isim de MATLAB®, siendo la perturbacién a aplicar una corriente que
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represente a la corriente consumida por una variacién de carga del 20% al 100% del valor
de carga nominal, se presentan las respuestas transitorias junto a las cotas establecidas por
la norma IEC 62040-3 en la Figura 4-12.

40
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Figura 4-12. Desvio del valor eficaz de la tension de salida obtenida al aplicar (4.15), respecto del valor
nominal para distintos valores de K, v.

Como es posible observar en la Figura 4-12, a pesar de lograrse una respuesta
transitoria adecuada con Ky, v = 30, el desvio del valor eficaz respecto del valor nominal
presenta oscilaciones antes de lograr el régimen permanente.

Para analizar la estabilidad relativa obtenida con K1 v = 30, en la Figura 4-13 se
presenta la respuesta en frecuencia del sistema a lazo abierto en la cual se indican los

margenes de estabilidad.
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Figura 4-13. Respuesta en frecuencia de la funciones de transferencia de la planta para el anélisis de la
estabilidad del lazo externo de control de tension con maltiples controladores resonantes y K, = 30.
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Se deduce de la Figura 4-13, que no es posible aumentar la ganancia ni agregar
controladores resonantes en las frecuencias armonicas de la fundamental, por lo que se
propone incluir el lazo de control proporcional Ky, el cual puede analizarse desde el punto
de vista de las estrategias de control plug-in [174, 223]. Este controlador proporcional,
cubre la funcién del compensador utilizado para estabilizar el sistema, para luego
introducir el controlador basado en el PMI.

Para poder definir la ganancia de este lazo, se propone analizar la ubicacion de los
polos del sistema para una variacion paramétrica de la inductancia del filtro LC, para lo
cual a continuacion se determina la funcion de transferencia correspondiente al sistema
cuando se cierra el lazo de control proporcional Ky,. A partir de la Figura 4-2, haciendo la
relacién entre Vo(z) y Uy(2) para 15(z)=0 se obtiene
V,(2) _ Gpv(Z)va
U, @), 0 1+G,0K, (4.18)

Gv—Ic—Kp (Z) =

En la Figura 4-14 se muestra la ubicacion de los polos de la funcién de
transferencia dada por (4.18) para tres valores de Ky, para un rango de variacion del valor
de la inductancia del filtro LC de £10%, el cual como ya se menciono en el Capitulo 2, es
el rango de variacion paramétrica tipico en aplicaciones de UPS [207].
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Figura 4-14. Lugar de las raices de G,.c.«p(z) para tres valores de K, en un rango de variacion del
+10% de inductancia del filtro LC.

Como se puede apreciar en la Figura 4-14, para Kp, = 0,5 la estabilidad del sistema
se ve comprometida cuando la variacion de la inductancia es de +10%.

Escogiendo K, = 0,2 y utilizando el mismo analisis de robustez con un mayor
rango de variacion de parametros, se presenta en la Figura 4-15 la ubicacion de los polos
de Gu-ickpv(2)-

165



0,5

Eje Imaginario

-0,5

Figura 4-15. Lugar de las raices de G, ¢ xp(z) para Ky,=0,2 en un rango de variacion del 0 a-80% de la
inductancia del filtro LC.

Como se puede observar en la Figura 4-15, con Ky, = 0,2 la estabilidad del sistema
queda garantizada para una variacion del valor de inductancia de hasta -80%. Como se
demostrara a continuacion, este valor de K, es suficiente para obtener una respuesta

dindmica satisfactoria para los ensayos de carga en escaldn especificados por la norma IEC

62040-3.

Figura 4-16. Respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia de la planta para el disefio del
lazo externo de control de tension con multiples controladores resonantes y la ganancia K, en

En la Figura 4-16 se presenta la respuesta en frecuencia de Gy.c.kpy(Z) para una

ganancia Kpy
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condiciones de vacio Gy.ic_kpy \(2) Y cortocircuito Gy.ic_kpy cc (2)-
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diferencia de fase entre las dos caracteristicas no es significativa, lo cual posibilita escoger
el angulo de compensacion a partir de la caracteristica de fase de Gy.ic«pv(z) en la condicion
de vacio.

Obteniendose los angulos de compensacion a partir de la caracteristica de fase de
Gu-ickpv(2), en la Tabla 4-4 se resumen los 6; v de los controladores resonantes del lazo

externo de control de tension.

Tabla 4-4: Angulos de compensacion 6; v

01 v 5,4091°
03 v 15,8407°
05 v 38,5292°
07 v 75,3477°
0oy | 112,0373°
05y | 149,4840°
0, v | 186,3399°

Para determinar el desempefio dindmico ante un escaldn de carga lineal en funcién

de la ganancia K1 v, la tension de salida vendra dada por

Vo (Z) = Gv—Ic (Z)Vref (Z) - Zov (Z) Io (Z) (419)
siendo
G, (2)= Vo(2) G (@G, (1) G, (DK,G,(2)
VL @) o 146, (G, (2)  1+G,(2)K,, [1+G, (2)] (4.20)
V,(2)
Z A
o (2) Xa|.
Z,(2)G;(2)G,(2) - G; (2)G, (2)G, (2) + K Z,(2)G; (2) - K. G;i (2)G, (2)
1+G(2)[G,(2) + K ]+ G, (D)K,, + K,z + G (2)K G, (2)(G,, (z) +1) (4.21)

n K,2'Z,(2)+Z,(2)
1+G(2)[G,(2) + K ]+ G, (D)K. + K,z +G; (2)K G, (2)[G,, (2) +1]

Las respuestas transitorias del desvio del valor eficaz respecto del valor nominal
para tres valores de ganancias se representan en la Figura 4-17. Como se puede observar
con K1 v = 50 se garantiza el cumplimiento de la norma, disminuyéndose el valor del
desvio a medida que esta ganancia se incrementa. Para la implementacion del controlador
resonante a frecuencia fundamental se escogio K, vy = 150.

Para determinar las ganancias de los controladores resonantes en las frecuencias
armonicas de la fundamental, se calculan las ganancias a partir de la expresion de la

impedancia de salida siguiendo la metodologia propuesta en el Capitulo 2.
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Figura 4-17. Desvio del valor eficaz de la tension de salida respecto del valor nominal para distintos
valores de Ky v.

Remplazando G.,(z) en (4.21) por cada controlador resonante con su ganancia

Kri_vGri*(Z), y despejando K v para calcularla en cada frecuencia armonica se obtiene
_|2.(2)Gi ()G (2) - G; (2)G, (2)G, (2) + K Z,(2)Gi (2)
. 2,,(2)G4 (2)G; (2)K,G, (2)
—Ki.Gi (2)G, (2) + K,27Z,(2) + Z,(2) - Z,,,(2) - G (2)G; (2)Z,,,(2)
+
Z,,(2)G,(2)G; ()K G, (2) (4.22)
KiLGi (Z)Zov (Z) + KVOGV(Z)ZOV (Z) + Ku Z_lzov (Z) + vazov (Z)Gci (Z)Gv (Z)|
) Z,,(2)G, (2)G; (2)K,,G, (2) |

K

ri_V

Al evaluarse en cada frecuencia armonica la expresion (4.22), la impedancia de
salida Zo,(e™™) se calcula mediante la seleccién de F.. de manera de garantizar que se
cumpla la relacién Zo,(€°™) < Zi... Como se analizé en el Capitulo 2, el valor de Fac puede
escogerse para reducir el THD, hasta un valor minimo, el cual estard sujeto a los
controladores resonantes introducidos y a los valores de la impedancia armonica,
pudiéndose determinar el THD, en funcion de F,. de la misma forma que se propuso en el
Capitulo 2.

Para implementar la estrategia de control se utiliz6 F,. =0,1 con lo que los valores
calculados de las ganancias de los controladores resonantes en las frecuencias armonicas
de la fundamental, se resumen en la Tabla 4-5.

Tabla 4-5: ganancias K,; y obtenidas con F,=0,1

K v 150
Kz v 68,478
Kis v 40,3793
K v 25,7928
Ky v 21,7530
Kiis v 70,9329
Kra1 v 68,1423
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Finalmente, para verificar la robustez del sistema ante variaciones en la inductancia
del filtro LC, se presenta en la Figura 4-18 la ubicacion de los polos y ceros de G,.¢(z) para

una variacion paramétrica de la inductancia del filtro LC en un -80%.
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Figura 4-18. Ubicacion de los polos y ceros de G, i¢(z) en un rango de variacion del 0 a-80% de la
inductancia del filtro LC.

Como se puede deducir de la Figura 4-18, el rango de robustez ante incertezas
paramétricas se mantiene igual que las caracteristicas de robustez obtenidas con los otros
lazos de control, por lo que es posible concluir que en esta estrategia de control al igual que
en la estrategia de control del Capitulo 2, las caracteristicas de robustez ante incertezas
paramétricas dependen predominantemente del controlador que realiza el amortiguamiento

activo de las dinamicas del filtro LC.

4.4 Algoritmo Anti-windup

Para evitar que durante un cortocircuito o sobrecarga del inversor, la accién de
control generada por el controlador del lazo externo de tension continie aumentando hasta
un posible desborde de los acumuladores del procesador digital, se propone un algoritmo
anti-windup para la accion de control del controlador resonante a frecuencia fundamental,
ademas de la puesta cero de las acciones de los controladores resonantes en las frecuencias
arménicas de la fundamental. Esto evita que luego de separar la falla del sistema, la tension
de salida experimente una respuesta transitoria con sobretension, o posible mal
funcionamiento del inversor; consiguiéndose transiciones moderadas entre los dos modos
de operacion.

El algoritmo anti-windup consta de dos partes: en la primera se determina el estado
de operacion del inversor: cortocircuito u operacion normal. En caso de determinarse la

operacion normal, aun es posible que el inversor este en estado de sobrecarga, por lo que
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para cada uno de los estados determinados, cortocircuito o normal, se define un valor de
saturacion utilizado para el limitador de la accion de control del lazo externo de control de
tension. En la segunda parte en caso de sobrepasar el valor de saturacion, se recalcula la
accion de control correspondiente al controlador resonante a frecuencia fundamental, y se
ponen a cero las acciones de control de los controladores resonantes correspondientes a las
armanicas.

Para la primer parte del algoritmo anti-windup, la determinacion del estado de
operacion consta de evaluar dentro de un umbral el valor pico de la tension de salida vo(k).
Para esto se propone determinar una componente en cuadratura de v,(k), denominada como
Vo_p(K), conformando un vector instantaneo con el par [Vo(K), Vo g(K)] del cual se evalta su
modulo para determinar el valor pico de la tension, segin se expresa con la siguiente

ecuacion

V, 5 (K) = |V, ()% +V,_ (k)* (4.23)

Para determinar la componente en cuadratura v, _g(k), se utiliza el mismo filtro pasa
todo utilizado en (3.2) para realizar la impedancia virtual, prescindiendo en este caso, de
kn. La frecuencia w; se escoge como 2n50 rad/s, de manera que el filtro produzca un
desfasaje de 90° de la sefial vo(K) en esta frecuencia, obteniéndose a su salida, v,_g(k).

Determinado el madulo V, ,(k), se evalla si esta magnitud esta por debajo o por
arriba de un valor de umbral, el cual representard un porcentaje del valor nominal de la
tension de salida. En caso de que V, p(k) se encuentre por debajo del umbral se considera al
inversor operando en cortocircuito, estableciéndose en consecuencia el valor de saturacion
Usat cc que sera utilizado en el limitador de la referencia. En caso contrario, se considera al
inversor en operacion normal, y se define Ugy correspondiente al caso de operacion en
sobrecarga, de manera tal que en caso superar la carga nominal pero sin entrar en
cortocircuito, se limite la accion del controlador resonante a frecuencia fundamental para
mantener la corriente de falla.

Con el objetivo de garantizar una corriente de referencia sinusoidal, durante el
tiempo en que el inversor se encuentra en estado de cortocircuito, se deben mantener en
cero las acciones de control de los controladores resonantes a frecuencias armonicas de la
fundamental.

Para determinar el valor de saturacion Usx ¢ en el estado de cortocircuito, se debe
tener en cuenta que se desea que el lazo interno de control de corriente siga una referencia

sinusoidal con el valor de pico de la corriente de cortocircuito, por lo tanto para cumplir
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este requerimiento se debe saturar en un determinado valor la accion de control generada
por G(z). Para calcular dicho valor se deduce de la Figura 4-2 que la corriente de

referencia viene dada por la siguiente expresion

i (K) =[u, (K) -, (K)] K, (4.24)
donde uy(k) es la accion de control proveniente de G,(z). Despejando u,(k) de (4.24) se

obtiene
iref (k)
—+

pv

u, (k) = v, (k) (4.25)

En estado de cortocircuito vo(K) es practicamente cero, por lo que el valor pico de la accion
de control esta dada por la siguiente relacién
o e
sat_cc K (426)

p
siendo I el valor pico de la corriente de cortocircuito.
En cuanto al valor de saturacion de la accion de control para la condicion
noermalsobrecarga, se debe establecer este como el valor pico de u,(k) cuando se alimenta
el 150% del valor de la carga nominal. Para esto, a partir de la Figura 4-2 se puede obtener
la relacion entre Uy(z) ¥ Vier(2), la cual se puede expresar por
U,(2) ch(z)[1+ KpVGpV(z)}
Vi (2) 14K,G, (2)+K,G,(2)G,(2)

(4.27)

donde Gpy(z) esta definida para la condicion de 150% de la carga nominal.
Evaltuandose (4.27) en la frecuencia fundamental, el valor de saturacién para la
condicion de sobrecarga, Usa: sc, Viene dado por

UV (ejZnSOTS )
Vref (eJZHSOTS )

sat_sc

Vs (4.28)

siendo V, el valor de la tension de salida cuando se alimenta la carga que representa al
150% de la carga nominal.

Para determinar el valor de V,, se evalla la ganancia de la funcion de transferencia
de lazo cerrado considerandose el lazo de impedancia virtual en la estrategia de control. Es
posible demostrar a partir del diagrama de bloques de la Figura 4-2, que la relacién entre
Vo(2) ¥ Viei(z) para lo(z) = 0 incluyendo el lazo de impedancia virtual, y teniendo en cuenta
la (4.20), viene dada por
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G (9)G,(2)
Giien(2) = 6.()+2.(6.(2) (4.29)

a partir de la cual V, es

V, =

G

e j2m50T; )

voto—a Vhase (4.30)
siendo Vpase €l valor nominal de la sefial de referencia. Reemplazando (4.30) en (4.28) se
obtiene finalmente

U, (&™)
Vref (ejZHSOTS)

sat_sc

‘GV—Ic—zv (ejZHSOTS )

Vbase (4 3 1)

A continuacion se describe la segunda parte del algoritmo anti-windup.

Si se produce la limitacién de uy(k) con los valores de saturacién mencionados
segin sea el estado de operacion del inversor, la forma de onda de la corriente de
referencia seria trapezoidal. Por lo tanto, para obtener una forma de onda sinusoidal se
propone en primer lugar, utilizar solamente la accion de control del controlador resonante a
frecuencia fundamental uri(k), y en segundo lugar limitar esta sefial de tal forma que
siempre se sintetice una forma de onda sinusoidal, ya que es la principal responsable de la
sintesis de la corriente de cortocircuito y para la cual estan disefiados los dispositivos de
proteccion de equipamientos eléctricos.

Para cumplir este requerimiento, lo que se limitara es la norma euclidiana del vector
instantaneo compuesto por ur (k) y su componente en cuadratura, uy1_g(k), determinada de
la misma forma que v, g(k). Cabe mencionar que este limitador es similar al utilizado en
sistemas trifasicos [188, 191] para lograr saturadores sin distorsion.

La norma euclidiana del vector vendra dada por

e ()] = U (€)% +uy,_ (K)? (4.32)

Al evaluarse si el médulo de este vector esta por encima del valor de saturacion, Us, para

el caso afirmativo se procede a normalizar las componentes del vector [ur1(K), ur g(K)] ¥y
escalarlas por el valor limite permitido, escribiéndose el algoritmo para un(k) de la
siguiente forma:
u, (k) v Juy(k)<Ug
url(k) = url(k) U

W Y |ug k) >=U, (4.33)
o 7 Pall>=U

idem para ur_p(K).
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En la Figura 4-19 se presenta el diagrama de flujo que describe al algoritmo anti-
windup propuesto.

inicio

Usal :Usat_cc U _U
uri (k) = 0

Y

_ Un(k)
url(k) - ‘Lllrl(k)‘usﬁt

-

fin
Figura 4-19 Diagrama de flujo del algoritmo anti-windup.

La ecuacion uri(k) = 0 representa la operacion de poner en cero todas las acciones
de control de los controladores resonantes a frecuencias armonicas de la fundamental.

Notese en la Figura 4-19, que el valor de umbral para la determinacion del estado
de operacion del inversor, se definié como el 20% del valor de pico de la tensién nominal.

La implementacion del algoritmo aqui propuesto garantiza para el estado de
sobrecarga la inyeccién de una corriente de falla entre 150 y 200% del valor de carga
nominal, siendo la impedancia de la carga para la cual se garantizan estos valores de
corriente de falla, la correspondiente a la que consume el 200% de la corriente de carga
nominal a tension nominal. Este rango de variacion de la corriente de falla se debe la
utilizacion del esquema plug-in en el lazo de control de tension, en el cual no se limita
directamente la referencia del lazo de control de corriente, sino la accion de control del
controlador resonante a la frecuencia fundamental.

En cuanto al estado de cortocircuito, el algoritmo garantiza la inyeccion de una

corriente de falla del 200% del valor de la corriente nominal.

4.5 Modelado de los inversores conectados en paralelo.

A continuacién, se extiende el modelo dindmico de los inversores conectados en
paralelo cuando se utiliza la estrategia de control propuesta en este capitulo.
Las ecuaciones de estado del sistema vienen dadas por (3.7), (3.8), (3.9) y (3.10).
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Del esquema de la Figura 4-2, la accion de control correspondiente a la

realimentacion de estados del lazo interno de control de corriente puede escribirse como

k uil(k) KiL 0 Kvo Ku 0 k
”(){um(k)Ho Ki Ko 0 KJX"() (4.34)
u, (k) K

Combinando (4.34) con (3.7) y redefiniendo las matrices de estado puede obtenerse
X,(k+1) = (G, —H K)x, (k) +H_u;(k)

— (4.35)
p_i

Para incorporar el controlador resonante a la frecuencia fundamental en el lazo
interno de control de corriente de cada inversor, se escribe (3.14) considerando las

variables del lazo corriente

D) 0 1 Xrl_i(k) 0 K
X (krd) = & 3 || X (k) +{Jei() (4.36)

| —

A

r_i

donde, X1 i(kK) ¥ Xr2 i(k) son los estados internos del controlador resonante del lazo interno
de control de corriente, mientras que e;j(k) es la sefial de error del controlador. La ecuacion
de salida del controlador resonante viene dada por

Xrl_i (k)
szi(k)j|—|_bo_i(:}i (k) (4.37)

Para incorporar finalmente al modelo de la planta en tiempo discrreto, las

iref (k) = [bz_i 'az_ibo_i bl_i 'a1_ib0_i ]|:

dindmicas de los controladores resonantes a la frecuencia fundamental, se realiza la
combinacién lineal de las ecuaciones que representan al modelo obtenido hasta el
momento dado por (4.35) con las ecuaciones de los controladores resonantes a la
frecuencia fundamental de cada inversor. Escribiéndose entonces la ecuaciéon de estados
que representa a estos Ultimos, con la sefial de error ej(k) expresada en funcién de las
sefiales de referencia de las variables de salida de los respectivos los lazos internos de cada

inversor, o sea, las corrientes de los inductores, resulta la siguiente expresion:

0 0
Ari 02x2 10
X, i(k+1) = 0 - A X, (k) + 0 0 e; (k)
2x2 r_i
e 0 1 (4.38)
r_i
H

r

€ (K) =1 (k) _Cixp (k)
siendo C; la matriz de salida del lazo interno de corriente, dada por
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c_[toooo
=lo 1 0 0 0 (4.39)

Para la ecuacioén de salida, se tiene

by by by -ay by 0 0
Ui(k)_{ 0 0 b, ;-a, by ; bl_i-ai_ibO_i:|Xf_i(k)
c;rfi
by 0 (4.40)
15 b, 50
—_
D_.

Combinando (4.38) y (4.40) con (4.35) se obtiene la siguiente ecuacion de estados

del sistema

X,(+D7 6, H_C %] [H,D_ ]
|:Xri (k +1)j| :|: O4x5 Grﬁi :||:Xri (k):|+|: Hr i|ei( ) (441)

G : Xc_i (k) H v*

p_v p_

Siendo el vector de estados de la (4.41) dado por:
Xo_i (K) =iy (K) iz (K) Vo (K) Uy (K) g, (K) Xy s 2 (K) %o 2 (K) Xy i 5 (K) %o 2 (K)T'
Escribiendo el error ej(k) en funcidn de la accion del controlador proporcional, el
cual a su vez, es funcion del controlador resonante del lazo externo de control de tension y
de la realimentacion de la tension de salida, se tiene lo siguiente:
e, (K) =i (K)—Cix, (k) =K, u,(K)-K_, X (K)

c_i

va u= ’
S Lo K, (4.42)

K 10K, 000000O
Px710 1 K, 000000

Reemplazando (4.42) en (4.41)

X, (k+D)=(G, , —H, /K, Jx K+H, K u,(k)
[ —.
Gp v Hp v

(4.43)

Para incluir las ecuaciones dindmicas del controlador resonante del lazo externo de

control de tension, se tiene:
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00
X (k+1) Arv On X (K)+ Lo (k)
+ = - . e
r_v 02X2 Ar_v r_i 0 0 vV_zv
G, , 0 1
B H, (4.44)
0 1
Ar v
- |:a2_v ai_v:|
ev_zv (k) =€, (k) —u, (k)
y para la ecuacion de salida
b, -a, b -, b 0 0
Uv(k) _ 2_.v 72_v-0_v b1_v a:I._v 0_v Xr v(k)
0 0 b2_v-a2_vb0_v bl_v_al_vbo_v -
Crﬁv
bO_v 0 . (4.45)
+ 0 bo . ev_zv( )
*
D

En estas ultimas ecuaciones se observa que las sefiales de entradas estan en funcion de las
sefiales de error del lazo externo de control de tension y las acciones producidas por el lazo
de la impedancia virtual.
Combinandose linealmente (4.45) y (4.44) con (4.43) se tiene:
X, i (k+1 G H C X, ;(k H D
[x((k+1ﬂ :[ 057 F)GHX(('S} J{ pH }e “ (4.46)

G, vt X v(K) Hp v t

Siendo el vector de estados de la (4.46) dado por:

Xe o (K) =[ia (k) 1o (k) Vo (k) Ugy(K) Ugp(K) Xoy i 1K) %o 4 (K) Xy i o(K) X i o(K)
Xrl_v_l(k) Xr2_v_l(k) Xrl_v_z(k) XrZ_v_Z(k)]T

Como paso siguiente se incluye la impedancia virtual en el modelo, por lo que combinando

(3.23) con (4.46) se escribe esta ultima en funcion de e (k) y uz(k)
X, (k+D) =G, , X (K)+H, , [e,(K)-u, (K] (4.47)
Reemplazando (3.23) en (4.47) y agrupando términos
X (k+) =[G, , +H, , D,C,,  [% () -H, , CoX,(+H, , &K  (44g)

Agrupando los estados de (3.22) con (4.48) se puede escribir
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|:Xc_v (k +1)j| _ |:G p_v_t H p_v_t Dvap_v_t -H p_v_tsz :| |:Xc_v (k):| " |:H p_v_t :|e (k)
X (k +1) ‘ H vap_v_t sz ‘ Xo (k) ‘ Ozxz ! (449)

G Xc_zv (k) H v

p_zv p_

Siendo el vector de estados de (4.49) dado por:

X o (K) =i (K) T, (K) Vo (K) Ug (K) Ugp(K) Xy i 1 (K) Xep i 1 (K) Xy o (K) Xy i 5 (K)
Xy 1(K) Xy 1 (K) Xy 5 (K) Xy 5(K) Xy (K) X, (K)TT

La ecuacion (4.49) es la representacion en espacio de estados a lazo abierto de
ambos inversores incluyendo todos los lazos de control de cada inversor. Para poder
analizar la regulacion de tension, la corriente de circulacion y la estabilidad del sistema,
deben obtenerse las dindmicas del sistema a lazo cerrado, cuando se conectan ambos en
paralelo, con una referencia comin a los dos inversores. Para ello, se reescribe la sefial de
error del lazo externo de control de tension en funcién de la referencia y la tension de
salida. Ademas se requiere al pasar de un sistema que tiene dos entradas de referencia a
una sola referencia, redefinir Hy ,, para este caso particular. Realizando estas dos

modificaciones se obtiene

XC—Z" (k +1) =G P_vac_zv (k) +H p_zv_ref Vier (k) -H p_zv_xCp_zv_vXc_zv (k)
C,,,=[00100000000] (4.50)
Siendo
H. .D 0
pi ~r_ref bOKref Kref
oo =) Pl Dr e = byK R (4.51)
02x1 K

ref
observandose la incorporacion de la constante K dada en (3.4) para corregir la ganancia a
frecuencia fundamental de cada inversor a lazo cerrado.

En cuanto a la matriz Hy » x, Se debe incorporar en esta las ganancias de los

sensores, siendo cada una de estas H,; y H,,, obteniéndose

0
Hp iDr X
H = |'_| ) D = boHVl H = HVl
p_zv_x r_x r_x boHvz r_x 0 (4.52)
Ole H

Agrupando términos en (4.50) se obtiene finalmente

Xc_zv (k +l) = (G p_zv H p_zv_xCp_zv_v)Xc_zv (k) + H p_zv_ref Vref (k)
e (4.53)

p_zv_cl
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Para poder analizar la regulaciéon de tension del sistema, se obtiene la funcién de
transferencia que relaciona la tension de salida con la referencia comin a ambos
inversores, aplicando la relacion entre espacio de estados y funcidn de transferencia [215]

v,
R(Z) lc_v

(Z) = Cp_zv_v(Z|1lxll _G

1
p_zv_cl) Hp_zv_ref (454)

A partir de la relacion (3.33), la funcion de transferencia que relaciona a la corriente
de circulacion con la referencia, viene dada por
1. (2) -1
———==G (Z) :Cp_cir (lelxll _Gp_zv_cl) Hp_zv_ref

R(Z) — “lc_cir (455)
C,w=[Y2 -1/2 0 0 0 0 0 0 0]

Evaluando las respuestas en frecuencia de las funciones de transferencia dadas en
(3.32), (3.33) y (3.34) en la frecuencia de 50Hz, se pueden obtener la tension de salida y la
corriente de circulacion en régimen permanente para distintos valores de k.

Debido a que la regulacion de tension sobre la carga y magintud de la corriente de
circulacién dependen de las caracteristicas de la impedancia virtual, el comportamiento de
estas variables en régimen permanente, es el mismo que el analizado para la estrategia de
control del Capitulo 3. Por este motivo, son vélidas la Figura 3-11, Figura 3-12 y Figura
3-13 para seleccionar la caracteristica de la impedancia virtual a utilizar en la estrategia de

control propuesta en el presente Capitulo.

4.5.1 Estabilidad de los inversores conectados en paralelo con la
estrategia de control para inyectar corriente de falla.

Para analizar la influencia de las caracteristicas de la impedancia virtual sobre la
estabilidad de los inversores conectados en paralelo controlados con la estrategia de control
propuesta en este Capitulo, se utiliza la funcidn de transferencia dada en (4.55) evaluada
para tres magnitudes de impedancia virtual, con angulos en el rango de 0 a 90°, graficando
la ubicacion de los polos del sistema en la Figura 4-20.

Los angulos que garantizan la estabilidad del sistema se indican en la Figura 4-20
para cada una de las tres magnitudes de la impedancia virtual, los cuales al compararlos
con los obtenidos con la estrategia de control del capitulo anterior (Figura 3-7), se observa
una leve reduccion. Estas diferencias se deben a que, como se analizo en el Capitulo 3, las
dinamicas de los controladores de los lazos internos también tienen influencia en la

estabilidad de los inversores conectados en paralelo.
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Figura 4-20. Ubicacion de los polos de Gy _¢r(z) en funcion del angulo de la impedancia virtual,

considerando tres magnitudes de esta impedancia.

Otra diferencia que se observa al comparar la Figura 4-20 con la Figura 3-7, es que

en la Figura 4-20 la ubicacion de los polos dominantes se encuentran en lugares mas

cercanos a 1+j0. Esta diferencia se debe principalmente a la frecuencia de muestreo

utilizada en el presente Capitulo, para la cual la variable z para 20 kHz de frecuencia de

muestreo representa dindmicas diferentes a las que representa la variable z para 10kHz.

Considerando el caso particular de k,=2 y 6 = 60°, en la Figura 4-21 se presenta la

respuesta de la corriente de circulacion y su envolvente, obtenida esta ultima a partir de

aplicar la transformada de Hilbert sobre i, en el procedimiento detallado en la Seccién

3.3.1.

0,6

Cp1=1,0423A
t1=0,1207seg. | | |
- I
1 FAITRN | Cre=0,8016A [| C.=0,763A |
et T] i
05 Cm1=0,6607A
L tm=0,235seg.
<
2
g 0 \JU
S
O
-0,5
-1
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5
Tiempo (seg.)

Figura 4-21. Respuesta dindmica de la corriente de circulacion, su envolvente y los puntos
caracteristicos para la obtencion del modelo del sistema.
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Aplicando las ecuaciones (3.39), (3.40) y (3.41) con los puntos caracteristicos de la
Figura 4-21, y calcular la ganancia dada por y (3.49), la planta que representa la relacion

entre potencia activa y el angulo de la sefial de referencia viene dada por

1,75x10’

G (s) =
() = 717,25 1 8312) (4.56)

A partir de la discretizacion de (4.56) considerando el atraso de una muestra entre
el instante de muestreo y la actualizacién de la accién de control, se incluye el integrador
del controlador por curva de caida con el objetivo de analizar los limites de estabilidad,
obteniéndose Gja-p(2):

G,(2)
z-1
En la Figura 4-25 se presenta el lugar de raices de Gja.p(z), indicandose el valor

G, ,(2)=m (4.57)

limite de la ganancia m y la ubicacién de los polos cuando m=0,1x10"" rad/W.

-3
x 10

L : -
0,1x10 :
H——a— 0,4121x107

N/
A

Eje Imaginario

* .

15 ‘ ‘ N ‘ —

0,9996 0,9997 0,9998 0,9999 1 1,0001 1,0002
Eje Real

Figura 4-22. Lugar de las raices indicandose el valor de m que deja al sistema en el limite de
estabilidad y la ubicacion de los polos para m=0,1x10" rad/W.

Como se puede observar, al compararse la Figura 4-22 con la Figura 3-49, la
ganancia limite para el caso analizado en este Capitulo es significativamente menor en
comparacion con el analizado en el Capitulo 3, debiéndose esta diferencia principalmente a

las frecuencias de muestreo utilizadas en cada caso.

4.6 Resultados Experimentales

Para validar experimentalmente la estrategia de control propuesta en este Capitulo,

se la implemento en el prototipo de laboratorio.
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En la Figura 4-23 se presenta un diagrama temporal donde se visualiza el esquema
con el que se realiza el muestreo y la actualizacion de la accién de control, siendo el

objetivo poder muestrear a 20kHz y conmutar las llaves semiconductoras a 10kHz.

Instantes de muestreo y "
actualizacion u(k) w

> uk-2) uk-1)
I I

T=Tsul 2‘

Td:Ts

1 I‘ .\ p B 1 R 1
Contador PWM Pl S SN i
’ . ’ . ’ .
/ \ /
/ \ /
, \ ,
/ /

u(k+2) u(k+3)

(k1) (k) i(k+1) i(k+2) i (k+3) i (k+4) t
Vo(k-1)  Vo(K) Vo(k+1) V(k+2) Vo(k+3) Ve(k+4)

Figura 4-23. Diagrama temporal indicando los instantes de muestreo y actualizacion de la accion de
control en la implementacién digital de la estrategia de control de cada inversor.

El tiempo total de célculo del algoritmo de control se midié en 37,6 pseg,
considerandose los tiempos de ejecucion de los controladores por curva de caida y de los

lazos de control de tensién y corriente.

4.6.1 Resultados con un solo inversor

Con el objetivo de validar el andlisis y disefio realizados de los lazos de control de
corriente 'y de control de tension de cada inversor, se obtuvieron los resultados
experimentales, sin el lazo de impedancia virtual.

En la Figura 4-24 se presenta la respuesta en régimen transitorio de la tensién de
salida para una variacion de carga del 20 al 100 % del valor de carga nominal, mientras
que la Figura 4-25 corresponde al ensayo de variacion de carga del 100 al 20 % del valor
de carga nominal, siendo estas las especificadas en la norma IEC 62040-3 [1] para el
ensayo de respuesta transitoria con carga lineal.

En la Figura 4-26 se presentan los desvios del valor RMS de la tension de salida
respecto de su valor nominal, evaluado sobre la respuesta transitoria presentada en la
Figura 4-24 y la Figura 4-25. La correspondencia entre la Figura 4-17 y la Figura 4-26
valida el criterio de seleccion de la ganancia del controlador resonante a frecuencia

fundamental, Ky v = 150.
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Figura 4-24 Respuesta transitoria de la tension de salida y corriente de carga para una variacion del
20% al 100% de carga nominal. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 5 A/div.
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Figura 4-25. Respuesta transitoria de la tension de salida y corriente de carga para una variacién del
100% al 20% de carga nominal. Esc. Tensién 100V/div. Esc. Corriente 5 A/div.
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Figura 4-26. Desvio del valor eficaz de la tensién de salida respecto del valor nominal para entrada y
salida de carga, y cotas establecidas por la clasificacién 1 de la norma IEC 62040-3.

En cuanto a la operacion en régimen permanente del inversor, en la Figura 4-27 se
presenta la tension de salida y la forma de onda de la corriente de carga cuando el inversor
alimenta una carga no lineal, resultando la tensién con una THD, = 2,32%, lo que garantiza

satisfactoriamente el cumplimiento de la norma IEEE 519 [206].
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Figura 4-27 Tension de salida y corriente de carga en régimen permanente alimentando la carga no
lineal. Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 10 A/div.

En la Figura 4-28 se presenta el contenido arménico individual de la tension de

salida cuando se alimenta la carga no lineal, junto con los limites de contenido armonico

individual de tension dados por la norma IEC 61000-2-2.
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B Limites de Tensién IEC

o))

11 15 19 23 27 31
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Figura 4-28. Contenido armdnico individual de la tensién de salida de la Figura 4-27 y limites
establecidos por la norma IEC 61000-2-2.

Para demostrar la capacidad del inversor de inyectar corriente sinusoidal a la salida

ante un cortocircuito en los terminales de la carga, en la Figura 4-29 se presenta la

respuesta transitoria de la tensién y la corriente de salida, observandose la rapida respuesta

dinamica del lazo interno de control de corriente. Puede apreciarse que el inversor sintetiza

una forma de onda sinusoidal de la corriente en el inductor luego de transcurridos

aproximadamente 20 mseg, con un valor de pico en régimen permanente de 25 A, que es el

valor considerado en el algoritmo anti-windup.

En la Figura 4-30 se presenta la respuesta transitoria de la tension de salida y la

corriente del inductor cuando se separa el cortocircuito del resto del sistema. Como se

puede observar la tension vuelve a ser controlada sin presentar una sobretension

significativa, verificando el correcto funcionamiento del algoritmo anti-windup propuesto.
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Figura 4-29 Tension de salida y corriente del inductor durante un ensayo de vacio a cortocircuito. Esc.
Tensién 100V/div. Esc. Corriente 20 A/div.
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Figura 4-30. Tensién de salida y corriente del inductor durante un ensayo de cortocircuito a vacio.
Esc. Tension 100V/div. Esc. Corriente 20 A/div.
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Figura 4-31. Tensidn de salida y corriente del inductor durante un ensayo de cortocircuito a carga no
lineal. Esc. Tensién 100V/div. Esc. Corriente 20 A/div.
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En cuanto al caso de alimentar una carga no lineal, se realiz6 un cortocircuito sobre
los bornes del capacitor del filtro LC, y se capturd la respuesta transitoria de la tension de
salida y la corriente del inductor cuando se separa el cortocircuito del resto del sistema,
presentandose este oscilograma en la Figura 4-31. En este caso se observa que la tension de
salida se restituye con una respuesta dindmica mas lenta, y su nivel de distorsion arménica

disminuye a medida que se establece el regimen normal de operacion.

4.6.2 Resultados con los inversores conectados en paralelo

Para los ensayos de los inversores conectados en paralelo se implement6 el
esquema completo de la Figura 4-2. Para el lazo de impedancia virtual las caracteristicas
utilizadas fueron k, = 2Q y un angulo de 60°, mientras que el coeficiente de caida
utilizado fue m = 0,1x107" rad/W.,

Como resultado del funcionamiento en régimen permanente de los dos inversores
con el controlador por curva de caida disefiado en este capitulo, se presenta en la Figura
4-32 el oscilograma que muestra el desempefio en régimen permanente de la tension de
salida, las corrientes de los inductores de cada inversor y la corriente de circulacion,
cuando los inversores aliementan carga lineal. EI comportamiento se corresponde con el
valor RMS esperado de tension de regulacion y corriente de circulacién, para el valor de
impedancia virtual utilizado.
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CH3 10.0A Matem. 10,04 50.0006Hz

Figura 4-32. Tensién sobre la carga lineal (CH1) con dos inversores conectados en paralelo utilizando
una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc.
de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 10A/div.

Para el caso de alimentar una carga no lineal de 2kW, el oscilograma que muestra el
desemperio de la tension de salida, las corrientes de los inductores de cada inversor y la
corriente de circulacion se presenta en la Figura 4-33, verificandose la reducida distorsion

armoénica de la tension de salida, lograda por los controladores resonantes en las
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frecuencias armonicas de la fundamental, manteniéndose la corriente de circulacion dentro
del comportamiento esperado.
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Figura 4-33. Tensién sobre la carga no lineal (CH1) con dos inversores conectados en paralelo
utilizando una impedancia virtual 2Q, corriente de circulacion (MATH) y corrientes i ; (CH3) e i,
(CH4). Esc. de Tensién 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.

Finalmente, se presentan a continuacion los resultados de los inversores conectados
en paralelo cuando se produce un cortocircuito sobre el PCC, asi como también cuando se
elimina esta falla.

En la Figura 4-34 se presenta la respuesta transitoria de la tension sobre la carga, las
corrientes de los inductores de cada inversor y la corriente de circulacion, al realizar un

cortocircuito sobre el PCC.
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Figura 4-34. Ensayo de cortocircuito. Tensidn sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en
paralelo utilizando una impedancia virtual de 2Q, corriente de circulacién (MATH) y corrientes i,
(CH3) e i, (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.

En la Figura 4-34 se puede apreciar una significativa reduccion de la corriente de
circulacion luego de producirse el cortocircuito, lo cual se verifica que durante este estado
los angulos de las sefiales de referencia permanecen fijos en el Gltimo valor antes de

producirse el cortocircuito, ya que no hay flujo de potencia activa entre los inversores y la
carga.
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Para observar el mismo resultado en una escala de tiempo més reducida y asi
apreciar con mayor detalle el transitorio, se presenta en la Figura 4-35 el oscilograma

capturado al producirse el cortocircuito en el PCC
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Figura 4-35. Ensayo de cortocircuito. Tensidn sobre la carga (CH1) con dos inversores conectados en
paralelo utilizando una impedancia virtual de 2Q, corriente de circulacién (MATH) y corrientes i,
(CH3) e i» (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.

En la Figura 4-36 se presenta la respuesta transitoria de la tension sobre la carga, las
corrientes de los inductores de cada inversor y la corriente de circulacion, al separar el
cortocircuito del PCC.
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Figura 4-36. Ensayo de separacién de cortocircuito. Tensién sobre la carga (CH1) con dos inversores
conectados en paralelo utilizando una impedancia virtual de 2Q, corriente de circulacion (MATH) y
corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.

Es importante notar que al salir del estado de cortocircuito, la corriente de
circulacion entre los inversores no presenta una sobrecorriente, lo cual verifica la
viabilidad préactica de la estrategia de control propuesta para el funcionamiento en paralelo
de los inversores.

Para observar el mismo resultado en mas detalle, se presenta en la Figura 4-37 el

resultado del mismo ensayo pero utilizando una escala de tiempo mas reducida.
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Figura 4-37. Ensayo de separacién de cortocircuito. Tensién sobre la carga (CH1) con dos inversores
conectados en paralelo utilizando una impedancia virtual de 2Q, corriente de circulacién (MATH) y
corrientes i ; (CH3) e i, (CH4). Esc. de Tension 200V/div. Esc. de Corriente 20A/div.

4.7 Conclusiones

La estrategia de control propuesta en este Capitulo, con dos lazos de control, uno
externo de tension y otro interno de corriente, utilizando en cada lazo multiples
controladores resonantes disefiados en el dominio del tiempo discreto, ha demostrado ser
efectiva para el control de la tension de salida en régimen transitorio y permanente,
cumpliendo con las normas internacionales para UPS y sistemas de distribucién de baja
tension, asi como también para controlar la corriente de cortocircuito del inversor, y
responder satisfactoriamente cuando el cortocircuito es separado del resto del sistema.

La metodologia de disefio propuesta para los controladores que forman parte de la
estrategia de control, resulta en una extension de la propuesta realizada en el Capitulo 2,
agregandose criterios para: (i) determinar las ganancias de realimentacién de estados para
obtener un mejor amortiguamiento activo de las dinamicas del sistema, considerando el
efecto de la ubicacion de los polos sobre la amplificacién de ruido en torno a la frecuencia
de Nyquist, (ii) determinar los dngulos de compensacién y las ganancias para los multiples
controladores resonantes en el lazo interno de control de corriente, y (iii) determinar la
ganancia proporcional en el lazo externo de control de tension para poder obtener los
angulos de compensacion de los controladores resonantes del lazo externo de tension.

En cuanto al algoritmo anti-windup propuesto, este resulta de simple
implementacién, evita la realizacion del controlador resonante con dos integradores,
permite sintetizar una forma de onda sinusoidal para la corriente de cortocircuito y

consigue operar correctamente en todo el rango de variacion de carga.
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Para el andlisis del funcionamiento de los inversores conectados en paralelo
controlados con la estrategia propuesta en este Capitulo, se extendio el modelo propuesto
en el Capitulo 3 de manera de incluir las ganancias de realimentacion de estados, la
dindmica del controlador resonante del lazo interno de control de corriente y la ganancia
proporcional del lazo externo de control de tension.

Los resultados experimentales del funcionamiento de los inversores conectados en
paralelo y controlados por la estrategia de control propuesta, verificaron la viabilidad
practica para realizar un cortocircuito en el PCC, con transiciones suaves entre los modos
de operacion y sin producirse una corriente de circulacion excesiva durante las

transiciones.
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Capitulo 5

Discusiones, Conclusiones y
Propuestas de Trabajos Futuros

5.1 Discusion y Conclusiones

En el desarrollo de esta tesis se propusieron, disefiaron y validaron estrategias de
control para inversores conectados en paralelo, particularmente para el caso en que no se
utiliza comunicacion entre los inversores, teniendo como objetivo la obtencién de un
sistema con redundancia al que se pueden agregar otros inversores manteniendo siempre
las cargas alimentadas. Esta caracteristica es esencial en fuentes ininterrumpidas de energia
0 UPS; aplicacion gue es el objeto de analisis de esta tesis.

A continuacion se discuten los resultados obtenidos y se enumeran las principales

conclusiones del trabajo, presentandose las contribuciones realizadas en cada Capitulo.

5.1.1 Metodologia de disefio de controladores resonantes para UPS

Con el objetivo de cumplir con los requerimientos de calidad de energia
establecidos en normas de desempefio para UPS y como asi también, en normas de
desempefio para sistemas de distribucion de baja tension, se propuso una metodologia de
disefio para los controladores resonantes, implementados en una estrategia de control de
maultiples lazos de realimentacion, utilizandose en el lazo interno de control de corriente un
simple controlador proporcional, mientras que en el lazo externo de control de tension se
utilizaron los multiples controladores resonantes.

La metodologia tiene como caracteristica principal ser de simple aplicacion,

utilizando herramientas clasicas de analisis, como ser diagramas de respuesta en
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frecuencia, lugar de raices y analisis de respuesta transitoria. El objetivo de esta
metodologia es el de poder analizar de forma simple y répida la relacion de compromiso
entre estabilidad relativa y ganancia del sistema a frecuencia fundamental en la trayectoria
directa, para determinar el desempefio dindmico ante perturbaciones de carga, y ademas, la
ganancia resultante en cada frecuencia arménica que determina el rechazo a perturbaciones
periddicas para cargas no lineales.

La metodologia propuesta se fundamenta en los requerimientos de las normas de
desempefio para UPS y las normas de sistemas eléctricos de distribucion en baja tension.

En lo que respecta al disefio para régimen permanente, con base en esta
metodologia se propuso el concepto de impedancia armonica; que determina los limites de
la magnitud de la impedancia de salida en cada frecuencia armonica de la fundamental.
Estas impedancias armdnicas, se disefian de manera tal de garantizar que el contenido
arménico individual de la tension de salida en las frecuencias de interés, esté por debajo de
los limites aceptados por las normas, y en consecuencia también, la distorsion armonica
total de la tension de salida. Mientras que respecto al disefio para régimen transitorio, el
disefio de la ganancia del controlador resonante a frecuencia fundamental posibilito
cumplir con los requerimientos mas exigentes de la norma para UPS ante perturbaciones
en escaldn, de entrada y retirada de carga.

Se demostré mediante la aplicacion de la metodologia de disefio propuesta en esta
tesis, que la robustez del sistema ante incertezas paramétricas depende fundamentalmente
del disefio del lazo interno de control de corriente, obteniéndose con el controlador

proporcional un amplio rango de robustez ante incertezas paramétricas.

5.1.2 Estrategia de control por curva de caida con reducido nimero de
sensores.

Cuando los inversores se conectan entre si, en paralelo, la reducida impedancia de
salida a la frecuencia fundamental obtenida con los controladores resonantes disefiados en
el Capitulo 2, torna al conjunto de inversores, sensible a la circulacion de corriente entre
los mismos. Por lo tanto, para reducir la magnitud de esta corriente de circulacién a valores
operativos, se requiere incorporar a la estrategia de control inicialmente—propuesta
analizada en el Capitulo 2, un lazo de impedancia virtual que logre ajustar la impedancia
de salida de cada inversor.

Como ya se menciond, la impedancia de salida a frecuencia fundamental es la que

domina el comportamiento de la corriente de circulacién, por lo que se propuso agregar el
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lazo de impedancia virtual disefiado para actuar solamente en la frecuencia fundamental de
la tension de salida. Otra caracteristica distintiva del lazo de impedancia virtual propuesto,
es que a diferencia de otras propuestas, requiere la realimentacién de la corriente del
inductor en lugar de la corriente de la carga, lograndose asi reducir el niUmero de sensores
que se utilizan en este tipo de estrategias.

Para determinar la relaciéon de compromiso entre corriente de circulacion y
regulacién de tensidn para distintas caracteristicas de la impedancia de salida, se propuso
un modelo dindmico para dos inversores conectados en paralelo, que al utilizar el enfoque
por variables de estado puede ser extendido en forma simple a casos de mas de dos
inversores.

Se demostrd a partir de los resultados obtenidos con el modelo propuesto, que
impedancias de salida con caracteristicas predominantemente inductivas permiten obtener
mejor regulacion de tension en comparacion con impedancias predominantemente
resistivas, resultando para una misma magnitud de la impedancia de salida el mismo valor
de corriente de circulacion en régimen permanente.

Para poder efectuar el reparto de potencias entre los inversores de acuerdo a la
capacidad de cada uno sin utilizar comunicacién de datos entre ellos, de los métodos
analizados se propuso la utilizacion de los controladores por curva de caida. Para su disefio
se establecid un procedimiento que permite determinar la relacion entre la respuesta
dindmica de la diferencia de potencias activas entre los inversores cuando se varia el
angulo de la sefial de referencia de los mismos, y la corriente de circulacion entre los dos
inversores. A partir de este, se determind que la envolvente de la corriente de circulacion
representa justamente la dinamica de la diferencia entre las potencias activas. Este
resultado permitid, mediante una identificacion paramétrica para sistemas subamortiguados
aplicada a la respuesta dindmica de la corriente de circulacion obtenida del modelo
propuesto, determinar facilmente y con muy buena precision el modelo del sistema
dindmico requerido para el disefio de los controladores por curva de caida. La planta
obtenida de esta forma evita tener que operar con el modelo no lineal, y sobre todo,
simplifica la obtencion de los limites de estabilidad del sistema de inversores en paralelo
controlado por la estrategia de curva de caida.

Para el sincronismo del inversor a conectar en paralelo con el inversor que se
encuentra alimentando a la carga, se propuso utilizar un PLL que presenta una rapida
respuesta dinamica en la sincronizacion de ambas tensiones de salida y una reducida

corriente de circulacién al momento de la conexién.
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5.1.3 Estrategia de control para inyeccion de corriente de falla.

Para controlar la corriente entregada por los inversores en casos de fallas, tales
como cortocircuitos o sobrecargas, se propuso agregar a la estrategia de control propuesta
en el Capitulo 3, los controladores resonantes en el lazo interno de control de corriente.
Ademas, con el fin de conseguir grados de libertad adicional en el ajuste de los margenes
de estabilidad y extender los rangos de robustez ante variaciones parametricas, se suma a la
accion de los controladores resonantes, la realimentacion de los estados de la planta
modelada en tiempo discreto.

Los analisis de estabilidad y robustez del sistema han podido abordarse en forma
simple aplicAndose la metodologia de disefio propuesta en el Capitulo 2, la cual se extiende
agregandosele criterios para: (i) determinar las ganancias de realimentacion de los estados
que logran buenos margenes de estabilidad y no amplifican significativamente el ruido en
torno a la frecuencia de Nyquist, (ii) determinar los angulos de compensacion y las
ganancias para los multiples controladores resonantes en el lazo interno de control de
corriente, y (iii) determinar la ganancia proporcional en el lazo externo de control de
tension para mejorar la respuesta dinamica ante perturbaciones de carga y la estabilidad
relativa del sistema con ambos lazos de control; estabilidad que se degrada al incluirse los
controladores resonantes en el lazo interno de control de corriente.

La estrategia de control ha demostrado ser efectiva para el control de la tensién de
salida en régimen transitorio y permanente, cumpliendo con las normas internacionales
para UPS y sistemas de distribucion de baja tension, asi como también para controlar la
corriente de cortocircuito del inversor, y responder satisfactoriamente cuando el
cortocircuito es separado del resto del sistema, tanto en el caso de inversores en aislados
como en paralelo.

La estrategia de control en su conjunto propuesta en el capitulo 4, ha demostrado
ser efectiva para el control de la tension de salida, tanto en régimen transitorio como en
régimen permanente, cumpliendo apropiadamente con las normas internacionales para
UPS vy sistemas de distribucién de baja tension. A la vez, esta estrategia presenta una
solucion eficiente para inyectar una corriente de falla causada por un cortocircuito o una
sobrecarga, controlandola en un valor seguro para el inversor hasta tanto la falla sea aislada
del resto del sistema. Esta solucion se obtiene mediante la propuesta de un algoritmo de
limitacién con efecto anti-windup, que en conjunto con el controlador resonante a

frecuencia fundamental permite inyectar una corriente sinusoidal en un valor limitado
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determinado por la capacidad de corriente de los semiconductores. Ademas, es menester
resaltar que esta solucion propuesta, funciona correctamente tanto en el caso de la

operacion de los inversores en forma aislada como en paralelo.

5.2 Propuestas para trabajos futuros

Los trabajos futuros que pueden realizarse se encuentran en torno a los dos ejes en
los que se desarrollo esta tesis, la metodologia de disefio para controladores resonantes y la

estrategia de control de inversores en paralelo por curva de caida.

5.2.1 Estrategia de control para inversores de UPS conectadas a red

La extension de la metodologia de disefio de controladores resonantes para el caso
de inversores de UPS del tipo interactivas con la linea, puede resultar en el disefio simple
de los controladores utilizados para este caso en particular, siendo la inductancia de la linea
del sistema de distribucion de baja tension, el parametro principal que influye en la
robustez del sistema. Por lo tanto, el incluir la incerteza paramétrica para esta aplicacion
permitiria extender la metodologia de disefio de los controladores resonantes para esta

aplicacion en particular.

5.2.2 Mejora en las caracteristicas de respuesta transitoria de la
estrategia de control por curva de caida
A partir del modelo propuesto para la planta que relaciona la diferencia entre las
potencias activas con el angulo de la sefial de referencia, es posible investigar el efecto de
incluir acciones proporcionales y derivativas al controlador por curva de caida, teniendo
como objetivo mejorar la respuesta dindmica al momento de realizar la conexién en

paralelo de los inversores con esta estrategia de control.

5.2.3 Estrategia de control por curva de caida utilizando inyeccién de

sefiales en el bus de alimentacion

Como se describio en la Seccion 1.2.2, Tuladhar et al. [87] propusieron modificar
la estrategia de control por curva de caida agregando una técnica de inyeccion de sefial en
bus critico de CA. Esta propuesta no ha tenido variantes a su propuesta original,
posiblemente por las dificultades técnicas al momento de implementar la estrategia,
estando dentro de estas dificultades, la seleccion de la frecuencia en la que se realiza la
inyeccion de la sefial y la magnitud de la sefial a inyectar.
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Con el conocimiento obtenido al determinar la impedancia armdnica a partir de las
normas para UPS, el armonico de menor frecuencia que presenta mejores caracteristicas
para tolerar la inyeccion de una componente armoénica es la 11", Otra posibilidad seria el
armoénico 17™, debiéndose evaluar al mismo tiempo, el efecto de la resolucion del médulo
PWM sobre la calidad de la tension de salida.

Extender la metodologia de disefio para esta estrategia de control podria abrir el
campo de aplicacion de dicha estrategia, obteniéndose como principal ventaja la
eliminacién de la componente de la corriente de circulacion que no logra eliminarse con el

controlador por curva de caida.

5.2.4 Analisis del impacto de las componentes armoénicas de la corriente
de circulacion en el rendimiento de los inversores conectados en
paralelo
Si bien se logré validar la propuesta de obtener una magnitud de la impedancia de

salida a frecuencia fundamental que logre el funcionamiento en paralelo con controlador
por curva de caida; como asi también una magnitud de la impedancia significativamente
menor en las frecuencias armonicas de la fundamental respecto de la impedancia armdnica
obtenida por norma, se demostré en el Capitulo 3 que existe una dependencia de las
componentes armonicas de la corriente de circulacion con la magnitud de la impedancia de
salida en estas armonicas. Por lo tanto, debe evaluarse el efecto de estas componentes en el
rendimiento de los inversores en paralelo, de manera tal de que en caso de ser necesario, se
establezcan criterios para incrementar la magnitud de la impedancia en las frecuencias
armonicas, permitiendo sin dejar de cumplir con las normas, disminuir el efecto de la
corriente de circulacién sobre el rendimiento del sistema.

Para lograr esto seria posible extender los modelos en espacio de estados
propuestos de los inversores conectados en paralelo, con el objetivo de incluir las
dinamicas de los controladores resonantes en las frecuencias armdnicas de la fundamental,
e investigar la relacion de la corriente de circulacién con los parametros de los

controladores resonantes en las frecuencias arménicas de la fundamental.

5.2.5 Estrategias de control con tolerancias a fallas en la comunicacion

Como se analizé en la Seccién 1.2.3, es posible implementar una estrategia de

control tolerante a fallas en el sistema de comunicacion, combinando las estrategias de
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control que utilizan comunicacion de datos entre los convertidores con las estrategias de
control por curva de caida.

Las caracteristicas que se pretenden conseguir con esta combinacion son, obtener
una rapida respuesta dinamica y muy buena regulacion de las tensiones de salida cuando se
dispone del enlace de comunicacion y, en caso de fallas o atrasos en las sefiales
comunicadas entre los inversores, se propone pasar el control a una estrategia por curva de
caida que permita continuar operando al sistema sin perjudicar significativamente su
desempefio. Para lograr esto es necesario realizar una transicion adecuada entre ambos
métodos de control.

Estrategias de control con estas caracteristicas y que utilicen la propuesta
presentada en el Capitulo 3 aun no se han publicado en la literatura, debiendo analizarse la

factibilidad y posibles mejoras que se pueden obtener al aplicarse este tipo de esquemas.
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Apéndice A

Configuraciones del DSP y circuitos
de medicion utilizados

En este Apéndice se describen las configuraciones realizadas en el DSP
TMS320F28335 para la implementacion de los controladores disefiados en esta tesis,

ademas de los circuitos de medicidn utilizados para realimentar las variables.

A.1 Principales caracteristicas del programay
descripcion de las configuraciones realizadas.

En cada proyecto en el que se alojan los algoritmos de control desarrollados en esta
tesis, se utilizan los siguientes archivos .h (headers files) provistos por el fabricante:
DSP2833x_common y DSP2833x_headears. En el primer archivo estan definidas todas las
etiquetas que se pueden utilizar para la configuracion de cada mddulo, mientras que en
DSP2833x_headears estan definidas las estructuras que contemplan a cada registro de
configuracidn con sus respectivos bits.

Para poder trabajar con las funciones que transforman nimeros en punto flotante a
nameros en punto fijo, se utilizo el archivo IQmathLib.h, mientras que para poder realizar
operaciones matematicas, como por ejemplo: raiz cuadrada, se incluyé math.h.

Para la configuracion inicial de los distintos mddulos del DSP se incluyen los
siguientes archivos .c al proyecto:

DSP2833x_ADC.c

DSP2833x_ADC_cal.asm

DSP2833x_CodeStartBranch.asm

DSP2833x_CpuTimers.c
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DSP2833x_Defaultlsr.c

DSP2833x_Epwm.c

DSP2833x_GlobalVariableDefs.c

DSP2833x_GPIO.c

DSP2833x_HeadersNonBios.cmd

DSP2833x_PIECtrl.c

DSP2833x_PIEVect.c

DSP2833x_SysCitrl.c

DSP2833x_usDelay.asm

A continuacion se describe en forma general las configuraciones realizadas en los
maodulos utilizados del DSP, para luego presentar en detalle cada una de estas:

e Configuraciones generales [224]

o Frecuencia del reloj interno en 150MHZ

o Watchdog deshabilitado.

o Derivacion del reloj interno para los demas periféricos del DSP.

e Configuracion de los GPIO [224]

o Configuracién de GP10O0-GPIO7 como salidas PWM.

o Configuracion de GPIO15 como salida digital para visualizacion del
tiempo de duracion de la subrutina de interrupcion.

e Configuracién del PWM [225]

o Contador ascendente-descendente.

o Para las estrategias de control del Capitulo 2 y Capitulo 3, la
actualizacién del registro de comparacion se realiza una vez por
periodo de conmutacion, en el instante en que el contador PWM es
igual cero. Para la estrategia de control del Capitulo 4, la
actualizacién del registro de comparacion se realiza dos veces por
periodo de conmutacién, una actualizacion en el pico del contador y
la otra cuando este es cero.

o Action qualifiers se configuran para obtener un PWM simétrico.

o Para las estrategias de control del Capitulo 2 y Capitulo 3 la
habilitacion del SOC (start of conversion — inicio de conversion) se
realiza con el EPWM 3, en el instante en que el contador PWM tiene
el valor pico. Para la estrategia de control del Capitulo 4, la

habilitacion del SOC se realiza con el EPWM 3 en el instante en que
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el contador PWM tiene el valor pico, y con el EPWMZ2 en el instante
en que el contador es 0, logrando de esta forma la frecuencia de
muestreo f=2f.
e Configuracion del A/D [226]
o Clock del A/D en 12,5Mhz.

o Operacion en modo secuencial utilizando un solo sample and hold.
o Operacidn con secuenciadores en cascada.
o Generacion de interrupcion al finalizar la conversion A/D de la

secuencia seleccionada.

e Habilitacion del PIE (Peripheral Interrupt Expansion) [224] para utilizar la
interrupcién del ADC, y configuracion del vector del PIE para poder utilizar
la subrutina de interrupcion ADC.

Las configuraciones denominadas anteriormente como ‘“generales” se realizan
[lamando a la funcion InitSysCtrl, la cual se aloja en el archivo .c DSP2833x_SysCtrl.c
incluida en el proyecto.

Para llamar a las funciones que se alojan en otros archivos debe definirse los
prototipos de funciones como extern. A continuacion se muestra como ejemplo la
declaracion de esta funcion

extern void InitSysCtrl(void);

En la funcion InitSysCtrl que se encuentra por defecto en el paquete de
herramientas Control Suite otorgado por Texas Instruments®, se encuentra habilitado el
reloj para todos los periféricos del DSP. Si bien es posible reducir el consumo del DSP
deshabilitando el clock a los periféricos que no se van a utilizar, no se ha cambiado esta

configuracion.

A.1.1 Configuracion de los GP1Os

La configuracion de los GPIOs utilizados se realiza en la funcion Config_GPIO, en
este caso se utilizaron del GPIOO0 al GP1O7 como salidas PWM y el GPIO15 para sefializar
los tiempos de calculo en las subrutina de interrupcion utilizada. A continuacion se
presenta el cédigo utilizado en la funcion que configura los GP1Os, describiéndose cada

linea con comentarios.

void Config GPIO(void)
{

EALLOW; //Permiso para escribir
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.al1=0x00000000; //Se define todos los pines que el
GPAMUX1 //controla como I/0 de propdsito general.
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GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIOO =
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO1 =
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO2 =
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO3 =
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO4 =
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIOS5 =
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO6 =
GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO7 =

//ConFigura GPIO® como salida PWM ePWM1A
//ConFigura GPIO1 como salida PWM ePWM1B
//ConFigura GPIO2 como salida PWM ePWM2A
//ConFigura GPIO3 como salida PWM ePWM2B
//ConFigura GPIO4 como salida PWM ePWM3A
//ConFigura GPIO5 como salida PWM ePWM3B
//ConFigura GPIO6 como salida PWM ePWM4A
//ConFigura GPIO7 como salida PWM ePWM4B

[

e W W . e

RRRRRRRR
-

-

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO15 = @; //para sehalizar tiempo de la subrutina
de interrupcidn
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO15 = 1;

EDIS; //Deshabilita el permiso de escribir

}
Se puede observar en el codigo anterior que, a excepcion de los pines que se

requieren que funcionen como salidas PWM, para que un pin sea entrada o salida digital
debe escribirse en el bit correspondiente al GPxDIR, el cual define a un pin como entrada o

salida.

A.1.2 Configuracion de los ePWMs

Antes de comenzar con la descripcion de la configuracion del médulo ePWM
(enhanced PWM — PWM mejorado), debe entenderse por mddulo ePWM a cada uno de los
seis ePWM: EPWM1-EPWMS6, y los sub mddulos son las distintas partes de cada mddulo
ePWM, siendo estas partes:

* Time-Base Module

* Counter Compare Module

* Action Qualifier Module

* Dead-Band Generator Module

* PWM Chopper (PC) Module

* Trip Zone Module

* Event Trigger Module
las cuales se representan en la Figura A-1.

Para realizar la configuracion del ePWM que permita generar la sefial PWM
requerida por la modulacion implementada, es necesario configurar los tres primeros sub
modulos, mientras que el sub médulo Dead-Band Generator no se configura al tener
tiempos muertos implementados en los drivers de los IGBTSs, el sub médulo PWM
Chopper se utiliza generalmente en disparo de tiristores, y el sub médulo Trip Zone se

utiliza en casos de querer inhibir las sefiales PWM cuando ocurre una falla. Finalmente, el
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sub mddulo Event Trigger se utiliza para generar las sefiales de inicio de conversion, por lo

que debe configurarse apropiadamente.

Time-basa (TB) Syne
TBPRD shadow (16) _ ::E;tt I EPWMxSYNCO
TBPRD active (16) ML -
I CTR_PRD S0 51
1 TBCTL[SWFSYNC] EPWMxSYNCI
p1 -~ 14
Counter |
UIR/DWN TBCTL[PHSEN] \_L—
{16 bity
18CTR Il eTR=ZERD _TBDTL[SWF SYNC] (software
active CTR_Dir forced sync)
(16)
15
TBPHS active (16) P'““el CTR=PRD | N
e CTR=ZERO |  Event
CTR = CMPA trigger and | EPWMxSOCA
YYY . L
CTR=cmpg [ [ntEmup
Counter compare (CC) ml-— (ET) EPWMxSOCE
i -
L _Dir
16 >
CTR = CMPA
16
Action
alifie EPWM:xA
CMPA aclive (16) qt[JAH} i ™ |
CMPA shadaw (16) Dead| | PWM
band chapper
1 N oey| | (FC) Trip
[ Zona
L EPWMxEB
CTR = CMPB - ol 17) | ————» ]
16
LN
CMPE activa (18) T 10T
CMPE shadow (16) _ CTR=ZERO | ———— |

Figura A-1. Diagrama de bloques que representa los sub mddulos del ePWMYX, incluyendo la
interconexion con las sefales criticas de este médulo [225].

La configuracion del modulo ePWM a utilizar se realizd en la funcién
InitEPwmTimer, presentandose el cddigo correspondiente al programa desarrollado para

el Capitulo 3, siendo todos los programas presentados al final de este Apéndice.

void InitEPwmTimer(void)

{
EALLOW;
SysCtrlRegs.PCLKCRO.bit.TBCLKSYNC = ©; // Stop all the TB clocks

EDIS;

EPwmlRegs.TBCTL.bit.CLKDIV = 0; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.
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EPwmlRegs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = ©; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwmlRegs.TBCTL.bit.CTRMODE = 2; //Configura el contador ascendente-
descendente.

EPwmlRegs.TBCTL.bit.FREE_SOFT = 3; //Free Running en modo debugger.

EPwm1lRegs.TBPRD = PWMTBPRD;
//NumeroMaxContador=0. 5*Re10351stema/(Frecuenc1aRequerlda*HSPCLKDIV*CLKDIV)

EPwmlRegs.AQCTLA.bit.CAU = 1;
EPwmlRegs .AQCTLA.bit.CAD = 2;

EPwmlRegs.AQCTLB.bit.CAU = 2; // Para el complemento
EPwmlRegs.AQCTLB.bit.CAD = 1;

EPwmlRegs.CMPCTL.bit.LOADAMODE = ©; // Actualiza el PWM, cuando el
contador esta en cero (si la sombra estd habilitada).

EPwmlRegs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE = ©; // Habilitamos 1la sombra para
actualizacién del PWM en forma controlada.

EPwmlRegs.CMPCTL.bit.LOADBMODE = ©; // Actualiza el PWM, cuando el
contador esta en cero (si la sombra estd habilitada).

EPwmlRegs.CMPCTL.bit.SHDWBMODE = ©; // Habilitamos 1la sombra para
actualizacién del PWM en forma controlada.

EPwm2Regs.TBCTL.bit.CLKDIV = 0; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwm2Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = ©; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwm2Regs.TBCTL.bit.CTRMODE = 2; //Configura el contador ascendente-
descendente.

EPwm2Regs.TBCTL.bit.FREE_SOFT = 3; //Free Runing en modo debugger.

EPwm2Regs.TBPRD = PWMTBPRD;
//NumeroMaxContador=0. 5*Re103$1stema/(Frecuenc1aRequerlda*HSPCLKDIV*CLKDIV)

EPwm2Regs .AQCTLA.bit.CAU = 1;
EPwm2Regs .AQCTLA.bit.CAD = 2;

EPwm2Regs .AQCTLB.bit.CAU = 2; // Para el complemento
EPwm2Regs .AQCTLB.bit.CAD = 1;

202



// Counter Compare Module

//=============================

EPwm2Regs .CMPCTL.bit.LOADAMODE = ©; // Actualiza el PWM, cuando el
contador esta en cero (si la sombra estd habilitada).

EPwm2Regs .CMPCTL.bit.SHDWAMODE = ©; // Habilitamos 1la sombra para
actualizacidén del PWM en forma controlada.

EPwm2Regs .CMPCTL.bit.LOADBMODE = ©; // Actualiza el PWM, cuando el
contador esta en cero (si la sombra esta habilitada).

EPwm2Regs .CMPCTL.bit.SHDWBMODE = ©; // Habilitamos 1la sombra para
actualizacidén del PWM en forma controlada.

//========================

// EPWM Module 3

//========================

//========================

// Time Base Module

[/ ========================

EPwm3Regs.TBCTL.bit.CLKDIV = 0; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwm3Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = ©; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwm3Regs.TBCTL.bit.CTRMODE = 2; //Configura el contador ascendente-
descendente.

EPwm3Regs.TBCTL.bit.FREE_SOFT = 3; //Free Running en modo debugger.

EPwm3Regs.TBPRD = PWMTBPRD;
//NumeroMaxContador=0.5*RelojSistema/(FrecuenciaRequerida*HSPCLKDIV*CLKDIV)

EPwm3Regs .AQCTLA.bit.CAU = 1;
EPwm3Regs.AQCTLA.bit.CAD = 2;

EPwm3Regs .AQCTLB.bit.CAU = 2; // Para el complemento
EPwm3Regs .AQCTLB.bit.CAD = 1;

EPwm3Regs.CMPCTL.bit.LOADAMODE = ©; // Actualiza el PWM, cuando el
contador esta en cero (si la sombra estd habilitada).

EPwm3Regs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE = ©; // Habilitamos 1la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

EPwm3Regs.CMPCTL.bit.LOADBMODE = ©; // Actualiza el PWM, cuando el
contador esta en cero (si la sombra estd habilitada).

EPwm3Regs.CMPCTL.bit.SHDWBMODE = ©; // Habilitamos 1la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.
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// Time Base Module
//========================
EPwm4Regs.TBCTL.bit.CLKDIV = 0; //Divide por uno la frecuencia de

reloj.

EPwm4Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = ©; //Divide por uno 1la frecuencia de
reloj.

EPwm4Regs.TBCTL.bit.CTRMODE = 2; //Configura el contador ascendente-
descendente.

EPwm4Regs . TBCTL.bit.FREE_SOFT = 3; //Free Running en modo debugger.

EPwm4Regs . TBPRD = PWMTBPRD;
//NumeroMaxContador=0.5*RelojSistema/(FrecuenciaRequerida*HSPCLKDIV*CLKDIV)

EPwm4Regs .AQCTLA.bit.CAU = 1;
EPwm4Regs .AQCTLA.bit.CAD = 2;

EPwm4Regs .AQCTLB.bit.CAU = 2; // Para el complemento
EPwm4Regs .AQCTLB.bit.CAD = 1;

EPwm4Regs .CMPCTL.bit.LOADAMODE = ©; // Actualiza el PWM, cuando el
contador esta en cero (si la sombra estd habilitada).

EPwm4Regs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE = ©; // Habilitamos 1la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

EPwm4Regs.CMPCTL.bit.LOADBMODE = ©; // Actualiza el PWM, cuando el
contador esta en cero (si la sombra estd habilitada).

EPwm4Regs .CMPCTL.bit.SHDWBMODE = ©; // Habilitamos 1la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

//Configuracién de la genergacién del SOC con el PWM

EPwm1Regs.ETSEL.bit.SOCAEN = 1;

EPwmlRegs.ETSEL.bit.SOCASEL = 2; // Enable event time-base counter equal
to PRD

EPwm1Regs.ETPS.bit.SOCACNT

EPwm1Regs.ETPS.bit.SOCAPRD

0; //contador numero de eventos
1; // envia SOC al primer evento

EALLOW;
SysCtrlRegs.PCLKCRO.bit.TBCLKSYNC = 1; // Start all the timers synced
EDIS;}

204



Cada modulo ePWMx se configura de la misma forma, realizando la configuracion
del sub mddulo Event Trigger sobre el final de la funcion.

La hoja de datos indica los siguientes pasos a seguir:

1) Enable ePWM module clocks in the PCLKCRL register.

2) Set TBCLKSYNC to 0.

3) Configure prescaler values and ePWM modes.

4) Set TBCLKSYNC to 1.

El primer paso ya se encuentra realizado en el InitSysCtrl, por lo que no aparece
en InitEPwmTimer.

El segundo paso es poner TBCLKSYNC a cero es lo primero que se realiza en la
funcién InitEPwmTimer, siendo el objetivo inicializar todos los timers de los mddulos
ePWMx para que comiencen a contar al mismo tiempo. Al final de la funcién se observa
que TBCLKSYNC se pone en 1, iniciandose el proceso de conteo de todos los timers
PWM utilizados.

Las siguientes dos lineas corresponden a la configuracion de los bits
TBCTL[CLKDIV] y TBCTL[HSPCLKDIV], los cuales son prescalers para el contador
siendo en este caso puestos a 0, lo que significa que se divide por 1 en la ecuacion que
define el nGmero méaximo del timer PWM.

La siguiente linea configura el TBCTL[CTRMODE] para que el timer sea
ascendente-descendente

Los bits en el TBCTL[FREE_SOFT] son seteados con 0x11 con el objetivo de que
al momento de parar la ejecucién del programa cuando se hace el debugging, el PWM siga
funcionando. Lo que logra esto es que se siga enviando sefial PWM en los GPIOs
correspondientes, siendo la sefial generada a partir de lo Gltimo que se carg6 en el CMPX,
dependiendo ademas de lo configurado en los action qualifiers. Otras posibilidades para
estos bits son 0x00, con lo que el modulo ePWM no envia mas sefial luego del siguiente
incremento o decremento del timer, y con 0x01 no envia mas sefial hasta después de
completarse el periodo PWM, lo cual depende del modo de conteo seleccionado.

El siguiente registro que se configura es el correspondiente al TBPRD, definiendo
aqui la frecuencia del PWM, calculandose a partir de [225]

TBPRD = 1 Fossciockour . (A1)
2 Foyyy (CLKDIV x HSPCLKDIV)

Para una frecuencia PWM de 10kHz se obtiene un TBPRD de 7500, lo que

significa que para representar el valor maximo del contador PWM se necesitan 13 bits, lo
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cual es la resolucion efectiva del PWM. Esta resolucion puede calcularse a partir de la

siguiente ecuacion

(A.2)

Nbits = floor [M) +1.

log,, 2
donde floor es una funcion que redondea hacia abajo.

En la Figura A-2 se presenta un gréfico de la resolucion efectiva en funcion de la
frecuencia del PWM, en caso de usar contador ascendente descendente y un FsyscLockout
de 150MHz.
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Figura A-2. Resolucion efectiva del PWM a medida que aumenta la frecuencia PWM, cuando se
utiliza contador ascendente descendente y FSYSLOCKOUT=150MHz, sin prescaler del
SYSCLKOUT.

Los siguientes registros que se configuran son los action qualifiers, los cuales se
setearon para producir una sefial PWM que aumente con el aumento del valor en CMPA,
siendo AQCTL[CAU] =1 (clear) para que con CMPA=CTR y conteo ascendente y el pulso
baje y AQCTL[CAD] =2 (set) para que con CMPA=CTR y conteo descendente el pulso
suba.

Las siguientes lineas configuran el bit CMPCTL[SHDWAMODE], con lo que se
habilita la actualizacién del CMPA en el instante deseado, siendo este instante configurado
en el bit CMPCTL[LOADAMODE] con las siguientes opciones: CTR=0 o CTR=TPRD, o
en los dos instantes (PWM with double updates). Para implementar el muestreo y la
actualizacion con atraso de tiempo de T¢/2, se realizd6 la configuracion de
CMPCTL[LOADAMODE] en CTR=0.

En la Figura A-3 se presenta un diagrama temporal indicando el contador PWM, los

valores del CMPA, la actualizacion del CMPA vy la sefial SPWM generada. También es
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posible observar los instantes en que el PWM envia el SOC para el médulo ADC, siendo

esta configuracion explicada a continuacion.

— — contador PWM

— - > SOC parael ADC

CMPA Actualizado

- » [nstante de actualizacion CMPA

TPWM

-~
\ \ \
/ / /
\ CTR/ \ \ / \
\ \ \
/ / /
| \ / | \ \
| | / | | / |
. \ ¥ 1 / \ / N \
|CMPA\ . | \ - y | \ - y | \
—{f ! \y ! \y ! \y ! (f \
tiempo
Sefial PWM

<_~Lf ng’

Figura A-3. Resolucion efectiva del PWM a medida que aumenta la frecuencia PWM, cuando se
utiliza contador ascendente descendente y Fsysi ockour=150MHz.

Cada mddulo PWM puede generar dos SOC, SOCA y SOCB, los cuales en el modo
dual sequencer disparan la conversion del secuenciador 1 del A/D (SEQ1) y del
secuenciador 2 (SEQ2) respectivamente, 0 en caso de configurar como modo cascada
cualquiera de los dos dispara la conversion del A/D. En este caso se observa que se habilita
el envio del SOCA con el moédulo ePWML1 en el instante en que el contador llega al valor

de pico.

A.1.3 Configuracion del A/D

En la Figura A-4 se presenta un diagrama de bloques simplificado del conversor
A/D del TMS320F28335, detallando las partes que lo integran.

Como se observa Figura A-4, el modulo A/D del TMS320F28335 posee 16
entradas analdgicas (canales), dos S/H y un conversor de 12 bits. Dos grupos de
secuenciadores controlan la conexion entre los canales y los S/H, pudiendo hacerse dos
secuencias de conversion por separado (dual sequencer mode) mediante sefiales SOCA y
SOCB respectivamente, o por software, e inclusive el secuenciador 1 puede recibir una
sefial externa de disparo.

Cada secuenciador puede iniciar una secuencia de hasta 7 conversiones en el modo
independiente. También es posible unir los dos secuenciadores para formar uno solo

(cascade mode), con lo cual se puede armar secuencias de hasta 16 conversiones.
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ADCSOC,

Figura A-4. Diagrama de bloques del conversor A/D del TMS320F28335 [226].

La configuracion del modulo conversor A/D se realizd en la

ConfiguraADC, la cual se presenta a continuacion.

void ConfiguraADC(void)

{

EALLOW;

SysCtrlRegs.HISPCP.all = 3; // HSPCLK = SYSCLKOUT/2*ADC_MODCLK2 =
150/(2*%3) = 25.0 MHz

EDIS;

funcion

AdcRegs .ADCTRL1.bit.CPS = 1; // The prescaler is applied to divided device

peripheral clock HSPCLK (ADCTRL1[7] ).

AdcRegs .ADCTRL3.bit.ADCCLKPS = @; // HSPCLK/[2*(ADCTRL1[7] + 1)], ADCTRL1[7] =0

// Configure ADC

AdcRegs .ADCTRL1.bit.ACQ_PS = 9; //Con 13 tenemos una ventana de 10 veces el

periodo del reloj.

AdcRegs .ADCTRL3.bit.SMODE_SEL = ©; //modo de muestreo secuencial (1 solo canal)

AdcRegs .ADCTRL1.bit.CONT_RUN

0; // configura la conversién modo start-stop

AdcRegs .ADCTRL1.bit.SEQ_CASC = 1; //operacidén con secuenciadores en cascada

AdcRegs .ADCTRL2.bit.INT_ENA SEQl = 1; // Enable SEQ1l interrupt
AdcRegs .ADCTRL2.bit.RST_SEQ1l = ox1;

AdcRegs .ADCTRL2.bit.INT_MOD_SEQ1l = ©; // Interrumpe cuando termina la

AdcRegs .ADCTRL2.bit.EPWM_SOCA_SEQ1 = ©x1; /* enable SOC from EPWMA trigger*/

secuencia 1.

AdcRegs .ADCCHSELSEQ1.bit.CONVOO
AdcRegs .ADCCHSELSEQ1.bit.CONVO1
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0x0000; // Setup ADCINAQ as 1st SEQ1 conv.
0x0001; // Setup ADCINA1l as 2nd SEQl conv.



AdcRegs .ADCCHSELSEQ1.bit.CONVO2 = 0x0002; // Setup ADCINA2 as 3rd SEQl conv.
AdcRegs .ADCCHSELSEQ1.bit.CONV@3 0x0003; // Setup ADCINA2 as 3rd SEQl conv.
AdcRegs .ADCMAXCONV.bit.MAX_CONV1 = 0x0004;// Setup 4 conversiones

}
El primer paso en la configuracion del conversor A/D es establecer la frecuencia

con la que este funciona. Para esto existe una serie de prescalers que se utilizan de manera
de reducir la frecuencia del reloj del sistema (SYSCLKOUT) hasta 12,5MHz. Esta
frecuencia es la recomendada por el fabricante, con el objetivo de obtener resultados de
conversion dentro del funcionamiento lineal del conversor. En Figura A-5 se presenta el
flujo de la sefial de reloj obtenida de un cristal externo a través de los PLL, la cual no es
otra cosa que el clock SYSCLKOUT del sistema. Puede apreciarse que a traves de distintos

prescalers se obtiene la frecuencia a la que funciona el conversor A/D (ADCCLK).

XCLKIN Tm— HSPCLK Fex
HISPCP | —o~_»| ADCLKPS »| CPS ADCCLK
NoPLL
ADCENCLK
PCLKCR[3] L—|acQ_Psf—*

SH clock/
pulse

Figura A-5. Diagrama de bloques que muestra el flujo del clock derivado del cristal externo
(XCLKIN) hasta llegar a generar el clock del A/D [226].

El primer prescaler HSPCLK se setea mediante los bits HISPCP[HSPCLK], el cual
pertenece a uno de los registros de control del DSP (system control), pudiendo obtenerse la

frecuencia segun la siguiente ecuacion:

F
F = SYSCLOCKOUT con HSPCLK: 1,7
HsPeL (5 HSPCLK) [1.7] N
0 (A.3)
FHSPCLK :FSYSCLOCKOUT SI HSPCLK:O

En este caso se escogi6 HSPCLK=3, con lo cual el reloj del sistema se dividid por 6,
obteniéndose Fuspci k = 25MHz.

El siguiente prescaler se denomina como ADCCLKPS, y se configura en uno de
los registros de control del conversor A/D (ADCTRL3). Debido a que en la ecuacién que
permite calcular la frecuencia obtenida al aplicar ADCCLKPS también se encuentra el
prescaler denominado CPS, alojado en el ADCTRL1, a continuacion se escribe la

ecuacion definitiva que determina la frecuencia Fapcik.

209



Faocik = Puseou con ADCCLKPS=[1,15]
(2 ADCCLKPS(CPS+1)

0 (A.4)

Fapcik = Frseeuc si ADCCLKPS=0
(CPS+1)

A partir de que Fuspcik €S 25MHz, haciendo ADCCLKPS=1 y CPS=0 se obtuvieron los
12,5MHz requeridos.

Las lineas de codigos que siguen configuran los bits ADCTRL1[ACQ_PS], los
cuales establecen el numero de periodos de clock ADCLK que transcurren desde el
momento en que se cerro la llave del S/H, hasta que se comienza a convertir el dato. Este
tiempo puede configurarse entre 1 y 16 ciclos de ADCLK. Este valor se ajusto
experimentalmente al observar los resultados de conversion obtenidos del muestreo de las
sefiales de tension y corriente del inversor, siendo el valor ACQ_PS =9 a partir del cual se
tiene mejor correlacion entre la variable continua y la digitalizada.

Como paso siguiente se configuré el ADCTRL3[SMODE_SEL]=0, de manera de
operar al conversor en modo muestreo secuencial. Este modo se utilizé debido a la forma
en que estaban conectadas las salidas de los circuitos de medicién con la placa de interfaz
del DSP, donde se utilizaban solamente las entradas analdgicas correspondientes al sample
and hold A.

Para comprender la latencia en el funcionamiento del médulo conversor A/D, en la
Figura A-6 se presenta un diagrama temporal correspondiente al funcionamiento de este en
el modo muestreo secuencial, el cual es el nombre dado por el fabricante para hacer

referencia al muestreo y conversion de a un canal en forma secuencial.

Sample n+2 I
Sample n+1

Analog Input on
Channel Ax or Bx

SH Pulse

| |
¢ e tdscht_n+1
\
|
\
\
|

SMODE Bit

ePWM or Other Sources

\

|

\
! |
tdschﬁ_n |

ADC Event Trigger from

\ |
| | !
\ | '
I ‘ |

Figura A-6. Diagrama temporal que indica el comportamiento del conversor A/D en modo secuencial
al recibir la sefial de SOC u otra fuente de disparo para comenzar la conversion [227].
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Como se puede observar en la Figura A-6, existe un atraso de tiempo entre el
instante en que se recibe la sefial SOC hasta cuando se cierra el S/H, denominado como
tash). EI manual de datos indica que tyshy = 2,5t.(ADCCLK) [227].

En el ejemplo de la Figura A-6 la ventana de sampling es de 1 t;,(ADCCLK), por lo
que tsy = 1 t;(ADCCLK), mientras que el tiempo tgschx n que tarda en aparecer el resultado
de la primer conversion en el registro de resultado, es de 4 t.(ADCCLK), mientras que para
las sucesivas conversiones el manual de datos indica tgschx n+1 = (2+ACQPS)t;(ADCCLK).

Es posible observar que existe un ciclo de reloj del A/D entre el muestreo y
conversion de una sefial y de otra, debiéndose tener en cuenta para calcular la latencia del
proceso de muestreo y conversion.

Para obtener el tiempo total que transcurre desde que se envia el SOC hasta que
comienza la subrutina de interrupcion del A/D, se debe tener en cuenta que luego de que se
escribid el ultimo resultado de la conversion, ocurren una pequefia cantidad de ciclos de
reloj interno (SYCLKOUT) antes de generarse la sefial de interrupcion. Debido a esto,
solamente es posible estimar el tiempo de atraso ocurrido desde el inicio de la conversion
al inicio de la subrutina de interrupciéon. Considerando que se muestrearan 4 sefales, 2

corrientes y dos tensiones en forma secuencial, la suma de los tiempos resulta

tysry T4ty +t)+=(2,5+410+D)t, = 3,72pseg (A.5)

Para corroborar este tiempo de atraso en forma experimental, se configuro el
contador PWM en forma ascendente, enviando el SOC cuando el contador esté en el valor
pico. El ciclo de trabajo se dispuso en 50% con una frecuencia de 10kHz, procediendo a
medir con el osciloscopio el GPIO0 (ePWM1A) para visualizar la sefial PWM, y con otro
canal del osciloscopio visualizar el GP1015, el cual genera un pulso en alto cuando
comienza la subrutina de interrupcién del conversor A/D.

En la Figura A-7 se presenta el resultado obtenido, siendo el tiempo total desde que
se envia el SOCA hasta que comienza la subrutina de interrupcion del A/D de 5useg.

Comparando la lectura del osciloscopio con el resultado de (A.5) se tienen unos
1,28useqg de diferencia, lo cual representa 192 TsyscLkour-

El siguiente bit configurado corresponde a ADCTRL1[CONT_RUN], siendo el
valor 0 asignado a este bit lo que determina modo start-stop. En este modo el secuenciador
del modulo A/D se detiene luego de finalizar la secuencia de conversion, por lo que antes
del proximo SOC es necesario un reset en el secuenciador para volver a convertir desde la

sefial correspondiente a la ubicacion inicial en la secuencia.
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Tek JL 7] M Pos: 6.201ms  CURSORES
+
Tipo

M 250 us

Figura A-7: ePWM1A (CH1) indicando el inicio del SOCA y GP1015 donde indica la duracion de la
subrutina de interrupcion del A/D (CH2).

Para el siguiente bit se estableci6 ADCTRL1[SEQ_CASC] = 1, con lo cual se
obtiene la operacion de sequenciador en cascada, en el cual los secuenciadores SEQ1 y
SEQ?2 de 8 registros cada uno funcionan como un solo secuenciador de 16 bits.

Para habilitar las interrupciones de fin de conversion del A/D se setea el bit
ADCTRLZ[INT_ENA_SEQ1], y mediante ADCTRLZ2[INT_MOD_SEQ1]=0 se establece
que el modo en que se generara la interrupcion sea luego de la conversion de la primer
secuencia.

Se observa que la linea siguiente  resetea el  secuenciador
ADCTRLZ2[RST_SEQ1]=1, lo cual deja preparado al conversor A/D para comenzar el
muestreo y conversion desde la posicion inicial del secuenciador.

Para habilitar al SOC del ePWM, la siguiente linea de cddigo escribe en el
ADCTRL2[EPWM_SOCA_SEQ1]=1.

Como paso final se configura las sefiales que estaran en el secuenciador y el
nimero de sefiales a muestrear y convertir. Para esto se debe escribir en los campos
CONVxx de cada registro ADCCHSELSEQn para definir la entrada ADCINxx que se
quiere muestrear, siendo por ejemplo en el caso de modo secuencial, el bit méas
significativo el que define si el pin de entrada requerido es de los ADCINA o ADCINB,
mientras que los bit menos significativo definen el nimero correspondiente al pin. Por
ejemplo, si CONVO0O contiene el valor 0101b, ADCINAS es el pin que se muestreara en
primer lugar de la secuencia, y si contiene el valor 1011b, ADCINBS3 es el pin que se
muestreara en primer lugar de la secuencia.

Finalmente en para definir el nimero de sefiales que se muestrearan en la secuencia,
se escribe en ADCMAXCONV[CONV1] =4 para muestrear las 2 corrientes de los

inductores del filtro LC, y las dos tensiones de los capacitores.
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A.2 Circuitos Medidores de Corrientes y Tensiones para
Realimentacion

En esta Seccion se presentan los diagramas esquematicos de los circuitos utilizados
para medir las tensiones y corrientes necesarias para implementar las estrategias de control
de cada inversor monofasico. Estos circuitos fueron desarrollados en [228], por lo que se
haréd una breve descripcion de los valores que toman las sefiales en los distintos puntos del

circuito, particularmente para el caso presentado en esta tesis.

A.2.1 Circuito para la medicion de la tension de salida

Este circuito de medicion utiliza un sensor LEM LV-25-P, el cual es un transductor
de corriente que funciona por efecto Hall, teniendo en su secundario una fuente de
corriente controlada, por lo que para medir tension se debe aplicar esta sefial sobre una
resistencia consiguiendo una corriente proporcional que circula por el primario. La
principal caracteristica de este sensor es la aislacién galvanica obtenida entre la etapa de
potencia y la etapa de control.

En la Figura A-8 se presenta el diagrama esquematico del circuito utilizado para
medir la tension de salida de inversor monofasico, donde se puede observar el sensor de
tension y su circuito de acondicionamiento de sefial, el cual obtiene una tensién adecuada

al rango de funcionamiento del conversor A/D.

RF
LEM VhaLL

VRD

15V
c8 R4

J4 -15Y 100
01pF

RG

Figura A-8: Circuito de medicidn de tension de salida de cada inversor [228].
De la Figura A-8 se deduce que la corriente de salida del sensor circula por una
resistencia, produciéndose de esta forma una tension a ser acondicionada por
amplificadores operacionales, Vuar, teniendo como objetivo obtener a la salida del

segundo operacional una tension en el rango de 0 a 3V.
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En el primario del sensor LV 25-P se han colocado dos resistores de 47kQ, con la
posibilidad de cortocircuitar uno de estos. Para el caso particular utilizado, la resistencia
del primario es de 47kQ, por lo que considerando la corriente maxima que puede circular
por el primario, 10 A RMS [229], la tensién méxima que puede medir el sensor son 664 V.

Considerando la tension a medir de 311V, la corriente del primario sera de 6,62mA,
por lo que por la relacion de transformacion Ky la corriente del secundario serd de
16,5mA. Esta corriente circulando por el resistor minimo que se puede utilizar en el
secundario del sensor, R4=100Q2 en la Figura A-8, produce una tension de 1,65V, lo cual
sumado a los 1,5 V de offset obtenidos con el divisor resistivo RC-RD en la primer etapa
de acondicionamiento, se obtiene una tensién de 3,15V, lo cual queda fuera del rango de
funcionamiento del conversor A/D.

Debido a esto la primera etapa de acondicionamiento de sefial tiene como objetivo
atenuar la sefial de entrada en un factor de 0,275, obteniendo una tension a la salida de la
primer etapa de acondicionamiento en 1,95V, consiguiendo asi suficiente rango dindmico
para realizar un ajuste del preset que logra VyarL.

La segunda etapa de acondicionamiento no produce ninguna atenuacién ni
amplificacion, utilizandose Unicamente para invertir la sefial de forma tal que la fase entre
la tension VyarL Y la tension de salida del circuito sea nula.

En la siguiente tabla se presentan todos los componentes utilizados en la

construccidn de la placa para la medicién de las tensiones de fase.

Tabla A-1: Lista de componentes del circuito de medicion de tensién.

Componentes | Valor Caracteristicas
R1yR3 47k 10 W

R4 100Q 1/4 W

RA 3300 1/4 W

RB 1,8kQ 1/4 W

Preset VR1 1kQ | Preset CERMET Multivueltas
Preset RC 1kQ | Preset CERMET Multivueltas
RD 820 1/4 W

RE 1kQ 1/4 W

RF 1kQ 1/4 W

RG 47Q 1/4 W

C7yC8 0,1 pF Cerdmico 25V

J4 Jumper

LEM 25-P

TLOS2 Amplificador operacional

En la Figura A-9 se puede ver una fotografia del circuito utilizado, el cual contiene

tres sensores de tension y sus respectivas etapas de acondicionamiento de sefial.
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Figura A-9: Fotografia del circuito de medicién de tensién.
Finalmente, en la Figura A-10 se presenta la tension de salida del inversor y la sefial

acondicionada, mientras que en la Figura A-11 se presenta esta variable muestreada.

Tek JL 28100 M Pos: 6.209ms MEDIDAS
e, SREEIY . W I o,
\ / \ ’/ N J
\ / / \\
\/I \\./
] | H2 1 M S.00ms Red Eléctrica ./ 0.00\

11-Nov-16 1550  50.0440Hz

Figura A-10: Tension de salida (CH1) y sefial acondicionada medida en la entrada del conversor A/D
(CH2).

| Console | 23 Properties | @) Error Log [t Single Time -1 &3 i Singe Time -2| HFEFS -~ R-|eHEkEla F-HE5°0

4100:102

3100:102

2100:102

1100402

1.000:10

-9.000:10

-1.900:102

2900402

-3.900:102

-4.900:102

. . . . . . . T T . . T . . . . .
65400 +10 2 =) -0 50 60 70 80 %0 S100 <100 +120 +130 #1400 +150  +160 <170 +180
sample

Figura A-11: Tension de salida muestreada.
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A.2.2 Circuito de medicion de las corrientes de los inductores:

El circuito de medicion de corriente presentado en la Figura A-12 tiene la misma
configuracion en la etapa de acondicionamiento de sefial, siendo el sensor utilizado en este
caso el LEM LA 100-P, el cual funciona por efecto Hall con caracteristicas similares al
sensor presentado en la Seccién anterior, con la principal diferencia que el LA 100-P
contiene una ventana por donde atraviesa el conductor que lleva la corriente que se quiere

medir.

1 021 +HaY

LEM
LASS-P

-15Y

- 15V

Figura A-12: Sensor de corriente del inductores [228].

El circuito de acondicionamiento en este caso cuenta con tres resistencias
seleccionables a través de jumpers. La ganancia de cada etapa es de 1 a 1, por lo que la
primera se utiliza solamente para poner el offset de 1,5V y la segunda para que no haya
diferencia de fase entre la entrada y salida del circuito de acondicionamiento de sefial.

Considerando que se mediran 35A de pico durante el funcionamiento en
cortocircuito de la salida del inversor, la corriente en la salida del sensor sera por la
relacion de transformacion de este (1:2000) de 17,5mA[230], por lo que con el valor de
resistencia mas baja observada en la Figura A-12 se obtienen 3,25V, lo que da una sefial
acondicionada por arriba del rango 0-3V. Debido a esto se sustituy6 este resistor (RS1) por
una resistencia variable de 100Q2, con la cual se puede lograr cumplir con el rango de
funcionamiento del conversor A/D.

En la Tabla A-2 se presentan los componentes del circuito de medicion de
corriente, mientras que en la Figura A-13 se presenta una fotografia del circuito, el cual

contiene tres sensores de corriente con sus respectivas etapas de acondicionamiento.
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Tabla A-2: Lista de componentes del circuito de medicion de corriente.

Componentes | Valor Caracteristicas

R1S 100Q |Preset CERMET Multivueltas
R4 100Q 1/4 W

RA 3300 1/4 W

RB 1,8kQ 1/4 W

Preset VR1 1kQ | Preset CERMET Multivueltas
Preset RC 1kQ | Preset CERMET Multivueltas
RD 820 1/4 W

RE 1kQ 1/4 W

RF 1kQ 1/4 W

RG 47Q 1/4 W

C7yC8 0,1 pF Ceramico 25V

4 Jumper

LEM 100-P

TLO82 Amplificador operacional

Figura A-13: Fotografia del circuit de medicion de corriente.

Finalmente, en la Figura A-15 a) se presenta la corriente del inductor y la sefial
acondicionada, en la Figura A-15 b) se presentan las mismas variables pero utilizando el

canal 2 sin acoplamiento en CC.
Tek nz 28(09 M Pos: 6.203ms MEDIDAS .Stop M Pos: 6,209ms MEtIJAS

v '*w“ﬂ«”
T L

NV'\
; Ma;;t;r;No) k | w M‘““" o)

RMS
Red Eléctrica ./ 0,004

i

{ CH200A MS.00ms Red Eléctrica / 0.00\
S ey TN B ISR e
a) b)

Figura A-14: Corriente del inductor (CH2) y sefial acondicionada medida en la entrada del
conversor A/D (CH1). a) Canal CH1 con acoplamiento de CC para observar el offset en torno a los
1,5V. b) Canal CH1 sin acoplamiento de CA, para comparar mejor las formas de onda de la entrada
y la salida del circuito de medicion.
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En la Figura A-15 se presenta la corriente de la Figura A-15 a) con la escala de
tiempo ampliada para observar la ondulacion sobre la variable.

Tek  JL @ Stop M Pos: 6.209ms MEDIDAS
+
Matem. (No>
RMS
{ M 250 Red Eléctrica ./ 0,00\
11-Nov-16 15:35 43.3652H2
c)

Figura A-15: Corriente del inductor (CH2) y sefial acondicionada medida en la entrada del
conversor A/D (CH1). Visualizacién de la ondulacion en la corriente para comparar las formas de
onda en escalas de tiempo més pequefias.

Finalmente, en la Figura A-16 se presenta la corriente del inductor muestreada
muestreada.

= Console | [ Properties | @] Error Log | [ Single Time -3 52 Wk Q- S % i 3 - Bl =0
9800
8300
6800
5300
3800
2300
80004001
70004001 ]
-2.200
3700
-5.200

-6.700

-8.200

2000 +10 20 0 +40 50 +60 0 80 +%0 400 <10 120 #1300 <140 <150 <160 <170 <180 +190
sample

Figura A-16: Corriente del inductor muestreada.

A.3 Programa para implementar la estrategia de control
del Capitulo 4

Por ser el programa que reune las caracteristicas de todos los programas
desarrollados para implementar las estrategias de control en esta tesis, se presenta a
continuacion el codigo en C completo, incluyendo las configuraciones del DSC, el archivo
28335_RAM_Ink.cmd para definir como se utilizan los espacios de memoria RAM vy el

archivo ganncias_inversor.h que contiene as ganancias y parametros utilizados.

#include "DSP2833x_Device.h"
t#tinclude "DSP2833x_SysCtrl.h"
t#tinclude "DSP2833x_EPWM DEFINES.h"
#tinclude <IQmathLib.h>

#include <math.h>

#include "ganancias_inversor.h"
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void Config_GPIO(void);

extern void InitPieCtrl(void);
extern void InitPieVectTable(void);
extern void InitSysCtrl(void);
extern void InitAdc(void);

void ConfiguraADC(void);

void InitEPwmTimer(void);

interrupt void adc_isr(void);
e B e o B e L B B E S

##define PI 3.1415926535897932384626433832795
#tdefine Ts 1/fsm

f#tdefine fr 50 // Frecuencia de la seflal a mostrar.
t#tdefine N fsm/fr // Numero de muestras.

t#tdefine Nmem 200 //maximo 1200

t#tdefine PWMTBPRD 75000000/ fsw // Valor Maximo Contador del PWM

#tdefine calfa fr*2*PI*Ts //constante para el calculo de 1 referencia

//Definicidén del espacio para almacenar pcir_v
t#tdefine Npotencias 12288

#pragma DATA_SECTION(pcir_v, "DPRAML5_6_7")
volatile int pcir_v[Npotencias];

volatile double coef antiwl=coef_normal, coef_antiw2=coef _normal;
volatile double error_v2_1, error_1_i, error_1_i_kml=0.0, error_1_i_km2=0.0;
volatile double error_v2_2, error_2_i, error_2_i_kml=0.0, error_2_i_km2=0.0;

volatile double umi_1 1 beta=0.0, umi_1 1 beta _kml=0.0, irefbeta_1=0.0,
irefbeta_1_kml=0.0;
volatile double umi_2_1 beta =0.0, umi_2_1 beta_kml=0.0, irefbeta_2=0.0,
irefbeta_2_kml=0.0;

volatile double iref 1=0.0, iref_1 kml1=0.0, modulo umi_1 1=0.0,
modulo_iref_1=0.0;

volatile double iref 2=0.0, iref_2 kml1=0.0, modulo _umi_ 2 1=0.0,
modulo_iref_2=0.0;

volatile double modulo umi_1 1 i=0.0, modulo_umi_2 1 i=0.0;

volatile double ui_ss_1=0.0, ui_ss 1 kml=0.0, ui_ss beta 1=0.0,
ui_ss_beta_1 kml=0.0;

volatile double ui_ss_2=0.0, ui_ss_2 kml=0.0, ui_ss_beta_2=0.0,
ui_ss_beta_2_kml=0.0;

volatile double umi_i 1=0.0, umi_i 2=0.0;

volatile double Xzv_p=Xzv;

volatile double vam_ 1 pico=0.0, vam_1 pico filt=0.0, vam_1 pico_kml=0.0,
vam_1 pico_filt kml=0.0;

volatile double vam 2 pico=0.0, vam 2 pico filt=0.0, vam_2 pico_kml=0.0,
vam_2_pico_filt_kml=0.0;
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volatile
volatile

volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile

volatile

volatile
ur_km6=0

volatile

double pcir=0.0;
int flag_mi=0;

double temp=0.0;
double variable = 0, alfa;

double upv = 0;

short VCOMP1_1 = ©, VCOMP2_1 = @, VCOMP1_2 = 0, VCOMP2_2 = 0O;
short va_1, ia_1, va_2, ia_2;

double va_ref;

double umi_1, umi_2;

double ur_kml1=0.0, ur_km2=0.0, ur_km3=0.0, ur_km4=0.0, ur_km5=0.0,

.0, urf=0.0, urf_kml=0.0;

double iam q_1 = 0.0, iam_g_1 kml = 0.0, vam_gq_1 = 0.0
vam_1_kml = 0.0, vam_qg_1_kml = 0.0, vam_1_temp=0.0,

vam_1_temp_kml=0.0,vam_1_filt=0.0, vam_1_filt_km1l=0.0;

volatile double iam q 2 = 9.9, iam_g_2 kml = 0.0, vam_q 2 = 0.0,
vam_2_kml = 0.0, vam_g_2_kml = 0.0, vam_2_temp=0.0,
vam_2_temp_kml=0.0,vam_2_filt=0.0, vam_2_filt_kml=0.0;
volatile double p_1 = 0.0, p_1_kml = 0.0, pfilt_1 = 0.0, pfilt_1_kml;
volatile double g 1 = 0.9, g 1 kml = 0.0, gfilt 1 = 0.0, gfilt_1 kml;
volatile double p 2 = 0.9, p 2 kml = 0.0, pfilt 2 = 0.0, pfilt 2 kmi;
volatile double gq_2 = 0.0, q_2_kml = 0.0, gqfilt_2 = 0.0, qfilt_2_kml;
volatile double e 1 =9, e 2 =0, e 1 kml =0, e 2 kml =9, e 1 km2 = 0,

volatile

volatile

volatile
volatile

volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile

volatile

B —_ —_
e 2 km2 =0, ul-=90, u?2-=a0;

double vL_1 =0, vL_2 =0, e vL_1 =0, e vL_2 =0

, e vL_1 kml =
e vL_2 kml =0, e_vL_1_km2 =0, e_vL_2_km2 = 0;

double iam_ 1 _kml = 0.0, iam_2_kml = 0.0, vL_1 kml = 0.0,
vL_2_kml = 0.0;

double umi_1 0=0.0, umi_1 0 kml=0.0;

double umi_1 0 _i=0.0, umi_1 0 i kml=0.0;

double umi_1_1 = 0.0, umi_1_1 kml = 0.0, umi_1_1_km2 = 0.0;
double umi_1_2 = 0.0, umi_1_2_kml = 0.0, umi_1_2_km2 = 0.0;
double umi_1 3 = 0.0, umi_1 3 kml = 0.0, umi_1 3 km2 = 0.0;
double umi_1 5 = 0.0, umi_1 5 kml = 0.0, umi_1 5 km2 = 0.0;
double umi_1 7 = 0.0, umi_1_7 kml = 0.0, umi_1 7 _km2 = 0.0;
double umi_1 9 = 0.0, umi_1 9 kml = 0.0, umi_1 9 km2 = 0.0;
double umi_1_11 = 0.0, umi_1 11 kml = 0.0, umi_1_11 km2 = 0.0;
double umi_1 13 = 0.0, um1_1_13_km1 = 0.0, um1_1_13_km2 = 0.0;
double umi_1 15 = 0.0, umi_1_ 15 kml = 0.0, umi_1 15 km2 = 0.0;
double umi_1_17 = 0.0, umi_1_17_kml = 0.0, umi_1_17_km2 = 0.0;
double umi_1_19 = 0.0, umi_1_19 kml = 0.0, umi_1_19 km2 = 0.0;
double umi_1 21 = 0.0, umi_1 21 kml = 0.0, umi_1 21 km2 = 0.9;
double umi_1 27 = 0.0, umi_1 27 kml = 0.0, umi_1 27 km2 = 0.0;

-
-

double umi_2 1 = 0.0, umi_2 1 kml = 0.0, umi_2_1 km2 = 0.0;
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volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile

volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile

volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile
volatile

volatile
volatile

volatile
0.0;
volatile
0.0;

double
double
double
double
double
double
double
double
double
double
double
double

double
double
double
double
double
double
double
double
double

double
double
double
double
double
double
double

double

double

double

double

umi_2 2 =
umi_2 3 =
umi 2 5 =
umi 2 7 =
umi_2 9 =
umi_2 11 = ©
umi_2 13 = 0@
umi_2 15 = 0
umi_2_ 17 = 0.

0

0

0

J

-

-

umi_2 19 =
umi_2 21 =
umi 2 27 =

-

-

®®®\.®®®®"

-

umi_2 15 i=0.09,
umi_2 21 i=0.09,

umi_2 2 kml = 0.0, umi_2_2 km2 = 0.0;
umi_2 3 kml = 0.0, umi_2 3 km2 = 0.0;
umi 2 5 kml = 0.0, umi_2 5 km2 = 0.0;
umi 2 7 kml = 0.0, umi_2 7 km2 = 0.0;
umi_2 9 kml = 0.0, umi_2 9 km2 = 0.0;
umi_2 11 kml = 0.0, umi_2_ 11 km2 = 0.90;
umi 2 13 kml = 0.0, umi_2 13 km2 = 0.0;
umi 2 15 kml = 0.0, umi_2 15 km2 = 0.9;
umi_2 17 kml = 0.0, umi_2_ 17 km2 = 0.0;
umi_2 19 kml = 0.0, umi_2_ 19 km2 = 0.9;
umi_2 21 kml = 0.0, umi_2 21 km2 = 0.90;
umi 2 27 kml = 0.0, umi_2 27 km2 = 0.0;
umi_1 1 i kml=0.0, umi_1_1 i km2=0.0;
umi_1 3 i kml=0.0, umi_1 3 i km2=0.0;
umi 1 5 i kml=0.0, umi_1 5 i km2=0.0;
umi_1_7_3i kml=0.0, umi_1_7_i_km2=0.0;
umi_1 9 i kml=0.0, umi_1 9 i km2=0.0;
umi_1 11 i kml=0.0, umi_1 11 i km2=0.0;
umi_1_13_3i_kml1=0.0, umi_1_13_i_km2=0.0;
umi_1_15_i kml1=0.0, umi_1_15_i_km2=0.0;
umi_1 21 i kml=0.0, umi_1 21 i km2=0.0;
umi_2 1 i kml=0.0, umi_2_1 i km2=0.0;
umi_2_3_i kml=0.0, umi_2_3_i_km2=0.0;
umi_2_5_i kml=0.0, umi_2_5_i_km2=0.0;
umi_2 7 i kml=0.0, umi_2_ 7 i km2=0.0;
umi_2 9 i kml=0.0, umi_2_9 i km2=0.0;
umi_2 11 i kml=0.0, umi_2 11 i km2=0.0;
umi_2 13 i km1=0.0, umi_2_13 i km2=0.0;

umi_2 15 i kml=0.0,
umi_2 21 i kml=0.0,

//Variables control de corriente

volatile double ia ref 1 =
ui_1 km2=0.0, ei_1 kml =
volatile double ia_ref 2 =
ui_2_km2=0.0, ei_2_kml =

volatile double icir =

ui_1 ant = 0.0, ubeta_1 =
ui_2 ant = 0.9, ubeta_2 =
0.0, ei 1 = 0.0, ui_1 =
0.0, ei_1 km2 = 0.0;
0.0, ei_ 2 = 0.0, ui_2 =
0.0, ei_2 km2 = 0.0;
volatile double vam_1, iam_1, vam_2, iam_2;
0.9;
0, ua_2=0.0;

volatile long ua_1=0.

volatile long da_1=9.

volatile long PicoContador;

//volatile long Datos[N];
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0.0, ubeta_1_ant

0.0, ubeta_2_ant

umi_2 15 i km2=0.0;
umi_2 21 i km2=@.

0.0, v_norma_1l

0.0, v_norma_2

0.0, ui_1 kml

]
(]
()

-

0.0,

ui_2_kml = 0.0,

9, db_1=0.0, da_2=0.0, db_2=0.0;



volatile int j=0;
volatile int p = ©;
volatile double var_1[N], iar_1[N], iar_2[N], var_2[N];

volatile int i = 0, k =0, k1 =1, k2 = 2, k3 = 3, flag offset = 0;

volatile double va_1 offset = 0, ia_1 offset = @, va_2 offset = 0, ia_2 offset
=0;

volatile double invNoffset = @, Noffset = 4000;

volatile double invVbase2 =0.028579184882435, invVbasel = 0.028783188449332,
invIbase = 0.007113543091656;

volatile int r = 0;

volatile double tmpl = @, tmp2 = 0;

volatile long direccion = 1, contador = @, Nvis = 100000, Nsalto = 10000;
volatile double Amp = 0.0, Ampmax =311.0, invNvis = 0;
volatile double va_refl=0.0, va_ref2=0.0, fdroopl = 0.0, fdroop2 = 0.0,

angulol= 0.0, angulol_ant=0.0, angulo2=0.0, angulo2_ant=0.0;
volatile int cont_2=0, flag ini_test=0, flag_apagar=0, flag_muestrea_icir=0;

volatile double pv=0, w_pll=0;
volatile int flag droop=1;

volatile double coef cc;
Y
int main(void) {

s o 2 B B B i B
++++

InitSysCtrl();
Config GPIO();
InitAdc();
InitEPwmTimer();
ConfiguraADC();

DINT;
InitPieCtrl();
IER 0x0000;

IFR 0x0000;
InitPieVectTable();

i=0;

k = 0;

j=0;

invNoffset = 1 / Noffset;
invNvis = 1 / ((double) (Nvis));

coef_cc=Icc/Kpv/Ampmax;
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EALLOW;
PieVectTable.SEQLINT = &adc_isr;

EDIS;

PieCtrlRegs.PIEIER1.bit.INTx1 = 1;
IER |= M_INT1; // Enable CPU Interrupt 1

EINT;
ERTM;

while (1) {
}
}

interrupt void adc_isr(void) {
GpioDataRegs.GPATOGGLE.bit.GPIO14 = 1;

r++;
if (r > (Noffset - 1)) {
r=0;
flag offset = 1; //Banderas para quitar los offsets
}
if (flag_offset == 0) {

//Sehales de realimentacién vam, vbm y vcm estan en Q15

va_1l = AdcRegs.ADCRESULT2 >> 1; //deja en Q15 de 16 bits el
resultado de la conversion
ia_1 = AdcRegs.ADCRESULTO >> 1;

va_2 = AdcRegs.ADCRESULT3 >> 1;

ia_2 = AdcRegs.ADCRESULT1 >> 1;
vam_1 = (double) (va_1);
iam_1 = (double) (ia_1);
vam_2 = (double) (va_2);
iam_2 = (double) (ia_2);

va_1_offset += vam_1 * invNoffset;
ia_1 offset += iam_1 * invNoffset;
va_2_offset += vam_2 * invNoffset;

ia_2 offset += iam_2 * invNoffset;

} else {
va_1l = AdcRegs.ADCRESULT2 >> 1;
ia_1 = AdcRegs.ADCRESULTO >> 1;
va_2 = AdcRegs.ADCRESULT3 >> 1;

ia_2 = AdcRegs.ADCRESULT1 >> 1;

223



vam_1 = (double) (va_1);
iam_1 = (double) (ia 1);

vam_2 = (double) (va_2);
iam_2 = (double) (ia_2);

vam_1 = vam_1 - va_1 offset;
iam_1 = iam_1 - ia_1 offset;
vam_2 = vam_2 - va_2_offset;

iam_2 = iam_2 - ia_ 2 offset;

iam_1 = iam_1 * invIbase;
vam_1 = vam_1 * invVbasel;
iam_2 = iam_2 * invIbase;
vam_2 = vam_2 * invVbase2;

vam_1_temp=vam_1;
vam_1_filt = afp_1 * vam_1_temp + afp_0 * vam_1_temp_kml - bfp_0 *
vam_1_filt_kml;

vam_1 temp_kml=vam_1_temp;
vam_1 filt_kml=vam_1 filt;

vam_1 = vam_1 -vam_1_filt;

vam_2_temp=vam_2;

vam_2_ filt = afp_1 * vam_2_temp + afp_© * vam_2_temp_kml - bfp 0 *
vam_2_filt_kml;

vam_2_temp_kml=vam_2_ temp;
vam_2_ filt_kml=vam_2_ filt;

vam_2 = vam_2 -vam_2_filt;
//Calculo de la base de tiempo para las sefales de referencia

temp=calfa;
alfa = i*temp;

//Calculo de potencias activa y reactiva

iam_g_1 = all_1 * iam_1 + iam_1_kml - all_1 * iam_q_1_kml;
vam_q_1 = all_1 * vam_1 + vam_1_kml - all_1 * vam_q_1_kmil;

vam_1 kml = vam_1;
iam_qg_1_kml = iam_qg_1;

vam_q_1_kml = vam_q_1;

p_1=vam 1 * iam_1 + vam_q_1 * iam_q_1;

g1 =vam 1 * iam_gq_ 1 - vam_qg_1 * iam_1;

g1 =91 * 0.5;

p1=p1*80.5;

pfilt_ 1 = af 1 * p 1 + af_ @ * p 1 kml - bf 0 * pfilt 1 kmil;
gfilt_1 = af 1 * q_1 + af_ @ * q_1_kml - bf_0 * gfilt_1_kml;
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pfilt_1 kml = pfilt 1;
gfilt 1 kml = gfilt_1;
p_1 kml = p_1;
g 1 kml = gq_1;

fdroopl=0.1e-007*p_1;
angulol=fdroopl+angulol_ant;
angulol_ant=angulol;

//Para evitar que la variable angulol desborde
if (angulol1>=3.141592653589793)

{
angulol=angulol-2*3.141592653589793;

angulol_ant=angulol;

}

//implementacion del PLL

iam_qg_2
vam_qg_2

all 1 * iam_2 + iam_2_kml - all 1 * iam_q_2_kml;
all_1 * vam_2 + vam_2_kml - all_1 * vam_qg_2_kml;

vam_2_kml = vam_2;
iam_q_2_kml = iam_q_2;
vam_qg_2_kml = vam_q_2;

pv=vam_l*cos(alfa-angulo2)+vam_q_1*sin(alfa-angulo2);

p_2 = vam_2 * iam_2 + vam_qg_2 * iam_qg_2;
g_2 = vam_2 * iam_qg_2 - vam_qg_2 * iam_2;
.2 =92 * 0.5;
p2=p_2*0.5;
pfilt_ 2 = af_ 1 * p_2 + af_ @ * p_2_kml - bf_@ * pfilt_2_kml;
gfilt 2 = af_ 1 * g 2 + af_ @ * gq_2_kml - bf_© * gqfilt_2 kmi;
pfilt_2_kml = pfilt_2;
gfilt_2_kml = gfilt_2;

p_2 kml = p_2;
q_2_kml = g_2;

fdroop2=0.1e-007*p_2;
w_pll=-0.002*pv;

if(flag_droop==0)
angulo2=w_pll+angulo2_ant;
else
angulo2=fdroop2+angulo2_ant;
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//Para evitar que la variable angulo2 desborde

if (angulo2>=3.141592653589793)
angulo2=angulo2-2*3.141592653589793;

angulo2_ant=angulo2;

//Para poder desenergizar el sistema, se produce una variacidn en rampa
descendente de la referencia.

if(flag_apagar ==0)
{
if ((contador == Nvis))
Amp = Ampmax;

else
{
contador = contador + 1;
Amp = Amp + Ampmax * invNvis;
}
}

if (flag_apagar==1)

{

contador = contador - 1;

Amp = Amp - Ampmax * invNvis;

if (contador<=0)
{
contador=0;
Amp=0.0;
}

//Para hacer los saltos de angulo entre um inversor y el otro

//va_refl= Amp * sin(alfa); // para el test salto de angulo
//va_ref2= Amp * sin(alfa); // para el test salto de angulo

if (flag_ini_test ==1)
{

if(cont_2==Npotencias)

{

direccion=-1;

}
if(cont_2==0)

gireccion=1;

}
cont_2=cont_2+direccion;
if (direccion==-1)

//va_ref = Amp * sin(alfa);
va_refl = Amp * sin(alfa);
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if ((direccion==1) && (cont_2>=1000))

{
//va_ref = Amp/2 * sin(alfa);

va_refl = Amp * sin(alfa-0.02);
}
}

//Para registrar la potencia circulante o la corriente circulante
pcir=p_1-p_2;
icir = iam_1*@.5 - iam_2%*0.5;

// if (flag_ini_test ==1)
if (flag_droop ==1)

{
flag _muestrea_icir=flag muestrea_icir+1;
if(flag_muestrea_icir==1)
{
pcir_v[j]=(int) (pcir);
flag _muestrea_icir=0;
J++5
}
if (j > (Npotencias - 1))
{
j = Npotencias - 1;
}
}
if (flag_droop ==0)
j=0;
va_refl = Amp * sin(alfa -angulol);//para funcionar con droop
va_ref2 = Amp * sin(alfa -angulo2); //para funcionar con droop

//Lazo de Impedancia virtual

vL_1=Xzv_p*al_zv*iam_1 + Xzv_p*a2_zv*iam_1_kml - b2_zv*vL_1_kml;
vL_2=Xzv_p*al_zv*iam 2 + Xzv_p*a2_zv*iam 2_kml - b2_zv*vL_2 kmi;
vL_1 kml=vL_1;

vL_2 kml=vL_2;

iam_1_kml=iam_1;

iam_2_kml=iam_2;

e_vL_1 = va_refl*Kref - vam_1 - vL_1;

e vL 2

va_ref2*Kref - vam_2 - vL_2;

e 1 = va_refl - vam_1;
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e 2 = va_ref2 - vam_2;

//Con impedancia virtual
umi_1 1= a2 _1*e vL_1 + al_1*e_vL_1 kml + a@_1*e_vL_1 km2 -
bl 1*umi_ 1 1 kml - bo 1*umi 1 1 km2; //implementacion discretizacién foh

//Sin impedancia virtual

// umi_1 1= a2_1*e_1 +
- bo_1*umi_1_1 km2;

umi_1 3= a2_3*e_ 1 +
- bo_3*umi_1_3 km2;

umi_1 5= a2_5%*e_1 +
- b@_5*umi_1_5 km2;

umi_1 7= a2 7*e_1 +
- bO_7*umi_1_7_km2;

umi_1 9= a2 9%*e_1 +
- b0 _9*umi_1 9 km2;

umi_1_15= a2_15%e_1

al_ 1*e_1 kml + a@_1*e_1 km2 - bl 1*umi_1 1 kml

al 3*e_1 kml + a@_3*e_ 1 km2 - bl_3*umi_1_3 kml
al 5*%e_1 kml + a@_5*e_1 km2 - bl 5*umi_1 5 kml
al 7*e_1 kml + a@_7*e_1 km2 - bl 7*umi_1 7 kml
al 9*%e_1 kml + a@_9*e_1 km2 - bl 9*umi_1 9 kml

+ al_15*e_1 kml + a@_15*e_1_km2 -

b1_15*umi_1_15_kml - b@_15*umi_1_15_km2;

umi_1 21= a2 21%*e_1

+ al_21*e_1 kml + a@_21*e_1 km2 -

bl 21*umi_1 21 kml - bo_21*umi_1_21 km2;

//Con impedancia virtual
umi_2_1= a2_1*e_vL_2 + al_1*e_vlL_2 kml + a@_1*e_vL_2_ km2 -
bl 1*umi_2 1 kml - bO_1*umi_2_ 1 km2;

//Sin impedancia virtual

// umi_2_1= a2_1l1*e_2 +
- bO_1*umi_2_1_km2;

umi_2 3= a2 _3*e_2 +
- b@_3*umi_2_3_km2;

umi_2_5= a2_5*e_2 +
- b@_5*umi_2_5_km2;

umi_2 7= a2_7%*e_2 +
- bo_7*umi_2_7 km2;

umi_2_9= a2_9*e_2 +
- b@_9*umi_2_9_km2;

umi_2 15= a2_15*e_2

al_1*e_2 kml + a@_1*e_2_km2 - bl_1*umi_2_1_kml

al 3*e_2 kml + a@_3*e_2 km2 - bl 3*umi_2_ 3 kml
al 5*e_2 kml + a@_5*e_2 km2 - bl_5*umi_2_5 kml
al 7*e_2 kml + a@_7*e_2_km2 - bl 7*umi_2_7_ kml
al_9*e_2 kml + a@_9*e_2_km2 - bl_9*umi_2_9_kml

+ al_15*e_2 kml + a@_15*e_2 km2 -

bl 15*umi_2_ 15 kml - b@_15*umi_2_ 15 km2;

umi_2 21= a2 21%*e_ 2

+ al_21*e_2 kml + a@_21*e_2 km2 -

bl_21*umi_2_21_kml - be_21*umi_2_21 km2;

//Calculo de los valores picos instantdneos de las tensiones realimentadas

vam_1_pico=sqrt(vam_1*vam_l+vam_q_l*vam_qg_1);

vam_1_pico_filt=afpb*vam_1_pico+afpb*vam_1_pico_kml-

bfpb*vam_1 pico_filt_kmil;

vam_1_pico_filt_kml=vam_1_pico_filt;
vam_1_pico_kml=vam_1_pico;

vam_2 pico=sqrt(vam_2*vam_2+vam_q_2*vam _q_2);

vam_2_pico_filt=afpb*vam_2_pico+afpb*vam_2_pico_kml-
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bfpb*vam_2_ pico_filt_kmil;
vam_2 pico filt kml=vam_2 pico_filt;

vam_2 pico_kml=vam_2 pico;

//Deteccidn de la condiciéon de cortocircuito
if (vam_1 pico filt<=Ampmax*0.2)
{

//Reset de los resonantes

coef_antiwl=coef_cc;

}

else
coef_antiwl=coef_normal;

if (vam_2_pico_filt<=Ampmax*0.2)

coef_antiw2=coef_cc;

}
else
{
coef_antiw2=coef_normal;
}

umi_1 1 beta=all 1*umi_1 1 + umi_1 1 kml - all 1* umi_1_1 beta_kmil;
modulo_umi_1 1=sqrt(umi_1 1*umi_1_ 1+ umi_1_1 beta * umi_1_1 beta);
if(modulo_umi_1_ 1>= coef_antiwl*Ampmax)

3mi_1_1=umi_1 1/modulo_umi_1 1*coef_antiwl*Ampmax;

umi_1_1_beta = umi_1_1 beta /modulo_umi_1_1*coef_antiwl*Ampmax;

}
umi_2 1 beta =all 1*umi_2 1 + umi_2 1 kml - all 1* umi_2_ 1 beta_kmil;

modulo_umi_2_1=sqrt(umi_2_1*umi_2_1+ umi_2_1 beta * umi_2_1_beta);
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if(modulo_umi_2_1>= coef_antiw2*Ampmax)
{
umi_2 1=umi_2_1/modulo_umi_2_ 1*coef_antiw2*Ampmax;
umi_2 1 beta=umi_2_ 1 beta /modulo_umi_2_ 1*coef_antiw2*Ampmax;

}
umi_1 1 beta kml= umi_1 1 beta;
umi_2_ 1 beta_kml = umi_2_1 beta;

u l=umi_ 1 1+4umi_1 3+umi_1 5+umi_1 7+umi_1 S+umi_1 15+umi_1 21;
u 2=umi_2 1+4umi_2 3+umi_2 5+umi_2 7+umi_2 9+umi_2 15+ umi_2 21;

umi_1_1 km2=umi_1_1_kml;
umi_1 1 kml=umi_1 1;

umi_1_3_km2=umi_1_3_kml;
umi_1_3_kml=umi_1_3;

umi_1 5 km2=umi_1 5 kml;
umi_1 5 kml=umi_1_5;

umi_1_7_km2=umi_1_7_kml;
umi_1 7 kml=umi_1_7;

umi_1 9 km2=umi_1 9 kml;
umi_1_9_kml=umi_1_9;

umi_1 15 km2=umi_1 15 kmil;
umi_1 15 kml=umi_1_15;

umi_1_17_km2=umi_1_17_kml;
umi_1_17_kml=umi_1_17;

umi_1 19 km2=umi_1 19 kmil;
umi_1_19_kml=umi_1_19;

umi_1 21 km2=umi_1 21 kmil;
umi_1 21 kml=umi_1 21;

//inverter 2
umi_2_1 km2=umi_2_1_kml;
umi_2_1_ kml=umi_2_1;

umi_2 3 km2=umi_2 3 kml;
umi_2_3_kml=umi_2_3;

umi_2 5 km2=umi_2 5 kml;
umi_2 5 kml=umi_2 5;

umi_2_7_km2=umi_2_7_kml;
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umi_2 7 kml=umi_2_7;

umi_2 9 km2=umi_2 9 kmil;
umi_2 9 kml=umi_2 9;

umi_2 15 km2=umi_2_ 15 km1l;
umi_2 15 kml=umi_2_15;

umi_2 17 _km2=umi_2_17 kml;
umi_2 17 kml=umi_2_17;

umi_2 19 km2=umi_2 19 kmil;
umi_2 19 kml=umi_2 19;

umi_2 21 km2=umi_2_ 21 kmil;
umi_2 21 kml=umi_2 21;
e 1 km2=e_1_kml;

e 1 kml=e_1;
e_2_km2=e_2_kml;

e 2 kml=e_2;

e_vL_1 km2=e_vL_1_kml;
e_vL_1_kml=e_vL_1;

e _vL_2 km2=e_vL_2_ kmil;
e vL_2 kml=e_vL_2;
error_v2_1=u_1-vam_1;
error_v2_2=u_2-vam_2;

iref_l=error_v2_1*Kpv;
iref_2=error_v2_2*Kpv;

error_1_i=iref_1-iam_1;
error_2_i=iref_2-iam_2;

umi_1 1 i= a2_1 i*error_1_i + al_1 i*error_1_i kml + a@_1 i*error_1_i km2 -
bl 1 i*umi_1_1 i kml - b@_1_ i*umi_1_1_3i_km2;

umi_1 3 i= a2 _3 i*error_1_i + al_3 i*error_1_i kml + a@_3 i*error_1_i km2 -
bl 3 i*umi_1 3 i kml - b@_3 i*umi_1 3 i km2;

umi_1 5 i= a2_5_i*error_1_1 + al_5_ i*error_1_i_kml + a@_5_i*error_1_i_km2 -
bl 5 i*umi_1_5_i_kml - b@_5_i*umi_1_5_1i_km2;

umi_1 7 i= a2_7 i*error_1 i + al 7 i*error_1_i kml + a@_7 i*error_1_i km2 -
bl 7 i*umi_1_7_i_kml - be_7_i*umi_1_7_1i_km2;

umi_1 9 i= a2 9 i*error_1 i + al 9 i*error_1_i kml + a@_9 i*error_1_ i km2 -
bl 9 i*umi_1 9 i kml - b@_9 i*umi_1 9 i km2;

umi_1_15_i= a2_15_i*error_1_i + al_15_i*error_1_i_kml + a@_15_i*error_1_i_km2 -
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bl 15 i*umi_1_15 i kml - b@_15 i*umi_1 15 i km2;

umi_1 21 i= a2 21 i*error_1 i + al 21 i*error_1 i kml + a@_21 i*error_1 i km2 -
bl 21 i*umi_1 21 i kml - b@_ 21 i*umi_1 21 i km2;

umi_ 2 1 i= a2 1 i*error_2 i + al 1 i*error_2 i kml + a@_1 i*error_2 i km2 -
bl 1 i*umi 2 1 i kml - b0 _1 i*umi_ 2 1 i km2;

umi_2 3 i= a2_3 i*error_2_i + al_3 i*error_2_i kml + a@_3 i*error_2_i km2 -
bl 3 i*umi_2 3 i kml - b@_3 i*umi_2_3 i km2;

umi_2 5 i= a2 5 i*error_2_i + al_5 i*error_2_i kml + a@_5_i*error_2_i km2 -
bl 5 i*umi_2 5 i kml - b@_5 i*umi_2 5 i km2;

umi_2 7 i= a2 7 i*error_2 i + al 7 i*error_2 i kml + a@ 7 i*error_2 i km2 -
bl 7 i*umi 2 7 i kml - b0 _7 i*umi_2 7 i km2;

umi_2 9 i= a2 9 i*error_2_i + al_9 i*error_2_i kml + a®_9 i*error_2_ i km2 -
bl 9 i*umi_2 9 i kml - b@_9 i*umi_2 9 i km2;

umi_2_15_i= a2_15_i*error_2_i + al_15_i*error_2_i_kml + a@_15_i*error_2_i_km2 -
bl 15 i*umi_2 15 i kml - b@_15 i*umi_2 15 i km2;

umi_2 21 i= a2_21 i*error_2_1i + al_21 i*error_2_i kml + a@_21 i*error_2_i km2 -
bl_21_i*umi_2_21_3i_kml - bO_21_i*umi_2_21_i_km2;

umi_i 1=umi_1 1 i+umi_1 3 i+umi_1 5 i+umi_1 7 i+umi_1 9 i+umi_1 15 i+umi_1 21 i

J

umi_i_2=umi_2_1_i+umi_2_3_i+umi_2_5_i+umi_2_7_ i+umi_2_9_i+umi_2_15_i+umi_2_21_1i

J

ui_ss_1=-K21d*iam_1-K22d*vam_1-K23d*ui_ss_1_kml+umi_i_1;
ui_ss_2=-K21d*iam_2-K22d*vam_2-K23d*ui_ss_2_kml+umi_i_2;

if(ui_ss_1>=0.99)
ui_ss_1=0.99;

if(ui_ss_1<=-0.99)
ui_ss_1=-0.99;

if(ui_ss_2>=0.99)
ui_ss_2=0.99;
if(ui_ss_2<=-0.99)
ui_ss_2=-0.99;
error_1_i_km2=error_1_i_kml;
error_1_i_kml=error_1_i;

umi_1 © i kml=umi_1 @ i;

umi_1 1 i km2=umi_1_1_3i_km3l;
umi_1 1 i kml=umi_1 1 i;

umi_1 3 i km2=umi_1 3 i kmil;
umi_1_3_i kml=umi_1_3_i;
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umi 1 5 i km2=umi_1 5 i kml;
umi_1 5 i kml=umi_1 5 i;

umi_1 7 i km2=umi_1_ 7 i kml;
umi_1 7 i kml=umi_1_7_1i;

umi_ 1 9 i km2=umi_1 9 i kmil;
umi_1 9 i kml=umi_1 9 i;

umi_1 15 i km2=umi_1_15 i kmil;
umi_1 15 i kml=umi_1_ 15 i;

umi_1 21 i km2=umi_1 21 i kmil;
umi_1 21 i kml=umi_1 21 i;

ui_ss_ 1 kml=ui_ss_1;

ui_ss_beta_1_kml=ui_ss_beta_1;

error_2_1i_km2=error_2_i kmil;
error_2_1i_kml=error_2 i;

umi_2_1_ i km2=umi_2_1_i_kml;
umi_2_1_i_kml=umi_2_1_i;

umi_2 3 i km2=umi_2 3 i kml;
umi_2 3 i kml=umi_2 3 i;

umi_2_5_ i km2=umi_2_5_i_kmil;
umi_2 5 i kml=umi_2 5 i;

umi_2_7_3i_km2=umi_2_7_i_kml;

umi_2_7;1;Lm1=umi_2_7_i;

umi_2 9 i km2=umi_2 9 i kmil;
umi_2 9 i kml=umi_2 9 i;

umi_2_15_i_km2=umi_2_15_i_kml;
umi_2 15 i kml=umi_2_ 15 i;

umi_2 21 i km2=umi_2 21 i kmil;
umi_2_ 21 i _kml=umi_2_21_i;

ui_ss_2 kml=ui_ss_2;
ui_ss_beta_2_ kml=ui_ss_beta_2;

ua_1l = _IQ(ui_ss_1);

ua_2

_IQ(ui_ss_2);

var_1[i] =vam_1;
iar_1[i] =iam_1;
var_2[i] =vam_2;
iar_2[1i] =iam_2;
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da_1 = _IQmpy(ua_1, IQ(®.5)) + _IQ(0.5);
1 = _IQmpy(-ua_1, IQ(@.5)) + _IQ(@.5);

Q

c

=
|

da_2 = _IQmpy(ua_2, IQ(0.5)) + _IQ(0.5);
2 = _IQmpy(-ua_2, IQ(©.5)) + _IQ(0.5);

Q.

(on

N
I

PicoContador = PWMTBPRD;

VCOMP1_1 = _IQmpy(da_1, PWMTBPRD);
VCOMP2_1 = _IQmpy(db_1, PWMTBPRD);
VCOMP1 2 = _IQmpy(da_2, PWMTBPRD);
VCOMP2_2 = _IQmpy(db_2, PWMTBPRD);

EPwm4Regs.CMPA.half.CMPA = VCOMP2_2;
EPwm3Regs.CMPA.half.CMPA = VCOMP1_2;

EPwm2Regs .CMPA.half.CMPA = VCOMP2_1;
EPwm1lRegs.CMPA.half.CMPA = VCOMP1_1;

i++;

if (i > (N - 1)) {
i=0;

}

// Acknowledge this interrupt to receive more interrupts from group 3
}
AdcRegs.ADCTRL2.bit.RST_SEQ1 = 1; // Reset SEQ1
AdcRegs.ADCST.bit.INT_SEQl_CLR = 1; // Clear INT SEQ1 bit
PieCtrlRegs.PIEACK.all = PIEACK_GROUP1; // Acknowledge interrupt to PIE

GpioDataRegs.GPATOGGLE.bit.GPIO14 = 1;
}

F e e T I S L B L s o T S S
L L
void Config GPIO(void) {

EALLOW;

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.all = ©x00000000;

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO®
ePWM1A

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO1 = 1; //Configura a GPIO1 como salida PWM
ePWM1B

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO2 = 1; //Configura a GPIO2 como salida PWM
ePWM2A

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO3 = 1; //Configura a GPIO3 como salida PWM
ePWM2B

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO4 = 1; //Configura a GPIO4 como salida PWM
ePWM3A

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO5 = 1; //Configura a GPIO5 como salida PWM
ePWM3B

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO6 = 1; //Configura a GPIO6 como salida PWM
ePWM4A

GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO7 = 1; //Configura a GPIO7 como salida PWM
ePWM4B

1; //Configura a GPIOO como salida PWM
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GpioCtrlRegs.GPAMUX1.bit.GPIO14 = O; //para senalizar tiempo de la
subrutina de interrupcién
GpioCtrlRegs.GPADIR.bit.GPIO14 = 1;

EDIS;

}

A S e
+++++++HH

void ConfiguraADC(void) {

EALLOW;

SysCtrlRegs.HISPCP.all = 3; // HSPCLK = SYSCLKOUT/2*ADC_MODCLK2 =
150/(2*3) = 25.0 MHz

EDIS;

// Configure ADC

AdcRegs .ADCTRL1.bit.CPS = 1; // The prescaler is applied to divided
device peripheral clock HSPCLK (ADCTRL1[7] ).

AdcRegs.ADCTRL3.bit.ADCCLKPS = @; // HSPCLK/[2*(ADCTRL1[7] + 1)1,
ADCTRL1[7] =0

AdcRegs .ADCTRL1.bit.ACQ_PS = 12; //Con 12 tenemos una ventana de 13 veces
el periodo del reloj.

AdcRegs .ADCTRL3.bit.SMODE_SEL = @;

AdcRegs .ADCTRL1.bit.SEQ CASC = 1; //Habilitamos la operaciones con
secuenciadores separados

AdcRegs .ADCTRL2.bit.INT_ENA SEQl = 1; // Enable SEQl interrupt

AdcRegs .ADCTRL2.bit.RST_SEQ1l = 0x1;

AdcRegs .ADCTRL2.bit.RST_SEQ2 = 0x1;

AdcRegs .ADCTRL2.bit.EPWM_SOCA_SEQl = ©x1; /* enable SOC from EPWMA
trigger*/

AdcRegs.ADCTRL2.bit.INT_MOD_SEQl = @; // Interrumpe cuando termina la
secuencia 1.

AdcRegs .ADCCHSELSEQ1.bit.CONVO@ = 8; // Setup ADCINBO as 1st SEQ1l conv.
AdcRegs .ADCCHSELSEQ1.bit.CONVO1 = 3; // Setup ADCINA3 as 2nd SEQ1l conv.
AdcRegs .ADCCHSELSEQ1.bit.CONV@2 = 1; // Setup ADCINA1l as 3rd SEQl conv.
AdcRegs .ADCCHSELSEQ1.bit.CONV@3 = 2; // Setup ADCINA2 as 3rd SEQ1l conv.

/*
ADCINA® Sensor a lado de la fuente em la placa
Tensidn
ADCINBO Sensor del medio Corriente
ADCINA1 Sensor del medio en la placa Tensidn
ADCINA2 Sensor ultimo en la placa Tensidn
ADCINB2
ADCINA3 Sensor de arriba Corriente
ADCINAS5 Sensor de abajo Corriente
*/
AdcRegs.ADCMAXCONV.bit.MAX_CONV1 = ©x0003; // Setup 3 conv's on
SEQ1
}
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void InitEPwmTimer(void) {

reloj.

reloj.

EALLOW;
SysCtrlRegs.PCLKCRO.bit.TBCLKSYNC = O; // Stop all the TB clocks
EDIS;

EPwmlRegs.TBCTL.bit.CLKDIV = @; //Divide por uno la frecuencia de
EPwmlRegs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = @; //Divide por uno la frecuencia de

EPwmlRegs.TBCTL.bit.CTRMODE = 2; //Configura el contador ascendente-

descendente.

EPwmlRegs.TBCTL.bit.FREE_SOFT = 3; //Free Runing en modo debugger.

EPwm1Regs.TBPRD = PWMTBPRD;

//NumeroMaxContador=0.5*RelojSistema/(FrecuenciaRequerida*HSPCLKDIV*CLKDIV)

EPwmlRegs.AQCTLA.bit.CAU = 1;
EPwmlRegs .AQCTLA.bit.CAD = 2;
EPwmlRegs.AQCTLB.bit.CAU = 2; // Para el complemento

EPwm1Regs .AQCTLB.bit.CAD

I
=
e

EPwm1Regs.CMPCTL.bit.LOADAMODE
EPwm1Regs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE

2; // Double update
0; // Habilitamos la sombra para

actualizacion del PWM en forma controlada.

EPwmlRegs.CMPCTL.bit.LOADBMODE = 2; // Double update
EPwm1Regs.CMPCTL.bit.SHDWBMODE = ©; // Habilitamos la sombra para

actualizacion del PWM en forma controlada.

reloj.

reloj.

EPwm2Regs.TBCTL.bit.CLKDIV = O; //Divide por uno la frecuencia de
EPwm2Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = @; //Divide por uno la frecuencia de

EPwm2Regs.TBCTL.bit.CTRMODE = 2; //Configura el contador ascendente-

descendente.

EPwm2Regs.TBCTL.bit.FREE_SOFT = 3; //Free Runing en modo debugger.

EPwm2Regs.TBPRD = PWMTBPRD;

//NumeroMaxContador=0.5*RelojSistema/(FrecuenciaRequerida*HSPCLKDIV*CLKDIV)

EPwm2Regs .AQCTLA.bit.CAU
EPwm2Regs .AQCTLA.bit.CAD = 2;

]
=
e

EPwm2Regs .AQCTLB.bit.CAU ; // Para el complemento
EPwm2Regs .AQCTLB.bit.CAD = 1;

]
N
-

EPwm2Regs .CMPCTL.bit.LOADAMODE = 2; // Double update
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EPwm2Regs .CMPCTL.bit.SHDWAMODE = ©; // Habilitamos la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

EPwm2Regs .CMPCTL.bit.LOADBMODE 2; // Double update
EPwm2Regs .CMPCTL.bit.SHDWBMODE = ©; // Habilitamos la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

//========================

// EPWM Module 3 config

//========================

EPwm3Regs.TBCTL.bit.CLKDIV = @; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwm3Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = @; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwm3Regs.TBCTL.bit.CTRMODE = 2; //Configura el contador ascendente-
descendente.
EPwm3Regs.TBCTL.bit.FREE_SOFT = 3; //Free Runing en modo debugger.

EPwm3Regs.TBPRD = PWMTBPRD;
//NumeroMaxContador=0.5*RelojSistema/(FrecuenciaRequerida*HSPCLKDIV*CLKDIV)

EPwm3Regs.AQCTLA.bit.CAU = 1;
EPwm3Regs .AQCTLA.bit.CAD = 2;
EPwm3Regs .AQCTLB.bit.CAU = 2; // Para el complemento

EPwm3Regs .AQCTLB.bit.CAD = 1;

EPwm3Regs.CMPCTL.bit.LOADAMODE = 2; // Double update
EPwm3Regs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE = ©; // Habilitamos la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

EPwm3Regs.CMPCTL.bit.LOADBMODE = 2; // Double update
EPwm3Regs.CMPCTL.bit.SHDWBMODE = @; // Habilitamos la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

EPwm4Regs .TBCTL.bit.CLKDIV = @; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwm4Regs.TBCTL.bit.HSPCLKDIV = @; //Divide por uno la frecuencia de
reloj.

EPwm4Regs .TBCTL.bit.CTRMODE = 2; //Configura el contador ascendente-
descendente.

//EPwm4Regs . TBCTL.bit.CTRMODE

EPwm4Regs.TBCTL.bit.FREE_SOFT

TB_COUNT_UP;
3; //Free Runing en modo debugger.

EPwm4Regs.TBPRD = PWMTBPRD;
//NumeroMaxContador=0.5*RelojSistema/(FrecuenciaRequerida*HSPCLKDIV*CLKDIV)

EPwm4Regs .AQCTLA.bit.CAU
EPwm4Regs .AQCTLA.bit.CAD = 2;

1]
=
-

EPwm4Regs .AQCTLB.bit.CAU ; // Para el complemento
EPwm4Regs .AQCTLB.bit.CAD = 1;

]
N
-

EPwm4Regs.CMPCTL.bit.LOADAMODE = 2; // double update
EPwm4Regs.CMPCTL.bit.SHDWAMODE = ©; // Habilitamos la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

EPwm4Regs .CMPCTL.bit.LOADBMODE = 2; // double update
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EPwm4Regs .CMPCTL.bit.SHDWBMODE = ©; // Habilitamos la sombra para
actualizacion del PWM en forma controlada.

//Configuracién de la genergacién del SOC con el PWM

//Un SOC se genera con Epwm4 cuando el contador esta en

EPwm4Regs .ETSEL.bit.SOCAEN = 1;

EPwm4Regs .ETSEL.bit.SOCASEL = 2; // Enable event time-base counter equal

to PRD

EPwm4Regs .ETPS.bit.SOCACNT
EPwm4Regs .ETPS.bit.SOCAPRD

0; //contador numero de eventos
1; // envia SOC al primer evento

EPwm3Regs .ETSEL.bit.SOCAEN=1;
EPwm3Regs .ETSEL.bit.SOCASEL=1; // Enable event time-base counter equal to

ZERO

EPwm3Regs.ETPS.bit.SOCACNT =0; //contador numero de eventos
EPwm3Regs.ETPS.bit.SOCAPRD=1; // envia SOC al primer evento

//EPwm3Regs .ETSEL.bit.INTSEL = ET_CTR_PRD; // Select INT on TBPRD

event

//EPwm3Regs.ETSEL.bit.INTEN = 1; // Enable INT

//EPwm3Regs .ETPS.bit.INTPRD

ET_1ST; //ND; // Generate INT on

1st event

EALLOW;
SysCtrlRegs.PCLKCRO.bit.TBCLKSYNC = 1; // Start all the timers

synced

EDIS;

}

A continuacion se presenta el archivo ganancias_inversor.h

#tdefine
#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
#tdefine
#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
#tdefine
#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
#tdefine
#tdefine
#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
#tdefine
#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
#tdefine
#tdefine

fsm 20000

fsw 10000

Xzv 2.0000000000000000
Kref ©.9970935785515843
Krefl 1.0294161158476089
Kref2 0.9660469791423970
al _zv 0.9909719408984754
a2_zv -0.9999999999999999
bl zv 1.0000000000000000
b2_zv -0.9909719408984754
Ki 0.0010000000000000
a2_1 0.003729780836

al 1 -0.000007829383
20_1 -0.003733508991
bl 1 -1.999653282299
bo_1 0.999900005000
a2 1 i 0.000094224019
al 1 i 9.000001727281
a0_1 i -0.000093355678
bl 1 i -1.999653282299
bo 1 i 9.999900005000
a2 3 i 0.000035055488
al 3 i 0.000001476541
a0_3 i -0.000034315401
bl 3 i -1.997679865933
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#tdefine bo_3 i 0.999900005000
#idefine a2 5 i 0.000022981943
#define al 5 i 0.000001205386
#define a0 5 i -0.000022377929
#tdefine bl 5 i -1.993734980722
#tdefine bo_5 i 0.999900005000
#define a2_7_i 0.000017626832
#define al_7_i 0.000000914965
#tdefine a0_7_i -0.000017168203
#tdefine bl_7 i -1.987822519795
#tdefine bo_7 i 0.999900005000
#define a2_9 i 0.000014501792
#define al 9 i 0.000000605166
t#tdefine a0_9 i -0.000014198188
#tdefine bl 9 i -1.979948318034
#tdefine b0 9 i 0.999900005000
#define a2_15_ i 0.000009510955
#define al_15_i -0.000000441820
t#tdefine a0_15 i -0.000009731998
t#tdefine bl_15 i -1.944642608711
#define bo_15_i 0.999900005000
#define a2_21_i ©0.000008005394
t#tdefine al 21 i -0.000002023141
t#tdefine a0 _21 i -0.000009022072
t#tdefine bl 21 i -1.892076113939
#define bo_21_i 0.999900005000
#tdefine a2_3 0.001192527109
t#tdefine al_3 -0.000022149861
t#tdefine a0@_3 -0.001203543361
t#tdefine bl_3 -1.997679865933
#tdefine bo_3 0.999900005000
#tdefine a2_5 0.000663427125
ttdefine al 5 -0.000034271000
ttdefine a0_5 -0.000680534303
#tdefine bl_5 -1.993734980722
#tdefine bo_5 0.999900005000
#define a2_7 0.000392632368
ttdefine al_7 -0.000040044976
ttdefine a0_7 -0.000412646823
#tdefine bl_7 -1.987822519795
#tdefine bo_7 0.999900005000
ttdefine a2_9 0.000301217393
ttdefine al_9 -0.000051441477
ttdefine a0_9 -0.000326948141
#tdefine bl_9 -1.979948318034
#tdefine bo_9 0.999900005000
ttdefine bo_13 0.999900005000
ttdefine a2_15 0.000677133832
#tdefine al_15 -0.000345750949
#tdefine a0_15 -0.000850452282
#tdefine bl_15 -1.944642608711
ttdefine bo_15 0.999900005000
ttdefine a2_21 0.000443552013
#tdefine al_21 -0.000505310069
#tdefine a0@_21 -0.000697560841
ttdefine bl 21 -1.892076113939
ttdefine bo_21 0.999900005000
ttdefine bfpb -0.860465116279
#tdefine afpb 0.069767441860
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t#tdefine
#tdefine
#tdefine
#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
#tdefine
#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
t#tdefine
#tdefine
#tdefine
t#tdefine

af_1 0.004690286526
af_0 0.004690286526
bf_0 -0.990619426948
afp_1 0.000015707717
afp_0 0.000015707717
bfp_0 -0.999968584567
all 1 -0.984414445392
K21d ©.013357797024
K22d 0.000311751608
K23d ©.399392435379
Kpv 0.200000000000
coef_normal 1.189710610932
Icc 25.723472668810
Isc 19.292604501608

Finalmente se presenta el archivo 28335 _RAM _Ink.cmd

MEMORY
{
PAGE © :
/* BEGIN is used for the "boot to SARAM"

BEGIN : origin = 0x000000, length =
here */

RAMMO : origin = 0x000050, length =

RAMLO : origin = 0x008000, length =

//RAML1 : origin = @x009000, length

//RAML2 : origin = @x00A000, length

RAML1_2 : origin = 0x009000, length

ZONE7A : origin = 0x200000, length =
program space */

CSM_RSVD : origin = Ox33FF80, length =

Program with all ©x0000 when CSM is in use.

CSM_PWL : origin = Ox33FFF8, length =
CSM password locations in FLASHA
ADC_CAL : origin = 0x380080, length =
RESET : origin = Ox3FFFCO, length =
IQTABLES : origin = Ox3FE@00, length =
IQTABLES2 : origin = Ox3FEB50, length =
FPUTABLES : origin = Ox3FEBDC, length =
BOOTROM : origin = Ox3FF27C, length =
PAGE 1 :

/* BOOT_RSVD is used by the boot ROM for
/* This section is only reserved to keep
/* corrupting this area during the debug

BOOT_RSVD : origin = 0x000002, length =
rom will use this for stack */

RAMM1 : origin = 0x000400, length =
M1 */

RAML3 : origin = 0x00BOGO, length =
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bootloader mode */

0x000002 /* Boot to M@ will go
0x0003B0

0x001000

0x001000

0x001000

0x002000

Ox00FCo0 /* XINTF zone 7 -
0Xx000076
*/

0x000008
*/

0x000009
0x000002
0x000b50
0x00008c
0Xx0006A0
0x000D44

/* Part of FLASHA.

/* Part of FLASHA.

*/
*/
*/

stack.
the BOOT
process

ROM from

OX00004E /* Part of M@, BOOT

0x000400 /* on-chip RAM block

0x001000



RAML4 : origin = 0x00C000, length = 0x001000
//RAML5 : origin = 0x00D00O, length = 0x001000
//RAML6 : origin = Ox@QEQ00, length = 0x001000
//RAML7 : origin = Ox@0F000, length = 0x001000
RAML5_6_7 : origin = 0x00D00O, length = 0x003000
ZONE7B : origin = Ox20FCO0, length = 0x000400 /* XINTF zone 7 - data
space */
}
SECTIONS
{
/* Setup for "boot to SARAM" mode:
The codestart section (found in DSP28_CodeStartBranch.asm)
re-directs execution to the start of user code. */
codestart > BEGIN, PAGE = 0
ramfuncs > RAMLO, PAGE = 0
//.text : >> RAML1 | RAML2 | RAML3, PAGE = ©
.text > RAML1_2, PAGE = ©
//.text ¢ > RAML1, PAGE = ©
.cinit > RAMLO, PAGE = 0
.pinit > RAMLO, PAGE = 0
.switch > RAMLO, PAGE = 0
.stack : > RAMM1, PAGE =1
.ebss > RAML3, PAGE = 1
.econst > RAML4, PAGE = 1
.esysmem > RAMM1, PAGE =1
IQmath : > RAML1_2, PAGE = ©
IQmathTables : > IQTABLES, PAGE = 0, TYPE = NOLOAD
/* Uncomment the section below if calling the IQNexp() or IQexp()
functions from the IQMath.lib library in order to utilize the
relevant IQ Math table in Boot ROM (This saves space and Boot ROM
is 1 wait-state). If this section is not uncommented, IQmathTables2
will be loaded into other memory (SARAM, Flash, etc.) and will take
up space, but 0@ wait-state is possible.
*/
/*
IQmathTables2 > IQTABLES2, PAGE = ©, TYPE = NOLOAD
{
IQmath.1lib<IQNexpTable.obj> (IQmathTablesRam)
}
*/
FPUmathTables > FPUTABLES, PAGE = O, TYPE = NOLOAD
DMARAML4 > RAML4, PAGE = 1
//DMARAML5 ¢ > RAMLS, PAGE =1
//DMARAML6 > RAML6, PAGE =1
//DMARAML7 > RAML7, PAGE = 1
DPRAML5_6_7 > RAML5_6_7, PAGE = 1 // For CH1 DSP/FFT
processing
ZONE7DATA > ZONE7B, PAGE =1
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.reset : > RESET, PAGE = 0, TYPE = DSECT /* not used
*/

csm_rsvd : > CSM_RSVD PAGE = @, TYPE = DSECT /* not used for SARAM
examples */

csmpasswds : > CSM_PWL PAGE = O, TYPE = DSECT /* not used for SARAM

examples */
/* Allocate ADC_cal function (pre-programmed by factory into TI reserved

memory) */
.adc_cal : load = ADC_CAL, PAGE = 0, TYPE = NOLOAD
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Apéndice B

Principio de funcionamiento de los
controladores por curva de caida

Las propuestas de controladores por curva de caida se han inspirado en el
funcionamiento de los generadores sincronos conectados en paralelo, los cuales conforman
el sistema de potencia, por lo que se realiza una breve descripcion de las caracteristicas de
estas maquinas y los principios fisicos que gobiernan la transferencia de potencia a las
cargas.

Ejeq
Eje de la f.'ise b A

Bobinado de armadura . o
Bobinado de excitacion

Entrehierro

= Eje de la fase a

Eje de la fase ¢ Estator

Figura B-1: Diagrama esquematico de una maquina sincrénica trifasica [84].

La Figura B-1 presenta el diagrama esquematico de una maquina sincrénica
trifasica con un par de polos magnéticos. Estos polos se encuentran montados sobre el
rotor de la maquina, y poseen un bobinado de campo por el cual se hace circular una
corriente continua, denominada excitacion, mientras que en el estator se encuentra el

bobinado de armadura, en el cual si el rotor de la maquina es impulsado con el objetivo de
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funcionar como generador, se inducen tensiones de corriente alternada en cada fase,
separadas 120° una respecto de las otras.

En la Figura B-2 se presenta el circuito eléctrico equivalente para una de las fases
del generador sincronico presentado en la Figura B-1, el cual se encuentra conectado al

sistema de potencia.

_O
+ +|[ resto
E. VagT v, b del
] 1| sistema
O

Figura B-2: Circuito eléctrico equivalente del generador sincrénico [84].

Este circuito equivalente se deriva de analizar las ecuaciones de flujo magnético en la
maquina para determinar la tension generada denominada tension de entre hierro vag [85],
la cual resulta de la fuerza electromotriz interna e, (tension inducida en el estator a circuito
abierto) menos la reaccién de inducido producida por la circulacion de corriente en el
estator

Vog =€, — Lﬂ% (B.1)
donde Ls; es la auto inductancia del bobinado del estator. La tension a bornes del estator v,
se obtiene adicionando las caidas de tension en la inductancia de dispersién (producida por
el flujo disperso) y resistencia parasitas del bobinado de estator, representadas en la Figura
B-2 por los elementos L, y r respectivamente.

Considerando un caso particular en el cual la maguina se encuentra entregando
potencia al sistema, se representa con fasores en la Figura B-3 las magnitudes eléctricas,
indicando el angulo &y, entre la tension de inducido E, y la tension a bornes de la maquina
Va.

Sm V,

rl
Iy 8

Figura B-3: Diagrama fasorial representando la tension de inducido y la tension a bornes de la
maquina para un caso particular [84].
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A partir del diagrama fasorial de la Figura B-3 es posible determinar las ecuaciones
que describen la transferencia de potencia del generador al sistema eléctrico.
La potencia aparente que entrega la fuente Ea viene dada por
S=El (B.2)

Escribiendo I, en funcion de las tensiones y la impedancia del circuito

I E,-V, E,-V,co0s3,—jV,sind,

: Z r+ jX, (B.3)
reemplazando (B.3) en (B.2) se obtiene
— EZ?-EV,cosd +jEV.sind,
5= r+ jX (B4)
IR
Separando la (B.4) en potencia activa y reactiva
2 .
S—P+jO= re,” —rg\v, cozs o +2XtEaVasm o
re+X,
v X,E,? = X,EV, cos§  —rEV sin §_ (8.5)
r’+ X2

Considerando que r representa a las pérdidas en el devanado, este término puede

despreciarse, con lo que (B.5) puede escribirse como

P E.V,sind,,
=T x (B.6)
E,>—E\V, coss,
Q= (B.7)

X

t

Como se puede apreciar en (B.6) y (B.7) para una determinada impedancia X, las
potencias activa y reactiva estan en funcion de las magnitudes de los fasores, y del angulo
entre estos. Debido a que las maquinas son operadas para mantener la amplitud de la
tension inducida en torno al valor nominal, E, y V, son practicamente constantes, por lo
que la potencia activa depende predominantemente del &ngulo 6y, mientras que la potencia

reactiva dependera predominantemente de la excitacion de la maquina, ya que el sistema es
disefiado para operar 8, =0, con lo que C0S9_ ~1.

En el generador conectado al sistema de potencia, el angulo 6., se modifica a partir
de modificar la velocidad de la maquina. Por lo tanto, si se requiere entregar mayor
potencia al sistema, se debe controlar la apertura de las valvulas que impulsan al conjunto

turbina-generador.
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Para que cada generador se pueda conectar en paralelo con otros generadores, los
controladores de velocidad de cada méquina son disefiados para tener una caracteristica
estatica P-m como la que se presentd en la Figura 1-12. Con esta caracteristica se evita que
en cada generador consiga regular la velocidad, con lo cual debido a la relacion
proporcional entre la velocidad del rotor y la frecuencia de la tension en bornes de la
maquina sincrona, la frecuencia del sistema dependera de la interaccion entre todos los
generadores, lograndose un punto de equilibrio estable luego de la conexidn o desconexion
de cargas, asi como también la inclusion o la exclusion de otros generadores al sistema.

Para ayudar a comprender el comportamiento estable y sincronico de los
generadores interconectados con las caracteristicas mencionadas, a continuacion se cita
una descripcion realizada por Kundur en Power system stability and control [84]:

“Estabilidad es una condicion de equilibrio entre fuerzas opuestas. EI mecanismo
con el cual los generadores sincronos interconectados mantienen sincronismo es a través de
fuerzas restauradoras, las cuales actGan en los momentos en que existen fuerzas que
tiendan a acelerar o desacelerar una 0 mas maquinas respecto de otras. En régimen
permanente hay equilibrio entre el torque mecénico de entrada y el torque eléctrico de
salida en cada maquina, por lo que la velocidad angular de los rotores permanece
constante. Si el sistema es perturbado este equilibrio se altera, resultando en aceleraciones
0 desaceleraciones de los rotores de acuerdo con las leyes de movimiento de los cuerpos
rotantes. Si un generador transitoriamente es mas rapido que otro, la posicion angular de su
rotor avanzara temporalmente respecto del méas lento. La diferencia angular resultante
transferird parte de la carga de la maquina mas lenta a la mas rapida, dependiendo de la
relacion entre potencia y angulo. Esto tiende a reducir la diferencia de velocidad, por lo
tanto la separacion de los &ngulos. Por encima de cierto limite, un incremento en la
separacién de angulos va acompafiado de un decremento en la potencia transferida, esto
incrementa la separacion angular llevando el sistema a la inestabilidad. Para cualquier
situacion dada, la estabilidad del sistema depende de si la desviacion de las posiciones
angulares de los rotores resultan en suficientes torques restauradores”.

El limite de estabilidad mencionado en el parrafo anterior se refiere a un angulo &y,
de 90°, ya que la potencia activa es funcion del angulo del rotor por la relacion sinusoidal

dada en (B.6), ilustrandose esta en la Figura B-4.
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&

Figura B-4: Relacién entre la potencia activa P y el angulo del rotor [84].

Maés alla de un angulo de 90°, la potencia que entrega el generador comienza a
descender, perdiéndose el mecanismo que mantiene al generador en sincronismo con el

resto del sistema.
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