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RESUMEN

Esta Tesis Doctoral trata sobre la implementacion y el anélisis de desempefio de dos
técnicas de control no lineal aplicadas a un convertidor electrénico en configuracién
puente H en cascada de siete niveles trifasico de tres cables. En este sentido, el control
predictivo basado en el modelo y el control en modo deslizante fueron implementados en
una unidad de control dSPACE MicroLabBox, con el objetivo de realizar un seguimiento
de corrientes trifasicas de referencia para una carga reactiva. Las tensiones de salida
del convertidor fueron sintetizadas mediante la inclusién de un esquema de modulacién
basado en la modulacién de portadora con desplazamiento de fase, implementado en la
plataforma FPGA del dSPACE MicroLabBox. Se han realizado pruebas de simulacién
y experimentales para demostrar el desempefio de las técnicas de control propuestas.
Al mismo tiempo, la eficacia de ambas técnicas de control se verificé en condiciones
transitorias y de estado estacionario, respectivamente, midiendo la distorsién arménica
total de las tensiones y corrientes de salida del convertidor y el error cuadritico medio del

seguimiento de las corrientes de referencia.

LEONARDO COMPARATORE
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SUMMARY

This Doctoral Thesis deals with the implementation and performance analysis of two
non-linear control techniques applied to an electronic converter in a three-phase three-wire
seven-level cascade H-bridge configuration. In this sense, model-based predictive control
and sliding mode control were implemented in a dSPACE MicroLabBox control unit, with
the aim of tracking reference three-phase currents for a reactive load. The converter output
voltages were synthesized by including a modulation scheme based on phase-shifted carrier
modulation, implemented in the dSPACE MicroLabBox FPGA platform. Simulation and
experimental tests have been carried out to demonstrate the performance of the proposed
control techniques. At the same time, the effectiveness of both control techniques were
verified under transient and steady-state conditions, respectively, by measuring the total
harmonic distortion of the converter output voltages and currents and the root mean square

error of tracking the reference currents.
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CAPITULO 1

INTRODUCCION

La electrénica de potencia es una disciplina cada vez mds involucrada en todas las etapas
de procesamiento de la energia eléctrica, como la generacion, conversion, transmision,
distribucién y acondicionamiento en sus diferentes etapas y formas (CA—CC, CC—CA,
etc.). Pero los convertidores electrénicos de potencia estan restringidos en sus capacidades
operativas por los dispositivos de conmutacion, cuyas limitaciones vienen impuestas por
las caracteristicas fisicas de los materiales semiconductores. En este sentido, se esta
llevando a cabo una gran cantidad de investigacién en torno al desarrollo de nuevos
dispositivos de conmutacién de semiconductores con mayores capacidades de resistencia a
la tension. Sin embargo, el objetivo de aumentar la tension de trabajo de los convertidores
con los interruptores de potencia existentes también encuentra su propio camino con
la introduccion de los convertidores multiniveles. Estos convertidores también tienen
caracteristicas adicionales interesantes en comparacién con las topologias clésicas de
dos niveles, como la reduccion del contenido arménico de la forma de onda de tension
sintetizada. Sin embargo, a medida que las topologias multinivel aumentan la tensién

de trabajo de los convertidores, aumentan considerablemente el nimero de dispositivos
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4 INTRODUCCION

electrénicos o elementos complementarios de almacenamiento de energia (capacitores)
en el circuito. Esto implica que se debe tener en cuenta la dindmica dentro de los
convertidores con sus correspondientes restricciones, por lo que las estrategias de control
deben considerarlos como parte de todo el objetivo de control. Ademads, a medida que
aumenta el nimero de interruptores, también lo hacen las posibles combinaciones de
conmutacion, y se necesitan algoritmos de conmutacién mas elaborados para cumplir
con las multiples restricciones del problema de control (nimero de interruptores/nimero
de estados redundantes, densidad de potencia, pérdidas desequilibradas, confiabilidad,
etc.). Por otro lado, ademds de la complejidad asociada al control del convertidor, las
modernas plataformas de procesamiento digital disponibles en la actualidad permiten la
implementacién en tiempo real de sofisticadas y modernas estrategias de control digital.
Consecuentemente, todo lo antes mencionado representa actualmente un atractivo y
vanguardista campo de investigacién en torno al estudio de topologias multinivel existentes,
la sintesis de nuevas configuraciones de circuitos e implementaciones de avanzados
algoritmos de control, asi como la interaccién dindmica entre los convertidores y los
sistemas externos en una amplia variedad de aplicaciones, como la energia eléctrica,

conversion y acondicionamiento.

1.1 Consideraciones preliminares

Convertidores multiniveles

La mayoria de las topologias de convertidores de potencia estan disponibles en forma de
productos comerciales estandarizados para una tensién de funcionamiento comprendida
entre 2,3 a 13,8 kV tinicamente. Estas topologias de convertidores electrénicos de potencia
requieren un transformador elevador o dispositivos semiconductores de alta tension para
una operacién a tensiones elevadas. La utilizacién de transformadores elevadores es
una solucién econémicamente muy costosa debido al aumento del tamafio y el volumen
del sistema convertidor. La inclusién de dispositivos semiconductores con tolerancia a
elevadas tensiones como solucién, no aumenta el tamafio y el volumen del convertidor. Sin
embargo, la principal limitacién de esta solucion es la disponibilidad de dichos dispositivos,
como asi también, el elevado costo de 1os mismos.

Los dispositivos de transistor bipolar de puerta aislada (IGBT, del inglés Insulated
Gate Bipolar Transistor) se utilizan ampliamente en convertidores de fuente de tensién
(VSC, del inglés Voltage Source Converter) y en convertidores matriciales (MC, del inglés
Matrix Converter). Estos dispositivos estdn disponibles con una tensién maxima de 6,5 kV
y una corriente maxima de 2,4 kKA. El tiristor conmutado de puerta integrada (IGCT, del
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inglés Insulated-Gate Commutated Transistor) es otra tecnologia alternativa utilizada en
VSCs. Otras variantes de la tecnologia IGCT incluyen tipos asimétricos, de conduccién
inversa y simétricos. Los tiristores conmutados de puerta simétrica (SGCT, del inglés
Symmetrical-Gate Commutated Thyristor) se utilizan en los convertidores de fuente de
corriente (CSC, del inglés Current Source Converter), que estan disponibles para una
tension maxima de 10 kV y una corriente maxima de 5 kA [1,2].

Alternativamente, la conexion en serie de los dispositivos de media tensién permiten
aumentar la tensién de funcionamiento de los convertidores de potencia. Sin embargo,
es posible que los dispositivos conectados en serie y sus controladores de compuerta
no muestren un rendimiento estdtico y dindmico similar. Ademads, es posible que estos
dispositivos no compartan por igual la tensién total durante el modo de bloqueo o los
transitorios de conmutacioén. Este enfoque requiere un circuito de regulacion de tension
para lograr compartir la misma tensién durante el modo de bloqueo. Estos circuitos
adicionales aumentan las pérdidas de potencia en los convertidores de potencia. La
conexion en serie de los dispositivos no mejora la tensién de salida ni la calidad de la
forma de onda de la corriente.

La necesidad de igualar la tensién de bloqueo en los dispositivos conectados en serie
di6 origen a nuevas topologias de convertidores con tecnologia de semiconductores de
bajo costo, también conocidas como convertidores multiniveles, para aplicaciones de
alta potencia. Actualmente, las topologias de convertidores de alta potencia se clasifican
en dos grupos principales, como se muestra en la Figura 1.1. La primera categoria de
convertidores de potencia utiliza un enlace de CC intermedio para lograr la conversién de
potencia de CA fija a un suministro de CA variable (CA—CC y luego CC—CA ). Segtin
el tipo de enlace de CC intermedio, los convertidores de potencia se clasifican en VSC 'y
CSC. Un enfoque alternativo es la conversion directa de energia CA fija a CA variable sin
ningtn enlace de CC intermedio. Los cicloconvertidores (CCV, del inglés Cycloconverter)
y los MC pertenecen a esta segunda categoria.

Convertidores de potencia
sin enlace CC

Convertidores de potencia MConvertidores de alta potencia|—>

con enlace de CC

Convertidores
Matriciales

Convertidores de
fuente de corriente

Convertidores de
fuente de tensién

Cicloconvertidores

Figura 1.1: Clasificacién de los convertidores electrénicos de alta potencia.

En la actualidad, existe un gran interés en torno al estudio de los VSC, especialmente
en lo que se refiere a nuevas topologias de convertidores y métodos de control. Los
VSC se constituyen hoy en dia en una tecnologia madura que utilizan un capacitor de
CC como elemento de almacenamiento en el enlace de CC. Durante la tltima década,
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los VSC exhibieron una mayor insercién en el mercado y un desarrollo més evidente
en comparacién con los CSC. El convertidor de dos niveles es un VSC estidndar; que se
limita a aplicaciones de baja tensién y de baja potencia. Para aplicaciones de alta potencia,
los convertidores de dos niveles requieren un dispositivo en paralelo para transportar
alta corriente en funcionamiento de baja tensién o dispositivos en serie para alcanzar
el funcionamiento de media tension con baja capacidad de transporte de corriente. Las
conexiones en paralelo y en serie de los dispositivos no introducen ningin beneficio
adicional en la mejora de la calidad de la energia (reduccion de la distorsién arménica de
tension y corriente) y reduccion de dv/dt. Las pérdidas de energia y el bloqueo de tensién
son desiguales en los dispositivos conectados en serie. Por tanto, los convertidores de dos
niveles no son muy populares para aplicaciones de alta potencia.

Los convertidores multiniveles ofrecen ventajas significativas en comparacion con los
convertidores de dos niveles de alta potencia. Estas ventajas incluyen menor distorsién
armonica de tensién y dv/dt, corrientes casi sinusoidales, menor tamafo de los filtros
de entrada y salida (si es necesario), mayor eficiencia, menor tensiéon de modo comiin
(CMYV, del inglés Common Mode Voltage) y posibilidad de operacion ante fallas en ciertos
casos. Los convertidores multiniveles estin compuestos por una serie de dispositivos
semiconductores de tensién media o baja y fuentes de tensién capacitiva de CC. Los
convertidores multiniveles generan una forma de onda de tension escalonada con magnitud
y frecuencia variables, que se logran con una disposicién adecuada de dispositivos, fuentes
de tension capacitiva y la aplicaciéon de métodos de control avanzados [3-8]. En los
ultimos afios se establecieron varias topologias de convertidores multiniveles y muy pocas

tuvieron éxito en la industria, algunas de ellas se muestran en la Figura 1.2.

Convertidores ' Convertidores de ' Convertidores de
—

Multiniveles fuente de tension 2 niveles

v v

Fuente tnica de CC | [Multiples fuentes de CC
| |

v v v

Sujecién de Punto
Neutro

Capacitores Flotantes| [Puente-H en Cascada

Fuente de CC Fuente de CC
desiguales iguales

Figura 1.2: Clasificacién de los convertidores de fuente de tension.
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Sujecion de punto neutro

El convertidor con sujecién de punto neutro (NPC, del inglés Neutral Point Clamped),
también conocido como convertidor con sujecién de diodo (DCC, del inglés Diode-
clamped Converter), de tres niveles es una de las topologias mas comunes para aplica-
ciones de media y alta tensidn, especialmente en sistemas de accionamiento de motores y
sistemas de conversion de la energia edlica, debido a la reduccién de dv/dt, reduccién
de la distorsiéon armoénica total (THD, del inglés Total Harmonic Distortion) y especial-
mente debido a su capacidad para hacer frente a la demanda de alta tensién sin conectar
interruptores en serie. Sin embargo, también es posible emplear este tipo de topologia
en aplicaciones de menor potencia, como en los sistemas de energia fotovoltaica donde
otros factores como la tensién con baja distorsién y la corriente de fuga reducida son
factores importantes. El convertidor NPC de tres niveles se componen basicamente de dos
VSC tradicionales de dos niveles apilados uno sobre el otro con algunas modificaciones

menores, como se muestra en la Figura 1.3

Ve

Figura 1.3: Convertidor NPC monofésico de tres niveles.

El punto neutro divide la tensién del enlace de CC total en dos mitades. Cada dispositivo
de potencia tiene por objeto bloquear solo la mitad de la tensidn total del enlace de CC.
Con la misma tecnologia de semiconductores, la tensién de funcionamiento y la potencia
nominal del convertidor NPC se puede duplicar en comparacion con un convertidor de dos
niveles. El punto neutro del NPC permite la generacion de nivel de tension cero junto con
—Vie ¥ +Vae. Este proceso da como resultado un bajo contenido de dv/dt y arménicos
en las formas de onda de tensién y corriente de salida.



8 INTRODUCCION

En la Tabla 1.1 se muestran los posibles estados de conmutacion del convertidor NPC
representado en la Figura 1.3 con los valores de tensién generados para cada uno de los
estados de conmutacién. Noétese que el estado N2 3 en esta tabla esta prohibido, es decir,
el valor de la tension de salida no estd definido, por lo que debe evitarse.

Tabla 1.1: Estados de conmutacion del convertidor NPC de tres niveles.

s1 | so | estado N° Ve

0o 0 1 —Vie

0 1 2 0

1 0 3 indefinido
1 1 4 +Vae

Por otro lado, uno de los principales problemas del NPC es el desequilibrio de la
tensién en el punto neutro y la ondulacidn de baja frecuencia cuando se utiliza indices de
modulacién elevados [9, 10]. Las oscilaciones de tensién del punto neutro aumentan el
estrés de tension en los dispositivos y generan arménicos de sexto orden en la tensioén de
salida. Habitualmente, la capacitancia del enlace de CC se incrementa significativamente
para minimizar las oscilaciones de tensién. Para aplicaciones de alta potencia es necesaria
la topologia NPC con un mayor nimero de niveles de tensién. Por lo tanto, la topologia
NPC requiere dispositivos de potencia adicionales, diodos de sujecion y capacitores de CC
para aumentar la cantidad de niveles de tensién de salida. Sin embargo, no es preferible
el NPC con mayor cantidad de niveles de tensién debido a la distribucién desigual de
las pérdidas de energia entre los dispositivos externos e internos. Ademas, se requiere
la conexidn en serie de diodos de sujecion para bloquear la tension total del enlace de
CC. La conexio6n en serie de dispositivos introduce pérdidas de conduccién adicionales y
produce corrientes de recuperacion inversa durante la conmutacién que afecta las pérdidas
de conmutacién de otros dispositivos. Ademds, el equilibrio de las tensiones de los
capacitores del enlace de CC es dificil de lograr en todo el rango operativo [5,7]. Estos
convertidores deben apagarse durante fallas, lo que conlleva a una pérdida significativa de

produccion en los procesos industriales.

Capacitores Flotantes

Los convertidores NPC y los convertidores con capacitores flotantes (FC, del inglés
Flying capacitor) pueden operar entre tensiones comprendidas entre 2,3 kV hasta 4,16 kV.
Los convertidores FC son bastante similares a los convertidores NPC, siempre que los
diodos de sujecion en NPC se reemplacen por capacitores flotantes, como se muestra en
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la Figura 1.4. En el convertidor FC, cada par de dispositivos semiconductores con un
capacitor flotante forma una celda de potencia. La cantidad de niveles de tension de salida
se puede aumentar agregando las celdas de potencia a un convertidor. Por lo tanto, el FC
es considerado como un convertidor modular.

Figura 1.4: Convertidor FC monofésico de tres niveles.

Los convertidores FC presentan mayor grado de libertad (estados redundantes) para
sintetizar una tensién de salida especifica y emplea una menor cantidad de dispositivos
semiconductores de potencia que la topologia NPC. Dichos estados redundantes se utilizan
para controlar la tensién de los capacitores flotantes. A diferencia de la configuraciéon
puente-H en cascada (CHB, del inglés Cascade H-Bridge), no se necesitan fuentes de CC
aisladas.

En la Tabla 1.2 se muestran los posibles estados de conmutacion del convertidor FC
de la Figura 1.4 con los valores de tensién generados para cada uno de los estados de
conmutacién. Comparando la Tabla 1.2 (FC) con la Tabla 1.1 (NPC), no existe un estado
prohibido para la topologia FC de tres niveles.

Tabla 1.2: Estados de conmutacion del convertidor FC de tres niveles.

Ss1 | s9 | estado N® Ve
0 0 1 —Viae
0o 1 2 0

1 0 3 0

1 1 4 +Vie
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La ondulacién de la tension del capacitor es uno de los principales inconvenientes
del convertidor con capacitores flotantes. La magnitud de la ondulacién de la tensién
aumenta proporcionalmente con la magnitud de la corriente de carga y es inversamente
proporcional a la frecuencia de conmutacién. Para mantener la ondulacién de la tensién
dentro de los limites permisibles, se requieren capacitores de gran tamafio o una frecuencia
de conmutaciéon mds alta. El tamafio mas grande de los capacitores flotantes aumenta
significativamente el costo y peso del convertidor. Ademds, la operacion del convertidor a
una frecuencia de conmutacién mas alta aumenta las pérdidas de conmutacién y afecta la
eficiencia del convertidor. Estos problemas limitan la aplicacién de convertidores FC solo
a aplicaciones de frecuencia de conmutacién media.

Puente-H en cascada

Las topologias de convertidores en cascada se desarrollaron como una alternativa de
solucién a los problemas mencionados en los apartados precedentes. Entre ellos, los
convertidores CHB son bastante populares. Estas topologias se construyen con una
conexion en cascada de submédulos (puente-H de tres niveles) de baja potencia con una
fuente de CC aislada en cada fase, como se muestra en la Figura 1.5.

Figura 1.5: Convertidor CHB monofésico de cinco niveles.

Cada fuente de CC aislada se genera mediante un transformador de cambio de fase
con multiples devanados secundarios y un puente rectificador de diodos. En aplicaciones
regenerativas, se utiliza el VSC trifasico de dos niveles en lugar de un puente rectificador
de diodos [4,8]. La configuracion del transformador y el rectificador forma un rectificador
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multipulso en el lado de la red de CA, lo que mejora la calidad de la energia y elimina los
componentes armonicos dominantes de la tension de la red de CA.

Los convertidores CHB se ocupan de las caracteristicas atractivas comunes a las
topologias multinivel tales como la baja interferencia electromagnética (EMI, del inglés
Electromagnetic interference), menor distorsion total arménica y la alta relacién entre
el nimero de niveles por nimero de dispositivos de conmutacién. Comparando esta
configuracién multinivel con la topologia NPC descrita anteriormente, es posible clasificar

algunas ventajas como:

» Construccién simple y estructura fisica sin circuitos de sujecién de punto neutro,

= Estructura modular (se pueden conectar en cascada mas o menos celdas puente-H

dependiendo de la calidad de energia deseada),

» Permite la operacion tolerante a fallas con médulos de potencia redundantes
Por otro lado, las principales desventajas estdn asociadas con:

= Un mayor nimero de fuentes de CC aisladas y

» Necesidad de estrategias de control mas complejas.

La conexidn en serie de los médulos de potencia de puente-H aumenta naturalmente la
tension del convertidor y, en consecuencia, la potencia nominal. Se puede obtener mejor
forma de onda de la tensién de salida y una distorsién arménica mas baja con un mayor
ndmero de niveles de tensién. El nimero de niveles de tension de salida del convertidor
CHB es 2N + 1, donde N representa el nimero de mddulos de potencia de puente-H
por fase. Sin embargo, la topologia CHB requiere una gran cantidad de fuentes de CC
aisladas para alimentar cada puente-H, lo que limita la cantidad de médulos de potencia
de puente-H en cada fase. Ademads, la topologia CHB requiere un transformador de
cambio de fase complicado, lo que aumenta el volumen, el tamafio y el costo del sistema
convertidor [3—8]. Més detalles acerca de esta topologia se describen en 3.1, para el caso
de un convertidor CHB de siete niveles.

Modulacion de convertidores multiniveles

La modulacién por ancho de pulso (PWM, del inglés Pulse Width Modulation) es am-
pliamente utilizada para el control de la tensién de salida de un convertidor electrénico
de potencia. La tensién de salida de CA de referencia se obtiene variando el ciclo de
trabajo de los dispositivos de conmutacién. Los esquemas PWM estan disefiados para



12 INTRODUCCION

reducir la distorsion arménica de la tension de salida y aumentar la magnitud de la tensién
de salida a una frecuencia de conmutacién dada [10, 11]. Los esquemas de modulacién
también estan disefiados para lograr otros objetivos de control, como el equilibrio de
tension, la reduccion del CMYV, la minimizacion de la frecuencia de conmutacion de los
dispositivos de conmutacién, la reduccién de las pérdidas de energia y la minimizacién de
la ondulacién de la corriente de salida. Segun la frecuencia de conmutacion, los esquemas
PWM para un convertidor multinivel se clasifican en alta frecuencia de conmutacion, baja
frecuencia de conmutacién y esquemas de modulacién de frecuencia de conmutaciéon

fundamental como se muestra en la Figura 1.6.

| Esquemas de modulacién
|

v

Frecuencia de Frecuencia de Frecuencia de conmutacién
conmutacién alta conmutacién baja fundamental

Modulacién de portadora
con desplazamiento de fase

| Modulacién promedio

Modulacién escalera
muestreada

Modulacién de portadora

Modulacién del vector Eliminacién selectiva
con desplazamiento de nivel

espacial de armonicos

Figura 1.6: Clasificacion de los esquemas de modulacién de ancho de pulso.

El esquema de modulacién de portadora a menudo se denomina modulacién seno-
triangular, que esta bien establecida para los convertidores de potencia de dos niveles. En
la modulacién de portadora, las sefiales de modulacién se comparan con una sola sefial
de portadora triangular para generar las sefiales de activacion para los dispositivos de
conmutacién del convertidor de dos niveles. Los esquemas de modulacién de portadora se
extienden a los convertidores multinivel, donde multiples sefiales de portadora triangular
se comparan con una sefial de modulacién de fase para generar las sefiales de activacion.
Este enfoque se denomina esquema de modulacién multiportadora.

Segtn el tipo de disposicién de la portadora (horizontal o verticalmente), los esquemas
de modulaciéon multiportadora se clasifican en modulaciones de portadora con desplaza-
miento de fase (PSC-PWM) y modulacién de portadora con desplazamiento de nivel
(LSC-PWM, del inglés Level-Shifted Carrier Pulse Width Modulation). Estos esquemas
de modulacién pertenecen a la categoria de modulacion de alta frecuencia de conmutacién
(fsw > 2000 Hz). En PSC-PWM, todas las sefiales triangulares tienen la misma amplitud
pico a pico y la misma frecuencia, pero hay un cambio de fase entre las sefiales triangu-
lares adyacentes. Este esquema de modulacién se aplica ampliamente para controlar los
convertidores multiniveles CHB debido a las siguientes caracteristicas distintivas:



CONSIDERACIONES PRELIMINARES 13

* Proporciona un equilibrio natural de la tensién de los capacitores de las celdas

puente-H a una frecuencia de conmutacion alta (frecuencia portadora).

» El estrés del semiconductor y la potencia manejada por cada puente-H se distribuyen

uniformemente.
= Minimiza la ondulacion de la corriente del enlace de CC.

En el LSC-PWM, las sefiales portadoras triangulares con una magnitud idéntica estan
dispuestas verticalmente. Los esquemas de modulacién de portadora se aplican am-
pliamente para controlar los convertidores de potencia multiniveles debido a su imple-
mentacién simple y facilidad de extensién a un mayor nimero de niveles de tension.
Sin embargo, estos esquemas de modulacion tienen mayores pérdidas de conmutacién
en comparacion con los esquemas de modulacion de frecuencia de conmutacién baja 'y
fundamental.

Los esquemas de modulacién promedio muestreada (SAM, del inglés Sampled Average
Modulation) y modulacién de vector espacial (SVM, del inglés Space vector Modulation)
pertenecen a la categoria de modulacién de frecuencia de conmutacién baja (100 Hz
< fsw < 2000 Hz). El enfoque de la modulacién SAM controla directamente las
tensiones de fase de un convertidor multinivel y permite generar implicitamente la tensién
de linea a linea. Alternativamente, la modulacion SVM controla directamente las tensiones
de linea a linea de un convertidor multinivel y permite generar las tensiones de fase
implicitamente [12, 13]. Sin embargo, el equivalente trifasico de la modulacién SAM es
bastante similar a la modulacién SVM, excepto que la distribucion de los vectores cero al
comienzo y al final de la secuencia de conmutacion no es igual. Por lo tanto, el enfoque
de la modulacién SAM genera una tension de salida con la distorsién arménica mds alta
en comparacién con el enfoque de modulacién SVM.

Los esquemas de modulacién de frecuencia de conmutacién fundamental son muy
populares para los convertidores de alta potencia como el CHB. En este enfoque, los
convertidores de potencia se conmutan a la frecuencia fundamental para reducir las
pérdidas por conmutacién. Sin embargo, la distorsién armonica de la tension de salida y
las formas de onda de corriente aumentan significativamente. Los esquemas de eliminacién
selectiva de armonicos (SHE, del inglés Selective Harmonic Elimination) y de modulacién
en escalera pertenecen a esta categoria [14, 15].

El esquema SHE ofrece formas de onda de salida de alta calidad y un control estricto
de los armoénicos de tension de salida mientras mantiene la frecuencia de conmutacién
del dispositivo al minimo, en comparacién con otros esquemas de modulacién. La
implementacién del esquema SHE implica principalmente el calculo fuera de linea de los
angulos de conmutacion y la resolucién de ecuaciones no lineales. El nimero de dngulos
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de conmutacién aumenta drasticamente con el nimero de niveles de tensién y es dificil
obtener la solucién para un nimero tan grande de dngulos de conmutacién. Por lo tanto,
el esquema SHE no es una solucién ideal para un convertidor multinivel a medida que
aumenta la cantidad de niveles. Por otro lado, el enfoque de modulacidn escalera es facil
de implementar y no implica célculos complicados como el esquema SHE. Sin embargo,
el esquema de modulacion escalera requiere una frecuencia de muestreo mas alta para

generar una forma de onda de tension de salida de alta calidad.

Control no lineal

El control lineal es la estrategia de control mds utilizada, empleada en casi todas las
aplicaciones industriales debido a su disefio bien conocido y su implementacién sencilla.
Sin embargo, existen varias condiciones presentes en muchas aplicaciones, como el caso
de las plantas no lineales, donde el control lineal presenta varias restricciones en términos
de respuesta dindmica, manejo de restricciones e incluso estabilidad cuando cambian los
parametros de la planta. La teorfa de control ha mostrado grandes avances en los dltimos
afios, proponiendo nuevas técnicas de control con capacidades mads altas, como control

robusto, H-infinito, 16gica difusa, control generalizado, control basado en pasividad [16].

Control predictivo basado en el modelo

El control predictivo basado en el modelo (MPC, del inglés Model-Based Predictive
Control) ha encontrado aplicacién acertada en la industria quimica y de proceso por
varias décadas, principalmente debido a sus modelos complejos y dindmica de baja
velocidad [17]. Los convertidores electrénicos de potencia también tienen modelos
complejos y una dindmica mucho mas rapida que los procesos quimicos; por lo tanto,
son necesarias mayores capacidades de los microprocesadores y modelos mateméticos
discretos para permitir el uso del MPC en tales convertidores. Por otra parte, una de
las caracteristicas més atractivas del MPC es su procedimiento intuitivo y légico para
establecer el problema de control, lo que lo hace una estrategia de control facil de entender
y facil de implementar [18].

Uno de los elementos clave requeridos en el MPC es un modelo matemético preciso
del sistema a controlar para tener una prediccion precisa de las variables que se desean
controlar. Estos modelos dependen directamente de la aplicacién y del convertidor de
potencia utilizados [19]. Por ejemplo, en accionamientos, son basicamente maquinas
eléctricas cuyos modelos fisicos han sido ampliamente estudiados, tales como induccién,

sincronos, imanes permanentes, reluctancia conmutada, etc. Para otras aplicaciones,
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las cargas, fuentes y filtros pueden ser modelados como combinaciones de resistencias,
inductores y capacitores. Los sistemas mecanicos y su interaccion con sistemas eléctricos
también pueden ser modelados e incluidos en el algoritmo del MPC. Estos elementos
tienen modelos matematicos bien conocidos y establecidos en la teoria de redes eléctricas
y maquinas [20].

Los convertidores electrénicos de potencia estdn compuestos por dispositivos semicon-
ductores que operan en sélo dos estados: corte y saturacién. Por lo tanto, siempre existe
un nimero finito de combinaciones posibles de los estados de conmutacién en cualquier
convertidor de potencia. Esta caracteristica simplifica en gran medida la aplicacion del
MPC porque, en lugar de un algoritmo de optimizacién continuo que consume tiempo, se
puede realizar una evaluacion directa de los estados posibles de conmutacion.

Los objetivos de control en la electronica de potencia, son por lo general, seguir
las referencias de corrientes, tensiones, potencia, par, flujo, etc. [21]. Estos objetivos
estan representados en el MPC por una funcién de costo que evalda los errores entre
estas referencias y las variables reales. También se pueden incluir objetivos de control
adicionales, tales como pérdidas de conmutacién, CMYV, frecuencia de conmutacion y
otros. Ademads, el funcionamiento no lineal, tales como restricciones y limitaciones,
pueden agregarse facilmente aumentando considerablemente la flexibilidad y el alcance
de esta estrategia de control [22].

Hoy en dia, es posible encontrar microprocesadores muy potentes en el mercado, que
pueden realizar una gran cantidad de célculos. Estos calculos pueden ser lo suficiente-
mente rapidos para predecir el comportamiento de variables como corrientes eléctricas o
tensiones en tiempo real sin afectar negativamente el rendimiento del sistema bajo control,

permitiendo el uso del MPC en aplicaciones de electrénica de potencia [17].

Principio de operacion del MPC: Se basa en la prediccion del comportamiento del
sistema fisico usando el modelo matemético del mismo y la optimizacién de la funcién
de costo definida usando los valores predichos para cumplir con los objetivos de control.
Cuando se aplica a convertidores de potencia, este principio de operacién puede separarse

en los tres pasos siguientes [17]:

» Célculo de las variables predichas del sistema utilizando un modelo matematico
discreto.

» Evaluacién de la funcién de costo para cada uno de los estados de conmutacién del

convertidor.

» Seleccién y aplicacion del estado de conmutacién éptimo.
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Estas etapas estan presentes en todos los esquemas del MPC, ya que es posible modi-
ficar cada uno independientemente para ajustar el esquema del controlador a cualquier
configuracién. Por ejemplo: si la carga cambia, sélo debe modificarse el modelo matematico
discreto; si el convertidor cambia, sélo deben ajustarse los estados de conmutacién en los
que se evalda el modelo; y si el objetivo de control cambia, s6lo la funcién de costo debe
adaptarse en consecuencia.

El algoritmo del MPC comienza con las mediciones y/o estimaciones de las variables al
inicio del periodo de muestreo. Una vez que todas las variables estan disponibles, se evalia
el modelo del sistema bajo estudio para el primer estado de conmutacién obteniendo las
variables predichas, que se utilizan para calcular la funcién de costo. Dependiendo del
resultado, se selecciona o descarta el estado de conmutacién y se repite el bucle. Una
vez que se evaluaron todos los estados de conmutacién, el estado de conmutacién que
minimiza la funcién de costo es seleccionado y se aplica al convertidor en el siguiente
instante de muestreo. El algoritmo anterior se puede implementar, adaptdndolo para tal
efecto, en procesadores de sefiales digitales (DSP, del inglés Digital Signal Procesor)
que funcionan secuencialmente o para su implementacién en arreglos de compuertas
programables en campo (FPGA, del inglés Field-Programmable Gate Array), los cuales
funcionan en paralelo [20].

Modelos para el MPC: La mayoria de los modelos de convertidores electrénicos de
potencia se basan en fendmenos fisicos con modelos matematicos bien conocidos. Por
ejemplo, se utilizan ecuaciones dindmicas de corrientes, tensiones, cargas o flujos para
modelar las variables eléctricas mds comunes. La potencia instantdnea activa y reactiva
también puede modelarse basdndose en disposiciones matemadticas de tensiones y corrien-
tes. Ademds, en el MPC pueden incluirse modelos no directamente relacionados con
ecuaciones fisicas, tales como frecuencia de conmutacion, pérdidas por conmutacién e
incluso costos. Estos modelos matematicos deben escribirse en tiempo discreto de tal
manera a poder implementarlos en los DSP. Normalmente, se puede usar un modelo de
primer orden para el siguiente periodo de muestreo, pero también se pueden usar modelos

mas complejos dependiendo del sistema.

Funcion de costo: La funcion de costo es una representacion de los objetivos de control
que suelen estar relacionados para hacer que las variables sigan las referencias. Por lo tanto,
el valor cuadrético del error, o su valor absoluto, se emplean comiinmente para encontrar
el valor minimo de la funcién de costo [19]. Cuando dos o mas objetivos deben alcanzarse
simultdneamente, pueden combinarse en una suma de términos de error. Si éstas variables
tienen la misma naturaleza, tal como la componente directa y en cuadratura de la corriente

o la potencia activa y reactiva, pueden afiadirse directamente. Si las variables tienen
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diferentes naturalezas, deben agregarse incluyendo una normalizacién. En ambos casos,
un factor de ponderacién puede multiplicarse por estos términos para dar importancia
relativa a uno u otro.

Uno de los aspectos donde el MPC muestra su flexibilidad es en la incorporacién de
elementos no lineales en el modelo. Por ejemplo, las restricciones se pueden agregar
simplemente usando una funcién I6gica donde el valor es cero si la variable estd dentro de la
regién permitida y un valor muy alto si estd fuera de esa region. También se pueden incluir
en la funcién de costo términos adicionales que mejoran las caracteristicas particulares de
cada convertidor, tales como minimizar la CMYV, reducir la frecuencia de conmutacion,
minimizar las pérdidas o reducir la distorsién armdnica total. Esta caracteristica ofrece
una alta flexibilidad para el MPC, lo cual es muy dificil de conseguir con controladores

lineales que requieren controladores adicionales y generalmente complejos.

Control en modo deslizante

El control en modo deslizante (SMC, del inglés Sliding Mode Control) es un método de
control no lineal que altera la dindmica de un sistema no lineal mediante la aplicacién
de una sefial de control discontinua que obliga al sistema a “deslizarse” a lo largo de una
“variedad” S(x, t) con los movimientos deseados en el espacio de estados del sistema [23].

La Figura 1.7 ofrece una explicacion grafica del SMC.

Figura 1.7: Interpretacion grifica del SMC.

La ley de control de realimentacion de estado no es una funcién continua en el tiempo.
En cambio, dicho sistema puede cambiar de una estructura continua a otra en funcién
de la posicion actual en el espacio de estado. Esto explica por qué el SMC se deriva del
Ilamado método de control de estructura variable. En el contexto de la teoria de control
moderna, cualquier sistema de estructura variable (VSS, del inglés Variable Structure
System), como un sistema bajo el SMC, puede verse como un caso especial de sistemas
dindmicos, alimentados por légica de conmutacion.

A lo largo del desarrollo de la teoria de los modos deslizantes durante el dltimo
medio siglo, el rango de problemas de control y métodos de disefio para resolverlos se
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ha expandido significativamente. A pesar de su gran diversidad, los principios basicos
de la teoria SMC se han mantenido sin cambios desde la creacion de las herramientas
matemadticas necesarias. Los principales métodos de control en modos deslizantes permiten
la descomposicién del sistema original en subsistemas independientes de menor dimensién
y la identificacién de la clase de sistemas con modos deslizantes que son insensibles
a varios tipos de incertidumbres en la descripcién del objeto de control [24]. Estas
propiedades predeterminan el éxito de la aplicacion de la teoria de los modos deslizantes
para una amplia clase de sistemas dindmicos: modelos de dimension finita con entradas
y salidas escalares y vectoriales, modelos con retardo, modelos de dimensién infinita
(descritos por ecuaciones diferenciales parciales), modelos en tiempo discreto, modelos
estocasticos, etc.

El procedimiento de sintesis de control en el SMC se divide en dos etapas.

» En la primera etapa, es necesario elegir la “variedad de deslizamiento” en el espacio
de estados del sistema con las trayectorias deseadas. Este problema es equivalente al
disefio de una ley de control en los sistemas de dimensién reducida, para los cuales

es aplicable cualquier método apropiado de teoria de control.

* En la segunda etapa, se selecciona el control para asegurar la existencia de un modo
deslizante en esta “variedad de deslizamiento” preseleccionada. Este es también un
problema de orden reducido con las mismas dimensiones de los vectores de estado y
control.

Como resultado, el sistema de control en lazo cerrado es globalmente estable. La
respuesta de un sistema de este tipo en general consta de tres modos o fases, a saber, el
modo de alcance (RM, del inglés Reaching Mode), el modo deslizante (SM, del inglés
Sliding Mode) y el modo de estado estacionario (SS, del inglés Steady-State) [25], como
se muestra en la Figura 1.8 (para un sistema de segundo orden).

Figura 1.8: Modos del SMC.

El modo o fase de alcance se extiende desde el estado inicial hasta la interseccion con la
“variedad de deslizamiento”, y el modo deslizante o fase de deslizamiento se extiende desde
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la interseccién con la “variedad de deslizamiento” hasta el origen. El origen representa el
modo de estado estacionario.

La tarea de proporcionar un modo deslizante es equivalente al problema de estabilidad
de la solucién cero de una ecuacién diferencial no lineal con un lado derecho discontinuo.
El método basado en la funcién de Lyapunov proporciona una solucién a este problema
de una forma bastante general. En particular, este método permite reducir los conocidos
problemas de ubicacién de polos y optimizacidén cuadritica para resolver problemas
similares de dimension reducida [23].

El principal obstdculo para la implementacién del SMC es el fenémeno llamado chat-
tering, sefalado en la Figura 1.9, que es causado por la falta de coincidencia entre el
modelo ideal y el proceso real, como por ejemplo, imperfecciones de los dispositivos de
conmutacion, la dindmica no modelada y la implementacién en tiempo discreto. Dentro
de la literatura de la electrénica de potencia, a éste fendmeno con frecuencia se lo conoce
como ripple (ondulacién). Para suprimir eficazmente el efecto de chattering se utilizan el
método de adaptacion de la amplitud de la sefial discontinua y el método de cancelacién de
armoénicos. Estos métodos son aplicables a sistemas de control tanto escalares como vecto-
riales. Normalmente, en los sistemas con control escalar, la “variedad de deslizamiento”
suele ser una superficie en el espacio de estado. El método del SMC de orden superior
(HOSMC, del inglés High-Order Sliding Mode Control) asume que la “variedad de desliza-
miento” puede tener una dimensién mds pequefia. En consecuencia, la ecuacién del modo
deslizante tiene una dimension mds pequefia. Estos restringen atin mds el movimiento del
sistema sobre la variedad de deslizamiento, estableciendo condiciones de mayor suavidad
al mismo. Sin embargo, el problema de hacer cumplir el modo deslizante se vuelve mas
dificil ya que la dimensién del control es menor que la dimension del sistema a estabilizar.

Figura 1.9: Fenémeno chattering.

Los métodos desarrollados para sistemas de tiempo continuo han resultado inadecuados
para sistemas de tiempo discreto, porque el control discontinuo siempre conduce al efecto
de chattering, incluso dentro del marco de un modelo ideal. Resulta que la propiedad
principal del SMC, esto es, el logro de la superficie deseada en un tiempo finito y el

movimiento posterior en él, se puede conseguir mediante el uso de un control como una
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funcién continua del vector de estado del sistema. Esta propiedad ha permitido desarrollar
métodos para la sintesis del SMC para sistemas discretos.

La sintesis del SMC admite la presencia de parametros libres (como la amplitud del
control discontinuo y los pardmetros de las ecuaciones de las superficies deslizantes), que
pueden utilizarse para mejorar significativamente la precision y la dindmica de los procesos
de control. Dichos métodos para disefiar leyes de control adaptativo son aplicables en
sistemas con modos deslizantes.

Lo modos deslizantes resultan una de las alternativas mads atractivas para controlar
sistemas con incertidumbre en los parametros y perturbaciones, sobre todo aquellos
sistemas que involucran sistemas electrénicos de potencia. A parte de las ventajas con
respecto a la robustez y a la reduccién de la dimension del sistema, el disefio de los
controladores por modos deslizantes suele ser relativamente fécil, pudiendo aplicarse tanto
sobre sistemas lineales como no lineales y permitiendo la integracién con otras técnicas
de control.

1.2 Motivacion

Esta Tesis Doctoral se inici6 a consecuencia del desarrollo del proyecto de investigacion
14-INV-096 denominado: ‘“Andélisis, disefio e implementacion de nuevos sistemas de
compensacion basados en filtros activos para la mejora de la calidad de la potencia
eléctrica” y la Tesis de Maestria: “Evaluacién del control predictivo basado en el modelo
aplicado a compensadores estaticos utilizando convertidores multiniveles Puente-H en
cascada”. En este sentido, la principal motivacién que ha impulsado el desarrollo de
esta Tesis Doctoral es el aporte en el campo del control no lineal en aplicaciones de
convertidores multiniveles disefiados para incrementar la eficiencia de la produccion
y distribucién de energia eléctrica. Ademads, como se verd en el Capitulo 2, son muy
limitados los trabajos realizados sobre el control SMC aplicados a convertidores CHB, y
especialmente, en la topologia de siete niveles.

1.3 Objetivos y alcance

Objetivo general

El objetivo de esta Tesis Doctoral es el aporte al estado del arte de técnicas de control no
lineal en aplicaciones de convertidores electrénicos de potencia multiniveles.
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Objetivos especificos

1. Elaborar el modelo de simulacién de un convertidor de siete niveles puente-H en
cascada trifasico de tres cables, utilizando herramientas de simulacion.

2. Implementar y validar experimentalmente técnicas de control no lineal en tiempo

discreto enfocados en el seguimiento de corriente.

3. Analizar y evaluar las técnicas de control no lineal en tiempo discreto implementadas.

Alcance

Esta Tesis Doctoral trata sobre la implementacion y el andlisis de desempefio de dos
técnicas de control no lineal aplicado a un convertidor electrénico en configuracién
puente H en cascada de siete niveles trifasico de tres cables. En este sentido, se restringe el
estudio a la implementacién de dos controladores no lineales en tiempo discreto: el MPC
y el SMC, con el objetivo de realizar un seguimiento de corrientes trifasicas de referencia
para una carga reactiva (resistor-inductor).

Para el MPC, se describe el proceso de disefio y se dan pruebas de la estabilidad de
Lyapunov en tiempo finito para la dindmica de la funcién de costo. Asi mismo, para el
SMC se detalla el proceso de disefio de la ley de control, seguido del anélisis de estabilidad
para la dindmica de la superficie deslizante y el tiempo de convergencia. En ambos casos
también se investiga la robustez de ambas técnicas de control, esto mediante la variacién
de la resistencia de la carga. La implementacion de las técnicas de control propuestas
se realizaron en una unidad de control dSPACE MicroLabBox que incluye la version de
Simulink 9.5.

Las tensiones de salida del convertidor fueron sintetizadas mediante la inclusién de
un esquema de modulacién basado en la modulacién de portadora con desplazamiento
de fase, implementado en la plataforma FPGA del dSPACE MicroLabBox, utilizando el
bloque de programacién RTI FPGA version 3.9.3 y Vivado 2019.2.

Los resultados adquiridos, de las pruebas de simulacién y experimentales, se analizaron
a través de codigos en MATLAB/Simulink R2018b y en términos de dos pardmetros de
desempefio: la distorsién armoénica total (THD, del inglés Total Harmonic Distortion) de
las tensiones y corrientes de salida del convertidor y el error cuadratico medio (MSE, del
inglés Mean Square Error) del seguimiento de las corrientes de referencia.

El sofware y el equipo experimental antes mencionados, se encuentran disponibles en
el Laboratorio de Sistemas de Potencia y Control (LSPyC) de la Facultad de Ingenieria
de la Universidad Nacional de Asuncién (FIUNA), en el Campus Isla Bogado, Luque,
Paraguay.
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Dado el amplio campo investigacional de las técnicas de control no lineal y los con-
vertidores multiniveles, es necesario el enfoque de los esfuerzos en un subconjunto de
posibles direcciones de investigacién. En particular, esta Tesis Doctoral no discute los

siguientes temas:

» El disefio de la funcién de costo y de la superficie de deslizamiento.

= Algunas otras variaciones o clases de MPC y SMC tales como: M2PC (Modulated
Model-Predictive Control), Integral SMC y SMC de orden superior (HOSM).

» El andlisis e implementacién de otros esquemas de modulacién (LSC-PWM, SAM,
SVM, entre otros).

Las pérdidas de conmutacién y de conduccion en el convertidor CHB, asi como la
influencia de la energfa circulante entre cada una de las celdas en el rendimiento del
convertidor CHB.

1.4 Organizacion del documento

El documento se ha organizado en tres partes principales.

La Parte I, dividida en dos capitulos, presenta una descripcion de los conceptos fun-
damentales abordados en esta tesis Doctoral, asi como la motivacién, los objetivos y el
alcance de la presente Tesis Doctoral (Capitulo 1). Posteriormente, se describe el estado
del arte de los convertidores multiniveles CHB y de las técnicas de control no lineal
aplicadas a convertidores multiniveles (Capitulo 2).

En la Parte II se describen las técnicas de control no lineal implementadas y se discuten
los resultados de simulacién y experimentales obtenidos (Capitulo 3). A continuacidn, se
exponen las conclusiones principales y posibles trabajos futuros en la linea de investigacién
relacionada a esta Tesis Doctoral (Capitulo 4). Las referencias bibliograficas utilizadas se
incluyen en el dltimo apartado.

La Parte III recoge los articulos desarrollados en conjunto con el equipo de investi-
gadores del LSPyC-FIUNA e investigadores internacionales, durante la elaboracién de la

Tesis Doctoral.
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2.1 Resena de los convertidores multiniveles

La tecnologia de convertidores multinivel comenz6 con la introduccién del concepto de
forma de onda escalonada multinivel con un puente-H conectado en serie, que también
se conoce como CHB, a fines de la década de 1960 [26]. Esto fue seguido de cerca por
el desarrollo de baja potencia de una topologia FC el mismo afio [27]. Finalmente, a
fines de la década de 1970, se introdujo por primera vez el DCC [28]. El concepto DCC
evolucion6 hasta convertirse en el convertidor NPC de tres niveles que conocemos hoy
en dia tal como se propuso en [29,30] y puede considerarse como el primer convertidor
de potencia multinivel real para aplicaciones de media tension. Posteriormente, el CHB
seria reintroducido a finales de los 80 [31] aunque alcanzaria mayor relevancia industrial
a mediados de los 90 [32]. De la misma manera, el concepto inicial del circuito FC
introducido para baja potencia en la década de 1960 se convirti6é en la topologia de
convertidor multinivel de media tensién que conocemos hoy en dia a principios de la
década de 1990 [33]. A lo largo de los afios, el FC también se ha informado como el

Tesis Doctoral. 23
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convertidor de celdas imbricadas y multiceldas. (Este tltimo también es un nombre que se
usa para el CHB ya que ambos son modulares y estdn hechos por interconexién de celdas
de energia).

Estas tres topologias de convertidores multinivel podrian considerarse como las topologias
multinivel cldsicas o tradicionales que se convirtieron por primera vez en productos indus-
triales reales durante las tltimas tres décadas. Estos convertidores son comercializados por
varios fabricantes en el campo [34—41] que ofrecen diferentes clasificaciones de potencia,
configuraciones de interfaz de usuario, sistemas de enfriamiento, dispositivos semicon-
ductores y esquemas de control, entre otras especificaciones técnicas. El NPC de tres
niveles y el CHB son las topologias multinivel méds populares utilizadas en la industria, las

diferencias mas evidentes entre ellos son.

= El NPC cuenta con dispositivos de IGCT e IGBT de media/alta tension, mientras que

el CHB utiliza exclusivamente IGBT de baja tension.
» El CHB alcanza niveles mds altos de tensién y potencia.

» EINPC es definitivamente mds adecuado para aplicaciones regenerativas consecutivas.
El CHB necesita una cantidad sustancialmente mayor de dispositivos para lograr una

opcidn regenerativa (un VSC trifasico de dos niveles por celda).

» El CHB normalmente necesita un transformador desfasador para conformar un
sistema rectificador de 36 pulsos. Esto es mas costoso pero mejora la calidad de la
energia de entrada.

» El NPC tiene una estructura de circuito mds simple, lo que lleva a un convertidor de

dimensiones mds pequefias y mas liviano.

» Aunque ambas topologias generan la misma cantidad de niveles cuando se usa la
misma cantidad de interruptores de alimentacién, los CHB disponibles comercial-
mente tienen mas niveles de tension de salida (hasta 17, en comparacién con tres
para el NPC). Por lo tanto, son posibles frecuencias de conmutacion de dispositivo
promedio mas bajas para la misma calidad de forma de onda de tension de salida.
Por lo tanto, la refrigeracién por aire y una frecuencia de salida fundamental mds alta
se pueden lograr sin reduccion de potencia y sin el uso de un filtro de salida.

Estas topologias de VSC multinivel pertenecen a la familia de convertidores de media
tensidn-alta potencia, cuya clasificacién se muestran en las Figuras 1.1 y 1.2. Tenga en
cuenta que, en términos generales, el rango de media tension se considera en la industria
de convertidores de potencia de 2,3 a 6,6 kV y alta potencia en el rango de 1-50 MW. La
clasificacién también incluye convertidores CA—CA directos y convertidores de fuente
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de corriente, que actualmente son los principales competidores de la tecnologia multinivel:
principalmente el cicloconvertidor y los inversores conmutados por carga (LCI, del inglés
Load Commutated Inverters) para aplicaciones de muy alta potencia, alto par y baja
velocidad, y el CSC modulada por PWM para variadores de velocidad de alta potencia.

Los principios operativos, la generacién de formas de onda multinivel, las caracteristicas
especiales, los esquemas de modulacién y otra informacién relacionada con NPC, FC y
CHB se pueden encontrar con muchos detalles y referencias utiles a trabajos anteriores en
[2,4,5,42-44].

Adicionalmente, se han publicado articulos que comparan las tres topologias para
aplicaciones especificas en términos de pérdidas y calidad de la tensién de salida [45,46].
Vale la pena mencionar algunas conclusiones de éstos documentos. El NPC de tres niveles
se ha vuelto bastante popular debido a una estructura de circuito de alimentacién de
rectificador de transformador simple, con una cantidad menor de dispositivos cuando se
considera tanto el inversor como el rectificador, y una menor cantidad de capacitores.
Aunque la estructura NPC se puede extender a un mayor nimero de niveles, estos son
menos atractivos debido a las mayores pérdidas y la distribucién desigual de las pérdidas
en los dispositivos externos e internos [5]. En particular, los diodos de sujecion, que
deben conectarse en serie para bloquear tensiones mas altas, introducen mas pérdidas
de conduccién y producen corrientes de recuperacion inversas durante la conmutacién
que afectan atin mas las pérdidas de conmutacién de los otros dispositivos. Ademas, el
equilibrio de tensién del capacitor del enlace de CC se vuelve inalcanzable en topologias de
nivel superior con un extremo frontal pasivo cuando se utilizan estrategias de modulacién
convencionales [47,48]. En este caso, la forma de onda escalonada multinivel clasica no
puede conservarse, y se necesitan dv/dt mds altos (transiciones de mds de un nivel) para

equilibrar los capacitores para ciertos indices de modulacion.

2.2 Control no lineal aplicados a convertidores multiniveles

Control predictivo basado en el modelo

Varios trabajos han informado sobre el uso del MPC en convertidores de potencia, como
el convertidor NPC [49-65], convertidores FC [66—70] y convertidores CHB [71-76]. A
continuacién se mencionan algunos ejemplos de publicaciones realizadas en los dltimos

anos:

» En [77] se presenta una novedosa estrategia de control predictivo modulado multiobje-
tivo, que conserva las caracteristicas deseadas del MPC de estados finitos (FCS-MPC,
del inglés Finite-Control-Set Model-Predictive Control) pero produce una calidad de
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forma de onda superior. EI método propuesto se valida mediante pruebas experimen-
tales en un convertidor CHB espalda con espalda (BTB, del inglés Back-to-Back) de

siete niveles y se compara con un esquema MPC clésico.

Para resolver el problema del aumento exponencial de la carga computacional del
control MPC clasico, [78] presenta un esquema MPC rapido para un compensador
estético sincrono (STATCOM, del inglés Static Synchronous Compensator) basado
en un convertidor CHB.

El estudio realizado en [79] propone un nuevo algoritmo MPC para reducir el nimero
de cdlculos para convertidores CHB multinivel, en el que solo tres vectores de tension
se consideran vectores 6ptimos independientemente del nivel de los convertidores
CHB. En consecuencia, en comparacién con el método MPC clasico para conver-
tidores CHB, el método MPC propuesto requiere menos calculos y reduce la carga
computacional sin afectar el rendimiento del sistema y la respuesta dindmica.

En [80] se propone una formulacién adecuada de MPC de horizonte de prediccién
largo (multipaso) para convertidores CHB. El MPC estd formulado para incluir la
informacién completa del sistema de estado estacionario en términos de referencias
de corriente y tension de salida. EIl MPC propuesto ademads de rastrear las referencias
de entrada de control, también esta disenado para minimizar la CMV.

El trabajo realizado en [81] propone un modelo de algoritmo de MPC con complejidad
computacional reducida y respuesta dindmica rapida para convertidores CHB. El
método propuesto presenta un enfoque robusto para interpretar un siguiente paso
como un estado estacionario o transitorio al comparar un vector de tensién éptimo
en un paso presente y un vector de tension de referencia en el siguiente paso. Por
otro lado, este trabajo define un nuevo subconjunto de vectores candidatos para el
estado transitorio, que consta de mds vectores que los del subconjunto utilizado para
el estado estacionario para velocidad dindmica rdpida; sin embargo, los vectores son
menores que todos los vectores posibles generados por el convertidor CHB, para

simplificar el cdlculo.

Un MPC de frecuencia de conmutacién constante se propone para el convertidor de
cinco niveles con sujecidn de punto neutro activo (ANPC, del inglés Active Neutral-
Point-Clamped) en [82]. El método MPC propuesto es facil de implementar y tiene
formas de onda de salida cuasi PS-PWM y LS-PWM mientras conserva el beneficio
de MPC.

En [83] y [84] se presentan una estrategia FCS-MPC aplicado a un convertidor
CHB conectado a la red que, contrariamente a los enfoques convencionales, logra (i)
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elimina el error de estado estacionario en la corriente CA del convertidor que opera a
bajas frecuencias de muestreo, y (ii) un espectro arménico tanto fijo como mads bajo,

similar al logrado por esquemas de control basados en modulacién PWM.

En [85] se propone un nuevo esquema MPC hibrido aplicado a un CHB monofisico,
capaz de lograr una distribucién de espectro armonico similar a la que se obtiene con
un esquema de modulacién PWM. La estrategia propuesta se basa en un modelo de
sistema para generar una optimizacion y, al mismo tiempo, una restriccion de entrada
en la funcién de costo del MPC clésico.

En [86] se aborda el problema de los diferentes niveles maximos de potencia
disponible en cada celda fotovoltaica, debido a la variabilidad de las condiciones de
irradiacidn solar. En ese contexto los autores presentan una estrategia de control MPC,
en conjunto con una etapa de modulacién PSC-PWM. La novedad en esta propuesta
radica en la forma en que tanto el desequilibrio de potencia entre puentes como
entre fases se consideran directamente en el problema de control 6ptimo mediante
un disefio de referencia de sistema adecuado. De esta manera, el desequilibrio de
potencia entre fases se aborda obligando al convertidor a operar con una componente
de tension de secuencia cero adecuada. Permitiendo que el control MPC + PS-PWM
pueda manejar cada celda de puente-H de forma independiente. Ademads, que el
controlador se ocupe también de un desequilibrio de potencia entre puentes utilizando
la misma estructura de control.

Los autores de [87] proponen un método de correccién de errores multifactorial
jerdrquico y un andlisis de los mecanismos de influencia del desajuste de pardmetros,
discretizacion del modelo y error de muestreo en los errores de prediccion de tensién
y corriente de la aplicacion del MPC en un convertidor trifasico de puente-H en
cascada de cinco niveles. El método propuesto implica una estructura simple y una
buena capacidad inhibidora de errores de predicciéon multifactoriales.

El articulo [88] presenta un esquema de control MPC jerdrquico para permitir la
operacion auténoma y autoequilibrado de un convertidor CHB. El enfoque que
proponen es una alternativa al esquema MPC basado en una funcién de costo genérica,
que en algunas aplicaciones no se ajusta o es dificil de disefiar. El controlador
propuesto tiene un marco jerarquico para eliminar la optimizacién de la funcién de
costo general y la etapa de disefio del factor de peso asociado de los objetivos de
control. El enfoque de formulacién de control permite la optimizacién multiobjetivo
con un marco de tolerancia de costes. El esquema de control logra el control de
potencia activa y reactiva con reduccién de eventos de conmutacion mientras iguala



28

ESTADO DEL ARTE

el consumo de energia de las fuentes de voltaje independientes. El ultimo de éstos
objetivos es posible gracias al enfoque jerdrquico propuesto para el seguimiento de
objetivos de control. El control estd modularizado para cada fase, lo que hace que el

sistema sea robusto ante condiciones de red desequilibrada.

El articulo [89] presenta un algoritmo de control predictivo en modo deslizante para
convertidores CHB para resolver problemas de ajuste del controlador proporcional-
integral (PI) durante los casos de tensién o cargas desequilibradas. La novedad clave
de esta estrategia es que puede proporcionar una referencia adecuada para la corriente
de la red y realizar un seguimiento de n referencias de tensién de enlace de CC
aislados sin bucles de control adicionales.

Control en modo deslizante

Algunos ejemplos de aplicacion del control en modos deslizantes son:

El estudio analitico realizado en [90] proporciona herramientas generales para disefar
sistemas de acondicionamiento de potencia CA usando convertidores multiniveles y

la técnica de control VSS destinados a cualquier aplicacion.

La estrategia de control directo de potencia (DPC, del inglés Direct Power Control)
propuesta en [91] de un convertidor NPC de tres niveles conectado a la red se basa en
el SMC. El enfoque presentado se puede extender a otras topologias de convertidores
multinivel.

En [92] se presenta una nueva estrategia de DPC para un inversor trifdsico multinivel
conectado a la red. La estrategia DPC propuesta combina SMC en tiempo discreto y
MPC.

En [93] se presenta un controlador SMC basado en modulacién SVM aplicado a
un NPC de tres niveles conectado a la red. El rendimiento del controlador hibrido
propuesto para inyectar una potencia activa/reactiva deseada a la red se investiga a
través de perturbaciones externas, como el cambio en la amplitud de la corriente de
linea/el cambio de fase, la fluctuacién de la tension de CA y la variacién de la tension
de CC.

En el articulo [94] se disefia y aplica una modulacion PWM de frecuencia fija
basada en un controlador de corriente SMC a un convertidor NPC. Los resultados
experimentales muestran las ventajas del algoritmo de control propuesto en términos
de respuesta dindmica rapida, baja ondulacion de tension en el enlace de CC, bajo
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THD de corriente y robustez frente a perturbaciones externas de los lados de CC y
CA, ademads de una comparacién con un controlador de corriente PI.

= En [95] se propone un observador de modo deslizante (SMO, del inglés Sliding
Mode Observer) de tiempo discreto para el control de tensiones de capacitores en
convertidores modulares multinivel (MMC, del inglés Modular Multilevel Convert-
ers), con el objetivo de reducir la complejidad de la comunicacién en aplicaciones
con varios submédulos conectados en serie. Ademads, presentan la metodologia de
tiempo discreto para disefiar el observador y asegurar el correcto funcionamiento del
sistema de control, lo cual permite un disefio simple del observador y garantiza el
desempeiio del observador en estado transitorio y estacionario.

También en [96] se propone un método basado en SMC para el MMC, brindando
una guia para el disefio sistematico de este controlador. El método basado en SMC
propuesto proporciona un rendimiento de estado estacionario similar y respuestas
dindmicas mads rapidas, sin comprometer el esfuerzo computacional o el requisito
de un modelo de sistema preciso, en comparacién con el método cldsico basado en

proporcional-integral.

Un control SMC y control difuso adaptativo indirecto para un filtro activo de poten-
cia en derivacion (SAPF, del inglés Shunt Active Power Filter) monofasico como
controlador de corriente es propuesto en [97].

Otros controles no lineales

* En [98] se aborda el problema de disefio de una ley de control basado en la pasividad
para un CHB asimétrico de nueve niveles cuando se implementa como filtro activo

para mitigar corrientes armonicas.

* En [99] se propone una ley de control variable en el tiempo lineal multi-entrada,
basada en la teoria de la pasividad incremental para un compensador estitico de
baja capacitancia basado en un convertidor multinivel CHB. El control propuesto
garantiza la estabilidad a pesar de la saturacion en la sefial de control. Ademads,
proporciona equilibrio de tensién de condensadores sin necesidad de utilizar una
etapa de equilibrio especifica.
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2.3 Conclusiones del capitulo

Algunas de las aplicaciones mds recientes de los controladores no lineales en convertidores
multiniveles se han revisado en este capitulo. Es destacable la creciente atencidn prestada
a los controladores no lineales en este campo, como se refleja en su implementacion en
una amplia gama de aplicaciones y topologias de potencia. Este avance ha sido posible en
gran parte gracias a la disponibilidad de modernas plataformas de control digital, cuyo
poder de computo cada vez mayor estd haciendo posible la investigacion de técnicas de
control no lineales mas elaboradas. Varios trabajos informados en la literatura reciente
han demostrado que los controladores no lineales son comparables con las soluciones de
control clésicas, siendo generalmente superior en términos de rendimiento transitorio y
flexibilidad. En general, se puede concluir que los controladores no lineales ofrecen una
alternativa nueva y muy atractiva para el control en convertidores multiniveles.

Por otro lado, el nimero de publicaciones existentes con referencia a la implementacién
del control SMC, en cualquiera de sus versiones (continua o discreta) u otras variantes del
mismo (por ejemplo HOSMC) para sistemas que involucran convertidores multiniveles es
considerablemente menor en comparacion a los realizados para otros tipos de controles
(como por ejemplo, el MPC) y, como consecuencia , se propone como aporte al campo
del control no lineal en aplicaciones de convertidores multiniveles la implementacién de
dos controladores no lineales en tiempo discreto: el SMC y, para fines de comparacion, el
MPC.
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CAPITULO 3

DISCUSION DE LAS APORTACIONES

3.1 Descripcion de la topologia y modelo matematico

El convertidor CHB trifasico de siete niveles se muestra en la Figura 3.1. Cada rama esta
compuesta por tres celdas de puente-H idénticas, lo que significa que todas las tensiones
de los enlaces de CC tienen los mismos valores V.. La tensién de salida v;4 de cada celda
depende de los estados sy;; (0 para abierto y 1 para cerrado) de los cuatro dispositivos de

conmutacién que conforman la celda, como se describe en la siguiente ecuacion:

Vig = (Spi1Sgi2 — SizSpia) Vie 3.1

donde : es la celda correspondiente 1, 2, 3; j el dispositivo de conmutacion correspondiente
1, 2, 3, 4 y ¢ la fase correspondiente a, b, c. Sin embargo, solo los interruptores 1y 3
se utilizan para controlar una celda, ya que siempre estan en el estado opuesto con los
interruptores 2 y 4, respectivamente, para evitar cortocircuitos en los enlaces de CC.

Tesis Doctoral. 33
Por Leonardo Comparatore.
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Convertidor CHB

n

Figura 3.1: Carga reactiva trifdsica alimentada por un CHB trifdsico de siete niveles

De esta forma, existen solo 4 estados de conmutacion permitidos para cada celda y v;4

tiene solo tres valores posibles como se muestra en la Tabla 3.1.

Tabla 3.1: Estados de conmutacién del convertidor HB de tres niveles.

Spil ‘ S4i3 ‘ Spi2 (= 5pi1) | Spia (= 5¢i3) | Vig
0 0 1 1 0
0 1 1 0 —Vie
1 0 0 1 +Viae
1 1 0 0 0

La tension de salida del convertidor CHB de siete niveles, v.4, se obtiene como la suma
de las tensiones individuales v;4, de cada celda puente-H de la siguiente manera:
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3
Vep = Z Vigp (32)
i=1

y haciendo referencia a la Tabla 3.1 los estados de conmutacién del convertidor CHB de
siete niveles de la Figura 3.1 se muestran en la Tabla 3.2. Puede observarse que varios
estados de conmutacién generan el mismo nivel de tensién de salida (redundancia del
nivel de tensién), que aumenta proporcionalmente a la cantidad de celdas. La cantidad de
estados redundantes del convertidor CHB de siete niveles por nivel de tension se resume
en la Tabla 3.3.

Tabla 3.2: Estados de conmutacion del convertidor CHB de siete niveles.

Sp11 5413 | Sé21 S5¢23 | S¢31  Se3z | estado N2 Veg
0 0 0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1 2 —Vie
0 0 0 0 1 0 3 +Vie
0 0 0 0 1 1 4 0
0 0 0 1 0 0 5 —Viae
0 0 0 1 0 1 6 —2Vae
0 0 0 1 1 0 7 0
0 0 0 1 1 1 8 —Viae
0 0 1 0 0 0 9 +Vie
0 0 1 0 0 1 10 0
0 0 1 0 1 0 11 +2Vae
0 0 1 0 1 1 12 +Vie
0 0 1 1 0 0 13 0
0 0 1 1 0 1 14 —Vie
0 0 1 1 1 0 15 +Vae
0 0 1 1 1 1 16 0
0 1 0 0 0 0 17 —Vae
0 1 0 0 0 1 18 —2Vae
0 1 0 0 1 0 19 0

Sigue en la pdgina siguiente.
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Tabla 3.2: Estados de conmutacion del convertidor CHB de siete niveles. (Continuacién).

Sep11 S¢13 S¢21 S$¢$23 S¢31 S$¢33 estado N2 Veg

0 1 0 0 1 1 20 ~Vige
0 1 0 1 0 0 21 — Ve
0 1 0 1 0 1 22 —3Vie
0 1 0 1 1 0 23 Ve
0 1 0 1 1 1 24 —2Vye
0 1 1 0o 0 0 25 0

0 1 1 0 0 1 26 Vi
0 1 1 0 1 0 27 Ve
0 1 1 0 1 1 28 0

0 1 1 1 0 0 29 Ve
0 1 1 1 0 1 30 —2Vye
0 1 1 1 1 0 31 0

0 1 1 1 1 1 32 Ve
1 0o 0 0 0 0 33 +Vie
1 0o 0 0 0 1 34 0

1 0 0 0 1 0 35 +2V,
1 0 0 0 1 1 36 +Vie
1 0 0 1 0 0 37 0

1 0 0 1 0 1 38 Ve
1 0 0 1 1 0 39 Ve
1 0 0 1 1 1 40 0

1 0 1 o 0 0 41 12V
1 0 1 0 0 1 42 Ve
1 0 1 0 1 0 43 +3Vie
1 0 1 0 1 1 44 12V
1 0 1 1 0 0 45 Ve
1 0 1 1 0 1 46 0

Sigue en la pagina siguiente.
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Tabla 3.2: Estados de conmutacion del convertidor CHB de siete niveles. (Continuacién).

Se11  S413 | Sé21  S¢23 | S¢31  Se33 | estado N° Veg

1 0 1 1 1 0 47 +2Vie
1 0 1 1 1 1 48 +Vie
1 1 0 0 0 0 49 0

1 1 0 0 0 1 50 —Vie
1 1 0 0 1 0 51 +Vie
1 1 0 0 1 1 52 0

1 1 0 1 0 0 53 —Vie
1 1 0 1 0 1 54 —2Vie
1 1 0 1 1 0 55 0

1 1 0 1 1 1 56 —Viae
1 1 1 0 0 0 57 +Vic
1 1 1 0 0 1 58 0

1 1 1 0 1 0 59 +2Vac
1 1 1 0 1 1 60 +Vie
1 1 1 1 0 0 61 0

1 1 1 1 0 1 62 —Vie
1 1 1 1 1 0 63 +Vie
1 1 1 1 1 1 64 0

Tabla 3.3: Estados redundantes del convertidor CHB de siete niveles.

Cantidad de estados redundantes Veo
1 -3V
6 —2Vie
15 —Vac
20 0
15 Ve
6 2Vge
3Vae
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Considerando la carga reactiva Ry- L, alimentada por el convertidor CHB de siete nive-
les como se muestra en la Figura 3.1, el modelo matemético en tiempo continuo (para
cada fase) del sistema es:

dirg
dt

donde las corrientes de carga estan definidas por ¢, teniendo en cuenta que ¢ incluye la

Vep = RL’iL¢ + Ly, 3.3)

fase correspondiente a, b, c.
A partir de la Ecuacién (3.3) y usando el método de discretizacién de Euler hacia
adelante (aproximacion de la derivada) dada por la siguiente ecuacién:

dz(t) Tkt — Tk
e~ T, ’

donde T es el periodo de muestreo y & identifica el instante de muestra actual, entonces,

3.4)

el modelo matemadtico en tiempo discreto se obtiene como:

. RiT,\ . T,
tLolk+1] = (1 - LLL ) Lk T Evc¢[k] 3.5)

Si las variables de estado (corrientes de carga) estan definidas por:

T T
(ml[k] T2[k] xSUc]) :(iLa[k] T Lb[k) iLc[k]) (3.6)

y las variables de entrada (tensiones del convertidor CHB) y salida por:

T T
<U1[k] Ugk) U3[k]) = (vca[k] Vebk] Ucc[k]) (3.7
T T
(yl[k] Y2[k) yS[k]) = <$1[k] T2k Jig[k]) (3.8
se obtiene la representacion en el espacio de estados siguiente:
T1[k41) ap 0 0 T1[k) by 0 0 U1[k)
T2[k+1] = 0 ay 0 T2[k] + 0 b1 0 U2[k] (39)
1’3[k+1] 0 0 aq l’g[k] 0 0 b1 u3[k}
Y1[k] 100 T1[k)
Y3[k] 0 0 1/ \z3p
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donde los coeficientes a1 y by de la Ecuacién (3.9) se definen de acuerdo a las siguientes

ecuaciones:
R T,
ap = <1 - IfL) (3.11a)
T
by = — 3.11b
=7 (3.11b)

3.2 Control predictivo basado en el modelo

Procedimiento de disefo: El procedimiento de disefio para el MPC para el sistema

descrito por la Ecuacién (3.9) consta de los siguientes pasos:
» Obtencién del modelo predictivo del sistema.
* Definicién de la funcién de costo.

El modelo predictivo es el representado por la Ecuacién (3.9) que se repite de forma
simplificada para¢ = 1,2, 3:

Tik41] = A1T4[x) T b1Us[x) (3.12)

de esta manera se calculan las variables predichas del sistema de la Figura 3.1.
Para el problema de seguimiento de corriente, las funciones de costo se definen

tipicamente como una medida cuadratica de los errores de corriente predichos:

Gilk+1] = €11) (3.13)

con

Cilk+1] = xf[kﬂ] — Zi[k+1] (3.14)

y x;*[k 1) COMO las corrientes de carga deseadas para el instante k£ + 1 (las variables de
referencia se representan mediante el superindice *).

Posteriormente, se lleva a cabo una segunda etapa de prediccidn, esto, a causa de
considerar que las corrientes medidas al comienzo del periodo de muestreo, utilizadas en
el bucle de control, no son vélidas para el final del periodo de muestreo, debido al tiempo
de calculo del procesador y también a una respuesta dindmica rapida del sistema. Este
procedimiento es habitualmente conocido como compensacion de retardo. De esta manera

el modelo predictivo se representa de la siguiente manera:

Tifkyo] = Q1Ti[k+1] T b1Ui[r11) (3.15)
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y las funciones de costo como:

Gilk+2] = €5ra) (3.16)

con

€ilk+2] = Tj[kto] — Tifk+2] (3.17)

La Figura 3.2 muestra el diagrama de bloques en lazo cerrado del MPC aplicado al
sistema de la Figura 3.1 y el Algoritmo 1 describe el proceso de optimizacién del MPC,
donde las acciones de control (u;,,(x1]) seleccionadas en el proceso de optimizacion se
normalizan entre -1 y 1 y se envian a un modulador para una distribucién uniforme de la
potencia empleada en cada celda y del estrés en los dispositivos de conmutacidn.

i Controlador Modulador ~ Convertidor CHB  'zs Carga
e 3 Ug . § 0 S, a a a
3 U, . —¢
u |7 : 3 5, b b Ry
g 1 v L N
Ue : S T c c L :
e : L Tr
— =" 3 Ry Ry
n A S
Software (procesador) Software (FPGA) Hardware

Figura 3.2: MPC: Diagrama de bloques del sistema en lazo cerrado.

Algoritmo 1: Algoritmo de la técnica MPC

1. Almacenar ;[

2. Calcular primera prediccion ;x4 1

3. Inicializar g;op, = 00, U(j) := Vg.[-3,-2,-1,0,1,2,3], j =1
4. Mientras j < 7 hacer

5. Caleular x;[;49) = @12 (41 + 01U (5)
6.  Calcular ¢;349

7. Calcular g3 9

8. Sigijx42] < giop entonces

9. Giop < Gilk+2]

10. Wioplk+1] € Wilk+1]

11. fin Si

12 j:=j+1

13. fin Mientras
14. Normalizar w;[, 1) entre -1y 1
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Analisis de estabilidad: La estabilidad del MPC propuesto para el convertidor CHB de
siete niveles se investiga con el método directo de la funcién de Lyapunov. La funcién de

costo en la Ecuacion (3.13) se puede reconstruir en forma de funcién de Lyapunov, como:

1
Vi =5 (@] —a0)" (af — ) (3.18)

Entonces, la derivada de la funcién de Lyapunov con respecto al tiempo se puede

escribir como:

Vi = —i; (v} — x) (3.19)

La forma de tiempo discreto de la funcién de Lyapunov se puede escribir como:

1, 2
Vi = 3 (zf — @) >0 (3.20)

donde V;3,) = 0 solo si xj[k] = x;[y)- Por lo tanto, V;[;) es una funcion definida positiva.
Su forma derivada se encuentra facilmente como sigue:

Vi) = —apey (25 — wagw) (3.21)
y con la aproximacién de la derivada dada por la Ecuacién (3.4), resulta en:

Ti[k+1] — Ti[k]

Vi = — T.

(m’f — xz[k]) (3.22)
1. Si la corriente de carga z;[;) en el instante & es menor que el valor de referencia
x}, es decir, 7 — z;5) > 0, el controlador MPC propuesto llevard la variable ;[
al valor de referencia, como se muestra en la Figura 3.3(a), lo que significa que
Tik+1] — Tix) > 0. Entonces, el cambio de la funcién de Lyapunov puede escribirse

como:

S i O

Vi) = T.

— ) <0 (3.23)

*

2. Si la corriente de carga ;) en el instante k es mayor que el valor de referencia x7,

es decir, 7 — z;) < 0, el controlador MPC propuesto también guiaré el estado
predicho al valor de referencia esperado, como se muestra en la Figura 3.3(b), lo que
significa que z;x 1] — ;%) < 0. Entonces, el cambio de la funcién de Lyapunov

puede escribirse como:

y Lilk+1] — Lilk] ,
Vi = —% (2 — xipy) <O (3.24)
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Tilk) o

Lik+1]

(@) zp) < . (®) zi[g) > x5

Figura 3.3: Andlisis de estabilidad del MPC: Localizacion de z;[;) y de z}.

Por lo tanto,
Vix), Vz‘[k] <0 (3.25)

En consecuencia, la funcién de Lyapunov construida a partir de la funcién de costo de
la Ecuacion (3.13) satisface Vip; > 0y Vi[k] < 0. Con base en el método directo de la
funcién de Lyapunov, el MPC propuesto es asintéticamente estable.

3.3 Control en modo deslizante

Procedimiento de disefo: El procedimiento de disefio del SMC para el sistema descrito
por la Ecuacién (3.9) consta de los siguientes pasos:

* Definicidn de la superficie deslizante.
= Satisfacer la condicién de deslizamiento seleccionando la ley de alcance.

Para el problema de seguimiento de corriente, las superficies deslizantes se definen,
parai = 1,2, 3, de la siguiente manera:
Si[k] = ei[k] (3.26)

donde

€ilk] = T[] — Tilk] (3.27)

y xf[k] como las corrientes de carga deseadas para el instante & (las variables de referencia
se representan mediante el superindice *).

Para satisfacer las condiciones de deslizamiento:

Sifk) = Sik1) =0 (3.28)
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la ley de alcance se elige como:

Si[k-—i—l] = AS,'[k] - LTssign (SL[k]) (3.29)

donde A se elige entre 0 y 1, mientras que L > 0y la funcién sign se define mediante:

L, siSjp >0
sign (Sig) = 9 0, 51 Sjp =0 (3.30)
—1, si Si[k] <0

Entonces, de la Ecuacién (3.26) y la Ecuacién (3.29) tenemos:

ei[k_H] = (Er[kJrl] — xi[k_m = Aei[k] — LTSsign (ei[k]) (3.31)

Considerando la Ecuacién (3.9), la Ecuacion (3.31) da como resultado:

x:[k-{—l] — Q1%5[k] — blui[k] = Aei[k] - LTssign (ei[k]) (332)
Entonces, resolviendo la Ecuacién (3.32) da la ley de control para las corrientes de

carga de la siguiente manera:

x;‘[kﬂ] — a1z, — Aejp) + LTgsign (ei[k})
by

La Figura 3.4 muestra diagrama de bloques en lazo cerrado del SMC aplicado al sistema

Uify = (3.33)

de la Figura 3.1, donde las acciones de control representadas por la Ecuacion (3.33), al
igual que para el caso del MPC, se normalizan entre -1 y 1 y se envian a un modulador. En
este caso, ademads de una distribucién uniforme de potencia, el esquema de modulacién es
necesario para sintetizar la tensién de salida del convertidor CHB.

i Controlador Modulador ~ Convertidor CHB  'zs Carga
o3 Ug g § 0 S, a a a
3 u 5 —

Up ? ! Q Sb b b RL
d Ve J
U : S T c c Ly u

A ’ L Ly
- e = 3 |BL Ry,
n A S
Software (procesador) Software (FPGA) Hardware

Figura 3.4: SMC: Diagrama de bloques del sistema en lazo cerrado.
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Analisis de estabilidad: Para probar la estabilidad del sistema en lazo cerrado, debe
discutirse la ocurrencia de un modo cuasi-deslizante. En otras palabras, el sistema es

estable si se cumplen las siguientes condiciones para i = 1,2, 3:

k] > € = —€ < €i[k11] < €[k]
eih] < —€ = e < ei(k+1) <e (3.34)
leiml < e = leipyl <€

donde € > 0 representa el ancho de banda del modo cuasi-deslizante. Para este caso,

elegiremos € = LT}. Teniendo en cuenta la Ecuacién (3.31):

1. Asumiendo que e;j;) > LT significa que e;fr) > 0, sign(e;x)) = 1y:

€ifk+1) = A e — LT

(3.35)
Cilk+1)) — €] = (A — 1) e — LT
yaque (A — 1) <0, entonces €;j41) — €k < 0 = €jfrt1] < €ifk)-
Ademds, — LT < e;[;41] se puede escribir como:
A €ik] — LT, > —LT;, (3.36)
Por eso:
i) 2 0 3.37)

Lo cual es cierto con la suposicién hecha y se cumple la primera condicién de la
Ecuacion (3.34).

2. Ahora, asumiendo que e,y < — LT significa que e;r) < 0y sign(e;py) = —1.

Entonces, e;[r] < €;[x41] €s similar a:

eir) < A e + LT

(3.38)
(1-A7) ek < LT,

lo cual siempre es cierto para cualquier valor positivo de L.

Ademads, podemos reescribir e;(;41) < LTy como:

Aeip + LT, < LT, (3.39)
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lo cual es cierto ya que e;[; < 0. Finalmente se cumple la segunda condicién de la
Ecuacién (3.34).

3. Ahora, supongamos que |e;j)| < LT, entonces:
a. sie;pr > 0, entonces |e; (k)| < LT se convierte en:

0< €ik] < LT;. (3.40)

Multiplicando (3.40) por A y sumando — LT a todos los miembros da como

resultado:

*LTS < ei[k._,_l] < (A - ].)LTS < LTS

(3.41)
ik < LT
b. sie;p < 0, entonces |ei[k]| < LT se convierte en:
—LTs < ey <0 (3.42)

Una vez mas, multiplicando (3.42) por A y sumando LT a todos los miembros
da como resultado:

LT, < (1= AT, < e;pay < LT,
( ) (k+1] 3.43)
leiksy] <€

Por eso:
|ei[k+1]| <e= LTS (344)
Esto implica que la tercera condicién de la Ecuacion (3.34) siempre es verdadera.

Como resultado, se cumplen las condiciones de la Ecuacién (3.34) que prueban la
existencia de un modo cuasi-deslizante convergente. En consecuencia, el modo deslizante

discreto propuesto es estable.

Tiempo de convergencia: Supongamos que e;i) # 0y sign(e;)) = sign(e;p)) =

cee= sign(ei[k;_ﬂ]).
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1. En primer lugar, suponiendo que e;jg > 0y €[, > 0V m < (k; + 1) conduce a:

€i[1] = A €i[0] — LT, < €] — LT
eig) < e1) — LTs < egp0) — 2L

(3.45)
€i[m] < Cilm—1] — LT, < €i[0] — mLT;

< leijoy| —mLTy

_ leiol

Por lo tanto, resulta incuestionable que existe un instante k; T
S

que asegura:

leio)| — ki LTy =0 (3.46)

Resulta que:

€ ) < leaol| — (ki + 1) LT

, (3.47)
< |€l[0]| — kzLTs =0

lo cual es contradictorio con el hecho de que €;(,,,) > 0, V' < (k; +1).
2. En primer lugar, suponiendo que €;jg) < 0y €[, <0V m < (k; + 1) conduce a:

ein) = Aeijo) + LTs > ey + LT
eifg) = €ipn) + LTs > e;p0) + 2LT

(3.48)
€im] = €ifm—1) T LTs > e;j0) + mLT}
> —lejq| +mLT;
Una vez mads, es claro que existe un instante k;; = ‘E?] | que verifica:
—leso| + ki LTy = 0. (3.49)
Resulta que:
eyt = ~leio)| + (k; + 1) LT,
e+l o (3.50)

> —‘Gi[o]‘ + k;LTS =0
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lo cual es contradictorio con el hecho de que ¢€;[,,) < 0, ¥m < (k:; +1).

Esto concluye que cada corriente alcanzard su referencia deseada en un maximo de
’ .
k; + 1 pasos, donde para ¢ = 1,2, 3:

L= 3oy

51
1L, 63D

3.4 Modulacion de portadora con desplazamiento de fase

La implementacién del esquema PSC-PWM para el convertidor CHB de Figura 3.1 consta
principalmente de los siguientes pasos:

» Generacion de las sefiales moduladoras

» Generacién de las sefiales portadoras triangulares

Generacion de las sefiales moduladoras w;,,,: Las sefiales de modulacidon (por fase)
se generan utilizando los métodos de control en lazo cerrado descritos en las secciones 3.2
(MPC) y 3.3 (SMC). Posteriormente son normalizadas entre -1 y 1 como sigue:

Uj
Uiy, =
m 3Vdc

Generacion de las sefiales portadoras triangulares v.,: Aplicar el PSC-PWM para

(3.52)

un convertidor multinivel CHB con NNV celdas puente-H por fase requiere IV sefiales de
portadora triangulares. Estas IV sefiales portadoras triangulares estdn dispuestas con un
cambio de fase ¢... El cambio de fase (¢, ) entre los dngulos de la portadora viene dado
por [100, 101]

180°
¢cr - T

Siendo N =3, los cambios de fase entre portadoras adyacentes es igual a 60°. Ademas,

(3.53)

todas las sefales triangulares tienen la misma amplitud pico a pico (entre -1 y 1) y la
misma frecuencia f.., donde f.,. se establece igual a la frecuencia de muestreo fs. De
esta manera la frecuencia de conmutacion de los semiconductores es fija e igual a f;.
Los estados de los seis dispositivos de conmutacion para una fase del convertidor CHB
se determinan mediante la comparacidn entre las tres sefiales portadoras triangulares y dos
sefiales moduladoras, como se describe en la Figura 3.5(a). Por ejemplo, en la Figura 3.5(b)
se muestra el resultado de la comparacién de las sefiales moduladoras w;y, ¥ —;m, con la
portadora v.,; para la obtencién de los estados de s411 ySg31, respectivamente. Esto es,
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mientras w;,, > Veqr1 Tesulta sg11 = 1, en caso contrario, si iy, < Ver1 resulta sg11 = 0.
Si —Ujpm > Vepr TESUlta S413 = 1y S1 —Ujp, < Vg1 Tesulta sg13 = 0. Andlogamente, del
resultado de las comparaciones de u;,, Y —u;m, con la portadora v.,.2, se obtienen los
estados de sg21 y Sg23 [Figura 3.5(c)]. Finalmente, las comparaciones de wim, ¥ —Uim.
con la portadora v.,-3 proporcionan los estados de sg31 Yy s¢33 [Figura 3.5(d)].

Ver1 Ver2 Vers

e A N S,
Uim
¥
~Uim

’ ¥

¢ T ~

(a) Seiales portadoras y sefiales moduladoras en PSC-PWM.

1
S
911 |
1 :
Sl '
o E—
-« T. »
(b) Sefiales 5411 Y Sp13-
S¢21 (1) |
562 ) I—
« T »
(c) Seiiales S¢21 Y S¢23-
S¢31 (1) |
S¢33 1 ‘
0]

ILAAI

Te
(d) Sefiales 5431 Y $433-

Figura 3.5: Principio de funcionamiento del esquema de modulacién PSC-PWM.
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3.5 Simulacion y resultados experimentales

El desempeiio de las técnicas de control no lineal implementadas se analizan en condi-
ciones transitorias y de estado estacionario, utilizando los mismos parametros (eléctricos,
de referencia, etc.), tanto en las pruebas de simulacién como experimentales. Para las
condiciones de estado estacionario, se establecen para la corriente de referencia una ampli-
tud |i} | = 1 Ay una frecuencia f* = 50 Hz. Para condiciones transitorias los anlisis se
realizan, por un lado, tras un cambio en la amplitud de la corriente referencia a frecuencia
constante, y por el otro, tras un cambio en la frecuencia de la corriente de referencia con
amplitud constante. Adicionalmente, se prueban ambas técnicas de control en presencia de
incertidumbres paramétricas, en especifico, ante un cambio en la carga Ry, manteniendo
constante el valor de la inductancia en la carga L. Los resultados, tanto de simulacién
como los experimentales, se analizan en términos del pardimetro MSE (obtenido entre las
corrientes de carga medidas y las corrientes de referencia) y el parametro THD (de las
tensiones y corrientes de salida del convertidor CHB). E1 MSE se calcula de la siguiente

manera:

1 2
MSE (is) = || 3 D (755~ irs) (3.54)

donde Nj; es el nimero de muestras estudiadas. Mientras que el THD, tanto para las
tensiones como para las corrientes, se obtienen, respectivamente, de la siguiente manera:

(3.55a)

(3.55b)

donde v.41 € ir41 corresponden a la tension y corriente de salida fundamentales, respec-
tivamente, mientras que v.4; €s la tension de salida armdnica (multiplo de la tensién de
salida fundamental) € 77,4; es la corriente de salida armoénica (multiplo de la corriente de

salida fundamental).
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Modelo de simulacion

Para las pruebas de simulacién de las técnicas descritas en las secciones 3.2 (MPC) y
3.3 (SMC), el sistema de la Figura 3.1 se ha modelado en el entorno MATLAB/Simulink
R2018b como se muestra, de manera simplificada, en la Figura 3.6. Ambos algoritmos se

implementan en el bloque de funcion de MATLAB de la Figura 3.6 (a).

Control MPC o SMC

Interpreted
MATLAB Fcn

(a) Controlador.

Vrefa 1
Vrefal 2
Vrefa2 3

|

|

—»|

Sa

Sb

Sc

a

b

c

n

PSC-PWM

Convertidor CHB frifasico

Carga R-L

(b) Modulador + convertidor CHB + Carga.

Figura 3.6: Modelo de simulacién simplificado.

El esquema de modulacién descrito en la seccién 3.4, representado por el sub-sistema

PSC-PWM de la Figura 3.6 (b), se muestra para cada fase en la Figura 3.7, que a su
vez, contiene otros tres sub-sistemas (representados por PWM1¢, PWM2¢ y PWM3¢)
donde se implementan los esquemas de comparacién asi como la realizacion de los

desplazamientos de fase, estos pueden observarse en la Figura 3.8.

st
Vrefa
s—» ma
s3—_,)
PWM1a
sit |
$—» ma
s3i— |
PWM2a
s1—|
—» ma
83
)

PWM3a

Vrefb

s— [mb

$1

83

L+

¢

PWM1b

mb

s1

i3

PWM2b

mb

S1

S3

:

:I

PWM3b

Vrefe

=2 4 aime

S1

S3

L+

i

PWM1c

S1

S3

i3

PWM2c

L p{mc

S1

S3

:

¢_I

PWM3c

Figura 3.7: Modelo de simulacién simplificado del modulador PSC-PWM trifésico.
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Figura 3.8: Modelo de simulacién del modulador PSC-PWM por fase.

El modelo de simulacién de convertidor CHB trifasico de siete niveles se muestra en la
Figura 3.9, donde cada sub-sistema (respresentados por CHB1, CHB2 y CHB3) representa
un convertidor CHB monofésico compuesto por los siguientes sub-sistemas: “Driver:”,
“celda HB7” y “DC-link:”. Estos se observan con mayor detalle en la Figura 3.10.

a b c @ n
sf11 sf11 sf11
P sf13 + sf13 + sf13 +

| sf21 sf21 sf21

Sa sf22 Sb sf22 Sc sf22

sf31 sf31 sf31

P sf32 sf32 sf32
CHB1 CHB2 CHB3

Figura 3.9: Modelo de simulacién simplificado del convertidor CHB trifésico.

El sub-sistema “Driver:” de la Figura 3.10 utiliza bloques NOT para la obtencion de
las sefiales complementarias sg12 Y S¢14, @ partir de s¢11 y Ss13, respectivamente. En
esta etapa, no se han considerado los retardos ni los tiempos muertos asociados a la
etapa de acondicionamiento de las sefiales digitales. En el sub-sistema “DC-link:” de
la Figura 3.10, se observa el modelo del enlace de CC, compuesto por una fuente de
tensiéon de CC y un capacitor en paralelo. También se ha considerado una resistencia
conectada en paralelo al capacitor que concentra las pérdidas totales en el lado de CC.
Finalmente, el sub-sistema “celda HB:” de la Figura 3.10, se compone de cuatro bloques
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que implementan los dispositivos IGBT, GTO (del inglés Gate Turn-Off Thyristor) o
MOSFET ideales y con un diodo antiparalelo.

11— si1 DC+|—] + "
s . 1
2—psi2 DC-[—]|- .
sf11 Rdc Cdc J_r Vdc
_ DC-Link1
3|—>»si3 >
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21 2 —Ppsi2 DC-|—|-
) DC-Link2
3—psi3
CO—ss
sf22 4 —wsid
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1 +
per
si1 si3
> g\f 3
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Figura 3.10: Modelo de simulacién del convertidor CHB por fase.

Se ha aplicado la integracién numérica usando el algoritmo de Euler de primer orden
para el célculo de paso fijo de la evolucién de las variables del sistema estudiado en el

dominio del tiempo. Los pardmetros utilizados en las simulaciones se listan en la Tabla 3.4.
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Tabla 3.4: Descripcion de los parametros de simulacion.

IGBT ideales
Parametro Simbolo Valor Unidad
Resistencia interna Ron 16 mS)
Resistencia snubber R, 28.9 k)
Capacitancia snubber Cs 150 pF
enlaces CC

Tension Ve 30 \"
Resistencia paralela Ry 910 MQ

Carga
Resistencia Ry, 72.2 Q
Inductancia Ly, 10 mH

Control

Frecuencia de muestreo fs 9.76 kHz
Paso de simulacién - 5.12 us

SMC
Ganancia A 0.001 -
Ganancia L 10 -

Portadora triangular
Frecuencia fer 9.76 kHz

Resultados de simulacion

MPC - Pruebas en estado estacionario: La Figura 3.11 muestra los resultados de la
simulacion para la fase a en condicién de estado estacionario. La Figura 3.11(a) muestra
la evolucién temporal de la corriente de carga ¢7,, y de la corriente de referencia i} ,. La
Figura 3.11(b) presenta la accion de control u; = v}, y la tensién de salida del convertidor
CHB v.,. Las Figuras 3.11(c) y 3.11(d) denotan la porciéon de muestras (dos ciclos)
usadas para el cdlculo de los pardmetro MSE y THD, por lo tanto, N, = 5860 en las
Ecuaciones (3.54) y (3.55). Ademads, la Figura 3.11(c) ilustra el comportamiento dindmico
del error de seguimiento de corriente con un valor MSE de 0.06324 A. La Figura 3.11(e)
presenta el espectro arménico de la corriente de carga i1, con un valor THD de 7.43 %. Al
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mismo tiempo, la Figura 3.11(f) presenta el espectro arménico de la tension de salida del
convertidor CHB v, con un valor THD de 40.05 %. Se obtuvieron resultados similares
para las fases b y ¢, y la Tabla 3.5 resume los valores obtenidos para el MSE y el THD.
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Figura 3.11: MPC: Resultados de simulacién en condicién de estado estacionario.

Tabla 3.5: MPC: Resultados de simulacion en condicién de estado estacionario.

Parametro Fase a Fase b Fase c Promedio
MSE (irg) | 0.06324 A 0.06241 A 0.06316 A 0.06293 A
THD (i1¢) 7.43 % 7.33 % 7.28 % 7.34 %
THD (vee) | 40.05 % 40.11 % 40.19 % 40.12 %
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MPC - Pruebas en estado transitorio: La Figura 3.12 muestra los resultados de la
simulacién para la fase a en condicién de estado transitorio. Los resultados de las
Figuras 3.12 (a), (c) y (e) corresponden a un cambio repentino en la amplitud de la corriente
de referencia de 0.5 A a 1 Ay las Figuras 3.12 (b), (d) y (f) a un cambio repentino en la
frecuencia de la corriente de referencia de 50 Hz a 100 Hz, ambos cambios se producen
en el instante t = 0.03 s. Las Figuras 3.12(a) y 3.12(b) muestran la evolucién temporal de
la corriente de carga i1, y de la corriente de referencia i} ,. Las Figuras 3.12(c) y 3.12(d)
presentan la accién de control u; = v}, y la tensién de salida del convertidor CHB v,
Las Figuras 3.12(e) y 3.12(f) denotan las porciones de muestras (dos ciclos) usadas para el
célculo del pardmetro MSE, en ambos casos, Ny = 5860 en la Ecuacién (3.54). Ademas,
las Figuras 3.12(e) y 3.12(f) ilustran el comportamiento dindmico del error de seguimiento
de corriente y los respectivos valores del MSE.
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Figura 3.12: MPC: Resultados de simulacién en condicién de estado transitorio.
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MPC - Pruebas de robustez: La Figura 3.13 muestra los resultados de la simulacion
para la fase a del control MPC en presencia de incertidumbres paramétricas, variando el
valor de la carga (R, igual a 48.13 2) y manteniendo la amplitud de referenciaen 1 A'y
la frecuencia de referencia en 50 Hz. Se obtuvieron resultados similares para las fases b y
¢, y la Tabla 3.6 resume los valores obtenidos de los pardametros MSE y THD.

100
S B = b
© La : ca
Z0 g 0
= z
St =
s s s s -100 ‘ ‘ ‘ ‘
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
Tiempo (s) Tiempo (s)
(a) Seguimiento de corriente. (b) Tension de salida.
100

-k

MSE=0.25156 } 1

Corriente (A)
(=]
Tensién (V)
(=]

-100
0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06

Tiempo (s) Tiempo (s)

(c) Porcién de muestras para célculo del MSE. (d) Porcién de muestras para cdlculo del THD.

undamental (50Hz) = 1.33, THD = 9.33% Fundamental (50Hz) = 64.08, THD = 42.51%

iy

—
Ut

[S3

(=}
[=)

Mag (% de Fundamental)
o

Mag (% de Fundamental)
=
S

1 2 3 4 5 0 1 2 3 4 5
Frecuencia (Hz) x10* Frecuencia (Hz) x10*

ok

(e) Espectro arménico de iy q. (f) Espectro arménico de veg.

Figura 3.13: MPC: Resultados de simulacién en presencia de incertidumbres paramétricas.

Tabla 3.6: MPC: Resultados de simulacion en presencia de incertidumbres paramétricas.

Parametro Fase a Fase b Fase ¢ Promedio
MSE (irg) | 025156 A 025151 A 0.25238 A 0.25181 A
THD (irg) 9.33 % 9.24 % 9.18 % 9.25 %
THD (veg) | 42.51 % 42.53 % 42.47 % 42.50 %
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SMC - Pruebas en estado estacionario: La Figura 3.14 muestra los resultados de la
simulacién para la fase a en condicion de estado estacionario. El error de seguimiento de
corriente presenta un MSE de 0.03829 A y la corriente de carga i1, un THD de 3.52 %.
Por otro lado, la tensién de salida del convertidor CHB v, presenta un THD de 35.80 %.
La Tabla 3.7 resume los valores obtenidos para el MSE y el THD en todas las fases.
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Figura 3.14: SMC: Resultados de simulacién en condicién de estado estacionario.

Tabla 3.7: SMC: Resultados de simulacion en condicion de estado estacionario.

Parametro Fase a Fase b Fase ¢ Promedio
MSE (irg) | 0.03829 A 0.03864 A 0.03819 A 0.03837 A
THD (ipg) 3.52 % 3.52 % 3.57 % 3.54 %
THD (veg) | 35.80 % 35.77 % 36.02 % 35.86 %
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SMC - Pruebas en estado transitorio: La Figura 3.15 muestra los resultados de la
simulacién para la fase a en condicién de estado transitorio. Los resultados de las
Figuras 3.15 (a), (c) y (e) corresponden a un cambio repentino en la amplitud de la corriente
de referencia de 0.5 A a 1 Ay las Figuras 3.15 (b), (d) y (f) a un cambio repentino en la
frecuencia de la corriente de referencia de 50 Hz a 100 Hz, ambos cambios se producen
en el instante t = 0.03 s. Las Figuras 3.15(a) y 3.15(b) muestran la evolucién temporal de
la corriente de carga i1, y de la corriente de referencia i} ,. Las Figuras 3.15(c) y 3.15(d)
presentan la accién de control u; = v}, y la tensién de salida del convertidor CHB v,
Las Figuras 3.15(e) y 3.15(f) denotan las porciones de muestras (dos ciclos) usadas para el
célculo del pardmetro MSE, en ambos casos, Ny = 5860 en la Ecuacién (3.54). Ademas,
las Figuras 3.15(e) y 3.15(f) ilustran el comportamiento dindmico del error de seguimiento
de corriente y los respectivos valores del MSE.
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Figura 3.15: SMC: Resultados de simulacién en condicién de estado transitorio.
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SMC - Pruebas de robustez: La Figura 3.16 muestra los resultados de la simulacion
para la fase a del control SMC en presencia de incertidumbres paramétricas, variando el
valor de la carga (R, igual a 48.13 2) y manteniendo la amplitud de referenciaen 1 A'y
la frecuencia de referencia en 50 Hz. Se obtuvieron resultados similares para las fases b y
¢, y la Tabla 3.8 resume los valores obtenidos de los parametros MSE y THD.
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Figura 3.16: SMC: Resultados de simulacién en presencia de incertidumbres paramétricas.

Tabla 3.8: SMC: Resultados de simulacién en presencia de incertidumbres paramétricas.

Parametro Fase a Fase b Fase c Promedio
MSE (irg) | 024383 A 0.24364 A 0.24438 A 0.24395 A
THD (irg) 3.70 % 3.66 % 3.77 % 3.71 %
THD (vey) | 43.28 % 43.32 % 43.28 % 43.29 %
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Validacién experimental

Para las pruebas experimentales de las técnicas de control MPC y SMC, anteriormente
descritas, se dispone del equipo de prueba mostrado en la Figura 3.17. Se emplea un
banco de carga variable AC como resistencia de carga Ry, la misma puede variar desde
1 kW hasta 20 kW. Los demds pardmetros eléctricos y de control son los mismos que se
describen en la Tabla 3.4. El convertidor CHB de siete niveles se basa en los médulos de
medio puente SiIC-MOSFET de la serie CAS120M12BM2 y nueve fuentes de tensién CC
independientes. Se ha utilizado la plataforma de desarrollo dSPACE MicroLabBox, que
incluye la versién Simulink 9.5, para la implementacién de los algoritmos de control de las
técnicas MPC y SMC. Ademds, el conjunto de bloques de programacién RTT FPGA version
3.9.3 junto con el Vivado 2019.2 se han utilizado para la implementacién del modulador
digital en la plataforma FPGA del dSPACE MicroLabBox. Se han utilizado sensores
de corriente de la serie CS60-100L para las mediciones experimentales. Finalmente, los
resultados son adquiridos a través del osciloscopio digital de la serie TDS3034C de la
marca Tektronix, y su posterior andlisis se realiza a través del cédigo MATLAB/Simulink
R2018b.

Unidad de control

dSPACE convertidor CHB

Enlaces CC

Banco de carga
variable de CA

Figura 3.17: Equipo de prueba experimental.



SIMULACION Y RESULTADOS EXPERIMENTALES 61

Programacion en dSPACE MicroLabBox

El software dSPACE se configura en base a los pardmetros establecidos en el diagrama en
bloques de MATLAB/Simulink (a través de un archivo *.sdf) de la Figura 3.18.

o <TEET] T >—sfe .

B

)

Software (FPGA)

Software (procesador)

Figura 3.18: Diagrama Simulink-dSPACE: General.

En la Figura 3.19 se muestra el sub-sistema de adquisicién y acondicionamiento de las
seflales de corriente. En la Tabla 3.9 se listan los valores de las constantes involucradas en

el acondicionamiento de las sefiales de corriente para el diagrama de la Figura 3.19.
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Channel: 19 ADC
GainiLe 1

ADC ILc

Figura 3.19: Diagrama Simulink-dSPACE: Mediciones.

Tabla 3.9: Parametros de acondicionamiento de sefiales de corriente.

Constante  Valor | Constante  Valor | Constante  Valor
offset iLa 0 offset iLb 0 offset il.c 0
GainiLal 26.804 | GainiLb1 27.956 | GainilLc 1 27.659
Gain iLa 2 1 Gain iLb 2 1 Gain iLc 2 1
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Con el propésito de manipular los pardmetros que establecen las corrientes de referen-
cias para las pruebas en estado transitorio, en la Figura 3.20 se muestra la implementacion
del generador de corrientes de referencias mediante un bloque MATLAB function. Primero,
se almacena en cada periodo de muestra el instante “tk”, a partir de un contador. Los blo-
ques constantes “A_ref” y “f_ref”, establecen la amplitud y la frecuencia, respectivamente,
de las corrientes trifasicas de referencias. Asi también, es posible modificar los dngulos de

fase para cada una de las corrientes con “phasea”, “phaseb” y “phasec”. El Algoritmo 2

muestra el proceso de generacién de referencias en su forma discreta.

im
double Ptk
iLrefea
Iref
A_ref fref

iLrefeb

f_ref phasea

phase a ref |—> phaseb
iLrefec

phase b ref phasec

phase c ref Generador de Referencias

Figura 3.20: Diagrama Simulink-dSPACE: Generador de corrientes de referencia.

Algoritmo 2: Generador de corrientes de referencia

. Almacenar tk, A _ref, f_ref, phasea, phaseb, phasec

. Calcular w_ref = 2 % 7  f_ref

. Calcular tetaa = phasea x 7 /180

. Calcular tetab = phaseb * 7/180

. Calcular tetac = phasec * /180

. Calcular iLrefa = A _ref x sin (w_ref x tk x T + tetaa)
. Calcular iLrefb = A _ref x sin (w_ref  tk x T, + tetab)
. Calcular iLrefc = A _ref % sin (w_ref x tk x T + tetac)

[l e NV, I SO I O R

Los bloques MATLAB function para los controladores se muestran en la Figura 3.21.
La Figura 3.21 (a) muestra el bloque de control correspondiente al MPC y la Figura 3.21 (b)
muestra el bloque de control correspondiente al SMC. Donde “Vdc”, “R carga”, “L Carga”
son bloques constantes comunes a ambos controladores. “Lambda” y “L” corresponden a
las ganancias de la Ecuacién (3.33) para el SMC. Ademads, en la Figura 3.22 se muestra el
bloque de normalizacion y saturacién. Como se describi6 en las secciones 3.2 (MPC) y
3.3 (SMC), los esfuerzos de control seleccionados por el MPC o calculados por el SMC, se
normalizan para su posterior envio al modulador, esto, a través de los bloques de escritura
del procesador. La normalizacién se realiza entre -128 y +127, debido a que las sefiales

portadoras se forman a partir de contadores digitales de 8-bits con signo. Por otro lado,
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los médulos de medio puente SiC-MOSFET de la serie CAS120M12BM2 poseen un
periodo de encendido de ¢,,, = 38 ns y un periodo de apagado de ¢,y; = 70 ns, por lo
que, segtin lo establecido en [102], se toma un periodo de tiempo muerto de 1 us. Ademas,
considerando una maxima frecuencia de conmutacién de los dispositivos semiconductores
de 100 kHz, los cambios en los estados de s4;; (de 0 a 1, o de 1 a 0) deben producirse en,
como minimo, 11 us. La eleccién de un contador de n-bits y un periodo de muestreo de
T ps, establecen un paso de Ts/2™ us para cada contador, es decir, la sefial portadora
debe caber exactamente en un periodo de muestreo del controlador. Otro requerimiento
es que T /2™ pus debe ser miiltipo del periodo de trabajo del FPGA. Con la eleccién de
Ts =102.4 us, resulta un paso de 0.4 us para cada contador. Finalmente, para evitar la
caida del pulso debido a la sobremodulacidn, los esfuerzos de control son limitados en su

valor absoluto a un valor maximo de 0.90x3Vj,..

< ]
[ ] : n
vie

z
Vdc Vde
- .
R carga
D—' *

Lcarga

Lcarga

e [ F———me i

* Lambda
D—’ -
[ivearen > vea
C
{iL] iL_med
(bl > v T R
Controlador

Controlador

(a) MPC. (b) SMC.

Figura 3.21: Diagrama Simulink-dSPACE: Controladores.

Vdc Register Out 1
Nvca_ref| P{ Data 9 ua RTI Data
Group ID: 1 Board: 1
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Register Out 2 Processor Setup
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£ FPGA-Build / Offline Simulation
PROC_XDATA_WRITE_BL2
Register Out 3 %
3 Nvee_ref P Data uc ’”%
— Group ID: 3 Board: 1 E‘E
PROC_XDATA_WRITE_BL3 Modulador

Normalizacion

Figura 3.22: Diagrama Simulink-dSPACE: Normalizacién.
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La Figura 3.23 muestra el bloque de modulacién para el convertidor CHB monofdsico,
implementado en la plataforma FPGA del dSPACE MicroLabBox. El esquema es intuiti-
vamente similar al esquema mostrado en la Figura 3.8, la diferencia radica en la utilizacién
de bloques del complemento Xilinx. Por otro lado, las sefales portadoras generadas son
del tipo diente de sierra, ya que son mds sencillas de generar con contadores digitales. El
contador para la generacién de la portadora v.,-; comienza en cero y vuelve a -128 después
de haber llegado al limite superior +127. Para lograr un desplazamiento de fase igual a
60°, entre la portadora v, Y ver2, €l contador que genera la portadora v, comienza en
-43 y vuelve a -128 después de haber llegado al limite superior +127. Asi mismo, para
lograr un desplazamiento de fase igual a 120°, entre la portadora v.,1 y v¢r3, €l contador
que genera la portadora v.,3 comienza en -86 y vuelve a -128 después de haber llegado
al limite superior +127. Finalmente, los resultados de las comparaciones son enviadas
directamente a las salidas digitales GPIO (del inglés, General Purpose Input/Output) del
dSPACE MicroLabBox.

FPGA Setup 8 ++  |—

System
Generator

1
a= out

—Plenapie  Digital \nost;‘as (Class 1)

|— FPGA_IO_WRITE_BL1

Dataln |—

1
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Data :
Register In 1 b
ua

Digital InOut 16 (Class 1)
sal3

Group: 1

Data New
FPGA_XDATA_READ_BL1 —L FPGA_IO_WRITE_BL2

1
la Za(-1) =+ |—

a= out

Digital InOut 14 (Class 1)
sa21

FPGA_IO_WRITE_BL3

1
a= out

Digital InOut 13 (Class 1)
sa23

+ |/ FPGA_IO_WRITE_BL4

Digital InOut 11 (Class 1) 5. |___
sad1

—>oirection

FPGA_IO_WRITE_BLS

Digital InOut 12 (Class 1) o |
5a33

FPGA_IO_WRITE_BL6

Figura 3.23: Diagrama Simulink-dSPACE: Modulacién.
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Resultados experimentales

MPC - Pruebas en estado estacionario: La Figura 3.24 muestra los resultados experi-
mentales para la fase a en condicidn de estado estacionario y una carga de 2 kW como Rj,.
El ndmero de muestras utilizadas en las Ecuaciones (3.54) y (3.55) fue Ny = 6000 para
los célculos de los parametros MSE y THD. El error de seguimiento de corriente presenta
un MSE de 0.21820 A y la corriente de carga i1, un THD de 24.90 %. Por otro lado, la
tension de salida del convertidor CHB v, presenta un THD de 74.43 %. La Tabla 3.10
resume los valores obtenidos de los pardmetros MSE y THD en todas las fases.
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AN AN
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M10.0ms A Line S 0.00 V]
1.00 A€ |Cha[ 50.0 V
0+~ [0.00000 s

(a) Corriente de carga y tension de salida (fase a).

r 100
=1 MSE=0.21820 —
< =
£ =
g0
= =t
S =
-100
0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
Tiempo (s) Tiempo (s)
(b) Porcién de muestras para cdlculo del MSE. (c) Porcién de muestras para calculo del THD.

!
=
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3
@
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(d) Espectro arménicode iy,q . (e) Espectro armoénico de veg .

Figura 3.24: MPC: Resultados experimentales en condicién de estado estacionario.
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Tabla 3.10: MPC: Resultados experimentales en condicién de estado estacionario.

Parametro Fase a Fase b Fase ¢ Promedio

MSE (irs) | 021820 A 021908 A 0.22471 A 0.22066 A
THD (irg) | 24.90 % 24.77 % 24.94 % 24.87 %
THD (veg) | 74.43 % 74.51 % 74.36 % 74.43 %

MPC - Pruebas en estado transitorio:

tales para la fase a en condicidn de estado transitorio. Los resultados de las Figuras 3.25 (a)
y (c) corresponden a un cambio repentino en la amplitud de la corriente de referencia
de 0.5 A a1 Ay las Figuras 3.25 (b) y (d) a un cambio repentino en la frecuencia de

la corriente de referencia de 50 Hz a 100 Hz, observandose un MSE de 0.19731 Ay
0.21459 A, respectivamente.
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Figura 3.25: MPC: Resultados experimentales en condicién de estado transitorio.

La Figura 3.25 muestra los resultados experimen-



SIMULACION Y RESULTADOS EXPERIMENTALES 67

MPC - Pruebas de robustez:

para la fase a del control MPC en presencia de incertidumbres paramétricas, variando el

La Figura 3.26 muestra los resultados experimentales

valor de la carga (3 kW como R;) y manteniendo la amplitud de referenciaen 1 Ay la
frecuencia de referencia en 50 Hz. El error de seguimiento de corriente presenta un MSE
de 0.17106 A y la corriente de carga i1, un THD de 27.02 %. Por otro lado, la tensién de
salida del convertidor CHB v, presenta un THD de 96.92 %. La Tabla 3.11 resume los
valores obtenidos de los pardmetros MSE y THD en todas las fases.
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MPC: Resultados experimentales en presencia de incertidumbres
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Tabla 3.11: MPC: Resultados experimentales en presencia de incertidumbres paramétricas.

Parametro Fase a Fase b Fase ¢ Promedio
MSE (irg) | 0.17106 A 0.16418 A 0.17281 A 0.16935 A
THD (irg) | 27.02% 26.96 % 27.24 % 27.07 %
THD (veg) | 96.92 % 95.99 % 97.14 % 96.68 %

MPC - Simulacion vs. Experimental: A continuacién, las Tablas 3.12, 3.13 y 3.14
resumen los promedios de los pardmetros MSE y THD, tanto de los resultados de las

simulaciones como de las pruebas experimentales.

Tabla 3.12: MPC: Resumen de resultados en estado estacionario.

Pardmetro | Promedio en simulaciones | Promedio experimental
MSE (irg) 0.06293 A 0.22066 A

THD (ir4) 7.34 % 24.87 %

THD (vcg) 40.12 % 74.43 %

Tabla 3.13: MPC: Resumen de resultados en estado transitorio.

Pardmetro | Cambio en ‘ Promedio en simulaciones | Promedio experimental
MSE (ir¢) %) 0.06649 A 0.19601 A
MSE (ir¢) f* 0.10645 A 0.22461 A

Tabla 3.14: MPC: Resumen de resultados en presencia de incertidumbres.

Pardmetro | Promedio en simulaciones | Promedio experimental

MSE (ir¢) 0.25181 A 0.16935
THD (ir¢) 9.25 % 27.07 %
THD (vcg) 42.50 % 96.68 %




SIMULACION Y RESULTADOS EXPERIMENTALES 69

SMC - Pruebas en estado estacionario: La Figura 3.27 muestra los resultados experi-
mentales para la fase a en condicidn de estado estacionario y una carga de 2 kW como Rj,.
El nimero de muestras utilizadas en las Ecuaciones (3.54) y (3.55) fue N, = 6000 para
los calculos de los parametros MSE y THD. El error de seguimiento de corriente presenta
un MSE de 0.17022 A y la corriente de carga i1, un THD de 24.34 %. Por otro lado, la
tension de salida del convertidor CHB v, presenta un THD de 77.14 %. La Tabla 3.15
resume los valores obtenidos de los pardmetros MSE y THD en todas las fases.
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Figura 3.27: SMC: Resultados experimentales en condicidn de estado estacionario.
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Tabla 3.15: SMC: Resultados experimentales en condicién de estado estacionario.

Parametro Fase a Fase b Fase ¢ Promedio
MSE (irg) | 0.17022 A 0.17097 A 0.17040 A 0.17053 A
THD (irg) | 2434 % 24.77 % 24.74 % 24.62 %
THD (vey) | 77.14 % 77.43 % 77.27 % 77.28 %

SMC - Pruebas en estado transitorio: 1La Figura 3.28 muestra los resultados experimen-
tales para la fase a en condicidn de estado transitorio. Los resultados de las Figuras 3.28 (a)
y (c) corresponden a un cambio repentino en la amplitud de la corriente de referencia
de 0.5 A a1 Ay las Figuras 3.28 (b) y (d) a un cambio repentino en la frecuencia de

la corriente de referencia de 50 Hz a 100 Hz. observandose un MSE de 0.19473 A 'y
0.18343 A, respectivamente.
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Figura 3.28: SMC: Resultados experimentales en condicién de estado transitorio.
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SMC: Pruebas de robustez 1a Figura 3.29 muestra los resultados experimentales para
la fase a del control SMC en presencia de incertidumbres paramétricas, variando el
valor de la carga (3 kW como R;) y manteniendo la amplitud de referenciaen 1 Ay la
frecuencia de referencia en 50 Hz. El error de seguimiento de corriente presenta un MSE
de 0.114629 A y la corriente de carga i1, un THD de 20.37 %. Por otro lado, la tensién
de salida del convertidor CHB v, presenta un THD de 103.63 %. La Tabla 3.16 resume

los valores obtenidos de los pardmetros MSE y THD en todas las fases.
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Figura 3.29: SMC: Resultados experimentales en presencia de incertidumbres
paramétricas.
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Tabla 3.16: SMC: Resultados experimentales en presencia de incertidumbres paramétricas.

Parametro Fase a Fase b Fase ¢ Promedio
MSE (irg) | 0.14629 A 0.14954 A 0.14383 A 0.14655 A
THD (irg) | 20.37% 20.77 % 20.32 % 20.49 %

THD (vee) | 103.63%  103.94% 10347 %  103.68 %

SMC - Simulacion vs. Experimental: A continuacién, las Tablas 3.17, 3.18 y 3.19
resumen los promedios de los pardmetros MSE y THD, tanto de los resultados de las

simulaciones como de las pruebas experimentales.

Tabla 3.17: SMC: Resumen de resultados en estado estacionario.

Pardmetro | Promedio en simulaciones | Promedio experimental
MSE (irg) 0.03837 A 0.17053 A

THD (ir4) 3.54 % 24.62 %

THD (vcg) 35.86 % 77.28 %

Tabla 3.18: SMC: Resumen de resultados en estado transitorio.

Pardmetro | Cambio en ‘ Promedio en simulaciones | Promedio experimental
MSE (ir¢) %) 0.04088 A 0.19761 A
MSE (ir¢) f* 0.09702 A 0.19584 A

Tabla 3.19: SMC: Resumen de resultados en presencia de incertidumbres.

Pardmetro | Promedio en simulaciones | Promedio experimental
MSE (irg) 0.24395 A 0.14655 A

THD (irg) 371 % 20.49 %

THD (vcg) 43.29 % 103.68 %




CONCLUSIONES DEL CAPITULO 73
3.6 Conclusiones del capitulo

Los resultados de simulacién han demostrado que la técnica de control MPC para el
convertidor CHB de siete niveles tiene un rendimiento muy bueno en condiciones estado
estacionario en términos de los pardmetros de desempeifio utilizados, con un promedio de
MSE igual a 0.06293 A para el seguimiento de corrientes de referencia y un promedio
de THD igual a 7.34 % en las corrientes de carga. Un ligero aumento en el MSE se
observa durante el transitorio ante un cambio en la frecuencia de referencia (alcanzando
un promedio de MSE igual a 0.10645 A). Por otro lado, los resultados experimentales
muestran un rendimiento satisfactorio para ambas condiciones, con un MSE para el
seguimiento de corrientes de referencia en promedio de 0.22066 A y un promedio de THD
igual a 24.87 % en las corrientes de carga en las pruebas en estado estacionario y un MSE
promedio de 0.22461 A en las pruebas de estado transitorio. Sin embargo, los resultados
obtenidos de la prueba de robustez para el MPC, manifiestan una alta sensibilidad a
variaciones en los pardmetros carga, esto evidenciado principalmente en la calidad de las
corrientes de carga, presentando un aumento en el THD tanto en las pruebas de simulacién
(de 7.34 % a 9.25 %), como en las pruebas experimentales (de 24.87 % a 27.07 %).

En comparacion con la técnica MPC, los resultados de simulacién de la técnica de
control SMC demuestran un mejor rendimiento en condiciones de estado estacionario y
transitorias en términos de los parametros de desempefio utilizados, con un promedio de
MSE igual a 0.03837 A para el seguimiento de corrientes de referencia y un promedio de
THD igual a 3.54 % en las corrientes de carga. De nuevo, se observa un leve aumento en
el MSE durante el transitorio ante un cambio en la frecuencia de referencia (alcanzando
un promedio de MSE igual a 0.09702 A). Por otra parte, los resultados experimentales
muestran un rendimiento ligeramente mayor comparado con la técnica MPC. En las
pruebas de estado estacionario se obtuvo un promedio de MSE para el seguimiento
de corrientes de referencia de 0.17053 A y un promedio de THD igual a 24.62 % en
las corrientes de carga. En las pruebas de estado transitorio, el promedio de MSE fue
de 0.19761 A. Los resultados obtenidos, tanto de simulaciones como experimentales,
confirman que el controlador SMC es robusto frente a las variaciones de los pardmetros de

carga.






CAPITULO 4

CONCLUSIONES Y TRABAJOS FUTUROS

4.1 Principales conclusiones

Gracias a la presente Tesis Doctoral se ha realizado un aporte significativo al estado
del arte de dos técnicas de control no lineal aplicadas a un convertidor electrénico en
configuracién puente H en cascada de siete niveles trifasico de tres cables. Las principales

contribuciones y conclusiones se resumen a continuacion:

* El modelo de simulacién del convertidor de siete niveles puente H en cascada trifdsico
de tres cables, resultd de gran utilidad para la posterior implementacion en la unidad
de control dSPACE MicroLabBox. La generacién automética de los cédigos del mo-
delo y la configuracidn grafica través de bloques de MATLAB/Simulink redundaron
en el beneficio de la implementacién de los algoritmos sobre el sistema real.

» Las técnicas de control MPC y SMC implementadas sobresalieron en la simplicidad
y la gran flexibilidad en sus estructuras. La carga computacional requerida por las
técnicas de control fue soslayada gracias a la potencia de célculo de la unidad de
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control dSPACE MicroLabBox. El tiempo de ejecucion requerido por ambas técnicas
de control (incluyendo las etapas comunes, esto es, adquisicion de sefiales, generacion

de referencia, normalizacion, etc.) no sobrepasé los 8 ps.

Los resultados de los andlisis de los experimentos realizados, sustentan la superioridad
del rendimiento en condiciones de estado estacionario y estado transitorio de las
técnicas MPC y SMC implementadas, demostrando un buen seguimiento de las
corrientes de referencia en términos de los pardmetros de desempefio utilizados (MSE
y THD) y una rapida respuesta dindmica. La técnica SMC presenta ligeramente
mejores prestaciones que la técnica MPC en presencia de incertidumbres en los
parametros de la carga, en términos del pardmetro de desempefio THD para los
valores de ganancia (A y L) utilizados.

» El desarrollo de la presente Tesis Doctoral ha dado como resultado la publicacién
de cinco articulos en conferencias internacionales y cuatro articulos en revistas
cientificas. La Tabla 4.1 contiene un resumen de los logros obtenidos.

Tabla 4.1: Resumen de los logros obtenidos durante la Tesis Doctoral.

PRODUCCION/ACTIVIDAD NUMERO
Articulos en revista cientifica 3 + 1 enviado
Articulos publicados en conferencia 5
Participacion en proyectos de 1+D 2

TFM codirigidos 2

4.2 Trabajos futuros

Algunos aspectos mas relevantes, a juicio de la presente Tesis Doctoral, en las técnicas
de control no lineal en aplicaciones de convertidores multiniveles puente H en cascada a
seguir investigando en trabajos futuros son:

= Teniendo en cuenta el modelo de simulacion del convertidor electrénico de siete nive-
les en configuracién puente H en cascada trifdsico de tres cables, elaborado en esta
Tesis Doctoral, resulta importante, adicionalmente, modelar los circuitos que involu-
cran a los acondicionadores de sefiales (digitales y analdgicas), los dispositivos de
conmutacién y sus redes de amortiguamiento (snubber), asi como también los ruidos
eléctricos (internos y externos). Por otro lado, también es crucial considerar los
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retardos asociados a la implementacién digital de los controladores y de la etapa de

modulacién.

Para aplicaciones industriales y su posterior y rdpida aceptacion, es necesaria la
implementacion y validacion experimental de las técnicas de control propuestas, en
esta tesis Doctoral, en procesadores comerciales y/o de bajo costo (DSP o FPGA), asi
como también (con mayor o igual importancia) el aumento de la potencia nominal

del convertidor.

Se propone un andlisis comparativo, en términos de los pardmetros de desempefio
utilizados (MSE y THD) del seguimiento de las corrientes de referencia, de las
técnicas evaluadas en esta Tesis Doctoral, con otras técnicas de control no lineal, asi
como variaciones de las mismas propuestas (M2PC, Integral SMC, HOSM, etc.).

Estudiar variaciones de las técnicas de control implementadas enfocadas en otros
objetivos de control, como la reduccién de pérdidas de conmutacién y de conduccién
en el convertidor CHB, minimizacién de la tensién en modo comiin, reduccion del

fenémeno de chattering, etc.
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Abstract—Despite all advantages of model predictive control,
when this control scheme is implemented in power converters,
like multilevel cascade H-bridge, it generates a variable switching
frequency. This variable switching frequency can deteriorate the
performance of the system. This paper examines this problem and
proposes two different modulation stages to the model predictive
control to solve this issue. A comparative analysis of this
modulation stages with conventional predictive control, in terms
of total harmonic distortion, reference tracking error, output

1 forms, and bal on the s with
ions results to valid the solutions are shown.

Index Terms—Cascade H-bridge converter, fixed switching
frequency, predictive control.

I. INTRODUCTION

Novel, complex and sophisticated control approaches for
power electronics, are today possible to implement in stan-
dard control hardware platforms thanks to the development
achieved in digital microprocessors, such digital signal proces-
sors (DSPs) and field-programmable gate array (FPGAs) [1].
This has generated a huge advance in the development of
distribution static synchronous compensators (DSTATCOMs),
because this sophisticated control techniques improve the
capability of reducing the problems related to power quality
of DSTATCOMs, even with dynamically changing loads [2].
Another major factor in the evolution of DSTATCOM tech-
nology are the multilevel converter topologies.The multilevel
cascade H-bridge (CHB) converter, in particular, is considered
as one of the most suitable configuration for high-power
DSTATCOMs [3], this is mainly because the advantages
of multilevel CHB converters include low total harmonic
distortion, modularity and good scalability, resulting in a
better output waveforms quality and, in terms of control
strategies, more degrees of freedom [4]. The attention of the
research community in control approaches for DSTATCOM
and multilevel CHB converters is clearly demonstrated in the
technical literature, in [5] was presented a comparison of four
different current control techniques. Proportional integral (PI)
controllers require the dynamic model of the system in the
synchronous reference frame (SRF) also known as dg frame,
thus, an extra phase-locked loop (PLL) algorithm and multiple
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band-pass filters are required, hindering the design [5],[6].
Exact linearization strategy required that a large number of
variables be measured [5]. Hysteresis control has the issue
that a high value of the band leads to more distortion in
current, while a low value increases the switching losses,
furthermore it produces unpredictable harmonics, even when
multi-band hysteresis strategy is used [5],[7],[8]. Popular
modulation methods for CHB multilevel converters are si-
nusoidal pulse width modulation (SPWM) and Space Vector
Modulation (SVM). SPWM, (when is used for multilevel
converters, is also called multi-carrier based PWM), classified
into two categories: phase-shifted modulation and level-shifted
modulation, both require multiple triangular carriers [9]. SVM
method is more complex when applied to more than three-
level converters, due to the high number of space vectors and
redundant switching states [10]. Finite control set model-based
predictive control (FCS-MPC) is a well-established control
technique for power converters due to its simplicity, fast
dynamic response, ability to handle multivariable systems,
nonlinearities and constraints [11]. When FCS-MPC strategy
is implemented in multilevel CHB converters, it generates
a variable switching frequency. Due to the finite number of
possible switching states, the absence of a modulation stage in
FCS-MPC becomes a disadvantage [12]. This generates noise
as well as large voltage and current ripples deteriorating the
performance of the system in terms of power quality [13],[14].

In this context, this paper examines the variable switching
frequency causes by the implementation of FCS-MPC in a
seven-level symmetric CHB DSTATCOM and proposes two
different modulation stages to solve this issue. Also, to get bet-
ter performance in terms of total harmonic distortion (THD),
mean squared error (MSE), output voltages waveforms, and
balance voltages on the capacitors.

This paper is organized as follows: Section II describes
the three-phase seven-level CHB DSTATCOM topology.
Section III expose FCS-MPC strategies with modulation
stages proposed. Section IV illustrates the performance of
the proposed techniques considering the simulation results.
Finally, concluding remarks are presented in Section V.
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II. SEVEN-LEVEL CHB DSTATCOM DESCRIPTION TABLE 1
SWITCHING FUNCTIONS FOR A SEVEN-LEVEL CHB DSTATCOM

Fig. 1 shows the DSTATCOM system under study. It is 5O | 50 | 59 | 5%y | 52 | %y | n® | FY
composed by n. = 3 symmetric H-bridge cells per phase, that 0 0 1 0
means that all voltages and capacitances of the capacitors have 8 g g '11
the same values, V. and Cy., respectively. So,l = 2n.+1 =7 0 0 4 0
levels of output voltage v¢ at the ac side can be obtained, 0 0 5 -1
where ¢ is the corresponding phase a, b or ¢. The addition g g f’, 02
of each cell output voltage 'v:” , produces v?, where i is the 0 0 8 1
corresponding cell 1, 2 or 3. Each ’uj’ depends on the states of 0 0 9 1
the four switching devices that compose the cell. The states 8 0 }? g
of the switching devices are represented by a binary signal sf; 0 12 1
(0 for open and 1 for closed), where j is the corresponding 0 1310
switching device 1, 2, 3 or 4. Considering that switches 1 8 {g’ ’11
and 3 are always in opposite state with switches 2 and 4, 0 16 0
respectively, only 2 signals (s{; and s,‘;) are needed to control 0 17| -1
one cell. Therefore, only the states listed below are allowed. g 13 'g

o 00 = 4V, when s{; =1 and s{, =0 20 | -1

e 0 =0, when s = sl 2 §

. ’u? = —Vj., when s'fl =0 and “"(f‘s =1 23 :1
Moreover, the seven-level CHB DSTATCOM of Fig. 1 has 24| 2
only £ = 22" = 64 possible switching states per phase. Each gz 701

il =l =R = e Tl - =l e - R R R RN

_E— 000, —~ 0000~~~ 0000~~~ —~ 0000~~~ —~0000—~—~—~—~0000———~—0000————0009

=R =T R R - e R e R = T = R R R R S =R R ==

—o— 0~ 0O—~0O—~ 0O~ 0O—~0~0—~0—~0—~0—~0 00—~ 0—~0—~0~0—~0—~0—~0—~0—~0—~0—0—~0~0—~0—~0—0—0—9O
b+l

0
0
0
0
0
0
1
1
1
0 1
0 1
0 1
0 1
0 1
0 1
, 0 1
state () can be represented by a numerical value F'?, called 0 1 27 1
switching function. Table I shows all possible switching states 0 1 28 | 0
. . . . . . 0 1 29 -1
and their respective switching functions. The possible values 0 1 30 | 2
of Ff are 3, 2, 1, 0, —1, —2 and —3, which are the seven 0 1 31 0
levels of the CHB DSTATCOM. It can be noted that there are 0 1 320 -1
switching states with the same value of the switching function, : g 3 (l)
called redundant states, as shown in Table II. Then, the output 1 0 35 2
voltage can be represented by the following equation: : g g;’ (1)
1 0 38 -1
v = FV, (e)) 10 39 | 1
1 0 40 0
1 0 41 2
o P — 10 2|1
o ) L 1 0 43 | 3
e o 1 0 4| 2
. > Lo {R-Lj 1 0 45 1
Electric power Yo Reactive 1 0 46 0
grid Load 1 0 47 2
1 0 48 1
1 1 49 0
1 1 50 -1
1 1 51 1
1 1 52 0
Celly 1 1 53 -1
. [ED 1 1 54 | -2
e - 1 1 55 0
cchﬁ' 1 1 56 | -1
o . 1 1 57| 1
L™ 1o 580
e 1 1 59 | 2
Cell, 1 1 60 1
e 1 1 61 | 0
CuT 1 1 62 | -1
Sk 1 1 63| 1
1 1 64 0
!
TABLE II
1 AMOUNT OF REDUNDANT STATES FOR EACH LEVEL
= [ Switching function [3 [2 [ 1T [ 0 [ - [ 2] -3]
Fig. 1. Three-phase seven-level CHB DSTATCOM system. | Redundant states | 1 [ 6 [ 15 [20 [ 15 [ 6 | 1 |
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III. PREDICTIVE CONTROL STRATEGY DESCRIPTION

Conventional FCS-MPC strategy for current control is for-
mulated with a cost function that considers the output currents
tracking error over one-step prediction horizon based on the
system discrete model, called predictive model. Being the
discrete model of the CHB DSTATCOM system:

‘ RYT. T
¢ _ f7s ) e s b K
elk1] T <1 - % ) Cepr) + L;’i (Us[k] - 1’(:[/6]) @

where zfs[

k1) Are the predictions of the DSTATCOM phase
currents made at sample &, 75 the sampling time, if[k] are the
currents injected by the DSTATCOM, Uf[k] the grid voltages
and k identifies the actual discrete-time sample.

The cost function is normally defined as the quadratic
measure of the difference between the current reference and
the predicted current as follows:

¢ |l 4¢" - 2
Iierr) =l s — ey | 3)
where the superscript (*) denotes the reference variables.

The switching function (that is, the switching state) that gets
a minimum cost function value is selected by an optimization
process. Once the optimization process time is finished, the
optimal switching state (ngpt, where the subscript ,,; denotes
optimal) is applied to the CHB DSTATCOM for the rest of the
sampling period until the calculation time of the next optimal
switching state ends. Ideally, the calculation time is negligible.

A. Delay compensation

The optimization process is carried out through an ex-
haustive search in all possible switching states. During the
optimization process, predictive currents [Eq. (2)] and cost
function [Eq. (3)] must be computed ¢ = 64 times at each
T, to guarantee optimality. This way, the computation time
can be significant compared with T (this obviously depends
on the sampling frequency and the computation speed of
the controller). As a consequence, the measured currents and
voltages at the beginning of the sampling time, which are
used in the optimization process, are not valid for the end
of sampling time due to the computation time delay. Then it
is necessary to carry out a second prediction step as follows:

RYT. T
i _ f75 ) o s (4 »®
Lefkt2] = <1 Y ) elk+1) T IT: (“s[k+l] - ”c[k+1])
f f

)
and
¢ 0 e 2
itz =N iz — iz | ®)
where if[kﬂ] is calculated from Eq. (2) using mea-

sured DSTATCOM currents if[k] and considering the CHB
DSTATCOM phase voltages va[k] selected by the predictive

control in the previous sampling period.
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B. Modulation stage

1) Phase shift carrier pulse width modulation (PSC-PWM):
In general, CHB DSTATCOMs with n. cells, requires n.
phase shifted triangular carrier waves per phase. For this
modulation, all carriers have the same frequency and mag-
nitude peak to peak, but the phase shift between two adjacent
carriers is given by 6 = 180°/n.. The activation signals
sf’l and sj; are generated by comparing one specific carrier

wave Ué’” with a pair of inverted modulation signals ’Ufom
and —Ufom, respectively. Fig. 2 describe how the activation

signals are obtained, considering the carrier frequency (f..)
equal to the sampling frequency (fs). The modulating signals
are associated with the CHB DSTATCOM phase voltages and
are normalized between -1 and 1 as follows:

¢
v,
6 _ UJeopt
Veont = (©)

3Vie

< Vira

Fig. 2. PSC-PWM scheme for CHB DSTATCOM phase ¢.

a) Optimization process: The optimization process for
FCS-MPC with PSC-PWM is summarizing in Algorithm 1.
FCS-MPC technique selects the 1,*fo,1L_OI,L of 7 possible levels.
So, Eq. (4) and Eq. (5) must be computed only 7 times at each
T,. PSC-PWM technique is only responsible for determining
the switching states and their respective duty cycles, as shown
in Fig. 2.

Algorithm 1 Optimization algorithm of FCS-MPC with
PSC-PWM
1. Initialize gfm =o00,n:=0
2. Compute the DSTATCOM reference currents z?[l 4
3. Compute the first prediction [Eq. (2)]
4. while n <[ do
Compute the second prediction [Eq. (4)]
Compute the cost function [Eq. (5)]
if g% < g7, then
!]fpt — g%, Ujopt —v?
9. end if
10. n:=n+1
11. end while
12. Compute the modulation signal [Eq. (6)]

® Now
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2) Space state modulation (SSM): The SSM technique has
a procedure similar to the SVM. In SVM, each sector is de-
fined by two adjacent active (not null) vectors. In the proposed
SSM, the “sectors” are composed of two consecutive active
switching states (states with F'¢ £ 0). “sector 1” is composed
of states 7 = 2 and 7 = 3, “sector 2” is composed of states
n =3 and n = 5, and so on (refer to Table I). The optimum
sector (nf’_ﬁm and ng” opt) s selected by an optimization process
that calculates the cost functions (g‘f and gg) defined by Eq. (3)
separately for each prediction (ifl[kH] and /Zfz[kﬂ]). If the
value of gf is lower than g;’ , the switching state 71?,0;»5 must
be applied for a longer time than the switching state r]; opt> and
vice versa. This is simply because a lower value of the cost
function means less tracking error, as a result, the reference is
reached in less time. Therefore, duty cycles (Tf’ and 75') must
be inversely proportional to their respective cost functions, as
follows:

= K/g§
= K/g} )
5 =K/g3

Tg+7'f+7-2¢:1

where T[? is the duty cycle of a switching state (ng’ ) with
F¢ = 0 (n = 1, arbitrarily chosen) and K is a constant of
proportionality and the expressions of the duty cycles for each
switching state are given solving Eq. (7) for K as:

=995/ (9697 + 9798 + 9095

®)
= g593/ (9597 + gt ol + g5 98
5 =g597/ (9997 + 9095 + 9595

a) New cost function: The new cost function is defined
as the weighted sum of the cost functions g7 and g;’ , where
the weighting factors are 7; and 7'2‘” given by Eq. (8), as:

@ _ 9.0 b ¢
Iikg1) = Tt G1pesy T;gz[k+1] ®

b) New optimization process: Since there are p = 44
sectors (44 active switching state), Eq. (2), Eq. (3) and Eq. (8),
for nf and ng’ , and Eq. (9), must be computed 44 times at
each Ti. The optimization process for FCS-MPC with SSM
is illustrated in Algorithm 2. It should be noted that gg’
is computed only once. It is assumed that the computa-
tional cost of FCS-MPC with SSM is higher than FCS-MPC
with PSC-PWM, due to the fact that FCS-MPC with SSM
needs more calculation process to obtain the optimal sector.

c) Switching pattern: The switching states nf’ opts n;{w,
and ng_OI,L are applied using the switching pattern procedure
that is shown in Fig.3, where their respective turn-on times
are given by:

IY = 15T, 10)
1) = 7T,
T = 73T,
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Algorithm 2 Optimization algorithm of FCS-MPC with SSM

1. Initialize gg’pt i=o00,n:=0

2. Compute the DSTATCOM reference currents 13,\ 1)
3. Compute the first prediction and the cost function for ng
4. while n < p do )

5. Compute the first prediction for 7 and n;b

6. Compute the cost function for 7]? and 7§

7. Compute the duty cycles [Eq. (8)]

8. Compute the new cost function [Eq. (9)]

9. if g* < g, then

10. ot 9% 07 o = 1T oy 15

11.  end if

12. n:=n+1

13. end while

@
M2,0pt

1
0
n? 1 | | :
h,opto - | | - |
! ! ;
0

&
o ,opt

Fig. 3. Switching pattern for the optimal switching states.

IV. SIMULATION RESULTS AND DISCUSSION

Simulation results are presented to compare the performance
of the proposed methods, considering the sampling and carriers
frequencies of 10 kHz (f., = fs). For a more fair comparison,
5 kHz is used for FSC-MPC with SSM. Matlab/Simulink
environment was used for simulations, considering the elec-
trical parameters shown in Table III. A numerical integration
based on Ode4 Runge-Kutta was used for the computation of
fixed-step in the time domain.

TABLE IIT
PARAMETERS DESCRIPTION

Electric power grid

PARAMETER SYMBOL VALUE UNIT
Grid frequency fe 50 Hz
Grid voltage Vs 310.2 \
seven-Level CHB DSTATCOM
Filter resistance Ry 0.09 Q
Filter inductance Ly 3 mH
de-link voltage Ve 114 v
de-link capacitance Cye 680 uF
Load parameters
Load resistance Ry, 232 Q
Load inductance Ly, 55 mH

Predictive control parameters

Sampling time Ts 100 s
Simulation step - 1 us
Ideal active power reference Pr 0 w
Ideal reactive power reference Q3 Qr =3000 VAR
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The MSE between the reference and the measured value
of the current injected by the DSTATCOM [Eq. (11)], and
the THD of the CHB DSTATCOM output voltage and the
grid current [Eq. (12)] have been used as quality performance
indices to compare quantitatively the proposed methods.

an

(12)

being VU the tracking current error, N the number of elements,
1 the amplitude of the fundamental frequency of the analyzed
variable, and z; the variable harmonics. Being the range of
interest from 0.03 s to 0.07 s (two cycles) and, considering
the simulation step of 1 ps, result in 40000 samples for the
calculation of the MSE and THD parameters.

The current references are calculated taking in account
the ideal active a reactive power references [Table III], to
obtain a unit power factor at the grid side, and assuming that
the DSTATCOM does not consume active power. The MSE
parameter of current tracking ¢ for the proposed methods, can
be seen in Fig. 4 (a) to (c). MSE parameter obtained with the
conventional FCS-MPC technique gives a value of 0.9628 A
[Fig. 4 (a)]. The FCS-MPC with PSC-PWM method reduce
the MSE parameter from 0.9628 A to 0.8901 A (about 7.55 %)
[Fig. 4 (b)]. The FCS-MPC with SSM method reduce the
MSE parameter from 0.9628 A to 0.5987 A (about 38 %)
[Fig. 4 (0)].

The THD parameter of the CHB DSTATCOM output vol-
tage v¢ and the THD parameter of the grid current i, for
the proposed methods, can be seen in Fig. 5 (a) to (c) and
Fig. 6 (a) to (c), respectively. The THD parameter of v
obtained with the conventional FCS-MPC technique gives a
value of 29.41 % [Fig. 5 (a)]. The FCS-MPC with PSC-PWM
method slightly increase the THD parameter from 29.41 % to
29.65 % [Fig. 5 (b)]. The FCS-MPC with SSM method reduce
the THD parameter from 29.41 % to 25.22 % [Fig. 5 (¢)].
It can also be seen that the operation at fixed switching
frequency (FCS-MPC with SSM method) produce a dominant
harmonic (of 5 kHz and its multiples) which is the fixed
switching frequency of the CHB DSTATCOM. Regarding
the grid current ¢, the THD parameter obtained with the
conventional FCS-MPC technique gives a value of 13.38 %
[Fig. 6 (a)]. The FCS-MPC with PSC-PWM method reduce
the THD parameter from 13.38 % to 12.47 % [Fig. 6 (b)]. The
FCS-MPC with SSM method reduce the THD parameter from
13.38 % t0 9.19 % [Fig. 6 (¢)]. A more concentrated spectrum
is obtained with the FCS-MPC with SSM technique.

With respect to the voltage evolution on the capacitors
in phase a, all voltage remain constant until instant 0.02 s,
when the CHB DSTATCOM is connected. A better perfor-
mance is obtained in terms of voltage ripple and a simul-
taneous charge/discharge process on the capacitors using the
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FCS-MPC with PSC-PWM technique, as shown in Fig. 6 (b)
compared with the conventional FCS-MPC [Fig. 6 (a)] and the
FCS-MPC with SSM [Fig. 6 (c)] techniques. Similar results
for phases b and ¢, are summarized in Table IV.

V. CONCLUSION

Simulation results show that it is possible to increase the
performance of the conventional FCS-MPC in terms of MSE
and THD parameters, thanks to the inclusion of different
modulation stages. A better performance is obtained with
FCS-MPC with SSM. However, FCS-MPC with PSC-PWM
have a lower computational cost and, relative to balance
voltages on the capacitors, presents a better performance.
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Fig. 7. Voltage evolution on the capacitors in phase a.

TABLE 1V
SIMULATION RESULTS FOR PHASES b AND ¢

Conventional FCS-MPC (fs = 10 kHz) ~ FCS-MPC with PSC-PWM (fs = 10 kHz) ~ FCS-MPC with SSM (fs = 5 kHz)

PARAMETER PHASE b PHASE ¢ PHASE b PHASE ¢ PHASE b PHASE ¢
MSE for current tracking 0.9700 0.8899 0.8752 0.8997 0.6354 0.5617
THD of the output voltage 29.82% 31.03% 33.22% 44.00% 25.34% 24.96%
THD of the grid current 12.91% 12.41% 11.88% 13.09% 8.75% 8.52%
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Abstract: This paper presents an active power filter based on a seven-level cascade H-bridge where
the main contribution is a control strategy that combines model-based predictive control, the voltage
vectors of the converter output levels, the phase shift PWM technique, and suboptimal DC-link
voltage control. The proposed scheme greatly simplified the overall control system, making it well
suited to compensate the current harmonics distortion at the grid side, generated by nonlinear loads
connected to the point of common coupling. In addition, the proposed method achieved a balancing
of the capacitor voltages of the seven-level cascade H-bridge converter by using the minimum DC-
link voltage sensors. This feature significantly reduced the control system complexity and provided a
low computational burden. Experimental results confirmed the feasibility and effectiveness of the
proposed controller.

Keywords: harmonics compensation; multilevel converter; multimodular APF

1. Introduction

Currently, power quality issues play an increasingly important role in AC power
distribution systems due to the complex electric scenario, where different kinds of dynamic
loads such as power converters, AC motor drives, and distributed energy resources (DERs)
are integrated. From a practical point of view, a power quality problem can be defined as the
deviation of the magnitude and frequency from the ideal sinusoidal waveform [1,2]. These
power quality problems have given rise to different developments, and these problems
have been addressed in the literature from complementary aspects, depending on the type
of compensation. Among these mitigation techniques used for power quality issues in
the distribution system, it is possible to find the custom power devices (CPDs) based on
the active power filter (APF), commonly used for reactive power compensation, harmonic
mitigation, and balancing of source currents [3,4]. Additional devices such as the dynamic
voltage restorer (DVR) are used to compensate unbalanced voltage disturbance [5,6], and
unified power quality conditioners (UPQCs) are used to compensate both voltage and
current quality problems [7,8].

Moreover, in power quality applications, regardless of the implemented compensation
system, the voltage source converters (VSCs) are considered a fundamental element of the
compensation systems [9,10]. A conventional two-level VSC has so far been the most widely
used converter in APFs; however, it creates a poor harmonic profile, leading to additional
power quality and loss issues [11,12]. In recent years, the multilevel converter (more than
two levels) has drawn the attention of researchers, and the literature has reported the
development of APFs based on a multilevel converter injecting current at the point of
common coupling (PCC) in order to achieve the desired reactive power compensation
with high-quality waveforms. Regarding the multilevel converter topology, the cascade
H-bridge (CHB) is currently one of the greatest topologies due to its advantages, such as
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the modular converter topology (which simplifies the increase in the number of levels
of the converter), and it does not require a very large number of clamping diodes or
flying capacitors. Due to these advantages, the CHB APF is now considered as a very
competitive topology in the new generation of reactive power compensation devices [13,14].
Commonly, the APF based on the CHB multilevel converter is designed using IGBT power
electrics devices, but recently, silicon carbide (SiC) MOSFET devices have gained the focus
of researchers because these devices can reach high switching frequencies, far higher that
what could be achieved with a multilevel converter based on IGBTs, exhibiting higher
blocking voltage, lower on state resistance, and higher thermal conductivity, enabling better
efficiency [15,16]. Nevertheless, for power quality applications using an active power filter,
it is not enough to integrate fast switching devices. Rather, it is necessary to address this
issue together with the control algorithm [17,18].

The control strategies implemented in the APF are the PID control techniques which
need a large number of variables to be measured [19], the hysteresis control, which has
a high band value, producing the greater propagation of low-order harmonic distortion
and a low value [20], increasing switching losses, while model-based predictive control
(MPC) is a nonlinear control technique applied to power converters [21,22], having some
advantages such as fast dynamic response, the ability to handle multivariable systems [23],
nonlinearities, and constraints. Some disadvantages are that it depends on the model
of the system, and it uses a variable switching frequency, which causes the propagation
of low-order harmonics in the output current that deteriorate the performance of the
system [24]. On the other hand, the MPC applied to the APF based on seven-level cascade
H-bridge converters uses the switching states, which correspond to a specific voltage level,
which is normally a constant reference voltage [25], but having floating capacitors such
as the DC-link, by which they are charged and discharged according to the polarity of
the filter current, which generates ripples in the capacitor voltages. Therefore, there is an
error propagation between the measured DC-link voltages with respect to their reference
value [26,27].

The main contribution of this work is the implementation of an MPC technique that
combines the selection of the optimal seven-level converter output voltage vectors (VVs)
together with the phase-shifted PWM (PSPWM) approach. On the other hand, the proposed
control strategy combines a suboptimal solution in order to achieve the DC-link voltage
balance, simplifying the control structure and the experimental test bench.

In this regard, the proposed control method optimizes the prediction model using the
estimates of the DC-link voltages in combination with the iterations of the control to obtain
the sign of the output voltages of each CHB, thus avoiding using a constant reference
voltage. In addition, a control is added that regulates the voltages of the DC-link capacitors
to the reference values, minimizing the number of DC-link voltage controllers.

The proposed control technique was tested under different operating points, consider-
ing transient and steady-state conditions. The rest of the paper is organized as follows. The
next section introduces the proposed multimodular APF topology. In the same section, the
three-phase seven-level CHB converter scheme is analyzed, and the mathematical model
of the APF based on the three-phase seven-level converter is extracted. Subsequently,
the predictive model, the DC-link voltage controller, and the modulation strategy are
presented in the same section. Section 3 describes the experimental test bench. In Section 4,
the experimental results are shown, in which two figures of merit are used as a reference,
the current tracking and harmonics compensation. Finally, in Section 5, the conclusions of
the work are given.

2. Multimodular APF Model

Figure 1 shows the control scheme applied to the multimodular APF based on the 7-
level 3-phase CHB multilevel converter. Note that each cell of the CHB has an independent
DC-link and four switching devices based on the SiC-MOSFET semiconductors. The 7-level
3-phase converter topology is implemented by connecting three cells in series per phase.
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Then, 36 firing signals, represented by Sfy € {0,1}, are used to control each cell, ¢ being
the phase (¢ = a, b, or c), x the cell number in each phase (x = 1,2, 3), and y the switching
device in each cell (y = 1, 2, 3, or 4). Table 1 shows a combination of the firing signals
taking phase “a” as an example in order to generate 7 voltage levels at the output of the
7-level converter. A similar analysis can be extended to other phases considering allowable
combinations and avoiding short circuits in the DC-link of each cell.
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Figure 1. Proposed control scheme for the multimodular APE.
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To obtain an equation that describes the dynamics of the converter output voltage, the
switching function of the CHB multilevel converters Sfy is used. This is derived for each
phase and H-bridge cell as:

A = Sf].5f4 - sz-sfs ()

The value of S ff indicates the charging and discharging among the DC-link capacitors

Cﬁc], Cg’cz, and C5c3‘ Supposing the current if flows from the converter to the grid, then the
capacitor Cg’cx is charging if S f‘P = —1, discharging if S f‘P =1, and unchanged if S f¢ =0.
The output voltage of the multilevel converter depends on the switching function and the

voltage in each of the DC-link capacitors and can be expressed as:

ol (t) = SFL ol () + Sf5 W)y (1) + SFL 005 (1) @
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The values of vg’cl, 27362, and 17363 are the estimated voltages of each DC-link previously
filtered. They may not be equal to their reference voltage due to the dynamics of the system.
According to Kirchhoff’s law for the DC side and considering the ideal case (R4, = oo,
where R, is a resistor that concentrates the overall losses in the DC side), the currents
flowing into the electrical grid from capacitors Cz’d, Cfgz, and C;’CB, whose capacitance

d(viﬁ)

i, (1) = Cae— g5 = SfLAL ®

values C?)

iex = Cae, can be expressed as:

On the other hand, the proposed controller is based on the explicit APF mathematical
model in order to calculate the effects of control actions over the evolution of the state
variables. The dynamics of the system’s model can be obtained by using Kirchhoff’s circuit
laws. Notice that the APF based on the CHB 7-level converter is connected at the PCC. Next,
by applying Kirchhoff’s laws for the AC side of the APF and using (2) and (3), assuming
the currents flow from the converter to the electrical grid, the following equations in the
state-space representation are obtained for each phase:

ifgt) i) 20

0 9 :

vaa®) | _p it 1 e 0 4
v, (1) v:),;z(t) o

thalt) RE

where of (£) V ¢ € { a,b,c } are the grid voltages and if(t) and U?(t) are the APF output

currents and voltages, respectively. The matrices I and G are:

Rf - SFE SFE A
T Lf Lf  Lf L
5/,
F= S(f:—; 0 0 0 (5)
%0 o0 o0
S0 0 o
1
17 00 0
G=| 0 000 ©
0 00 0
0 00 0

Ry being the parasitic (series) resistance of the inductive filter Ly connected between the
output of the multilevel converter and the PCC.

3. Predictive Model

The predictive model can be obtained from (4) by using a forward-Euler discretization
method. Euler’s method is the most basic explicit method for numerical integration of
ordinary differential equations and consequently carries a low computational burden,
which benefits the experimental implementation [28-30]. The APF discrete-time model is
given by:

#k+1) if (k)

. ) o (k)

Yac1 (k + 1) — Vi1 (k) +B 0 (7)
ﬁﬁcz (k + 1) UﬁcZ(k) 8

ﬁﬁcS (k + 1) UﬁcB (k)
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where:
1_ KT TS T.sf Tesd
( B Lq; ) Ly Ly Ly
T..Sf]
Ao ct 1 0 0 ®
L% 0 1 0
L4 0 0 1
T,
-IF 000
B_| 0 000 )
0 000
0 000

T; being the sampling time.

3.1. Current Reference Generation

The proposed controller requires the calculation of the reference currents in order
to evaluate the cost function in (18). Figure 2 illustrates the block diagram of the current
reference calculation based on synchronous reference frame (SRF) theory. As can be seen
from Figure 2, the current reference generation block diagram requires the measurement of
the capacitor voltages, load currents, and source voltages. The phase currents and voltages
are represented in the d — g — 0 subspace by using Park’s transformation matrix:

5 cos(8)  cos(0—2F cos (0+ %)
T, :\ﬁ —sin(0) —sin(6— %) —sin(0— ) (10)
Vs a1 a1
V2 V2 V2

The use of a three-phase PLL is required to synchronize these signals with the source
voltages. Due to the nonlinear loads, the components d — q can be decomposed into two
elements, one DC component i1 spc associated with the 50 Hz fundamental frequency
power and the other one i1 4 associated with the harmonic frequencies. The currents in the
d and q axes can be represented as the sum of their fundamental and harmonic components
as follows:

irg=irapc +1Ld

T (11)
ILg=lrg +1i1g

The DC component of the current i;pc is separated using a digital second-order
low-pass filter (LPF), as shown in the scheme of Figure 2. The reference currents in the time
domain, based on the references i, ijq, and i}, are:

. e
[ ] =Ty ™ [ % } 12
P
)

where:
ity = iLd — ILaDC — iloss (13)
ig = i1 (14)
The term i}, in (13) is the additional power needed to increase the average voltage

across the DC-link capacitors and to balance the losses of the 7-level CHB converter
associated with the switching states. This current ij,,, is obtained by using a PI controller.
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Figure 2. Current reference generation based on SRF theory including the DC-link voltage controller.

3.2. DC-Link Voltage Control

Depending on how the filter injects current into the electrical power grid, the DC-link
capacitors release or absorb energy, causing a drop or increase, respectively, in the vgc
voltage of the capacitors. On the other hand, semiconductor losses by switching and
conduction also cause a reduction of the capacitor voltages. That is why a regulation system
is needed that maintains the voltage levels at a certain average reference value. To regulate
the average capacitor voltages to reference values in the CHB 7-level converter, a common
methodology is based on the measurement of each capacitor voltage in order to evaluate
the error to implement a PI controller in discrete-time [31,32]. This procedure represents
an optimal solution to the capacitor voltage regulation process; however, it increases the
complexity of the overall system, especially when considering the multilevel converter. A
different approach is based on the modification of the cost function of predictive control,
including a term that seeks to achieve the capacitor voltages” balance by applying an
optimal switching function at each sampling period [33,34].

In this work, a suboptimal solution was proposed combining both approaches. The
implemented DC-link voltage controller is shown in Figure 3. As can be seen from Figure 3,
the voltage measurements performed made only in the middle cell. These capacitor
voltages are used in the predictive model block to predict their voltage level, and an
average of these measurements is used to calculate the voltage error applied to the PI
control block, through an LPF. According to [35], an approximation to the proportional
(kp) and integral (ki) gain values can be written as:

P ref ¢
e =0 -0
k de dc2 (15)

i‘ﬁ)ssz iloss(k—l) + kl’(@;‘f - "Z)—1) + Tmpi.ki.ef

. 1 p
lloss = 3 Z:b lﬁyss (16)
¢=a,b,c
Cnh:
kp =
2L 17)
kV
k,’ = ?

where ef represents the error between the reference and the previously filtered measured

voltages vﬁcz, then the loss current i, is calculated, ij,(x—1) being the loss current esti-
mated in the previous instant, e(;_1) the voltage error calculated in the previous instant,
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Tmy; the PI controller actuation time, and finally, ij,s;, which represents the sum of the loss
currents of each phase with respect to the middle cell.

Phase ¢
Phase b

e 4 Phase a
2V Sy
© Celli
| L
L Ui
[ o .
Cell3 :°\_\,
- v =
L T Viez 7 Lloss
- Cost function & Current
Cells Predictive | | optimization fle—  reference
ells model process generator
+
L ]\ Uies

Figure 3. Block diagram of the DC-link voltage control scheme.

3.3. Cost Function and Optimization Process

The proposed controller was based on model-based predictive control to follow the
current references and simultaneously achieve a balance in the capacitor voltages. The
MPC was based on the optimization process in which a cost function is minimized. This
cost function is defined as the difference between the reference values and the estimates
obtained through the prediction model. In the three-phase control scheme, a general cost
function is defined for each phase, which includes the reference current tracking error and
the voltage tracking error for the capacitors, which are independently evaluated using the
following equation:

g =[ i — i k+1) |2 +Al0f —of, (k+ 1) (18)
where A is a weight factor in the optimization process.

Next, the optimization algorithm selects the optimum vector S;’ia ; for each firing
signal of each cell by the evaluation and minimization of the predefined multi-objective
cost function represented by (18). Algorithm 1 summarizes the optimization process.

3.4. Voltage Vectors’ Phase-Shifted PWM Strategy
After selecting the optimal vector Sio pt- which corresponds to an optimal voltage

v(flww given by (2), the classic solution is to apply this output voltage during one sampling
period. However, the proposed method uses a modulation stage based on the phase-shifted
pulse width modulation (PSPWM) approach. Three phase-shifted triangular carrier waves
(with the same frequency and magnitude peak-to-peak) are needed to obtain the turn-on
times of the firing signals of each cell. The phase-shift between the two adjacent carriers is
180°/3. By comparing one specific carrier wave vfm with a pair of inverted modulation
signals vfant and —vfﬂm, we obtain the firing signals of sfl and sfs, as shown in Figure 4.
Note that the carrier frequency is equal to the sampling frequency, and the modulation
signals are normalized between —1 and 1. The modulated signals are associated with the
optimal voltages as:

P
¢ _ vc,?],upt (19)

0, = .
cont ref
3v,;
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Algorithm 1 Optimization algorithm.

1 Initialize gﬁp, = OO,ngpf = m,gfwt i=00,17:=0

2 Compute the APF current references (12).
3 while <7 do

4

®» N o w

S st Vr&y=123

Compute the output voltage of the multilevel converter (2).

Calculate the APF prediction currents and voltage (4).
Compute the cost function (18).
if g < gﬁp, then
ggpt A gn' S?],upt A S;;
end if
ifgh < gﬁw then
ggp[ g Slt;/opt « 53
end if
if g¢ < gG,¢ then
Sopt < & Syopt < Sy
end if
ni=n+1

18 end while
19 Compute the modulation signals (19).

20 Obtain the turn-on times of the firing signals according to Figure 4.

21 Apply the firing signals.

1

0

¢
S11

g
1

¢
2
2

V)
w

V)
=

¢

»
w

¢
3

s

V)
—

1
1
0
1
0
1
0
1
0
1
0
1

w

0

e ¢
Ucr,l Lcr,2 vcr,‘d
T \<
. E——— |
: @
N % N - Veont
\ d A ! 5
0 0 0 W7 Veont
NNk
| Co b P R
Yeont Yer,1
\ | Lo it <o,
I b e, >
10 i =l < V5

' F o
1if Ueont > Vgr.2
\ || 0 if v < o,

@

T r
1 Ueont = Vgr2

T o
0L 0l > 1
N N R 27 e

T o
1A =i, > g

’—‘ ’—‘ 0 i; :z'ﬁ,m <V
m [ 0 if = < o5

Figure 4. PSPWM waveform generation.

4. Experimental Test Bench

The multimodular APF built for experimental validation is shown in Figure 5. The test
bench integrated three individual CHB cells per phase, interconnected in series. Control
signals were conditioned in independent driver boards and were transmitted from the
control board to the drivers by using fiber optics in order to avoid electromagnetic noises
from the switching devices in the control signals. The control board was based on the
dSPACE MicroLabBox multipurpose control system. The power semiconductor devices
used were SiC-MOSFETs from Cree, CAS120M12BM2, with 120 A and 1200 V maximum
drain-source current and drain-source voltage, respectively.
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Figure 5. Experimental test bench.

In order to apply the proposed controller, analog phase voltages and currents were
measured using a multimodular PCB. The analog signals were digitized by using the
dSPACE MicroLabBox analog-to-digital converter (ADC) modules with 16 bit resolution.
Figure 5 shows the current and voltage measurement boards designed to obtain the elec-
trical variables necessary for the implementation of the control algorithms. The sampling
frequency was 18 kHz, which was the same as the equivalent switching frequency, and the
carrier frequency for PWM modulation was 1 kHz.

5. Experimental Validation

In order to verify the performance of the proposed APF, this section shows the
experimental results considering ZJ;P =120 Vrms, U;if =75V, L ;= 10 mH. The nonlinear
load was a three-phase rectifier. The DC side of the bridge rectifier was connected to an
RL load with Ry =100 ), 50 (), 25 (), and L;, = 114 mH, respectively. The capacitance
of the DC-link in all DC cells (C,.) was 20,000 uF. The defined cost function in (18) with
A =0.02 was selected to evaluate the performance of the proposed controller, prioritizing
the current tracking as the first control objective and the DC-link tracking voltage as the
second objective.

5.1. Verification of the Harmonics Compensation

The harmonics compensation performance was tested by using a nonlinear load under
different grid current conditions. The experimental results of the total harmonic distortion
(THD) were obtained by using the data captured with the control desk software of the
dSPACE MicroLabBox. Load currents (i), APF output currents (i), grid currents (is),
as well as source voltages (vs) and DC-link (V) voltages were captured and analyzed.
Figure 6 shows the THD level in the grid side before compensation considering three
operating points Ry, =100 (2, 50 (3, and 25 (), respectively. Under these operating conditions,
the THD of the currents at the grid side was 29.36%, 27.37%, and 28.33%, respectively.
Once the APF was connected, the compensation process started. The output APF currents
(ic) were injected at the PCC in order to compensate the harmonics distortion at the grid
side. According to the grid currents’ evolution shown in Figure 6, after connecting the APE,
currents at the grid side (i) quickly became sinusoidal. The THD level in the grid currents
decreased to the values of 4.75%, 5.25%, and 6.6%, respectively, for each load impedance
value. A significant improvement in terms of harmonic compensation was observed.
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Figure 6. Experimental results of source current harmonics compensation at the grid side considering a nonlinear load and
three operating points: (a) Ry =100 Q, (b) Ry, =50 ), and (c) R, =25 Q.

To quantify the performance of the proposed MPC based on the PSPWM algorithm,
the mean-squared error (MSE) between the reference currents calculated by (12) and the
measured current captured by the ADC of the dSPACE MicroLabBox were used as the
figure of merit. According to the results shown in Figure 6, the MSE increased as the load
power increased, being able to quantify in 0.038A, 0.198A, and 0.358A, respectively. On the
other hand, Figure 7a shows the source current evolution (if) at the grid side. It shows the
distortions due to the high level of THD existing in the electrical grid due to the nonlinear
load connected at the PCC. Once the APF was enabled, the current injection (if) at the
PCC was produced by the APF in order to compensate the harmonics distortion of the
source current, as shown in Figure 7b, where the CHB seven-level converter output voltage
(v¢) is also shown. From Figure 7c, once the harmonics compensation process starts, a
significant decrease can be observed in the THD level existing in the source current at the
grid side (if).
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Figure 7. Steady operation of the APF (a) uncompensated source current, (b) compensated source current and filter output

voltage, and (c) voltage and current APF output.

In order to analyze the APF behavior under dynamic conditions, a load resistance (Rp,)
variation from 150 Q) to 50 Q) was applied. Figure 8a presents the dynamic behavior of the
APF current injection (if) at the PCC in order to produce the harmonics compensation at the
grid side (i§) where the measured grid current rapidly rose to the nominal value without
oscillations that may affect the stability of the system. On the other hand, Figure 8b shows
the dynamic behavior of the APF output voltage (v¢) produced by the load resistance
variation. It can be seen how from the transient condition, the duty cycle of the APF
output voltage was modified in order to generate a current compensation (if) with greater
amplitude injected at the PCC, resulting in a compensated current at the grid side (if) with
a low harmonic content, even instantaneously after the transient condition.
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Figure 8. Transient behavior of the APF (a) current if and i{ for increased load and (b) current i§ and voltage v¢ for

instantaneous load resistance changes.

5.2. Verification of the DC-Link Voltage Control

In order to verify the effects of the DC-link voltage control under the transient con-
dition, the APFs were intentionally disabled during the steady-state. After three seconds,
the APF was suddenly connected, causing a transient in the DC-link voltages. Figure 9a
shows the experimental waveforms of capacitor voltages under transient conditions. Ac-
cording to the experimental results, the PI control implemented on three cells was enough
to achieve the stable behavior of the DC-link voltages. Once the APF was enabled, the
capacitor voltages converged to their reference value. Figure 9b shows the harmonics
compensation in the source current at the grid side when the APF was connected at the
PCC. The experimental results demonstrated in Figures 6-9 confirmed the feasibility and
effectiveness of the proposed controller.
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5.3. Verification of the Compensation for Unbalanced Voltages

Main currents may be unbalanced if nonlinear loads or AC source voltages are unbal-
anced. Figure 10a shows the measured phase voltage waveforms for the unbalanced grid
voltages and nonlinear load conditions. The voltage amplitude unbalance was 20% for the
experiment. Under these operating conditions, the active power filter operated properly,
reducing the harmonic distortions at the grid side, as shown in Figure 10b.
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Figure 10. Unbalanced voltages (a) uncompensated by the source current and (b) compensated by the source current.

6. Conclusions

This paper presented the implementation of a multimodular H-bridge SiC-MOSFET-
based APF using a simple and novel controller combining the concepts of model-based
predictive control, voltage vector PSPWM, and suboptimal DC-link voltage control. The
feasibility and effectiveness of the overall system was investigated and validated through
experimental results. In this regard, the proposed system proved to be viable to compensate
the current harmonics distortion at the grid side generated by nonlinear loads. The fifth
and seventh harmonics originally present in the grid currents, with 27.30% of the THD
value, were compensated after the interconnection of the APF at the PCC. The reduction of
the THD of the grid currents from 27.30% to 4.75% proved the quality of the power system
would be enhanced. This characteristic was evaluated under different operating points.
The controller was found to be effective, and its validity was demonstrated based on the
experimental results through the analysis of the MSE in the tracking reference currents
obtained by the SRF theory, under both steady-state and dynamic conditions. From the
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point of view of the harmonics compensation of the current at the grid side, the proposed
algorithm showed a good dynamic response even under transient operating regimes and
unbalanced voltages.
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Abbreviations

The following abbreviations were employed in this work:

AC Alternating current

ADC Analog-to-digital converter
APF Active power filter

CHB Cascade H-bridge

CPDs Custom power devices

DC Direct current

DERs Distributed energy resources
DVR Dynamic voltage restorer

IGBT Isolated gate bipolar transistors
LPF Low-pass filter

MOSFET  Metal-oxide-semiconductor field-effect transistor
MPC Model predictive control

MSE Mean-squared error

PCB Printed circuit board

PCC Predictive current control

PI Proportional-integral

PLL Phase-locked loop

PSPWM  Phase-shifted PWM

PWM Pulse width modulation

SiC Silicon carbide

SRF Synchronous reference frame
THD Total harmonic distortion
urQC Unified power quality conditioners
VSCs Voltage source converters

\a% Voltage vectors

Nomenclature

¢ Phase of power grid a, b, and ¢
Sffy Firing signals

x Corresponding cell number

y Switching device in each cell
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Ts Sample time

U;if DC-link voltage reference

irg Active power load in synchronous frame

irg Reactive power load in synchronous frame
irapc continuous component of iy 4

ia alternating component of if 4

fedx Active power reference in synchronous frame
icgx Reactive power reference in synchronous frame
0 Phase angle calculated by the PLL

iloss Estimation of the current required to charge the capacitors
qu Transformation matrix a,b,ctod — g

T;ql Inverse transformation matrixd —gtoa, b, ¢

iC‘V Reference current of phases a, b, and c.

e Error between the reference and measured voltages
3%71 Voltage error calculated in the previous instant
AR Sums of the loss currents of each phase
ifoss(k—1) Loss current calculated in the previous instant
Tmp; PI controller actuation time

kp PI proportional constant

ki Pl integral constant

S(P'(7 pt Optimum vector

U .0pt Optimal voltage

Virx Carrier wave

Veont Modulation signals
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INTRODUCTION

Nowadays, electrical distribution systems present a complex electrical scenario, where different
dynamic load devices such as switching power supplies, rectifiers and AC motors are integrated
(Habibullin et al., 2014; Mishra et al., 2020). This increasing number of connected devices causes
problems such as increased reactive power and the harmonic distortion of the electrical current
power grid. Consequently, other issues appear in the distribution grid, for instance, overheating of
the conductors, current surges, high current consumption, which leads to resizing connections and
possible damage to devices connected to the power grid (Motta and Fatindes, 2016; Das et al., 2020).
Consequently, various types of equipment have been proposed to solve these power quality
problems, namely.

Shunt Active Power Filters (SAPF), to mitigate current harmonics (Jia et al.,, 2020).

Static Distribution Compensators (DSTATCOM), to mitigate reactive power.

Dynamic Voltage (DVR) to mitigate voltage unbalance disturbances (Ferreira et al., 2017).
Unified Power Quality Conditioners (UPQC) to compensate for voltage and current quality
problems (Irannezhad et al., 2012; Yang et al., 2021).

Within the SAPF literature, it has been studied extensively, from the different topologies of
converters such as those based on Voltage Source Inverters (VSI), Neutral Point Clamped (NPC) and
Cascade H-Bridge (CHB) converters (Jin et al, 2020; Po-Ngam, 2014). Depending on the
configuration, they can consist of two levels or multilevel. CHB multilevel converters are
increasingly seen as a promising solution due to their advantages, such as their high conversion
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efficiency (Marzo et al,, 2021), modular structure (Hekmati et al.,
2021), scalability to extend to more levels (Ramos et al., 2020),
and higher number of redundant switching states (Comparatore
et al, 2017). Note that this system needs a DC-link that can be
provided by using a power supply or capacitors. The power
supply would increase the costs of the implementation since
nine power supplies are required (Wang J. et al., 2020; Wong
et al., 2020). For this reason, capacitors with a large capacitance
are typically used to emulate a power supply (Qamar et al., 2020).
However, the capacitors absorb and deliver energy at the Point of
Common Coupling (PCC) point, and between the converters of
the same phase, this causes fluctuations in the DC-link voltages
and makes variations compared to the reference (Bosch et al.,
2017; Tareen and Mekhielf, 2017).

From the control’s point of view, the Proportional-Integral-
Derivative (PID) and the Hysteresis control are the most applied
techniques for power electronic converters. However, non-linear
techniques such as the sliding mode control and the Model-based
Predictive Control (MPC) have attracted attention in recent
years. MPC has some advantages over the conventional linear
current controller, such as important flexibility, including
constraints and a suitable dynamic response (Rodas et al,
2021). However, MPC has one of its main disadvantages its
high computational burden that makes it difficult to
implement in complex systems. Also, MPC has a variable
switching frequency that causes more significant stress on the
switching devices and introduces non-linearities that propagate
in the injected current. To solve MPC’s variable switching
behaviour, some modulation techniques such as Pulse-Width
Modulator (PWM), Space Vector Modulation (SVM) (Li and
Zhao, 2020; Ronanki and Williamson, 2018), and Modulated
MPC have been included in the control scheme. Though, most of
them are applied to two-level SAPF. On the other hand, for
multilevel SAPF based on CHB, the most usual modulator are
Phase-Shift PWM (PSPWM) and Level-Shift PWM (LSPWM).
PSPWM has some advantages such as easy compression and that
it performs a natural balancing of the capacitor voltages (Rao
et al., 2020; Ferreira et al., 2017).

In what follows, some recent works carried out regarding the
control and modulation techniques used in this work are presented.
In (Tarisciotti et al, 2016), an MPC for a SAPF with the fixed
switching frequency is proposed and named M2PC. The modulation
is included in the MPC structure and then applied to the SAPF based
on a two-level VSI to reduce THD currents. A fast multilevel
SVPWM method based on the imaginary coordinate with direct
control of redundant vectors or zero sequence components is
proposed in (Yuan et al, 2020). This latter presents a
modification of the SVPWM technique based on the imaginary
coordinate system, which is applied to different topologies of
multilevel converters. In (Li et al, 2021), a sliding mode SVPWM
method for an HTS SAPF is studied. This non-linear controller is
combined with the SVPWM technique to be applied to the two-level
SAPF. A simplified 3-D NLM-Based SVPWM technique with
voltage-balancing ~ capability for three-level NPC cascaded
multilevel converter is proposed in (Lin et al, 2019) that presents
a modification of the SVPWM modulation technique based on the
closest level modulation, applied to the multilevel NPC converter.
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The previous works show different applications of both the control
and the modulation technique, where the proposal of this article is
the MPC control technique in combination with the SVPWM
modulation technique applied to a SAPF based on cascaded
H-bridge converters of 7 levels. Then, in this paper, a method of
reducing the switching states using the space voltage vectors consists
of obtaining the switching states for the three-level configuration.
Once the vectors are selected, they are projected for the 7 levels’
configuration or more. The main advantage of this technique is the
reduction of the computational burden by reducing the voltage
vectors that allow the possibility of real-time implementation.
The main contribution of this research is the combination of the
MPC with the SV-PSPWM technique applied to the 7-level CHB
converter. In addition, a PI control is implemented to balance the
DC-link voltages in the experimental platform. The proposed
control scheme optimizes the prediction with voltage estimates
in combination with the input and output signs of each CHB per
phase, avoiding using a constant reference. The proposed MPC
controller has been implemented in dSPACE-MicroLabBox
platform. Also, tests of the control scheme have been carried
out on the experimental bench using different operating points.
The article is organized as follows. In the following section, the
mathematical model of SAPF applied in a three-phase system
based on 7-level CHB SAPF topology is first presented.
Subsequently, the current reference generator, the DC-link
control, the predictive model, and the PSPWM modulation are
presented. In Section 3 the experimentalresults are shown and
finally in Section 4 the conclusions of the work are presented.

FUNDAMENTAL CONCEPTS, ISSUES, AND
PROBLEMS

Three-phase SAPF Based on Multimodular
CHB Converter Model

The right side of Figure 1A shows the general connection scheme
of the multimodular SAPF based on 7-level CHB converters to a
three-phase distribution power grid at the PCC point. Each CHB
module is made up of a DC-link Cﬁcx with a voltage vﬁcx and four
SiC-MOSFET switching devices, connected 3 CHBs in series per
phase. Each CHB cell consists of four trigger signals Sﬁy =[0,1],
where S represents the trigger signals, x = [1, 2, 3] the number of
CHB corresponding per phase, y = S11, S5, S31 and 3, represents
the matrix of switching states according to Table 1, shown in
Figure 1C, for phase a, performing the same analysis for the other
phases and finally ¢ = [a, b, c] corresponds to the phases of the
three-phase electrical power grid.

The mathematical model of the SAPF based on 7-level CHB
converters is obtained by applying Kirchhoff’s laws from the DC-
link in the outgoing direction of the converter to the AC side of
the electrical grid. The dynamics of the system is obtained:

L 1
¢ Ly Ly L W

where i? represents the current injected by the filter at the PCC
point in each phase, ¥ the voltages of the electrical power grid, Ly
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FIGURE 1 | (A) Control scheme for the 7-level APF based on H-Bridge converter. (B) 7-level space vector diagram in an a — f coordinate. (C) Phase switching

the output inductance of the filter, ¢ the output voltage of the
converter and Rythe parasitic resistance of the inductance. Due to
the CHB topology that uses independent DC-link using
capacitors in combination with the activation signals, the
model of the converter voltages is obtained:

V() = (Sf‘fl - Sf‘fz) Vﬁcl (&) + (Sf?l - ngz) Vﬁcz )
(815 = 81%) vl () @

From this, the control model is obtained, avoiding using a
fixed reference voltage. Instead, the measured voltages of each
converter with its corresponding sign are used to get the real
voltage outputs of the converter.

Current Reference Generation

The calculation of the reference currents i* is based on the
Synchronous Reference Frame (SRF). Figure 1A (left part) shows
the detail procedure. First, the angle 6 of the electrical power grid
is obtained through a Phase Locked Loop (PLL). This angle is
used to transform from a — b — ¢ plane to the d — g — 0 plane, and
viceversa. Then, a Low-Pass Filter (LPF) is used to eliminate the
AC component of the load measurement current Ip; (d-
component).
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Before the operation of the SAPF, all capacitors need to be
charged to the reference voltage v’. The SAPF during its
operation can absorb or inject current into the electrical grid.
This latter produces the charge and discharge of the Cﬁm
capacitors of each CHB. Consequently, it causes the unbalance
of the DC-link voltages (Li et al., 2017). To solve this issue, a
Proportional-Integral (PI) controller is used that provides the loss
current iy, of the capacitors which is absorbed from the electrical
grid (Sohagh et al., 2020). Therefore, the loss current represents
the consumption currents in each phase of the Cﬁcx capacitors,
and the PI control is using to compensate this loss in such a way
as to balance the voltage of the DC-link vﬁm (Ray etal,, 2017). The
equations corresponding to the PI control in discrete time are
shown below (Pandurangan et al., 2020; Zhou et al., 2020):

(k) =il — i, ©)
i =i (k=1)+kp (e* (k) —e? (k= 1)) + Tp ki e? (k) (4)
o1 )
foss =5 D s )
$=abc

where ¢?(k) represents the error between the reference and the
previously filtered measured voltages 1/2 <1~ Then, the loss current

iy, is calculated, i;’:ss (k — 1) being the loss current estimated in
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FIGURE 2 | (A) Picture of the experimental test bench. (B) DC-link voltage transient.

the previous instant, e (k — 1) the voltage error calculated during
the last instant, Tp; represents the PI controller actuation time
and finally i, which represents the average of the loss currents of
each phase. Then, since the reference in d component of the
current reference is obtained, the inverse Park transformation is
applied to find the reference currents i* to be used by the
proposed model predictive current controller.

Predictive Model

The predictive model can be obtained from Eq. 1 by using a
forward-Euler discretization method (Boukezata et al., 2017).
Euler’s method is the most basic explicit method for
numerical integration of ordinary differential equations and
consequently carries a low computational burden, which
benefits the experimental implementation (Jia et al, 2020).
The SAPF discrete-time model is given by:

i (k+1)= (1 - Rf—T‘)if(M oL (v (k) = v¥ (k)  (6)
Ly Ly
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where k identifies the actual discrete-time sample, T, is the
sampling time, and #¢ (k + 1) is a prediction of the SAPF phase
currents made at sample k. Also, In Eq. 6, i¢ (k) corresponds to the
measured current at the output filter in the current sampling time
k. While +¢ (k) corresponds to the measured phase voltage in the
electrical grid at the same sampling time k. Then, these measured
values are used by the predictive. Last, v (k) is computed at each
sampling instant using the discrete-time version of Eq. 2, and uses
the measured DC-link capacitor voltages "ga (k).

Cost Function and Optimization Process

In MPC technique, a cost function is calculated for different
switching state conditions of a system under study to find the
most suitable voltage vector. In other words, for all feasible
switching state conditions, the cost function is computed, and
then, the one that minimizes a pre-defined cost function is
selected and applied during the next sampling time to the
system. In this paper, the cost function is defined as the error
between the prediction and the reference. In the three-phase
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FIGURE 3 | Transient behavior of SAPF (A) source current harmonics compensation, (B) voltage and current output of SAPF, (C) current /2 and voltage v2 for
instantaneous load resistance changes, (D) current 2 and i for increased load. Unbalanced voltages (E) uncompensated source current, (F) compensated source current.

control scheme, the cost functions are evaluated independently
from the following equations:

g =i =i (k+ DI
. b
" =l i (k+ 1) (7)
g =i —i e+ DI,
Next, the optimization algorithm selects the optimal vector

Sﬁﬂpt which corresponds to the voltage that minimizes the cost
function, to then be sent to the modulator stage.

Space Vector Phase-Shift PWM Technique

As mentioned in the previous section, the optimization algorithm
evaluates all feasible switching states. SAPF based on 7-level CHB
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converters, consists of 2¥% which is equivalent to 264 144 voltage
vectors, where S, = 6 corresponds to the six control signals and y =
3 represents the three CHBs per phase. This latter leads to a high
computational burden that makes it impossible to be implemented
in digital signal processors available today. Therefore, in this paper,
a modulation structure that consists of a combination of the vector
space with phase shift modulation is proposed. The aim of this
approach is to reduce the computational cost by reducing the
number of vectors using as a base of 3-level CHB topology
corresponding to one CHB per phase, where the vectors are
represented as the first and second hexagons delineated as
shown in Figure 1B, the third and fourth hexagon represent
the second level by adding a CHB, the fifth and sixth hexagon
define the third level by adding a third CHB (He et al., 2020). To
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FIGURE 4 | Experimental results of source current harmonics compensation at the grid side considering a non-linear load and three operation points. (A)
Uncompensated grid current for R, = 100 €, (B) Compensated grid current for R, = 100 Q, (C) THD level of compensated grid current for R, = 100 Q. (D)
Uncompensated grid current for R, = 75 Q, (E) Compensated grid current for R, = 75 Q, (F) THD level of compensated grid current for R, = 75 Q.

reduce the number of vectors, the first-level vectors extrapolate to
the second and third levels. For instance, if the optimal switching
states correspond to the first level are (1 0 1) to select the optimal
voltage vectors corresponding to the second level is (2 0 2), the
same analysis is carried out for the voltage vectors corresponding to
the third level. This proposal significantly reduces the interactions
from 264 144 to 54 corresponding to the number of points in the
diagram in vector space and thus reducing the computational cost
and making possible the real-time implementation (Wang C. et al.,
2020; Yuan et al., 2020).

Once the optimal voltage level has been selected, the PSPWM
is carried out, which consists of three triangular carriers # out of
phase with each other with the same appliance and the same
frequency to obtain the activation times of the trigger signals
(Gregor et al., 2021).

(8)
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where vf, is a normalized modulator between — 1 and 1, and vﬁ,l,upt
are the optimal voltage levels selected in the vector space. To make

the thing clearer, Algorithm 1 summarizes the optimization process.

Algorithm 1. Optimization algorithm of the proposed modulated
MPC current controller.

L. Initialize g, = 00, b i= 50, g5 = 00,7 1= 0
2. Compute the current references
3. while ) <  do

4. SjeSHVr&y=1,23
5. Calculate the prediction currents
6. Compute the cost function

7. ifg" < gj, then

8 Gopt = 9% Sep < Sy

9. endif

10.if g < g, then

1 Gyt 9, Sty = S}
12, endif

130 ifg° < g, then

14, Gopt < 9% Sopt < Sy
15. i

16, pi=n+1

17. end while

18 Compute the modulation signals
19. Get the turn-on times of the firing signals
20. Apply the firing signals.
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EXPERIMENTAL ASSESSMENT

The DSPACE MicroLabBOX was used as controller in an
experimental bench of SAPF based on 7-level CHB connected
to a balanced power grid with a non-linear load. Each converter
uses a SiC-MOSFET switching devices and a DC-link as shown in
Figure 2. Then, to verify the performance of the proposed MPC
technique, several experimental tests have been carried out using
the following parameters: v =120 Vrms, v;if =85V, Cﬁcx =
23420 uF, Ly = 10 mH, carrier frequency f. = 1kHz for the
PSPWM.

First, the DC-link voltage regulation is analyzed. The PI
control parameters are kp = 0.587 and ki = 0.293 5. So, to
verify the PI control that acts on the load and balance of the
DC-link voltages, the dynamic response of the voltages vﬁz is
shown in Figure 2B. Taking into account a reference voltage v/,
=85V, a balance of the voltages can be observed with an error of
+ 5V which represents an error of approximately 5%.

Then, a dynamic analysis of the SAPF is performed. Figures
3A,B show the measured current if at the converter output before
and after activating the SAPF. It can be notice, in Figure 3A, how
the grid current i is compensated with a sinusoidal waveform.
Figure 3B includes the voltage v¢ of 7 levels at the converter
output. In Figure 3C the dynamic response of the converter
output voltage v¢ and the electrical power grid current i are
presented when a load change occurs R, =75 Q to R, = 50 Q. A
good dynamic response can be observed with a low current
injection of about 2 A peak-to-peak to 6 A peak-to-peak. In
Figure 3D the current injected by the filter i? is shown against the
variation of the load and the current of the electrical power grid i¢
when the load varies. Next, in Figure 3E a test of the proposed
control algorithm is shown against a variation of 10% of the
voltages of the electrical power grid ! and the load current if
when the SAPF is off, which leads to an distorted source current.
However, when the SAPF is activated, under the 10% of variation
of the voltages of the electrical grid, the current of the electrical
power grid i{ compensated, as show in Figure 3E.

Last, the analysis of the Total Harmonic Distortion (THD) of
the electrical grid current under two non-linear load conditions has
been carried out. Figure 4A shows the uncompensated (SAPF off)
electrical power grid currents i. Figure 4B shows the i when en
SAPF is on, where it can be appreciated the sinusoidal waveform.
The same analysis has been performed R, = 75 Q) as depicted in
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Abstract: Power converter technology has expanded into a wide range of low, medium, and high
power applications due to the ability to manage electrical energy efficiently. In this regard, the
modular multilevel converter has become a viable alternative to ensure an optimal harmonic profile
with a sinusoidal voltage at the load side. Model predictive control (MPC) is a state-of-the-art
technique that has been successfully used to control power electronic converters due to its ability to
handle multiple control objectives. Nevertheless, in the classical MPC approach, the optimal vector
is applied during the whole sampling period producing an output voltage. This solution causes an
unbalanced switching frequency of the power semiconductor, which then causes unbalanced stress
on the power devices. Modulation strategies have been combined with MPC to overcome these
shortcomings. This paper introduces the experimental assessment of a 7-level converter combining a
simple phase shift multicarrier pulse-width modulation approach with the MPC technique. A custom
test-bed based on SiC-MOSFETs switches is used to validate the proposal.

Keywords: model predictive control; phase shift multicarrier pulse-width modulation; modular
converter; multilevel converter

1. Introduction

Power converter technologies play an increasingly important role in many applications
mainly due to their ability to efficiently manage electrical energy [1]. In this regard, the
high penetration of power electronic converters has been justified primarily because of
the growth of the electricity generated by renewable energies such as solar and wind [2].
Since all power converters connected to the grid must fulfill the grid codes, power quality
has recently become one of the main issues to solve [3,4]. A power quality problem
can be seen as the divergence of magnitude and frequency from the ideal sinusoidal
waveform [5,6]. This divergence typically impacts currents and voltage at the grid side;
the load side has been proposed in several papers to address the power quality issues
at the load side [7,8]. The dizzying advance of power converters has been enhanced by
developing high-performance microprocessors capable of implementing complex nonlinear
digital controllers. The field of power electronic semiconductors has recently developed
new high-speed switching devices with tremendous low on-state loss. One of the most
promising power electronic semiconductors is the SiC-MOSFET used in this paper. As a
result, new power electronic converters can be smaller than the classical ones [9].

Conventional two-level voltage source converters (2L-VSCs) are still one of the most
used converters for many applications, and, as all VSCs, they are considered the funda-
mental component in the conversion energy system. However, the reduced number of
levels of 2L-VSCs cause loss problems and poor power quality due to their bad harmonic
profile [10,11]. To solve this issue, the modular multilevel converter (MMC) has drawn the
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attention of both industry and academic sectors due to its capability to generate sinusoidal
voltages and currents with a low content of harmonic distortions at the load side. Among
these MMC topologies, the cascade H-Bridge (CHB) is a popular choice because of its
modularity, which simplifies the extension for a higher number of levels of the MMC.
Moreover, the MMC does not demand a vast number of flying capacitors or clamping
diodes [12]. Consequently, the CHB-based MMC is currently a competitive choice in the
new era of VSCs [13].

Commonly the CHB-based MMC uses IGBT as switching. Nevertheless, the SiC-
MOSFET has been used as an alternative mainly because it can reach higher switching
frequencies than IGBT devices [14,15]. Yet, it is not enough to incorporate faster switching
to the MMC to improve the power quality [16,17]. Instead, it is essential to manage this
problem with a suitable controller. In this regard, model predictive control (MPC) has
been successfully used to control VSCs due to its ability to handle multiple control goals
and constraints, straightforward implementation, and quick transient response [18,19].
However, the MPC scheme operates with variable frequency leading to a spread switching
spectrum [20]. To eliminate the variable switching frequency behavior of the classical MPC,
this article introduces a fixed switching frequency MPC (FSF-MPC) based on a phase shift
multicarrier pulse-width modulation (PSM-PWM) approach [21,22] and the experimental
assessment of the CHB-based MMC [23].

This article is divided as follows. Section 2 introduces the mathematical model of the
CHB-based MMC topology. Then, in Section 3, the MMC’s predictive model is derived,
and the proposed MPC strategy is presented. In Section 4, some figures of merits are used
as a reference to analyze the obtained experimental results. Finally, the main conclusions of
this work are given in the last section.

2. Proposed 7-Level MMC Topology

Figure 1 shows the proposed MMC scheme. Each MMC has four SiC-MOSFETs and is
fed by an independent dc-link. To obtain the 7-level MMC, connecting in a series of three
cells is necessary for each phase. Sfy represent the firing signals, with being ¢ the phase
a, b, or ¢, while x is the cell number in each phase and y the switching device in each cell
(v =1, 2,3, or 4). Some firing signal combinations are shown in Table 1 for phase “a”. The
firing signals for phases b and ¢ can be obtained likewise, taking into account the permitted
combinations and avoiding short circuits [24,25].

7-level CHB converter &

Cellf

o

00d

ol

Phase a

Phase b

[ Phse «

Figure 1. Modular multilevel converter based on cascade H-Bridge.
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Table 1. Possible combinations of firing signals.

Sy
Cell® Cell2 Cellg i ey
St Sts S S5 S5t S5
0 0 0 0 0 0 1 007,
0 0 0 0 0 1 2 —10%
0 0 0 0 1 0 3 107,
0 1 0 1 0 0 21 —2.0%,
0 1 0 1 0 1 2 —30,
1 0 1 0 1 0 43 309,
1 0 1 0 1 1 44 209,

Figure 2 depicts the proposed FSE-MPC control that uses the explicit MMC’s mathe-
matical model to compute the predictive behavior of the control actions for every switching
state. It is essential to highlight that the 7-level CHB-based MMC is tied to the load through
an RL filter. Kirchhoff’s circuit laws can be used to obtain the system’s dynamic. The
following equation is the state-space representation obtained using Kirchhoff’s rules on the
AC side.

i2(t) (1) 0
ity | =F| i(t) | +G| —v¢(t) |, M
() i) —ve(t)
where Rf
-7 O 0 Lif 0 0
F=| 0o -§ 0 [,G=|0 £ o @
o o -1 00 £

Ly represents the inductive filter, which has a parasitic resistance (Ry) that is connected
between the point of common coupling (PCC) and the MMC’s output.

| \
v i | "‘ § Reactive Loads
e,n,0p o AT @
Current Cost function & W7 i - it | Three-Phase 7 A R
~ Venopt | PSM e | v L L
reference optimization - ¢ - 7-level CHB Rt A\TOTT0-— o)
Vot | PWM 5 | pevinie. 1 = N
generator process | 0Pt < | based MMC o i
: i AT S r
P I IQ,, 13 v L
ik +1) i ¥
a b e -=
s Ty Te ja b e
Predictive |4 ™ oene
model v, vl v
< —u

Figure 2. Proposed FSF-MPC control scheme applied to the 7-level MMC.

3. MMC Predictive Model

A forward-Euler discretization procedure has been used to reduce the computational
burden of the FSF-MPC. Then, the predictive model can be obtained from (1), with the
following equation as the MMC discrete-time model [26,27].

(k4 1) i2(k) ~ot(k)
if(k+1) =A 1’5(k) +B —vf(k) , 3)
E(k+1) (k) ~2¢(K)
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a 0 0 y 0 0
A=l 0 a 0 [, B=|0 f 0| (4)
0 0 m 0 0 Llf

with ay = (1 - R;T,) and Ts as the sampling time.

3.1. Current Reference Generation

The FSF-MPC technique requires the previous calculation of the reference currents to
calculate the cost function in (8). Therefore, firstly, we must select the active and reactive
power reference P} and Qj to be applied to the load side, considering that the voltage
references vg’c are the maximum voltages of the fundamental frequency at the output of the
multilevel converter. Using the Clarke transformation matrix (T), the currents and voltages
can be represented in static reference frame & — 8 as:

1 -3 -3 v’
ve | _ /2 IV i
B 0 ) 7 Vse |-
Ose 3 1 o o ©)
T

Then, the relationship between the active and reactive power, as a function of the
current references in & — 3 subspace can be represented by:
ic" | _ 1 o ok |[ P .
o v avll IO SR B IO T B ©
fe (vi}c) + (Usc) Use  —Use L

The phase current references used in the optimization process are:

|—

*
a
I

i, 4 5| [
iil=y3] 0 ¥ -¥ it @)
ic* . 0
¢ V2. V2 2

-
L

3.2. Cost Function and Optimization Process

The proposed fixed switching frequency controller is based on the MPC approach
and makes explicit use of an optimization process to minimize a definite cost function,
represented by (8). The cost function evaluates the current tracking error in each sampling
period using the prediction model and considers all possible firing signal combinations.

g =it —i(k+1) %
& =l —k+1) |2, ®)
8¢ =l i —f(k+1) |2

Considering n. = 3 cells per phase connected in cascade, we need 2n, = 6 firing
signals to control the output voltages (vf)A This produces sixty-four (¢ = 221c — 64) firing
signals to be evaluated in the optimization process. After evaluating the cost function for
all possible combinations of firing signals, the optimization algorithm selects the optimum
vector S;m for each firing signal of each cell and applies the optimal vector during

a sampling period. The optimization process can be summariszed in the pseudocode
represented in Algorithm 1.
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Algorithm 1 Pseudocode of the optimization process applied to the FSF-MPC current
controller

1. Initialize ggpt = oo,g,’jp[ = oo,ggpt i=o00,17:=0
2. Compute the current references (7).
3. whiley < edo

4. SPeshvx&y=1,273

5. Calculate the prediction currents (3).
6. Compute the cost function, (8).
7. if ¢" < g7, then

8. Sopt = 8" Sopr 5

9. endif

10.  ifgl < gf;p, then

11. ggpt « gb/ stl;pl A SZ

12.  endif

13, ifg° < &5, then

14. Sopt < 8 Sop S5

15. end if

16. n:=n+1

17. end while

18. Compute the modulation signals (9).

19. Get the turn-on times of the firing signals according to Figure 3.
20. Apply the firing signals.

1L0F

= o6l
= f
t Wk
£ o2
& [
06}
b A A
10
0 T, 275 3Ty AT
@
s : : T T T T T T T
g i i [
éb:f‘\ ] N A O S NS M
2 S21 il i
o ¢
£ 3%3 il O
= osq 1 !
S5 . . I . . ] . .
0 7, o7, 37, 4Ty

Time [s]

Figure 3. The PSM-PWM scheme for the CHB-based MMC phase ¢.

3.3. Proposed PSM-PWM Strategy

The classical model-based predictive control, after selecting the optimal vector S;’;]G pts
¢

is applied during the whole sampling period producing a output voltage v, ,,,- This
solution produces an unbalanced switching frequency, causing, in turn, unbalanced stress
on the power devices.

The proposed controller uses a modulation stage based on a phase shift multicarrier
pulse-width modulation approach. A triangular three phase-shifted carrier signal with the
same frequency and magnitude are needed to obtain the turn-on times of the firing signals
of each cell using the proposed PSM-PWM strategy. The two adjacent carrier signals are

¢

shifted by 180°/3. By comparing one specific carrier signal v -y with a pair of inverted

sinusoidal modulation signals, we obtain the firing signals of sfl and sf3, as shown in



Energies 2022, 15, 5242

60f 11

Figure 3. Note that the carrier frequency and the sampling frequency are the same, and
the modulation signals are associated with the optimal phase voltages and are normalized
between —1 and 1, that is:

of
¢ _ _omopt )

vCOﬂf - 3‘0[1(,‘ N

3.4. Theoretical Results

A parametric analysis was performed to evaluate the performance of the proposed
controller. For that purpose, different sampling frequencies (from 15 kHz to 35 kHz in
1 kHz steps) and current amplitude references (from 1 A to 6 A in 0.5 A steps) were
considered. The performance of the proposed controller was analyzed in steady-state
operation, considering the mean square error phase current if tracking as a figure of
merit. Figure 4a shows the parametric MSE evolution, where it is observed that at low
reference current amplitudes, the mean square error levels remained practically invariant
as a function of the sampling frequency variation (from 0.071 A for 15 kHZ to 0.068 A for
35 kHz). However, as the reference current became higher, the efficiency of the controller
in terms of the lower root mean square error improved. For the particular case of if =6 A,
the MSE was reduced from 1.107 A (for 15 kHz) to 0.085 A (for 35 kHz of sampling
frequency). Figure 4b summarizes in a level curve the different MSE values obtained in the
parametric analysis.

) (b)

Figure 4. Phase current (i) tracking analysis after the change inreference amplitude from 1 A to
6 A and sampling frequency from 15 kHz to 35 kHz. (a) Parametric i mean square error evolution.
(b) Level curves of the parametric MSE analysis.

4. Experimental Assessment

The proposed 7-level CHB-based MMC was validated through experimental results
obtained by using a custom test bench, as shown in Figure 5. This converter was imple-
mented using three cells per phase arranged in a cascade scheme. Each cell integrated four
SiC-MOSFET semiconductor devices and was fed with an independent dc-link voltage. The
dc-link voltages were implemented using independent linear dc sources, which ensured
the balance in the dc-link level voltages of the multilevel converter. The 7-level converter
was controlled by a real-time platform based on dSPACE MicroLabBox programmed using
a MATLAB/Simulink environment considering a Ts = 25 us sampling time. The frequency
at the grid side was 50 Hz, and the voltage was set to 310.2 V. The rest of the electrical
parameters used for the controller were v4. = 33V, R f= 0090, L = 3mH, R =2320Q),
and L = 55 mH. The active power and current tracking measurements were performed
with analogue meters and were used as a figure of merit to validate the proposed control
strategy.

Initially, the 7-level CHB-based MMC was analyzed in an open-loop configuration.
Figure 6 shows the 7 levels of the output voltage (v{) and the load current (if ) evolution at
the output of the multilevel converter. Then, the FSF-MPC controller was evaluated in a
closed-loop to analyze the current control’s performance at the load side under transient
conditions. Figure 7a shows the current tracking evolution when a reference amplitude
changed from 0.5 A to 1 A. The result showed excellent and fast-tracking of its reference.
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dSPACE Control Unit

7-level CHB based MMC (Phase ¢)

7-level CHB based MMC (Phase b)

7-level CHB based MMC (Phase a)

Figure 5. The 7-level CHB-based MMC experimental test bench including the dSPACE platform and

the protection devices.

Tek Stop | .

Ch4 Pk-Pk  Ch3 Pk-Pk
210V 2.70A

Mfio.oms A Line S

1.00V|
S00AQ|Chd 500V

Figure 6. Voltage at the output of the 7-level CHB-based MMC (before the filter) and load current

11+ 0.000005 |
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Figure 7. Phase current (if) tracking analysis under transient conditions. (a) Phase current (if)
tracking analysis after the change in reference amplitude from 0.5 A to 1 A. (b) Phase current (i%)
tracking analysis after the change in reference frequency from 50 Hz to 25 Hz.

Then, the system’s dynamic response was verified by measuring the output response
when having a variation in the frequency of reference current from 50 Hz to 25 Hz. It can
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be verified from Figure 7b that the current had the amplitude and frequency specified by
the reference current, which shows the proper operation of the 7-level CHB-based MMC
and the implemented current control. The mean square error (MSE) was around 0.08 A
in both cases. Similar results were observed for phases b and ¢ and are not been included
for conciseness. On the other hand, the 7-level CHB-based MMC was evaluated from
the point of view of active power control at the load side. In this test, a multi-step active
power reference (P}) was defined considering Q7 = 0 VAr. Figure 8 shows the results of
the reactive power tracking. As shown, the active power applied to the load followed its
reference. Finally, Figure 9a shows the simulation results of the load current total harmonic
distortion (THD) profile. As observed from the results, the proposed controller provided
low ripples as well as a good harmonics profile at the load current side (around 2.16%).
The theoretical results are consistent with the harmonic profile obtained experimentally.
According to Figure 9b, the experimental load side current THD was around 3.76 %. Note
that an analytical comparison of the proposed control technique against other state-of-the-
art methods will be not discussed in this paper and is beyond the scope of the article.

~ 140 1
z P
T 120 Fr ~ AN 1
2 100 " 1
Z 80 1
<

60 "l

mn . . . . . . . . . .

0 2 4 6 & 10 12 14 16 18 2

Time [ms]

Figure 8. Multistep active power reference tracking analysis.

Load side current 7 Load side current 7
= =,
P Py
3 3
Z 0 £ 0
= z
E -1 £ 1
< <
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
Time [ms] Time [ms]
Fundamental (50Hz) 1.48, THD = 2.16 % Fundamental (50Hz) = 1.537, THD = 3.76 %

mag ( % of fun

0 i 10 15 20 25 30 35 40 45 50 0 5 10 15 20 25 30 35 10 15 50
Frequency [kHz] Frequency [kHz]

() (b)

Figure 9. Load side phase current (i) THD analysis. (a) Simulation results. Load side current (upper)
and THD measurements (lower). (b) Experimental results. Load side current (upper) and THD
measurements (lower).

5. Conclusions

The paper described the implementation of a 7-level CHB-based MMC and imple-
mented a model-based predictive control strategy. The feasibility and effectiveness of
the overall system were investigated and validated through experimental results under
steady-state and transient conditions. The controller used a phase shift multicarrier pulse-
width modulation strategy. Among the advantages of the proposed FSF-MPC control
strategy are: (a) the better harmonic profile of the load phase currents minimizing the total
harmonic distortions at the load side; (b) good dynamics performance in terms of the MSE
in the tracking reference currents. It can be noted that due to the simple nature of the
implemented controller, it could be performed in any industrial application of a wide range
of power.
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Abbreviations

The following abbreviations have been employed in this work:

AC Alternating current

CHB Cascade H-Bridge

FSF Fixed switching frequency

IGBT Isolated Gate Bipolar Transistors

MMC Modular multilevel converter

MOSFET Metal-Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor
MPC Model-based predictive control

PCC Point of common coupling

PSM-PWM  Phase shift multicarrier PWM

PWM Pulse-width modulation

SiC Silicon Carbide

THD Total harmonic distortion

VSCs Voltage source converters

Nomenclature

Cyc dc-link capacitor

8ar 8 8¢ FSF-MPC cost functions

if, i}i, i Load phase currents

it i€ Converter phase currents
(k+1),#(k+1),#(k+1) Converter phase current predictions
ica, ipﬁ MMC currents in the « —  subspace
iax, b, e* Converter phase current references
v?, b, vt Converter phase voltages

ne Number of cells

P} Instantaneous active power reference
Q; Instantaneous reactive power reference
Qr Instantaneous reactive load power
T Clarke’s transformation matrix

x Corresponding cell number

y Switching device in each cell

Ts Sampling time

Ve dc-link voltage

R¢ Filter resistance

Ly Filter inductance

S;P/upf Optimum vector

Ue0pt Optimal voltage

Uer,x Carrier wave

vg:m ¢ Modulation signals
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Abstract: This paper deals with the implementation and performance analysis of discrete-time
sliding mode (DTSM) current control applied to a seven-level cascade h-bridge converter to track
three-phase reference currents for a reactive load. The converter output voltages are synthesised
using a modulation scheme based on phase-shifted carrier modulation. Simulation and experimental
tests have been added to demonstrate the performance of the proposed controller. At the same time,
the effectiveness of the DTSM is verified under transient and steady-state conditions, respectively, by
measuring the total harmonic distortion and the mean square error.
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1. Introduction

Multilevel converters are very attractive for high-power motor drives and uninter-
ruptible power system applications [1,2]. The main reason is that they offer low harmonic
content [3], higher efficiency [4] and increased device utilisation at low modulation in-
dices [5], among other features. Well-established topologies in the industrial and research
area are Neutral-Point Clamped (NPC) [6,7], Flying Capacitor (FC) [8,9] and cascade
H-bridge (CHB) [10,11]. The CHB converter, in particular, has the attractive feature of
modularity and power scalability [12,13], voltage-level redundancies (or extra degrees of
freedom) [14,15].

Considering the different applications of multilevel converters, the photovoltaic volt-
age (PV) generation system is one of the most applied [16]. In this particular manner and
according to the different characteristics of CHB, it has become quite attractive to such
applications [17-19]. At the same time, CHB topology can also regulate each dc-link volt-
age and, thus, calibrate the maximum power point tracking (MPPT) for each PV module.
Therefore, the CHB converter is considered one of the best for PV generation systems
[16,20].

From the point of view of applied controllers to CHB inverters, some are already
presented in the literature. One of the most popular controllers are different variants of
model predictive controllers [15,21-23]. On the other hand, sliding mode control (SMC)
is a non-linear controller currently being applied to different systems and is mainly being
studied in power electronics [24-26]. However, there is no work about SMC applied to
CHB, especially the seven-level version.

The paper’s primary focus is the implementation of the discrete-time sliding mode
(DTSM) control applied to a seven-level CHB Converter, which could present many advan-
tages in comparison to already published controllers. Therefore, simulation and experi-
mental tests have been added to demonstrate the performance of this particular controller.
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At the same time, the effectiveness of the DTSM is verified under steady-state and tran-
sient conditions, respectively, by measuring mean square error (MSE) and total harmonic
distortion (THD).

The manuscript is organised as follows: the topology description and mathematical
model of the seven-level CHB are presented in Section 2. In Section 3, the DTSM controller
is described. Section 4 shows the simulation and experimental results in steady-state and
transient conditions for performance analysis of the DTSM. Finally, Section 5 summarises
the conclusion.

2. Topology description and mathematical model

The three-phase seven-level CHB converter is shown in Figure 1. Each leg is composed
of 3 identical H-bridge cells, which means that all dc-links voltages have the same values
Vie. The output voltage vjy of each cell depends on the states sy;; (0 — open and 1 —
closed) of the four switching devices, as described by:

Vg = (591152 — 5¢i3gia) Vie o

where i is the corresponding cell 1, 2 or 3, j the corresponding switching device 1, 2, 3 or
4 and ¢ the corresponding phase a, b or c. However, only switches 1 and 3 are used to
control one cell since they are always complementary with switches 2 and 4, respectively, to
prevent short-circuit on dc-links. In this way, v;4 has only three possible values, as shown
in Table 1.

CHB converter X Load

n

Figure 1. Three-phase reactive load (R -Lp) fed by a three-phase seven-level CHB.
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Table 1. Possible voltages values for v;.

Spil S5pi3 [ spi2 G5pi1) [ spia (= 5pia) Vip
0 0 1 1 0
0 1 1 0 _
1 0 0 1 +Vye
1 1 0 0 0

The output voltage of the converter vy can be obtained as the sum of the v;j, voltages
as follows:

3
Vep = 2 Vig 2
i=1

and referring to Table 1 the seven possible values for vy are: —3Vje, =2V, —Vg, 0, Vg,
2Vdc and 3Vdc

Considering the R;-Lj, load fed by the CHB converter as shown in Figure 1, the
continuous model (for each phase) of the system is:

. dipy
Uep = RL1L4)+LL4dt (3)

where the load currents are defined by i1, considering that ¢ includes the corresponding
phase a, bor c.
From Equation (3), using forward Euler discretization:

. RiTs . Ts
iLglk+1] = (1 - 7[1 >’L<p[k] + L, Vel )

where T is the sampling time and k identifies the actual discrete-time sample.
If state variables are defined by:

(1 %2 Xs[k])T:(iLum ik iLc[k])T (5)

and the input and output variables by

(g v us[k])T: (Vealk] Vbl vcc[k])T (6)

i Yo Yaw) = (g Yo Xap) @)

the state-space representation is obtained

X1[k+1] ap 0 0\ /X1 by 0 0Y) [ty

(h[kﬂ]) = (0 a 0) (xz[k]) + (0 by 0) (“2[k]> ®)

X3[k41) 0 0 m X3[k) 0 0 I U3k
Y1k 1.0 0\ /X
)= 9
V3K 0 0 1/ \x3p

where the coefficients a; and by of Equation (8) are defined according to the following

equations:
R T.
o= (1— L *‘) (10a)

b =— (10b)
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3. Discrete-time sliding mode current control

In this section, the proposed controller, named DTSM, is presented. First, the design
procedure is described, and then a stability analysis is proposed. Last, the convergence
time for the system is estimated.

3.1. Design procedure
The synthesis control procedure consists of the following steps:

*  Define the sliding surface.
e Gatisfy the sliding condition by selecting the reaching law.

For the current tracking problem, the conventional discrete-time sliding surfaces are
defined, for i = 1,2, 3; as follows:

Siky = €K = Xijg — XifK] (11)
where e;; are the current tracking errors with xi*[k] as the desired load currents (reference

variables are represented through the superscript ).
To satisfy the sliding conditions:

Sijg = Sijeyr) =0 12)

the reaching law is chosen as:

Sifk+1] = ASip) — LTSSign(Si[k]) (13)

where A is chosen between 0 and 1, while L > 0 and the sign is defined by:

1, if Si[k] >0
sign(Sipg) =4 0, if Sy =0 (14)
-1, if S,-[k] <0

Then, from Equations (11) and (13) we have:

%

€ifk+1) = Xjep1) — Yifer1] = Aei) — LTssign (é’i[k]) (15)

Considering Equations (8) and (15) results in:

x;‘[kﬂ] — @1 — bty = Aejyy — LTssign (ei[k]) (16)

Then, resolving Equation (16) gives the control law for the load currents as follows:

x,.*[kﬂ] — a1 — Aegy) + LTssign (ei[k])
Uilk] = by

Figure 2 shows the DTSM control scheme for the CHB converter, where the control
actions represented by Equation (17) are normalised between -1 and 1 and sent to a modula-
tor to synthesise the output voltage of the CHB converter. The modulation stage consists of
phase-shift carrier pulse width modulation (PSC-PWM) technique, considering the carrier
signal amplitude equal to 1 and the carrier frequency (fcr) equal to the sampling frequency.
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690

70

71

72

73

74

75

76

77

78

79

80

81

82

83

84

85

87

88

90

o1



Version December 10, 2022 submitted to Energies 50f15

Modulator CHB converter
6

Software (processor) Software (FPGA) Hardware
Figure 2. Block diagram of the DTSM current control method.

3.2. Stability Analysis

The existence of a quasi-sliding mode should be discussed to prove the stability of the
closed-loop system. In other words, the system is stable if the following conditions hold for
i=1,23

eijk] > €= —& < ejjeiq] < ]

€ifk] < —e= €ilk] < €j(k+ 1) <e (18)

leig| < €= leipiyl <e
where ¢ > 0 depicts the bandwidth of the quasi-sliding mode. In this paper, we choose
e = LT. A simplified version of Equation (15) gives fori =1,2,3:

eiks1) = Aejgg — LTs sign(ejpy) (19)
1. Assuming that e;jy > LTs means that ¢y > 0, sign(e;y) = 1 and:

eifk1) = Aejj — LT

(20)
eifkr1)) — e = (A —1) ey — LTs.
since (A — 1) < 0, then €ilk+1] ~ Cilk] <0= €ilk+1] < Cilk]-
Furthermore, —LT; < €ik+1) can be written as:
Aejyg — LTy = —LTs. (21)
Hence:
eijk) = 0. (22)
which is true with the assumption made.
2. Now, assuming that ¢;;; < —LT; means that ¢;) < 0 and sign(ei[k]) = —1. Then,
eijk] < €ifk+1) is similar to:
e < Aejg + LT
i[k] ik] s 23)

(1—A) e < LT;
which is always true for any positive value of L. In addition, we can rewrite ¢ 1) <
LT as:
Aeyyg + LTs < LTs. (24)
which is true since ¢;; < 0. Finally, the second condition of Equation (18) holds.
3.  Now, let us assume that |e,~[k]\ < LTs, then:

a. ifeyy > 0, then |¢;(k)| < LT; becomes:

0< e,‘[k] < LTs. (25)
Multiplying Equation (25) by A and adding —LT; to all the parts leads to:
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—LT, < €jpeq) < (A—1)LT; < LT

(26)
leik+ay| < LT;
b. ifejpy <0, then |ej| < LT becomes:
—ILTs < Cifk] < 0. (27)

Again, by multiplying Equation (27) with A and adding LT to all the parts gives:
—LTs < (1= A)LT; < ejpiq) < LT; 29)
leipy] <€
Hence:
‘ei[k+1]‘ <e=LTs. (29)
This implies that the third condition of Equation (18) is always true.
As a result, the conditions in Equation (18) are met, which proves the occurrence of a

convergent quasi-sliding mode. Thus, the proposed DTSM is stable.

3.3. Convergence time
Let us suppose that e;j # 0 and sign(e;jg)) = sign(ejpy)) = -+ = sign(ei[krﬂ]).

1.  Firstly, assuming that e;;;; > 0 and e;;,; > 0 forall m < k; +1) leads to:
Yr g i[0] i[m] i
ey = A eijo] — LT; < ejjo] — LT;
ei[z] S Eim — LTS S ei[()] — ZLTS
: (30)
ei[m] S ei[m—l] - LTS S ei[O] — mLTS
< ‘ei[O]‘ — mLTs.

leijop |
LT

leigo)] — k;LT: = 0. (31)

that ensures:

Hence, it is obvious that there exists a step k; =

It follows that:

e < lesorl — (K; +1)LT.
ik, +1] i[0] ,, s 32)
< ‘ei[()]‘ — kl-LTs =0
which is contradictory to the fact that ¢;,; >0, Vm < (k; +1).
2. Firstly, assuming that ¢;j) < 0 and ;) < 0 forallm < (k; +1) leads to:
ein) = A eifo] + LTs > eifo] + LT;
eip) > eif) + LTs > €ifo] + 2LTs
: (33)
€ifm) = ifm—1] + LTs = e;q) + mLT;
> —|ei[0]| + mLTs

Thus, it is obvious that kll- = ——— verifies:

leijo|
LT.
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— lejo| + KLT: = 0. (34)

It follows that:

> 7|e,‘[0]| + (k; +1)LT;

Cifk+1] =

, (35)
> —lejjo)| + kLT =0

which is contradictory to the fact that ¢;,; <0, Vm < (k; +1).

This concludes that each current will reach its desired reference within at most k; + 1 steps,
where fori =1,2,3:
el

ki = IT. (36)

4. Simulation and Experimental Results

The performance of the DTSM controller is analysed in steady-state and transient
conditions. For steady-state condition, the DTSM technique behaviour is studied using
a reference amplitude /7, = 1 A and a reference frequency f* = 50 Hz. For transient
conditions, the analysis is performed as follows. On the one hand, after a change in the
reference amplitude from 0.5 A to 1 A (with a constant reference frequency equal to 50 Hz).
And, on the other, after a change in the reference frequency, from 50 Hz to 100 Hz (with
constant reference amplitude and equal to 1 A). Simulation and experimental results are
analysed in terms of MSE obtained between reference and measured load currents and
THD of the CHB output voltages and load currents. MSE is obtained as follows:

(37)

(38)

o1 i=2

where ¥y corresponds to the fundamental variable (voltage or current) whereas ¥, is the
harmonic variable (multiple of the fundamental variable).

4.1. Simulation results

Numerical integration based on first-order Euler’s algorithm has been computed to
the progress of the proposed controller. MATLAB/Simulink R2018b simulations have been
performed in order to verify the feasibility of the DTSM control law given by Equation (17),
considering the simulation parameters listed in Table 2.

Table 2. Simulation parameters description.

Parameter Symbol Value Unit
dc-link voltage Ve 30 \Y%
Load resistance Ry 72.2 O

Load inductance Ly 10 mH
Sampling frequency fs 9.76 kHz

Simulation step - 5.12 us
Gain A 0.001 -
Gain L 10 -
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Figure 3 shows simulation results for phase a in steady-state condition. Figure 3(a)
shows the time-evolution of the load current ij, and current reference i},. Figure 3(b)
presents the control action u; = v, and CHB output voltage v,. Figures 3(c) and 3(d)
denote a portion of samples (two cycles) used for the computation of the MSE and THD
parameters. Hence, N = 5860 in Equations (37) and (38). Figure 3(c) also illustrates the
dynamic behaviour of the current tracking error with an MSE value of 0.03829 A. Figure 3(e)
presents the fast Fourier transform analysis of the load current iy, with a THD value of
3.52 %. At the same time, Figure 3(f) presents the fast Fourier transform analysis of the CHB
output voltage v, with a THD value of 35.80 %. Similar simulation results in steady-state
condition were obtained for phases b and ¢, and Table 3 summarises the values obtained
for THD and MSE parameters.

100
< =
= ®
é EL 0
] G
&) =
-100
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
Time (s) Time (s)
(a) Current tracking. (b) CHB output voltage.
1 100
< =
= ®
é 0 E@ 0
= =
A 2
o -
1 -100
0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
Time (s) Time (s)

(c) Portion of interest for MSE. (d) Portion of interest for THD.
%Euudamcntal (50Hz) = 1.01, THD = 3.52% = Fundamental (50Hz) = 72.74, THD = 35.80%
E E
% Z15
E| E
22 L: 10
2o g0
= 0 1 2 3 4 5 = 0 1 2 3 4 5

Frequency (Hz) x10* Frequency (Hz) x10*
(e) FFT analysis of ir,. (f) FFT analysis of v¢.

Figure 3. Simulation results for phase a in steady-state condition.

Table 3. Simulation results for in steady-state condition.

Parameter Phase a \ Phase b Phase ¢
MSE (iL¢) 0.03829 A 0.03864 A 0.03819 A
THD (ir) 352% 352% 357 %
THD (vep) 35.80 % 35.77 % 36.02 %

Figure 4 shows simulation results for phase a in transient conditions. Figure 4(a)
shows the transient response of the load current iy, when a sudden change in the amplitude
reference from 0.5 A to 1 A at t = 0.03 s is applied. Figure 4(c) demonstrates the control
action uy = v}, value and CHB output voltage v, variation when the reference amplitude
current changes. Figure 4(b) also presents the transient response of the load current iy, for
the case of a sudden change in the reference frequency. from 50 Hz to 100 Hz at t = 0.03 s.
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Figure 4(d) demonstrates the control action u; = v{, value and the CHB output voltage v,
variation when the reference frequency changes. Figures 4(e) and 4(f) denote a portion of
samples (two cycles) used for the computation of the MSE parameter. Hence, N = 5860
in Equation (37). The current tracking error behaviour for both cases is illustrated in
Figures 4(e) (MSE value of 0.03713 A) and 4(f) (MSE value of 0.06109 A). Similar simulation
results in transient conditions were obtained for phases b and ¢, showing a fast dynamic
response during the transient.

Current (A)
Current (A)

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
Time (s) Time (s)

(a) Current tracking when [i] | changes. (b) Current tracking when f* changes.
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= g
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(c) CHB output voltage when i} | changes. (d) CHB output voltage when f* changes.
1 = 1 A 2
go g0 !
g =]
E} 3
O o
-1 -1
0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
Time (s) Time (s)
(e) Portion of interest for MSE when |i} | changes. (f) Portion of interest for MSE when f* changes.

Figure 4. Simulation results for phase a in transient condition.

Figure 5 shows the simulation results for phase a in the presence of parametric un-
certainties, varying the value of the load (R, equal to 48.13 () ) and keeping the reference
amplitude at 1 A and the reference frequency at 50 Hz. The value of R;, has also been main-
tained equal to 72.2 () in Equation (17). Figure 5(a) shows the time-evolution of the load
current i, and current reference i} ,. Figure 5(b) presents the control action 1, = v}, and
CHB output voltage v¢,. Figures 5(c) and 5(d) denote a portion of samples (two cycles) used
for the computation of the MSE and THD parameters. Hence, N = 5860 in Equations (37)
and (38). Figure 3(c) also illustrates the dynamic behaviour of the current tracking error
with an MSE value of 0.24383 A. Figure 5(e) presents the fast Fourier transform analysis of
the load current iy, with a THD value of 3.70 %. At the same time, Figure 5(f) presents the
fast Fourier transform analysis of the CHB output voltage v, with a THD value of 43.28 %.
Similar simulation results in steady-state condition were obtained for phases b and c, and
Table 4 summarises the values obtained for THD and MSE parameters.
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Figure 5. Simulation results for phase a in presence of parametric uncertainties.
Table 4. Simulation results for phase a in presence of parametric uncertainties.
Parameter Phase a [ Phase b [ Phase ¢
MSE (iLy) 0.24383 A 0.24364 A 0.24438 A
THD (iLy) 3.70 % 3.66 % 3.77 %
THD (v¢g) 43.28 % 43.32 % 43.28 %

4.2. Experimental Results

For the experimental tests of the DTSM control described in Section 3, the test equip-
ment, shown in Figure 6, is examined to validate its effectiveness, employing an AC
variable load bank as Ry (it can vary from 1 kW to 20 kW). The other electrical and control
parameters are the same as described in Table 2. The Seven-level CHB converter is based on
CAS120M12BM2 series SiC-MOSFET half-bridge modules and nine independent voltage
dc sources. A dSPACE MicroLabBox DS1201 control unit and Simulink version 9.5, has been
used to implement the DTSM control technique. RTI FPGA programming block-set version
3.9.3 and Vivado 2019.2 have been used to implement the digital modulator on the dSPACE
FPGA platform. Normalization is done between -128 and +127, because the carrier signals
(sawtooth) are formed from signed 8-bit digital counters. The choice of a n-bits counter and
a sampling period of Ts ys, establishes a step of Ts /2" us for each counter, i.e. the carrier
signal must fit exactly in one sampling period of the controller. Another requirement is that
Ts/2" us must be a multiple of the FPGA clock (10 ns). With the choice of T; =102.4 us, a
step of 0.4 us results for each counter. Current sensors CS60-100L series have been used
for the experimental measurements. Finally, the acquired results through the Tektronix

181

182

183

184

185

186

187

188

180

190

101

102

103

104

195



Version December 10, 2022 submitted to Energies 11 0f 15

TDS3034C series digital oscilloscope are analysed through MATLAB/Simulink R2018b 106
code. 107

dSPACE. ————
control unit 1 H
! 1

1
1
1
1
1 CHB converter
:
1
1

-

AC variable
load bank

Figure 6. Experimental test equipment.

Figures 7 and 8 show the experimental results for phase a in steady-state condition and  1ss
aload of 2 kW as Ry.. Figures 8(a) and 8(b) denote a portion of samples (two cycles) used 190
for the computation of the MSE and THD parameters. Hence, N = 6000 in Equations (37) 200
and (38). Figure 8(a) also illustrates the dynamic behaviour of the current tracking error 2o
with an MSE value of 0.17022 A. Figure 8(c) presents the fast Fourier transform analysis of o2
the load current i, with a THD value of 24.34 %. At the same time, Figure 8(d) presents the 203
fast Fourier transform analysis of the CHB output voltage v, with a THD value of 77.14 %. 204
Similar simulation results in steady-state condition were obtained for phases b and ¢, and  zos
Table 5 summarises the values obtained for THD and MSE parameters. 208
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(a) Load current and CHB output voltage. (b) Three-phase load currents

Figure 7. Load currents and CHB output voltage in steady-state condition.

Figures 9 and 10 show the experimental results for phase a in transient state conditions.  zo7
Figure 9(a) shows the transient response of the load current ij, and the CHB output 208
voltage v¢; when a sudden change in the amplitude reference from 0.5 A to 1 A is applied. 200
Figure 9(b) also presents the transient response of the load current iy, and the CHB output 210



Version December 10, 2022 submitted to Energies 12 0f 15

,_.
=)
S

—_

Current (A)
=]

Voltage (V)
=

0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.03 0.04 0.05
Time (s) Time (s)

(a) Portion of interest for MSE. (b) Portion of interest for THD.

= Fundamental (50Hz) = 0.81, THD = 24.34%

B = Fundamental (50Hz) = 58.03, THD = 77.14%

Mag (% of Fundamental
o

0
0 1 2 3 4 5 0 1 2 3 4 5
Frequency (Hz) x10* Frequency (Hz) x10*
(c) FFT analysis of if,. (d) FFT analysis of v¢,.
Figure 8. Experimental results for phase a in steady-state condition.
Table 5. Experimental results in steady-state condition.
Parameter Phase a [ Phase b [ Phase ¢
MSE (iLy) 0.17022 A 0.17697 A 0.17940 A
THD (iLp) 24.34 % 24.77 % 25.94 %
THD (v¢g) 77.14 % 76.43 % 75.27 %

voltage v¢,, for the case of a sudden change in the reference frequency, from 50 Hz to 100 Hz.
Figures 10(a) and 10(b) denote a portion of samples (two cycles) used for the computation
of the MSE parameter. Hence, N = 6000 in Equation (37). The current tracking error
behaviour for both cases is illustrated in Figures 10(a) (MSE value of 0.19473 A) and 10(b)
(MSE value of 0.18343 A). Similar experimental results in transient conditions were obtained
for phases b and ¢, showing a fast dynamic response during the transient.
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(a) when |}, | changes. (b) when f* changes.

Figure 9. Load current and CHB output voltage in transient condition.

Figure 11(a) and 12 show the experimental results for phase a in the presence of
parametric uncertainties. Experimental tests were carried out by varying the load value
(3 kW as Ry) and keeping the reference amplitude at 1 A and the reference frequency at
50 Hz. Table 6 summarises the values obtained for THD and MSE parameters.
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Figure 10. Experimental results for phase 4 in transient condition.

Tek Stop_| — TekStop_|

chapk-pk | ¥ ¢
3.20A

Chd Plopk \ )! \ ‘

Ch3 Pk-Pk
3394

" Cch2Pk-Pk
3.024

Ch1 Pk-Pk
3.31A

M10.0ms A Line 7 0.00 hi[ 400mA [Ch2| 400mA< M10.0ms Al Line J 0.00
B 1.00A% cha[ 500V | EIE d00mAc
+70.00000 s #++(0.00000 s
(a) Load current and CHB output voltage. (b) Three-phase load currents

Figure 11. Load currents and CHB output voltage in presence of parametric uncertainties.

5. Conclusions

A real-time implementation of a Discrete-time sliding mode control in combination
with a modulation scheme based on phase-shifted carrier modulation was applied to
a seven-level CHB converter based on SiC-MOSFET half-bridge modules. Simulation
and experimental results have shown that Discrete-time Sliding Mode Control applied to
seven-level CHB converter has a good performance in transient and steady-state conditions.
This latter can be verified in terms of mean square error of current tracking (less than 0.18 A,
according to experimental results) and total harmonic distortion of voltage output (less
than 86%, according to experimental results). However, a high harmonic content can be
observed in the load current (up to 25%, according to experimental results), mainly due to
the chattering phenomenon. Additionally, the results confirm that the proposed controller
is robust against load parameter variations (a slight increase in the THD of the output
voltage due to the need to synthesise a low voltage to maintain the same reference current
amplitude) and exhibits a fast transient response. Future work may include comparative
studies between proposed and conventional control methods or non-linear controllers.
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Figure 12. Experimental results for phase a in presence of parametric uncertainties.
Table 6. Experimental results in presence of parametric uncertainties.
Parameter Phase a [ Phase b [ Phase ¢
MSE (iLy) 0.14629 A 0.14954 A 0.14383 A
THD (iLp) 20.37 % 20.77 % 21.12 %
THD (v¢g) 103.63 % 104.94 % 105.47 %

Abbreviations

The abbreviations used in this document are listed below:

CHB Cascade H-Bridge

DTSM Discrete-time sliding mode

FC Flying Capacitor

MSE Mean square error

MPPT Maximum power point tracking

NPC Neutral-Point Clamped

PSC-PWM  Phase-shift carrier pulse width modulation
PV Photovoltaic voltage

SMC Sliding mode control

THD Total harmonic distortion
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