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RESUMEN

En este trabajo se propone un esquema de control realimentado para el seguimiento
de una referencia de corriente y disminucién de distorsiébn armonica total de la
corriente en la carga de un inversor trifasico para el accionamiento de un motor de
induccién. Utilizando un modelado selectivo en frecuencia se disefian dos lazos de
control, uno para el seguimiento de la referencia de corriente que actua solo sobre la
componente fundamental de la referencia en independencia de la distorsion armonica
y ruido en la medida de la corriente, y otro lazo de control para la reduccién del
contenido total arménico de la corriente en la carga. Para el modelado selectivo en
frecuencia se ha utilizado el método de Promedio de Espacio de Estado Generalizado
(GSSA) [5]. La técnica robusta empleada para el seguimiento de la referencia ha sido
la conocida como control H-Infinito Loop Shaping [14]-[15] y la empleada para el lazo
de reduccién de armonicos ha sido la conocida como control Cuadratico Lineal
Gaussiano (LQG) [20]-[21]. La validacién del desempefio del sistema de control
propuesto se ha realizado mediante la utilizacion de la herramienta de simulacién
MatLab/Simulink®.
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INTRODUCCION

Estudios recientes sobre la tendencia mundial del consumo de energia revelan el
aumento de las necesidades energéticas en los préximos afios, y lo que es mas grave
el empleo masivo de las energias fésiles para abastecer esta necesidad; esto desde
luego plantea problemas a largo plazo, debidos a la contaminacién del medio ambiente
y a las limitaciones propias de estos recursos. Una solucion para disminuir el
consumo de energias fésiles es la generacion de energia eléctrica a partir de energias
renovables. En la actualidad solo el 15% de la electricidad se controla mediante
electrénica de potencia, pero segin aumenta la demanda de energia se hacen mas
necesarios sistemas de conversidon de energia eléctrica basados en electrdnica de

potencia, ademas de hacer el control de forma electronica [1].

La conversion electrénica de potencia DC/AC, conocida cominmente como proceso
de inversion, permite realizar el manejo de energia de una manera mas eficaz.
Consiste basicamente en la transformacion de una tension DC a una tension AC de
amplitud y/o frecuencia variable dependiendo de la aplicacion. Desde luego este
proceso esta presente en muchos campos de la industria moderna, debido a su gran
versatilidad y eficiencia con que ha respondido a los procesos que hoy en dia
encontramos; grandes accionamientos hidraulicos, mecanismos de traccion, fuentes
de alimentacion de alta potencia, accionamientos eléctricos, son algunos ejemplos de

aplicacion de este proceso.

El motor de induccidbn es una de las maquinas de potencia mas ampliamente
empleadas en la industria y ha permitido ampliar el rango de aplicaciones y mejoras
sobre accionamientos eléctricos. Las ventajas que tiene el motor de induccién son
varias y de bastante relevancia sobre otras maquinas; bajo costo de adquisicion,
minimo o casi nulo costo de mantenimiento, amplia gama de versiones o tipos para
operar sobre diferentes tareas en la industria, altos rangos de velocidad y potencia,
son algunas de las caracteristicas de mayor importancia de esta maquina. Para el
funcionamiento correcto del motor de induccion se requiere de una fuente de

alimentacién trifasica que pueda regularse en amplitud y frecuencia dependiendo de la
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aplicacion, por lo tanto el elemento requerido para esta tarea es el inversor trifasico de

potencia [2].

Como era de esperarse la investigacion y desarrollo de nuevas técnicas o
procedimientos que permitan mejorar el rendimiento del motor de induccion son
bastantes. Sin embargo la mayoria de estos estudios van dirigidos hacia el lazo de
control de lazo cerrado del motor de induccién, y por lo contrario son pocos los
estudios que se enfocan en el inversor como una etapa del sistema que pueda ser
optimizada; se asume que se pueden obtener buenos resultados realimentando la
salida del motor y asumiendo el inversor como un elemento ideal, de hecho se
obtienen los resultados, pero estos no son los mejores. Se sabe que las componentes
armoénicas generadas en el inversor debidas en su mayoria a la conmutacién de los
transistores, generan problemas graves en cuanto a funcionamiento y optimizacion del
sistema, tales como desgaste del motor, pérdidas de energia por calor y vibraciones
mecanicas, disminucién de vida util del motor, entre otras [3]-[31]-[32]. Se han
adoptado algunas medidas para solucionar estos problemas como son el implementar
filtros tipo LC a la salida del inversor para evitar que los arménicos lleguen a la carga,
o también se han desarrollado diferentes tipos de modulaciéon con caracteristicas y
ventajas diferentes que permiten mitigar la accion de los armonicos [30]-[31]-[34]-[35].
Todo esto se realiza en lazo abierto. En lazo cerrado no es mucho lo que se ha
logrado hacer; basicamente se pretende reducir la accion de lo armonicos, empleando
algunos métodos como utilizar algoritmos de control y/o aplicando técnicas de control
robusto, tales como las basadas en redes neuronales artificiales (ANNSs) vy filtros
complejos para hacer su estimacion, o aplicando algunas técnicas de control
proporcional, seleccién y cancelacion selectiva, para reducir su efecto en el sistema
[4]-[36]-[37].

Con este trabajo se pretende mostrar que realizando un control realimentado
directamente sobre la corriente de entrada al motor 0 a la carga, se logra obtener en
primera instancia el seguimiento del comando de referencia, pero ademas también
garantizar una sefial de entrada con baja distorsion armadnica sin necesidad de utilizar
un filtrado LC adicional. Esto por supuesto genera muchas ventajas frente a otros
disefios, en cuanto a eficiencia y ahorro de energia, vida util de los equipos, robustez
y estabilidad del sistema, que conllevaran obviamente a bajos costos de

implementacion.
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Ademés de esta introduccién, este documento comprende cinco capitulos donde se
documenta, detalla y analiza el desarrollo de este trabajo. El capitulo uno describe la
técnica de modulacién PWM en vectores espaciales como una de las técnicas en lazo
abierto mas empleada comercialmente para el control de inversores trifasicos a fin de
tener un marco de referencia para realizar la comparacion con los resultados
obtenidos en este trabajo. Ademas también se establecen los principios analiticos y
de funcionamiento del método. EI capitulo dos presenta el desarrollo teérico y
analitico de los modelos utilizados para simulacion, tanto el modelo dindmico de las
variables reales como el modelo dinAmico de las componentes armoénicas. Se
muestran graficas de simulacién que validan los resultados analiticos. En el capitulo
tres se consigna el principal aporte del proyecto, se describe el proceso analitico y
tedrico para el desarrollo e implementacion del controlador H-Infinito Loop Shaping y el
controlador Cuadratico Lineal Gaussiano LQG, que logran alcanzar los objetivos
planteados en este trabajo. Se muestran también algunas graficas de simulaciéon
donde se valida el logro de estos objetivos. En el capitulo cuatro se consigna el
método adoptado para establecer la calidad de las sefiales en cuanto a contenido
armoénico y se hace un analisis comparativo en cuanto a calidad de las sefales
obtenidas con el controlador propuesto, en contraste con la calidad de las sefales
utilizando un control en lazo abierto convencional. También se consignan las
principales conclusiones obtenidas de los analisis realizados y se hacen algunas

recomendaciones finales acerca de caminos por explorar y/o trabajos futuros.

Al final del documento se describen también algunas referencias importantes y se

consignan algunos anexos o apéndices.
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1. MODULACION SVPWM PARA INVERSORES
TRIFASICOS

1.1 PWM basado en portadoras

El método de modulacion PWM (Pulse Width Modulation) basado en portadoras
controla el voltaje promedio de salida en un periodo lo suficientemente pequefio,
llamado periodo de conmutacion mediante la produccién de pulsos de ciclo de trabajo
variable. Una onda triangular de alta frecuencia, llamada portadora, es comparada
con una sefal sinusoidal que representa la salida deseada denominada sefial de
referencia o moduladora. En el momento en el que la portadora es menor que la
referencia, un comparador produce una salida en alto que, llevada a una rama de
transistores de un inversor (ver figura 2.1), activa el transistor superior y desactiva el
inferior por medio de una compuerta negadora . En el caso opuesto, cuando la
portadora sea mayor que la referencia, la salida del comparador serd una sefial en
bajo, desactivando el transistor superior y activando el inferior [10]. La Figura 1.1.
muestra sefiales tipicas en este proceso, Vmoduladora corresponde a la sefial de
referencia o moduladora, Vportadora la sefial de portadora y la sefial de comparador
muestra el resultado de la comparacioén realizada (sefial de dos valores discretos, en
este caso-101).

Vmoduladora

' 7 I\ / \ / [\
\ / \ \ / \ / \ / \ / / \ / \ “,/ \ /

/ \ \ \ | / \ / \ |/ / \ /

/ / \ \ / \ / \l/ \ / \ / \ |/
/ / \ / \l/ \ / \/ / \/ / \ |/
1 \ \/ \ \/ V

portadora

Sefial de Referencia
(@]

0.101 0.1015 0.102 0.1025 0.103 0.1035 0.104
Tiempo t(seg)

Sefial de Comparador
(@)

0.101 0.1015 0.102 0.1025 0.103 0.1035 0.104
Tiempo t(seg)

Figura 1.1 Generacién de una sefial PWM.
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La modulacion sinusoidal pura SPWM (Modulacion PWM Sinusoidal), se ha utilizado
en multitud de aplicaciones debido a su sencillez de implementacion y a la buena
distribucion arménica del espectro de la tensidon de salida, el cual concentra los
arménicos debidos a la conmutacion en la frecuencia de la portadora y sus multiplos
(dispersandose ligeramente en bandas laterales). Sin embargo este método ofrece un
rango lineal de operacién reducido, con un indice de modulacibn maximo lineal

Mmax-ineal =1, 10 que implica una limitacién del uso del bus de DC [6].

Para inversores en el que el punto medio del bus de continua, nodo “0”, se encuentra
flotante respecto al neutro del sistema conectado a la salida del inversor, nodo “N”,
como es el caso en esta tesis (ver Figura 2.1), pueden ser adicionadas sefales con
amplitud y frecuencia variantes entre estos dos puntos sin afectar los voltajes y
corrientes linea a linea a la salida del inversor. Sin embargo, la adicion de esta sefial
denominada sefial de secuencia cero (ZSS), modifica las caracteristicas de
desempefio del modulador; mediante la eleccion de una sefial de secuencia cero
adecuada, el rango lineal de operacion puede alcanzar el valor Mmaxinea= 1.1547, lo
cual lleva a una mayor utilizacion del bus de DC, ademéas de que las perdidas por

conmutacion también pueden ser disminuidas.

i
' Ha /o™ ol
e (1) e b
= g
. e | Yo
) #{:\‘ 2 »

= g
e M+ ) e
w "W

{aerathr 2; (£) A A
AN WEn

Portadars

Figura 1. 2 Proceso de modulacion con inyeccidn de secuencia cero.

En la Figura 1.2 se ilustra el proceso de inyeccion en donde el bloque Generador de

ZSS calcula la sefial de secuencia cero e, (t) a partir de las sefiales moduladoras

fundamentales [6]-[9].
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Del diagrama de la Figura 1.2 se deduce entonces que la representacion de las

sefiales de modulacion u; (t)(i =a,b,c) para moduladores PWM basados en portadora
trifasicos [9], se define como:

u; () =ui(t)+e(t) (1.1)
Donde ¢ (t) , es la sefial de secuencia cero y u’;(t) son las sefiales fundamentales

sinusoidales trifasicas, definidas como:
Ua(t) =msinwt
* - 2
u b (t) = msin(wt +?ﬂ) (1.2)
. . 4
u ¢ (t)=msin(wt + ?ﬂ)
Donde m es el indice de modulacion.

Discriminando el tipo de carga, rango de modulacién lineal y despreciando arménicos
de alta frecuencia, el voltaje de fase de salida satisface que:

U, =§ui (i=a,b,c) (1.3)

Luego, de las ecuaciones (1.2) y (1.3) se obtiene el voltaje de cada una de las fases,

asi:

u, (t)= %[msinvvt +¢e,(t)]
E . 2
Uy () = E[m sin(wt + ?) +¢e,(1)] (1.4)

Uy () :g[m sin(wt +4?7T) +e, (1)]
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El voltaje de linea puede ser expresado como:

Uab(t) :UaN (t)_UbN (t)
= %ﬁmsin(wt +716)
.5
ch(t)=%\/§msin(wt+5ﬂ/6) (1.5)
Uca(t) :%\/ngin(\Nt +37Z'/2)

Es de notar que la sefial e (t) no aparece en tensiones linea-linea, de ahi su

denominacién como sefial de secuencia cero [11], [12], y puede ser calculada como
1
& (t)=§(ua(t)+ub(t)+uc(t)) (1.6)

De esta manera, segun el valor o sefial adoptada por e, (t) se obtienen moduladores

PWM, con ventajas y caracteristicas diferentes de funcionamiento [6], [9]. Asi, con un
e (t)=0 se obtiene un PWM sinusoidal, mientras que si e, (t) =0, se obtendra un
PWM no sinusoidal. La sefial de secuencia cero adoptada en este trabajo esta
definida por e (t)=1/2(1-u, )+1/2(-1-u. ), que equivale a un modulador
SVPWM simétrico o también llamado SYPWM pero basado en portadoras [13], como
se muestra en la Figura 1.3. Con este modulador se obtiene un indice de modulacion

maximo mmax:Z/\/g en el rango de modulacion lineal. Su correspondiente

distribucion de tiempos “cero” o nulos T,, T, para el sector |, es
1
To=T, :E(Ts -T,.-T,) (1.7)

Para los sectores restantes basta hacer una rotacion de 60 grados en el sentido de las
manecillas del reloj sobre el espacio vectorial que se ilustra mas adelante en la Figura

1.4. Estos tiempos se consideran mas adelante en la seccion 1.2.

El considerar una sefial de secuencia cero e(t), al igual que el método y

caracteristicas tenidas en cuenta en la etapa de modulacion, se realiza en base a que
fue precisamente este disefio el que nos aporté mejores resultados para el sistema, en
cuanto a contenido arménico se refiere. Sin embargo queda abierto a nuevas
investigaciones sobre este disefio en particular y posibles variaciones que se puedan

realizar con el fin de obtener mejores resultados.
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Sefial de modulacion SYPWM

0.8 >§\\‘ uma . - | | / 4< >T

> T /7

\\ o
N

sefial de modulacion
o

o \ /]
\\ //
-0.8 \ /

-1 r r r r r r
0.086 0.088 0.09 0.092 0.094 0.096 0.098 0.1 0.102 0.104
Tiempo (seg)

Figura 1. 3 Sefial de modulacion PWM simétrica, SYPWM (m = 1).

En la Figura 1.3 um(t) representa la sefial sinusoidal de referencia, up(t) es la sefial de

secuencia cero e, (t) y ui(t) es la sefial resultante de la adicién de ¢, (t) a la sefial de

referencia.

Como se observa son muchos los posibles moduladores que se pueden generar a
partir de la seleccién de una sefial de secuencia cero, igualmente son muchos los
estudios realizados en este sentido, incluyendo los de conmutaciéon discontinua que
permiten disminuir las perdidas por conmutacién, aunque las sefales que se deben
generar para su implementacién son un poco mas complejas [6]-[9]. En un inversor en
fuente de tension la modulacién es el mecanismo empleado para sintetizar la tension
de salida del mismo, por lo tanto la técnica de modulacién empleada en el inversor
determina el aprovechamiento de los recursos de tension de su bus de continua, la
calidad y la linealidad de la tensién de salida, el rizado de la corriente, las pérdidas de

potencia por conmutacion, etc.

La operacion en modo conmutado de los convertidores electrénicos de potencia ha
posibilitado la obtencion de sistemas de alta eficiencia y elevada densidad de potencia,
siendo la modulacién por anchura de pulsos (PWM) la técnica bésica de

procesamiento de energia empleada en estos convertidores.
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El continuo incremento de la velocidad de conmutacion de los transistores de potencia,
y el aumento de la capacidad de la computacién de los procesadores digitales de
sefal, hace que la investigacion en algoritmos de modulacion, cada vez mas eficientes

y rapidos, sea un area en continua evolucion.

1.2 Modulacién del Vector Espacial SVPWM

El atractivo enfoque planteado en esta técnica, su intima relacion con las secuencias
de conmutacion experimentadas por el inversor, y la idoneidad para su aplicacion en
un procesador digital, ha propiciado su desarrollo en aplicaciones modernas de
electrénica de potencia. La coincidencia temporal con la aparicién de procesadores
digitales de bajo costo, y la posibilidad de caracterizar con profundidad el proceso de
conmutacién del inversor, abrié nuevas vias de estudio en lo referente en secuencias
de conmutacién optimas y dio lugar a que la modulacion SVM (Space Vector
Modulation) fuese considerada como una técnica de modulacién idénea para

inversores [6].

La modulacién del vector espacial (SVM), es una técnica avanzada de sintesis de
tension a la salida del inversor basada en la representacion vectorial de dicha tension
[6]-[7]. En la interpretacion convencional de SVM, cada uno de los ocho posibles
estados de conmutacion de un Inversor Trifasico de Dos Niveles (TLFB en sus siglas
en ingles) es definido mediante una terna de variables logicas (primera columna de la
Tabla 1.1) [6]. Estas variables logicas corresponden a las sefiales de control de los
transistores superiores de las tres ramas del inversor, y se entiende que el transistor
superior de una determinada rama estard activado cuando su correspondiente sefial

de control sea igual a “1”.

Bajo una concepcion vectorial, las tensiones de rama correspondientes a los ocho

estados del inversor dan lugar a ocho vectores de tension en dichas ramas,

denominados aqui como vectores generadores (vectores\70 a \77 enla Tabla1l.1). En
esta tabla, de acuerdo al diagrama circuital que representa de forma aproximada el
sistema real que se ilustra mas adelante en el capitulo 2 (ver Figura 2.1), se definen
dos tensiones de salida, una medida respecto al nodo “0” y otra medida respecto al

nodo “N”, de esta forma ujp en la tabla, es llamada tensién de salida de rama y ui €s
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llamada tension de salida de fase (i = a, b, ¢). En un inversor trifasico balanceado con
el bus de continua aislado respecto al neutro del sistema de carga, la tension entre el
nodo “0” y el nodo “N”, llamada también tension de flotacion [6], se puede expresar

como:
1
Voo = _é(uao +Uyg +Ug) (1.8)
Por lo tanto las tensiones de salida del inversor de la Tabla 1.1 se calculan como:
Uy =U,p +Vy, ;s 1=ab,c
En la Tabla 1.1 las tensiones de rama y de salida correspondientes a estos vectores

generadores han sido normalizadas respecto a la mitad de la tension del bus de
continua Vpc/2.

Tabla 1. 1 Vectores de tension del inversor TLFB normalizados respecto a Vpc/2.

Estado | Vector | Uy, Upo Uco Von Uan Upy Uon U | U
111 A 1 1 1 -1 0 0 0 0 0
100 | v, 1 1| 1 | 43 | 43 | 23 | 23 | 43| 0
110 | v, 1 1 1| U3 | 203 | 23 | <43 | 213 | |2
010 | v, -1 1 1| U3 | 23 | 43 | =23 | 23| 2
011 v, -1 1 1 | -3 | 413 | 23 | 2/3 |-43| 0
001 | v, I | 1| 13 | <23 | =213 | 43 |-23|-42
101 |V, 1 -1 1 | U3 | 23 | 43 | 213 | 23 |-y2
000 | v, 1| 1 | A 1 0 0 0 0| 0

Las dos componentes de los vectores de tensién de salida del inversor, expresadas en

el marco de referencia a-B (U, , Uz ), se pueden calcular aplicando la transformacién

de Clarke sobre las tensiones de salida expresadas en el marco natural a-b-c

(excluyendo la componente cero), es decir:

u
Un | 2[1 -1/2 -1/2 ua“ (1.9)
un| 3[0 V3/2 —3/2 u"”

cN
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La Figura 1.4 muestra la representacion de los vectores de salida del inversor sobre el
plano a-B. De acuerdo a esta figura un vector de tension genérico de salida Vref,
podria ser sintetizado mediante la aplicacion ponderada de sus dos vectores activos
adyacentes. De esta forma se conseguiria que el vector de salida siguiera la
trayectoria punteada de la Figura 1.4. Para conseguir cualquier longitud en el vector

de salida, es necesaria la aplicacion de vectores nulos adicionales [6].

A B

53 (010)
S2 (110
V3 , 2= 10
& n /o
CVTerN o

A AT Sy
S - doot N -
Tz " [} ‘1 \_0 ’-‘ 1; ‘-‘ 11

V4 0 S0(000) b s o O
S4011)

. :.‘ 37(111)\"??
NIV

S5 (001) S6 (101)

Figura 1. 4 Representacién vectorial de las tensiones del inversor TLFB.

Los ocho estados posibles a los que puede llegar el inversor de la Tabla 1.1,

corresponden a los ocho vectores de tensibn de salida de la Figura 1.4,
respectivamente, de los cuales V, y V, son llamados vectores cero, mientras los

restantes seis vectores son llamados vectores activos, quienes definen los seis

sectores espaciales de la Figura 1.4. En un intervalo de tiempo en un sector

cualquiera definido en la Figura 1.4, el vector de tension de salida V puede escribirse
como:
- tO - tl - t7 -
V(t)==—Vo+=Vi+..+ V7 (1.10)
T T T

S S S
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N

N
Donde t,,t,,...,t, son los tiempos de activacion de los vectores V1,..,V7; cumpliendo

con la restriccion que t ,t,..,t, =0 vy Z::oti =T,, donde T, es el tiempo de

S

muestreo.

Contrariamente a lo que ocurre en las técnicas de modulacién basadas en portadora,
en SVPWM no existen moduladores independientes para cada una de las fases del
inversor. En SVPWM se muestrea la referencia del vector de tension de salida con
una frecuencia fija igual al periodo de conmutacion del inversor, y a partir de esta
informacidn, se calcula la posicion del mismo y los tiempos de aplicacion necesarios
para cada uno de los vectores generadores implicados. Una vez determinados los
tiempos de aplicacion de los vectores generadores, un sistema secuenciador traduce
estos tiempos en las sefales de control para los transistores. De esta manera, el
vector de referencia sera realmente sintetizado en la salida del inversor durante el
periodo de conmutacion siguiente al instante en que se realiza el muestreo [6]-[8].

De acuerdo a la expresiéon de la ecuacion (1.10) la descomposicién del vector espacial

N
V en sus componentes respectivas, resultaria de esta manera en muchas
posibilidades. Por esta razén, y en busca de disminuir la conmutacion de los

transistores y utilizar completamente el tiempo de activacion de los vectores

5
correspondientes, el vector espacial V se descompone en sus dos vectores
adyacentes mas cercanos y los dos vectores ceros o nulos (V,,V,) en un sector

arbitrario [9]. Por ejemplo, para el sector | de la Figura 1.4, en un intervalo de

N
muestreo, el vector espacial V puede escribirse como:

OV (1.11)

Donde T, -T,-T, =T, +T, 20,T, 20 y T, =0
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- -
T, y T, son tiempos de aplicacion para los vectores Vi y V. del sector |

respectivamente, de acuerdo a la Figura (1.4), pueden expresarse como:

T, 3.

T
= —msin(——-wt
2 (3 )

2= ?msin(wt)

To+T,=T,-T,-T,

Donde wt se define segun la Figura 1.4.

(1.12)

N
La descomposicion de V para los seis sectores se muestra en la Tabla 1.2, donde se

hace la rotacion por los seis sectores y los 360 grados para Wt .

Tabla 1. 2 Calculo de tiempos para los seis sectores del espacio vectorial.

SECTOR | SECTOR I SECTOR llI
O<wt<z/3) (m13<wt <27/3) 2z /3wt < 7)
T, = ?mTS cos(wt + z/6) T, = ?mTS coswt +11z/6) | T, = ?mTS cos(wt +37/2)
V3 V3 J3

T, = - mT, cos(wt +37/2)

T,+T,=T,-T,-T,

T, = - mT, cos(wt + 77 /6)

T, +T, =T, -T, -T,

T, = TmTS cos(wt + 57 /6)

T, +T,=T,-T,-T,

Sector IV
(r<wt <4r/3)

Sector V
(4r/3<wt <57/3)

Sector VI
(Bbr/3<wt <27)

J3

T, = 7st cos(wt + 7z /6)

T, = ?mTS cos(wt + 7 /2)

T, +T, =T, -T,-T,

J3

T, = 7mTS cos(wt +57/6)

Ts = @st cos(wt + z/6)

T, +T, =T, =T, =T

J3

Te = 7mTS cos(wt + 7 /2)

T, = ?mTS cos(wt +11z/6)
T,+T, =T, -T, -T,
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De esta forma, la diferencia conceptual entre las técnicas de modulacion PWM Basada
en Portadoras (CB-PWM) y SVPWM consiste en que, en la primera, se calculan las
tensiones de referencia para las ramas, y los tiempos de conmutacion son
automaticamente establecidos por la sefial portadora, mientras que en la segunda, se
calculan los tiempos de aplicacion de los vectores generadores, y el sistema
secuenciador se encarga de establecer los instantes de conmutacion para que el

vector de referencia de tensidn sea finalmente sintetizado a la salida del inversor [6].

El método de modulacién SVPWM resulta ser una técnica idénea en aplicaciones de
alta tension y alta potencia, pues permite obtener bajo rizado en corriente y una facil
implementacién en procesadores digitales [8]. Sin embargo la implementacion en
MatLab/Simulink de un modulador SVPWM resulta mas complicada y requiere mas
recurso computacional que el modulador PWM basado en portadoras, que es mucho
mas simple. Basicamente es por esta razén que en este trabajo, desde el punto de
vista operacional se adopta implementar este Gltimo método de modulacion,
advirtiendo al lector que se puede llegar a un modulador SVPWM desde uno basado

en portadoras como se explica a continuacién en la siguiente seccion.

1.2.1 Relacién entre modulacion SVPWM y PWM basado en
portadoras.

La relaciéon entre una modulacion PWM basada en portadoras y una basada en
vectores espaciales recae basicamente en la analogia que puede hacerse en el
célculo de los tiempos de conmutacién del modulador para ambos métodos; como se

muestra graficamente en la Figura 1.5 [9].
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Figura 1. 5 Modulacién PWM basada en portadoras y en vectores espaciales
para el sector I.

Basados en la Figura 1.5 y el principio de balance voltio-segundo (Equal Voltage-

Second Principle) [9], se obtiene que:

UaNTs :E(U; +ei)Ts :%(Tl +T2 +T7 _To)
E, . E
UbNTs = E(Ub +6€ )Ts = E(Tz +T7 _To _T1) (1.13)

E . E
UcNTs =E(Uc +ei)Ts =E(_T1 _Tz +T7 _To)
Luego,

U = (Tl +T2 +T7 _To)

a Ts
T,+T,-T, - T
ub:( 2 T 17 0 1) (1.14)
TS
U = (_Tl _Tz +T7 _To)
c Ts
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De (1.13) y (1.14), la sefial de secuencia cero g, (t) es calculada como

T, 1T, 1T, T
e =1, +u, +uy=—no 1L 1T T (1.16)
3 T, 3T, 3T, T

S S

Igual que la ecuacion (1.16), se obtiene la expresion de g, (t) para los otros cinco

sectores de la region espacial. De esta manera (1.15) y (1.16) representan la relacion
entre sefiales de modulacion y vectores espaciales [9].

Por lo tanto un modulador PWM basado en portadoras puede ser facilmente

transformado en un PWM basado en vectores espaciales equivalente.

De acuerdo a (1.5) y (1.13), se obtiene que:

S —u, )T, = ET,

a

E
Uast = (U aN _UbN )Ts = E(u

*

E .
chTs = (UbN _UcN )Ts :E(ub _uc)Ts - ETZ

(2.17)
E . «
UcaTs = (U cN _UaN )Ts = E(uc _ua)Ts = _E(Tl +T2)
To+T, =T, -T, -T,
Luego, se obtiene que:
« o« 2T
u, —u, :T—l
S (1.18)
* * 2T2
Up —Uc =——
Ts

De esta manera, la ecuaciéon (2.17) muestra la relacién directa entre voltajes linea-
linea y los vectores espaciales en el sector I. También indica que la salida de los
voltajes linea-linea es determinada por los vectores activos, y no por los vectores cero.
La ecuacion (1.18) muestra la relacion entre las sefiales fundamentales y los vectores
espaciales en el sector I. La relacion entre las sefiales fundamentales y los vectores

espaciales en todos los seis sectores se indican en la Tabla 1.3 [9].
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Tabla 1. 3 Relacion entre sefiales fundamentales y vectores espaciales.

SECTOR | SECTOR I SECTOR Il
N . 2T - . 2T . . 2T
ua_ubz_l ua_ub:_3 ub_uc:_3

Ts Ts Ts

N « 2T, - « 2T, * « 2T,
U, —U, =—= C-u=—= T p—
Ts Ts Ts

SECTOR IV SECTOR V SECTOR VI
. « 2T . . 2T . . 2T
ua_ub:_4 ua_ub:_6 ub_uc=_6
Ts Ts Ts

* * 2T * * 2T * * 2T
ub_ucz_5 c a:_5 uc_ a=_:L
Ts Ts Ts

En las Figuras 1.6 y 1.7 se muestran las formas de onda y distorsion arménica de la
respuesta del sistema en lazo abierto, modelado en espacio de estados como se
indica mas adelante en el capitulo 2, utilizando moduladores PWM basado en
portadoras y PWM basado en vectores espaciales. La simulacién del sistema de lazo
abierto para ambos métodos de modulacion se realiza en iguales condiciones, esto
con el fin de observar mejor el desempefio de cada uno. Como se observa ambos
métodos presentan un desempefio muy similar en cuanto a distorsion arménica se
refiere. Con el modulador basado en portadoras se genera un Total de Distorsién
Armonica (THD en sus siglas en ingles) del 8.77%, mientras en uno basado en
vectores espaciales se tiene un THD de 8.78%, practicamente igual cantidad de

distorsion.

Sin embargo hay que aclarar al lector que éstos son resultados de Simulink, pues
como se conoce la implementacién real de un modulador SVPWM es mucho mas
practica y tiene mejores caracteristicas de funcionamiento y desempefio, aunque los
equipos de procesamiento que se requieran para deben ser un poco mas rapidos y de
mayor capacidad. Con esto se justifica el hecho de utilizar el método de modulacion
PWM basado en portadoras para la realizacion de este proyecto; pues este ultimo
tiene la ventaja adicional de ser menos complejo de implementar en bloques de

Simulink que un modulador basado en vectores espaciales.
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Figura 1. 6 Distorsion armoOnica generada en la sefial de corriente de linea

usando modulacién CB-PWM (sin filtro).
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al de corriente de linea

usando modulacién SVPWM basada en vectores espaciales (sin filtro).
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2. MODELADO DINAMICO DEL INVERSOR TRIFASICO

La Figura 2.1 representa de forma general el sistema de alimentacion convencional
para el motor de induccion trifasico y sobre el cual se trabaja en esta tesis. Para
obtener el modelo dinamico del inversor trifasico se considera la configuracién y/o

distribucién eléctrica que describe el sistema.

r-———-— - -/ 7 7 1 r—-——/————"—">—>-—=-—""%""—=—-=-—">7V—7 7/ /7 /= B
| I | Lf I L1 |
[ || ——AWA—YY Y2 | MM—Y Y Y
I r + I —

. VR VS VT | | + f 1_’ | — 1 _ |
| ) = v ia |Vab Iy |
== .= RS —_ [
l s R |VTRI Cf :_ |
| 3 I Lo L¢ b ! Ve Ly

| | AMM— Y YT I A — Y Y SL
| to rol rr — | n — I
[ T v v —+— ¥ Lip I+ |+ Lip |
L]« R I: g T Ly Vg == | == |

[ | | C |V C
s Co - Le | RS L | |
| T | | _),..w,‘_(‘Y'Y'Y"\ |_ A'A'%_{-Y-TYL |
| " e
Lo e L Ne e ® motor he |

Figura 2. 1 Diagrama circuital del sistema

El diagrama esta compuesto basicamente por tres partes:

1. El Inversor

El inversor sobre el cual se realiza el estudio y analisis en esta tesis es un inversor
trifasico de dos niveles en configuracidon reductor con alimentacion de entrada en
fuente de voltaje. Por medio de un subsistema de control, donde se centra nuestro
mayor aporte, se espera activar de forma eficiente el paso de energia a los tres pares
de transistores de potencia que alimentan a su vez a las tres fases del motor de

induccion.

2. El Filtro

Normalmente se suele disefiar un filtro a la entrada del motor, como primera medida
para eliminar ciertos componentes armaonicos, ruidos o alteraciones que puedan
afectar la sefial de entrada al motor. Este filtro realiza una eliminacién o correccién de
la sefial sin tener en cuenta las posibles variaciones en el sistema, que ocurren

principalmente en la carga y en tiempo real. El propdsito en esta tesis es disminuir el
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contenido armoénico en la alimentacidon del motor teniendo en cuenta la dinamica del
sistema. El filtro que se emplea es de tipo LC como se muestra en la Figura 2.1, pero
como se describird adelante, el resultado obtenido permitira considerar la eliminacion

de este filtro.

3. El Motor

El motor representa la carga del sistema, es la componente sobre la cual se reflejan
los resultados del andlisis y desarrollo que se realiza en este trabajo. Se considera,
para tareas de simulacion, un motor de induccién trifasico el cual se representa de
manera simplificada como una carga inductiva trifasica en este trabajo, dado que se
centrarda el andlisis en el control del inversor y no en el de variables del motor. Sus

parametros de disefio son mencionados al final del documento, en el Anexo A.

2.1 Modelado en Espacio de Estados del Sistema.

Considerando la interaccion entre estas tres partes que se consideran hasta el
momento (Figura 2.1), resultan nueve variables de estado que representan
satisfactoriamente la dinamica del sistema (considerando un modelado linea a linea).

Estas variables son:

- Corrientes fase de entrada, i._,i. ,i

ia?’ib?ic -
- Corrientes fase de carga, I,1,,l,. -

- Voltajes de linea, V, V, . V, .

Teniendo en cuenta el diagrama circuital de la Figura 2.1, se obtienen las ecuaciones

de voltaje entre los nodos R, Sy T:

_ ai,, diy, .
VRS =kl + Lf at +Vab - Lf a_tb_librf
) o, o .
Ve =i F +L, —2 4V, —L, —S—j. r 2.1
ST ib" f f 8t bc f at ic' f ( )
. i, oi, .
Vg =il + L E+Vca - L E_Iiarf

33



El voltaje de linea a linea entre los nodos R, S y T, pueden ser representados de la

siguiente forma:

\Y \Y

Ven _%UR — Vs _%URS
\Y \Y

Ve :%Us —> Ver :%UST (2.2)
\Y \Y

VTN = ;C UT —> VTR Z%UTR

Donde Ug,U ,U; son las sefiales de control que activan y desactivan los

interruptores del inversor, los cuales toman valores; 1 (interruptor superior encendido)
o -1 (interruptor inferior encendido) y los dos interruptores de una misma rama nunca

pueden estar encendidos simultaneamente.

Igualmente el voltaje entre los nodos a, b, ¢, se representan como:

. Oi, Ol i
Vo =1l +1 8_1[_ L, a_ltb_ Ml
. ol Ol .
Vie =lph + L 6_1[[)_ L, EI Mihic (2.3)
Ve =lch + L R _ L u Mg,
ot ot
La corriente entre los nodos a, b, ¢, se expresa como:
. V V .
i =Cy WVay -C, Voo * 1
ot ot
oV, oV .
i,=C; —=-C, —2 +i 2.4
ib f 8’[ f 8t Ib ( )
. V V .
e =Cy Vey -G a_bc+'|c
ot ot
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Restando entre si las ecuaciones en el numeral (2.4), se obtiene que:

Iy — 1 =C; %(Vab ~Vie =V +Vab)+ Iy — 1

(2.5)

iib _ii = Cf (Vbc _Vca _Vab +Vbc)+ ilb _ilc

(Vca _Vbc _Vab +Vca)+ iIc I

oF

la

Qo o

Asumiendo condiciones balanceadas, la suma de sefales trifasicas debe ser igual a

cero, estoes, V,, +V,. +V_, =0. Entonces las ecuaciones en (2.5) se convierten en:

1a 1

i, —i.b=3Cfa\£t—ab+ila—i|b

I, —1,. =3C, ag/—tbc+ I — e (2.6)
I, —1,, =3C, Neg s
Restando entre si las ecuaciones del numeral (2.3), se obtiene que:
V=V = (i =iy =i +i)f + L %(i,a —ipy =i Fi)
Vie =Vea = (ilb —lje —ipc + ila)rl +1 g(ilb —lje —ipe + ila) (2.7)

Vca _Vab = (Ilc —hy ey t Ilb)rl + LI a(lm —hy ey T Ilb)

Es facil observar en el circuito, recurriendo a las leyes de Kirchoff, que se verifica la

igualdad i, +i, +i, =0. Entonces la representacion de corriente de carga de cada

una de las fases es:

. oi
Vie =V =30, +3L, —2
bc ab 1'lb | 8'[
. Ol
Va ~Vi =30, +3L, (2.8)
Vab _Vca = 3r-Iila +3LI alla
ot
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Restando entre si las ecuaciones en (2.1), se obtiene que:

Vs =Vgr =1 (iia — i —ljp + iic)+ L g(iia —lip =0y + iic)+vab ~Vie

VST _VTR =TI (iib _i'c — I +iia)+ Lf g(iib _iic _iic + iia)+vbc _Vca

. . 0
VTR _VRS =r; (Iic =1

ia
y restando entre si las expresiones (2.2), se obtiene:

\Y \Y
VRS _VST :%(URS _UST):%(UR _ZUS +UT)

\Y \Y
Vsr —Vig z%(UST _UTR)=%(US _2UT +UR)

<
<

VTR _VRS :%(UTR _URS):%(UT _ZUR +Us)

Iy + iib)+ L a(iic — iy —ljy + iib)+vca ~Vap

(2.9)

(2.10)

Finalmente, reemplazando en (2.9) los términos de la izquierda por las respectivas

ecuaciones en (2.8), y notando de la suma de las ecuaciones en (2.4) que también se

verifica la igualdad i, +i,, +i, =0, se obtiene la expresiéon que describe la dinamica

para la corriente de entrada de cada una de las fases:
Vv . ol
%(U r—2Us +U; ): =3r¢dy, —3L, Elb +Vap =V

V—;C(uS ~2U. +U,)=-3r,i. 3L, 56'; 1V, -V,

V_;C(UT _2UR +US): _3rf iia _3Lf aalita +Vca _Vab

(2.11)

De esta forma se logra obtener las expresiones para cada una de las variables de

estado que representan la dinamica del sistema. Ordenando estas expresiones en

forma matricial para hacer la simulacion y validacion del mismo, se obtiene la

representacion de la ecuacién (2.12). (La notacion X se debe interpretar en esta tesis

como la derivada respecto al tiempo de X. En general todas las variables

representadas de esta forma denotan derivada respecto al tiempo).

36



C i, | 2 -1 -1fu,]
. e 0 0 0 0 0 1
di,, L, 3L, 3L,
— i 0 0 O
dd.t 0 _h 1 0 0 0 0 0 N
ha L, 3L, 3L,
d(\JI/t 11 0o .1 1 0 0 0 o |Va 0 0 0
Va 3C, 3C, 3C, 3C,
a 1 & 1 1 2 -1|U
diy, 0 0 -— 0 - 0 0 0 || - —1IYs
at 3L, L, 3L, 212
d |_| o -t o L I g 0 0 |i, |[+Jclg o o |
dt 3L, L, 3L 6L,
dv,, 1 1 1 1
0 0 0 - 0o - 0
d 3C,  3c, 3C, 3C, Vee 0 0 0
ﬁ 0 0 0 0 o = o, _L
di, 3L, L, 3L, | T -1 -1 21U,
dt 0 0 0 0 0 1 0 _h 1 _
dVca 3L, L, 3L, e 0O 0 O
dt 1 1 1 1
Lot - 0 0 0 0 - 0
L3¢ % O o Jv, | 0 0o o |
\ﬁr_a
A X B u

37



El modelo (2.12) se valida mediante comparacion en simulacion, de las sefales
obtenidas del modelo en espacio de estados, con respecto al obtenido mediante
representacion del sistema en el Toolbox de Matlab Power Systems. A continuacion
se presenta su esquema en Simulink utilizando interruptores ideales, y las sefiales de
tension linea a linea y corrientes de linea en la carga, obtenidas de los dos modelos
para una misma sefal trifasica de activacion en los interruptores, la cual ha sido

modulada mediante un modulador PWM basado en portadoras.

I . AN b A —r@
+ . nb pE
Fuende de Voltaje DC , K Blp BW{_{WB " ilabe
" 3_ #C C
pulses CHelC O » “'I i etz
-1]
Indermuptotes LE4f YY ¥ Medidor 3r®
¢ a o cottiente ll
f i

b “winea_linea

Ol

b
L

Wl

Medidor de Voltaje

Figura 2. 2 Modelo del Toolbox de Matlab Power Systems para el inversor
trifasico, considerando el filtro en la salida.

La Figura 2.2 muestra el esquema simulado con elementos reales, para la
representacion del sistema mediante el Toolbox de MatLab Power Systems, donde se
pueden observar claramente el inversor, filtro y carga, asi como las sefales
entregadas a la carga trifasica (corrientes de linea y tensiones linea a linea). Los

parametros de simulacion se listan en el Anexo A.
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Cortiente de linea en la carga para la fase a
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espacio de estados y mediante el Toolbox de MatLab.
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La Figura 2.3 muestra la buena representacion que hace el modelo (2.12) del sistema
real; la corriente de linea entregada a la carga (“ila modelo e.e” en la Figura 2.3), es
practicamente igual a la entregada por el modelo de referencia (en este caso la sefial
generada por el modelo del Toolbox de Matlab Power System “ila modelo p.s” en la
Figura 2.3). De la misma manera, la tension linea a linea entregada por este mismo
modelo, es practicamente igual a la entregada por el modelo de referencia, como se
muestra en la Figura 2.4). Por lo tanto se puede afirmar que el modelo en espacio de
estados deducido en (2.12) representa adecuadamente la dindmica del sistema
inversor, filtro y carga, y tomarlo como un modelo del sistema real para disefiar un

esquema de control que cumpla con los objetivos que se establecen en este proyecto.

2.1.1 Transformacién Alfa-Beta (a-g).

El modelo planteado anteriormente representa satisfactoriamente al sistema, sin
embargo para efectos de simulacién y control principalmente, resulta un sistema
relativamente grande (12 variables de estado). Por esta razon se lleva la
representacion de tres ejes (a, b y ¢) a una representacion en un marco de referencia

de dos ejes (a y B), lo cual permite reducir notablemente el orden del sistema.

La transformada a-p o transformada de Clarke permite realizar la conversion de una
sefal trifasica a-b-c a un vector de dos componentes ortogonales, y viceversa [6]-[8]

(ver Figura 2.5)

P 1
Xc X
120° x: >
(¢3
xb

Figura 2. 5 Transformacion de un sistema a componentes estacionarias.
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Considerando la Figura 2.5 donde se muestra la relacion entre el marco de referencia
a-b-c (las componentes a-b-c son desfasadas 120° respecto de cada una) y el marco
de referencia a-B el cual se extiende a lo largo de los ejes horizontal y vertical
mostrados en la figura. La representacion vectorial permite que un sistema trifasico Xa,

Xb Y Xc (Xa, Xp Y Xc pueden representar sefiales de corriente o de tension), sea reducido
a un Unico vector X, con una expresion matematica dada por:

o i120°

. 2 Coa00
X = 3 (X, +X, +x e (2.13)

Este vector puede descomponerse en dos componentes correspondientes a la parte
real y a la parte imaginaria
X=X, + JX,. (2.14)

Por lo tanto a partir de la ecuacion (2.14) y resolviendo la ecuacion (2.13) por medio de

la ecuacion de Euler, se obtiene la matriz Ty de transformacién a-3, como sigue:

; 11
“1 2 Z 2 |I% (2.15)
X, =210 3/2 -3/2| X, :
3l1 1 1
X, 2 * X,
2 2 2
TU

Realizando la correspondencia con las nueve variables de estado que tiene el sistema,
la matriz de transformacion que permite obtener las variables de estado en los ejes a-

B-0 a parir de las variables de estado en los ejes a-b-c, es la siguiente:

i 1 0 0 -2 0 0 -12 0 o 1[i,
i, 0o 1 0 0 -1Y2 0 0 ~1)2 0o |li,
v, o 0 1 0 0 -12 0 0 ~12 || v,
i 0 0 o0 J3/2 0 0 -v3/2 o o | i,
=5/ 0 0 0 0 J3/2 0 0 -v32 o |li,|(216)
v, 0 0 0 O 0 J3/2 0 0 —+3/2]|v,
i 2 0 0 12 0 0 12 0 0 || i,
i) 0 Y2 0 0 12 0 0 1/2 0 ||i,
v,] |0 0 Y2 0 0 12 0 0 Y2 || vy |
Xarn T X
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Ahora para hallar la representacion de la dinAmica del inversor y la carga en espacio

de estados en los ejes a--0 se opera sobre la definicion de la transformacién asi:

Xopo = TX 1, Uz =T,U (2.17)
Luego,
X g0 = TX
X .50 = T(AX +BuU) = %{jxaﬁo + %l; T, U 0 (2.18)
ab ab

Xopo = AabXa,BO + Babuaﬂo

Resolviendo para A, y B, se obtiene la representacion de la dinamica de las
variables de estado en el nuevo marco de referencia, que se resume en la ecuacién

(2.19) de la siguiente pagina.
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Vdc
2L,

(2.19)



2.2 Modelado en Espacio de Estados del Sistema sin filtro.

/7 7/ /1 - - — — — /= T
| | | L1 |
| | [ —r%__f\"‘ﬁ"\_ |
| | I 1 - |
|__£?é VR Vg Vo L s i |
E s I: R I: I: IV a=V1r! [Vap= Vrs !
| < ! : - Ll |
[ | | A — Yy
l ?R \_f’s v Ty . o |
T | I —
12 K K K. | Vo=V |
I—T_::E‘ | | — Ll |
| L AAAA Yy
| | | r i |
Lo _ o _ lwemsor L _ Materhe ]

Figura 2. 6 Esquema general del sistema reducido

El circuito que se muestra en la Figura 2.6, es el esquema reducido del sistema
convencional presentado anteriormente, al cual se llega excluyendo el filtro LC en el
esquema de la Figura 2.1 o0 2.2. El que el filtro pueda ser eliminado es uno de los
mayores resultados obtenidos en este trabajo y se justificara a partir de los resultados
de simulacion analizados en el capitulo 4. Por ahora, en esta seccion se expresa la
dinamica del sistema inversor y carga en variables de estado y su representacion en

componentes a—f.

De acuerdo a la Figura 2.6, las variables de estado del sistema corresponden a las
corrientes que fluyen por cada una de las bobinas del motor trifasico; corriente de la

fase A iia, corriente de la fase B iy y corriente de la fase C iic.

De la Figura 2.6, las ecuaciones de voltaje entre los nodos R, S y T se pueden

expresar como:

. oi, . O, .
VRSZIIa*rI+LIa_It_LI6_Itb_IIbrI
. di di, .
Vg =i, *1 + L, ﬁ— L, EI_I'J' (2.20)
] ol Ol ]
Voo =i *r+L —S—L —2_jr
TR c N I ot I ot la'l
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Ahora, el voltaje linea-linea entre los nodos R, Sy T es:

V \/

VRN :%C*UR - VRS :%C*URS
\Y \Y

VSN =%*Us - VST :%*UST
\Y \Y

VTN =%*UT - VTR =%*UTR

(2.21)

Donde Ug, Us y Ut pertenecen al conjunto discreto {—1,1} , tales que cuando se activa

el interruptor superior de la rama correspondiente toman el valor 1, y cuando se activa

el interruptor inferior de la rama correspondiente toma el valor -1.

Restando entre si las ecuaciones en (2.21), se obtiene:

Vs =Vgr =1 (I, =i, =i, +1,) + L a(ha —dyp =l +1,)
Vgr =Vig =1 (i, =1y =i +ip,) + L a('m —lje =l +1y,)

Vig =Vies =1 (i =0, =i, +ip) + L a(lm — iy —lp, +1iy)

Del mismo modo, de las ecuaciones (2.21) se obtiene que:

\/ V
VRS _VST :%C(URS _UST):%C(UR _2US +UT)

V \Y
VST _VTR :%(UST _UTR):%(US _2UT +UR)

\Y V
VTR _VRS =%(UTR _URS) :%(UT _2UR +Us)
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Igualando y aplicando la igualdad i,, +1i,, +1i, =0en las ecuaciones (2.22) y (2.23), se

obtiene que:

\Y . ]
%(UR —-2Ug +U;) =-3r,i, - 3L, Elb
v . i,
2 (Us ~2U; +U,) = =3, -3L,
v _ i,
;C (U; —2U, +Ug) =-3ri,, - 3L, alt

(2.24)

De esta manera, despejando de (2.24), se obtiene una representacion de la dinamica

de las variables de estado del sistema sin el filtro:

o, n. Ve
42U, -U, -U
6t I—| la 6L| ( R S T)
aiIb r-I H VDC
b+ (U, +2U, —U
oLt (Ve s -Un)
aiIc r-I H VDC

=——1I +—(-U,-U.+2U
8’[ I—| Ic 6L| ( R S T)

Oy, | __r_' 0 0 |

aa_t L i, y 2 -1 -1][u,
Mot o N o |fi|+2c| 1 2

at L, _ 6L,

ai,c 0 0 rl IIc -1 -1 2
| L

X = A X + B
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Tal como se hizo para el modelo con filtro de la seccion anterior, se compara ahora el
modelo simulado en el Toolbox de Matlab Power system sin considerar el filtro, con el
modelo en espacio de estados de la ecuacion (2.26) correspondiente al modelo sin
filtro en espacio de estados; esto con el fin de validar el modelo deducido en esta
ecuacion. Por lo tanto como se hizo en la seccion anterior, primero se muestra el
esquema utilizado de Power System, donde se utilizan interruptores ideales y se
elimina el filtro LC, y luego se muestran las graficas de corrientes de linea que validan
el correspondiente modelo. Los voltajes linea a linea no son considerados en la
validacién de este modelo, debido a la eliminacién de las inductancias y capacitancias
correspondientes al filtro en la ecuacion (2.26). Los parametros y condiciones de

simulacién se mantienen iguales para los dos modelos, como ocurria anteriormente.

T -t Al—»t i —|]
~ Fuente de Voltaje DC K b »(E
uenite de Voltaje | B W{jm‘g —
NG =
s #C C
pulses [ ey 3 |I-| i
-1
Interruptores Medidor 3 1)

cottiente il

.

el | 123 12D [e———- I:'

—
hedidor de Valtaje

Wil

Figura 2. 7 Modelo del Toolbox de Matlab Power Systems para el inversor
trifasico, sin considerar el filtro en el sistema.

Como se puede observar en el esquema de la Figura 2.7, el filtro ha sido eliminado del
modelo, tal como se hizo para el modelo en espacio de estados considerado en la
ecuacion (2.26). Como se puede observar la validacion se hace en lazo abierto, sin
embargo su desempefio se conserva cuando se cierra el lazo. Por ahora lo que se
pretende demostrar es la eficacia del modelo (2.26) respecto al modelo de referencia
(el modelo del Toolbox de Matlab Power System). EI contenido arménico en estas

sefales sera analizado con mas detalle en secciones posteriores.
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Corriente de linea en la carga para la fage a

ila modelo p.s
ila modelo e.e

JY

B e b

afAy)

Figura 2. 8 Corriente de linea en la carga para un sistema modelado en espacio
de estados y mediante el Toolbox de MatLab.

Como puede observarse en la Figura 2.8 la corriente de linea obtenida del modelo en
espacio de estados (“ila modelo p.s” en la figura) y la sefial generada por el modelo
mediante el Toolbox de MatLab (“la modelo e.e” en la figura) son practicamente
iguales, como ocurria anteriormente considerando el filtro en el sistema. De esta
manera es posible afirmar que el modelo de la ecuacién (2.26) representa
adecuadamente la dindmica del sistema inversor — carga (sin considerar el filtro para

este caso).

2.2.1 Transformacion «—p Aplicado al Modelo Reducido

Igual que en el caso del modelo en espacio de estados del sistema convencional, la

representacion a—f del sistema sin filtro ayuda a obtener una representacion de

menor orden y mejorar las condiciones de manipulacién y control del sistema.

Aplicando igualmente las pautas para la transformacion a—£ -0 de la ecuacién (2.13),

se obtiene la representacion a—/£ -0 de una variable a-b-c cualquiera,
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1 1 -1/2 -1/27 [j

a

i _ 20 B2 —432 i (2.28)
i) 172 12 12 i
X0 Ty Xabc

Ahora, para obtener la representacion de la dinamica de las variables de estado en

a—f3 -0 del sistema en (2.28), se aplica la transformacion resultando:

xaﬂO:Tux , uaﬁO:Tuu

(2.29)
X,50 = T,(AX +BU) = TUATu_lxaﬁO + TUBTu_luaﬁO
AL B
ab ab

Resolviendo para Aa, Y Ba, se obtiene la dinamica del sistema reducido en

componentes a—43, tal que:

[ai,, |
? - /L, 0 0 i, v 1 0 0fu,
ﬁ—tf’ =/ 0 -n/L 0 iy #2750 1 0ju, (2.30)
di, | L O 0 =L L '10 0 0fu,
ot Ab B,y
XaﬂO = Aabxaﬂo + Babuaﬁo (2.31)

Finalmente debe advertirse de las ecuaciones (2.19) y (2.30), que la componente Ug
del vector de control uqgoc NO interviene en el valor de las componentes a y 3 de las
variables de estado, lo que permite no tener en cuenta las componentes 0 de las
variables de estado y por consiguiente trabajar con un modelo de orden reducido,

obijetivo final de esta transformacion.

Es importante resaltar también que las no linealidades en el sistema residen
Unicamente en el vector de control uqo que toma valores discretos. Esto permite el
que se puedan utilizar los modelos en espacio de estado obtenidos previamente
también para fines de control; teniendo en mente que en ese caso las componentes
del vector de control uggo se corresponden con el ciclo de trabajo de cada sefial de
conmutacién (modelo promediado) y tendra valores continuos en el conjunto cerrado
[-1, 1]. Para transformar estos valores continuos en los valores discretos reales se

hace uso de un modulador PWM como se explicé en el capitulo 1.
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2.3. Modelado GSSA

El método de promediado de espacio de estados generalizado GSSA, conocido
también con los nombres de Multifrecuency averaging o Dynamic phasors se describe
como contraposicion al tradicional método de promediado de espacio de estados
(SSA) y que ha demostrado ser un método efectivo para el andlisis y disefio del control
por modulacién por anchura de pulso (PWM) de convertidores eléctricos de potencia
[33].

La condicion establecida para la justificacion de SSA, ha sido considerar que las
formas de onda de las variables en los sistemas electronicos convertidores de
potencia cambian lentamente entre instantes de conmutacion; esto significa que la
dinAmica de las sefiales en el sistema es mucho mas lenta que la frecuencia de
conmutacién, permitiendo considerar las formas de onda como funciones lineales del
tiempo cuando se examinan sobre un intervalo entre instantes de conmutaciéon. Con
esta aproximacion el modelo SSA obtiene el promedio de cambio de las variables
entre instantes de conmutacién; es decir una forma de onda que sigue el promedio de
movimiento de la variable real. Visto de otra forma, el promediado SSA supone que
una expansion en series de Fourier de un segmento de longitud finita de una forma de
onda del sistema; esta determinada principalmente por su armanico cero (termino DC

en un sistema eléctrico).

El método GSSA decide aproximar el modelado usando un enfoque de
descomposicién de las variables de estado del sistema en series de Fourier, supuesto
un comportamiento periédico (o casi periddico) de la sefal de entrada que se traduce

en un comportamiento periédico de las variables de estado.

Una seial x(r) en el intervalo re[t—T,t] puede ser aproximada con precision

arbitraria con una representacion en series de Fourier de la forma:

o0

x(r)=>(x), (t)e’, (2.32)

k=—00
2r - e
donde w, = T con T el tamafio de la ventana de analisis en el que se supone es

periddica la sefal y los <X>k (t) son los coeficientes complejos de Fourier [5].
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Estos coeficientes son funciones del tiempo dados por:
1 -
== [x(z)e™or (2.33)
T t-T

El coeficiente k-esimo de la serie de Fourier también es referido como el promedio de
indice-k o el k-fasor. Para reconstruir x(r) de sus coeficientes de Fourier se puede

usar la ecuacion (1.32) para obtener:

+22( cos(kw,z)— <x>|'<sin(kwsr)), (2.34)

siendo <X>f y <X>L la parte real e imaginaria del coeficiente complejo (x), , omitiendo

su argumento t para simplificar la notacion. El término de indice k = 0 de la
descomposicién en series de Fourier de la ecuacién (2.34) equivale al promedio usado
en SSAy por lo tanto GSSA puede verse como una generalizaciéon de SSA que puede
aportar una mayor precision al modelado considerando mas términos en la serie de

Fourier [5].

Ademas de esta idea basica, para aplicar el desarrollo de Fourier a las ecuaciones
diferenciales que describen las variables de estado del circuito, se necesitan dos

propiedades Utiles que se describen a continuacion.

2.3.1 Diferenciacién Con Respecto Al Tiempo

Definiendo el cambio de variable o =7 —t, la ecuacién (2.32) puede escribirse como:

0

(x), (t)= Ti jx(t +o) M oa (2.35)
T
Definiendo f(o)=x(t+o) y g (o)=e " siendo g (o) = 597@‘) por lo que,
+o 1 '
g(0)=————e "0 =————g'(0), (2.36)
JkWo Jkw,

evaluando <X>k(t) mediante una integracion por partes:

<x>k(t)=T1 | f(a)g'(o)ao——[[uo)g(a) j f (o)g(o)aoj (2.37)

o1



donde se obtiene al reemplazar g(o):

1

(%), (t)=— o [Ti[f (@9, —% j f '(o)g(a)aaj (2.38)

que puede escribirse segun (2.35) como:

jkw (x), (t)=— +<—>k , (2.39)

gue proporciona la util relacién:

a(x), (t)

ot

_ <%>k () — jkwy (%), (1) (2.40)

La ecuacioén (2.40) permite describir la derivada respecto al tiempo de una variable de
estado X(t)en términos de los promedios de Fourier de la ecuacion (2.32) y sus
derivadas respecto al tiempo. Dichos promedios de Fourier se convertiran en las
nuevas variables de estado en la metodologia GSSA y en este trabajo se llamaran
variables GSSA [5].

2.3.2 Calculo del Promedio de un Producto

Usando la definicion de la ecuacion (2.33) con gx en lugar de x y luego reemplazando

X por la expresioén en la ecuacion (2.32) y g por una expresiéon similar, el inico termino

Jkwgr

gue sobrevive a la integracion es e y entonces,

(@), () (2.41)

N}

(@x), =

Como un caso especial, considérese el caso donde q(t) y X(t) puedan ser bien

aproximados por la suma de sus promedios de orden cero y uno (componentes de DC

y fundamental en terminologia en circuitos eléctricos), con todos los promedios de

orden |K|> 1 asumidos despreciables.

q(t) = (a), +d..e™ +(q),e™

. . 2.42
(0 = (8, + () &7 + (), o

Aplicando (2.41) se obtienen las expresiones para los promedios del producto:
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(ax)y = (Ao ){%) +(a)_, (%), +(a),(x),
(ax), = (a0)(%) +(a),(x), (2.43)
(ax)_, = (Ao )(x0) +(a)_,(x),

Si se tiene en cuenta que los coeficientes son complejos en general y que los indices

negativos y positivos son complejos conjugados uno con otro, se tiene [5]:

(@), = ()" + (e, = (@), = (@ +i@")
(), =005 + 500! = (07, = (0% + i)',

Donde * denota conjugacion compleja.

(2.44)

Por lo tanto puede mostrarse que:

(@), = (@), (x), + 2@ (07 +(@)! (x)!)
(@%); = (@) (x); +(x)y (a); (2.45)

(ax); =(a)y (x); +(x),(a),

La expresion en (2.45) permite obtener la descomposicién en variables GSSA de un
término bilineal en una ecuacion de estado. Para el modelo del inversor a considerar
en esta tesis ese no es el caso ya que todos los términos de las ecuaciones de estado

son lineales.

2.3.3 Modelado GSSA de los sistemas considerados en la tesis.

Como se mencioné anteriormente, la componente cero en la representacion a-f esta
desacoplada del resto del modelo, por lo tanto el orden del modelo resultante para el

inversor con filtro y carga es de orden seis, mucho mas facil de trabajar.

Por esta razon se parte de la representacion a-p de las ecuacion 2.19 y 2.30, pero solo
considerando las componentes a y [, sin tener en cuenta la componente cero.
Recordemos que el modelo del sistema en espacio de estados en representacion a-p3,

puede ser escrita como:

Xop =ApX s +ByU (2.46)
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Ahora, de acuerdo a la propiedad de la derivada en (2.40) para el modelado GSSA, se
descompone la anterior ecuacion de estado en su equivalente ecuacion de estado en

variables GSSA para el armonico de orden k asi:

§<xaﬂ>k = A (X, +Bu(U,,) — ikwl(X ), (2.47)

(Xan), =<Xaﬁ>i * j<xaﬂ>lk (2.48)

Reemplazando (2.48) en (2.47), y luego separando las partes real e imaginaria, y
asignando una variable de estado para la parte real y otra para la parte imaginaria, se
obtiene una nueva representacion en variables GSSA que tiene orden de tamafio el
doble al modelo en las variables originales (excepto cuando el arménico a considerar
es de orden cero en cuyo caso solo existe la parte real). Llevando esta separacion a

una forma matricial se obtiene que,

0 R R R
o X )y _[ A kvvl} (Xop ), {Bab 0} CF (2.49)
L I [E M S [0

Como se observa, se parte de un modelo original de orden 6 (para el sistema inversor

con filtro y carga) en representacion a-f y se obtiene finalmente un modelo en
variables GSSA de orden 12 por cada arménico k que sea de interés modelar. Esta es
una de las desventajas que tiene este tipo de modelado; aunque permite considerar la
dinAmica de armoénicos especificos, aumenta el orden del sistema resultando en
controladores de mayor orden. Esta consecuencia justifica el que se haga previamente

una transformacion a-B a fin de obtener representaciones de orden manejable.

No obstante la desventaja anotada, es de resaltar el efecto de “filtro” implicito en este

modelado, ya que se modela la dinAmica de sefiales en frecuencias especificas.

Obtenido el modelo matematico en variables GSSA expresado en (2.49) se realiza la
simulaciébn en MablLab/Simulink para verificar la representacion satisfactoria del
sistema real. Recordemos que el modelado en variables GSSA se elabora a partir de
la representacion a-f3 del sistema. De acuerdo a la literatura enunciada anteriormente,
una sefal periddica con frecuencia y periodo determinados, puede expresarse en sus

componentes armdnicas, desde su componente cero hasta una componente arménica
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k que, de hecho, va de 1 a infinito. A fin de verificar la validez del modelado, se hara
uso de la primera y tercera componente armonica para caracterizar el sistema (ki igual
1y ko igual a 3), considerando que para la excitacion PWM que es de naturaleza
rectangular, las componentes pares se cancelan por simetria de la sefial. La Figura
(2.9) muestra el diagrama en MatLab/simulink del esquema usado en simulacion. Alli
se usa como excitacion del modelo GSSA una sefial moduladora de lazo abierto
calculada para obtener una corriente de linea en la carga de valor 6 amperios a partir
del célculo del indice de modulacion m. A esta sefial moduladora (que es la que
deberia aplicarse al modelo promediado real) se le realiza la transformacién a- y
luego se pasa por una implementacién en filtros digitales a fin de extraer los
coeficientes real e imaginario de orden uno y tres deseados (“YG1” y “YG3” en la
figura, respectivamente). La salida del modelo GSSA (corrientes de linea en la carga)
corresponde a valores constantes en régimen permanente segun la amplitud y fase de
cada sefial en los arménicos modelados. A partir de la ecuacion (2.34) puede entonces
reconstruirse la aproximacion de la sefial en los armonicos considerados y se realiza
en el blogue de Simulink “Reconstruccion”. Posteriormente se realiza la transformacion
inversa o-B para ver las corrientes de linea de la aproximaciéon GSSA en su forma real

del tiempo.

YG1 i‘—-} YG1 RG1 { RG1

4
—p

abc L}DS—} abc ab -2—-> ab rab -Z—-P ab abc -3—-> |:|
4
KR

Indice de YG3 4—> YG3 RG3; RG3 Respuesta
Sefal de Modulacion Transformacion Transformacion GSSA
Referencia alfabeta  Construccion ~ Modelado GSSA  Reconstruccion inversa alfa-beta
Trifasica a-h-c

Figura 2. 9 Diagrama en MatLab/Simulink de representacion GSSA del sistema
en lazo abierto.

La descomposicion de la sefial moduladora en sus componentes armonicas se realiza
en el bloque “construccion” del diagrama en Simulink de la Figura 2.9. Para extraer las
k componentes armoénicas de la sefial se parte de una representacion o — £ del
sistema, tal como se muestra en la Figura 2.9. Por ejemplo, para extraer la parte real
€ imaginaria del primer armonico o sefal fundamental (k = 1), “YG1” en la Figura 2.9,

se lleva el siguiente orden:
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Del bloque de Simulink “Transformacion alfa-beta” se obtiene la representacion del

sistema en componentes « — f, dada por la siguiente expresion

i, 1 -2 -121[i,

Wy =2 0 VBr2 —v3i2||i, (2.50)
io| Cluz w2 w2 ||

c
Donde i,, = Asenwt, i, = Asen(wt —27/3), i, = Asen(wt +27/3).

Teniendo en cuenta que la habitual representacién a — b - ¢ (fase a 0 grados respecto
la coordenada x, fase b 277/3 respecto a la fase a, fase ¢ - 27/ 3 respecto a la fase a),
se modifica un poco (fase b -27/3 respecto la fase a, y la fase ¢ 27/3 respecto la
fase a), debido a que la implementacién en bloques de Simulink requiere de esta
ultima distribucion de las fases. De esta manera reemplazando las anteriores
expresiones en el sistema de la ecuacion (2.50) se obtiene la expresion matematica

para las componentes « — £ en funcion de las sefiales trifasicas, tal que:

I, = % Asenwt — % Asen(wt + 27 /3) — % Asen(wt —27/3) (2.51)
i =L Asen(wt +27/3)— — Asen(wt — 27/3) (2.52)

"3 3 |

i 1 1 1
o = 3 Asenwt + 3 Asen(wt + 27 /3) + 3 Asen(wt —27/3) (2.53)
Desarrollando y ordenando para las ecuaciones (2.51), (2.52), (2.53) se obtiene que:

I, = Asenwt (2.54)
i, =—Acoswt (2.55)
i, =0 (2.56)

Como se puede observar el aporte de energia que realiza la componente i, de la

ecuacion (2.56) al sistema es cero, de ahi que no se tenga en cuenta para el andlisis y

desarrollo que sigue.

Recordemos que una sefal periddica (o cuasiperiodica), se conforma por k
componentes armonicas, y estas a la vez pueden expresarse en su parte real e

imaginaria correspondiente [5]. De esta manera, sin considerar el nivel de DC de la

sefial X,, es posible encontrar la expresion real e imaginaria para el primer armonico
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de la sefial de corriente de carga a partir de su representacion en componentes o — [
(I, Iy), tal que:

i, (7)=2(i, ). cos(wt)-2(i, ), sin(wt) (2.57)

. . R . o,
i, (7)=2(iy, ), cos(wt)—2(i,, ), sin(wt) (2.58)
Donde k define la componente armoénica en estudio, en este caso k = 1. Si igualamos
términos en las ecuaciones (2.54) y (2.57), se obtiene que:
. R - R
2(i,), =0 = (i), =0 (2.59)
N N A
i), =A = (i), == (2.60)

De igual forma se hace con las ecuaciones (2.55) y (2.58), tal que:

20iy); =-A = (i) = @61)

- | . |
- 2i,), =0 = (i,), =0 (2.62)
Las ecuaciones (2.59) a (2.62) definen las cuatro variables GSSA que representan
ahora las dos sefiales « — f definidas como sefiales de seguimiento. El valor de A

define la magnitud de las sefiales correspondientes. De esta manera la Figura 2.10

muestra la representacion GSSA de las sefiales o — .

Renresentacion GS5A Representacion G3SA-Sefial amplificada para i-Alfa R, i-Beta-|
01 ‘ . . 0.05 T T T T T T T \ \
0.04}F
00s- A XN m
;NP 00
0 e L e
0.02¢
-0.05
z L T 001
o 47 1=
Z E af
= =
e — i R|E gml
—ilBetaR
o2 — it 1| oot
iHBeta- |
035F 003
0.3 004k
1 1 | 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 | |

. ; -0.05
0001 002 003 004 005 008 007 008 009 01 005 0051 0052 0053 0054 0055 0086 0057 0058 0059 008
Tiernpo t{seg) Tiernpo tlsed)

Figura 2. 10 Representacion GSSA de las corrientes de linea en la carga del
sistema en lazo abierto con A =0.6 (m = 0.6).

S7



Las sefiales de la Figura 2.10 corresponden a la salida del bloque “construccién” del
diagrama en Simulink de la Figura 2.9 para el primer armonico (“YG1”), donde el indice
de modulaciéon m = 0.6, por lo tanto este valor define la amplitud de la sefial A. Como
se puede notar, los resultados de simulacion corroboran los obtenidos
mateméaticamente en las ecuaciones (2.59) a (2.62). Para validar un armonico k,
diferente a la componente DC o fundamental, es necesario conocer la amplitud y
frecuencia, que de hecho lo que se busca es que sean igual a cero, para forzar al
sistema a seguir esa sefial e eliminar el efecto del arménico k, esto se conoce como
reduccién o eliminacién selectiva de armonicos, pero como se explica mas adelante en
el capitulo 3, esto no resulta muy practico considerando que son muchos los
armoénicos que aparecen en el espectro de frecuencia de la sefal que alimenta la
carga, lo que realmente resulta eficiente es tratar de eliminar el efecto de todos los

armonicos, excepto la fundamental que es la sefial que interesa.

La Figura 2.11 corresponde a la respuesta del “Modelado GSSA” del diagrama en
Simulink 2.9 para el primer arménico (“YG1”). Igual que en la simulacion anterior, se
realiza la representacion en variables GSSA de una sefial de corriente de 6 Amperios
definida en sus componentes o — f correspondientes. El indice de modulacion m =

0.6.

Fepresentacion G554

= 4
=
=
E il-Alfa- R
—il-Beta-R
il-Alfa- |
il-Beta- |
2.5 1 1 1 1 1 1 1
u] 0.5 1 1.5 2 2.5 ] 3.5 4
Tiermpo (52g) " 1I:I4

Figura 2. 11 Representacion GSSA de las corrientes de linea en la carga del
sistema en lazo abierto con A = 6.
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Como se puede observar, el valor alcanzado por las variables GSSA corresponde
exactamente a las cantidades definidas en las ecuaciones (2.59) a (2.62). Para un

valor de A = 6 Amperios en a— £, el valor alcanzado en variables GSSA para el

primer armonico en la componente « es igual a -3 Amperios en la parte imaginaria y

aproximadamente 0 en la parte real.

Para validar el modelado GSSA que se realiza del sistema real, en la Figura 2.12 se
muestra el diagrama en Simulink que compara la respuesta obtenida del sistema en
variables GSSA (considerando el primer y tercer armdnico) con la obtenida en el
modelo del sistema en variables reales, con iguales condiciones de simulacién

(sefiales de excitacion y pardmetros del sistema en iguales condiciones).

ver 4 P{YG1 ro1 2 P{RG1
abc—}{m 3 3#abc ab-2->y rab 12 Plab abc 3 3§|:|
4 |- 4 |-
Indice de YG3 p|vG3  RG3 »|RG3 Respuesta
Sefial de  Modulacion | Transformacion o Transformacioh GSSA
Referencia alfabeta CONSUCCion  Modelado GSSA  Reconstruccion inversa alfa-beta_y,|
Trifasica a-b-c 8 6 |:|
= -
3 Comparacion de
Modelado
X'=Ax+Bu |3
p ¥ = p|l ]
3 y = Cx+Du 3
Modelo Real Respuesta

Real

Figura 2. 12 Validacion del modelado GSSA respecto al modelo real del sistema.

La respuesta GSSA del diagrama en Simulink se expresa en representacion a-b-c del
sistema, esto con el fin de poder hacer la comparacion con la respuesta trifasica
entregada por el sistema en variables reales. La sefial de comparacion que se realiza

de los dos modelos se muestra en la Figura 2.13.
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Figura 2. 13 Sefal de comparacion del modelado GSSA y el modelado en
variables reales.

Como se puede observar en esta figura, el modelado GSSA del sistema real se acerca
bastante bien a la dinAmica que describe el sistema real. Por esta razon es posible
trabajar con variables GSSA sin alejarse demasiado de la dinamica real del sistema.

Los conceptos y propiedades que se aplican para la representacion del sistema
convencional en variables GSSA descrito hasta el momento, son los mismos que se
tienen en cuenta para el modelado del sistema sin filtro, solamente que en ese caso la

representacion a-f3 de orden 6 se reemplaza por una de menor orden (orden 3).

2.4. Modelado del contenido armoénico remanente.

Como uno de los principales aportes de esta tesis, se considera el modelo remanente
del contenido arménico presente en las sefiales de salida del inversor. Este modelo se
obtiene a partir de la diferencia entre el modelo en espacio de estados real y el modelo
fundamental obtenido por medio de variables GSSA. El modelo representa la dindmica
de los arménicos remanentes que se suman a la componente fundamental, para
conformar la forma de la sefial de salida que es entregada a la carga. Estos arménicos
son indeseables debido a los efectos nocivos que se trasladan al desempefio y vida
atil del motor. Por esta razén se busca un controlador, que a partir de un modelado de

estos arménicos indeseables, genere las sefales de control necesarias para su
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eliminacion. Por lo tanto la importancia de la obtencion del modelo remanente en esta
tesis, radica en que se obtiene la dinamica de los armonicos indeseables inyectados al
motor en forma de un modelo en espacio de estados, lo cual es muy conveniente
debido las técnicas de control reconocidas para modelos en espacio de estados que
podrian utilizarse para tratar de eliminar este contenido armaénico. El disefio de este

controlador, se analizara con mas detalle en el capitulo 3.

Para la obtencién de este modelo se parte desde la representacion de la sefial en

forma de variables GSSA (ecuacion (2.34)) para la componente fundamental,

x,(7) = 2[coswt — senwt{i):(il, } (2.63)

Derivando X,(z) se obtiene que:
« R R
% = 2[coswt —senwt <X>1| + 2w[— senwt —cosvvt{<x>lI } . (2.64)
(x),
Tal como se hizo para la ecuacion (2.49) en el modelado con filtro y considerando el

modelo en espacio de estados de las componentes de fase (en lugar del modelo a-f3),

(2.64) se puede expresar como:

dt wl A X

1

M=[2[coswt —senwt{_A W +2[- wsenwt  —wcoswt]l [<X>1|]

- e (2.65)
B 0]} u
+| 2[coswt - senwt < >1|
0 B <u>
L 1
Multiplicando los términos dentro del paréntesis, se obtiene que:
dx(z) _(,[ coswt*A+wsenwt*1 ] ['—wsenwt*l (x).
dt || —senwt*A+wcoswt * 1 —wcoswt * | <x>i
(2.66)

e sl L
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Ordenando y efectuando nuevamente las operaciones dentro del paréntesis, tal que:

% =2[coswt - senwt{'g\ ﬂ[ifg } +2[coswt  — senvvt{lg g}ruﬁ} (2.67)

Desarrollando las operaciones y organizando términos en la ecuacion (2.67), ademas
de reemplazar (2.63) en (2.67), se obtiene el modelo en espacio de estados para la

componente fundamental, definido como:

%:Axl(r)wul(r) (2.68)

Donde A y B son las matrices del modelo en espacio de estados, obtenidas en el
modelado del sistema considerando el filtro en la ecuacion (2.12), y sin considerar el

filtro del sistema en la ecuacion (2.26).

Como se menciona anteriormente, los arménicos remanentes generados en el
sistema, resultan de la diferencia entre la sefal de salida del modelado en espacio de
estados del sistema real, que contempla el total de componentes armoénicas desde k =
1 hasta k = «, y la sefial obtenida mediante filtros digitales, que resulta de extraer la

primera componente armonica (k=1) del total que conforman la sefial original o real.

Por lo tanto
X, (t) = X(t) - %, (t) (2.69)

Derivando respecto al tiempo la ecuacién (1.69), se obtiene que:

dx, () dx@® dx ()
dt  dt dt

Reemplazando el modelo en espacio de estados del sistema real de la ecuacion (2.12)

(2.70)

para el modelado con filtro o el modelado sin filtro de la ecuacién (2.26), y el modelo
obtenido para la sefial fundamental en (2.68), se obtiene el modelo en espacio de

estados para el sistema remanente, definido como:

AX(®) =%, 1)+ B(u(t) —u, (1)) = Ax, (t) +Bu, (1) (2.72)
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Donde X, y U, representan los estados y sefiales de entrada del sistema remanente,

respectivamente.

Siguiendo con la metodologia que se ha seguido hasta el momento, se valida el
desempefio del modelo remanente obtenido en (2.71) respecto al modelado en
espacio de estados del sistema real. Para realizar esta validacion se utiliza el esquema
de Simulink de la Figura 2.14, considerando un esquema de control de lazo abierto
para los dos modelos. La sefal obtenida del modelo en espacio de estados del
sistema remanente se suma a la sefial obtenida del modelo para la componente
fundamental, la cual representa la sefial que se entrega a la carga. Como se observa
en la figura, luego de realizar la extraccién de la componente fundamental como una
variable GSSA, se lleva a una representacion trifasica a-b-c definida en el tiempo.
Esto permite que la componente fundamental se sume a las demas componentes
armonicas, y puedan conformar nuevamente la sefial del sistema real, denominada

precisamente ésta ultima como “sefal compuesta”.

i

<]

sefial de modulacion

I
3 3 3 = AwtHu 3
=I #D——shua.bc.c u 3 | y= CxtDy

H

<]

sinfint-2 pif3) Gain Modelo del tiempo (real)

H

sin(ot+Z2pis3)

3 ol [
3 3 3
Ly ur Y L

comparacion

3 tdodelo remanente £

4 o | ¥ = FectBu (4 2{2{ ' 3
[ Lo IV — ZGah ab abc

i Modelo G554 para el
armonico fundamental

zefial de referenicia
del modelo G35 A

Figura 2. 14 Esquema de validaciéon para el modelo remanente

Como es de esperarse, la denominada sefial compuesta y la sefal de salida del
modelo del sistema real (bloque “Modelo del tiempo” en la Figura 2.14), deben ser muy
similares en su forma de onda. Esto se puede verificar observando la sefial de salida

de cada uno de los esquemas, como se muestra en la Figura 2.15. Esta sefal de
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corriente resulta de la comparacion de los dos esquemas (bloque “comparacion” en la
Figura 2.14). Segun lo que se observa en la figura, es claro que las sefales de salida
son iguales, corroborando los resultados obtenidos matematicamente.

Las condiciones de simulacion son iguales para ambos esquemas: corriente de linea
de 6 Amperios, indice de modulacién m= 0.6, y demas parametros de simulacion a

considerar.

Corientes de linea en la carga

_ila madelo real
ila modela compuesta

il

Figura 2. 15 Modelo real Vs. Modelo compuesto (sin considerar el filtro).

En las figuras 2.16 y 2.17 se hace la misma medicion para cada uno de los esquemas,
pero ahora considerando el filtro LC en el modelo. A pesar de esta variacion en el
modelo, se observa que las sefiales de salida siguen siendo muy similares. De esta
manera podemos afirmar que el modelo obtenido representa adecuadamente la
dinAmica de los armdnicos remanentes generados en el sistema, esto se puede
afirmar gracias a que se logra comprobar matematicamente y verificar en esquemas
de simulacioén, de que la sefial obtenida del modelo remanente sumada a la sefal
fundamental extraida de la sefal real como una variable GSSA, forman una seiial
practicamente igual a la sefial obtenida de un sistema real en espacio de estados,

como se observa en las formas de onda de las Figuras 2.15, 2.16y 2.17.
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Corrientes de linea en la carga
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nogs o ooy
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Figura 2. 16 Formas de onda de corriente de linea en la carga, considerando

filtro LC en el modelo del sistema real.

Corrientes de linea en la carga
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Figura 2. 17 Formas de onda de corrientes de linea en la carga, considerando

filtro LC en un esquema compuesto (sefial compuesta).
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3. CONTROL EN LAZO CERRADO DEL INVERSOR
TRIFASICO

La sefial de seguimiento de corriente que se pretende mantener en un valor de
amplitud y frecuencia determinadas corresponde a la sefial fundamental, por esta
razén se calcula un modelo GSSA que represente adecuadamente su dinamica para
poder efectuar control sobre ella. El modelado de la sefal fundamental se hace desde
la sefial de salida del modelo en espacio de estados del sistema real, extrayendo su
primer componente armonica (k = 1) mediante filtros digitales, segun se explica en la
seccion 2.4 del capitulo 2. Debido a que se esta trabajando sobre un sistema MIMO,
hay dinamicas del sistema que no son posible considerar, pero si pueden llegar a
afectar su desempefio, tales como tiempos muertos, transistores no ideales,
variaciones de la carga, capacitancias parasitas, etc. Por esta razén es conveniente
gue el controlador tenga caracteristicas robustas. Ademas, el problema MIMO
considerado en este trabajo de cuatro entradas y cuatro salidas, ya sea para el
modelado de la planta con filtro o sin filtro, es un tipo de sistemas que requiere de

técnicas de control bastante eficientes.

Resgpueda del sstema

|
Modulador CB- 5P
Hatural
Lo Eo1ab  LE R T — A ] W e [ Y GES0
Refemncia R Descomposicion GS5A
Contml hodels Real (Riltm G554
H_Infinito iPlanta)

Figura 3.1 Lazo de control para el problema de seguimiento.

Considerando estas pautas de disefio, se ha decidido implementar dos lazos de

control, uno para seguimiento de la sefal de referencia (Figura 3.1) del tipo H « Sobre

una representacion en variables GSSA (con la ventaja de que las variables GSSA se
obtienen sobre una frecuencia determinada y por lo tanto el efecto de componentes

armoénicas no deseadas sobre este lazo de control se descarta), y un segundo lazo de
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control adicional para reducir (en teoria se logra eliminar) el contenido armoénico que
se genera en las corrientes de salida del inversor (ver Figura 3.18).

Para lograr estos objetivos, se necesita tener un modelo que represente
adecuadamente la dindmica de las componentes armoénicas de la sefial real,
exceptuando la sefial fundamental, llamado en esta tesis “modelo remanente” como se
explica en la seccién 2.4 del capitulo 2. De esta manera se disefia un sistema
regulador cuya caracteristica principal es llevar a cero las componentes armonicas
representadas en este modelo. Por otro lado, la sefial de control del segundo lazo, es

decir la generada por el sistema regulador, se adiciona a la sefial de control de

seguimiento H » » para conformar de esta manera la ley de control que rige el sistema

completo, como se observa en la Figura 3.2. Desde este punto de vista, el lazo de
control para distorsion arménica inyecta arménicos al sistema, sin alterar la amplitud
de la fundamental, en las amplitudes necesarias para eliminar los arménicos de la
corriente en la sefial que se entrega a la carga.

Respuesta del sistema

p|[1
Modulador CB-SVPWM
Natural
-C- =P e uab Plua,b yGSSA
ua,b.c P|u y Py
Referencia P(urab yabr(®
Control Descomposicion GSSA
H_Infinito Modelo Real (Filtro GSSA)
(Planta)
| y abr(t)
K*y«¢ Xr
L] ur(t) [«
Control Lineal

Optimo Cuadratico Estimador Lineal
LOR Optimo Cuadratico

LQE
Controladof Cuadratico
Lineal Gaussiano
LQG

A4

ua,b,c

ur(t)

A4

ua,b

Subsystem
Figura 3. 2 Esquema general del disefio de control propuesto
Para evitar que se inyecten arménicos de muy alta frecuencia a la sefal de control del
sistema completo, y por lo tanto sean imposible de conmutarse en la practica, se

pensé en la implementacion de un estimador de estados con el objetivo de no

realimentar todos los armédnicos, sino de filtrar un poco los de alta frecuencia en el

67



estimador, dejando que el regulador (LQR) actle sobre los armdnicos ya filtrados. Esta

idea se puede lograr mediante un controlador cuadratico lineal Gaussiano (LQG).

Sin embargo por otro lado, habria sido ideal poder emplear las bases tedricas de

respuesta en frecuencia HOO para tratar el contenido arménico, debido a las

caracteristicas robustas de este tipo de control, pero el modelo del contenido

armonico de la sefial (“modelo remanente”) no resultd ser bien condicionado para esta

técnica, y por lo tanto el algoritmo de control HOO para este tipo de modelo en

particular, no fue posible implementarse. Este problema podria ser un posible tema de
investigacion para futuros trabajos, en busca de mejorar el desempefio que hasta el
momento se ha logrado. Sin embargo el aporte notable de este estudio ha sido
mostrar la viabilidad del enfoque de control de dos lazos empleados para cumplir un
objetivo en particular.

Es importante aclarar en esta parte, que el objetivo del sistema de control disefiado
para disminuir la distorsion armoénica generada en la sefial entregada a la carga, va
dirigido a reducir el total de distorsion arménica en esta sefial, y por lo tanto se
implementa un lazo de control que lleve a cero los armoénicos remanentes gque afectan

la sefial fundamental, en lugar de eliminar selectivamente armonicos especificos.

Las componentes armdnicas indeseables en las sefiales, ademas de otros factores
importantes que inciden en su aparicién, se generan principalmente en la etapa de
conmutacion, y depende en gran parte de la modulacién PWM que se implemente [41];
esto debido a la gran cantidad de arménicos generados en el espectro de frecuencia
de las bandas laterales, alrededor de la frecuencia de conmutacion y sus multiplos
enteros. El indice de modulacion de frecuencias definido como my, determinado por la
relacion entre la frecuencia de portadora y la frecuencia fundamental (fsw / fm), define la
frecuencia en la que existen estos arménicos, siempre y cuando ms sea un namero
entero, como es el caso que ocurre en este trabajo, donde la frecuencia de portadora
fsm s de 3Khz vy la frecuencia de moduladora fm es de 60Hz, para obtener un m; = 50.
En la Tabla 3.1 se muestra la amplitud normalizada de los arménicos dominantes de la
corriente de linea respecto al valor maximo de la fundamental, asumida en este caso
como el indice de modulacion, considerando un SPWM basado en portadoras [41]. De

esta manera se justifica el disefio de un lazo de control para eliminar el contenido
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armonico remanente en la sefial de corriente de carga, en lugar de eliminar
simplemente unos cuantos armonicos especificos, lo cual resultaria poco eficiente
conociendo la gran cantidad de arménicos que existen en el espectro de frecuencia de

la sefial que estan afectando el desempefio del motor, en este caso.

Tabla 3. 1 Amplitud normalizada de arménicos con respecto al valor maximo
fundamental para el método PWM basado en portadoras.

Armonico indice de modulacion m

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

1 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0
met2 0.0156 0.0608 0.1312 0.2198 0.3179
me+4 0.0000 0.0005 0.0025 0.0076 0.0178
m+8 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000
2metl 0.1903 0.3261 0.3702 0.3144 0.1812
2met5 0.0000 0.0005 0.0034 0.0127 0.0332
2mex7 0.0000 0.0000 0.0001 0.0005 0.0022
3mex2 0.0437 0.1386 0.0080 0.1763 0.0621
3me4 0.0008 0.0116 0.0340 0.1044 0.1572
3m8 0.0000 0.0000 0.0034 0.0011 0.0053
4metl 0.1630 0.01572 0.0080 0.1052 0.0676
4met5 0.0002 0.00064 0.0340 0.0842 0.1187
Amet7 0.0000 0.00003 0.0034 0.0175 0.0501

Teniendo el modelado que representa la dinamica del sistema, el disefio del
controlador de estabilidad y robustez H-Infinito para correccién de error y seguimiento
de la sefal de referencia, el modulador SVPWM basado en portadoras de baja
distorsién arménica en lazo abierto, el filtro GSSA gque modela la dinAmica de la sefal
de corriente en la frecuencia fundamental y un segundo controlador 6ptimo LQG
(compuesto por el LQE y LQR) para disminuir la distorsion armoénica total en la sefial
entregada al motor, como se muestra en la Figura 3.2, representa el esquema de
control de seguimiento de la sefial de referencia y disminucién del contenido arménico
en la sefial de alimentacion de la carga, propuesto como alternativa para solucionar el

problema considerado en este proyecto.
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La explicacion detallada de la implementacion del esquema de control de la Figura 3.2,
asi como la explicacion de cada uno de los blogues utilizados en Simulink, se

describen en el Anexo C.

3.1 Control H-oco.

La planta nominal X=AX-+BuU podria escribirse en el dominio de la frecuencia

compleja (denotada por s) como, G(s) = C(sl —A) "B donde | es la matriz identidad

con las dimensiones apropiadas. Esta descripcion permite centrarse en las funciones

de transferencia de interés en lugar de todo el espacio de estados. Un controlador

HOO busca encontrar una ley de control que ademas de lograr la estabilidad del

sistema en lazo cerrado minimice la norma infinito de un vector usado como criterio de

desempefio. En particular, el enfoque conocido en la literatura como Mixed-sensitivity

HoO singular—value loop-shaping approach (detalles sobre esta técnica pueden

consultarse en [14], [15] y [16]) permite fijar de antemano propiedades deseables
sobre la forma de la funcién de transferencia de lazo cerrado en el dominio de la
frecuencia. Este método se basa en una descomposicioén en valores singulares de las
respuestas de amplitud en funcién de la frecuencia, lo que lo hace idéneo para tratar
con el problema de acoplamientos entre funciones de transferencia de sistemas

MIMO, como es el problema resultante en variables GSSA en esta tesis.

Considérese el diagrama en bloques de la Figura 3.3 del sistema de control
multivariable realimentado. Las matrices de las funciones de transferencia de lazo
cerrado desde cada una de las salidas a las entradas e (error de seguimiento), r
(referencia) y u (entrada de la planta) son: S(s) = (I + L(s))%, T(s) = L(s) (I + L(s))* =1 - S(s)
Yy R(s) = K(s) (I + L(s))* = K(s) S(s) respectivamente, con L(s) = G(s) K(s) y K(s) el
controlador a disefiar. Ya que S también corresponde a la matriz de funciones de
transferencia desde el disturbio d a la salida de la planta y. Recibe el nombre de
funcion de sensibilidad y por lo tanto a T(s) también se le llama funcion de sensibilidad

complementaria.
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Figura 3. 3 Diagrama de bloques del sistema multivariable realimentado.

En la practica los modelos de los sistemas pueden tener pardmetros inciertos y
ademas tener incertidumbres debidas a dindmicas no modeladas, especialmente en
altas frecuencias. Ambos tipos de incertidumbre suelen agruparse (lumped

uncertainty) en un solo tipo y representarse mediante una incertidumbre multiplicativa

ficticia A,,, como en la Figura 3.4. Como se muestra en la misma figura, la

incertidumbre A,, se modela mas efectivamente mediante una funcién de pesado W,

gue tiene respuesta en frecuencia con forma de filtro pasa alto, en cascada con una
incertidumbre A, con la propiedad ||AI ||Oo <1. De otro lado, los disturbios d

generalmente corresponden a ruido que cae dentro del ancho de banda de la planta.

Planta con incertidumbre

! |
! I
I r-——-—=---—-- — " |
I 1 >
| . d : WI L I'E'I.I :
1 | |
' I
I I I
: ! *oa gy T
—— G : g —
I . + - I
: ! Plarta Nominsi | !
I
! L J |
! I |
! 1
L e - a

Figura 3. 4 Representacion de la incertidumbre debida a parametros inciertos y
a dindmicas no modeladas.
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3.1.1 Enfoque singular — value loop — shaping

En el método clasico Loop Shaping [15]-[16] para disefio de controladores o
“‘conformacion de la funcion de lazo”, se trata a la magnitud de la funcion de
transferencia L = GK como una funcién de la frecuencia. El entendimiento de como
K puede seleccionarse para conformar la ganancia de lazo, provee invaluables bases

dentro de las técnicas y conceptos del control multivariable.

La conocida técnica de disefio Loop — Shaping para sistemas SISO [15], mediante la
cual se fija graficamente el comportamiento deseado de la respuesta en frecuencia de
lazo cerrado puede extenderse facilmente al caso MIMO utilizando la descomposiciéon
en valores singulares (SVD) de las matrices que describen las funciones de
transferencia del sistema [16]. Para tal efecto primero se conforma el diagrama de
Bode de la descomposicion en valores singulares (SVD) de las funciones de
sensibilidad y sensibilidad complementaria. En lo que sigue se usara la siguiente

notacion: dada una matriz de ganancia G(jw) en un sistema MIMO, o(G) denota el
maximo valor singular de la matriz de ganancia y significa la maxima ganancia posible
para cualquier direccién del vector de entrada, y o(G) denota el minimo valor singular

de la matriz de ganancia y significa la minima ganancia posible para cualquier
direccién del vector de entrada (tanto el maximo como el minimo valor singular de una
funcion de transferencia son, en general, funciones de la frecuencia). Para el lector
interesado en la descomposicion en valores singulares de una funcion de

transferencia, se recomienda la lectura de [16]. Un diagrama de Bode SVD dibuja en
una sola grafica la amplitud de las funciones o(G) y o(G)como funcion de la

frecuencia W. Los objetivos més importantes de disefio los cuales necesitan ser

tratados en control realimentado son resumidos a continuacion [14]:
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e Desempefio, buen rechazo a disturbios: se debe reducir E(S).

e Desempefio, buen seguimiento de la referencia: se debe reducir E(S) :

e Para disminuir la sensibilidad a los errores en el modelado se debe reducir
a(S).

¢ Mitigacion del ruido medido sobre las salidas de la planta: se debe reducir
E(T) (en contraposicion a los tres primeros items, para eliminar el ruido que
se realimenta desde la salida, T deberia valer cero, lo que implica L =0.)

e Para estabilidad nominal (Planta estable) se debe reducir E(T) (esto se

entiende del hecho que la estabilidad se pierde cuando L = 1 (encierro de
nyquist del punto -1), luego si L tiende a cero se tiene un margen de ganancia
mayor).

e Para estabilidad robusta (Planta estable) en presencia de una perturbacién de

salida, se debe reducir E(T) (Igual que para el ruido de salida, pero ademas

teniendo en cuenta que T = 0 logra inmunidad al ruido realimentado desde la

salida independientemente del buen conocimiento del modelo).

e Para reducir la energia del control se debe reducir E(KS) (esto implica que

entradas de control pequefias produzcan variaciones de salida pequefias).

En los tres primeros items se debe resaltar que si S fuese cero, por ser la ganancia al
disturbio, implica la eliminacion del efecto del disturbio. Pero eso implica L de tamafio
infinito. Igual si se considera, desde T = 1 — S, un seguimiento perfecto de la referencia
implica S = 0, que se logra con L infinito, independientemente de errores en el modelo

de la planta.

Como puede observarse, hay conflictos entre desempefio robusto (L = infinito) y
estabilidad robusta con rechazo a disturbios y ruido en la salida (L = 0).
Afortunadamente, el conflicto de estos objetivos de disefio se encuentran
generalmente en rangos de frecuencia diferentes y ademas pueden expresarse en

términos de la funcién de transferencia de lazo abierto L(jw) , por lo cual se pueden

mantener muchos de los objetivos usando una ganancia de lazo grande o(L) >>1 en

bajas frecuencias, antes de la region de corte, y una ganancia pequefia E(L) <<1 en

altas frecuencias, después de la region de corte.
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e Para rechazo de disturbios hacer o(L) grande: valido para frecuencias donde
o(L) >>1.

e Para atenuacion del ruido de sensores hacer E(L) pequefio: valido para
frecuencias donde o(L) << 1.

e Para seguimiento de una referencia hacer o(L) grande: vélido para

frecuencias donde o(L) >>1, para estabilidad robusta a una perturbacion de
salida multiplicativa hacer E(L) pequefio; valido para frecuencias donde

o(L) <<1.

Motivado por lo anterior, es conveniente observar en detalle la forma de la funcion de
lazo en valores singulares en funcion de la frecuencia, a fin de fijar los objetivos de
control, cuyas principales caracteristicas son: Estabilidad, desempefio, robustez y
limitaciones del sistema (por efectos de polos y ceros en el semiplano derecho asi
como incertidumbres). El andlisis de estos objetivos se observaran en la magnitud de
las funciones con respecto a su comportamiento en frecuencia. Desde luego, el

disefiador puede afectar la funcion de lazo mediante el disefio adecuado de K(s).

Magnitud ,

H

Lirmte sup Eror
de ai L)

Lirrute inferior

de (L)

Figura 3.5 Conformacion de la funcion de lazo.

Definiendo la frecuencia de ancho de banda w, como aquella en la cual
1/E(S(jWB)) =4/2; bajas frecuencias como aquellas donde 0<w<w, <w; Yy altas

frecuencias como aquellas donde w, <w, <w<oo, entonces los requerimientos de

lazo abierto de arriba pueden establecerse graficamente como en la Figura 3.5.
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La conformacion de tal desempefio se puede realizar introduciendo: una funcion de

pesado Wl*l(jw) que determine el umbral superior de la funcién de sensibilidad
S(jw); y una funcién de pesado W3fl(jW) que determine el umbral superior de la

funcién de sensibilidad complementaria T( jw). Wlfl(jw) tiene forma de filtro pasa-
alto y su frecuencia de corte w, se establece cerca del ancho de banda de lazo

cerrado deseado (lo suficientemente grande como para que la dinamica resultante no

sea demasiado lenta), siendo su maxima atenuacion el umbral inferior deseado de la

funcion de sensibilidad. Ws_l(jw) tiene forma de filtro pasa-bajo y debe tener una

frecuencia de corte w, >w, inferior a la frecuencia de las perturbaciones (por canal)

para que las sefiales de ruido desde los sensores sean rechazadas efectivamente [14].
Asi, el problema a resolver consiste en obtener un control estabilizante sujeto a la
restriccion de garantizar el logro simultaneo de los umbrales para las dos funciones de

sensibilidad definidos como:
(S (i) < W (jw)

3.1
& (T ()| < W (jw) e

En la Figura 3.6, se muestran las especificaciones de los valores singulares sobre Sy
T dadas por las funciones de pesado, ademas se muestra la relacion entre los valores
singulares de las funciones de transferencia de lazo cerrado y los valores singulares

de la funcién de lazo abierto dadas arriba para la técnica clasica Loop-Shaping.

——

Limite de

dezempeno
0 db : . w
Limite: de
Rokustes
1 a($) " 7 o
Lo,
gLy

Figura 3. 6 Especificaciones de los valores singularesen Sy T.
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3.1.2 Sensibilidad mixta y formulacion del problema de control
robusto.

En la literatura suele utilizarse una formulacion estandar para los problemas de control
robusto cuya solucion ha sido ampliamente estudiada y por tanto conviene describir el
problema de Loop-Shaping de la ecuacion (3.1) dentro de este estandar (las rutinas en
MATLAB para la sintesis de controladores s HoO asumen que el problema esta en la

formulacién estandar [16]).
Para ello las funciones de pesado que conforman la respuesta en frecuencia deseada

se incluyen dentro de la planta aumentada de la Figura 3.7, en la cual puede

calcularse sin mayor dificultad las siguientes funciones de transferencia,

Flanta Aumentada P

a
e | wl g
Flanta Mormunal 71
+ u v b
5 _ r’ ‘]"
1.12 | :
Controlader ¥o
K |=

Figura 3. 7 Planta aumentada para Loop-Shaping.

Tws
Vi W3T
W, -WG

P=Tyi=| 0 W,G (3.2)
|
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Donde y = [y1 y2] y 0= [ul u2] son los vectores de salida y entrada de la planta

aumentada P respectivamente.

La matriz Ty1,1 también recibe el nombre de funcion de sensibilidad mixta ya que pesa
a ambas funciones de sensibilidad. Puede mostrarse que para garantizar el

cumplimiento de los umbrales de la ecuacién (3.1) se requiere que:

HTylul

o sup,, g'(Tylul) <1, (3.3)

que es justamente el problema estandar del control HOO. El objetivo de control es

estabilizar a la planta aumentada con las funciones de pesado al tiempo que se
satisfaga el criterio expresado en términos de una norma infinito indicado en la
ecuacion (3.3), y de ese modo obtener buenas caracteristicas de desempefio en

presencia de disturbios e incertidumbre [16].

La sintesis del controlador HO0 se formula entonces como sigue: dada una planta

aumentada con funciones de pesado P(s), encontrar una ley de control estabilizante

u, = K(s)y,(s) tal que la norma HTylul . <1. Los algoritmos mas utilizados para

resolver este problema se basan en las soluciones de espacio de estados en [17], que
involucran una realizacion en el espacio de estados de la matriz Ty (P,K) para
encontrar al conjunto de controladores estabilizantes K(s) que satisfacen la restriccion
impuesta por la norma infinito. Estos algoritmos utilizan la solucion de dos ecuaciones
de Riccati, dando controladores que tienen dimensién de estado igual o mayor al de la
planta nominal debido a la incorporacion de las funciones de pesado. Ya que la

solucién del problema no es Unica, de todo el conjunto de soluciones estabilizantes

conviene encontrar la que tenga menor norma. Este problema Seé conoce como Hw

Optimo, el cual puede resolverse encontrando un controlador HOo sub-, esto es

7HTy1u1 . <1, con ¥ un ndmero real positivo, que es computacionalmente mas facil

de resolver, y luego en forma iterativa buscar la ¥ mas grande. Todo el proceso de

sintesis del controlador puede realizarse con ayuda de la funcién hinfopt del Toolbox
de control robusto de MATLAB cuyo algoritmo se basa en los trabajos de [18] y [19].
Adicionalmente, si el orden del modelo del controlador resultante es muy grande,
puede introducirse un proceso de reduccién de orden de modelo ya sea por una

reducciéon de orden del modelo de la planta aumentada o por una reduccién de orden
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del modelo del controlador obtenido (como es el caso del controlador HDO disefiado

en esta tesis). Es comun en la teoria de control robusto la utilizacion de algoritmos de
reduccion de orden de modelos estables, detalles de tales algoritmos pueden

encontrarse en [16] y [14].

El orden del modelo del controlador serd reducido por medio del método de
truncamiento balanceado, el cual da una aproximacion estable y un limite garantizado
sobre el error en la aproximacién teniendo como ventaja que los polos del modelo
truncado son un subconjunto de los polos del modelo original y por lo tanto retienen
cualquier interpretacidn fisica de estos. Para referencias acerca de reduccion de orden

de modelos consultar [14].

Es deseable implementar el sistema de control HOo de tiempo continuo (descrito

anteriormente) en tiempo discreto. Esto debido a la disponibilidad de poderosas y
precisas herramientas computacionales existentes actualmente, tales como los DSP's,
los cuales permiten implementar este tipo de sistemas de control en tiempo discreto a

un menor costo y esfuerzo de control, que en tiempo continuo.

Hasta ahora todo el disefio se ha basado en la conformacion de la respuesta en
frecuencia de la funcién de lazo. Esto ha sido claro en tiempo continuo a partir de una
funcién de transferencia en s. Por otro lado la respuesta en frecuencia de una funcién

de transferencia en z no ha sido tratada. Asi que para obtener el controlador digital

Hc,O se debe discretizar la planta agregando el efecto del retenedor (teniendo en

cuenta los ceros extras de fase no minima adicionados por el Z.O.H los cuales limitan
el ancho de banda disponible), y luego usar la transformacién bilineal sobre esta planta
discreta para obtener un mapeo sobre un nuevo plano w que es equivalente a tiempo
continuo sobre s, pero con el efecto del retenedor ya incluido. Esto se logra con la

popular transformada de Tustin dada por:

W= i(z—_lj (3.4)
T.,\z+1

Donde w equivale al plano generado por la transformada de Tustin agregando el

efecto del retenedor, Tmu es el tiempo de muestreo con el que se muestrea la planta

en tiempo continuo, y z representa la respuesta en frecuencia de la planta muestreada.
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Se disefia entonces en w con los métodos de disefio del Toolbox de control robusto de
MATLAB como si este estuviera en el plano s y el control resultante se pasa a z, via la
transformada bilineal inversa desde w. En el trabajo realizado se implementa este
método debido a que la norma Ho0 se mantiene invariante bajo la transformada de

Tustin, ademas no hay degradacion de las medidas de desempefio resultantes en este

caso [14].

Las graficas consideradas a continuacion, que muestran las caracteristicas de los

controladores HOO explicadas anteriormente e implementadas en esta tesis, se

realizan en el plano w debido a que los métodos de sintesis utilizados son de tiempo

continuo. Luego por medio de la transformada de Tustin y con el controlador de orden

reducido en el plano w, se obtiene un controlador H » digital.

Para los disefios de control en la planta con filtro y sin filtro se trabajan los mismos
pesos, debido a que las dinamicas en lazo abierto son similares, tal como se muestra
en la Figura 3.8 y Figura 3.9, las cuales fueron obtenidas a partir de la descomposicion
en valores singulares del modelo en espacio de estados de las plantas discretizadas,
que posteriormente son transformadas a tiempo continuo por medio de la

transformacion bilineal, tal y como se explicé anteriormente.

Inversor Lazo abierto

10 \
0

SV -db

-50 4 --2 0 2
10 10 10 10 10 10
Frecuencia - Rad/Sec

Figura 3. 8 Respuesta en frecuencia de los valores singulares de la funcion de
transferencia del inversor en lazo abierto considerando el filtro
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Inversor Lazo abierto
20 —

15

10

SV -db
o

-10

10° 10° 10° 10"
Frecuencia - Rad/Sec

Figura 3. 9 Respuesta en frecuencia de los valores singulares de la funcién de
transferencia del inversor en lazo abierto sin considerar el filtro.

Estos pesos son escogidos basados en las respuestas de lazo abierto y ademas a las
especificaciones de disefio deseadas para el problema. Entre estas especificaciones
de disefio se encuentran la minimizacion del error de estado estacionario, buen
desempefio ante disturbios, atenuacién del ruido y obtencion de un controlador robusto
frente a perturbaciones multiplicativas. Las especificaciones impuestas en este
problema se reflejan a continuacion.

1. Especificacion de desempefio: minimizar la funcién de sensitividad tanto como sea
posible. Esta especificacion se logra imponiendo la funcion de pesado de la ecuacién
(3.5) que se justifica en seguida:

5s+1

_ 1
W, 1(5):771*_* 4 3.5
L e (3.9)
2w

Aqui, 7 es el parametro a sintonizar por el algoritmo HoO (inicialmente y =1); wesla

frecuencia en radianes de la sefal trifasica a generar; L una constante que fija el valor

del umbral de desempefio de baja frecuencia ya que en s = 0 (con y=1) se tiene
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w,h0) =1 /L,. Se impuso Lo = 900 que equivale a un umbral superior para la
sensitividad de unos -59 dB. Esto significa un buen rechazo a disturbios y buen
seguimiento en baja frecuencia. Note que Wl’l(s) tiene forma de filtro pasa alto, con

S . L. 2w o
una limitacion en la banda de paso a una amplitud maxima de — . Esta limitaciéon en

(94
alta frecuencia sobre esta funcién de pesado en principio no tiene ningun interés de
disefio ya que lo Unico que se desea es que ella fije un umbral superior de baja
frecuencia para la funcién de sensitividad. No obstante, en la literatura se recomienda
que esa limitacion exista. Un requerimiento importante si, es que la frecuencia de corte
de la funcién de pesado de desempefio esté suficientemente antes de la frecuencia de
corte de la funcion de pesado de robustez, ya que finalmente la funcién de lazo a

conformar tendra frecuencia de corte (cercana al ancho de banda de lazo cerrado) en
algun lugar entre las frecuencias de corte de Wl’l(s) y W3’1(s) (la Figura 3.10 da una

idea de esta situacién). Por esta razon, el criterio utilizado para especificar un
aproximado del ancho de banda deseado ha sido el suponer un ancho de banda del
mismo orden de la frecuencia de la sefial trifasica a generar w, y asi imponer una
atenuacion de la funcién de lazo de por lo menos -20 dB ya en 2w, de modo que el
ruido de alta frecuencia que se realimente desde las corrientes medidas se rechace
efectivamente. Desde luego, el imponer un ancho de banda de este orden, se reflejara
en un tiempo de establecimiento superior a un periodo de la frecuencia a generar, que

sin embargo favorece el tener esfuerzos de control suaves. Asi, la frecuencia de corte

de W, (s) debe estar mucho antes de 2w.

2. Especificacion de robustez: para atenuacion del ruido de alta frecuencia y
obtencion de un controlador robusto ante perturbaciones multiplicativas, se escoge
una pendiente de caida (roll-off) de -40 dB/década y por lo menos -20dB en 2w. Para
lograr esta especificacion se utiliza la funcion de pesado de la ecuacion (3.6) que se
justica en seguida:

0.4*wW’

W, (s) =
2 (5) s +§°

(3.6)

Para frecuencias menores a 1/t predomina el término cuadratico del denominador y se
trata de un filtro que impone una pendiente de -40 dB/década. Para frecuencias
mayores a 1/t se ha agregado el término cubico del denominador para tener aln

mayor atenuacion en altas frecuencias. Si 1/t < 2w, nétese que en la frecuencia 2w la
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amplitud de Wg’l(s) es aproximadamente 1/10, con lo que se tiene -20 dB en 2w,

como se desea. Para este trabajo se eligié6 7 =5e—4;

1_ 2000 > 2w =753.98.

T

Como el modelo nominal a controlar es de cuatro entradas y cuatro salidas, se

aumenta la planta nominal (con la ayuda de la funcién augtf del Toolbox de control

robusto de Matlab), estableciendo W, "(s) y W, *(s) como:

Wit=y

[ 0.4*w?
Bes® +s?

w3t =

0
1, 60s+1
Lo is+1
2w
0
0
0
0.4*w?
5es® + 52
0

0.4*w?

Be*s® 452

1 ,60s+1
Lo is+l
2w
0
0
0
0.4*w?
Se*s® +5? |

3.7)

(3.8)

Estas especificaciones (desempefio y robustez) son mostradas en el grafico de bode

de la Figura 3.10.
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Inversor -- Especificaciones de disefio

250
200
150
3 100
™
2
=] 50
= —
S
= 0
Wustez.
-50 1/\W3(s
Esp. Sensitividad . v\
-100 1/W(s)
150+, 2 0 2 4 6
10 10 10 10 10 10

Frecuencia - Rad/Sec

Figura 3. 10 Grafico de Bode de los pesos W, '(s) y W, (s).

Para mostrar que los umbrales de la ecuacion (3.1) logran la especificacién sobre la

funcién de lazo L(s) y que se logra el objetivo de la funcién de sensitividad mixta del
problema H_ se muestran a continuacion estas gréaficas una vez encontrado el disefio

de K(s) para la planta con filtro y sin filtro. En las Figuras 3.11y 3.12 se presentan los
graficos de la descomposiciébn en valores singulares (SVD) para la funcion de
sensibilidad mixta, los cuales deben cumplir con el requisito de la ecuacién (3.3), cuya

caracteristica es mantener el valor singular maximo de la funcién de sensibilidad mixta
(o funcion de costo) denotada por a(l'ylul) menor que 1, a cualquier valor de

frecuencia w dentro del ancho de banda de lazo cerrado deseado.
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FUNCION DE COSTO Tylul (Gam = 3.4375)

0 g g g

) S
=

o -AS

0T | S

-12

10°

10*

Frecuencia - RadiSec

Figura 3. 11 Grafico de Bode de la funcién de costo Tylul para el disefio del

controlador de la planta con filtro.

-

FUMCION DE COSTO Tyiul (Gam = 1.42158)
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Frecuencia - Rad'Sec

Figura 3. 12 Grafico de Bode de la funcion de costo Tylul para el disefio del

controlador de la planta sin considerar el filtro.
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Ademéas como se muestran en las Figuras 3.13 y 3.14 las funciones de lazo cerrado
consideradas en el modelo con filtro cumplen con las restricciones impuestas por los

pesos (Wit y Ws1), cumpliendo con los objetivos de disefio para cada una de las

funciones.
FUNCIGN DE LAZS, SEMSITIVIDAD ¥ 140 1
100 T T T T
S RO bl tios s YL . i
] TR b i it S .
H . | Funeidn
LS SR o b eeemonoas R, N - -
AODf-mmmmmm e Fomseemeeeees Foemeeeoeeees Fomseemeeeees GRRREEEEEE -
ABO e mmm e eem e ke e T Rt .
00 : : : :
1o 107 10" 107 1 10"

Frecuencia - RadiSec

Figura 3. 13 Grafico de Bode de la funcion de lazo, funcién de sensitividad y
funcion de peso 1/W1 considerando el filtro.
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Figura 3. 14 Grafico de Bode de la funcion de lazo, funcion de sensitividad y
funcion de peso 1/W3 considerando el filtro.
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Como se puede observar en la Figura 1.13, la funcién de sensitividad cumple con el
umbral establecido en 1/W,, verificando los objetivos de desempefio y rechazo a
disturbios del controlador en bajas frecuencias. Ademas la funciébn de lazo se
comporta como el inverso de la funcion de sensitividad (L grande para obtener S
pequefo), en bajas frecuencias demostrando la relacion entre la funcion de lazo y la
funcién de sensitividad observada con anterioridad. La Figura 3.14 demuestra que el
controlador calculado, efectivamente es un controlador robusto, ya que atenuda ruido
de alta frecuencia, debido al cumplimiento del umbral establecido por 1/Ws3, sobre la
funcién de sensibilidad complementaria, ademas la funcién de lazo se comporta de
manera similar a la funcién de sensitividad complementaria en altas frecuencias (L
pequefio para obtener T pequefio en altas frecuencias), lo que demuestra la relacion
establecida anteriormente entre estas dos funciones (ver Figura 3.6). El modelo sin
filtro no se considera debido a que la importancia en este punto solo radica en
demostrar las bases tedricas explicadas anteriormente en el disefio de los pesos,
sobre las funciones de lazo y lazo cerrado, ademas las respuestas en frecuencia de
estos dos modelos son practicamente similares (ver Figura 3.8 y Figura 3.9).
Demostrando la eficacia de la técnica H_ en el disefio de controladores robustos para
ambos modelos.

Tal como muestran los dos graficos de bode, para la funcion de costo de los disefios
considerados, se determina un ¥ (Gam en los graficos) 6ptimo por medio de iteracion
y con la ayuda de la funcién hinfop del Toolbox de control robusto de Matlab se
encuentra un controlador estabilizante K(s) que minimiza la norma o funcién de costo

para cada uno de los disefios. Para el disefio con filtro se obtuvo un y de 3.4375,

mientras que para el disefio sin filtro se obtuvo un y de 1.4219.

Por otro lado la respuesta en frecuencia de los controladores estabilizantes que
minimizan las funciones de costo para los dos disefios se muestran en la Figura 3.15 y
Figura 3.16. Después por medio de la transformada de Tustin se pasa al tiempo

discreto para obtener el controlador digital.
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Controlador H-Inf 16 estados (Gam =3.4375)
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Figura 3. 15 Respuesta en frecuencia del controlador estabilizante H-infinito
(considerando el filtro).

Controlador H-Inf 8 estados (Gam =1.4219 )
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Figura 3. 16 Respuesta en frecuencia del controlador establilizante H-Infinito
(sin considerar el filtro).
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Los controladores robustos H » Obtenidos gracias a las herramientas del Toolbox de

control robusto de Matlab, son controladores en espacio de estados en tiempo
continuo de orden alto, los cuales son reducidos con herramientas de reduccion de
modelo que se encuentran en este mismo Toolbox, que posteriormente son cambiados
al plano z para obtener un controlador en espacio de estados digital. De esta manera
las matrices obtenidas, segun el algoritmo de control para el controlador H-infinito (sin

considerar el filtro), se pueden expresar como:

[ 1.0000 -0.0000 -0.0000 -0.0000
0.0000 1.0000 -0.0000 0.0000
0.0000 0.0000 1.0000 -0.0000
0.0000 -0.0000 0.0000 1.0000

acm =

1.5108 0.8163 0.1393 2.3703 |
-0.3166 -2.5473 0.9765 1.0217
1.9524 -0.1005 1.7441 -1.3124
-1.5465 1.1921 2.1381 0.4495 |

bcm =

0.0966 -0.0281 0.1126 -0.1166]
0.0343 -0.1726 0.0037 0.0735
0.0208 0.0606 0.1280 0.1261
0.1596 0.0462 -0.0856 0.0384

ccm =1x107° *

0.2775 0.0000 -0.0335 0.0000
-0.0000 0.2775 -0.0000 -0.0335
0.0335 -0.0000 0.2775 -0.0000
-0.0000 0.0335 0.0000 0.2775

dem =1x107° *

Donde se muestra, como utilizando el método de reduccién de truncamiento, se ha
pasado de un sistema en espacio de estados de orden 8 a un sistema de orden 4 en

espacio de estados digitales
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De esta manera se determina el comportamiento de las funciones de transferencia y
funcién de lazo del sistema para obtener una sefial de respuesta de acuerdo a los

objetivos de disefio considerados. El desempefio y caracteristicas robustas del

controlador Hoo en el sistema de control total, se evidenciaran en el capitulo 4, en

cuya seccion se detallan los resultados obtenidos en la corriente de salida del inversor

para la componente fundamental de esta sefial.

El algoritmo de control empleado para la obtencion del controlador HOO , Y sus

sefales caracteristicas tales como la respuesta en lazo abierto de la planta nominal
(sin considerar los pesos), el diagrama de bode de los pesos de disefio de control
establecidos, funciones de costo para las dos plantas (con filtro y sin filtro), el
diagrama de bode de la descomposicion en valores singulares de las funciones de
transferencia de lazo cerrado frente a la funciéon de lazo obtenida con la planta
aumentada (considerando los pesos) y la respuesta en frecuencia de los dos

controladores estabilizantes en espacio de estados, es expuesto en el Anexo C.
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3.2 Control Cuadréatico Lineal Gaussiano LQG.

En esta parte de la tesis se desarrolla el algoritmo de control que permite la
disminucién de componentes armonicas que aparecen por diferentes motivos o
circunstancias durante la operacion normal de este tipo de sistemas [3]-[6]-[8]. Es
importante tener en cuenta que se esta trabajando sobre un sistema MIMO, que
presenta no linealidades en su comportamiento y que por lo tanto se deben considerar
ciertas caracteristicas y requisitos propios de este tipo de sistemas; como las técnicas
de control que se deben adoptar, la forma de medir y determinar la estabilidad del

sistema, hasta las mismas herramientas de simulacion que se deben utilizar.

Teniendo en mente estas premisas, se desarrolla un algoritmo de control basado en
técnicas de control . El control Cuadratico Lineal Gaussiano LQG, es una de ellas.
Este tipo de controlador resulta de la combinacion de dos técnicas o métodos de

control ; el Control Optimo Cuadréatico (LQR) y un método de Estimacion de Estados

(LQE) [21].

Es importante tener claro que este sistema de control es independiente al sistema de
control desarrollado para el seguimiento de comandos de referencia, descrito en la
seccion anterior; ambos sistemas generan una ley de control y son desarrollados con
un objetivo especifico pero diferente, que al final se integran para conformar la ley de
control que rige la dinamica total del sistema. De esta manera, gracias a que estas
técnicas de control lo permiten, el estudio y desarrollo del disefio se ejecuta sobre

variables de estado reales discretas, expresadas en sus componentes « — £, aunque

realmente como se observard mas adelante, el algoritmo de control se ejecuta sobre
una representacion dinamica de las componentes armoénicas, llamado modelo

remanente
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3.2.1 Control Cuadrético LQR

El control 6ptimo cuadratico es una estrategia de control que enfoca sus esfuerzos a la

minimizacion de un indice desempefio J, definido como:
J= J.L(x, u)ot (3.9)
0

En donde L(X,u)es una funcién cuadratica o una funcién hermitiana de x y u (ver

Anexo D). Esta funcion de desempefio J define las leyes de control lineal del sistema,
es decir:

u(t) = —Kx(t) (3.10)
Por lo tanto, el disefio de sistemas de control 6ptimo y reguladores s basados en este
tipo de indices de desempefio cuadraticos se reducen a la determinacién de los

elementos de la matriz K.

Teniendo en cuenta el tipo de sistemas sobre el cual se esta trabajando en esta tesis,
definido como:
X =AXx+Bu (3.11)
En donde x = vector de estado (vector de dimension n)
u = vector de control (vector de dimension r)
A
B

matriz de coeficientes constantes de n x n

matriz de coeficientes constantes de n x r

El indice de desempefio que se trata de minimizar mediante esta técnica de control

para este proyecto, puede expresarse como:
J =.|.(x*Qx+u*Ru)8t (3.12)
0

Donde Q y R son matrices de disefio que se dejan a criterio del disefiador. X son las
variables de estado del sistema y U son sus entradas. De esta manera el problema
de determinar el vector de control u(t), para el sistema descrito en la ecuacion (3.11)
puede ser tratado desde muchos enfoques diferentes, sin embargo en este proyecto
se presenta uno basado en el segundo método de Liapunov. Detalles sobre bases

tedricas y matematicas, asi como de optimizacion y estabilizacion mediante esta

técnica de control, pueden encontrarse al final de este documento en el Anexo D.
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Partiendo de la representacion a-f tanto del sistema convencional considerando el
filtro LC y el sistema sin filtro expresados en las ecuaciones 1.19 y 1.26 se tiene un
comportamiento y desempefio un poco diferente, pero sin embargo es posible aplicar

los mismos pasos de disefio para ambos sistemas.

El indice de desempefio J se obtiene mediante la ecuacion 3.12, tal que:
J :I(X*Qx+u*Ru)8t (3.13)
0

En donde Q para el sistema con filtro puede expresarse como:

1 00 0 00O

01 0000

0 01000 ) L
Q=41 , endonde A es un parametro de disefio.

0 00100

0 00010

00000 1]

y R= {1 0}

01

Teniendo en cuenta que la sefial de control u se define a partir de la matriz P

resolviendo la ecuacién de Riccati (ver Anexo D), puede expresarse como:

u(t) = —Kx(t) = -R'B*Px(t) (3.14)
En donde P es una matriz hermitiana o simétrica real definida positiva y B es la matriz
de entrada del sistema de la ecuacion (3.11). De esta manera resolviendo para la

matriz P, se obtiene que:

[ 0.0101 -0.0029 0.0042 0.0000 0.0000 0.0024 |

-0.0029 11222 -0.3311 0.0000 0.0000 -—-0.1912
0.0042 -0.3311 0.6506 —0.0024 0.1912 0.0000
0.0000 0.0000 -0.0024 0.0101 -0.0029 0.0042

0.0000 0.0000 0.1912 0.0029 1.1222 -0.3311

| 0.0024 -0.1912 0.0000 0.0042 -0.3311 0.6506 |
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Reemplazando la matriz P en la ecuacion de (3.14) se obtiene que:

d = 0.2147 -0.1251 0.1698 0.0000 0.0000 0.0981
~10.0000 0.0000 -0.0981 0.2147 —0.1251 0.1698

Donde el subindice d, aqui y mas adelante, hace referencia a que se trabaja sobre

variables discretas del sistema.

Para el sistema reducido (sistema sin considerar el filtro LC) disefiado en este

proyecto se sigue el mismo procedimiento, solo que en este caso se logra obtener un

controlador mucho un poco méas simple. Las matrices Q,,R,, P. y K, se describen a

continuacion

_/11
Qr_ ro

10
R, =
ot

B {42.9694 0.00000}

0
J , en donde A, es el parametro de disefio para el sistema reducido

r

0.00000 42.9694

r

_[2.6940 0.0000
~10.0000 2.6940

Donde el subindice r, hace referencia a matrices para el sistema reducido. Mas

adelante, en el capitulo cuatro se muestra como modificando el pardmetro de disefio

A de lamatrizQy Q, se logra obtener diferentes desempefios del sistema de control.
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3.2.2 Estimacién de Estados Optima LQE.

Los observadores lineales cuadréaticos tienen una interpretacion estocéastica, en el
sentido de que son s estimando el estado en presencia de ruidos Gaussianos,
corrompiendo las medidas de las salidas y los estados [22]. Supongamos sefales de
ruido o perturbaciones w y v, afectando un sistema dinamico tal que:

X=AX+Bu+w

J—Cxav (3.15)

Donde las sefiales w y v son procesos Gaussianos estocasticos de media cero no

correlacionados en el tiempo y el uno al otro, con covarianzas:

E=(w')=W y EW')=V

Wit

h 4
1y
b |
Y
O
v

p =]
)

=
s

Observador|Optimo

Figura 3. 17 Estructura del estimador u observador de estados éptimo.

En la Figura 3.17 se observa la estructura basica del estimador , a partir de la cual se
puede ver que la ecuacion que describe la dinAmica del observador es:

X = AX+Bu+ L(y —CX) (3.16)
Donde X es el vector de estados estimados y L es la ganancia del estimador éptimo,

que puede ser determinada por la siguiente ecuacién:

L=PC'V™ (3.17)
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Donde P es la solucion unica de la Ecuacion Algebraica de Riccati:

AP +PAT —PC'V'CP+W=0 (3.18)
Es usual tratar a W y V como parametros de disefio, como se asume en este trabajo.
Por ejemplo es comun asignar W =BB", para que w efectivamente sea una sefial de
ruido de entrada, y V =pl. Este estimador 6ptimo de estados es conocido como (en

régimen permanente) Filtro de Kalman, en honor a su autor [22]. En Matlab L y P

pueden ser facilmente calculadas mediante el siguiente comando:

[L,P]=Iqr(A",C,W, V)’ (3.19)
De esta manera el controlador LQG es el resultado de la combinacién de una ganancia
de realimentacién de estado LQR (Controlador Optimo Cuadréatico) con realimentacion
desde los estados estimados a partir de un estimador de estado 6ptimo LQE , como se
muestra en la Figura 3.18. Las entradas de incertidumbre w(t) y v(t) son pardmetros
de disefio que se ajustan con base en la cantidad de distorsion arménica que se

genera en el sistema.

¥
o

r_}C\ ut)
A

—

>
F 3

=
s

Observador|Optimo

Figura 3. 18 Esquema general del controlador LQG.
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3.2.3 Diseio Del Controlador LQG.

Para el disefio de este controlador se parte precisamente del objetivo que se desea
cumplir, disminuir la distorsibn armoénica. De esta manera se toman algunas
consideraciones importantes de mencionar. Segun se explicé con anterioridad al
comienzo de este capitulo, para el disefio del segundo lazo de control encargado de
disminuir la distorsion armoénica en la sefial de corriente que alimenta la carga, se
considera el modelo remanente hallado en el capitulo 2, teniendo en cuenta que se
necesita conocer la dinAmica de las componentes armoénicas que estan afectando la
sefial de salida, para poder aplicar un algoritmo de control determinado que logre
eliminarlos. De esta manera, la dinamica del modelo remanente que se considera

para el disefio del segundo lazo de control, se puede expresar como:
Xr (t) = AX, (t) + Bu, (t)
Yy, (t) =Cx,(t) (3.20)
Donde el subindice r, en esta seccién, hace referencia al modelo remanente, el cual

constituye la dindmica de todas las componentes armonicas generadas en el sistema,

y las cuales se pretenden eliminar o por lo menos llevarlas a su menor valor posible.

Se considera la salida del sistema total y, tal que:

Yr=YitY, (3.21)

Donde y, es la sefial fundamental generada por el sistema y y, es el resto o el

remanente del total de la sefial del sistema. De igual forma se considera la sefal de
entrada u:

Ur =u, +U, (3.22)

Donde u; representa el total de la sefial de entrada al sistema (considerando todas

sus componentes armonicas), U, es la componente fundamental de entrada y u, son

las componentes armoénicas restantes que integran la sefial total de entrada al

sistema, excluyendo la fundamental.

De las ecuaciones (3.21) y (3.22) se obtiene facilmente las expresiones para la
entrada y salida del sistema modelo remanente. La definicibn de las componentes
armoénicas, incluyendo la sefal fundamental que constituyen la sefial de salida total,
basados a los conceptos de descomposicion en series de Fourier de una sefal

definida en el tiempo y con ciertas consideraciones, mencionados en la técnica de
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modelado GSSA, explicada con detalle en la seccion 2.3. De esta manera, por medio
de un estimador de estados oOptimo como el filtro de Kalman, se determinan los
estados del sistema remanente definido en la ecuacion (3.20). Conocidos los estados
del sistema remanente se aplica el control 6ptimo cuadréatico (LQR) para determinar la
ganancia de compensacion K que mejor desempefio aporte al sistema, que es

basicamente lo que muestra la Figura 3.18.

Partiendo de la representacién dinamica del sistema convencional (considerando filtro
LC) en componentes a-3, se determina la matriz de compensacion L de la dinamica

del observador 6ptimo, tal que:

% = AX+Bu+L(y —CX) (3.23)
Definiendo antes las matrices de disefio Wy V. La matriz W es definida como:

[0.2101 0.0000 0.0014 0.0000 0.0000 0.0008]
0.0014 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000
0.0000 0.0000 0.0000 -0.0008 0.0000 0.0000
0.0000 0.0000 -0.0008 0.2101 0.0000 0.0014
0.0000 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000 0.0000
10.0008 0.0000 0.0000 0.0014 0.0000 0.0000]

Wd =1x107° *

Y V es definida como matriz identidad:
1 0
V =
0 1

[~0.7581 0.0000 ]
0.0441  0.0000
0.3202 -0.1849
0.0000 -0.7581
0.0000  0.0441

| 01849  0.3202 |

De esta manera L es definida como:

Ld =1x107° *

Ahora, para el sistema reducido se lleva a cabo el mismo procedimiento, obteniendo
matrices de disefio y de compensacién bastante diferentes en cuanto a tamafio y

simplicidad:
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,.[0.6569 0.0000 10 1, .[0.4036 0.0000
W, d =1x102 * = . Ld =1x107%

Y
0.0000 0.6569 "0 1 0.0000 0.4036

4. ANALISIS COMPARATIVO DE DESEMPENO DEL
CONTROLADOR

En esta seccion, ademas de mostrar un andlisis comparativo de desempefio entre el
disefio propuesto y otros métodos similares desarrollados dentro de esta misma linea
de investigacion, se quiere mostrar también el método y/o herramientas necesarias
para lograr obtener y observar la calidad de las sefiales. Es importante mencionar que
el andlisis va enfocado particularmente hacia técnicas de control de lazo cerrado, las
cuales tienen en el momento bastante aceptacion y auge en la industria. El sistema
en lazo abierto que se toma como punto de referencia o de comparacién es el de la
implementacioén de un inversor trifasico de dos niveles para la alimentacion de un
motor de induccién. Para el desarrollo de este sistema en lazo abierto es importante
mencionar que las caracteristicas y parametros propios del inversor, fuente de
alimentacién, carga, que en este caso es el motor de induccién, son iguales para el

sistema propuesto de lazo cerrado

Por otro lado pensando en la implementacién futura de este proyecto, se realiza el
disefio del sistema en variables de tiempo discreto. La planta se muestrea a una
frecuencia 10 veces mayor la frecuencia de trabajo del filtro GSSA (frecuencia mas
alta en el sistema considerado); esto permite que el algoritmo de control pueda
ejecutarse correctamente sin efectos de muestreo anomalo. Adicionalmente se realiza
la implementacion de este disefio en variables de coma fija en longitudes de palabra
de 16 y 32 bits, como se expone mas adelante en este capitulo. Esto permite saber si
realmente este proyecto es realizable en DSPs y como seria su desempefio de forma

mas cercana a la realidad en la implementacion.

Una de las principales preocupaciones que se generan durante la realizacion de este
trabajo, es saber si los conmutadores que se encuentran en el mercado logran
alcanzar la velocidad de conmutacién generada por los pulsos del modulador.

Afortunadamente se puede asegurar que el ancho de los pulsos generados por el
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modulador en el sistema de lazo cerrado es lo suficiente para que los transistores de
potencia IGBT’s comerciales disponibles, puedan recuperarse en las conmutaciones y
pasar de corte a saturacion, y viceversa. Esto se puede afirmar gracias a que se
realiz6 también una simulacion usando el toolbox Power System utilizando IGBT’s con
caracteristicas y parametros de disefio reales. Al final del capitulo se explica con mas
detalle como se logra hacer esto y cuales son los resultados obtenidos.

Antes de entrar a realizar el andlisis comparativo, es necesario entender y conocer los
procedimientos utilizados para hacer la medicion y observacion de la calidad de las

sefales.

4.1 Método de medicidon y analisis de sefal.

Una de las metas que se fijaron al iniciar el desarrollo de este trabajo, fue
precisamente poder encontrar una herramienta o0 método que permita la observacion
correcta de las componentes arménicas de una sefial. Pues bien, para lograr esto se
necesita primero poder medir no solamente la sefial fundamental, sino también las

componentes armonicas que la conforman.

MatLab/Simulink como una de las herramientas de simulacion exitosamente
reconocida en el area de sistemas de control, nos brinda una interfaz grafica para el
usuario bastante versétil, denominada PowerGUI. Esta herramienta permite no
solamente observar el comportamiento de sistemas en tiempo continuo, sino también
provee herramientas uUtiles que permiten realizar acciones como la discretizacion del
sistema para una solucibn en pasos de tiempo fijo, solucidon del sistema en
representacion fasorial, modificar el estado inicial para arrancar la simulacién en un
punto dado, estas entre otras opciones de configuraciébn que se encuentran en esta
herramienta. Sin embargo el interés, por el momento, recae sobre una de sus
herramientas de analisis, La Transformada Répida de Fourier (FFT). Con esta opcion
se puede analizar la salida de cualquier variable o sefial que se desee; permite
observar su contenido armonico en el dominio de la frecuencia o por numero de
armonico en funcién del porcentaje total de la magnitud de la fundamental, al igual que
muestra su contenido Total de Distorsibn Arménica (THD en sus siglas en ingles),

unidad de medida muy utilizada en este tipo de medicion.
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4.2 Andlisis Comparativo.

Cumpliendo con los objetivos que se han establecido en esta tesis, el analisis
comparativo esta enfocado en gran parte al rendimiento del sistema en cuanto a
disminucién armadnica y seguimiento de la referencia, garantizando calidad en la sefal
de entrada al motor. De esta manera, ademas de un punto de comparacion
establecido, es muy importante tener conocimiento sobre limites de desempefio y
calidad de distorsiébn arménica de la sefial, permitida o exigida previamente por
estandares internacionales que reglamentan este tipo de sistemas. Varios estdndares
y recomendaciones han surgido para establecer limites de distorsibn armoénica en
corriente y tension. En el caso de convertidores con conexion directa a la red, los
estandares mas reconocidos son el IEC 61000 [24] en Europa y el IEEE 519-1992 [23]
en Estados Unidos [6]. Sin embargo estas normativas son establecidas con el
propésito de proteger las redes eléctricas de empresas generadoras de energia, de la
distorsién armdnica generada en elementos eléctricos o electrénicos que comdnmente
se utilizan en el hogar o en la industria, pero no existe aun un estandar que reglamente
la distorsibn arménica que se produce desde el inversor trifasico a la carga en
particular, que es realmente lo que nos interesa y sobre lo cual se trabaja en este

proyecto.

Teniendo en mente estas premisas, y para tener puntos de referencia sobre
desempefio armonico y calidad de sefal, se parte de resultados que se han obtenido
en trabajos o investigaciones sobre contenido armdnico, en este tipo de sistemas o

gue estén relacionados.

Buscando en el estado del arte encontramos algunos trabajos interesantes que se han
hecho y aln se estan haciendo, relacionados con la distorsion armoénica en la sefial de
alimentacién de la carga. Como resultado de una primera etapa de estudio de un
proyecto de grado sobre efectos que tiene el indice de modulacion sobre el
desempefio de contenido arménico para el control en lazo abierto de un inversor
trifasico (en [30] se puede encontrar mayor informacién), se realizdé la medicion de
distorsién arménica sobre la sefal de tensién linea-linea para diferentes indices de

modulacion, arrojando los resultados que se muestran en la Tabla 4.1.
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Tabla 4. 1 Desempefio armoénico de algunos métodos de modulacion ante
diferentes indices de modulacién. Fuente [30]

Metodo de indice de Modulacion

Modulacion 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0 1.15
SPWM 21.82 | 31.38 | 42.17 | 48.99 | 51.46 | 49.17 | 43.63 | 36.22 | 29.18 | 24.02 | 17.48
SVPWM 17.48 | 22.87 | 32.02 | 37.62 | 40.46 | 40.32 | 37.04 | 31.74 | 24.68 | 17.45 | 10.80
DPWMmax | 128.77 | 93.18 | 53.44 | 37.98 | 44.96 | 42.80 | 29.68 | 19.59 | 22.66 | 23.30 | 12.92
DPWMmin 128.77 | 93.00 | 53.45 | 38.26 | 45.16 | 42.82 | 29.61 | 19.54 | 22.85 | 23.22 | 13.02
DPWMO 125.05 | 91.53 | 55.91 | 43.16 | 48.24 | 44.80 | 32.42 | 22.86 | 24.65 | 24.02 | 12.32
DPWM1 126.23 | 95.13 | 60.61 | 42.83 | 41.37 | 36.19 | 25.12 | 22.83 | 27.62 | 26.15 | 13.02
DPWM2 124.85 | 90.88 | 55.05 | 42.95 | 48.57 | 45.83 | 32.53 | 23.15 | 24.41 | 23.95 | 12.47
DPWM3 124.20 | 89.28 | 51.19 | 42.22 | 53.65 | 57.26 | 37.86 | 21.52 | 18.30 | 20.01 | 12.26
HIBRIDO 17.48 | 22.87 | 32.02 | 37.62 | 51.46 | 40.32 | 37.04 | 31.74 | 24.72 | 17.45 | 11.31

La medicion se realiza sobre la salida del modulador, sin tener en cuenta un tipo de

carga especifica ni el filtro LC que generalmente la acompafa. Esto a diferencia de las

pruebas que se realizan en esta tesis, por lo que los resultados de esta tabla pueden

variar un poco respecto al de este trabajo.

En la Tabla 4.1 la distorsién arménica esta dada en unidades porcentuales, en funcién

de la sefial fundamental que se genera. Algunos parametros de simulacion que se

consideraron para estas pruebas de simulacion se muestran a continuacion

Tabla 4. 2 Parametros de simulacién. Fuente [30]

Datos de simulacién

Tension de sefal continua Vdc 400V
Frecuencia de moduladora 60Hz
Frecuencia de portadora 2.6KHz
Ventana de frecuencia maxima (0 — 10)KHz
Numero ciclos de simulacion 3

Los niveles de distorsion armonica que se muestran en la Tabla 4.1 son relativamente

altos para un sistema en lazo abierto de este tipo, por lo que se tomaron estrategias de

control para mejorar estos resultados, como se explica en [30].
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Por otro lado, los variadores de frecuencia conocidos como AFDs (Adjustable
Frequency Drives) que se encuentran en la literatura [31], se recomienda utilizar filtros
activos tanto a la entrada del inversor como a la salida del mismo, o utilizar
configuraciones del circuito diferentes para disminuir la apariciéon de armonicos como
rectificadores de “potencia limpia” [31]. En [32] se muestran los efectos que tiene la
presencia de componentes armdénicas en un motor de induccién trifasico; empezando
por las pérdidas de energia en calor, vibraciones, ruido, pérdidas de capacidad y

eficiencia, asi como la disminucion de la vida Util del motor, entre otras.

Como podemos ver, son muchas las investigaciones que existen alrededor del
problema que produce el contenido arménico en las sefiales generado en este tipo de
sistemas, y todas confluyen en que es necesario crear estrategias 0 mecanismos que
permitan su disminucién de alguna forma. De esta manera, en la busqueda de una
estrategia de control apropiada para este tipo de sistemas, que disminuya el contenido
armonico y cumpla con caracteristicas de control establecidas, se fundamenta el

proposito y desarrollo de este proyecto.

Pero también es util demostrar el buen desempefio que tiene este tipo de disefio
propuesto, frente a uno convencional de lazo abierto. El sistema que se escoge como
punto de referencia para este proyecto, se caracteriza por presentar sobre todo un
buen desempefio armonico en lazo abierto; como se observa en la Figura 4.1, esta
alimentado por una fuente trifasica, con un indice de modulacion m garantizando
trabajar sobre el rango lineal, un modulador CB-SYPWM regular asimétrico que
determina la conmutacion de los interruptores, un filtro LC a la entrada de la carga,
que en este caso es un motor de induccion trifasico (estos ultimos dos elementos

modelados en el bloque planta de Simulink).

Va,b,c —)[@——}Va,b,c u,a,b,c +——Pplua,b,c  yab,c —Pp |:]

Indice d_e Modulador ]
Fuente  Modulacion CB-SYPWM Planta Respuesta del sistema
Trifasica m

Regular Asimetrico

Figura 4.1 Sistema de lazo abierto (sistema de comparacién).
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Como se puede observar el modulador que hace parte del sistema de lazo abierto es
diferente al que se implementa para el sistema de lazo cerrado. Esto se debe a que el
desempefio del modulador CB-SYPWM Regular Asimétrico es muy pobre en este
sistema de lazo cerrado. Eso es lo que se observé al realizar pruebas de simulacion;
por lo tanto se decide usar simplemente un conmutador CB-SYPWM natural, que es
bastante sencillo de implementar en simulaciéon y presenta muy buen desempefio en
lazo cerrado. En un modulador CB-SYPWM Regular asimétrico la sefial de referencia
se obtiene muestreando la moduladora al doble de la frecuencia de la portadora. De
esta manera se obtienen unos pulsos con sus centros que no coinciden con el pico
positivo 0 negativo de la sefal triangular (aunque en la Figura 4.2 no se logra observar
con exactitud debido a la alta frecuencia de la sefial triangular respecto a la
moduladora), por eso su notacién de modulador regular asimétrico, como se observa

en la Figura 4.2
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S
= N S P
S S B
=
= N B
E - \
- o
=]
8 : Vtri(t)
B — Vva(t)
wn Va(tk)

-Vdc/2

h
<
®® Vdc/2
@
f
D
>
8
R} o
=
o
D
=]
=
[e5} -Vdc/2
(%2}
h=Ts

Figura 4. 2 Sefales generadas en un modulador CB-SVPWM Regular Asimétrico.

En la Figura 4.2 se muestran las sefiales que intervienen en este tipo de modulacion;

[T}

la sefial de referencia de la fase “a” va(tk) que se obtiene de muestrear la sefial
moduladora de la fase “a” va(t) al doble de la frecuencia de la sefial portadora vtri(t).
La comparacion entre estas dos Ultimas sefiales da como resultado la sefial de pulsos

para la fase “a” que integra, junto con las dos fases restantes, la sefial de alimentacion

trifasica de la carga.
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El modulador CB-SYPWM natural aplicado en el sistema de lazo cerrado se escoge
tras realizar pruebas de simulacion sobre el sistema descrito en la Figura 4.2 y
corroborar su buen desempefio en el sistema de disefio propuesto de lazo cerrado,
comparado con otras técnicas de modulacion de lazo abierto, incluyendo moduladores
discontinuos, tales como el DPWM1, DPWMmax, DPWMO0, DPWM1, el DPWM3 que
se caracterizan por tener buen desempefio arménico en altos indices de modulacion,

entre otros moduladores que se muestran con mas detalle en [6]-[9]-[30].

Para el andlisis comparativo del desempefio de control realimentado en este proyecto,
se consideran dos pruebas en particular; medicion de sefiales de salida del sistema y
medicion de sefales de entrada al inversor o llamada también sefial de control,
considerando un filtro tipo LC a la entrada del motor de induccion en ambos disefios, y
una segunda prueba considerando las mismas mediciones, pero ahora sin la

presencia del filtro LC a la entrada del motor para el disefio propuesto.

4.2.1 Respuesta del sistema considerando el filtro LC en técnicas
de control abierto y cerrado.

Esta prueba se realiza tanto para el sistema de lazo cerrado como para el sistema de
lazo abierto. Consiste en arrancar el sistema teniendo en cuenta los pardmetros de
disefio del Anexo A, en igualdad de condiciones para ambos sistemas. Los sistemas
arrancan con condiciones iniciales cero y la amplitud de referencia a seguir es de 6

amperios en la corriente de linea y 54 voltios en la tensidn de linea a linea en la carga.

En la Figura 4.3 se observa la sefal de salida del sistema de lazo abierto, donde se
puede ver que a pesar de que sigue correctamente el comando de referencia, existen
componentes arménicas de la fundamental que producen distorsiéon. Por otro lado en
la Figura 4.4 (respuesta del sistema de lazo cerrado propuesto), la distorsion
armonica que sufre la fundamental es significativamente menor y el seguimiento de la
referencia se mantiene satisfactoriamente. EIl valor exacto de la distorsion arménica
total (THD), como se observa en las figuras abajo, para el disefio de lazo abierto es de
1.93% mientras que para el modelo propuesto es de 1.00%, una diferencia

considerable segun la distorsién armdénica permitida en estos sistemas.

104



Corrientes de linea entreqgadas al maotar
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Figura 4. 3 Respuesta del sistema convencional de lazo abierto considerando

filtro LC. (a) Sefiales de corriente de linea en el motor, (b) Componentes
armonicas de corriente en la fase A.
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Cortientes de lines entregadas al motar
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Figura 4. 4 Respuesta del sistema propuesto de lazo cerrado considerando filtro
LC. (a) Sefiales de corriente linea en el motor, (b) Componentes arménicas de

corriente en la fase A.
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4.2.2 Senales de control considerando el filtro Lc en tecnicas de
control abierto y cerrado

En este analisis comparativo se trata de observar el desempefio obtenido en las
sefales de entrada al modulador que finalmente determinan las caracteristicas de
forma de onda de la sefal de pulsos que reciben los transistores (no se considera
directamente la sefial de pulsos debido a que sus formas de onda no permiten
observar claramente la diferencia entre los modelos), punto importante al
considerar la velocidad o frecuencia de conmutaciébn que pueden alcanzar los
transistores de hoy en dia para lograr hacer la implementacién en el mundo real de
un disefio como este. Igualmente se parte de iguales condiciones para arrancar
los sistemas. En la Figura 4.5 se observa la sefial de control (moduladora para el
PWM) del sistema de lazo abierto poco distorsionada, esto lleva a que la
frecuencia de la sefial de pulsos y por lo tanto la de conmutacion de los
transistores sea bastante baja; segun la Figura 4.5 la distorsién armadnica total
(THD) es aproximadamente de 20.8%. La Figura 4.6 muestra la sefial de control
(moduladora para el PWM) del sistema de lazo cerrado; en este disefio a
diferencia del anterior se requiere de unos transistores que manejen frecuencias
de conmutacién alta (velocidades de conmutacion superiores 10Khz), debido a que
la velocidad de conmutacién se incrementa al inyectarse arménicos desde la
realimentacion; segun la figura el THD en este caso es de 101.8%. Esto es de
esperarse si se tiene en cuenta que son las componentes armoénicas de la
moduladora generada por el control de los armoénicos, lo que logra el efecto de
reducir el contenido arménico en la corriente entregada a la carga. Sin embargo
con los desarrollos tecnolégicos de hoy en dia se pueden alcanzar velocidades de
conmutacion altas como el Modulo de Integracion Avanzada SemiKrom
SKAI3001GD12, que se muestra mas adelante, o en [38-[39]-[40] . Mas adelante
se retoma de nuevo este tema y se expone la posibilidad de implementar este
sistema con conmutadores de potencia IGBT's que se encuentran en el mercado
tras el buen desempefio que se obtiene al simular el sistema en condiciones muy

cercanas a la realidad.
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Figura 4.5 Sefial de control del sistema de lazo abierto considerando el filtro LC
(modulacion CB-SVPWM regular asimétrica).
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Es importante mencionar que el disefio propuesto es bastante flexible y se adapta a
condiciones o necesidades que se requieran y se puedan cumplir; haciendo variacion
de parametros se pueden obtener velocidades de conmutacion mucho menores y por
lo tanto transistores con menor velocidad, claro que esto conlleva a perder desempefio
en cuanto a calidad de la sefal de salida o respuesta del sistema. Estos son criterios
opuestos y es criterio del disefiador, segin las necesidades especificas, el priorizar
una u otra caracteristica. En la Tabla 4.3 se podra observar mejor estas situaciones

para diferentes configuraciones de disefio del sistema de lazo cerrado.

4.2.3 Respuesta del sistema sin considerar filtro LC en disefio
propuesto.

Uno de los mayores logros obtenidos en este trabajo, es sin lugar a dudas el reducir el
tamafno del sistema, bajar costos e imprimir robustez, esto gracias a poder quitar el
filtro LC que se necesita en un sistema convencional, sin perder el buen
funcionamiento del sistema. En la Figura 4.7 se puede observar la salida del sistema
propuesto de lazo cerrado. La distorsion que presenta la sefial comparada con la
sefial obtenida con un sistema convencional (Figura 4.8), es bastante buena. La
distorsién total arménica (THD) en la corriente de linea en la carga para el sistema en
lazo cerrado es de aproximadamente 3.94% segun la figura, mientras que para las
mismas condiciones en el sistema convencional de lazo abierto la THD es del 8.69%.
El seguimiento de la sefial de referencia se conserva, al igual que el tiempo de
establecimiento se mantiene acorde con los criterios de disefio fijados para el control

de seguimiento de la fundamental.
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Corrientes de linea entregadas al motor
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Figura 4. 7 Respuesta del sistema sin considerar filtro LC en disefio propuesto.
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Cotrientes de linea entregadas al motar
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Figura 4. 8 Respuesta del sistema convencional de lazo abierto sin considerar
filtro LC (modulacion CB-SVPWM regular asimétrica.
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4.2.4 Seinal de control sin considerar filtro LC en técnicas de control
abierto y cerrado.

La sefial de control (moduladora para el PWM) lograda en un sistema convencional de

lazo abierto se muestra en la Figura 4.9.
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Figura 4.9 Sefial de control sin considerar filtro LC en el sistema convencional
de lazo abierto (modulacién CB-SVPWM regular asimétrica).
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Figura 4. 10 Sefal de control sin considerar filtro LC en el disefio de lazo
cerrado.

Claramente se puede observar que la sefial moduladora de lazo abierto inyecta menor

contenido armoénico que la de lazo cerrado. Esto significa que la frecuencia de los

pulsos aumenta un poco con respecto al sistema de lazo abierto, por lo tanto la

velocidad de conmutacién en los transistores debe ser mucho mayor. Sin embargo

como se menciona anteriormente, esto depende de la configuracion de parametros

segun sea la necesidad o requerimientos del disefiador.

Para demostrar esto se

simulan diferentes configuraciones del sistema, que arrojan resultados de desempefio

diferentes. Esto se puede observar en la Tabla 4.3.
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Tabla 4. 3 Distorsién armoénica total en el sistema de lazo cerrado para distintos
valores de A en la matriz del disefio Q.

Distorsién Armonica Total THD (%)
Sistema realimentado | Sistema realimentado
A con filtro sin filtro
Sefal de | Sefal de Sefial de Senal de
Salida Control Salida Control
1x101° 0.95 102.7 0.85 105.0
1x10° 0.95 102.7 0.85 104.8
1x102? 0.96 101.5 1.68 91.81
1x10?! 1.00 101.8 3.94 79.11
1x10° 1.01 98.74 7.64 57.89
1x101 1.46 93.91 9.12 29.01
1x102 3.28 87.25 9.08 21.13
1x10° 2.14 22.04 9.07 20.79
1x101° 2.09 21.8 9.07 20.79

4.2.5 Implementacién en coma fija del sistema de control
propuesto.

Pensando en la implementacién real del sistema de control para el inversor trifasico
propuesto en esta tesis, se simula el esquema de planta reducido (sin el filtro)
utilizando MatLab/Simulink con todos los blogues correspondientes para la
implementacién del controlador de la componente fundamental de corriente de linea,
asi como los bloques correspondientes al controlador de distorsién armoénica de la
sefal y los correspondientes a los filtros de extracciébn de componentes GSSA y
conversiones, en modalidad de coma fija [28]. Este tipo de simulacién da una idea de
las limitaciones de implementacion y diferencias de desempefio entre el sistema
disefiado con la capacidad de cémputo de Matlab (precisién doble en coma flotante) y
la capacidad de un DSP econdmico de coma fija en longitudes de palabra tipicas de
hasta 32 bits para multiplicaciones y acumuladores y 16 bits para otras operaciones

mas simples.
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Se simula en Simulink de coma fija debido a que los dispositivos hardware de estas
caracteristicas (como los DSP'S de coma fija en este proyecto de estudio) son muy
utilizados en la industria, ya que ofrecen ventajas en términos de consumo de
potencia, tamafio, uso de memoria, velocidad y costo en el producto final. Aunque
existen dispositivos hardware de coma flotante los cuales son mucho mas precisos

que los dispositivos de coma fija, hay que tener en cuenta el costo que esto conlleva.

Como se observard mas adelante, un dispositivo de coma fija puede representar de
una manera muy aproximada el desempefio real de este tipo de sistemas con una
buena precision y a un menor costo que los dispositivos hardware empleados en coma
flotante. Para este proyecto se utiliza un tipo de dato punto fijo generalizado
(soportado por los DSP’s de coma fija) con un tamafo de palabra variable entre 16 y
32 bits (el primero de 16 bits para guardar las variables y parametros del sistema y
otro de 32 bits para las variables temporales originadas por operaciones de adicion y
multiplicacion entre los bloques) en el cual para evitar condiciones de desbordes y
minimizar errores de cuantizacion, los datos deben ser escalados. Esto se debe a que
el rango dindmico de nimeros de coma fija es mucho menor que el de niUmeros de
punto flotante. Para que los célculos del procesador del dispositivo de coma fija no
sean demasiado complicados de efectuar, se utiliza escalamiento de solo punto
binario, denotado por 2F, donde E es el exponente de potencia dos que representa la
ubicacion del punto binario en la palabra. Lo anterior se demuestra en el conocido
esquema codificado slope Bias [28], en el cual se observa la representacion de un

namero de precision doble en un nimero de coma flotante
V=V =SQ+B
Donde:
e V esun valor del mundo real.
e V eselvalor aproximado del valor del mundo real.
e Q esun entero que codifica V .

e B es el bias o valor numerico sobre 0 que adiciona presicion a la

representacion de V .

S = F.2F es la pendiente.
La pendiente es dividida entre dos componentes
e 2F especifica el punto binario. E es el exponente de potencia dos.

¢ F esla pendiente fraccional la cual es normalizada por 1< F < 2.
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Cuando se utiliza escalamiento de solo punto binario (como es el caso utilizado en
esta tesis, debido a la facilidad computacional con la que se puede efectuar), B =0, F
= 1, y el punto binario solo se mueve desde el bit menos significativo al bit mas
significativo en el rango de la palabra binaria. Para observar esto considérese una
sefial seno de amplitud definida en el intervalo [-6 6] en formato doble, la cual se
representara en formato de coma fija. Para obtener esta sefial en el intervalo de
amplitud considerado, primero se define el escalamiento, el cual sera de solo punto
binario, cuya caracteristica principal a disefiar es el de maximizar precision y evitar
saturaciones debido al rango de palabra finito del formato en coma fija (para este caso
se utiliza un tipo de dato punto fijo generalizado con signo de tamafio de palabra 16
bits). Por lo tanto si se define un escalamiento de solo punto binario de 22 esto da un
valor maximo de 0111.111111111111 = 7.99 (del esquema codificado, definiendo Q =
32767 como el entero maximo positivo debido al rango de palabra utilizado, en este
caso S = 22y B= 0, se obtiene un valor maximo positivo de 7.99), y un valor minimo
de 1000.000000000000 = -8 (del esquema codificado definiendo Q = -32768 como el
entero minimo negativo, S = 212 y B= 0, se obtiene un valor minimo negativo de -7.99),
ademas se obtiene una precision de (1/2)*? = 0.00044 . Esto significa que se puede
representar la sefial en formato de coma fija en el intervalo de amplitud definido (de -8
a 7.89) y ademas con una buena precision. Se podria pensar en correr el punto binario
un poco mas hacia el bit mas significativo para mejorar la precision de la conversion,
pero en este caso se presentarian desbordes debido a que la sefial en formato doble
original no podria ser representada en su rango total en formato de coma fija. Por otro
lado también se podria pensar en correr el punto binario hacia el bit menos
significativo para aumentar el rango de representacién. Pero como vemos en este
caso no es necesario debido a que el rango de la sefial seno es de -6 hasta 6, por lo
tanto con el escalamiento de 212 es suficiente para abarcar el rango total de la sefial,
sin sacrificar la precisidon que conlleva desplazar el punto binario hacia el bit menos

significativo.

Para optimizar el escalamiento de cada bloque en simulacién, se utiliza la herramienta
de Simulink coma fija fixpt GUI (Fix-Point Grafic User Interface) la cual muestra los
valores maximos y minimos representados por el tamafo de palabra y el escalamiento
inicial escogido para cada bloque, ademas se indica la presencia o no de desbordes
ocurridos en las operaciones de coma fija. En los bloques que presentan desbordes se

cambia el factor de escala corriendo el punto binario hacia el bit menos significativo
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para que el bloque pueda representar el rango total de la sefal real, aunque esto
conlleve a sacrificar un poco la precision. (Para conocer Detalles sobre
implementacion de sistemas de control en Simulink de coma fija consultar el Toolbox
de Simulink fixed point citado en [28]). En el bloque del filtro de Fourier (ver Figura
4.11), adicionalmente se usaron factores de escala, debido a la presencia de
desbordes en los bloques correspondientes a este subsistema. Estos factores de
escala son ganancias de potencia dos, que dividen a los bloques que presentan
condiciones de desborde (esta condicién se pueden observar con la herramienta fixpt)
en una operacion gue se define como pre-escalamiento, en la cual se obtienen valores
mas pequefios en las sefales de salida de los bloques, y por lo tanto es mucho mas
facil trabajar en operaciones de coma fija, evitando de esta manera producir
desbordes. De esta manera, inicialmente los bloques o funciones en simulink son
divididos por un factor de escala, y por lo tanto luego de efectuar las correspondientes
operaciones (sin tener desbordes en los bloques) es necesario recuperar la cantidad
de las sefiales originales a la salida de bloques, multiplicAndolos por el mismo factor
de escala por el que fueron divididos a la entrada. Este procedimiento se puede
observar en la Figura 4.11, efectuado para el bloque correspondiente al filtro de
Fourier, utilizado en esta tesis para descomponer una sefial definida en el tiempo, el
cual entrega las componentes real e imaginaria del primer arménico de la corriente de

linea.
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Figura 4. 11 Bloque del filtro de Fourier para la implementaciéon en formato de
coma fija aplicando bloques de pre-escalamiento.
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En la Figura 4.11 los factores de escala estdn determinados por 1/Ga y 1/Gal (en este
caso Ga = 22y Gal = 2%). Los bloques “upcast” recuperan las sefiales de salida de los

bloques originales, multiplicandolos por el inverso de los factores de escala.

Por otro lado considerando las anteriores observaciones, la corriente de salida para las
tres fases del inversor simulado en formato de coma fija se muestra en la Figura 4.12,
donde se observa que la sefal de corriente efectivamente tiene un buen desempefio
frente a la sefial en formato doble obtenida en la Figura 4.8 de la seccion 4.2.5. Esto
indica que la implementacién en coma fija del controlador es una clara visién del
desempefio que podria tener el control en una implementacion real. Por otro lado la
Figura 4.13 (a) muestra que la diferencia entre la sefial en formato doble y la de coma
fija es muy pequefia, ratificando claramente los resultados y afirmaciones que se
hacen. Para poder observar esta diferencia, se hace uso de la herramienta fixpt de
Simulink de coma fija, y se amplifica parte de la sefial de corriente para la fase ¢
(como se observa en la Figura 4.13 (b) dada por la regién encerrada en el recuadro),
en la cual se puede apreciar que la sefal en coma fija y formato doble usada por
Matlab, difiere muy poco de la obtenida al implementar los controladores en Simulink
de coma fija (Figura 4.13 (b)). Sin embargo hay que tener en cuenta que si se desea
reducir aun mas la diferencia entre las sefiales de coma flotante y la sefial en coma fija
de la corriente entregada a la carga, se podria disminuir el escalamiento de los
bloques para mejorar la precision de la sefial de salida. Sin embargo se debe tener en
cuenta las condiciones de desborde que se podrian originar debido al mejoramiento de

la precision y disminucién del factor de escalamiento.
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Corrientes de linea entregadas al maotar

n.24

Figura 4. 12 Corrientes de linea entregadas a la carga, simulado en formato de
Simulink de coma fija.
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Figura 4. 13 Relacioén entre sefal de corriente ideal obtenida en formato doble y
formato de coma fija. (a) Equivalencia de la respuesta obtenida del sistema en
ambos formatos numéricos, (b) Diferencia obtenida entre formatos numéricos.
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El total de distorsibn armoénica (THD) (medido con la herramienta PowerGUI del
Toolbox de Power System de Matlab) para el control implementado en aritmética de
coma fija no difiere demasiado respecto al valor obtenido en la implementacion ideal.
Como era de esperarse las corrientes de linea en la carga en aritmética de coma fija
poseen un ligero aumento en el porcentaje del THD respecto a la sefial ideal, 0.99%
para las fases a, b, ¢, en comparacion al THD obtenido para las fases a, b, ¢c de 1.06%
en las sefales en aritmética de coma fija. Esta diferencia deben a que los nimeros
representados en coma fija poseen anchos de palabra y precision finita, por lo cual
siempre habra un pequefio error de conversion en la sefial de salida. Ademas se
agregan bloques de conversion de datos al disefio para acoplar la planta de tiempo

continuo a una implementacién del control en aritmética de coma fija.

4.2.6 Simulacion del sistema de control en lazo cerrado con IGBT’s.

Anteriormente se mostré que el modelo del inversor sin filtro presenta un buen
desempefio armédnico de la sefial de corriente a la salida del sistema de control de lazo
cerrado, con un THD bastante aceptable para cada fase del sistema. Ademas se
demuestra que la implementacion del algoritmo de computo usando dispositivos
reales, tales como DSP’s de coma fija, presenta un comportamiento bastante bueno, y
muy cercano al ideal de simulacion con MatLab. Por otro lado, partiendo de la
inquietud sobre si realmente es posible implementar este tipo de sistemas, debido a
los tiempos cortos de conmutacion derivados de los armonicos inyectados sobre la
fundamental de la moduladora, aun no se ha analizado con detalle la calidad de la
sefial moduladora (llamada también en esta tesis sefial de control). Se observa que al
integrar el control LQG al sistema, encargado de disminuir la distorsiébn armoénica
producida en el sistema, se genera una sefial de control con frecuencias altas que
conllevan a altos indices de distorsi6n armoénica de la moduladora, como se observa
en ilustraciones de secciones anteriores. Esto hace que el ancho de los pulsos en
instantes, sea pequefio y requiera de conmutadores lo suficientemente rapidos para
pasar de abierto a cerrado en ese ancho de pulso; aunque hay que tener en cuenta
que para evitar pulsos muy estrechos, se usé como frecuencia base de portadora del
PWM una muy pequefia: 3 Khz, y es debido al lazo de control de arménicos, que se
inyectan arménicos superiores para la obtencion de un THD bajo en la sefial que

alimenta la carga. En contraste para lazo abierto siempre se toma como frecuencia
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base de portadora, una frecuencia mucho mayor que la sefial a generar, justamente
para evitar contenido arménico en bajas frecuencias. Por estas razones se simula el
sistema de control de lazo cerrado para el modelo del sistema sin considerar el filtro
LC, considerando dispositivos de conmutacién de uso comun en convertidores de
potencia (IGBT’s),.

Con la ayuda del Toolbox de Power System de Matlab, se simula el inversor utilizando
ramas de conmutacién a base de dispositivos IGBT/Diodo, dado que los IGBT's son
adecuados para sistemas de alta potencia. Buscando en el mercado dispositivos de
potencia IGBT's que cumplan con valores de tension, corriente y frecuencia de
conmutacién, principalmente, que posibiliten la realizacion de este disefio, se
encuentran moédulos o driver's de potencia que integran IGBT's de muy buen
desempeiio, superando ampliamente los requerimientos hardware que se plantean
necesarios para este disefio. Esto confirma afortunadamente la posibilidad de llevar a
cabo la implementacion del disefio de control propuesto en esta tesis. A continuacion
se indican las caracteristicas de uno de estos dispositivos que se encuentran en el
mercado, con lo cual se simulan algunos de sus pardmetros para observar su
comportamiento en este disefio de control. En [38]-[39]-[40] se pueden encontrar

varios de estos dispositivos con caracteristicas y desempefios diferentes.

Modulo de Integracién Avanzada SemiKrom SKAI3001GD12 :

¢ Méaxima tension de salida en los transistores de 1200V.

¢ Maéaxima corriente pico de salida de 400A.

e Frecuencia de conmutacion maxima de 15Khz.

e Tiempo de caida y de cola: 6 uSeg y 520 nSeg respectivamente
e Resistencia interna (colector -emisor) de 3.1

¢ Maxima tension en saturacion 2.2V.

Para evitar que se presenten condiciones de cortocircuito en el inversor, debido a que
el final de la sefial de activacion del transistor superior en la rama, coincide con el
inicio de activacién del transistor inferior en la misma rama, se introducen tiempos
muertos (en este trabajo iguales al tiempo de cola del inversor) en el modulador PWM,
para garantizar que en una rama se encienda un IGBT solo después de que el otro

transistor en la misma rama se haya recuperado de corte a saturacion, garantizando
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con esto que no se presenten condiciones de cortocircuito (0 por lo menos reducirlo)
por la conduccién de dos IGBT’s al mismo tiempo en una rama. (Mayor informacion
sobre caracteristicas de funcionamiento y desempefio de conmutadores de potencia,
en [29]). En la Figura 4.14 y 4.15 se observa que la sefial de corriente de linea en la
carga, con IGBT’s como dispositivos de conmutacién, tiene un buen desempefo
arménico frente a la sefial de corriente obtenida con dispositivos de conmutacion ideal,
(ver Figura 4.7). Se obtiene un buen desempefio a pesar de que el factor de ganancia
de la matriz de disefio Q es muy alta (de 1x10%°), lo cual introduce una gran distorsion
arménica a la sefal de control, tal como se indica en la Tabla 4.3 (es el estado de

funcionamiento mas critico para el conmutador).

Como es de esperarse, la sefal obtenida en las Figuras 4.14 y 4.15, presentan mayor
distorsién arménica que la sefial de corriente del inversor conmutado idealmente, esto
debido a que en el disefio con IGBT’s se introducen tiempos muertos que generan
distorsiobn armoénica extra (distorsiobn de cruce por cero) a la sefial de corriente de
salida. A pesar de esto se obtiene un THD del 1.05%, que es bastante bueno y
aceptable respecto a resultados obtenidos en investigaciones o trabajos, expuestos
anteriormente, y ademas es mucho mas pequefio que el THD de 8.69% del inversor

controlado en lazo abierto, en iguales condiciones de simulacion (ver Figura 4.8).
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Figura 4. 14 Corrientes de linea en la carga, considerando el inversor con
dispositivos de potencia IGBT.
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Figura 4. 15 Distorsidon de la corriente de linea en la carga, considerando el
inversor con dispositivos de potencia IGBT.

Por otro lado, la calidad de onda de la sefal de tension linea-linea a la salida del
inversor no se ha considerado hasta el momento, por esta razén pensando en el
desempefio de la implementacién futura de este proyecto se mide la distorsion
armonica de la sefal, considerando el sistema tanto en formato doble como en

precision de coma fija, utilizando conmutadores de potencia IGBT con parametros

reales de disefio. Como es de esperarse, la distorsiébn armonica que presenta la sefial

generada en el sistema de lazo abierto es menor a la del sistema de lazo cerrado. En

la Figura 4.16 se muestra la distorsiébn arménica total de la tension linea-linea en la

carga, Vap, para el sistema de lazo abierto con un THD de 120.6%, inferior al THD

obtenido en el sistema de lazo cerrado de la Figura 4.17, de 170.8%.
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Figura 4. 16 Distorsion armoénica del voltaje linea-linea (Vab) entregado a la
carga en el sistema convencional de lazo abierto, en precision double.

. . - . . .
Distorsion Amm dnica del witaje linea alinea a la salida del inversar
200

100

=100

“Wiltaje linea & lines(
o

_2|:||:| 1 1 1 1 1
o) 01 0.z 0.3 0.4 0.5 oG

Times]

Com ponentes Amm dnicas linea a linea a-b, THO= 1 70,8%

Mag (% of Fundamertal)

u] 2 4 =] o] 10

Frequency (Hz) >cc1III*

Struchure

virea_lines -
Input -

iput 1 - |
Signal numbeer;

1 -]

Start time (s): oo
Mumber of cycles: 24

Dizplay ertine signal -

Fundamantal frequency (Hz):
B0

Max Fregquency (Hz)

100000

Fragquency axis:

Heriz -
Dizplay style -

Sar (retative to Fund. or DC) — |

| Displey | | Close |

Figura 4. 17 Distorsién arménica del voltaje linea-linea (Vab) a la salida del
inversor en el sistema lazo cerrado con precision double.
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En Figura 4.18 se muestra un pequefio intervalo de tiempo de conmutacion del
inversor para el sistema de lazo cerrado, esto con el fin de observar con mayor
claridad la accién de los tiempos muertos sobre el voltaje linea a linea Va, (sin

considerar el filtro LC en el sistema).
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Figura 4. 18 Voltaje linea-linea Vab a la salida del inversor e incidencia de
tiempos muertos con precision double.

El tiempo muerto que se fija es bastante pequefio para garantizar que no se presenten
condiciones de cortocircuito, y ademas conmute adecuadamente la sefial producida
por el modulador. Como se puede observar, a pesar de que los tiempos muertos
incidan sobre el buen funcionamiento y desempefio arménico del sistema, y un THD
de 170.8% mayor al obtenido en lazo abierto, la ley de control logra minimizar su
incidencia sobre el sistema, permitiendo entregar los niveles de potencia
adecuadamente a la carga. En este punto se debe aclarar que al inicio de esta tesis,
basados en la revision bibliogréafica, se decidié que en el caso del motor de induccién
trifasico, es de suma importancia la reduccion del contenido arménico en las corrientes
de linea entregadas a la carga [38], [39], [40], y por lo tanto el lazo de reduccion de
armonicos se ha cerrado sobre las corrientes de linea. En el caso de que se desee

reducir el contenido arménico sobre los voltajes de linea a linea en la carga, el
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esquema de control utilizado en esta tesis podria aplicarse cerrando el lazo de

reduccion de armoénicos sobre estas variables.

En la Figura 4.19 y 4.20 se muestra que la implementacion del inversor con
transistores de potencia IGBT en formato de coma fija del sistema de control, presenta
un desempefio similar al obtenido cuando se usa la capacidad de computo por defecto
de MatLab. La corriente de linea en la carga mostrada en la Figura 4.20, presenta un
leve aumento en la distorsion armonica de 1.12%, comparada con la obtenida en
formato doble de 1.05% de la Figura 4.15; esto se debe precisamente al tamafio de
palabra finita del dispositivo de coma fija (en este caso de 16 bits) y a la precision

limitada, tal como se menciona anteriormente.

Carrientes de linea a la salida del Inversor

Figura 4. 19 Corrientes de linea entregadas al motor, considerando variables en
coma fija utilizando conmutadores IGBT’s.
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Figura 4. 20 Distorsion armoénica de corriente de linea en la carga, considerando
variables en coma fija utilizando conmutadores IGBT’s.

Por otro lado, tal como se muestra en la figura 4.21, el voltaje linea a linea no muestra

condiciones de cortocircuito para los conmutadores de potencia, y ademas se puede

observar la accién del tiempo muerto, lo cual evita que dos IGBT’s conmuten al mismo

tiempo en una sola rama del inversor.
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Figura 4. 21 Voltaje linea-linea Vab a la salida del inversor e incidencia de
tiempos muertos con precision en coma fija.
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En la Figura 4.22 se puede observar que la distorsién generada en la sefial de voltaje
linea—linea Vap, con pardmetros de disefio reales para el IGBT y con precision de coma
fija del sistema, es mayor a la que se presenta en formato doble y aun méas para el
sistema de lazo abierto. La THD obtenida para el sistema realimentado con IGBT's y
en presicion de coma fija es de 172% comparado con un THD de 120.6% en formato
doble, esto es bastante superior. De esta manera se inyectan mas cantidad de
armonicos a la moduladora y por lo tanto el funcionamiento y desempefio en la
variable de salida del sistema, es bastante buena; entregando los niveles de energia
en la cantidad y con las caracteristicas requeridas a la carga. Ademas la calidad de
onda de las sefales de corriente generadas en el disefio de control realimentado,

supera ampliamente al sistema convencional de lazo abierto.
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Figura 4. 22 Voltaje linea a linea entre la fase a y b, implementando IGBT’S en el
sistema de control con variables en coma fija.
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Finalmente la Figura 4.23 muestra como el desempefio sobre la corriente de linea en
la carga en coma fija, presenta un funcionamiento similar, al obtenido cuando se usa la
capacidad de computo por defecto de MatLab, tanto que se requiere amplificar las
sefiales para ver su diferencia, como se muestra en el recuadro de la derecha de la
figura. De esta manera se descarta cualquier duda que pueda generarse sobre la
posibilidad de llevar a la realidad este proyecto, y ademas que se confirman las
cualidades y ventajas que presenta este disefio de control realimentado frente a uno
convencional de lazo abierto.

Cartientes de linea a la salida del inversor Corriente debido a la tmplemenatacion en coma fija e idzal en la fase
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Figura 4. 23 Relacion entre las corrientes de linea obtenidas en formato doble y
en formato de coma fija, utilizando conmutadores IGBT’s

Cabe mencionar que algunas irregularidades que se presentan en el sistema y/o
cantidades numéricas que arrojan algunas herramientas de simulacion, tales como la
pequefna diferencia de distorsibn arménica que se observa entre la sefial de voltaje
linea-linea del sistema realimentado en precision doble y el mismo sistema en
variables de coma fija, quedan como primer aspecto a analizar en una posible
implementacion real de este proyecto, pues se conoce también que las herramientas
de simulacién son solo un acercamiento a la realidad, su credibilidad y certeza tienen
limites hasta los cuales se debe trabajar con cierta confiabilidad; pues hay muchos
fendmenos fisicos de la realidad que no se consideran en una herramienta de
simulaciobn como MatLab/Simulink, y solo son posibles de detectar en una

implementacion real.
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5. CONCLUSIONES Y RECOMENDACIONES

Se ha realizado el disefio en lazo cerrado de un inversor trifasico para controlar la
sefal de referencia, con la menor distorsion arménica posible en su sefial de salida,
aplicable en el accionamiento eléctrico de un motor de induccién trifasico. Para lograr
esto se realiz6 el modelado dindmico del sistema completo en espacio de estados y se
disefiaron e implementaron dos controladores: el primero, un controlador H-Infinito
LoopShaping para lograr seguimiento de la sefial de referencia sobre la corriente de
linea en la carga e imprimir robustez en el sistema, y el segundo, un controlador
Gausiano Cuadrético Lineal (LQG), para disminuir la distorsion arménica total en la
sefial de salida. Ademas del modelado en espacios de estado, se hizo la
representacion en coordenadas a-p para el disefio de los controladores y se utilizé un
método de modelado basado en las componentes de Fourier (GSSA) para modelar y
controlar la dinamica de la sefal de interés, Unicamente en la componente
fundamental y asi evitar el efecto indeseable de las componentes armonicas sobre esa
sefal en el lazo de control.  Es importante resaltar que debido a que las variables
GSSA llegan a ser valores constantes en régimen permanente (pueden verse como
magnitudes de sinusoides en lugar de sinusoides), el problema de control se simplificd
ya que pasa de ser un problema de seguimiento en las variables reales, a un problema
de regulacion en las variables GSSA, permitiendo el uso de técnicas sélidas como H-

infinito.

La técnica H-Infinito Loop-Shaping permite obtener un controlador bastante confiable y
robusto.  Arroja muy buenos resultados trabajando bajo algunas variaciones
paramétricas del sistema. Esto ha permitido que a pesar de trabajar con IGBT’s en
lugar de interruptores ideales, o incluir tiempos muertos en el modulador PWM, que
incluyen ambos efectos no modelados, el seguimiento de la amplitud de las corrientes

de linea sea perfecto.

Con el correcto seguimiento de referencia garantizado por el primer controlador, el
controlador LQG logré definir una sefial de salida con la menor distorsion armonica
posible. Una buena sefal a la salida del sistema tiene el costo de una sefal de control

con frecuencia de conmutacion alta, y viceversa. Este desempefio dependera de las
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necesidades y requerimientos que el disefiador desee obtener. Sin embargo esta
velocidad de conmutacion alta en la sefal de control no va mas lejos de la velocidad
de conmutacion alcanzada por los transistores que se encuentran hoy en dia en el
mercado, si se tiene la precaucion de usar una frecuencia de portadora baja (lo que no

es permisible en lazo abierto debido a la presencia de armdnicos de baja frecuencia).

Con el método de modelado Promedio de Espacio de Estados Generalizado (GSSA),
se logré en esta tesis, tener un modelado y medicion precisa de la dinamica de la
seflal de corriente de linea en la componente fundamental a seguir,
independientemente de la cantidad de armdnicos presentes en esa variable. Este es
un resultado de gran interés practico, ya que controladores de lazo cerrado
convencionales se enfrentan al efecto indeseable del ruido derivado de la conmutacion
sobre la sefal a seguir, derivando en efectos inesperados indeseables. En principio, Si
fuese necesaria la eliminacién de alguna frecuencia arménica especifica, el modelado
GSSA permitiria disefiar un lazo de control para eliminarla efectivamente del sistema.
En esta tesis se vio, sin embargo, que para el caso en estudio es mucho mas efectivo

centrarse en la reduccion de la TDH que en la eliminacién selectiva de armonicos.

Un beneficio adicional del modelado GSSA ha sido el poder obtener a partir de él, un
modelo efectivo de solo la dinamica de los armonicos de una sefial fundamental en un
sistema, permitiendo de este modo el disefio de un control que permita eliminarlos. De
hecho, una primera aproximacién no mostrada en esta tesis, evidencié que un control
LQR permite eliminar totalmente la distorsion arménica, pero obviamente esto implica
la inyeccién de arménicos de muy alta frecuencia sobre la sefial moduladora, lo que no

es realizable en la préactica, y oblig6 al uso de un observador como se explico.

La representacion a-B de las variables de estado del sistema que se hizo en este
trabajo permite reducir el orden del modelo del sistema trifasico y por lo tanto reduce la
complejidad del control a disefiar. Debe anotarse que en la literatura suele usarse la
descomposicién dgo0, la que trae como beneficio el que las sefiales sinusoidales del
marco de referencia a-B-0 se conviertan en sefales constantes de régimen
permanente a partir de una rotacion de coordenadas. Ya que la descomposicién GSSA
logra el mismo efecto deseable, en esta tesis no se hizo uso de la descomposicién dq0

para evitar una transformacion adicional que parece no arrojar beneficios.
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Afortunadamente, a pesar de que la sefial de control en lazo cerrado genere alta
velocidad de conmutacion en los transistores de potencia, es posible prever que los
conmutadores de potencia disponibles en el mercado alcanzan estas velocidades.
Esto gracias a que se realiza la representacion en coma fija del sistema de control,
considerando conmutadores de potencia (IGBT’s) con parametros reales de disefio, y

mostrando que la respuesta del sistema sigue siendo satisfactoria.

Quedan abiertas varias posibilidades de estudio y mejora a partir de los resultados de

esta tesis. Enumeramos a continuacion algunas de ellas.

1. Andlisis del desempefio en un sistema real. Como se dijo, solo a partir de una
implementacién real se podran evaluar los resultados reales del esquema
propuesto. No obstante, los resultados obtenidos en esta tesis han mostrado un

buen augurio de lo que pueda resultar en la fase de implementacion.

2. Desde luego, el lazo de control para seguimiento de la referencia es independiente
del lazo de control para reduccion de armonicos. Asi que quizis sea atractivo
comercialmente, el que se deje (como es lo usual) el mismo esquema
convencional de lazo abierto para obtener la consigna deseada en corriente o
tension, e implementar solo el lazo de reduccion de armonicos para evitar el
fitrado LC convencional, lo que significa una reduccién en tamafio y peso, ¥y

posiblemente también en costo del equipo.

3. Es altamente recomendable poder usar la idea del observador con una técnica
basada en la respuesta en frecuencia en lugar del observador LQG empleado, ya
que de este modo seria predecible a priori, decidir hasta qué rango de
componentes armoénicas se eliminarian y qué rango se permite pasar. En este item
juega en contra el que el problema sea MIMO, ya que para el caso SISO existen

técnicas de control simples en el dominio de la frecuencia.

4. Se ha trabajado con un inversor trifasico en topologia reductora de tension. Queda
abierto el problema de configuraciones elevadoras de tension o aln mas
complejas como aquellas en las que existe un rectificador AC/DC y el inversor
DC/AC en un mismo conjunto de interruptores. La técnica empleada quizas pueda

extenderse a estos sistemas que son mas atractivos comercialmente, pero debe
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tenerse en cuenta que los modelos de esos sistemas no son lineales como en el

problema tratado en esta tesis.

Por objetivos planteados y tiempo de realizacion de la tesis, no se ha considerado
la posibilidad de ver el problema como un sistema de flujo de energia, y ho como
se considera en esta tesis; en donde el objetivo se centro en seguir una sefial de
corriente de linea como referencia, y entregar a la carga una sefial con la menor
distorsién arménica posible, o como también se suele asumir este problema, no
haciendo seguimiento y control sobre la sefial de corriente, sino sobre la sefial de
tension, lo que no representa mayores diferencias. De esta manera, si se asume
el problema como un sistema de energia, se espera que la distorsion arménica que
se elimina en las sefiales de corriente, no se vea reflejada en las sefales de

tension, por efecto de la conservacion de la energia.

Otro tema que seria interesante abordar con mayor detalle, es el relacionado con
la sefial moduladora en la fundamental y los posibles beneficios adicionales que
podrian obtenerse si la moduladora que entrega el lazo de control para
seguimiento de la referencia es modificada como en el caso de lazo abierto, segun
métodos tales como inyeccion del tercer armonico u otras. Aunque esto hace un
poco mas complejo el algoritmo de control, podria reportar beneficios adicionales

no analizados en esta tesis.
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