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E. Oggier, F. Botteron, Member, IEEE, J. E. Ochoa Sosa, G. G. Oggier, Member, IEEE, and G.
Garcia, Senior Member, IEEE

Abstract— This paper presents a new control strategy for three-
phase four-leg inverters, to meet the requirements of total and
individual harmonic content imposed by IEC 61000-2-2 when the
inverter feeds a non-linear reference load defined by IEC 62040-3.
The analysis and design of the controllers are based on a discrete-
time model, developed in the af0 reference frame. The proposed
control strategy consists of an inner current control loop and an
outer loop to control the phase voltages, using Proportional-
Resonant controllers. The concept of harmonic impedance,
proposed initially for single-phase inverters, is used to tune the
controllers. Simulation and experimental results are presented to
validate the harmonic impedance obtained and the design of the
proposed control strategy when the inverter feeds non-linear loads.

Index Terms—Inverters, Four-Leg VSI, output impedance,
non-linear loads, IMP.

I.  INTRODUCCION

os inversores utilizados para alimentar cargas aisladas de la
Lred eléctrica convencional, tanto en generacion distribuida
(DG), como en sistemas de alimentacion ininterrumpida (UPS),
deben cumplir con requerimientos minimos de calidad de
energia, especificados en normas internacionales como por
ejemplo la IEC 62040-3 [1]. Debido a que las cargas de estos
inversores pueden ser lineales, no lineales, trifasicas o
monofasicas, se requiere de un cuarto conductor de neutro para
la circulacion de corrientes de secuencia cero.

Entre las topologias electronicas de cuatro hilos, que no
emplean un costoso y pesado transformador A/Y a la salida, se
encuentra el inversor de tres piernas con un divisor capacitivo,
Split-DC Link [2]; y el inversor de cuatro piernas [3].

El inversor de cuatro piernas presenta ventajas frente a la
topologia Split-DC Link, ya que permite reducir cuatro veces el
tamafio del banco de capacitores y mejorar el aprovechamiento
de la tension de la barra de CC en un 15% [4].

Para controlar la tension de salida de inversores de cuatro
piernas en aplicaciones aisladas de la red eléctrica, se han
propuesto diferentes estrategias de control, tanto para operar en
el referencial sincronico dgO0 [3], [5]-{8], como en referenciales
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estacionarios, abc o af0 [4], [9]-[18].

El referencial sincronico presenta la desventaja de que las
variables de los ejes d y ¢ se encuentran acopladas entre si, lo
que dificulta el disefio de los controladores [3].

En el referencial estacionario, se han propuesto estrategias de
control que pueden clasificarse en aquellas basadas en
controladores lineales y no lineales.

Dentro de las estrategias que emplean controladores no
lineales, se encuentran las basadas en Sliding Mode Control
(SMC) [4] e histéresis [19], los cuales presentan la desventaja
de que la frecuencia de conmutacion del inversor es variable.

Entre las estrategias que emplean controladores lineales, se
encuentran los basados en dead-beat (DB) [13] y predictivos
basados en modelo (MPC) [9], [11], [12]. Estos presentan la
desventaja de que requieren conocer precisamente los valores
de todos los parametros del sistema [4], ademas los basados en
MPC requieren de un elevado costo computacional.

Dentro de los que emplean controladores lineales se
encuentran también los basados en el Principio del Modelo
Interno (PMI); como los repetitivos [ 14], [15] y resonantes [10],
[16]-[18], los cuales consiguen reducir la impedancia de salida
del inversor en cada frecuencia en la que se agregue un estado
resonante [20], reduciendo en estas frecuencias la caida de
tension interna producida por la circulacion de corrientes de
carga lineales y no lineales.

En [14] y [15], se propone utilizar controladores repetitivos
para reducir la distorsion armonica total (THD) de las tensiones
de fase, cuando el inversor alimenta cargas no lineales. Sin
embargo, el elevado atraso de fase que introducen estos
controladores debido a los polos distribuidos en el circulo
unitario del plano z, compromete la respuesta dinamica y
margenes de estabilidad del sistema [14]. Este mismo problema
ocurre cuando se emplean una elevada cantidad de
controladores resonantes para lograr un reducido THD [16], lo
que a su vez incrementa el costo computacional del controlador.

En este trabajo, se emplea una estrategia de control que posee
un doble lazo de realimentacion; uno interno de control de
corriente de los inductores y otro externo de control de las
tensiones de fase, empleando controladores proporcionales
resonantes (PR) en configuracion plug-in. Estos controladores
son disefiados a partir del modelo en tiempo discreto del
inversor en el referencial af}0, considerando los atrasos de fase
introducidos por la implementacion digital.

También, se propone extender a inversores trifasicos de
cuatro piernas el concepto de impedancia arménica definido en
[20] para inversores monofasicos. El principal objetivo es poder
sintetizar, a través de la estrategia de control, la impedancia de
salida del inversor para lograr en cada frecuencia arménica una
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magnitud inferior a la impedancia necesaria para cumplir las
normas internacionales de calidad de energia, IEC 61000-2-2
[21] e IEC 62040-3 [1], cuando se alimentan cargas no lineales.
A diferencia de los trabajos citados que emplean controladores
resonantes, la estrategia propuesta garantiza el cumplimiento de
los limites impuestos por la norma, utilizando la menor cantidad
de controladores resonantes. De esta manera se logra maximizar
los margenes de estabilidad y reducir los requerimientos
computaciones para implementar la ley de control.

El desempeiio de la estrategia de control se valida mediante
resultados de simulacion y experimentales obtenidos con un
prototipo experimental de 5 kVA, siguiendo los procedimientos
indicados en la norma IEC 62040-3.

II. MODELO PROMEDIADO DEL INVERSOR DE 4 PIERNAS

En la Fig. 1 se muestra el esquema del inversor trifasico de
cuatro piernas analizado en este trabajo, el cual posee un filtro
LC conectado a la salida. Para generar las sefiales PWM de
activacion de los transistores de potencia, se utiliza un esquema
de modulacion vectorial en tres dimensiones (3D-SVM) [3].
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Fig. 1. Inversor trifasico de cuatro piernas y estrategia de control.

El conductor de neutro se conecta al punto medio de la cuarta
pierna mediante una inductancia de neutro L,, las resistencias
de los inductores de fase y de neutro, se representan como » y
s, Tespectivamente y el inversor se alimenta de una fuente de
tension ideal, Vcc. En la Tabla 1, se detallan los parametros del
inversor considerados en este trabajo.

TABLA 1
PARAMETROS DEL SISTEMA

Simbolo Parametro Valor

Syom Potencia nominal 5kVA

Viom Tension de fase RMS 220V

Ruom Resistencia de carga nominal 29Q
fi Frecuencia fundamental 50 Hz

L L, Inductancias de fase y neutro 600 xH, 548 uH
[ Resistencias parasitas de inductores 0.2Q,0.15Q
C Capacitores de salida 48 uF
1 Frecuencia de conmutacion y muestreo 20 kHz

C. Capacitor de la carga no lineal 2300 uF

Ry Resistencia serie de la carga no lineal 12Q

R, Resistencia de carga de la carga no lineal  65.2 Q

En algunos trabajos, la inductancia de neutro se considera
opcional [13]. Sin embargo, dimensionando esta inductancia
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con un valor adecuado, puede disminuirse el rizado de la
corriente de neutro originado por la modulacion del inversor
[9]. Por otra parte, un incremento del valor de L,, reducira la
frecuencia de resonancia que se produce en el eje 0, lo cual no
es deseable desde el punto de vista del control [25]. A partir de
esta relacion de compromiso, en este trabajo se dimensiono esta
inductancia para que su frecuencia de resonancia resulte una
década superior a la frecuencia f;.

A. Modelo Promediado de la Planta en Tiempo Continuo

En [22] se obtiene el circuito promediado del inversor de
cuatro piernas mostrado en la Fig. 1, al cual se la aplica la leyes
de Kirchoff para obtener el conjunto de ecuaciones de estados
(1) asumiendo que f; >> fi, donde wun, uUpn y ucn son las
coordenadas del vector de referencia de la modulacion vectorial
en el referencial abc. Aplicando a cada término de (1) la
transformada de Clarke invariante en amplitud (2), se obtiene el
conjunto de ecuaciones de estado representado en (3).

la in vAN uan ia in
d|. d . .
L; lh +Ln Z L= VBN +VCC uhn -r ll} _rn ln
lc ln VCN ucn_ ic in
VAN ia ioa ] (1)
C—|v, |=10 |-
dt BN b ob
VCN lc loc |
1 -1/2 -1/2
2
T,==| 0 3/2 —3/2 ©)
1/2 1/2 1/2
i 0] [v, u, i, 0
Ld i +L”d 0 |={vy|+Vec|uy|—rliy|—1,| 0
i 3i, v, U, iy 3i,
- 3)
d va lll lua
C = ASAELY
LYo Iy Loo

A diferencia de la transformada de Park, la transformada de
Clark permite desacoplar el sistema [13], como puede notarse
en las expresiones indicadas en (3), donde las variables de cada
uno de los ejes a, f y 0 son independientes entre si. Este
resultado permite subdividir el sistema y obtener el modelo en
espacio de estados dado en (4), donde u,(¢) son las coordenadas
del vector de referencia de la modulacion vectorial en el
referencial af0.

La carga del inversor, i,(f), se considera como una entrada
de perturbacién y la misma puede ser lineal, no lineal,
equilibrada o desequilibrada. Con el objetivo de analizar la
estabilidad del sistema y disefiar los controladores para
diferentes condiciones de carga, se considera una carga lineal
equilibrada de valor R, la cual se incluye en la matriz A, luego
de reemplazar i,,=v,/R. Siendo R=R,,, para carga nominal, y
R=R4ci0=1 MQ para la operacion en vacio.
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X, (£)=Ax,(t)+Bu, (1)+Di, (), (=0 p,0). (4)

donde,
x,=[v, i,]sB=[0 ¥ /L] sp=[-1/C o] ;

{1/(RC) 1/c}
A, =Ay= ;
-1/L -r/L
. 1/(RC) 1/C
C | -1/(L+3L,) —(r+3r)/(L+3L,)|

B. Modelo del Inversor de Cuatro Piernas en Tiempo
Discreto

Debido a que la accion de control se implementa en un
controlador digital, es necesario obtener un modelo del inversor
en tiempo discreto, considerando el retardo de transporte 7,
que introduce la implementacion digital. Este retardo es el que
transcurre entre los instantes en los que se lleva a cabo el
muestreo (k7), y aquellos en donde se actualiza el vector de
referencia de la modulacidén; durante este intervalo, la
componente y del vector de referencia anterior, u,[(k-1)T], es el
que genera la modulacion del inversor, mientras que la
componente actual, u,[kT], se utiliza luego del tiempo T,=7/2.

Para obtener el modelo discreto del sistema, se resuelve (4) a
lo largo de un periodo de muestreo, resultando en (5). Luego,
resolviendo las integrales, se obtiene la ecuacion en espacio de
estados (6), la cual depende de la sefial de control en el instante
de muestreo actual y anterior.

Para obtener la ecuacion en espacio de estados en su forma
estandar, se define a la sefial de control en el instante de
muestreo anterior (u,[(k-7)T]), como una nueva variable de
estado (up,[kT]), resultando en (7), a partir de la cual se obtiene
el modelo de la planta en espacio de estados indicado en (8).

x, [(k+1)T]=e™"x [kT]+ [ " DdrBu, [ (k-1)T ]

o

x, [(k+1)T]=e""x, [kT]+A," [ ~1]Bu, [(k-1)T]

(5)
eA)’(T_T"_T)dz'Buy [kT]"'IoT €A“(T_T)dTDia,y [kT]’

(6)

T B P T

0,y

X, [(k+1)T]=e""x [kT]+A," [ "™ 1 |Buy, [¥T]
+ A, [N 1 Bu [kT]+ A [N -] DG, k7], (7)
p, [ (k+1)T ]| =u, [kT].

?, [(k+1)T]= G o, [KT]+H u [kT]+F,i, [£T],

vy (kT) = qu’y (kT) ’ ®
iy (kT') = Cig, (KT),

donde,
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C,=[1 0 0];¢C=[0 1 0]

Considerando i,(k7)=0 y aplicando la transformada z a la
ecuacion de estado (8), pueden obtenerse las funciones de
transferencia de la planta para cada uno de los ejes, las que
relacionan cada una de las coordenadas del vector de referencia
Uy(z) con las variables de estado. Estas funciones son las
componentes de la siguiente matriz de transferencia,

v, ()
U (z
} . (()) P, (2)
P (2)=(ha=G,) M, =| 75 =BG )
Y 1/z
UDy(Z)
LU, () ]

III. ESTRATEGIA DE CONTROL

En esta seccion se describe la estrategia de control propuesta
en este trabajo, la cual posee un doble lazo de realimentacion,
un lazo interno de control de corriente de los inductores, y un
lazo externo de control de las tensiones de fase, como se
muestra en la Fig. 1, empleando en ambos lazos controladores
Proporcional Resonante (PR). Los bloques abc/af0 representan
la transformada de Clarke; mientras e’ representan los atrasos
de fase introducidos por la implementacion digital.

El lazo externo es el encargado del seguimiento de la
referencia de tension y del rechazo de perturbaciones de la
tension de salida causadas por la carga, generando las
referencias de corriente para el lazo interno. Este ultimo, tiene
como objetivo amortiguar la dindmica del filtro LC de salida.

Se propone emplear la configuracion plug-in de controladores
PR, representados de manera genérica con el diagrama de
bloques que se muestra en la Fig. 2. Esta configuracion permite
el disefio en dos etapas, primero se estabiliza la planta Py,(z) con
una ganancia proporcional, Kp.,, y luego se incorpora la accion
de control resonante Rj.(z), en las frecuencias w,=2mhf;
rad/seg, sin alterar la estabilidad alcanzada previamente [23],
siendo / el orden del armonico a compensar.

> thy(Z) RT\’y(Z ) §
R@l—2t e,k

PR,() |

Kool [Po@ 4D

Fig. 2. Controlador PR en configuracion Plug-in (x=v, i; y=a,f3,0).

exn(kT)

La funcién de transferencia de los controladores resonantes se
discretiza mediante la aproximacion de primer orden (FOH),
por presentar una buena correlacion entre la respuesta en
frecuencia en tiempo continuo y discreto [20], resultando,
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scos(ﬁhxy ) -0, sin(Hhxy)

(10)

Ixy
Tz ™ s* 20,5+ o,

donde K., determina la velocidad de convergencia del error de
seguimiento, 6, es la fase que el controlador resonante debe
aportar en wj; para compensar el atraso de fase de la planta y e,
es un factor de amortiguamiento que reduce la selectividad del
controlador resonante facilitando su implementacion digital. En
este trabajo se emplea w.=0.5 rad/seg [20].

La funcion de transferencia R7,(z), correspondiente al bloque
indicado en la Fig. 2, puede expresarse segin (11), su
representacion en espacio de estados indicado en (12), se
obtiene siguiendo el procedimiento descripto en [24].

Ry, (z) =R, (z) +ot R, (z) +1

_az"+a, 2" +. . +az+a, (11)
Z"+b, 2" +..+bz+b,
Xeo [(K+1)T |= Ay X, [KT]+B, E, [kT] 02
Ep [kT]=Cp Xp, [KT ]+ Dy E,, [KT],
donde,
Xir
X - Xy 0(}171)*1 | I(nfl)*(nfl) .
Rxy N Any D
'x(nfl)ny _bO | _bl e _bn—l
0(”71)*1
BRX}’ = : ) CR.xy =[a0 _boan an-1 _bnflan ];
DR,\y =dn -

A. Impedancia Armonica para Inversores de 4 Piernas

Cuando el inversor alimenta una carga no lineal, las
componentes armoénicas de la corriente de carga produciran en
la impedancia de salida del inversor, caidas de tension de
frecuencia #hf;, distorsionando las formas de onda de las
tensiones de fase. Si esta distorsion es elevada podra no
cumplirse con las normas de calidad de energia.

El concepto de impedancia arménica fue propuesto
originalmente para inversores monofasicos en [20], cuyo
objetivo es poder sintetizar a través de la estrategia de control,
la impedancia de salida del inversor, para lograr en cada
frecuencia armoénica una magnitud inferior a la impedancia que
se especifica a partir de las normas [EC 61000-2-2 [21] e IEC
62040-3 [1], pudiendo calcularse como,

/llohl >

donde |vism| es la magnitud de los limites individuales de
tension armonica, evaluado en la frecuencia /4f;, indicados en la
norma IEC 61000-2-2 en funcion del valor pico de la tension
nominal. Mientras que [ios| es la magnitud de cada armonico de
la corriente de carga, en la frecuencia /4f;, consumida por una

1, = V1sim (13)
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carga no lineal normalizada en IEC 62040-3, al ser alimentada
por una fuente de tension sinusoidal sin distorsion.

La carga no lineal normalizada, consiste en un rectificador
monofasico de puente completo, cuyos parametros, Ce, R, y Ry,
se diseflan segun la norma IEC 62040-3 y se detallan en la Tabla
I. Esta norma indica que, en inversores trifasicos con acceso al
neutro, los ensayos deben realizarse utilizando tres cargas no
lineales normalizadas, idénticas por cada fase.

En las Fig. 3 (a) y Fig. 3 (b) se muestran las corrientes de
carga i,y, en el referencial abc (con y=a, b, c) y en el referencial
af0 (con y= a, B, 0), respectivamente. En la Fig. 4 se muestra
el contenido armoénico correspondiente al referencial af0.
Puede observarse que las corrientes i, € i,p no poseen las
componentes correspondientes a los multiplos impares de los
terceros armonicos. Estas componentes circulan por el
conductor de neutro y por lo tanto estan presentes solo en i,o.

Al emplear la transformada de Clarke invariante en amplitud,
los limites de distorsion armonica expresados en el referencial
abc, resultan iguales a los expresados en el referencial 050. Lo
anterior puede expresarse COMo | Vi jim abe[=|Vh iim apo|- Por lo tanto,
la magnitud de las impedancias armoénicas en el referencial /50,
|Ziy|, con y=a, f, 0, pueden calcularse de acuerdo a (13).

Estas impedancias seran utilizadas en las siguientes secciones
para disefiar los controladores resonantes empleados en la
compensacion de armonicos.

~ 20 NI :
< 10 I\Zoa : slob Zoc,' ) Loaf\ oo | sniop
g A | W=l T - -
Eo b d Vil Y] R B \./ NS
Soofpi AL\ B vV Ml
‘20 X \/ VvV
0 . 0.01 0.02 0 . 0.01 0.02
Tiempo (s) Tiempo (s)
(a) (®)
Fig. 3. Corrientes consumidas por la carga no lineal normalizada. a)

Referencial abc, b) referencial af0.

7 -
6 oo |
<5 L Tiéw ]
S 4
=3
g2
<1

0

357 9 111315171921232527293133353739414345
Orden de armoénicos (h)

Fig. 4. FFT de las corrientes armoénicas consumidas por la carga no lineal.

IV. DISENO DEL LAZO INTERNO DE CONTROL DE CORRIENTE

En esta seccion se describe el disefio de los controladores
PRi\(z), indicados en la Fig. 2, para cada uno de los ejes.

A. Diserio de las Ganancias Proporcionales Kpiy

La accidén de control proporcional permite el amortiguamiento
activo de la dindmica del filtro LC, mejorando la estabilidad
relativa del sistema. La condicion de menor amortiguamiento
se corresponde cuando el inversor opera en vacio [20], para lo
cual se resuelve (9) para Rycio=1 MQ. La funcion de
transferencia del lazo interno con control proporcional resulta,
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Gp (Z) = {Iy (2)} = ( Rl (Z) (14)

L(z) |, (1+K,B,(2))

Piy~ iy

Las ganancias Kp;, se disefian para que los polos dominantes
de la ecuacion anterior alcancen el mayor amortiguamiento
posible, lo cual puede demostrarse que se logra seleccionando:
Kpia=Kpip=0.00774 para los ejes a y f5; y Kpio =0.01887, para el
eje 0, resultando en margenes de fase de 55° y 61.9°
respectivamente.

B. Diseiio de los Controladores Resonantes R jiy(z)

Con los valores de Kp;, disefiados, se obtienen las respuestas
en frecuencia de Gjp(z) resultantes. En la Fig. 5 se muestran
los resultados tanto para la operacion del inversor con carga
nominal, R=R,,»,, como en vacio, R=R,.. Estas respuestas
presentan una atenuacion considerable en f;, lo cual implica un
elevado error de seguimiento de la referencia de corriente.

Para reducir este error, se incorpora un controlador resonante
R1i(2) en la frecuencia f; en cada uno de los ejes, resultando en
la funcion de transferencia Rz (z), indicada en (15), mientras
que (16) y (17) representan las funciones de transferencia de
lazo abierto y de lazo cerrado, respectivamente.

B m @)
G,.a(2)= éj((zz)) =Ry, (2)K,, B, (2) (16)
O e N e I

1) Disefio de los aportes de fase 0y

Dependiendo de la condicion de carga del inversor, la fase de
Gyyp(z) en f; puede variar considerablemente, como se muestra
en la Fig. 5. Por lo tanto, a fin de lo lograr una condicion de
compromiso entre ambas condiciones extremas de cargas, en
este trabajo se especifica el aporte de fase como el valor
negativo del promedio entre ambas condiciones,

Oy = ~(£Ges (¢7" ) + £Gry (7)) /2 . (18)

(=}
T

— GiaﬂP,Rva[tio (Z)
- GiaﬂP,Rnom(Z) 4
_— Gi(]RRvacio (Z)
—_— GiUP,Rnom (Z)

—
S)

Magnitud (dB)
R
o O

IS
wm OO

0 L L

Fase (°)

a5 |

10 50 100
Frecuencia (Hz)

1000 10000

Fig. 5. Respuestas en frecuencia de G;,p(z), para carga nominal y vacio.
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A partir de (18), con h=1, x=i, y=a, f, 0, y evaluando la
funcién de transferencia de lazo cerrado con control
proporcional G,p(z) (14), resulta: 8;i,=013=-51.8°y 01i0=-41°

2) Diserio de las ganancias K1,

Las ganancias K,;;, se disefian con el objetivo de que los
errores de seguimiento se extingan lo mas rapido posible, sin
comprometer el margen de fase alcanzado con el controlador
proporcional. Para ello se aumentan las ganancias hasta que los
margenes de fase comienzan a verse afectados, resultando que
para K.ia=K1;/=1500 y K.;io =1000, las respuestas en
frecuencia de G, 14(z), en vacio, presentan margenes de fase de
53.6° en los ejes a y f y de 60.1° en el eje 0, similares a los
obtenidos con el controlador proporcional. En la Fig. 6, se
muestra la respuesta temporal de G;,(z), indicada en (17), para
estos valores de ganancia, ante una referencia de corriente
sinusoidal de frecuencia f;. Puede observarse que el error de
seguimiento se extingue en menos de dos ciclos y sin sobrepaso.

P 7N—
ER AR AR WA AR oS
£ wees Kypiia 5 = 1500
LR TN N e o
LYW -
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07
Tiempo (s)

Fig. 6. Disefio de la ganancia K. Seguimiento de referencia sinusoidal.

En la Fig. 7 se muestra el diagrama de bloques resultante para
el lazo interno, incluyendo la representacion en espacio de
estados del bloque Rz;(z), obtenida segin (11) y (12). A partir
de esta figura se obtiene la ecuacion en espacio de estados
indicada en (19).

Fig. 7. Diagrama de bloques del lazo interno con controlador PR (y=a, B ,0).

s

x,,[(k+1)T|=G, x, (kT)+H, i (kT)+F,i,
v, (kT)=C,x,, (kT),
i,(kT')=C,x,, (kT),

(kT)
(19)

donde,

_| 0. (4T)

_ Gy - HyKPinRini HyKPinRiy
m -B,,C, A

) me |:XR,-}, (kT):|s
Hmy — |:HyKPinRiy :|’

F
B Fo = 0, |
Riy 2x1

Cmv = [Cv 01)(2] ’ Cmi = [Cl 01x2] :

Riy
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V. DISENO DEL LAZO EXTERNO DE CONTROL DE TENSION

En esta seccion se disena el controlador para el lazo externo
de tension, con el objetivo de lograr un seguimiento de las
referencias de tension sin error en régimen permanente cuando
el inversor alimente cargas lineales, ademas de cumplir con los
limites de distorsion armoénica total e individual, impuestas por
la norma IEC 61000-2 cuando el inversor alimente cargas no
lineales.

Para ello, se definen las plantas para el disefio del lazo
externo, Gy(z), las cuales relacionan las corrientes de
referencia, I',(z), con las tensiones de salida, V,(z) (ver Fig. 7),
aplicando transformada z a (19), con la condicion i, =0,

=c, (4,,- G, ) H, . (20)

A continuacion, se describe el procedimiento para disefiar los
controladores del lazo externo.

A. Diserio de las Ganancias Proporcionales Kp,,

Estas ganancias se diseflan con el objetivo de estabilizar la
planta y minimizar la cantidad de controladores resonantes
necesarios para cumplir con la impedancia armoénica definida
anteriormente.

En la Fig. 8 se muestra el diagrama del lazo externo, en el cual
se incorpor6 la ganancia Kp,,. Considerando i, (k7)=0, se
obtienen las funciones de transferencia de lazo abierto (21) y de
lazo cerrado (22). A su vez, para la condicion v*,(kT)=0, puede
resolverse el sistema para obtener la funcion de transferencia de
la impedancia de salida resultante, Z,p,(z) indicada en (23),

(y=a, B.0).
Vi(z
Gora(2) E;((Z)) P K6, (2), @)
V,(z) G,p1i(2)
G.,(z)=|= =—= , 22
(2) v, (z) 1+G,, 14 (2) 22
v .
Z,,(2)= 1 (2) -c,, (<1,;-G, +H, K, C, ) F, .(23)

L(z) "

En la Fig. 9 se muestran las magnitudes de la impedancia
armonica, |Z;,| (barras en negro), definidas en la seccion IILA,
junto con las magnitudes de la impedancia de salida del inversor
que resultan de evaluar |Z,p,(¢/7%)| para diferentes valores de
Kpyy.

En la Fig. 9 (a), se observa que para valores reducidos de
ganancia, por ejemplo Kp,,=Kp,=0.01, la impedancia de salida
no cumple con la impedancia armonica en el quinto armoénico,
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mientras que aumentando la ganancia, puede cumplirse con la
impedancia armoénica en todas las frecuencias. Para estos
valores de ganancia se obtiene una buena relacion de
compromiso entre el valor de impedancia de salida logrado y el
margen de fase, pudiendo demostrarse que los margenes de fase
de Gyap4(2) Y Guppra(z) resultan de 113°.

Por otro lado, en la Fig. 9 (b), se observa que para valores
reducidos de Kpw, por ejemplo Kp,y=0.05, la impedancia de
salida del eje 0 no cumple con la impedancia armoénica en i= 3,
9, 15 y 21, mientras que seleccionando Kp,=0.18, no es
necesario compensar el 9" armonico. Puede demostrarse que
para este valor de ganancia el margen de fase de Guopra(2)
iniciado en (21) resulta de 80°. La ganancia Kp, podria
aumentarse (por ejemplo al valor de Kp,0=0.5 indicado en la
figura) hasta cumplir también con 3 armoénico; sin embargo, el
margen de fase de Guopr4(z) para este valor de ganancia se
reduciria a 22°, comprometiendo la estabilidad del sistema.

6 - |Z)m,s3| 7
5 5F I:I KPUQ,(} =0.01 .
= 4 F B Kpuas =0.27 5
N
227
1 -
o L HNEN L RN RNEN 1 !
357 9 1113151719212325272931333537394143
Orden de armoénicos (h)
T T T T T T T (a) T T T T T T T T
8 2. ]
7 [ Kpw =0.05 ]
= 6 B Xr, =0.18 ]
E 5 B Kp.o =0.5 1
] '
<3 1
2 -
1 -
0 S —— B - S - N S S - S S—— -
357 9 1113151719212325272931333537394143
Orden de armoénicos (h)
(®)
Fig. 9. Comparacion entre |Z,| y la impedancia de salida con control

proporcional, |Z,p,(e/™")|, para diferentes Kp,. (2) Ejes a y B, (b) Eje 0.

B. Diserio de Controladores Resonantes Sintonizados en
.

Para lograr un seguimiento sin error en régimen permanente
de las referencias de tension cuando el inversor alimenta cargas
lineales, se incorpora en cada uno de los ejes un controlador
resonante, R;,(z), como se indica en la Fig. 2, sintonizado en
w; =2zfi rad/seg. Las funciones de transferencia de lazo
abierto, M,,14(z) y cerrado, M,,(z), resultan,

V(z
My 1u(2)=5 ((Z)) =(R (2)+1)Kn, 0, (2), (24)
V(z M, ..z
M, (2)= L) ©) (25)

V) (2) B +M,, ., (z)
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1) Disefio del aporte de fase 0,y

Para el disefio del aporte de fase, se utiliza (18), con £=1, x=v,
y=0, B, 0, evaluando la funcion de transferencia G.,r(z) (22)
para ambas condiciones de carga. Los aportes de fase
resultantes se indican en la Tabla II

2) Diserio de las ganancias K1y,

Las ganancias K, se disefian lo suficientemente elevadas
para extinguir el error de seguimiento de la referencia de
tension, pero sin que ello comprometa la estabilidad alcanzada
con el controlador proporcional. Puede demostrarse que para
los valores de K, detallados en la Tabla II, las respuestas en
frecuencia de (24), para el caso en que el inversor opere en
vacio, R=R,.io=1 MQ, presentan margenes de fase de 110° en
los ejes a y Sy de 75.4° en el eje 0, similares a los obtenidos
previamente con la ganancia Kp,, seleccionada.

C. Diserio de los Controladores Resonantes en las
Frecuencias Armonicas

Como se analiz6 en la seccion V.A., la impedancia de salida
del inversor debe reducirse en los armoénicos 3, 15y 21 del eje
0, para ello se incorporan controladores resonantes en modo
plug-in sintonizados en estas frecuencias. Los bloques Rr,(z)
indicados en la Fig. 3 resultan en las funciones de transferencia
(26)-(28), mientras que la funcion de transferencia de lazo
abierto, M7y, 14(z) se indica en (29).

Ry, (2) =R, (2)+1 (26)
Rpp(z) =R,z (z)+1 27
Ry (2) = Riyo (2) + Ry (2) + Risyo (2) + Ropyo (2) +1 (28)

Mriya(2) =V (2)/Ev(2) = (Rrw (2) +1) KroGi (2)  (29)

Las representaciones en espacio de estados de Rp,(z) se
obtienen a partir de (11) y (12), siendo el orden de los
controladores n=2 para los ejes oy f y n=8 para el eje 0. En la
Fig. 10 se muestra el diagrama de bloques resultante del lazo
externo, a partir del cual se obtiene la ecuacion en espacio de
estados (30). Aplicando transformada z a (30), para la condicion
v',(kT)=0, se obtiene la impedancia de salida, Z,7,(2) (31).

Representacion de Ry, (z)

fe (k1
D) ‘t W(KT)

Fig. 10. Diagrama de bloques del lazo Externo con controlador PR.

[ m J[(k+1)T] Gn[ J(kT)+HTy }(kT)+[ f":]@(kT ) (30)
donde,

:[Gmy HW)KPV) DR\yCmv HmyKvaCRV):| . H :ijl{myKvaDR\yj'
_BR\/) my ARty Sy BRW
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Zoty (2) = [Cov Ovn](ZAGenGen —G1y) ™ [Fo O]’ .
1) Diserio de los aportes de fase G0
Para el disefio de los aportes fase, se resuelve (18) con /=3,
15, 21, =0, x=v, y se evalta la funcion de transferencia M;,,(z)
indicada en (25), para ambas condiciones de carga. Los aportes
de fase resultantes se indican en la Tabla II

€2))

2) Diserio de las ganancias Ko

Con el objetivo de validar la impedancia armonica obtenida,
las ganancias Ko, con A=3, 15, 21, se ajustan hasta que la
impedancia de salida resultante para el eje 0, Zr,0(¢/’®") indicada
en (31) cumpla con la impedancia armoénica, resultando en las
ganancias indicadas en la Tabla II. Para estas ganancias, el
margen de fase de Mr.0,.4(2), indicada en (29), resulta de 49°.

En la Fig. 11 se muestran las magnitudes de las respuestas
en frecuecia de Zop(z) (23) y Zor(z) (31), donde puede
observarse la reduccion de la impedancia en las

correspondientes frecuencias.
TABLA Il
PARAMETROS DE LOS CONTROLADORES RESONANTES DEL LAZO EXTERNO

Parametro Ejesayf Eje 0
h 1 1 3 15 21
Koy 200 300 1.45 2.50 1.60
Oy 3.01° 4.3° 22.6° 59.3° 53.8°

Magnitud (dB)

1 2 3 4
10 10 Frecuencia (Hz) 10 10
Fig. 11. Magnitudes de las respuestas en frecuencia de Z,p(2) y Z,1,(2).

D. Estabilidad del Sistema ante Variaciones Paramétricas
del Filtro LC.

Con el objetivo de analizar la estabilidad del sistema ante
variaciones paramétricas del filtro de salida, en esta seccion se
obtienen los diagramas de Nyquist de la funcién de
transferencia Mpy,14(z), indicada en (29), en funcion de la
variacion simultanea de L, L, y C, del 50% al 150% de sus
valores nominales.

En la Fig. 12 se muestran los diagramas correspondientes a
Mrva,14(2) Y Mryp14(2). Mientras que en la Fig. 13 se muestran
los correspondientes a Mry4(z). En ambas figuras puede
observarse que un incremento de los parametros provoca una
disminucion de los margenes de fase (MF), mientras que su
disminucion implica una reducciéon en los margenes de
ganancia (MG). No obstante, el sistema permanece estable para
todos los valores considerados.

De esta manera, se verifica que los margenes de estabilidad
alcanzados con el disefio del controlador propuesto garantizan
que el sistema pueda operar estable ante variaciones
paramétricas del filtro de salida.
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Fig. 12. Diagramas de Nyquist de M7y, .4(z) Y Mrypr4(z) ante variaciones
paramétricas del filtro de salida, del 50% al 150% de los valores nominales.
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Fig. 13. Diagramas de Nyquist de Mz, 4(z) ante variaciones paramétricas del
filtro de salida, del 50% al 150% de los valores nominales.

VI. RESULTADOS

En esta seccion, se presentan resultados de simulacion y
experimentales que permiten validar los analisis y disefios
presentados anteriormente. Para ello se implement6 el inversor
trifasico de cuatro piernas mostrado en la Fig. 1, con los
parametros indicados en la Tabla 1, en PSim para obtener los
resultados de simulacion y utilizando un prototipo de
laboratorio de 5 kVA para los resultados experimentales.

Para la implementacién digital de la estrategia de control,
muestreo de las sefiales y modulacion 3D-SVM, se utilizé un
controlador digital de sefiales (DSC) de T1, TMS320F28335, el
cual opera a una frecuencia de 150 MHZ con aritmética de
punto flotante por hardware (FPU).

En la Fig. 14 se muestra el resultado de simulacion de las
tensiones de fase y corrientes de carga de las tres fases, cuando
el inversor alimenta la carga no lineal normalizada. La
distorsién armonica total de las tensiones de fase resultan del
4.3%. Este resultado se valida experimentalmente en la Fig. 15.
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Fig. 14. Resultado de simulacion con carga no lineal. Tensiones de fase
(superior), corrientes de carga (inferior)

Enla Fig. 15 (a) se muestra el resultado experimental de las
tensiones de fase y la corriente de carga de una de las fases, iy,
cuando el inversor alimenta la carga no lineal normalizada. Los
limites de distorsion armoénica impuestos por la norma IEC
61000-2-2, junto con las magnitudes porcentuales de la FFT de
las tensiones de fase, se muestran en la Fig. 15 (b).

Puede observarse en la Fig. 15 (b) el cumplimiento de los
limites en todas las frecuencias armonicas, por lo que puede
concluirse que la impedancia armodnica obtenida es un
parametro valido para el disefio de los controladores para
compensacion de armoénicos. Mientras que la THD de las
tensiones de fase resultan del 5.2%, inferiores al 8% indicado
en [EC 62040-3.

Tek e ® Stop M Pos: 47.80ms
P

Waaaaaa
AN A 7/\[” X\Q

W\
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[ CH2 100 M 5.00ms
CH3 100% CH4 10.04 21-0ct-13 18:37
(a)
6 - I I I I I I I I I I I I I I I I | -
s I Linites IEC
Z 4 R .
< [__IFFT vay
g2
<
0

11 13 15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35 37 39
Orden de armonicos (h)
(b)
Fig. 15. Resultado experimental con carga no lineal. a) CHI: vy, CH2: vy,
CH3: vcy, CHA4: iy,. b) Contenido armoénico de vyy.
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En la siguiente tabla se presenta una comparacion de la
estrategia de control propuesta, con aquellas estrategias de
control propuestas en la literatura que emplean controladores
resonantes en el lazo externo de control de tension de inversores
trifasicos de cuatro piernas. Puede concluirse que la estrategia
propuesta permite cumplir con la norma empleando la menor
cantidad de controladores resonantes, y en consecuencia un
mayor margen de fase.

TABLA IIT
COMPARACION CON OTRAS ESTRATEGIAS DE CONTROL QUE EMPLEAN
CONTROLADORES RESONANTES EN EL LAZO EXTERNO

Referencia (ITiI;In]i)te Margen de fase Numero Total de
IEC < 8%) resultante Controladores Resonantes
[10] 4.82% 31.5° 12
[16] 3% - 21
[17] 2.61% - 12
Estrategia o o 6
Propuesta >:2% 49 (1 eneje a, 1 eneje B, 4 en eje 0)

donde “-” representa que su valor no fue especificado.

Para verificar el desempefio del inversor ante desequilibrios
de carga, la norma IEC 62040-3 indica que el ensayo debe
realizarse con dos de sus fases alimentando la carga lineal
nominal, mientras que la fase restante opera en vacio.

En la Fig. 16, se muestra el resultado experimental obtenido
del ensayo de desequilibrio de carga, el cual se manifiesta por
la circulacion de la corriente de neutro i,,. El factor de
desequilibrio resultante en régimen permanente es del 0.11%,
inferior al limite del 5% permitido en la norma IEC 60146-1-1.

Tek ® 4cq Complete M Pos: 29.60ms

Apl-
-

YTV

AANANARAAALAAAN
I ANYAY /’\ A\ /
BYAAVARVARVIRV,

Fig. 16. Resultado experimental con desequilibrio de carga. a) CH1: vy, CH2:
VBN, CH3: VCN, CH4: Ton-

VII. CONCLUSIONES

En este trabajo se presentd una estrategia de control para
inversores trifdsicos de cuatro piernas con el objetivo de
cumplir los requerimientos de contenido armonico total e
individual impuestos por la norma IEC 61000-2-2 cuando el
inversor alimenta una carga no lineal normalizada definida por
la norma IEC 62040-3.

Para el andlisis y el disefio de los controladores se obtuvo un
modelo de tiempo discreto del inversor, desarrollado en el
marco de referencia af0.

IEEE LATIN AMERICA TRANSACTIONS, VOL. 19, NO. 5, MAY 2021

La estrategia de control posee un lazo interno de control de
corriente y un lazo externo para controlar las tensiones de fase,
utilizando  controladores  proporcionales-resonantes  en
configuracion plug-in.

Para sintonizar los controladores resonantes, en este trabajo
se obtuvo la impedancia armoénica para inversores trifasicos de
cuatro piernas, propuesta inicialmente para inversores
monofasicos. Con ello, se demuestra que pueden cumplirse los
limites mas exigentes impuestos por la norma de calidad de
energia IEC 61000-2-2 con la minima cantidad de
controladores resonantes y de esta manera lograr amplios
margenes de estabilidad.

Se obtuvieron resultados de simulacion y experimentales que
permitieron demostrar la factibilidad de la propuesta cuando el
inversor alimenta cargas no lineales y desequilibradas.
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