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RESUMEN

El presente trabajo se enfoca en el andlisis tedrico y disefio para su posterior validacion
experimental de un sistema convertidor de potencia multinivel orientado a aplicaciones de
Filtros Activos de Potencia (APF) y convertidores de voltaje multinivel. Primeramente se
brinda una descripcion de los principales tipos de APFs de acuerdo a diferentes criterios
de clasificacion, como ser sus configuraciones de interconexion, tipo de convertidores de
potencia implementados y tecnologia utilizada, resaltando las ventajas y limitaciones que
presentan cada una de ellas. Mds adelante se detallan las principales estrategias de control
aplicados a los APF asi como de las estrategias de modulacién que complementan a las
técnicas de control. Seguidamente, se realizaron andlisis mediante simulaciones utilizando
el entorno Matlab/Simulink, con los cuales se realizaron analisis tedricos de los modelos
matemadticos del sistema APF paralelo, para diferentes estrategias de control, como ser la
estrategia basada en el marco de referencia sincrono (SRF), control basado en la teoria
de potencia instantdnea (IRPT), con los cuales se realizaron un anélisis comparativo de
la eficiencia de cada enfoque de control para la compensacién de la potencia reactiva
y la reduccién de los niveles de arménicos de corriente. Una vez validado los modelos
matematicos mediante las simulaciones, se procedid al disefio de la bancada experimental y

su posterior validacién experimental teniendo como enfoque principal la cuantificacién del
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v RESUMEN

rendimiento de los circuitos de control y adquisicion de sefiales. Finalmente se procedid a
la obtencioén de los resultados experimentales para la validacion final del disefio propuesto
para el APF multinivel, los cuales consisten en la medicién del THD y la determinacién

compensacion de la potencia reactiva, obteniéndose resultados satisfactorios del mismo.

JuLio C. PACHER V.

Marzo, 2022. San Lorenzo, Paraguay.



SUMMARY

The present work focuses on the theoretical analysis and design for its subsequent
experimental validation of a multilevel power converter system oriented to Active Power
Filter (APF) applications and multilevel voltage converters. First, a description of the
main types of APFs is provided according to different classification criteria, such as their
interconnection configurations, type of power converters implemented and technology
used, highlighting the advantages and limitations that each one of them present. The main
control strategies applied to APFs as well as the modulation strategies that complement
the control techniques are detailed below. Subsequently, analyzes were carried out through
simulations using the Matlab/Simulink environment, with which theoretical analyzes
of the mathematical models of the parallel APF system were carried out, for different
control strategies, such as the strategy based on the reference framework synchronous
(SRF), control based on instantaneous power theory (IRPT), with which a comparative
analysis of the efficiency of each control approach was performed for the compensation
of reactive power and the reduction of current harmonic levels . Once the mathematical
models had been validated through simulations, the design of the experimental bench and
its subsequent experimental validation were carried out, with the main focus being the
quantification of the performance of the control circuits and signal acquisition. Finally, the
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VI SUMMARY

experimental results were obtained for the final validation of the proposed design for the
multilevel APF, which consist of the measurement of the THD and the determination of

the reactive power compensation, obtaining satisfactory results.

JuLio C. PACHER V.

Marzo, 2022. San Lorenzo, Paraguay.
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CAPITULO 1

JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

1.1. Introduccion

Las La forma de onda en corriente o voltaje de salida de los sistemas generadores de
energia eléctrica, pueden ser consideradas como sinusoidales perfectas y equilibradas. Sin
embargo, los voltajes existentes en la mayoria de los sistemas de transmisién presentan
una distorsién reducida, de un orden inferior al 1 %, y por lo general existen normas que
definen los niveles maximos admisibles de distorsién como ser la IEEE 519-1992. A
medida que nos alejamos de los sistemas de generacién, y nos aproximamos a los puntos
de consumo (cargas finales del sistema), la distorsién de estas formas de onda de voltaje
y corriente asi como los niveles de energia reactiva se incrementa debido a cargas no
lineales y/o altamente inductivas [1]. En los dltimos afios, conceptos tales como la calidad
de potencia (PQ), y la eficiencia energética han ido aumentando en notoriedad dentro del
campo de la ingenieria, convirtiéndose en una cuestiéon de sumo interés tanto para las
empresas productoras y suministradoras de energia eléctrica, como para los fabricantes y

los usuarios finales [2].

Tesis Doctoral. 1
Por Julio Pacher.



2 JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

En ese sentido, puede afirmarse que con el aumento de la industrializacién debido
principalmente al auge de las manofacturas electrointensivas asi como el mejoramiento de
la calidad de vida de las personas, conlleva a un aumento en el nimero de dispositivos
de accionamientos eléctricos, lo que se traduce en la necesidad de controlar la potencia
eléctrica de los sistemas industriales en algunas cargas tipicas como ser los molinos de
acero, cintas transportadoras y en especial todas aquellas que impliquen el uso de motores
eléctricos, siendo este tltimo el mas representativo consumidor de potencia reactiva [3].

Por otro lado, en idéntica magnitud de importancia desde el punto de vista de la calidad
de red, el nimero de cargas no lineales ha ido aumentando considerablemente con el
paso de tiempo, esto se debe a la mejora en las técnicas de conversion de potencia, ya
que equipos que antiguamente se conectaban directamente a la red eléctrica, ahora son
alimentados a través de convertidores electrénicos de potencia, debido a las ventajas que
ofrecen tales como la reduccién de tamafio y un mejor rendimiento [4, 5]. Las cargas no
lineales son generadas por dispositivos electrénicos como ser diodos, conmutacién de
transistores, dispositivos inversores, conmutacion natural o forzada (diodos, transitores,
inversores, etc) [6, 7]. Desde el punto de vista de la calidad de red, las cargas no lineales
son las mas perjudiciales a un sistema eléctrico debido al comportamiento que presentan
las corrientes en altas frecuencias que generan el efecto skin, que se presenta cuando la
corriente alterna tiende a evitar viajar dentro del conductor, viajando cerca de la superficie,
con lo cual se limita la conductividad de los alimentadores, por consiguiente produce
calentamiento hasta el punto de dafiar los equipos debido a las resonancias [8, 9].

Uno de los inconvenientes habituales en los sistemas eléctricos de corriente alterna
son los procesos de optimizacién tanto de la compensacion de la potencia reactiva asi
como la eliminacién de arménicos. La aparicion de las cargas electrénicas ha motivado
la investigacion de nuevas topologias de convertidores de potencia, dichos sistemas de
conversion de potencia se basan en la conmutacién de dispositivos semiconductores de
potencia IGBT, MOSFET, SCR, etc) [10, 11]. Ademads, con el desarrollo de la tecnologia
de los semiconductores de potencia, las capacidades del manejo de la energia y la velocidad
de conmutacion de los dispositivos de potencia han mejorado considerablemente [12, 13].
Otro aspecto importante, es el aumento significativo en la capacidad de computo de los
microprocesadores permitiendo el desarrollo de nuevas tecnologias semiconductoras con
mayores velocidades de conmutacion y menores pérdidas [14, 15]. Los convertidores
son dispositivos electronicos capaces de alterar las caracteristicas del voltaje y corriente
que reciben, transformandola de manera 6ptima para las aplicaciones a las cuales seran
destinadas en cada caso.

En el proceso de disefar e implementar un sistema de control digital para un circuito

de potencia, ya sea un convertidor del tipo inversor o cualquier otro circuito convertidor



OBJETIVOS Y ALCANCE 3

de potencia en general, se hace imprescindible el uso de un medio de depuracion para
simular y verificar el sistema antes de comprobar su funcionamiento experimental [16, 17].
Esto se debe a que se manejan potencias y corrientes elevadas que pueden causar dafos
si el control no ha sido depurado, no solo en los componentes o hardware empleados o
en los sistemas de medicidn, sino incluso en las personas. Ademads, para los estudios de
factibilidad y disefio se requiere una capacidad de modificacion de la configuracion de las
plataformas de prueba con el propdsito de disminuir los costos y el tiempo de desarrollo
de las mismas [18].

Por otro lado, para las aplicaciones que requieren una potencia elevada, se hace uso de
los convertidores multinivel de potencia. Los convertidores multinivel presentan dos venta-
jas principales. Por una parte, posibilitan alcanzar un voltaje mayor para un semiconductor
dado sin la necesidad de conectar en serie los semiconductores, a la vez que aumenta la
potencia del convertidor sin la necesidad de conectar en paralelo los semiconductores,
esto posibilita disminuir las pérdidas por conduccion. Por otro lado, el aumento de niveles
de voltajes en la salida permite un mejor control de la corriente de salida, obteniéndose
menores niveles de THD y permitiendo reducir el tamafio de los filtros de salida. Ademds,
algunas topologias de convertidores multinivel permiten obtener una frecuencia aparente a
la salida superior a la frecuencia de conmutacién de los semiconductores utilizados [19].

Por lo mencionado anteriormente, la principal aportaciéon de esta Tesis Doctoral se
centra en el disefio y la validacion experimental de un APF multinivel en configuracién
paralelo. En ese sentido, se utilizan técnicas de control modernas como el control predictivo
basado en el modelo (MBPC) aplicado a topologias modulares y multinivel ya que permite
una rdpida implementacion y adaptacion a los cambios en la topologia deseada asi como
la inclusién de no linealidades en el algoritmo de control [20]. Cabe mencionar que,
las validaciones experimentales se realizan mediante el uso de nuevas tecnologias de
semiconductores, especificamente los SiC-MOSFETSs, ya que permite el uso de frecuencias
de conmutacién mas elevadas en comparacién con los dispositivos semiconductores

convencionales del tipo IGBT.

1.2. Objetivos y Alcance

El objetivo de esta Tesis Doctoral se enfoca en el disefio e implementacién de un
APF trifdsico multinivel basado en celdas Puente-H en cascada. El desarrollo de la Tesis
Doctoral propone un disefio modular de la plataforma experimental. A fin de validar el
diseflo propuesto la Tesis inicia con un andlisis mediante simulaciones de la topologia
propuesta para posteriormente avanzar hacia la etapa de disefio y validacién experimental,



4 JUSTIFICACION Y METODOLOGIA

los cuales se constituyen como principal aporte de esta Tesis Doctoral. En este orden de
ideas los siguiente objetivos especificos son:

= Validar mediante simulaciones el esquema APF multinivel.
= Disefiar el hardware requerido para la implementacién del APF multinivel.

= Validar de forma experimental el disefio del APF multinivel mediante la técnica de
control propuesta.

1.3. Descripcion del sistema

El esquema general propuesto a ser implementado para la validacién experimental del
APF, con cada uno de los bloques que lo componen se presenta en la Figura 1.1.

w

< Il <>>
Celdas Filtro Pasivo

puente-H '
(i)

Carga lineal
y/o carga no lineal

MicrolabBox-dSpace

Figura 1.1 Esquema del APF multinivel propuesto

Como se aprecia en la Figura 1.1 existen dos bloques bien diferenciados: la plataforma
hardware desarrollada y la bloque de control implementado mediante el controlador
MicroLabBox - dSPACE. La transmision de sefiales entre ambos bloques se implementa
mediante enlaces de fibra dptica de manera a reducir las interferencias provenientes de los
circuitos de potencia.
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La plataforma hardware consiste en una placa de control (driver) para la activacién del
Puente-H basado en dispositivos semiconductores del tipo SiC-MOSFET asi como la placa
base para el Puente-H propiamente. Ademads, se implementan médulos de adquisicion de
sefales y con sus respectivos circuitos de acondicionamiento para corrientes y voltajes.
Luego, estas mediciones son utilizadas dentro de los algoritmos de control implementados
en los DSP o sistemas similares. La carga carga empleada para el Puente-H consiste en la
red eléctrica trifdsica, a la cual puede estar conectadas cargas del tipo lineal tales como
motores, transformadores o cargas no lineales entre los que se tienen a los convertidores
de potencia, circuitos rectificadores, sistemas de iluminacién Led entre otros.

1.4. Especificaciones de disefio

Las especificaciones deseadas para el disefio del APF multinivel son las siguientes:
= Voltaje de red: 220 V por fase.

= Potencia desarrollada: 15 kW.

= Tecnologia: semiconductores SiC-MOSFET.

= Frecuencia de conmutacion: hasta 50 kHz.

1.5. Organizacion de la Tesis Doctoral

La presente Tesis Doctoral se ha organizado en cinco capitulos con el fin de facilitar la
lectura. En ese sentido, se incluye un breve resumen de cada uno de ellos:

Capitulo 1: Justificacion y Metodologia, en este capitulo se describen el estado del arte
de los APFs, antecedentes de la Tesis Doctoral, asi como los objetivos y alcance. Ademas
se brinda una descripcién del sistema, y las especificaciones de disefio del convertidor.

Capitulo 2: Estado del Arte de los Filtros Activos de Potencia, en este capitulo se
detallan las diferentes topologias de los APF, las ventajas y desventajas de cada topologia,
asi como una descripcion de las principales estrategias de control aplicados a los APF. Se
analizan ademas las estrategias de control utilizadas para la compensacién de la energia
reactiva y la eliminacién de arménicos. Ademas se realizan simulaciones de manera a
validar los modelos matematicos obtenidos asi como las estrategias de control analizadas.

Capitulo 3: Disefio del APF Multinivel, dentro de este capitulo se detalla el proceso
de disefio del hardware para la implementacién del convertidor Puente-H y los circuitos
controladores de los mismos. Ademds, se detalla el disefio de los circuitos de medicién y

acondicionamiento de sefiales.
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Capitulo 4: Analisis Experimental de la Plataforma Disefiada, en el presente capitu-
lo se muestra los resultados obtenidos para la validacién experimental del disefio. En
ese aspecto se realizaron pruebas con la plataforma experimental tanto en su modalidad
de convertidor de potencia tipo VSI multinivel, asi como en su modalidad APF para la
compensacion de energia reactiva y eliminacién de armonicos.

Capitulo 5: Principales aportaciones, en esta seccion se pone de manifiesto las
principales conclusiones de la Tesis Doctoral y finalmente se propone las lineas futuras a

ser abordas en el marco de la linea de investigacion que aborda la Tesis Doctoral.



CAPITULO 2

ESTADO DEL ARTE DE LOS FILTROS
ACTIVOS DE POTENCIA

2.1. Introduccion

La estrategia tradicional para la reduccién de armonicos y compensacién de la potencia
reactiva consiste en el uso de filtros pasivos sintonizados a las componentes que se desean
eliminar. Sin embargo, este tipo de soluciones presenta inconvenientes como ser el ma-
yor tamaiio fisico de los componentes, posibilidad de resonancia con la impedancia de
red eléctrica, pérdida de sintonia con el paso del tiempo debido a degradaciones en los
valores iniciales de sus elementos, entre otros. Los filtros pasivos utilizan componentes
pasivos (redes tipo RLC), que a bajas frecuencias son dispositivos voluminosos y de
costo elevado [21, 22]. Los filtros pasivos se caracterizan por constituir una estructura
rigida apta para eliminar arménicos bien definidos y valores de potencia reactiva dentro
de un rango restringido, mientras que las caracteristicas de la propia red, son parimetros
variables en el tiempo debido al crecimiento natural de las mismas. Con el objeto de
superar las limitaciones propias de un filtro pasivo, han sido propuestas varias soluciones
en la literatura para compensar de forma dindmica la potencia reactiva, desbalance y dis-

Tesis Doctoral. 7
Por Julio Pacher.
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torsion armonica [23, 24]. Entre ellas se encuentran los APFs, los cuales son considerados
topologias apropiadas para compensar estas componentes no deseadas y de caracteristicas
cambiantes, debido a su versatilidad en términos de adaptacién a las variaciones de los
parametros de la carga [25]. Los compensadores activos en paralelo, mediante algunas
modificaciones pueden ser implementados como APF en paralelo, de manera eficaz para
eliminar los arménicos de corriente generados por cargas no lineales. Por supuesto, el
objetivo principal de APF paralelo siempre ha sido la de reducir los niveles de energia
reactiva presentes en la red eléctrica.

El presente capitulo se abordan los conceptos generales relacionados a los APF, abarcan-
do las diferentes topologias de interconexion a la red eléctrica, las principales topologias
paralelas para sistemas de distribucién de 3 hilos, los diferentes tipos de convertidores
de potencia aplicados en los APF y la topologia final propuesta en esta Tesis Doctoral.
Por otro lado, se realiza un andlisis de las configuraciones, el modelado y el disefio de los
APFs. Se aborda ademas los algoritmos de control aplicados a los APFs en configuracién
paralelo.

2.2. Topologias de los filtros activos de potencia

Las bases tedricas del filtrado activo datan de la década del 70, denominandose APF a
los dispositivos electrénicos con la capacidad de comportarse como fuentes de voltaje o
fuentes de corriente controlables y que de acuerdo a su interconexion a la red eléctrica
poseen la capacidad de compensar o reducir los niveles de arménicos de voltaje o de la
corriente, asi como de la compensacién la potencia reactiva existente [23]. En base a lo
anterior, es posible clasificar al APF segtin la variable a compensar, voltaje o corriente y
de acuerdo al tipo de interconexion, serie o paralelo [26].

Desde su concepcion tedrica hasta hoy dia, varios factores han influido en la rapida
aceptacion de esta tecnologia, principalmente debido a los avances en el desarrollo de las
tecnologias de convertidores estaticos y por la incorporacién de nuevos semiconductores
de potencia, como ser los SiC-MOSFET con mejores prestaciones en cuanto a valores
de corriente y voltaje que pueden soportar, facilidad de control, tiempos de conmutacién
reducidos y menores pérdidas de potencia [23]. Otro factor importante que ha influido en
el auge de los APF es la disponibilidad de dispositivos de control de altas prestaciones,
permitiendo el uso de algoritmos de control mas complejos.

Un sistema APF estd constituido por cinco bloques bien diferenciados: El convertidor
de potencia, el enlace de corriente entre el convertidor y el punto de conexién a la red
(PCC), el elemento almacenador de energia del APF y los dispositivos de medicién y
acondicionamiento de las sefiales de potencia y el controlador. Los APFs utilizados pueden
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Figura 2.1 Configuracién APF en conexion paralelo

clasificarse de varias maneras, es decir, de acuerdo al tipo de conexién del filtro respecto a
la carga. De acuerdo al convertidor de potencia utilizado podemos distinguir a los filtros
serie, paralelo y serie-paralelo o mixtos. De acuerdo al convertidor de potencia utilizado
en el APF, el mismo puede clasificarse en convertidores de fuente de corriente (CSC) o en
convertidores de fuente de voltaje (VSC). Desde un punto de vista practico, cada una de
estas topologias, actia de forma distinta y la utilizacioén de una u otra conexién dependerd
de si es permisible que toda la corriente de carga atraviese o no el enlace de corriente del
APF [27].

2.2.1. Taxonomia de los APFs segun su topologia de interconexion

Entre los criterios cominmente asumidos a fin de realizar una clasificacién del tipo de
APF, se encuentra la que toma como pardmetro su interconexién al punto PCC. En los
apartados siguientes se ejemplifican las principales topologias de interconexion, siendo
estas las topologias paralela, serie y serie/paralela respectivamente las cominmente im-
plementadas en la practica. Cabe mencionar que existen otras topologias en las cuales se
agregan filtros pasivos, siendo estas denominadas topologias hibridas [27].

Filtro Activo de Potencia en conexion paralelo La estructura de un APF paralelo
para la compensacion de las corrientes no activas y la correccion del factor de potencia
se muestra en la Figura 2.1. Idealmente, para reducir las componentes oscilatorias de
la potencia que circulan entre la fuente y las cargas, tanto el voltaje como la corriente
deben ser del tipo sinusoidales, en fase y equilibrados. Por lo tanto, la red eléctrica puede
funcionar de manera eficiente y con una mayor calidad de energia, evitando problemas
referentes a la potencia reactiva, los arménicos y el desequilibrio en la red eléctrica. Sin
embargo, en casos generales, debido a las cargas que normalmente son del tipo inductivas
y no lineales, asi como al desequilibrio de las cargas conectadas a las diferentes fases de
una red trifasica, existird una potencia reactiva y por ende formas de onda de corriente
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distorsionadas debido al desequilibrio asi como la presencia de armoénicos. El APF en
conexidn paralelo es una configuracion practica para mitigar los problemas mencionados
anteriormente [28]. Los APF en paralelo actian como una fuente de corriente, cuya
funcidn es reducir las distorsiones en la corriente generadas por la carga, de tal manera a
que la corriente en la red eléctrica resultante de la suma de corrientes de la carga y el filtro
sea del tipo sinusoidal.

El principio de funcionamiento consiste en inyectar a la red, en el PCC y en contrafase,
las corrientes armonicas generadas en la carga y la corriente necesaria para la reduccion de
la potencia reactiva, de modo que queden absolutamente anuladas por suma de corrientes
en el nodo analizado. Para ello, es necesario un sistema de almacenamiento de energia en
DC y un convertidor estdtico que permita la transfiera de esta energia bidireccionalmente
entre AC y DC [23]. Dado que la energia asociada a los arménicos es de caracter no
activo, la potencia en vatios requerida por el convertidor es tedricamente nula y, en la
préctica, s6lo hay que aportar la potencia debida a las pérdidas en los semiconductores
y otros elementos no ideales. Este tipo de convertidor, que trabaja con la modulacién de
ancho de pulsos PWM a alta frecuencia, va dotado de un sistema de control cuya consigna
de control se centra en el seguimiento de corriente en la carga, ademds de determinar el
contenido de armoénicos y generar las consignas de mando a los semiconductores para
inyectar las corrientes armonicas en contrafase y conseguir su cancelacion. La estructura
mads utilizada se basa en un convertidor de voltaje, que opera en modo de control por
corriente, en donde la energia es almacenada en un capacitor situado en el lado de DC del
convertidor [29].

Filtro Activo de Potencia en conexion serie Los APFs conectados en serie con la
fuente generadora de arménicos se comportan como una fuente de voltaje en serie con
la propia red. Se conecta antes de la carga y en serie con la alimentacién, a través de un
transformador, de tal manera a eliminar voltajes armdnicos y para balancear y regular el
voltaje en los terminales de la carga o la linea. La estructura de un APF serie se muestra
en la Figura 2.2 [23].

El APF de conexidn serie provee el voltaje necesario para que la corriente por la linea
esté libre de armonicos. El sistema actiia como una impedancia variable, cuyo valor es
idealmente nulo para la componente fundamental de corriente e infinita para todas las
demads componentes. Los APF serie se comportan como una fuente de voltaje en serie con
la red eléctrica, y su principal funcién es que el voltaje entre los terminales de la carga
sea del tipo sinusoidal no distorsionada [30]. El circuito constituido por el APF serie y la
carga es un sistema dual respecto al APF paralelo, en donde la dualidad se establece por
el intercambio de las posiciones serie en lugar de paralelo y por actuar como fuente de
voltaje en lugar de como fuente de corriente [26].
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Figura 2.3  Configuracion APF en conexién serie-paralelo

Filtro Activo de Potencia en conexion serie-paralelo La estructura de un APF en
conexién mixto se muestra en la Figura 2.3. La configuracién representada en dicha figura
es conocida ademads con el nombre de APF universal, y es una combinacién de los dos
filtros anteriores, donde el filtro paralelo cancela los arménicos de corriente y puede hacer
compensacion de energia reactiva, mientras que la configuracion en serie realiza la funcién
de desacoplo respecto a la red y puede realizar otras funciones, como regulacion de voltaje,
compensacion de flicker y equilibrado de fases en el punto de conexién a la red [30].

Filtro Activo de Potencia hibrido El esquema de filtrado hibrido consta de un sistema de
filtrado pasivo convencional apoyado por un filtro activo situado en diferentes posiciones
en relacion con el filtro pasivo. Esta combinacién optimiza el sistema de cancelacion pasiva,
ademads de evitar los problemas de resonancias entre los componentes del filtro pasivo y
la impedancia de linea y permite potencias de filtrado elevadas a un costo inferior al del
filtrado activo puro [31, 32]. Por otro lado, dependiendo de la interconexidn realizada entre
el sistema de filtro pasivo y el sistema de filtro activo, pueden considerarse las siguientes
estructuras bésicas: APF en serie con la linea, APF en serie con el filtro pasivo, APF en
paralelo con la linea y la carga, y finalmente APF en serie con la linea y el filtro pasivo.
Filtro activo en serie con la linea: El APF se comporta como una impedancia variable
situada entre la red eléctrica y la carga, de tal manera a que la impedancia sea nula para
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la componente fundamental y de caracter resistivo y elevada para los arménicos. Cabe
mencionar que el filtro activo actia como un aislador de arménicos [30]. Como la seccién
de filtro activo se instala en serie con la red, y posible bloquear el paso de arménicos
desde y hacia ella, y en ese sentido, los armdnicos generados en la carga necesariamente
circularan por el filtro pasivo. De esta manera, el voltaje en el lado de linea del filtro activo
serie es tedricamente la correspondiente a la frecuencia fundamental. En la Figura 2.4 se
observa el esquema de un APF hibrido en conexién serie con la linea [23].

El filtro activo de la Figura 2.4 estd formado por un convertidor PWM de voltaje
conectado en serie con la red a través de un transformador (Booster). El secundario de este
transformador se dimensiona para la totalidad de la corriente nominal de la carga, aunque
el voltaje que debe soportar es la debida a las componentes arménicas, mientras que es
nula para la componente fundamental. La ventaja de este sistema es que el grueso de la
cancelacion estd a cargo del filtro pasivo, mientras que el filtro activo se dimensiona para
una potencia de tan sélo el 2 % al 5 % de la potencia aparente de la carga, con lo cual es
menos costoso que un filtro activo puro, que debe asumir la totalidad de la potencia de
cancelacion.

Filtro activo en serie con el filtro pasivo: Esta modalidad de conexion es similar a
la configuracién anterior en donde la seccion correspondiente al filtro activo esta situada
en serie con el filtro pasivo. El APF esta constituido por un convertidor estitico PWM
de voltaje conectado en serie con el filtro pasivo a través de un transformador [33]. El
esquema del APF en conexion serie con el filtro pasivo se observa en la Figura 2.5.
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Figura 2.5 Configuraciéon APF en serie con el filtro pasivo
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Este sistema se comporta como una fuente de voltaje variable, cuyo valor es tedri-
camente nulo para la frecuencia fundamental y de igual valor al de las componentes
armonicas de voltaje en la carga. Por ello, el voltaje en el punto de conexién del filtro,
es la correspondiente a la frecuencia fundamental, como se describi6 en el caso anterior.
El filtro activo presenta impedancia nula a la componente fundamental y variable para
las componentes armoénicas. Este método posee la ventaja de que la seccién de filtro
activo debe soportar solo las corrientes arménicas que circulan por el filtro pasivo y no la
corriente principal de la carga [30].

Filtro Activo en paralelo con el filtro pasivo: El sistema principal de filtrado es pasivo,
sintonizado con los arménicos mas bajos y de mayor contenido. En paralelo con el filtro
pasivo hay un filtro activo de corriente o voltaje encargado de eliminar los arménicos de
frecuencias mds elevadas. El Esquema del Filtro Activo en conexién paralelo con el filtro
pasivo se observa en la Figura 2.6.

Filtro Activo en serie con la linea y con el filtro pasivo: Esta topologia es una
combinacién de las configuraciones anteriores y estd basado en los mismos principios, en
donde la accién de los filtros activos complementa y optimiza la del filtro pasivo.

2.2.2. Taxonomia de los APFs segun la topologia del convertidor

Las configuraciones de los APFs descritas en los apartados anteriores requieren de
elementos almacenadores de energia, existiendo dos opciones para la misma: el primero
consiste en el almacenamiento de tipo capacitivo, en este caso la energia disponible para la
compensacion se almacena en un capacitor, pudiéndose establecer el nivel de energia del
filtro activo mediante la medida de los voltajes de continua [26]. Es importante mencionar
que el tipo de elemento almacenador de energia empleado determina las caracteristicas
de compensacién del APF. Aunque la gran mayoria de los APF utilizan capacitores, la
segunda opcién consiste en el empleo de inductores. La Figura 2.7 muestra un APF con

sistema de almacenamiento de energia inductivo. En este caso el nivel de energia del filtro
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activo se puede obtener mediante la medicién de la corriente en la bobina de continua. Sin
embargo, una desventaja importante de este tipo de topologias es la imposibilidad de ser
aplicadas a esquemas de compensacién multinivel [34].

Otra clasificacion que se puede mencionar, es la que se basa en el nimero de fases,
como ser, los sistemas monoféasicos de dos hilos, los sistemas trifasicos de tres hilos y
finalmente los sistemas trifasicos de cuatro hilos.

APFs basados en convertidores de 2 niveles: En la Figura 2.8 muestra la topologia
de un convertidor trifasico en puente completo, el cual se compone de seis transistores
de potencia, cada uno con un diodo en conexién inversa, empleados para conducir la
corriente reactiva de retorno a la fuente de energia. Estos inversores se dividen segin
su forma de operar en: conduccién a 180° de cada elemento, con lo cual habrd tres
elementos en conduccién al mismo tiempo y conduccién a 120°, con dos elementos
por vez. Estos circuitos se utilizan en aplicaciones de mayor potencia, pudiendo estar
formados por tres esquemas monofasicos independientes conectados a la misma fuente.
Para las configuraciones trifasicas se disponen esquemas de inversores de tres o cuatro
ramas dependiendo si se tiene acceso al neutro [34]. Cada par transistor-diodo opera en
los estados de corte o saturacién comportindose como un interruptor bidireccional. La
secuencia de conmutacién que siguen los interruptores viene impuesta por un proceso
previo de modulacién que serd el que determine las caracteristicas de la sefal de salida,
entre ellas: forma, amplitud, frecuencia y contenido arménico.
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Figura 2.8 Convertidor de potencia en esquema inversor de tres ramas
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APFs basados en convertidores multiniveles: Existen aplicaciones que requieren una
potencia elevada, y para alcanzar los altos niveles de potencia, se requieren de convertidores
VSC para aumentar los niveles de voltaje de operacién por encima de los limites fisicos
impuestos por la tecnologia de los semiconductores actuales [35, 36]. Los convertidores
multinivel incluyen un arreglo de dispositivos semiconductores de potencia y capacitores
como fuentes de voltaje, donde la sefal de salida generada tiene una forma de onda
escalonada, sumando los voltajes de cada convertidor, mientras que los interruptores de
potencia de manera individual, soportan voltajes reducidos. Los convertidores multiniveles
fueron desarrollados especialmente para permitir que las topologias de fuente de voltaje
alcancen voltajes mas elevados [37]. En lugar de conectar varios interruptores de potencia
en serie, las estructuras de convertidores multiniveles organizan los semiconductores con
enlaces de capacitores DC adicionales que subdividen el voltaje total del convertidor al
limite de bloqueo del semiconductor.

Topologias de los convertidores multiniveles: Existen tres topologias de converti-
dores multinivel ampliamente utilizados, los cuales pueden ser denominados como los
convertidores multinivel clasicos. Por tanto, resulta de interés analizar dichas topologias
clésicas, junto con las ventajas y limitaciones que presentan cada una [38]. El presente
apartado no pretende realizar un andlisis detallado de cada topologia, sino mostrar la
informacion relevante de ellas. Entre los convertidores multinivel cldsicos estdn:

= Convertidor de enclavamiento del punto neutro (NPC)
= Convertidor de capacitor flotante (FC)

= Convertidor Puente-H en cascada (CHB)

A continuacién se detalla las caracteristicas mas relevantes de cada topologia de
convertidor mencionada anteriormente.

NPC o Neutral Point Clamped: El convertidor NPC ha sido el convertidor multinivel
mds utilizado y estudiado en la literatura. Esta topologia recibe el nombre de Neutral Point
Clamped, dado que el enclavamiento de voltajes de los diodos se produce al punto medio
del divisor capacitivo de entrada. La estructura bésica consiste en el agregado de diodos
a una rama de interruptores en serie como se muestra en la Figura 2.9 [39]. Los diodos
enclavan el voltaje en el punto medio entre cada par de interruptores al valor presente
en uno de los capacitores del bus de continua. El banco de capacitores en serie divide el
voltaje del bus de continua en forma equitativa, lo que permite generar los distintos niveles
de voltajes a la salida [40, 41].

Entre las ventajas de esta topologia podemos mencionar:



16 ESTADO DEL ARTE DE LOS FILTROS ACTIVOS DE POTENCIA

Vdc

o7

Figura 2.9 MVSI de enclavamiento por diodos monofasico de cinco niveles

= El ndmero de capacitores es pequefio en comparacion con otras topologias multinivel
= No requiere el uso de transformadores

= La eficiencia es alta

= A medida que el niimero de niveles se incrementa, el contenido arménico se reduce
= FEl voltaje de bloqueo de los interruptores es el voltaje del capacitor de entrada

= Como ocurre con la mayoria de las topologias de MVSI, las llaves de los DCMC
deben soportar solo una fraccién del nivel de voltaje del DC-link

Por otro lado, entre sus limitaciones se pueden mencionar las siguientes:
= Son necesarios el uso de diodos recuperacion rapida

= Es necesario que los voltajes de los capacitores se mantengan equilibrados en cual-
quier punto de trabajo, por lo que el control del convertidor se complica. Dicho
equilibrio, se dificulta conforme aumenta el niimero de niveles, incluso puede ser
imposible en algunas condiciones de operacién
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= Uno de los principales inconvenientes de esta topologia es que los diodos deben
soportar distintas fracciones del voltaje del DC-link, por lo que para altos niveles de
voltaje se requiere utilizar complejas configuraciones de diodos en serie en los cuales

es muy dificil ecualizar las tensiones en inversa y los tiempos de conmutacién

Cabe resaltar que, del andlisis de las ventajas y limitaciones de los convertidores
de tipo Diode-Clamped, se aprecia que la topologia de tres niveles o NPC retine las
ventajas mencionadas y no presenta aquellos inconvenientes que aparecen al momento
de implementar convertidores de mas de tres niveles. En ese sentido, para migrar de
la topologia de dos a tres niveles, s6lo es necesario agregar dos diodos de fijacién por
cada fase. Ademads, esta configuracion presenta un disefio estructural simple, a diferencia
de convertidores de mds niveles. Por lo mencionado, la topologia NPC ha sido la mas
ampliamente utilizada [42].

Convertidor de capacitores flotantes: Este tipo de convertidores poseen una estructura
similar al convertidor de diodos anclados descrito en el apartado anterior, y al igual que
dicha topologia, los capacitores en serie actian como fuentes DC, dividiendo el voltaje
comun en partes iguales. Esta configuracién limita la Cfi—‘: de los interruptores, obteniéndose
asi un mayor nimero de estados de conmutacién posible, los cuales son utilizados para
balancear la carga de los capacitores del DC-link [43]. La estructura basica de este tipo
de convertidores se muestra en la Figura 2.10, donde se puede observar que en el punto
medio de cada par de interruptores se conecta un capacitor que enclava el voltaje de ese
punto y por lo tanto el voltaje aplicado a la carga para cada combinacién de encendido
de los interruptores. Sin embargo, la baja confiabilidad de los capacitores para voltajes
elevados y altos niveles de potencia es una de las principales desventajas de esta topologia,
ademads los capacitores internos no pueden conectarse directamente en configuracién
Back-to-Back, aunque si es posible realizar esta configuracién a través del DC-link. Por
otro lado, es posible obtener un buen balance de los voltajes sobre los capacitores mediante
el uso de una modulacién adecuada, como por ejemplo la Modulacién por Ancho de Pulso
con Portadoras Desfasadas (PSC-SPWM) [44].

El funcionamiento normal de este tipo de convertidores se presenta cuando los todos
los capacitores se encuentran cargados a un voltaje igual a Vy../4, lo que significa que los
capacitores C, C, C3 y Cy se encuentran conectados en serie entre si y en paralelo a
la fuente V. se cargardn de forma equilibrada. En consecuencia los capacitores C'5, Cg
y C7 entregardn un voltaje igual a 3V, /4, mientras que los capacitores Cs y Cy serdn
igual a Vy./2 y por ultimo el capacitor Cg se cargard a un voltaje de V./4. De esta
manera el equilibrio en los capacitores se logra escogiendo la combinacién de interruptores
apropiada. Estas combinaciones se representan en la Tabla 2.1.

Entre las ventajas que posee esta configuracion es posible resaltar las siguientes:
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Figura 2.10 MVSI de capacitores flotantes monofasico de cinco niveles

Interruptores Activos Voltaje de Salida
S1-S2-S3-S4 Vae/2
S1-S2-S3-S5 6 S2-S3-S4-S8 6 S1-S3-S4-S7 Vae/4
S1-S2-S5-S6 6 S3-S4-S7-S8 6 S1-S3-S5-S7 6

S1-S4-S6-S7 6 S2-S4-S6-S8 6 S2-S3-S5-S8 0
S1-S5-S6-S7 6 S4-S6-S7-S8 6 S3-S5-S7-S8 ~Vae/4
S5-56-S7-S8 —Vac/2

Tabla 2.1 Conmutacién de interruptores y sus niveles de voltaje de salida

= Permite formas flexibles de disparar los semiconductores, para obtener un mejor

balance de voltaje en los capacitores.

= A mayor ndmero de niveles, los capacitores acumulan energia extra durante largos
transitorios de descarga.
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= Los flujos de potencia activa y reactiva pueden ser controlados.

= A mayor nimero de niveles, menor es la distorsién armdnica.

Por otro lado, la configuracion de capacitores flotantes presentan también algunas

desventajas, entre las que se pueden mencionar:

= Presentan baja eficiencia para transmision de flujo real

= Es necesario un sistema de control complejo para mantener balanceados los voltajes
de los capacitores

= Requiere una cantidad excesiva de capacitores, y al ser mds voluminosos y costosos

que los diodos, resulta menos atractivo que el de acoplamiento por diodo

= Debe de existir un proceso de precargado de los capacitores flotantes

Convertidor Puente-H en cascada: El convertidor CHB es una estructura muy
utilizada en aplicaciones de potencia, no posee un DC-link tinico como tal, sino mas
bien posee varias fuentes de continua. Los convertidores multinivel fueron desarrollados
desde mediados de 1980, inicialmente con el trabajo de Nabae, Takahashi y Agaki en el
afio 1988. Esta topologia se implementa mediante la interconexion de etapas Puente-H
independientes. En la Figura 2.11 se observa un esquema de convertidor en cascada de 7
niveles, realizada mediante la interconexion en serie de 3 etapas convertidoras en Puente-H
en cascada [45, 46].

Para el funcionamiento correcto de esta topologia es necesario que los voltajes de los
DC-link sean independientes y estén aisladas entre si, lo cual se implementa mediante
capacitores. Para incrementar el numero de niveles es necesario conectar mas celdas en
cascada, siendo el voltaje de salida del convertidor la suma o combinacién de cada uno
de los voltajes que las diferentes celdas aporten [19, 47]. Las topologias de Puente-H
multinivel se pueden dividir en dos categorias segin la dependencia de la relacién de
los voltajes que maneje cada Puente-H, estas categorias son: simétricas o asimétricas. Se
consideran simétricas si los voltajes de DC-link de todos los puentes son iguales entre si o
asimétricas a aquellas cuyos voltajes de DC-link son diferentes. Lo comun es encontrar
voltajes con relaciones 1:2 o 1:3 [45].

La Figura 2.12 muestra la forma de onda del voltaje de salida para el convertidor en
cascada tipo Puente-H de 7 niveles. El esquema Puente-H es capaz de generar tres niveles
de voltajes de salida diferentes, que son: Vg, 0 y —Vj.. El voltaje de salida resultante es la
suma de los voltajes individuales generados por cada puente, por tanto, el voltaje de salida
puede tomar los siguientes valores : +3Vy., +2Vy., +1Vye, 0, —1V4e, =2V, —3Vye.
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Figura 2.12  Seiial de salida del CHB de 7 niveles

En la Tabla 2.2 se representan los primeros quince vectores de disparo asignados a los
interruptores S1, S2, S3 y S4 de la interconexién en cascada con tres celdas CHB.

La mayor ventaja de la que goza esta topologia es su modularidad. Gracias a ella se
puedan construir convertidores de un numero de niveles muy elevado. En contrapartida, su
mayor inconveniente es la necesidad de que los voltajes de alimentacién de cada celda
sean independientes. Serd necesario, por lo tanto, el empleo de tantas fuentes aisladas
como celdas tenga el convertidor. Para aplicaciones en las que no se manipule potencia
activa (filtrado activo, compensacién de reactiva, etc.), si se eligen adecuadamente los

estados redundantes de conmutacién de los interruptores, se puede controlar la carga de
los condensadores y, por lo tanto, evitar el uso de fuentes aisladas [48].
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Sig ¢ | Valor de v,
Sai ‘ Saiz ‘ Saz1 | Sags ‘ Sasi ‘ Sass

0 0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1 2 -1
0 0 0 0 1 0 3

0 0 0 0 1 1 4 0
0 0 0 1 0 0 5 -1
0 0 0 1 0 1 6 -2
0 0 0 1 1 0 7 0
0 0 0 1 1 1 8 -1
0 0 1 0 0 0 9 1
0 0 1 0 0 1 10 0
0 0 1 0 1 0 11 2
0 0 1 0 1 1 12 1
0 0 1 1 0 0 13 0
0 0 1 1 0 1 14 -1
0 0 1 1 1 0 15 1

Tabla 2.2  Primeros 15 vectores de disparo de un convertidor CHB de tres celdas

2.2.3. Estrategias de control de los convertidores multiniveles

Las técnicas de conmutacién para los convertidores multiniveles pueden agruparse

tomando como pardmetro la frecuencia de conmutacion de los interruptores de potencia

en las siguientes categorias mostradas en la Figura 2.13.

Estrategias de
conmutacién

frecuencia

Conmutacién a

fundamental baja

4 A

4

4

Conmutacién a
frecuencia
fundamental alta

4

4

Modulacién
en escalera

Cancelacién
selectiva de
arménicos

PWM
senoidal

Digital

Modulacién
SVM

Figura 2.13 Taxonomia basica de las estrategias de modulaciéon multinivel
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Entre los objetivos buscados mediante las diferentes estrategias de conmutacion se
tiene la minimizacién de los niveles de armonicos de las sefiales de salida del convertidor,
regulacién de la amplitud y frecuencia de salida asi como el equilibrio de los voltajes
en los capacitores del DC-link, siempre y cuando la topologia y la implementacién lo
requieran [36]. El objetivo del presente apartado es mostrar un panorama de las diferentes
estrategias de conmutacién multinivel mas empleados, haciendo énfasis en las ventajas e
inconvenientes que presentan cada una [19].

Modulacion en escalera: Es una de las primeras estrategias de modulacién utilizada en
convertidores multinivel y se limitan a la generacién de formas de onda escalonadas, como
se observa la Figura 2.14. Las ventajas mds importantes de esta estrategia de modulacién
son la simplicidad para su implementacion asi como su baja frecuencia de conmutacion, lo
que posibilita su aplicacién en convertidores basados en dispositivos GTO. Sin embargo,
el voltaje de salida obtenido presenta un contenido arménico elevado, ademas de ofrecer
una respuesta dindmica lenta debido a su baja frecuencia de conmutacién. Su principal uso
se encuentra en convertidores de muy alta potencia como ser los sistemas de distribucién
de potencia, accionamiento de motores, en donde se busca minimizar las pérdidas de

conmutacion mediante la reduccidn de la frecuencia de conmutacion [42].

indice de modulacién (u)

10 o 15 o 720
tiempo (ms)

0 5

Figura 2.14  Voltaje de salida escalonada multinivel para una referencia sinusoidal

Cancelacion selectiva de armonicos: En la Figura 2.15 se muestra una forma de
onda de voltaje con una simetria de un cuarto de periodo, donde se tienen m angulos de
conmutacion (al, a2, ..., am). Desarrollando en series de Fourier la sefal de voltaje, y
seleccionando adecuadamente los dngulos de conmutacion, es posible cancelar hasta m — 1
armonicos, reservando un grado de libertad para controlar la amplitud de la fundamental.
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Figura 2.15 Voltaje de salida escalonada con m angulos de conmutacion

En general, se suele seleccionar la cancelacion de los arménicos mds significativos de baja
frecuencia, mientras que se recurre a filtros si se desea eliminar los armdnicos de mayor
frecuencia. Para conseguir la cancelacion efectiva de los arménicos, la magnitud de los m
angulos de conmutacién (a1, a2, ..., am) deben estar comprendidos entre los valores de 0
y 7/2, lo que resulta en un margen estrecho de variacién del indice de modulacién. Esto
representa una limitacion de esta estrategia de modulacién. A modo de ejemplo, en una
sefial escalonada de siete niveles, el indice de modulacién disponible estd comprendido
entre los valores de 0.5 y 1.05 [42].

Modulacion PWM sinusoidal: La modulacién de ancho de pulso sinusoidal (Sinusoi-
dal Pulse Width Modulation), es una de las estrategias de modulacién mas empleadas en
aplicaciones industriales debido principalmente a su simplicidad. La estrategia consiste en
comparar una sefial tipo sinusoidal a la frecuencia fundamental (fm) de salida de 50 o
60 Hertz, conocida como moduladora, y otra sefal de tipo triangular o diente de sierra
(fc) ala que se denomina sefial portadora, ésta dltima es de frecuencia mayor que la sefial
moduladora. De la comparacién de estas dos sefiales se obtiene como resultado los pulsos
de disparo para los interruptores del potencia del convertidor. En la Figura 2.16 se observa
las formas de onda de la sefial moduladora y de la sefial portadora del tipo triangular [36].

Modulacién vectorial (SVM): La estrategia de modulacién basada en vectores espa-
ciales (Space Vector Modulation) SVM o SVM-PWM es una técnica bastante estudiada y
ampliamente utilizada en convertidores ya sean convencionales o del tipo multiniveles.
En la técnica SVM el puente inversor es manejado por ocho estados de conmutacion.
Se considera la una alternativa de modulacién eficaz para inversores ya que maximiza
el uso del voltaje de DC-link, su contenido armdnico es bajo y minimiza pérdidas por
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Figura 2.16  Sefial moduladora sinusoidal y portadora triangular

conmutacién.Cada uno de los posibles estados del convertidor se representa mediante un
vector de voltaje y el conjunto de todos estos vectores de estado configura el diagrama
vectorial de voltajes del convertidor. El voltaje de salida deseado se puede expresar como
un vector de referencia o modulacion dentro del diagrama vectorial de voltajes, cuyo
moddulo se relaciona con la amplitud del voltaje de salida, donde la velocidad de giro es
igual a la pulsacion deseada del voltaje de salida y su fase coincide con la fase de salida.
En la Figura 2.17 se observa el diagrama de vectores de estado para un convertidor de tres
niveles. El mismo cuenta con 27 estados posibles expresados por 19 vectores de estado
diferentes, junto con un posible vector de modulacién [36].

El giro del vector de referencia se discretiza en cada periodo de conmutacién. Dentro
de un periodo de conmutacién, se debe generar el vector de referencia correspondiente a
dicho periodo a partir de los vectores mostrados en el diagrama. Dado que cada vector
de modulacién discretizado normalmente no coincide con ningtn vector de estado del
convertidor, se genera su valor a partir del promediado de dos o0 més vectores de estado. La
seleccion de vectores es un factor relevante para obtener un contenido arménico reducido
en el voltaje de salida asi como mantener el equilibrio de los capacitores del convertidor
mediante la seleccion adecuada de los estados redundantes del convertidor.
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Figura 2.17 Diagrama de vectores de estado y vector de modulacion para un inversor de tres
niveles

2.3. Teoria de los filtros activos de potencia trifasicos en paralelo

Los sistemas de distribucién de AC actuales enfrentan una serie de problemas referentes
a la calidad de la energia, especialmente debido al uso de equipos sensibles en la mayoria
de las aplicaciones industriales, residenciales y comerciales. Estos problemas de calidad
de la energia se clasifican como problemas de calidad en el voltaje y calidad en la corriente
en los sistemas de distribucién. Dispositivos como los DSTATCOM (distribution static
compensators), Los DVR (dynamic voltage restorers) y los UPQC (unified power quality
conditioners) se utilizan para mitigar algunos de los problemas mencionados. Entre ellos,
los DSTATCOM se utilizan ampliamente para mitigar los problemas de calidad de la
energia como ser un factor de potencia deficiente, corrientes desequilibradas y el aumento
de la corriente en el neutro [49].

Los compensadores activos en paralelo, mediante algunas modificaciones pueden ser
implementados como APF en paralelo, de manera eficaz para eliminar los arménicos de
corriente generados por cargas no lineales. Por supuesto, el objetivo principal de APF
paralelo siempre ha sido la de reducir los niveles de energia reactiva presentes en la red
eléctrica. El presente capitulo se centra en el andlisis de las configuraciones, el modelado
y el disefio de los APFs. Se aborda ademads los algoritmos de control aplicados a los APFs
en configuracién paralelo.
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Figura 2.18 Estrategias de control aplicadas al APF paralelo

2.3.1. Estrategias de control aplicadas al APF paralelo

Existen varios algoritmos de control aplicados al APF paralelo, los cuales se clasifican
como algoritmos de control en el dominio de tiempo y dominio de frecuencia. Algunos de
los algoritmos de control mas utilizados en los APFs se muestran en la Figura 2.18.

La mayoria de los algoritmos de control en dominio de la frecuencia se utilizan para el
monitoreo de la calidad de la energia como ser en dispositivos como ser los analizadores
de potencia, instrumentos PQ, etc. Algunos de ellos se han utilizado para el control de
SAPF. Sin embargo, estos algoritmos son lentos y requieren un gran costo computacional,
por lo que estos métodos de control no son muy preferidos para el control en tiempo real
de un APF en comparacion con los algoritmos de control en el dominio del tiempo. Por
los motivos antes mencionados, este apartado sélo se centrard en la teoria SRF en el plano

d-q y en la teoria basada en el controlador IRPT, también conocida como teoria PQ [50].

2.3.2. Filtro Activo de Potencia trifasico de tres hilos

Una caracteristica particular de los sistemas trifasicos de tres hilos es la ausencia del
conductor neutro y, en consecuencia, la ausencia de componentes de corriente de secuencia
cero. Por lo tanto, la potencia de secuencia cero siempre es nula en estos sistemas. La
Figura 2.19 muestra los bloques mds importantes de un APF en conexion paralelo trifdsico
de tres hilos para la compensacion de corriente. El bloque de control que calcula la potencia
instantanea toma como entradas los voltajes de fase en el PCC y las corrientes de linea
de la carga no lineal que deben compensarse, ademads se requiere de las mediciones del
voltaje de DC-link para determinar las pérdidas de potencia debido al accionamiento del
APF mediante un control externo PI. Esto significa que el filtro activo en conexidn paralelo
posee una caracteristica de compensacion selectiva. En otras palabras, se comporta como
un circuito abierto para las corrientes armonicas generadas por otras cargas no lineales
adyacentes [50, 51].
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Figura 2.19  APF trifasico en conexién paralelo, de tres hilos

El controlador del APF consta de cuatro bloques funcionales, que son:
= Cailculo de potencia instantdnea

= Seleccién de compensacion de potencia

= Regulador de voltaje de DC

= Cilculo de referencia

El primer bloque se encarga de calcular las potencias instantdneas de la carga no lineal,
que acuerdo con la teoria de potencia instantdnea P-Q, estas son la potencia activa (P) y la
reactiva (Q), teniendo en cuenta que la potencia de secuencia cero (P0O) es nula. El segundo
bloque determina la funcién del APF paralelo, en otras palabras, selecciona las consignas
a ser compensadas ya sea la potencia reactiva o los arménicos existentes en la red.

El bloque regulador de voltaje de DC determina una cantidad adicional de potencia
real, representada por la pérdida de potencia P, en la Figura 2.19, que provoca un flujo
adicional de energia hacia o desde el capacitor de DC-link necesaria para mantener su
voltaje alrededor de una referencia valor fijo. Esta pérdida de potencia real p se agrega a
la potencia real a compensar P,., que, junto con la potencia imaginaria a compensar @),
que se utiliza en el bloque de generacion de referencias para determinar la corriente de
compensacion instantdnea de las potencias.

El circuito de potencia del APF paralelo consiste en un convertidor VSC trifasico
compuesto generalmente por dispositivos IGBT o en algunas aplicaciones recientes en
dispositivos tipo SIC-MOSFET. El control de corriente PWM obliga al VSC a comportarse
como una fuente de corriente controlada. Para evitar altos valores de dv/dt, el acoplamien-
to del VSC a la red eléctrica debe realizarse a través de un inductor en serie, cominmente
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Figura 2.20  Algoritmo de control de un APF utilizando la teoria IRPT

conocido como inductor de acoplamiento, el cual junto a su inductancia L. y resistencia
interna R, forman un filtro tipo R — L, necesario para filtrar las sefiales de corriente
alrededor de la frecuencia de conmutacion [50].

2.3.3. Control de un APF paralelo basado en la teoria IRPT

En la teoria IRPT los voltajes trifidsicos medidos y las corrientes de carga se transforman
en magnitudes bifasicas en el marco de referencia a — J utilizando la transformacién de
Clark. El algoritmo de control de un APF paralelo utilizando la teoria IRPT (Instantaneous
reactive power theory) se muestra en la Figura 2.20. Las corrientes de la carga trifasica y
los voltajes en el punto PCC se miden y son utilizadas para calcular las potencias activa y
reactiva debido a los componentes arménicos. Los voltajes de la red trifdsica se miden
y procesan a través de filtro pasa bajos (LPF) antes de su transformacion de manera a
eliminar su contenido de ondulatorio y se denotan como (vs,, vsy ¥ vs.). Ademas, se
requiere de la medicidn del voltaje de DC-link de manera a estimar las pérdidas de potencia
en el APF [52]. Se acostumbra utilizar un filtro de Butterworth de primer orden como LPF.

Los voltajes de la red trifdsicos son transformados a los marcos de referencia ortogona-
les a — [ bifésicas, denotados como va 'y v3:

VS,
va 211

1 1
2 2
= VS 2.1
% 3lo 3 -3

VSe
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De manera similar, las corrientes de carga trifasica (i1q,¢1p,¢Lc) S€ transforman a los

marcos de referencia ortogonales o — 3, denominadas i, € 77,3 cOmo:

i 5 1 1 1 Z’LCL
Lo 2 2 .
. ~— V3 3 3 Lb 2:2)
iLg 0 v5 =3 .
1Lec

A partir de las expresiones de voltajes y corrientes en el marco de referencia o — 3,
la potencia activa instantanea Pj, y la potencia reactiva instantidnea (), de la carga se
calculan como:

P v v Lo
Lo B L 23)

QL v —va i
La potencia instantdnea activa P, puede desdoblarse en las potencias pr, y pr, que
representan al valor medio de la potencia activa y a la componente armoénica de de dicha
potencia, respectivamente, y andlogamente ¢y, y ¢y, representan al valor medio de la
potencia reactiva y la componente armonico de la potencia reactiva, respectivamente. Por
lo tanto, estos pueden expresarse como:

P = pL + P
L =PL p~L 2.4)
QL =4dr+4q1

Los componentes AC (pz, y q1.), de las potencias activa y reactiva se extraen utilizando

*
sa’

filtros pasa bajos y las corrientes de referencia trifdsicas (i,, i, € %5.), se obtienen

mediante las siguientes expresiones:

i 1 -1

sa O
2 va  vf p*
in | = \[ -1 ¥ . 2.5)

3 —
. IR vB v

MR SIS

2

En la Figura 2.20 se observa que las potencias de referencia p* y ¢* requieren del
calculos de los valores de P55 y Qr, que son respectivamente, la potencia activa ins-
tantdnea necesaria para ajustar el voltaje del capacitor de DC-link a su valor de referencia,
debido a las variaciones del voltaje en los mismos durante el funcionamiento del APF, y la
potencia reactiva instantidnea necesaria para ajustar el voltaje de la red AC a su valor de

referencia. Ademas, para la determinacién de las potencias de referencia, se utilizan las
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potencias P, y @1, activa y reactiva de la carga cuyas magnitudes se determinan mediante
el uso de la transformacién de Clarke.

El método de control basado en la teoria IRPT puede modificarse facilmente para el
control de las corrientes de red de forma indirecta. Para este caso, el modo de operacién
de correccion del factor de potencia del APF, se requiere que p* = Pr, + Ploss Y ¢F =
Q1 + Qv = 0 en la ecuacién 2.5, y después de la transformacién desde el marco de
referencia o — ( al marco de referencia en el dominio del tiempo a—b—c, las corrientes
trifasicas transformadas son las corrientes de referencia de la red eléctrica y deben ser
comparadas con las corrientes de red medidas como se muestra en la Figura 2.20 para el
control de corriente indirecta del APF.

Para la regulacién de voltaje en el punto PCC (modo de operacién de regulacién de
voltaje del APF), se utiliza un controlador de voltaje PI, cuya salida se denomina qur y a

la cual se resta la potencia ()1, para estimar la potencia de referencia ¢* = qur — Q.

2.3.4. Control de un APF basado en la teoria SRF

La teoria SRF (Synchronous Reference Frame) puede ser empleado para el control
de un convertidor de potencia trifasico de tres hilos, aplicado a un APF. El diagrama en
bloques del esquema de control se observa en la Figura 2.21, en la misma, las corrientes
de carga (irq, i1b € ©Lc), lOs voltajes de red (vsq, vSp ¥ vSc) V el voltaje del DC-link
(Vpc) del APF son variables medidas y se utilizan sefiales de entrada para el algoritmo
implementado en el dispositivo controlador. Las corrientes de carga en las tres fases se
convierten al marco de referencia dqO utilizando las ecuaciones de la transformacién de

Park de la siguiente manera:

iLd cost —sinf % iLa

2
irg | = 3 | cos (9 — %ﬂ') —sin (0 — %w) % iLb (2.6)
ir0 cos (0 + %71’) —sin (9 + %w) % 1Le

Se requiere del uso de un PLL trifésico para la determinacién del angulo de fase 6 para
sincronizar estas sefiales con los voltajes de red. Las componentes de corriente d—q pasan
a través de filtros de paso bajo (LPF) para extraer los componentes de DC de i1 € i14-
Las corrientes en los ejes d y q pueden ser representadas como la suma de su componentes

fundamentales y arménicos de la siguiente manera:
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Figura 2.21  Algoritmo de control de un APF utilizando la teoria SRF

iLd = tdpC t+ tdAC
2.7)
1Lqg = lqDC + lqAC

La caracteristica fundamental de este controlador es la utilizacién de un marco de
referencia que gira en el plano complejo sincronizado con la sefial de voltaje en el punto
de conexion. La introduccién de esta nueva transformacion hace posible el calculo de
las componentes activa y no activa de la corriente de carga sin necesidad de determinar
previamente la potencia. Un controlador SRF extrae las magnitudes de DC mediante un
filtro paso bajo y, por lo tanto, y una vez obtenida esta, es posible calcular la componente
AC, restando de la corriente ya sea i7,4 0 i14. El beneficio obtenido de la aplicacién de
la teoria SRF es que se trata con magnitudes de DC. Para aplicaciones de control, las
magnitudes DC son facilmente controlables sin presentar errores de estado estacionario.

La teoria SRF permite operar en modo de Factor de potencia unitario (UPF) y en el
modo de Regulacién de voltaje cero (ZVR).

Modo de factor de potencia unitario: La estrategia de control para la compensacién
de potencia reactiva en el modo de operacién UPF considera que la red debe entregar la
componente DC de la corriente de carga (i4pc), junto con la componente de potencia
activa de la corriente de carga necesaria para mantener el DC-link, supliendo las pérdidas
(i10ss) en la APF [53]. La salida del controlador PI de voltaje del DC-link del APF
corresponde a la corriente (7;,55) necesaria para satisfacer las pérdidas de potencia durante
el funcionamiento del filtro, segiin se observa en la ecuacion 2.8:
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tloss = Gloss(n — 1) + Kpp % (Vge(n) — Vge(n — 1)) + K; * Vge(n)

(2.8)
Vie(n) = Ve — Vpe(n)

donde, V4. (n) representa el error entre la referencia V5 y el voltaje DC medido Vpc(n)
en el instante de muestreo n, K, y K; son las constantes de ganancia proporcional e
integral del controlador PI de voltaje del DC-link, respectivamente.

Mientras que la corriente de referencia ¢}; en el eje directo viene dado por:

7’2 = i4pC + tloss (2.9)

La corriente de referencia de la red debe estar en fase con el voltaje de la red, pero sin
componente de secuencia cero. Por lo tanto, se obtiene mediante la transformacién inversa
de Park y las consideraciones mencionadas las corrientes de referencia de la red como:

Trg cosf —sinf 1 il
ity | = | cos(0—2m) sin(0—27) 1 i (2.10)
Ige cos (0 + %7‘(‘) sin (6 + %ﬂ') 1 5

Modo de regulacion de voltaje cero: La estrategia de control para el modo de operacién
ZVR del APF considera que la red debe entregar la componente DC de la corriente de
carga (¢pc), junto con la componente de potencia activa de la corriente de carga necesaria
para mantener el DC-link, supliendo las pérdidas (¢;,ss) en la APF, al igual que el modo
UPF, la diferencia radica en que de la corriente del eje en cuadratura de la carga (i,pc)
y el componente obtenido a través del controlador PI de voltaje (i¢gr) es utilizado para
regular el voltaje de la red en el punto PCC.

La amplitud del voltaje V's en el punto PCC se regula a su voltaje de referencia (V")
mediante el controlador PI de voltaje. La salida de dicho controlador corresponde a la
componente reactiva de la corriente (7gr) para la regulacion de voltaje cero en el PCC. La
amplitud del voltaje en el PCC se calcula a partir de los voltajes de red medidos (vsa, vsb,
vsc) de la siguiente manera:

2
Vip = \/g* \/(USGQ + vsb? + vsc?) (2.11)

Luego, se utiliza un controlador PI de voltaje para regular el voltaje V, a un valor de
referencia, como se observa en la siguiente ecuacion:
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igr(n) =igr(n — 1) + K, % (Vie(n) — Vie(n — 1)) + K; * Vie(n)
Vie(n) = Vg, — Vsp(n)

sp

2.12)

*

donde, V;.(n) representa el voltaje de error entre la referencia V;,
instante de muestreo n, K, y K; corresponden a las constantes de ganancia proporcional

y voltaje V;,,(n) en el

e integral del controlador PI respectivamente.

*

La corriente de referencia ¢ p

en el eje de cuadratura viene dado por:

it = igr +igpC (2.13)

Las corrientes de referencia de la red trifasica se obtienen mediante la transformacion
inversa de Park utilizando la ecuacién 2.10 con un valor de 4; dado por la ecuacién 2.9,
mientras que ¢, estd dado por la ecuacién 2.13 e 40 con valor igual cero.

2.4. Estrategias de control aplicadas al filtro activo de potencia

El uso de convertidores de potencia se ha vuelto muy popular en las dltimas décadas
para una amplia gama de aplicaciones, como se la conversién de energia, control de
motores y generacion distribuida. El control de los convertidores de potencia ha sido
ampliamente estudiado y se presentan nuevos esquemas de control cada afio. Se han
propuesto varios esquemas de control para el control de convertidores de potencia, entre
estos, el control de histéresis y el control lineal con modulacion PWM son los mas
desarrollados en la literatura. Sin embargo, con el desarrollo de microprocesadores mas
potentes, es posible la implementacién de esquemas de control nuevos y mas complejos,
entre los que es posible mencionar al control basado en l6gica difusa, control de modo
deslizante y control predictivo. La légica difusa es adecuada para aplicaciones en las
que se desconoce el sistema controlado o algunos de sus pardmetros. El control de
modo deslizante presenta robustez y tiene en cuenta la naturaleza de conmutacién de los
convertidores de potencia [54].

El control predictivo presenta varias ventajas que lo hacen adecuado para el control de
convertidores de potencia: es conceptualmente intuitivo y facil de comprender, se puede
aplicar a una gran variedad de sistemas, ademds, las restricciones y las no linealidades se
pueden incluir facilmente. Otra ventaja es que puede considerar casos multivariables y el
controlador resultante es de facil implementacién. La desventaja del control predictivo es
que requiere de una gran potencia de cdlculos en comparacion con un esquema de control
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Figura 2.22  Diagrama de bloques del MBPC

tradicional, sin embargo los luevos y veloces procesadores disponibles actualmente hacen

posible su implementacion [55].

2.4.1. El control predictivo basado en el modelo

El Control Predictivo Basado en Modelo (model-based predictive control ) o MBPC,
describe a una amplia familia de controladores y a no a una estrategia de control especifica.
Los elementos comunes de este tipo de controladores son que utilizan un modelo explicito
del proceso a controlar llamado modelo de prediccidn, el cual se utiliza para predecir
el comportamiento del sistema en un tiempo futuro a lo largo de un horizonte temporal,
llamado horizonte de prediccidn, y la seleccion de las actuaciones 6ptimas minimizando
una funcién de costo [56, 57]. Los pasos que se ejecutan al implementar la técnica MBPC
se pueden describir en el flujograma mostrado en la Figura 2.22 [58, 59].

= Predictor: Basado en el modelo del proceso, es el responsable de calcular, para
cada instante de muestreo t, las predicciones de la evolucién dindmica del proceso
[y(t+1]1),...y(t+ N | t)] alo largo del horizonte de prediccién N, a partir de
la informacion disponible hasta ese instante, o sea las medidas de las variables del
proceso y entradas pasadas hasta el instante actual ¢ y una ley de control postulada o
futura [u(t | t),....u(t + N | t)] a lo largo del horizonte de prediccion.

= Funcion de costo: Las acciones de control futuras se calculan de manera a minimizar
una determinada funcidén de costo. De esta manera, la funcién de costo asigna un valor
a cada prediccién y por tanto a cada ley de control postulada. El objetivo principal
de la funcién de costo consiste en mantener la salida del proceso y(t + k | t) lo
mds cercano posible de una trayectoria de referencia w(t + k) que describe c6mo
se desea guiar dicha salida desde su valor actual y(t) hasta sus puntos de consigna
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futuros [58]. Por lo tanto, el valor cuadratico del error, o su valor absoluto, se emplea

comuinmente para encontrar el valor minimo de la funcién de costo [55].

= Optimizador: Se encarga de encontrar el vector de las acciones de control que
optimice la funcién de costo. Generalmente en este proceso de busqueda se realiza de
manera iterativa realizando evaluaciones de la ley de control, tratando de acercarse a
dicha ley de manera 6ptima. Ademds, si la funcién de costo defina es cuadritica, el
modelo utilizado es lineal y no existen restricciones para ninguna sefial implicada,
entonces es posible encontrar una solucién analitica para el problema de optimiza-
cién. En caso contrario, es necesario utilizar, en general, un método numérico de

optimizacién [58].

= Horizonte mévil: Una vez calculada las acciones de control futuras que en el instante
de muestreo optimiza la funcidén de costo, se hace uso del concepto de horizonte mévil.
Solamente se aplica como entrada al proceso u(t | t) la primera de ellas, despreciando
el resto, puesto que en el siguiente instante de muestreo ¢ + 1, la salida y(¢ 4+ 1)
ya es conocida, y con esa nueva informacion se repiten los pasos anteriormente
mencionados, obteniendo de esta forma la sefial de control u(¢ + 1 | ¢ + 1) a aplicar
en ese instante, la cual no es igual a la que se habia postulado en el instante anterior
u(t+1]t)[58].

El andlisis de la metodologia de control MBPC muestra que, independientemente de
cual sea la implementacién a ser realizada, cualquier MBPC puede ser entendida como un
problema de optimizacién en cada periodo de muestreo (horizonte mévil) que consta de
tres elementos fundamentales: predictor, funcién de costo y optimizador [58], [60].

2.4.2. Modelo predictivo del convertidor multinivel

La presente Tesis Doctoral se centra en un convertidor tipo Puente-H en cascada trifasico
en el modo simétrico, para aplicar el voltaje de salida a una una carga ya sea del tipo R-L
o una carga no lineal. Existen varias estrategias para controlar y modular un convertidor
de potencia CHB, pero de entre las opciones disponibles en la literatura, se selecciona el
control MBPC [61]. En esta seccion se presenta un andlisis sobre diferentes esquemas
de control MBPC, ya sea el predictivo clasico o el modulado, para ello, primeramente se
ilustra en detalle el modelo matematico del convertidor CHB [62, 63]. La Figura 2.23 (a)
muestra la topologia de interconexién de las celdas Puente-H en cascada que integra el
convertidor de siete niveles. Tal como puede apreciarse, el convertidor integra tres celdas
Puente-H por cada fase, interconectadas entre si conforme el diagrama de bloques, donde
puede observarse ademds que cada celda posee un DC-link independiente que se conforma
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Figura 2.23  Diagrama de bloques del convertidor multinivel y topologia de interconexién en un
esquema de filtro activo de potencia

a partir de unos capacitores (Cy.), de valores acorde a la capacidad de compensacion del
APF. Cada celda contiene cuatro dispositivos de potencia del tipo SIC-MOSFET, lo que da
como resultado un total de 36 interruptores. En consecuencia, se necesitan de cuatro sefiales
de conmutacién (Sy, ) para controlar cada celda, donde f representa la fase (a, by c), i el
nimero de celda en la fase correspondiente (1, 2 0 3) y j el dispositivo de conmutacién
correspondiente a la celda (1, 2, 3 0 4 ), respectivamente. Para evitar cortocircuitos en una
misma rama de un medio Puente-H del convertidor, se utilizan dos senales de activacion
y sus niveles complementarios como se muestra en la Figura 2.23 (a), dichas sefiales
complementarias son generadas mediante un esquema hardware de tal manera que de las
cuatro seflales necesarias para el control del Puente-H sélo se requiere de la transmision
de dos sefiales. El acoplamiento de los convertidores Puente-H con la red eléctrica y la
carga se realiza mediante un filtro tipo R-L cuya importancia radica en suavizar las sefiales
de corriente inyectadas a la red, este filtro R-L debe ser modelado para su consideracion
dentro del MBPC.

Modelo predictivo del filtro activo de potencia: El modelo dindmico de la configu-
racién del circuito que conforma el filtro activo de potencia multinivel observado en la
Figura 2.23 (b), se puede obtener utilizando las leyes de Kirchhoff. Para fines de mode-
lado, se supone que las fuentes de voltajes trifdsicas estdn balanceadas y que todas las
celdas Puente-H del convertidor multinivel poseen la misma capacitancia y voltaje en su
lado de continua. Se realiza el andlisis de mallas para cada fase de manera independiente,
quedando reducida la ecuacion a la de un equivalente monoféasico. Como puede apreciarse
en la Figura 2.23 (b), el filtro activo de potencia estd conectado en el PCC, en paralelo
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Figura 2.24 Esquema de control propuesto para el filtro activo de potencia multinivel trifasico

con la carga que genera la potencia reactiva a compensar y a la red eléctrica. Aplicando la
ley de voltajes de Kirchhoff se obtienen las siguientes ecuaciones [64], [65]:

cabc abe abe
ch _ Us o Rf iabc _ nCSfijde

Vs 2.14
at Ly Ly °© Ly 19

Para el caso particular del filtro activo de potencia multinivel, la ecuacién diferencial
que modela el lado AC se representa mediante la siguiente ecuacién:
diabc ,Uabc ,Uabc Rfiabc
C

== __ e M 2.15
it Ly Ly Ly .15)

Estas ecuaciones dindmicas representadas en tiempo continuo pueden aproximarse a una
ecuacion en diferencia utilizando la notacion en tiempo discreto mediante el uso de la
aproximacion a la primera derivada segtin el método de Euler hacia adelante. Esta aproxi-
macién permite calcular el modelo predictivo de las corrientes de salida del filtro activo de

potencia para cada fase, las cuales quedan representadas por la siguiente ecuacién [66]:

-abe R Ts -abc TS abc aobc
ik +1) = <1 - £f> i%(k) + I {v2e(k) — vebe(k)} (2.16)

donde el término k representa la muestra actual, a su vez T es el tiempo de muestreo e
i%%¢(k + 1) son las predicciones de las corrientes de salida por cada fase del filtro activo

de potencia multinivel calculadas tomando como referencia las corrientes medidas en el

instante de muestra k.

Control predictivo aplicado al filtro activo de potencia: La Figura 2.24 muestra el
diagrama de bloques del esquema de control propuesto aplicando el control predictivo al
filtro activo de potencia trifdsico de siete niveles basado en celdas Puente-H en cascada.
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El algoritmo implementado dentro del bloque de generacidn de referencias determina
en gran manera la calidad del control a ser implementado, siendo las estrategias IRPT y
SREF las seleccionadas para la implementacion. En el control predictivo propuesto, los
errores de prediccion calculan para cada vector de voltaje posible siguiendo un esquema
de optimizacion realizado en cada instante de muestreo. Primeramente se describe la
estrategia de control basada en la teoria IRPT.

En primer lugar se requiere del calculo de las sefiales de referencias de potencia
instantdnea activa y reactiva obtenidas mediante la transformacién de Clarke de manera
a trasladar las expresiones de las sefiales eléctricas del dominio del tiempo al marco de
referencia o — 3. Para la realizacion de las transformaciones o — (3 se utiliza el criterio de
potencia invariante, y mediante las ecuaciones 2.1 y 2.2 se obtienen las expresiones de los
voltajes de red y corrientes de carga en el marco o — 3.

En consecuencia, mediante el uso de las expresiones de los voltajes y corrientes
calculados y expresados en el marco av — f3 es posible calcular las potencias instantaneas
activa y reactiva consumidas por la carga y que estdn dadas por las siguientes ecuaciones:

Pr(k) = v2 (k)i§ (k) 4+ 02 (k)i? (k) (2.17)

S S

Qr(k) = vl (k)i (k) — ve ()i} (k) (2.18)

Con el fin de lograr un factor de potencia unitario en el lado de la red eléctrica
y considerando las pérdidas de potencia en el filtro activo de potencia multinivel, las

referencias de potencia instantdneas se pueden escribir como:

PI(k) = Pr(k) (2.19)

Qi(k) = —Qr(k) (2.20)

donde el superindice (*) indica a las variables de referencia, (1, es la potencia reactiva
instantdnea de la carga a ser compensada por el filtro activo de potencia y, PF (k) y Q% (k)
son las referencias de potencia instantdnea activa y reactiva, respectivamente. Por otro lado,
las referencias de corriente a ser inyectadas por el APF pueden ser escritas en funcién de
las potencias activa y reactiva de compensacion en el marco de referencia o — 3, mediante

las siguientes ecuaciones:
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i (k) .t ve(k) vl (k) P (k) (2.21)

k) | w2+l k) | oBk) —v2(k) | | Q)

Proceso de optimizacion de la funcion de costo
Los errores de prediccién teniendo en cuenta el seguimiento de corriente se calculan de
la siguiente manera:
cie(k 4+ 1) =% (k + 1) — %% (k + 1) (2.22)
siendo ei..(k + 1) el error de prediccién de corriente generada a la salida del filtro activo

de potencia. El error de prediccion es calculado para cada vector de conmutacién para
posteriormente evaluar una funcién de costo, la cual puede definirse como [67], [68]:

gk +1) =| eic(k+1) |? (2.23)

El proceso de optimizacidn consiste en determinar la prediccién del valor de la corriente
a ser inyectada por el filtro en cada instante de muestreo mediante el recorrido de los 64
estados de conmutacién posibles en un APF de siete niveles. El algoritmo de optimizacién
selecciona el estado de conmutacién éptimo que minimiza la funcién de costo. El estado
de conmutacién 6ptimo determina las sefiales de disparo para cada celda Puente-H del
convertidor de potencia.

Los pasos basicos para la implementacion del algoritmo MBPC aplicado al APF multi-
nivel trifasico se ilustra en el Algoritmo 1. Al comienzo de cada instante de muestreo se
almacenan las mediciones correspondientes al instante de muestreo actual. Posteriormente
se calculan las sefales de referencia para el instante de muestreo posterior (k 4+ 1) y se
inicializan los valores 6ptimos de las funciones de costo a un valor muy elevado para
garantizar una solucién 6ptima al problema de optimizacién. Dentro del bucle de opti-
mizacién se realizan las iteraciones necesarias para recorrer toda la matriz de vectores
de conmutacién del convertidor, y una vez finalizado este proceso se asigna el indice del

vector de conmutacién que minimiza la funcién de costo.
2.5. Analisis mediante simulacion de las estrategias de control
De manera a cuantificar la eficacia de las estrategias control predictivo propuestas,

mencionada en los apartados anteriores, se realiza un estudio tedrico mediante herramientas

de simulacion, utilizando para tal prop6sito la herramienta de simulacién computacional
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Algoritmo 1: Algoritmo de la técnica MBPC

. Memorizar i¢ (k), i% (k) y i$ (k)

. Memorizar v (k), v2(k) y v¢(k)

. Calcular ¢ (k) y zﬁ(k)

. Calcular v& (k) y v? (k)

. Caleular i%*(k), &% (k) y i¢* (k)

- Inicializar g5, := oo,gzpt 1= 00, gopt := 00,1 :=0
. Mientras n < ¢ hacer

Calcular i¢(k + 1), %(k+ 1) y i¢(k + 1)
Calcular i (k + 1), ei(k + 1) y ei(k + 1)
10. Calcular g%, g° y ¢¢

11. Sig® < g;,, entonces

N I Y R N N

o

12. ggpt — g°

13. Feopt < F3y)

14.  fin Si

15, Sig’ < g5, entonces
16. Gopt ¢

17. Fb,, « Fb,

18. fin Si

19.  Sig® < g;,, entonces
20. Gopt < 9°

21. FE o+ FC,
22. fin Si

23. n:=n+1
24. fin Mientras

MatLab/Simulink. Para la implementacion del algoritmo de control se utiliza los bloques
de intérprete de cddigos, de manera a lograr una transicidn suave entre las simulaciones
y su posterior implementacioén en los dispositivos de control, los cuales implementan
principalmente el lenguaje de programacion C o variantes de la misma.

Se analizan dos estrategias de control aplicados al APF multinivel, los cuales son,
primeramente la estrategia de control basada en la teoria de potencia instantdnea (p-q), y
la segunda consiste en la estrategia de control basada en el plano de referencia sincrono
(SRF) con modulacién PWM. De manera a contrastar los resultados se analiza ademas el
control predictivo clésico.

En base a los pardmetros mostrados en la Tabla 2.3 , se realizaron simulaciones
con diferentes estrategias de control de manera a analizar la eficiencia de cada una. Se
evaluaron aspectos referentes a la compensacién de potencia reactiva, seguimiento de la
corriente de referencia, y estabilidad del voltaje de los capacitores del DC-link [69]. De

manera a cuantificar la eficiencia del algoritmo en cuanto al seguimiento de la referencia se
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Tabla 2.3 Parametros eléctricos utilizados en las simulaciones

Parametro Simbolo ‘ Valor ‘ Unidad
Tiempo de muestreo T, 40 1S
Paso de simulacién - 1 s
Tiempo de interconexién ton 20 ms
Resistencia de la carga Ry 40 Q
Inductancia de la carga Ly 114 mH
Resistencia del filtro R, 0.35 Q
Inductancia del filtro L. 10 mH
Voltaje de bus continua DC-link | 65 \Y%
Capacitancia del bus de continua | Cpo 2400 uF
Frecuencia de la red fe 50 Hz
Voltaje de la red Vs 120 v

utiliza como cuantificador el error cuadratico medio (MSE), entre la corriente de referencia
y la corriente medida. Ademés, se analiza el nivel de distorsién arménica total (THD)

existente en la corriente de la red eléctrica.

2.5.1. EI MBPC convencional basado en la técnica IRPT

La técnica MBPC aplicada al APF multinivel, como fue mencionado en apartados
anteriores, utiliza un modelo predictivo para predecir el comportamiento de los estados
futuros de todos los posibles estados de conmutacién, mediante la minimizacién de una
funcidén de costo definida, selecciona el estado de conmutacién 6ptimo a ser aplicado al
convertidor durante un periodo de muestreo. Primeramente se analizar4 la eficiencia del
MBPC convencional, sin estrategias de modulacién de reduccién de estados redundantes,
para luego contraponer con otras variantes del MBPC.

La Figura 2.25 presenta el comportamiento del APF a diferentes frecuencias de
conmutacién, con valores de fs=15 kHz y fs=25 kHz para una estrategia de control
predictivo clasico. La Figura 2.25 (a) y la Figura 2.25 (b) representan el seguimiento
de la corriente de referencia, en la misma se observa niveles de error cuadratico medio
similares, con un valor de MSE= 0.3362 para una fs=15 kHz y MSE = 0.3299 para
una fs=25 kHz respectivamente. La Figura 2.25 (c) y la Figura 2.25 (d) representan la
evolucién de la medicion de la potencia activa en el APF, antes de la activaciéon del mismo
y posterior a la activaciéon del APF a los 20ms, en ambos casos se observa un nivel de
ruido en la mediciones, fruto de la corriente inyectada a la red eléctrica por el APF en el
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Figura 2.25 a) Seguimiento de corriente fs=15 kHz, b)Seguimiento de corriente fs=25 kHz, c)
Potencia activa fs=15 kHz, d) Potencia activa fs=25 kHz, ¢) Potencia reactiva fs=15 kHz, e) Potencia
reactiva fs=25 kHz

punto PCC. Dicha corriente viene acompafiada de una cantidad de ruido inherente a un
dispositivo conmutado. La potencia activa para una fs=15 kHz presenta un rizado pico de
50W, mientras que para una fs=25 kHz el rizado de la potencia activa posee un valor de
25W pico. Andlogamente, la Figura 2.25 (e) y la Figura 2.25 (f) representan la evolucién
de la medicion de la potencia reactiva en el APF, con una transicion de 1000VAR a 0
desde los 20ms en el valor de la potencia reactiva de la red eléctrica, comprobandose
la compensacién de la misma, en ambos casos, fs=15 kHz y fs=25 kHz, se observa
caracteristicas semejantes en el comportamiento dindmico del APF.

La Figura 2.26 muestra los resultados de la comparativa del analisis de distorsién
armoénica mediante el cdlculo del nivel de THD existente en la corriente de la red eléctrica.
En la Figura 2.26 (a) se observa un nivel de THD de valor igual a 8,10 % para una
frecuencia de conmutacién de fs=15 kHz, mientras que en la Figura 2.26 (b) se obtiene un
nivel de THD de valor igual a 4,99 % para una frecuencia de conmutacién de fs=25 kHz.
lo cual es un resultado tedrico esperado de acuerdo a los valores de frecuencia de conmu-
tacion, a mayor frecuencia, menor nivel de THD. Aunque a priori pareciera una solucién
simple elevar la frecuencia de conmutacion, esto en la practica se ve limitado a la potencia
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Figura 2.26  Andlisis de THD mediante simulacién MBPC clésico. a) Andlisis de THD mediante
simulacién fs=15 kHz, b)Analisis de THD mediante simulacién fs=25 kHz

de cémputo de los dispositivos controladores, ya sean sistemas microcontroladores o
sistemas DSP, un nivel de fs=15 kHz esta cercano a los valores mdximos de dispositivos de
conmutacién como los IGBT, mientras que para la utilizacién de frecuencias de fs=25 kHz
o mayores ya se requiere del uso de nuevos dispositivos de conmutacién como ser los
SiC-MOSFET, el cual es el dispositivo seleccionado para el desarrollo experimental de la
presente Tesis Doctoral.

2.5.2. EI MBPC basado en la técnica IRPT con modulacién PWM

Para aplicaciones basadas en convertidores de potencia se utilizan principalmente
frecuencias de conmutacion elevadas, del orden de los kHz, ya que los semiconductores
de potencia realizan con un elevado nimero de conmutaciones en cada periodo [70]. De
manera a implementar elevadas frecuencias de conmutacidn, se emplean técnicas basadas
en modulaciéon PWM, entre ellas se tienen a la modulacién PWM sinusoidal basado en
portadora (SPWM) o la modulacién vectoriales con vectores de estados PWM (SVPWM).

Las técnicas de modulacidn de alta frecuencia generan mayores pérdidas de potencia
por conmutacién en comparacion a las pérdidas de potencia obtenidas con las técnicas de
modulacién de baja frecuencia, pero en cambio, las sefiales sintetizadas a su salida poseen
un menor contenido de armoénicos [71]. Por esta dltima caracteristica para el presente
trabajo se selecciona la estrategia de alta frecuencia para la modulacién.

La estrategia MBPC con modulacién PWM hace uso del vector 6ptimo resultante del
proceso de minimizacidn de la funcién de costo para calcular el voltaje de salida necesario
en cada fase y en base a ésta determinar los ciclos de trabajo para cada fase (7, 73, 7), a
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ser enviadas a cada modulador PWM, como se muestra en la siguiente ecuacion:

a
Ta 1 vc,opt
— -1 a
Ty = gvdc Ve, opt (2.24)
a
Te Ue,opt

donde viopt representan los voltajes 6ptimos calculados por el control predictivo para
cada fase. Los ciclos de trabajo se obtienen a partir de la normalizacién de los voltajes
Uj; opt CON TESpecto a la amplitud final de salida para cada fase (+=3v4.) de manera a obtener
un indice de modulacién entre los niveles £1.

En la literatura se encuentran disponibles estudios de varias topologias tradicionales
de convertidores multinivel, que mejoran el nivel de armoénico de voltaje o corriente
[72]. Existen dos estrategias de modulaciéon ampliamente utilizadas en los esquemas de
convertidores multinivel; PWM con desplazamiento de nivel (level shifted PWM) y PWM
con desplazamiento de fase (phase shifted PWM) [73]. La estrategia de modulacién level
shifted PWM utiliza varias sefiales portadoras triangulares, una portadora por cada nivel del
convertidor de potencia empleado y una sefial de referencia por fase [74]. Las estrategias
de modulacion level shifted PWM se propusieron principalmente para su aplicacion en
convertidores NPC y y de capacitor flotante. La modulacién level shifted PWM no es una
opcién muy adecuada para los convertidores Puente-H ya que generan una distribucion
desigual de energia entre las celdas Puente-H, que a su vez contamina aumenta el nivel de
armonicos en la corriente de red [75].

La técnica phase shifted PWM utiliza tantas sefiales portadoras triangulares de igual
amplitud y frecuencia, pero desplazadas en fase entre si como convertidores de potencia
se tengan instalados [76]. A fin de que los arménicos se reduzcan, es necesario desfasar
adecuadamente las portadoras generadas [77]. Un convertidor CHB de n niveles de voltaje
posee (n — 1)/2 celdas Puente-H por fase, por lo que la estrategia de modulacién phase
shifted PWM utilizard la misma cantidad de portadoras triangulares, con un desfasaje
de 360°/(n — 1), el cual representa el desfase 6ptimo para cancelar los arménicos. Las
sefiales de portadora utilizada para la modulacién phase shifted PWM unipolar se observa
en la Figura 2.27, junto con las sefiales aplicadas a los interruptores de potencia.

El esquema phase shifted PWM realiza la mayor cantidad de conmutaciones en com-
paracidn con otras técnicas de modulacién, por lo tanto, por lo tanto genera una mayor
pérdida de conmutacién. Sin embargo, las pérdidas de potencia y la potencia entregada
en el esquema phase shifted PWM se equilibran mediante la operacién de conmutacién
uniforme de cada celda [78]. El método phase shifted PWM posee ademds una propiedad

de autobalanceo, por lo que ha sido ampliamente utilizado para convertidores multiniveles



ANALISIS MEDIANTE SIMULACION DE LAS ESTRATEGIAS DE CONTROL 45

Vearr1 Vearra Vearrs

L] I — n O
2 g il l L [
S i l 1 [ i
533 L L L ’_‘ L ‘ \‘ ‘ L L l ]
0 Tc 2Tc 3Tc 4Tc

tiempo

Figura2.27 Estrategia de modulacion Phase Shifted PWM unipolar para una referencia sinusoidal

de capacitores flotantes [79, 80]. Sin embargo, en aplicaciones practicas, los voltajes de
los capacitores de cada CHB pueden variar de sus valores nominales debido a condiciones
no ideales y las perturbaciones como ser corrientes de fuga de los capacitores, retrasos
desiguales en la conmutacién y la carga o descarga asimétrica de capacitores [81]. Estas
caracteristicas no ideales obliga el uso de un lazo de control externo, ademas del método
phase shifted PWM, para equilibrar el voltaje de los capacitores [82]. En la Figura 2.28
se observa el esquema de modulacién utilizado, junto con las sefiales de disparo para cada
interruptor de potencia.

El diagrama de bloques de la estrategia MBPC con modulacién PWM se muestra en
la Figura 2.29, en dénde el algoritmo utilizado es semejante al MBPC clésico, con la
diferencia de que una vez finalizado el bucle de optimizacion, se calculan los ciclos de
trabajo a partir de la ecuacidn (2.24) antes de asignar a la salida el estado de conmutacion
6ptimo, ademds se determinan la potencia activa P} necesaria para mantener la energia
de los capacitores de DC-link. Con esta variante del MBPC, en dénde las iteraciones
analizan s6lo los siete niveles de voltaje de salida, en vez de los 64 estados de conmutacidn,
disminuyendo de esta manera el costo computacional del algoritmo.

La Figura 2.30 presenta el comportamiento del APF para una estrategia de control
predictivo clasico con modulaciéon Phase Shifted PWM. La Figura 2.30 (a) representa
el seguimiento de la corriente de referencia, en la misma se observa un error cuadratico
medio de MSE= 0.0744 para una frecuencia de muestreo de fs=25 kHz. La Figura 2.30 (b)
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Figura 2.29 Diagrama de bloques del MBPC con PWM aplicado a un convertidor multinivel
trifasico

y la La Figura 2.30 (c¢) representan la evolucién de la medicién de la potencia activa y la
potencia reactiva en el APF, antes de la activacién del mismo y posterior a la activacién del
APF alos 20ms, dichas mediciones vienen acompafiadas por un nivel de ruido propio de la
actuacién del APF. La potencia activa para una presenta un rizado pico de 40 W, mientras
que para una fs=25 kHz el rizado de la potencia reactiva posee un valor de 20 VAR pico.

De igual manera, la Figura 2.30 (d), Figura 2.30 (e) y Figura 2.30 (f) representan las
variaciones del nivel de voltaje existentes en los capacitores de DC-link de las celdas que
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Figura 2.30  a) Seguimiento de corriente fs=25 kHz, b) Potencia activa fs=25 kHz, c) Potencia
reactiva fs=25 kHz, d) Voltaje DC-link VDCY, e) Voltaje DC-link VDC%, f) Voltaje DC-link
VDC3

componen una fase del APF, en dichas mediciones se observan una rizado de aproximada-
mente 3 Vpp. El lazo externo de control PI implementado permite mantener el voltaje de
cada Puente-H dentro unos umbrales razonables.

La Figura 2.31 muestra los resultados de la comparativa del analisis de distorsién
armonica total existente en la corriente de la red eléctrica, realizando el andlisis para dos
valores de frecuencia de conmutacién. En la Figura 2.31 (a) se observa un nivel de THD
de valor igual a 8,34 % para la frecuencia de conmutacion de fs=15 kHz, a su vez, en la
Figura 2.31 (b) se observa las mediciones para una frecuencia de fs=25 kHz, con un nivel
de THD medido de 5,06 %. La comparativa muestra nuevamente la dependencia del nivel
de THD con la frecuencia de conmutacién para una misma estrategia de control y esquema
propuesto para el APF, donde a mayor frecuencia, menor nivel de THD.
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Figura 2.31  Andlisis de THD mediante simulacion MBPC con la técnica IRPT y PWM. a)
frecuencia fs=15 kHz, b) frecuencia fs=25 kHz

2.5.3. ElI MBPC con PWM en el marco de referencia sincrono

La caracteristica basica de esta estrategia de control es la utilizacién de un marco de
referencia giratorio en el plano complejo sincronizado con la sefial de voltaje de la red. El
uso de la transformacion de Park posibilita el cdlculo de las componentes activa y reactiva
de la corriente de carga sin la necesidad de calcular previamente la potencia en la carga
[83]. La utilizacién de la estrategia de control basada en el método SRF presenta mejores
resultados que la estrategia de control basado en la teoria P-Q, bajo condiciones de voltajes
de red distorsionados y desequilibrados [84, 85]. Ademads, con cargas desequilibradas la
estrategia SRF presenta mejores resultados [86].

En esta propuesta de control se implementa el mismo tipo de modulador PWM con
desfase de portadora al utilizado en la estrategia de control basado en la teoria de potencia
instantdnea. Ademads se implementa un lazo externo de control PI utilizado para el célculo
de la potencia activa a ser entregada a los capacitores de DC-link. El esquema bdsico de la
estrategia basado en SRF se observa en la Figura 2.21 y los parametros utilizados para
las simulaciones son las mismas que las mostrados en la Tabla 2.3 , para la estrategia
de control basada en la teoria P-Q. Andlogamente, se evaluaron aspectos referentes a la
compensacion de potencia reactiva, seguimiento de la corriente de referencia, y estabilidad
del voltaje de los capacitores del DC-link. Se utiliza como parametros de eficiencia del
algoritmo en cuanto al seguimiento de la referencia al error cuadritico medio (MSE).
Finalmente, se analiza el nivel de distorsién armoénica total (THD) existente en la corriente
de la red eléctrica.
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Figura 2.32  a) Seguimiento de corriente fs=25 kHz, b) Potencia activa fs=25 kHz, c) Potencia
reactiva fs=25 kHz, d) Voltaje DC-link V¢, e) Voltaje DC-link V¢, f) Voltaje DC-link V¢,

La Figura 2.32 presenta el comportamiento del APF para una estrategia de control
predictivo clasico con modulacién phase shifted PWM en el marco de referencia sincrono
SRF. La Figura 2.32 (a) representa el seguimiento de la corriente de referencia, en
la misma se observa un error cuadratico medio de MSE= 0.1180 para una frecuencia
de muestreo de fs=25 kHz. La Figura 2.32 (b) y la La Figura 2.32 (c) representan la
evolucién de la medicion de la potencia activa y la potencia reactiva en el APF, antes de la
activacion del mismo y posterior a la activacion del APF a los 20ms, dichas mediciones
vienen acompaiiadas por un nivel de ruido propio de la actuacién del APF. La potencia
activa para una presenta un rizado pico de 40 W, mientras que para una fs=25 kHz el
rizado de la potencia reactiva posee un valor de 20 VAR pico.

De igual manera, la Figura 2.32 (d), Figura 2.32 (e) y Figura 2.32 (f) representan
las variaciones del nivel de voltaje existentes en los capacitores de DC-link de las celdas
que componen una fase del APF, en dichas mediciones se observan una rizado de aproxi-
madamente 2 Vpp. Esta estrategia de control, andlogamente a la estrategia basada en la
teoria de potencia instantanea, hace uso de un lazo externo de control PI para estabilizar el
voltaje de DC-link de cada Puente-H. Para la implementacion del control PI, se realiza la
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Figura 2.33  Andlisis de THD mediante simulacién MBPC con la técnica SRF y PWM. a)
frecuencia fs=15 kHz, b) frecuencia fs=25 kHz

lectura de un capacitor por cada fase y con dicha medicién se realiza el control PI para
posteriormente promediar la accién de control de dichos controladores para su posterior
aplicacion en la generacidn de referencia.

En la Figura 2.33 se observan los resultados obtenidos mediante simulacién de la
comparativa del andlisis de distorsién armoénica total existente en la corriente de la red
eléctrica, para dos valores de frecuencia de conmutacién. En la Figura 2.33 (a) se observa
un nivel de THD de valor igual a 8,49 % para la frecuencia de conmutacién de fs=15 kHz, a
su vez, en la Figura 2.33 (b) se observa las mediciones para una frecuencia de fs=25 kHz,
con un nivel de THD medido de 5,04 %. El anélisis del THD muestra nuevamente la
dependencia del nivel de THD con la frecuencia de conmutacidn, siendo ésta de menor

valor a medida que aumenta la frecuencia de conmutacion.

2.6. Conclusiones del capitulo

En el presente capitulo se han detallado las principales topologias de APFs, donde se
describen las diferentes configuraciones de los mismos, clasificindolos segtin su método de
conexion a la red y con la carga. Se detallaron sus caracteristicas y tipo de compensacién
realizada para cada una. Ademads, se describieron los circuitos convertidores de potencia
utilizados en los diferentes esquemas de APFs, resaltando las ventajas y desventajas de
cada una de ellas, desde las simples configuraciones de dos niveles hasta las topologias
multinivel. De las topologias de APFs y convertidores descritas en el capitulo se opta
por utilizar para el disefio de la Tesis Doctoral la configuracién de APF multinivel y
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convertidor CHB en conexidn paralela ya que permite la compesancion de la energia
reactiva asi como la eliminacién de arménicos de corriente.

Ademas, se ha abordado el estudio de estrategias de control predictivo basado en el
modelo mediante el uso de herramientas de simulacién. Se han considerado las estrategias
de control de la teoria de potencia activa instantdnea (IRPT) y transformacién al marco de
referencia sincrono (SRF), tomando como pardmetro de comparacién bésica al método
MBPC clasico sin modulacion. En base a los resultados tedricos presentados, se concluye
que las técnicas MBPC con modulacién PWM presentan mejores prestaciones en com-
paracion al control predictivo cldsico sin modulacién en balance de los voltajes de los
capacitores de DC-link, se hace pertinente el uso de algin método de modulacién, siendo
la méas recomendada por la literatura la técnica phase shifted PWM.

De entre las técnicas de control predictivo con modulacién analizadas, la estrategia de
control basado en la técnica SRF presenta mejores resultados en cuanto al balanceo del
voltaje de DC-link. En cuanto a los parametros de calidad de la energia, ambos presentan
niveles semejantes de THD para una misma frecuencia de conmutacién. En lo referente a
la capacidad de seguimiento y compensacion deseada, ambas presentan niveles semejantes
del pardmetro MSE con valores de 0.1180 para el método SRF y 0.1124 para el método
IRPT, decantdndose por tanto hacia la aplicacién de la estrategia SRF para la optimizacién
del balanceo de los voltajes de los capacitores de DC-link.






CAPITULO 3

DISENO DEL FILTRO ACTIVO DE
POTENCIA MULTINIVEL

3.1. Introduccion

La plataforma experimental del APF paralelo multinivel, basado en celdas Puente-H
interconectados en cascada posee como elemento central a las celdas Puente-H indi-
viduales, las mismas forman un sistema completo e independiente con la finalidad de
brindar versatilidad y escalabilidad a la plataforma. Las celdas Puente-H estdn constituidas
principalmente de dos placas denominadas placa de potencia y circuito controlador de
disparos, respectivamente. Estos dispositivos, desde un punta de vista practico, son placas
de circuitos impresos modulares interconectadas entre si, facilitando de esta manera las
labores de montaje y mantenimiento preventivo - correctivo del APF.

El circuito de control de disparos para el Puente-H, recibe las sefiales de disparo
provenientes de la unidad de control (DSPs, dSPACE) mediante un enlace de fibra dptica
de manera a reducir las interferencias electromagnéticas generados por los circuitos de
conmutacién. Los semiconductores de potencia utilizados para el disefio de la placa
de potencia son dispositivos del tipo SiIC-MOSFET, los cuales estdn montados en una
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placa que integra los circuitos de acondicionamientos de sefiales necesarios para su
correcto funcionamiento. De manera a obtener las mediciones de las variables de proceso
necesarias para la implementacion de los algoritmos de control, se disefiaron circuitos de
acondicionamiento y medicién de sefiales eléctricas, tales como los voltajes de fase v,
corriente en la carga iy, asi como la corriente inyectada por el filtro .. y el voltaje de los
DC-link o Vg, [87].

A fin de realizar una evaluacién experimental de las funcionalidades y eficiencia del
disefio propuesto, mediante diferentes algoritmos de control y con el propésito de evaluar
el rendimiento de sistema, la bancada experimental del APF integra una plataforma de
desarrollo MicrolaBox - dSPACE. En este contexto, el presente capitulo se describe el
proceso de disefio de los circuitos electrénicos asociados al APF en conexién paralelo,
asi como los circuitos de medicién. Se precisan los esquematicos mas representativos
de cada elemento, y los criterios de disefio utilizados para el dimensionamiento de los
componentes utilizados.

3.2. Disefio de la celda Puente-H

Para el disefio propuesto se ha optado por una estructura modular, donde cada circuito
se encarga del control de una celda Puente-H. Por ello, el objetivo principal para el disefio
del circuito de la placa de control de disparos consiste en que el mismo pueda ser utilizado
en un esquema multinivel, de manera a que pueda operar de forma independiente y sea
sencillo su reemplazo en caso de averias o bien si se considera el aumento del nimero de
niveles del convertidor a ser implementado [87, 88].

3.2.1. Criterios de disefio

Teniendo en cuenta lo mencionado anteriormente, las sefiales de control se reciben
mediante un enlace de fibra 6ptica de manera a reducir los niveles de ruido eléctrico en
los circuitos de control digital y los sistemas de medicion. Por otro lado, resulta deseable
obtener una elevada frecuencia de conmutacién, mayor a la utilizada en dispositivos de
aplicacién comercial disponibles actualmente (IGBT), por tanto se opta por el uso de
semiconductores SiC-MOSFET como dispositivo de potencia para el disefio del conver-
tidor multinivel. La frecuencia de conmutacién méaxima a ser utilizada es del orden de
los 50 kHz. Ademads, como cada celda Puente-H es independiente, estas deben poseer su
propio bus de continua operando a niveles de voltaje maximo de 400 V, y a su vez ser
capaz de operar en un esquema multinivel. Por otro lado, de modo a obtener una aislacién
eléctrica e inmunidad al ruido generado por la conmutacién de los SiC-MOSFET que
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Figura 3.1 Circuito de acondicionamiento de sefiales PWM

pudiesen afectar a los demds elementos de acondicionamiento de sefial y al dispositivo de
control, se implementa una aislacién galvdnica entre las etapas de potencia y las sefales de
control mediante el uso de fuentes conmutadas DC-DC con aislacion y circuitos integrados
con aislacién galvénica [89].

3.2.2. Circuito de control de disparos para el Puente-H

En esta seccion se detalla el proceso de disefio del circuito de control de disparos para
el Puente-H basado en SiC-MOSFETs. Ademads, en la misma se incluye la adecuacién
de seflales PWM recibidas, generaciéon de tiempos muertos y control de los pulsos de
disparo para los SiC-MOSFET. El disefio propuesto se enfoca principalmente en los datos
proveidos por los manuales del fabricante de cada semiconductor utilizado.

Acondicionamiento de sefiales PWM: Las sefiales PWM transmitidas desde el dispo-
sitivo de control dSPACE deben ser acondicionadas de manera a eliminar o atenuar la
presencia de oscilaciones o sobrepicos durante las transiciones entre niveles de voltajes a
frecuencias elevadas. La adecuacién de sefial se implementa mediante el circuito integrado
1SO7240, el cual proporciona un aislamiento galvdnico hasta 2500 V ppss durante 1 minu-
to [90]. Estos dispositivos permiten bloquear el alto voltaje, aislar las tierras y evitan que
las corrientes de ruido ingresen a la tierra local e interfieran o dafien los circuitos sensibles.
En la Figura 3.1 se observa el disefio basado en el ISO7240, de acuerdo a indicaciones de
las guias de disefio provistas por el fabricante [26].
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Figura 3.2  Circuito generador de tiempo muerto y de sefiales complementarias

El filtro RC utilizado a la salida de cada canal del ISO7240 se emplea para reducir los
sobrepicos existentes durante las transiciones entre niveles 16gicos. Se considera que la
frecuencia de conmutacion serd de 50 kHz, por lo tanto se opta por dimensionar el filtro
con una frecuencia de corte de una década superior a la frecuencia maxima de operacion.
Los valores utilizados para el filtro paso bajos son R = 100 2 y C = 100 pF, obteniéndose
una frecuencia de corte aproximada de 1.59 MHz.

Generacion de senales PWM complementarias y tiempo muerto: En el caso ideal,
cuando una sefial de control para un par de interruptores de potencia en configuracion
medio Puente-H cambia de estado de un valor a otro, debe hacerlo de manera instantanea,
desde un flanco de bajada a un flanco de subida o viceversa. Pero en las aplicaciones reales,
cualquier transicion en una sefial se puede considerar como una rampa de caida o subida
muy rapida [91]. Por tanto, si no se considera esta condicién no ideal y se omite este
comportamiento durante el disefio podria darse situaciones de funcionamiento anémalos
derivando en cortocircuitos, lo cual desencadenaria en dafnos de dispositivos de potencia
por sobrepicos de corriente ocasionados por pequefios cortocircuitos [26]. El circuito
encargado de generar las sefales complementarias y los tiempos muertos se representa en
la Figura 3.2. La implementacion contempla un esquema similar para cada canal PWM
necesario.

El disefno propuesto implementa la generacién del tiempo muerto asi como la com-
plementacion de las sefiales de disparos para los SiC-MOSFET en los canales PWM
pertenecientes a una misma rama mediante un esquema hardware. El tiempo muerto se
determina de acuerdo a las caracteristicas de los circuitos integrados controladores de
disparos para SiC-MOSFET. Esto se debe principalmente a los retardos generados por
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los tiempos de activacion (t,,) y desactivacién (Z,¢) de los mismos, asi como de la
frecuencia de conmutacion a ser utilizada en la implementacidn. Para el caso particular de
este disefio se ha considerado una frecuencia de conmutacién maxima de 50 kHz con lo
cual el periodo de las sefales de conmutacién es de T = 20 pus. La hoja de datos técnicos
del fabricante del dispositivo controlador de compuerta para el SIC-MOSFET utilizado
indica unos tiempos t,, = 120 ns y ¢,y = 120 ns. Por otro lado, el SiC-MOSFET de la
serie CAS12012BM2, posee unos tiempos t,,, =38 ns'y {,5s = 70 ns, por lo que se ha
optado implementar un tiempo muerto tg = 1 us.

Cabe mencionar que la introduccién de un tiempo muerto genera distorsién arménica
de baja frecuencia, cuanto menor sea el tiempo muerto, menor serd la distorsiéon arménica
generada, pero con el efecto negativo de que podria no retrasar lo suficiente el encendido
del otro interruptor, generando un cortocircuito [92]. Por otro lado, si el tiempo muerto es
considerable, es posible garantizar que exista tiempo suficiente para que un interruptor se
apague antes de que el otro interruptor encienda, pero esto a su vez introduce distorsiones
armonicas elevadas [93]. Es por ello que se debe buscar un equilibrio entre seguridad y
distorsion.

Control de disparo para SiC-MOSFET: Para el control de disparo de cada interruptor
de potencia que conforman las celdas Puente-H se realiza un disefio basado en circuitos
integrados comerciales controladores de medio Puente-H. Para la implementacion del
disefio se ha optado por utilizar el dispositivo IR2110S de la firma International Recti-
fier. E1 IR2110S es un controlador de MOSFET e IGBT de alta velocidad, con canales
independientes de disparos altos y bajos. Las entradas 16gicas son compatibles con los
niveles estindar de CMOS o TTL. En la Figura 3.3 se presenta un conexionado tipico
del circuito integrado IR2110S, segtn las especificaciones técnicas del fabricante, y de
acuerdo a los criterios del disefio propuesto [26].

A fin de implementar la técnica de disparo mediante Bootstrap, utilizado para el disparo
del dispositivo SiC-MOSFET superior de una misma rama, la hoja de datos del fabricante
del circuito integrado IR210 recomienda utilizar un capacitor. El método consiste en
conectar un capacitor y un diodo (Cg y D3) como se muestra en la Figura 3.3, de manera
a que cuando el SIC-MOSFET de la parte inferior del Puente-H entre en conduccion, el
terminal V; del IR2110S es llevado hasta el nivel de GND, haciendo que el capacitor de
Bootstrap se cargue a través a través del diodo de Bootstrap hasta alcanzar el voltaje VCC
(12 V). Mediante este proceso de carga se logra que el capacitor mantenga un potencial
flotante adecuado V, el cual es utilizado para disparar el terminal de compuerta del
SiC-MOSFET superior.

Mediante la ecuacién 3.1 es posible calcular el valor del capacitor de Bootstrap de
acuerdo a los datos técnicos del fabricante. En este sentido, para la determinacién del valor
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Figura 3.3 Esquema eléctrico del circuito implementado con el IR2110

de capacitancia se utiliza pardmetros tales como la capacitancia de puerta del dispositivo
SiC-MOSFET, la frecuencia de conmutacion, las corrientes de pérdidas existentes, las
caidas de tension, etc.

20 (24 Qy 4 aetsns 4 g, 4 Lotens)
Chrs >
’ Vee = Vi = Vis — Vinin

3.1)

siendo (), la carga total del terminal Gate, (); el cambio del nivel de carga requerido por
ciclo, V1,5 la caida de tensién a través del SIC-MOSFET de la parte inferior, V la caida
de tension sobre el diodo de Bootstrap en polarizacion directa € Iyps(maz) €l valor méximo
de la corriente de reposo para el lado alto del controlador (SiC-MOSFET superior). Los
valores utilizados para los cdlculos se observan en la Tabla 3.1.

Parametro Valor | Unidad
Tension de alimentacion VCC: | 12 \'%
Frecuencia de trabajo 50000 | Hz

Qg 15 nC (Typ.)
Qls 5 nC

VLS 10 \Y%

\%i 1 \Y%
Igbs(Max) 230 A

Tabla 3.1 Pardmetros eléctricos utilizados para los cédlculos de Bootstrap
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es de 74.6 nF, para lo que se ha utilizado como valor final 100 nF.

Placa PCB resultante del disefo del circuito de control de disparos: 1.a Figura 3.4
presenta el PCB final resultante del disefio mencionado en apartados anteriores. En la

misma se resaltan los bloques mas representativos del mismo.

3.2.3. Diseno del circuito de potencia

La solucién propuesta para el disefio del APF multinivel consiste en la integracién
de celdas en configuracién Puente-H conectadas en serie de manera a obtener mayores
niveles de voltaje de salida. Para cumplir con dicho objetivo, se requiere primeramente que
el DC-link se implemente mediante capacitores, de manera a obtener un voltaje flotante,
es decir, no referenciado a GND, y a su vez independiente en cada celda Puente-H. Esto
permite cumplir con el objetivo de un disefio escalable y modular. La etapa de potencia
permite implementar de manera opcional el DC-link mediante el uso de fuentes de poder
DC externas para cada voltaje de DC-link. En la Tabla 3.2 se muestran los criterios de
disefio mas relevantes que son tenidos en cuenta para la etapa de potencia [26].

Dimensionamiento del DC-link: El voltaje maximo aplicado al DC-link debe ser del
nivel adecuado para su uso en las redes eléctricas del pais y que a su vez que permita
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Parametro Valor | Unidad
Voltaje del DC-link 200 \Y%
Potencia maxima 2400 | W
Frecuencia de operacién | 100 kHz

Tabla 3.2  Criterios de disefio para la etapa de potencia

sintetizar un voltaje senoidal mediante modulacién PWM [87]. Para el disefio propuesto
en esta Tesis, los calculos se han realizado considerando una red de 220 V eficaces con un
convertidor de tres celdas por fase. En ese sentido, el voltaje requerido puede determinarse

mediante la ecuacién 3.2.

Viinea = V3 % Viase = V3 % 220 = 381V (3.2)

Por otro lado, si se selecciona un voltaje de DC-link de 400 V méaximo, el valor del
capacitor a ser utilizado para el DC-link puede expresarse mediante la ecuacion 3.3.

Pnom
- 2*W*VDC*AVDC

siendo el valor de la potencia P,,,,, = 2400 W, el voltaje sobre el capacitor Vpc =400V,

(3.3)

con una variacion del 1 % en AVpe =4V, resultando en un valor de C = 1194 uF.

Dispositivos semiconductores de potencia: El SiC-MOSFET CAS120M12BM?2 de
la firma CREE Semiconductor es un médulo de potencia de dos transistores con un voltaje
de ruptura de 1200 V para una corriente de 138 A a una temperatura de 90° C, y una baja
resistencia de conduccion junto con una velocidad de conmutacién elevada, por encima de

los dispositivos de conmutacidn tradicionales como los IGBT.

Pardmetro Simbolo | Valor Unidad
Tensién Dreno-Fuente VDSmax | 1.2 kV
Tension Puerta-Fuente VGSmax | -10/+25 v
Corriente de Dreno en modo continuo | ID 193 A
Corriente inversa de Diodo IF 305 A
Temperatura de juntura TJmax -40to +150 | °C
Disipacién de potencia PD 925 w
Resistencia en modo ON RDS(on) | 13-16 mS)

Tabla 3.3 Parametros eléctricos del SiC-MOSFET CAS120M12BM2 a 25°C
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Figura 3.5 Esquema eléctrico de la red de snubber del tipo RCD

En la Tabla 3.3 se muestran los pardmetros mas relevantes del SiC-MOSFET selec-
cionado [94]. Luego, con el propodsito de evitar dafios a la celda Puente-H debido a los
transitorios de voltaje que pudiesen presentarse, se propone un margen de seguridad en los
niveles de voltaje y corriente del 80 % para la seleccién de los dispositivos de conmutacién.
Por lo tanto, los niveles que deben soportar los SiC-MOSFET son de 720 V'y 15 A respecti-
vamente. Ademds, se observa que el dispositivo seleccionado, el CAS120M12BM?2 cumple
con los requerimientos de voltaje maximo, corriente maxima, disipacién de potencia y
velocidad exigidos por el disefio propuesto para el APF multinivel.

Diseno de la red de Snubber para los interruptores: 1.os interruptores electrénicos
son el elemento fundamental de todos los convertidor de potencia. Para obtener un rendi-
miento elevado del dispositivo de conmutacién del convertidor, es necesario disefiar redes
de amortiguamientos, también conocidas como redes de snubbers de manera a reducir
fendmenos como los sobrepicos de voltaje demds de amortiguar transitorios provocados
por las inductancias del circuito cuando conmuta un interruptor. Estos fenémenos pueden
sobrepasar los limites fisicos de los dispositivos produciendo la degradacién o destruccién
del dispositivo [95].

La red de snubber seleccionada para el disefio de la placa de potencia es la red tipo RCD.
Esta topologia de circuitos encuentran un amplio campo de aplicacion en la proteccién
de interruptores de potencia, como es el caso de los transistores bipolares o IGBTs por
su simplicidad y eficacia [26], [96]. La representacion esquematica de la red snubber
seleccionada se muestra en la Figura 3.5.

El valor de la capacitancia requerida para la red de snubber se determina mediante la

ecuacion 3.4, el cual determina el valor minimo requerido para las condiciones de disefio.
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L]w * Igff
(Vbsp2 — Vpp)?

donde Ly, es el valor de la inductancia pardsita, Vpgpo corresponde al voltaje pico en

Cs =

(3.4)

conduccidn directa sobre el capacitor Cs, I,55 es la corriente de apagado y Vpp es el
valor del voltaje del DC-link. Se utilizaron los valores de; Lj; = 15 nH, Vpgpes =480V,
Vbp =400V y I,r; =8 A para la determinacién del valor del capacitor C', resultando en
un valor aproximado de C = 150 pF. Por otro lado, para el dimensionamiento del resistor
R se emplea la ecuacién 3.5.

1

< -
RS*2,3*Cs*fs

(3.5)

Considerando una frecuencia de conmutaciéon maxima de f; = 100 kHz, y asumiendo
el valor de C, calculado anteriormente mediante la ecuaciéon 3.4, se obtiene el valor
aproximado de R = 28.9 k2. El diodo que acompaiia a los elementos R y Cy, debe ser
del tipo de conmutacién rapida ademas de ser capaz de operar en los rangos de corriente del
esquema Puente-H. El componente seleccionado es el diodo ST2045A, el cual es un diodo
Schottky con capacidad de conducir una corriente media de hasta 20 A y una corriente
pico maxima de 250 A [26]. A la entrada del snubber se afiade una red conformado por
un diodo y una resistencia en el terminal Gate del SiC-MOSFET, como se observa en
la Figura 3.5. El objetivo de este arreglo es generar un pequefio retraso en la activacion,
sin afectar el apagado de los SiC-MOSFET, proporcionando un tiempo muerto adicional.
La red resistor-diodo se emplea para reducir el sobrepico existente durante el tiempo de
recuperacion inversa del dispositivo. Por otro lado, el controlador IR2110S es capaz de
entregar una corriente durante el disparo de hasta 2 A en sus salidas, esto permite limitar
el valor de dicha corriente entregada en el terminal Gate del SiC-MOSFET [26]. Para ello,
se utiliza un resistor R, =47 (2, siendo el voltaje de disparo a la salida del terminal Gate
Vys = 12V, resultando en una corriente de salida de valor I, = 250 mA para dicho voltaje.

En el circuito de entrada se implementa un filtro pasa bajos RC, el cual es utilizado para
reducir los niveles de sobrepicos y oscilaciones de las sefiales provenientes del controlador
IR2110. EI capacitor del filtro RC es el resultante de la capacitancia pardsita del SiC-
MOSFET Cj; el cual posee un valor de C;5,=6,3 nF segiin el manual del fabricante,
mientras que el capacitor externo utilizado para el filtro tiene un valor de 7.8 nF. En
cuanto al resistor conectado al terminal Gate del dispositivo posee un valor de R, =47 €,
resultando en una frecuencia de corte igual a f = 434 kHz.
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Figura 3.6 Implementacién de la placa de potencia para una celda Puente-H basado en el
dispositivo SiC-MOSFET

Placa PCB resultante del disefio del circuito de potencia: En la Figura 3.6 se mues-
tra el PCB final resultante del disefio mencionado en los apartados anteriores utilizados
para la etapa de potencia, donde se resaltan los bloques mds representativos del mismo.

3.3. Acondicionamiento de senales de voltaje y corriente

Para la implementacion de los algoritmos de control es necesario realizar el proceso de
medicién y acondicionamiento de las sefales correspondientes a las variables eléctricas
relevantes para los diversos algoritmos. Entre las variables mds relevantes se tiene a los
voltajes de fase, corriente consumida por la carga, la corriente inyectada por el filtro y
voltaje en los capacitores de DC-link. El proceso de adquisicion de sefales eléctricas
por parte los médulos conversores analégicos digitales del controlador MicroLabBox -
dSPACE requieren de una etapa previa de acondicionamiento de sefiales para cumplir con
los niveles admisibles manejados por el controlador. Entre las caracteristicas deseadas en
los circuitos de acondicionamiento se puede mencionar la inmunidad al ruido, limite de
voltaje dentro de los rangos del ADC, asi como un comportamiento lineal en su funcién
de transferencia [87]. El esquema de la adquisicién las sefiales de voltaje y corriente se
muestra en la Figura 3.7.

Para las mediciones de corriente se utiliza el transformador de corriente de la serie
CS60-100L, el cual es un sensor de corriente lineal integrado, disefiado para medir
corrientes tanto alternas como continuas hasta 100 A. Cabe mencionar que, la serie CS60
estd disenada para medir corrientes de 5 A a 100 A eficaces [97].
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Figura 3.7 Esquema general de adquisicidn de sefiales de voltaje y corriente de fase

Dicho sensor funciona como el secundario de un transformador de corriente, mientras
que el conductor que conduce la corriente a ser medida se emplea como el primario del
transformador de una vuelta. Para la medicién de voltajes se emplea un circuito basado en
amplificadores de instrumentacidn y un divisor resistivo de entrada, el cual estd basado en
el amplificador de instrumentacion de ultra bajo ruido INA826 asi como en amplificadores
operacionales OPA27/0OPA350. La implementacion de los circuitos de acondicionamiento

de sefial de voltaje y corriente modulares en placas de circuitos impresos puede observarse

en la Figura 3.8.

(a) Placa de acondicionamiento de voltaje

Figura 3.8 Placa de acondicionamiento de sefiales de voltaje y corriente de fase

(b) Placa de acondicionamiento de corriente
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Figura 3.9 Diagrama circuital del esquema de acondicionamiento de sefial de voltaje

3.3.1. Circuito de acondicionamiento de sefales de voltaje

En el circuito de medicién de voltajes se utiliza una etapa inicial constituida de un
divisor de voltaje resistivo al cual se conecta la sefial de la red eléctrica a ser procesada. El
divisor resistivo es necesario para reducir la amplitud del voltaje a niveles manejables por el
amplificador de instrumentacion de bajo ruido INA826, utilizado para el disefio propuesto
[26]. La sefal procesada por el amplificador de instrumentacién INA826 posteriormente
es llevada a la segunda etapa amplificadora constituida por un amplificador operacional
de ultra bajo ruido de la serie OPA27/0OPA350, el cual se encarga ademds de modificar
el nivel de offset DC y brindar una segunda amplificacion de la sefial acondicionada. El
disefio del circuito impreso permite adaptar el medidor de voltaje a niveles de salida de
+ 10V y 0-3V, respectivamente. Esto es posible mediante la modificacién de la segunda
etapa amplificadora. En la Figura 3.9 se observa el esquemaético del circuito de medicién

y acondicionamiento para sefiales de voltaje.

3.3.2. Circuito de acondicionamiento de sefnales de corriente

En la Figura 3.10 se muestra el esquemaético del circuito correspondiente a la etapa
de adecuacion de sefiales de corrientes, el cual es utilizado para acondicionar las sefales
provenientes de los transformadores de corriente CS60-100L. El mismo es realizado
a través de un amplificador de instrumentacioén de bajo ruido de la serie INA826. La
salida de este circuito esta conectada directamente a la entrada de los conversores ADC
del controlador dSPACE. El disefio del circuito impreso permite adaptar el medidor de
corriente a niveles de salida de &= 10V y 0-3V, respectivamente [26].
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Figura 3.10 Diagrama circuital del esquema de acondicionamiento de sefial de corriente

3.4. Integracion del filtro activo de potencia multinivel

En la Figura 3.11 se observa el esquema final implementado resultante del disefio
propuesto para el APF multinivel. El sistema consta de un dispositivo controlador Micro-
LabBox dSPACE sobre el cual se configuran e implementan los diferentes algoritmos de
control, los cuales son descritos en el Capitulo 3. Este dispositivo de desarrollo posibilita

TX
Optico

Driver Celda Celdas Filtro Pasivo
Puente-H puente-H

:

MicrolabBox-dSpace

Figura 3.11 Diagrama de bloques de la plataforma experimental del APF multinivel
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la realizacion de ensayos experimentales y/o mediciones de forma rdpida y sencilla debido
principalmente a su entorno de programacion basado en el entorno MatLab/Simulink y
su aplicacion nativa para el desarrollo de interfaces graficas tipo SCADA [87]. La alta
potencia de céalculo provista por un DSP, combinada con muy bajas latencias de E/S
proporcionan un buen rendimiento en tiempo real [98]. Ademds, un FPGA programable le
brinda un alto grado de flexibilidad y le permite ejecutar bucles de control extremadamente
répidos.

El controlador MicroLabBox dSPACE interactda con el sistema fisico de la bancada
experimental del APF mediante los circuitos de medicién y acondicionamiento de sefales,
obteniendo de éstas las variables necesarias para el algoritmo de control, las cuales son;
las corrientes inyectadas por APF, las corrientes de carga y el voltaje de la red eléctrica. El
algoritmo de control, una vez obtenida las informaciones externas, se encarga de realizar el
calculo de los vectores de conmutacién para cada celda Puente-H, enviando las sefiales de
disparo por las salidas GPIO del controlador, que operan en niveles TTL de 5V. Finalmente,
las senales de disparo son transmitidas mediante un enlace de fibra dptica a la placa de
control de disparos de los SiC-MOSFET, los cuales estdn integrados a la placa de potencia
junto con los circuitos de acondicionamiento de sefiales y reduccién de los niveles de
ruido generados por las conmutaciones de los semiconductores [87].

3.5. Montaje experimental del APF

El montaje experimental del APF integra los diferentes mddulos disefiados, asi como
los sistemas de proteccion eléctrica sobre una plataforma soporte metélica del tipo rack,
con el propésito de facilitar el acceso a las celdas para la evaluacion experimental del APF
multinivel. Para el montaje del hardware del filtro activo de potencia se selecciona una
estructura de metal reforzado con capacidad para seis niveles, donde cada nivel es una
bandeja metdlica que se utiliza de base para albergar equipos de instrumentacion, sensores
y las celdas Puente-H, dispuestas en cascada [87].

En la Figura 3.12 se observan los diferentes mddulos, los cuales integran las celdas
Puente-H, los equipos de instrumentacién, proteccién y control, asi como las placas
de adecuacién de voltaje y corriente de fase [87]. Por otro lado, en la fotografia de la
Figura 3.13 (a), se observan las tomas trifdsicas correspondientes al conexionado del APF
multinivel. La misma sigue el planteamiento mostrado en la Figura 3.11, en la cual se
tiene la toma principal de la red eléctrica, el cual consiste en un conector trifasico de 4
polos con capacidad de 16 A junto con su llave de proteccion termomagnética de 16 A.
Asi mismo, se tiene los conectores correspondientes a la salida del filtro activo multinivel,
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Figura 3.12 Integracion de los diferentes médulos disefiados. a) Vista frontal del APF multinivel,
b) Celdas Puente-H y c¢) Controlador dSPACE

el cual cuenta con su propia proteccidn consistente en una llave termomagnética trifasica
de 16 A.

Finalmente, se observa el conector correspondiente al punto de acoplamiento comun
(PCC) el cual permite la interconexion entre filtro, la red eléctrica y la carga a través de
un contactor trifdsico. Con esto es posible controlar el momento del enganche del APF
a la red mediante una sefial de activacion enviada al contactor. Ademads, cada fase del
APF posee tres celdas Puente-H dispuestas en serie, conformando de esta manera un
convertidor de siete niveles. Como se ha descrito en los apartados anteriores cada celda
requiere del uso de un DC-link independiente y aislado de las demds celdas. Este DC-link
estd disefiado en base a un capacitor electrolitico, y dicho capacitor requiere de un proceso
de precarga para proveer a los mismos del voltaje inicial. El sistema de precarga se ha sido
disefiado utilizando un temporizador industrial junto con un banco de relés que conectan
cada capacitor al voltaje requerido a través de un resistor por un intervalo de tiempo
adecuado a fin de lograr la precarga de los mismos al valor del DC-link deseado [87]. En
la Figura 3.13 (b), se observa la carga reactiva formada por un juego de tres inductores de
114 mH y un carga resistiva trifdsica ajustable de hasta 20 kW. El filtro inductivo de salida
estd conformado por tres inductores de 10 mH y hasta de 10 A méximo, seglin se muestra
en la Figura 3.13 (¢), y finalmente se utiliza un banco de capacitores que conforman el
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Figura 3.13 a) Vista lateral del APF multinivel, b) Carga RL, c) Filtro R-L de salida y d)
Capacitores de DC-link

DC-link, el mismo estd constituido por nueve capacitores de valor 22000 uF y 600 V
como se observa en la Figura 3.13 (d).

3.6. Validacion experimental de los disenos propuestos

La plataforma de pruebas para el convertidor Puente-H se observa en la Figura 3.14.
El esquema consiste en dos médulos independientes, que son el placa del controlador o
driver para los SiC-MOSFET y la placa de potencia. Ademas. se emplea un controlador
MicroLabBox-dSPACE para la generacion de sefiales PWM. Las sefiales de salida son
medidas y capturadas mediante el uso de osciloscopios digitales. En este contexto, las
especificaciones del experimento, ideado para la verificacién del cumplimiento de los
objetivos de disefio propuestos se observan en la Tabla 3.4.

Las sefiales de disparo son generadas mediante el dispositivo de control MicroLabBox-
dSPACE, las cuales son transmitidas a las celdas Puente-H mediante un enlace de fibra
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Figura 3.14 Esquema de plataforma de pruebas para el controlador y Puente-H

Parametro | Valor | Unidad
DC-link 30 \"
Carga 56 Q

fs 20 kHz

Tabla 3.4  Pardmetros técnicos para los experimentos

optica de manera a evitar interferencias entre los circuitos de la celda Puente-H y el
controlador MicroLabBox-dSPACE.

3.6.1. Analisis de la celda Puente-H

En la Figura 3.15 se observa la plataforma de pruebas experimentales para la obtencién
de los resultados preliminares utilizados para caracterizar la propuesta de disefio a ser
implementado en el convertidor de potencia en su modo VSI paralelo.

Las sefiales de disparo correspondientes a cada SIC-MOSFET que componen el VSI se
representan en la Figura 3.16 (a). Dichas sefiales de disparo son obtenidas a las salidas
de los circuitos de generacién de sefiales complementarias y tiempo muerto presentes
en la placa de control de disparos. De acuerdo a los resultados mostrados, las sefiales
generadas presentan buenas caracteristicas eléctricas teniendo en cuenta el bajo nivel de
ruido observado asi como los retardos debidos a los tiempos de establecimiento de las
sefiales. En la Figura 3.16 (b) se observa el resultado de la generacién de tiempo muerto
mediante hardware, el mismo posee un valor de 1 us para una frecuencia de 20 kHz.
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Figura 3.16 Sefales observadas a la salida del Puente-H. a) Sefiales de disparo complementarias
para el Puente-H. b) Tiempo muerto entre sefiales complementarias

Es importante mencionar que, el valor del tiempo muerto puede ser ajustado de acuerdo
a la frecuencia de conmutacién a ser utilizada. Este tiempo es fundamental para evitar
el cortocircuito momentaneo existente entre las activaciones y desactivaciones de los
interruptores de una misma rama del VSI, y esto a su vez generarian pérdidas de potencia y
una disminucién en el rendimiento del sistema. En cuanto a la placa de potencia, la misma
consta de los circuitos de acondicionamiento de sefiales para cada SIC-MOSFET, consis-
tente en filtros pasivos para el amortiguamiento de sobrepicos que pudiesen presentarse
en la sefales provenientes de los circuitos integrados controladores para SIC-MOSFET.
A modo de facilitar el andlisis del esquema, se afiaden puntos de medicién relevantes. El
DC-link a ser utilizado para el disefio posee un valor maximo de 480 V. La Figura 3.17 (a)
muestra el diseilo PCB para la placa de potencia.
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Figura 3.17 a) Plataforma de pruebas para el Puente-H. b) Sefial de salida del Puente-H

Las sefiales de salida para la celda Puente-H se observan en la Figura 3.17 (b). Se
pretende que las sefales de salida realicen el seguimiento de las sefiales de disparo obte-
nidas por los circuitos de generacion de complementos y tiempo muerto. Los resultados
obtenidos cumplen adecuadamente el disefio propuesto, segiin sefiales capturadas mediante

mediciones con el osciloscopio.

3.6.2. Analisis de los circuitos de acondicionamientos

En la Figura 3.18 (a) se observa la plataforma de pruebas utilizada en el laboratorio para
la validacion experimental del sensor de voltaje, el mimo permite medir voltajes de alterna

 TekBun | ——————— ___ Trigd

Ch1 Freq
49.99 Hz

#-% Chi Pk-Pk
19.3V

Figura 3.18 a) Plataforma de pruebas para el sensor de voltaje. b) Sefal de salida de voltaje del
circuito de acondicionamiento disefiado
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hasta 380 Vrms. En la Figura 3.18 (b) se observa la forma de onda capturada mediante el
osciloscopio de la sefales de voltaje. En la Figura 3.19 (a) se observa la plataforma de
pruebas utilizada en laboratorio para la validacién experimental del sensor de corriente.
En la Figura 3.19 (b) se muestra la evolucién de la corriente medida al utilizar una
carga resistiva. Finalmente, la Figura 3.20 muestra la superposicién de ambas mediciones,
observandose un desfasaje despreciable entre las mediciones de voltaje y corriente sobre
la carga, lo cual es una caracteristica deseable en el momento de la implementacién de los
algoritmos de control.

i Ch2Pk-Pk
o4y

Figura 3.19 a) Plataforma de pruebas para el sensor de corriente. b) Sefial de salida de corriente
del circuito de acondicionamiento disefiado
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Figura 3.20 Sefiales de salida de los circuitos de medicién. a) Voltaje medido, b) Corriente
medida, c) Superposicién de sefiales y desfasaje
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3.7. Conclusiones del capitulo

En el presente capitulo se ha abordado el proceso de disefio de los diferentes circuitos
electrénicos que componen la celda Puente-H, enfocada a aplicaciones de APFs multinivel.
En el capitulo se han incluido la descripcién del disefio del circuito de control, la placa
de potencia para los dispositivos SIC-MOSFET asi como los circuitos de medicién y
acondicionamiento de sefiales para adecuar las sefiales de voltaje y corriente a los niveles
soportados por el dispositivo de control dSPACE, dénde son implementados los algoritmos
de control en tiempo discreto. Para el disefio de cada circuito se ha tenido en cuenta las
recomendaciones presentes en las guias de disefio provistas en las hojas técnicas de los
fabricantes de los diferentes dispositivos electronicos.

Ademais, se realizaron consideraciones técnicas durante el proceso de disefio de manera
a reducir las fuentes de interferencia que pudiesen reducir eficiencia al sistema. Entre
estos circuitos de acondicionamientos estdn incluidas las redes de snubber utilizado en los
dispositivos de potencia, los filtros utilizados en las fuentes de poder de los amplificadores
operacionales y filtros RC en las etapas de procesamiento de sefiales PWM. En cuanto a
los resultados experimentales, se realizaron pruebas en el laboratorio de todos los disefios
propuestos, de manera a corroborar el correcto funcionamiento de los mismos, con los
cuales se concluye que dichos circuitos cumplen con los objetivos planteados en esta Tesis
Doctoral.



CAPITULO 4

VALIDACION EXPERIMENTAL DE LA
PLATAFORMA DISENADA

4.1. Introduccion

En el presente capitulo se describe el proceso de obtencion de los resultados experimen-
tales a partir de la bancada disefiada y que conforma el APF multinivel basado en celdas
Puente-H integrando dispositivos de potencia del tipo SiC-MOSFET. Primeramente se
procede a la obtencién de resultados con la plataforma de ensayo experimental analizando
la funcionalidad de la misma en modo VSI multinivel, aplicando un control predictivo
de corriente sobre una carga trifdsica. Posteriormente se analiza el funcionamiento de la
plataforma experimental en modo APF multinivel, aplicando técnicas de control predictivo
y evaluando la potencialidad del esquema implementado para la correccion del factor de
potencia y la reduccion de los niveles de arménicos de corriente existentes en la red. Desde
el punto de vista del control aplicado al filtro activo de potencia multinivel se implementa
una técnica de control predictivo de corriente con frecuencia de conmutacién constante a
partir de una modulacién por PWM.

Tesis Doctoral. 75
Por Julio Pacher.
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Figura 4.1 Esquema utilizado para evaluar la plataforma experimental en modo VSI multinivel

Durante las pruebas de la plataforma experimental en su modo filtro activo de potencia
multinivel, la compensacién puede ser observada mediante las mediciones de tensién y
corrientes de fase con las cuales es posible el célculo de la potencia reactiva presente en
la red, asi como, la determinacién de la cantidad de potencia reactiva necesaria para la
realizacion de la compensacion, ademds de los niveles de armdnicos existentes. El control,
asi como su plataforma de visualizacién temporal para el monitoreo y adquisicion de datos
del controlador, se implementa en el dispositivo MicroLabBox dSPACE.

4.2. Convertidor en configuracion VSI multinivel

La plataforma experimental del APF multinivel, configurado como un convertidor
en modo VSI esta constituido por celdas Puente-H interconectadas en cascada, y esta
conformado por un DC-link independiente por cada celda que se aplica mediante fuentes
de continua y proporciona la energia necesaria a los dispositivos de conmutacion para el
sintetizado de las sefales de referencia que son inyectadas a la carga en el punto comtin
de conexién. En este modo de operacion se integran los dispositivos de conmutacion
SiC-MOSFET conectados en serie y un filtro inductivo R-L a la salida del convertidor.
Este filtro reduce el efecto de las componentes armoénicas resultantes a consecuencia
de la conmutacién de los dispositivos de potencia que conforman el convertidor. En la
Figura 4.1 se observa la configuracién de la plataforma experimental para su uso en modo
convertidor VSI multinivel.
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Las pruebas del VSI multinivel se realizan utilizando un esquema de un convertidor
de tres celdas Puente-H en cascada por cada fase. El DC-link implementado en cada
celda Puente-H posee un nivel de voltaje de 30V, resultando en un total de £90V de
voltaje maximo de salida para cada fase. Una de las ventajas del disefio implementado
es su versatilidad y modularidad, lo cual posibilita miltiples configuraciones realizando
minimos cambios en la estructura fisica del APF, como ser aplicaciones donde se requieran
de dos, tres o multiples niveles de voltaje de salida, ademas, el disefio modular facilita las
labores de mantenimiento ya que permite el intercambio rapido de piezas defectuosas o
dafiadas de manera rapida. Como carga de pruebas se utiliza un banco de tres inductores
de 114 mH cada uno, y banco de resistores trifdsico de hasta 20 kW de potencia nominal.
Las mediciones de las variables eléctricas se realizan con ayuda de los sensores de voltaje

y corrientes cuyo disefio e implementacién ha sido abordado en el capitulo anterior.

4.2.1. Control predictivo de corriente aplicado al VSI multinivel

La estrategia de control implementada es del tipo predictivo de corriente, operando a
frecuencia de conmutacién constante de los dispositivos de potencia, mediante el empleo
de una modulacién PWM cuyos ciclos de trabajo son calculados en cada instante de
muestreo resultante de la minimizacién de una funcién de costo predefinida. El control
utiliza las mediciones de las corrientes en la carga, como pardmetro de entrada de las
ecuaciones del modelo predictivo y la posterior minimizacién de la funcién de costo, que
para el caso particular del control de corriente se define como la minimizacién del error
cuadrético medio entre la corriente de referencia y la predicha calculada a partir de las
mediciones [99], [100]. En la Figura 4.2 se muestra el esquema de control aplicado al
convertidor trifdsico de siete niveles propuesto. Cada celda esta constituido de dos medio
Puente-H, con disparos complementarios en cada rama, por tanto se requieren de dos
sefiales de conmutacion (Sy, ;) para controlar cada celda, donde f representa la fase (a), i
el nimero de celda en la fase correspondiente y j representa el dispositivo de conmutacién
correspondiente a la celda, respectivamente.

Modelado del VSI basado en celdas Puente-H El modelo matematico de la configu-
racion del VSI basado en celdas Puente-H puede obtenerse mediante el empleo de las
leyes de Kirchhoff [87]. Para fines de modelado, se supone que las fuentes de voltaje que
componen el DC-link se encuentran balanceadas y poseen un valor fijo [101], lo cual

arroja la siguiente ecuacion:

dig Rf - nCSfijvgc
= ——1 —
dt Ly ¢ Ly

“.1)
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Figura 4.2 Esquema de control predicativo aplicado al convertidor en modo VSI multinivel

donde n. es el nimero de celdas, S 1., esla funcién de conmutacion y la resistencia Ry
es la resistencia pardsita del inductor L ¢, que modela el filtro a la salida del VSI. Para el
caso particular del convertidor VSI multinivel, la ecuacién diferencial que modela el lado
de AC es representada por la siguiente ecuacion:

C C

di¢  v?  Ryi®
dt Ly Ly

4.2)

donde 7. representa a la corriente de salida del APF, v, corresponde al voltaje de la red
eléctrica, Ry y Ly representan a los valores de resistencia e inductancia de salida del APF.

El modelo predictivo en tiempo discreto puede obtenerse aplicando el método de
discretizacion de Euler hacia delante sobre el modelo en el dominio de tiempo continuo
representado en (4.2). La ecuacién de prediccién de la corriente de salida es la siguiente:

k1) = (1 _ RfTS) k) + 2 () 43)

donde k corresponde a la muestra actual, T's representa al tiempo de muestreo, el valor
de i%(k + 1) es una prediccién de las corrientes de fase a la salida del VSI multinivel,
calculada utilizando las corrientes medidas en el instante de muestreo k.
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Proceso de optimizacion y algoritmo basado en el control predictivo Para el esque-
ma de control predictivo propuesto, aplicado al VSI, los errores de prediccion se calculan
para cada vector de conmutacion posible, para lo cual se asume como funcién objetivo, la
minimizacién de los errores de prediccion. Estos errores de prediccion se calculan a partir
de la siguiente ecuacion:

eit(k+1) =i (k+1)—i%(k+1) (4.4)

donde €% (k + 1) representa el error de la prediccién de la corriente del convertidor para
el caso particular de la fase (a), ig* (k + 1), representa la referencia de corriente en el
instante (k+1) y la %(k + 1) representa la corriente predicha en el instante (k).

Para cada uno de los valores obtenidos por la ecuacion de prediccion (4.4) se evalda una
funcién de costo. La funcién de costo es definida tipicamente como la media cuadratica
del error de prediccién, que se puede obtener mediante la ecuacién (4.5).

g(k+1) =| eil(k+1) |]? 4.5)

El algoritmo de optimizacién, posterior a la realizacién de todas las iteraciones posibles,
selecciona el vector éptimo S°P* que minimiza la funcién de costo definida representada
por la ecuacién 4.5. Este proceso es recursivo y se realiza en cada instante de muestreo.

De esta manera, el Algoritmo 1 resume el proceso de optimizacion.

Algoritmo Optimizacién del algoritmo

1. Inicializar variables g; := 0o, :=0

2. Computo de la referencia de corriente del VSI.
3. while n < e do

Sfij <—S;ZMVZ'=1, &g=1

Computo de la prediccion de las corrientes del VSI. Eqn. (4.3).
Computo del error. Eqn. (4.4).

Computo de la funcién de costo. Eqn. (4.5).
9. if g% < g% luego

10. gl g%, SP' S,

11. endif

18. ni=n+1

19. end while

® Nk

Para la generacion de las corrientes trifasicas de referencia se utilizan las expresiones
matematicas que definen el comportamiento temporal de las corrientes trifdsicas sinusoi-
dales, de frecuencia igual a la de la red eléctrica y amplitud definida como parametro
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de referencia. La expresion de las corrientes de referencia, en su forma discreta estan

definidas por las siguientes expresiones:

ity =Ip*sin(2xmx f*xTsxj) (4.6)
ity = Ly % sin(2 % 7% f+ T's % j — 2,09439) (4.7
Goe = I+ sin(2 % 7 f + T's + j + 2,00439) (4.8)

donde el término I,,, representa la amplitud pico de corriente deseada, f la frecuencia de

las corrientes de salida, T's el tiempo de muestreo y j el instante de de muestreo actual.

4.2.2. Resultados experimentales en modo VSI multinivel

De manera a corroborar el adecuado funcionamiento del convertidor de potencia
disefiado, y como procedimiento previo a la evaluacion del sistema filtro activo de potencia
multinivel, se procede a la obtencidén de resultados experimentales a partir de la plataforma
experimental en modo VSI multinivel, en el cual se implementa un control predictivo de
corriente. A fin de lograr el objetivo propuesto, se considera inicialmente que el convertidor
regula la corriente inyectada a una carga trifasica resistiva pura, asumiendo ademas
los siguientes parametros; voltaje de DC-link, Vdc = 30V, frecuencia de conmutacién
fs =33kHz y la carga Ry, = 16S).

Tek STop [- i i Tek Stop E s 1
T - ]

1 Chi Pk-Pk
1 2,135 A

i Cha pk-pk
zie v

4 chapkepk PN R R R 1 chapk-pk
i 2704 2175 A

1 chaz Pk-pk
2159 A

TSR T Wid.0ms A Line el CHI SO0wmA  ond TaumA . MA.00ms A Line £ 100V
EE 50040 chd S0.0V [EiE Seomac

(a) Senales de salida del convertidor de potencia en (b) Corrientes de salida del convertidor de potencia en
modo VSI multinivel. modo VSI multinivel.

Figura 4.3 Resultados experimentales del convertidor de potencia en modo VSI multinivel con
control predictivo de corriente
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Figura 4.4  Anilisis comparativo del THD de la corriente del VSI suministrada a la carga, a)
Andlisis de THD a partir de simulaciones, b) Analisis de THD tomando como referencia resultados
experimentales

La sefial de salida del convertidor de potencia v?, asi como la corriente generada
para la fase i¢ a partir de las referencias y como resultado de implementar un control
predictivo clasico sin modulacién, se observa en la captura de pantalla del osciloscopio,
mostrado en la Figura 4.3 (a). Por otro lado, las corrientes trifasicas obtenidas mediante el
convertidor en modo VSI multinivel se observan en la Figura 4.3 (b). Puede apreciarse en
estas graficas que las corrientes aplicadas a la carga trifdsica son generadas en la secuencia
correcta, arrojando un bajo contenido de distorsién arménica, lo cual es de esperar gracias
a la capacidad que posee el convertidor multinivel para generar sefiales sinusoidales.

Una de las fuentes mas importantes de generacién de armoénicos en las instalaciones
eléctricas domiciliarias, comerciales e industriales son los convertidores de potencia
basados en semiconductores que presentan un comportamiento no lineal en régimen
permanente. Este tipo de cargas electrénicas distorsionan las formas de ondas de las sefiales
de voltaje y corriente presentes en el sistema eléctrico completo. Para una comprension
adecuada de los efectos adversos sobre el sistema eléctrico es importante determinar el
nivel de armoénicos introducido por el disefio del APF propuesto [87]. Para ello se realiza
un estudio del nivel de THD introducido por el convertidor, mediante las mediciones
obtenidas de las sefiales de corriente y voltaje. En la Figura 4.4 se observa los resultados
obtenidos de los calculos del nivel de distorsion armodnica total (THD) de la corriente de
salida del VSI multinivel, aplicada a la fase a de la carga. A modo comparativo se muestra
en la Figura 4.4 (a) los resultados obtenidos mediante simulaciones utilizando el entorno
MatLab/Simulink y en la Figura 4.4 (b) se muestra el calculo del nivel de THD obtenido
mediante ensayos experimentales.
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4.3. Convertidor en configuracion filtro activo de potencia multinivel

La Figura 4.5 muestra la configuracién utilizada para la implementacién del APF
multinivel, basado en celdas Puente-H en cascada para conformar un convertidor de siete
niveles. Como puede observarse en el diagrama, el convertidor integra tres celdas Puente-H
por cada fase, interconectadas en serie entre si conforme el diagrama de bloques. Cada
celda Puente-H posee su propio bus de continua, (DC-link) independientes y aisladas entre
si, y las mismas se implementan a partir de capacitores (Cy.). A su vez, cada celda se
compone de dos medio Puente-H con dispositivos de potencia de tecnologia SiC-MOSFET.
Las sefiales de conmutacién (Sy, ) utilizados para el disparo de cada celda se transmiten
mediante un enlace de fibra 6ptica de manera a reducir los efectos del ruido eléctrico
sobre el controlador dSPACE debido a la conmutacion de los dispositivos de potencia,
logrando de esta manera una reduccién significativa de los efectos adversos del ruido
eléctrico. Cada celda Puente-H se divide en dos placas, siendo la primera la placa de
control de disparos o driver, donde se montan los circuitos integrados necesarios para la
generacion de las sefiales de control de compuerta para cada SiIC-MOSFET, los circuitos
de acondicionamiento de sefiales y generacion de tiempo muerto. La segunda corresponde
a la placa de potencia, en donde se incluyen los circuitos de acondicionamiento de disparos
para los SiC-MOSFET, el DC-link y los montajes para los dispositivos de potencia. En
cuanto a los circuitos de mediciones eléctricas, se requieren del uso de seis sensores de
corriente y tres sensores de voltaje para las fases, y ademads de otros tres sensores para la

medicién de un voltaje de DC-link por cada fase.

4.3.1. Modelo predictivo del filtro activo de potencia

El modelo dindmico de la configuracién del circuito que conforma el filtro activo de
potencia multinivel observado en la Figura 4.6 (b) se puede obtener utilizando las leyes
de Kirchhoff. Para fines de modelado, se supone que las fuentes de voltaje trifasicas estan
balanceadas y que todas las celdas Puente-H del convertidor multinivel poseen la misma
capacitancia y voltaje en su lado de continua [87]. Como puede apreciarse en la figura, el
filtro activo de potencia estd conectado en el punto de acoplamiento comun (PCC), a través
del filtro R-L conectado a la salida del convertidor, y a su vez, en paralelo con la carga
que genera la potencia reactiva a compensar. Aplicando la ley de tensioén de Kirchhoff se
obtienen las siguientes ecuaciones [64], [65]:

d -abc abe R ’I’LCS ’_’v,Uabc
Lo — Vs . iigbc o fij Vde (49)
at Ly Iy Ly
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Figura 4.6 Diagrama de bloques del convertidor multinivel y topologia de interconexién en un
esquema de filtro activo de potencia

Para el caso particular del filtro activo de potencia multinivel, la ecuacion diferencial
que modela el lado AC se representa mediante la siguiente ecuacién:
dz‘abc ,Uabc ,Uabc Rfiabc

£ _ =2 __ < ___Lc° 4.10
de Lf Lf Lf ( )
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Figura 4.7 Esquema de control propuesto para el filtro activo de potencia multinivel trifdsico

Al igual que para el caso presentado en el apartado correspondiente a la configuraciéon VSI,
estas ecuaciones temporales representadas en tiempo continuo pueden ser aproximadas
a una ecuacién en diferencia utilizando la notacién en tiempo discreto aplicando la
aproximacién de primer orden del método de Euler hacia adelante. Dicho procedimiento
permite calcular el modelo predictivo de las corrientes de salida del filtro activo de potencia,
las cuales pueden ser representadas por la siguiente ecuacién [66]:

-abc _ _ RfTé -abc g abc _ ,abc
i (k+1)_(1 I >zc (k)+Lf {v2%(k) — ve%(k)} 4.11)

donde el término £ representa el instante de muestreo actual, 7 es el tiempo de muestreo,
a su vez i%%¢(k + 1) son las predicciones de las corrientes de fase del filtro activo de
potencia multinivel calculadas tomando como referencia las corrientes medidas en el

abc

instante de muestra k, asi como las mediciones de los voltajes de red de cada fase, v2°¢,

en cada instante k.

Control predictivo aplicado al filtro activo de potencia 1La Figura 4.7 muestra el
diagrama de bloques del esquema de control propuesto aplicando el control predictivo al
filtro activo de potencia trifasico de 7 niveles basado en celdas Puente-H interconectadas
en cascada [87]. En el control predictivo propuesto para esta aplicacion, los errores
de prediccion se calculan para cada vector de voltaje de salida posible, siguiendo un
esquema de optimizacién realizado en cada instante de muestreo, procediendo a calcular

previamente el error de prediccion de la corriente a partir de la siguiente ecuacion:

eio(k +1) =i (k+1) —i2*(k + 1) (4.12)
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siendo ei.(k+ 1) el error de prediccién de corriente generada a la salida del filtro activo de
potencia [102, 103]. El error de prediccién es calculado para cada vector de conmutacién

para posteriormente evaluar una funcién de costo, la cual puede definirse como:

gk +1) =| eic(k+1) |? (4.13)

Luego del proceso de optimizacion, el algoritmo selecciona el vector que minimiza la
funcién de costo, y mediante dicho vector selecciona y aplica el nivel de voltaje adecuado
para cada fase durante un periodo de muestreo, el cual es enviado posteriormente a los
bloques de modulacién PWM.

4.3.2. Compensacion de la potencia reactiva aplicando la técnica IRPT

A fin de evaluar la funcionalidad del filtro activo de potencia multinivel para la co-
rreccion del factor de potencia, se ha ha procedido a analizar desde el punto de vista
experimental la capacidad de compensacidn de potencia reactiva generada por una carga
trifisica con componentes resistivos-inductivos. Este procedimiento de compensacion
consiste en la reduccién o eliminacién de la cantidad de energia reactiva presente en un
sistema eléctrico mediante la instalacion, en este caso, de un filtro activo de potencia
en conexion paralelo, de siete niveles, incrementando de esta manera la relacién entre
la potencia activa respecto a la total [87]. El objetivo basico, al compensar la energia
reactiva es tender a conseguir un factor de potencia unitario; o sea, que toda la potencia
suministrada desde la red eléctrica hacia la carga reactiva es vista desde la red como un
suministro de potencia puramente activa. La presencia de potencia reactiva genera un
desfasaje entre el voltaje y la corriente, lo cual se convierte en un indicador vélido para
detectar la presencia de cargas reactivas conectadas a la red. En la Figura 4.8 se observa
las mediciones de los voltajes en la red eléctrica y la corriente consumida por la carga R-L
de prueba, en dos instantes de funcionamiento; antes de la activacién del filtro activo de
potencia, y posterior a la activacién del mismo.

En la Figura 4.8 (a), se observa el instante previo a la conexién del filtro activo de
potencia multinivel, el desfasaje observado en grados sexagesimales entre las sefiales de
voltaje y corriente es de 8.1°. Bajo estas condiciones operativas, la carga de prueba registra
un consumo de potencia activa de 700W, junto con una potencia reactiva de I00VAR. Una
vez puesto en operacion el filtro activo de potencia multinivel e implementado el control
propuesto sobre sistema disefiado, se observa la compensacién de la potencia reactiva,
principalmente si se tiene en cuenta el desfasaje existente entre las sefiales de voltaje y
corriente medidas desde la red eléctrica.
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disefiado

Por otro lado, en la Figura 4.8 (b) se observa las mediciones de voltaje en la red
eléctrica y la corriente consumida por la carga R-L de prueba, una vez el filtro activo de
potencia esté operativo. Puede apreciarse mediante las mediciones experimentales que el
desfasaje entre el voltaje y la corriente en la red eléctrica disminuye significativamente
hasta un valor cuantificado de 0.17°, lo cual representa una disminucién de la potencia
reactiva hasta niveles practicamente despreciables. Estos ensayos corroboran la eficiencia
de los algoritmos de control implementados, junto con el hardware desarrollado en el
marco de la presente Tesis.

De manera a cuantificar el nivel de interferencia introducido por el filtro activo de
potencia se realiza un andlisis del nivel de THD existente en la red eléctrica. En la
Figura 4.9 se observa los resultados obtenidos a partir de los calculos del nivel de THD de
la corriente de red medida una vez activado el filtro activo de potencia. A modo de contraste
se muestra en la Figura 4.9 (a) los resultados obtenidos mediante simulaciones y en la
Figura 4.9 (b) se muestra el célculo del nivel de THD mediante resultados experimentales.

Por otra parte, en la Figura 4.10 se observa los resultados experimentales obtenidos
del filtro activo de potencia multinivel utilizando la herramienta ControlDesk-dSPACE.
La herramienta ControlDesk posibilita realizar el monitoreo y captura de las variables
utilizadas en el algoritmo de control propuesto e implementadas en el DSP interno del
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Figura 4.10 Resultados experimentales de compensacion de potencia reactiva

dSPACE. Mediante estos datos capturados es posible realizar operaciones matematicas
como ser el calculo de las potencias activas y reactivas existentes en el lado de la carga,
red eléctrica, y asi como las potencias entregadas por el filtro activo de potencia para la
operacién de compensacién. Asumiendo que la compensacién realizada es la de potencia
reactiva generada por la carga de prueba R-L, tal como puede apreciarse en la Figura 4.10,
dicha carga genera una potencia activa de 642 W, y una potencia reactiva de 95.63 VAR.
En la grifica de potencias puede apreciarse como al momento de aplicarse el APF hacia
el lado de la red eléctrica la potencia reactiva producida por la carga es compensada
pudiendose cuantificar un nivel de potencia reactiva de 0.505 VAR, entregada a la carga
desde la red eléctrica.



88 VALIDACION EXPERIMENTAL DE LA PLATAFORMA DISENADA

v,

] *
Plrpy PN LPF V PI |
Uoss
iLd irapc it

. L < : ‘
i1—abe LPF + e o
i q . g% i
irg e
iz e abc |—
Vg ——>

'Ugl—b

Figura 4.11 Generacion de referencia de corriente basada en la teoria SRF

4.3.3. Compensacion de armonicos aplicando la técnica SRF

La Figura 4.6 muestra el esquema de control aplicado al APF multimodular basado en
el convertidor multinivel CHB trifésico de siete niveles, de manera andloga a la estrategia
de control IRPT descrita en apartados anteriores, el modelo predictivo de las corrientes
de salida del filtro activo de potencia, mostrado en la ecuacién (4.11), son las mismas
aplicadas con la estrategia de control basada en la técnica SRF. El controlador propuesto
requiere del cédlculo de las corrientes de referencia para evaluar la funcién de costo, en
la Figura 4.11 muestra el diagrama de bloques del proceso de generacion de referencia,
basado en la teoria del marco de referencia sincrono (SRF) [104].

Para la generacidn de las referencias se requiere de la medicion de las corrientes de carga
y los voltajes de la red eléctrica para la determinacién de la corriente de compensacion, asi
como de las mediciones de los voltajes de DC-link para la implementacion del controlador
externo PI necesario para la compensacién de las pérdidas de potencia en los capacitores
[105, 32]. La técnica basada en la teoria SRF se basa en la aplicacion de la transformacién
de Park, de manera a generar las sefiales d-q-0. Dicha técnica hace uso de un PLL trifdsico
para sincronizar estas sefiales con los voltajes de la red eléctrica [106]. Las corrientes de
carga y los voltajes existentes en la red se representan en el subespacio d-q-0 utilizando la
matriz de transformacién de Park:

cos () cos (0 — 1) cos (0 + 2F)

—sin(f) —sin(0— ) —sin(0— ) (4.14)

Ty, =
dq 3

2
3
1 1 1

V2 V2 V2
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Los componentes d-q pueden ser descompuestos en dos elementos, un componente
de DC denominado iyqpc asociado con la frecuencia fundamental de 50 Hz y el otro
irq asociado con las frecuencias arménicas. Las corrientes en los ejes d-q pueden ser
representadas de la siguiente manera:

%Ld— iLdDC;" iLd @.15)
1Lqg= tLq + 1Lq
donde ir4 representa a la componente directa de la corriente de carga y su vez irg
corresponde a la componente en cuadratura de la corriente de carga.
La componente arménica i 1,4 se separa a través de un filtro paso bajo digital de segundo
orden (LPF) como se muestra en el esquema de la Figura 4.11. Finalmente, las corrientes

de referencia en el marco d-q adoptan las siguientes expresiones:
fed = iLd — 1LdDC — lloss (4.16)

g = iLq “4.17)

El término 4,55 de la ecuacion (4.16) corresponde a la energia adicional necesaria para
mantener el voltaje promedio en los capacitores de DC-link de cada celda. El valor de
110ss S€ obtiene usando un controlador PI, segtin lo observado en la literatura. El bucle
externo de control PI es necesario para mantener el nivel del voltaje de los capacitores
de DC-link, ya que dependiendo de cémo el filtro activo de potencia inyecte corriente
a la red eléctrica, los capacitores liberan o absorben energia, causando una caida o un
aumento de voltaje en los mismos [107, 108]. La solucién propuesta, en el marco del
desarrollo de la presente Tesis, para la implementacién del lazo de control PI consiste en
efectuar la medicién del voltaje del capacitor de DC-link de una celda por cada fase, en
base a lo cual se realiza el control PI, para posteriormente, promediar la accién de control
individual de cada PI [109, 110]. La solucién propuesta posee la ventaja de reducir el
costo computacional asi como los requerimientos de hardware al reducir la cantidad de
sensores de voltaje necesarios para las mediciones de los voltajes de DC-link impactando
directamente en los costos de implementacion de la bancada experimental [111, 112]. Las
expresiones observadas en la ecuacion (4.18) y la ecuacion (4.19) resumen la estrategia de

control PI implementada.

eﬁ: U(Tiif — 1)362 (4.18)
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iﬁm: iloss(k—1) + kp * (ef — 6271) + Ty * ki * ei (4.19)
1
itoss = 3 > it (4.20)
¢$=a,b,c

donde ef representa el error entre la referencia y los valores de Ufcz’ los cuales corres-
ponden a los voltajes de DC-link medidos y filtrados. El valor de 7;,55 corresponde a la
pérdida de energia actual, y a su vez, i;,55(x—1) € la corriente de pérdida estimada en
el instante anterior, mientras que e(_1) el error de prediccion de voltaje calculado en el
instante anterior, El periodo de muestreo del controlador PI estd dador por T'm,;.

Los valores de los pardmetros k, y k; se estiman de acuerdo con lo expuesto en

[113, 114], dichas expresiones se pueden expresar como:

ko — Cic
p = _
2-Tmys (4.21)
b — ko
)

El controlador propuesto se basa en un control MBPC para el seguimiento de la
referencia y equilibrio de los voltajes de los capacitores de DC-link. El MBPC se basa
en el proceso de optimizacién en el que se minimiza una funcién de costo. La funcién
de costo se define como la diferencia entre los valores de referencia y las estimaciones
obtenidas mediante el modelo de prediccion. La funcién de costo implementado para el
control propuesto es del tipo multi objetivo, minimizando los errores de seguimiento de
corriente y el error de seguimiento del voltaje de DC-link, la misma se evaliia mediante la
siguiente expresion:

g% =18 =i (k+1) |2 +Allose’ — 05, (k+1)|? (4.22)

donde ) corresponde a un factor de peso en el proceso de optimizacion asignada de manera
heuristica.

Resultados experimentales aplicando la técnica SRF Para verificar el correcto fun-
cionamiento de la bancada experimental del disefio del APF propuesto, aplicado a la
reduccién de los niveles de armonicos se realizaron mediciones de las variables eléctricas
relevantes del APF, como ser la corriente en la carga, corrientes y voltajes en la red
eléctrica, antes de la activacién del APF y posterior a la activacion de la misma, de manera
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a comparar los niveles de THD en ambos estados operativos. Para la obtencién de los
resultados experimentales se hizo uso del software ControlDesk del dSPACE, asf como
datos capturados a través del osciloscopio digital.

En este apartado se muestran los resultados experimentales obtenidos con la bancada
experimental, considerando los siguientes pardmetros técnicos aplicados al APF: voltaje
de red eléctrica, v¢ = 120 Vrms, voltaje del DC-link, vgif = 75V, inductancia de
salida del APF, Ly = 10 mH. La carga no lineal corresponde a un puente rectificador
trifasico, la salida del puente rectificador esta conectado a una carga resistiva con valores
comprendidos entre Ry, = 100 Q y 50 €2, respectivamente. La capacitancia del DC-link de
las celdas Puente-H poseen un valor de (Cy.) es 20000 i F. El pardmetro A utilizado para
evaluacién de la funcién de costo multi objetivo posee un valor de 0.02, cuyo valor fue
determinado mediante un proceso de heuristico.

La eficacia del disefio propuesto para el APF multinivel en cuanto a compensacion de
armoénicos se probé mediante el uso de la carga no lineal mencionada anteriormente, bajo
diferentes condiciones de corriente de carga. Se efectuaron mediciones de las corrientes
de carga (i), las corrientes de salida APF (i), las corrientes de la red (¢5), asi como los
voltajes de la red eléctrica (v;), y finalmente, los voltajes de los capacitores que conforman
el DC-link (V). En la Figura 4.12(a) se muestran los resultados experimentales obtenidos
para una carga Ry, = 100 €2, la imagen superior corresponde a la medicién de la corriente
de red distorsionada, antes de la puesta en marcha del APF, en la misma se observa un
nivel de THD de 29,36 %, a su vez, la imagen intermedia corresponde a la medicién
de la corriente de red compensada, una vez activado el APF, y finalmente en la imagen
inferior se muestra la medicién del nivel de THD de la corriente de red compensada,
en la misma se observa un THD de 4,75 %. A su vez, Figura 4.12(b) se muestran los
resultados experimentales obtenidos para una carga Ry, =50 €2, en la misma, la imagen
superior corresponde a la medicién de la corriente de red no compensada, con un valor de
THD igual a 27,37 %, la imagen intermedia representa a la corriente de red compensada
y finalmente, la imagen inferior corresponde a la medicién del THD de la corriente de
red compensada, con un valor igual a 5,25 %, para ambos casos se observan reducciones
significativas en el nivel de distorsién arménica en la corriente de la red eléctrica.

Para cuantificar la eficiencia del MBPC con modulacién PWM propuesto, dentro del
marco de referencia SRF, se utiliz6 como figura de mérito al error cuadratico medio (MSE)
entre las corrientes de referencia calculadas (¢:2*) y la corriente medida (¢%). De acuerdo
con los resultados mostrados en la Figura 4.12. Para una carga de R, = 100 €2 se observa
un MSE = 0.038, mientras que para una Ry, = 50 2 se obtiene un MSE = 0.198, por tanto
a medida que aumenta la potencia consumida por la carga, la medicién del MSE aumenta.
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Figura 4.12 Resultados experimentales de compensacién de arménicos de corriente de red para
una carga no lineal.a) Ry, = 100 2, b) Ry, =50 Q2
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Figura 4.13  Operacion estable del APF a) corriente de red no compensada, b) corriente de red
compensada y voltaje de salida del filtro, c¢) transicién de compensacion de arménicos de corriente
de red y d) voltaje y corriente de salida del APF

En la Figura 4.13 se observa la evolucion del proceso de compensacion de actuacion
del APF para la compensacién de armoénicos, desde la Figura 4.13 (a), donde se muestra
la corriente de la red eléctrica (i), con el efecto de distorsion arménica debido a los
efectos de la carga no lineal. La sefial de salida del APF (v¢) junto a la corriente de la red
eléctrica compensada (¢¢), una vez activado el APF se observa en la Figura 4.13 (b). Por
otra parte, la Figura 4.13 (c) muestra la transicion del APF desde el momento de su puesta
en marcha, con la inyeccién de la corriente de compensacién (¢2), con la consecuente
reduccion de la distorsion armonica en la sefial de corriente de la red eléctrica. Finalmente,
en la Figura 4.13 (d) se observan las sefiales de la corriente de salida del APF (%) y el
voltaje de salida del mismo (v{) durante el proceso de operacién del APF.
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4.4. Conclusiones del capitulo

En el presente capitulo se ha documentado el anélisis experimental realizado sobre el
APF de siete niveles disefiado y montado en el marco de la presente Tesis. De manera a
evaluar el disefio del APF, primeramente se opt6 por realizar mediciones experimentales
con la bancada en su modo de funcionamiento de convertidor tipo VSI, de manera a analizar
el desempefio del mismo previo a la interconexién a la red eléctrica, posteriormente se
realizaron los experimentos con la bancada en su modo de funcionamiento como filtro
activo de potencia. En ambos casos se han implementado algoritmos de control tipo MBPC
con modulacién PWM.

Para el caso del modo de operacién VSI, se logré logré sintetizar una corriente alterna
trifdsica de valor indicado por su referencia con un porcentaje de THD relativamente
bajo, del orden del 6.28 %, teniendo en cuenta que el control implementado es uno del
tipo predictivo convencional sin estrategias de modulacién. Por otra parte, la bancada
experimental en su configuracién filtro activo de potencia multinivel, ha logrado la com-
pensacion de la potencia reactiva generada por una carga tipo R-L. Para el experimento
de compensacién de potencia reactiva se implement6 el control basado en la estrategia
IRPT con modulacién PWM, logrando reducir la cantidad de potencia reactiva desde un
nivel inicial de 95.63 VAR antes de la puesta en marcha del APF hasta alcanzar un nivel
de 0.5 VAR una vez activado el APF, introduciendo en el proceso un THD del orden del
7.71 %, lo cual confirma la potencialidad de la plataforma experimental para lograr la
compensacion de la potencia reactiva.

Otro tipo de control implementado es la estrategia de control MBPC con modulacién
PWM basada en el marco SREF, para la compensacion de armdnicos de corriente. En base
a los resultados obtenidos, se observa una importante mejora en el nivel de armonicos exis-
tentes desde unos iniciales 29.36 % antes de la compensacidn hasta lograr una reduccién
del nivel del THD a valores comprendidos de 4.75 %.



CAPITULO 5

PRINCIPALES APORTACIONES

5.1. Conclusiones

La presente Tesis Doctoral ha abordado el estudio de la eficiencia y eficacia del disefio
de sistemas de conversion de potencia basados en dispositivos semiconductores del tipo
SiC-MOSFET, y su posterior implementacioén para aplicaciones de APFs y sistemas
convertidores multiniveles de voltaje de manera complementaria. Entre las principales

conclusiones se pueden resaltar:

= Se realizo6 el disefio de la bancada experimental, siguiendo una metodologia modular
que permite una rdpida adaptacioén a los cambios en la topologia implementada,
posibilitando la expansion futura a otras topologias de convertidores multiniveles.
Cada celda Puente-H posee su propio controlador y DC-link independiente, lo que
lo vuelve una unidad independiente e intercambiable facilitando el mantenimiento o
reparacion del APF disefiado.

Tesis Doctoral. 95
Por Julio Pacher.
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= Se utiliz6 tres celdas Puente-H completo por fase, dispuestas en cascada a fin de con-

seguir una configuracion de 7-niveles. La plataforma experimental ha sido disefiada
a fin de operar a una frecuencia maxima de conmutacién de los SIC-MOSFET de
50 kHz.

Se procedi6 a realizar la validacién tedrica utilizando herramientas de simulacién y
sintesis (MatLab/Simulink). El estudio tedrico deriv en la implementacion de dos
técnicas de control basadas en la estrategia de control predictivo. Para lograr esto,
se realiz6 inicialmente el modelado matematico del sistema fisico a fin de obtener
el modelo predictivo que rigen las ecuaciones de control en tiempo discreto. La
primera estrategia utiliz6 el marco de referencia sincrono sobre el cual se ha evalua-
do la compensacién de distorsiones arménicas en corriente. La segunda estrategia
implementada a nivel de simulacién contempla la compensacién de potencia reactiva
para lo cual se propone la utilizacién del control predictivo basado en el modelo en

combinacidn con la teoria de la potencia reactiva instantanea.

Se validé mediante ensayos experimentales tanto la bancada disefiada en el marco de
la presente Tesis Doctoral, como los algoritmos de control de armdnicos en corriente
y de potencia reactiva, analizado previamente mediante simulaciones. En términos del
disefio del APF de 7-niveles, se procedi6 a verificar la funcionalidad de los médulos
disefiados para posteriormente analizar el funcionamiento integral del APF de 7-
niveles en configuracion paralelo. En términos del andlisis experimental enfocado a la
compensacion de arménicos en corriente, se pudo verificar que el esquema propuesto
reduce considerablemente los niveles de arménicos en corriente producido por una
carga no lineal trifdsica. En este orden de ideas se logré una mejora cuantificable en
20 % en términos de THD. Se pudo verificar ademds que este porcentaje de mejora
se mantuvo en las tres fases del sistema. En lo que respecta al andlisis del sistema en
términos de compensacion de potencia reactiva producida por una carga reactiva, se
pudo verificar que luego de la implementacién del algoritmo de control propuesto,
basado en el marco de referencia estacionario se pudo conseguir un factor de potencia
cercano a 0.98. En ambos casos, los resultados experimentales obtenidos, coinciden
con el andlisis tedrico obtenido previamente a la implementacion.

El desarrollo de la Tesis Doctoral ha dado como resultado la publicacién de articulos
cientificos en revistas internacionales arbitradas e indexadas con factor de impacto
definido y conferencias internacionales arbitradas. Estas publicaciones se recogen en
las siguientes secciones.
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5.1.1. Articulos publicados en revistas

Los articulos cientificos publicados en revistas arbitradas e indexadas con factor de

impacto definido se listan a continuacidn:

1. Julio Cesar Pacher Vega, Jorge Esteban Rodas Benitez, Raul Igmar Gregor Recalde,
Marco Rivera, Alfredo Renault Lopez and Leonardo David Comparatore Franco.
(10 Feb 2018). Efficiency analysis of a modular H-bridge based on SiC MOSFET.
International Journal of Electronics Letters, 7, 59-67.

2. Raul Gregor, Julio Pacher , Alejandro Espinoza, Alfredo Renault , Leonardo Compa-
ratore. (2021). Experimental Validation of the DSTATCOM Based on SiC-MOSFET
Multilevel Converter for Reactive Power Compensation. Journal of Systemics, Cy-
bernetics and Informatics, 19.

3. Raul Gregor, Julio Pacher , Alejandro Espinoza, Alfredo Renault , Leonardo Com-
paratore and Magno Ayala. (3 August 2021). Harmonics Compensation by Using a
Multi-Modular H-Bridge-Based Multilevel Converter. Energies, 14, 4698.

5.1.2. Articulos publicados en conferencias

Cabe resaltar que, el desarrollo de la presente Tesis Doctoral ha dado ademds como

resultado la publicacion de articulos en congresos, entre ellas se menciona a:

1. A.Renault ; M. Ayala ; J Pacher ; L. Comparatore ; R. Gregor ; S. Toledo. (16 de abril
de 2020). Current control based on space vector modulation applied to three-phase
H-Bridge STATCOM. 2020 IEEE International Conference on Industrial Technology
(ICIT), 10, 1066-1070.

5.2. Lineas futuras de investigacion

Como lineas futuras de investigacion derivadas del desarrollo de la Tesis Doctoral se

resaltan los siguientes aspectos:

= Se propone el redisefio del driver de potencia en términos de generacién de tiem-
pos muertos, implementado actualmente por hardware, con la finalidad de lograr
mayores frecuencias de conmutacién asumiendo que los dispositivos de potencia
tipo SiC-MOSFET utilizados pueden conmutar, segin la hoja técnica del fabricante,
hasta una frecuencia de 100 kHz. En este sentido, se propone la implementacién de

tiempos muertos, por software.
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= Se propone el disefio de un médulo de modulacién PWM desarrollado sobre una

plataforma FPGA, a fin de liberar al procesador del costo computacional que implica
realizar el proceso de modulacién aplicado al convertidor de 7-niveles. Se espera que
una vez implementada la estrategia de modulacién sobre un dispositivo dedicado, se
logre elevar la frecuencia de conmutacion de los dispositivos SiC-MOSFET.

Se propone optimizar los médulos de medicién de voltaje y corriente a fin de lograr
una mejor inmunidad al ruido eléctrico. Se ha observado que los ruidos eléctricos
generados al momento de la conmutacién impactan negativamente en la eficiencia de

los algoritmos de control implementados.

Se propone seguir investigando estrategias de control enfocadas al balance de los
voltajes de los capacitores del DC-link. Se ha podido verificar que el desbalance
de los voltajes de los capacitores que conforman el DC-link ocasiona un funciona-
miento inestable del APF, ya que dicho pardmetro es utilizado dentro del algoritmo
del MBPC, por lo cual seguir avanzando en este ambito posibilitara obtener me-
jores prestaciones dindmicas principalmente bajo regimenes de funcionamientos
transitorios.

Se propone ampliar las estrategias de control implementadas a fin de lograr la
compensacion de otras variables como ser, eliminacién de corrientes circulantes
por el punto neutro ocasionada por la presencia de cargas desbalanceada, cancelacién

selectiva de armoénicos, etc.

Se propone ampliar los ensayos experimentales de la bancada considerando otras
estrategias de control no lineal diferentes al control predictivo basado en el modelo,
por ejemplo el control deslizante.
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ABSTRACT ARTICLE HISTORY
Several new high-performance power semiconductors have Received 15 March 2017
appeared during the last decade, being the silicon carbide (SiC) Accepted 17 December 2017
MOSFETs the most promising to be commercialised as an alter- KEYWORDS

native of Si IGBT. This paper presents the performance analysis of a Modular H-bridge;
controller for a full H-bridge based on SiC MOSFET technology SIC-MOSFET; efficiency
used for high frequency and medium voltage applications. The analysis

switching performance of a modular H-bridge is analysed and the

efficiency/losses and temperature dissipation are experimentally

measured in order to help engineers to design and develop

circuits using this power semiconductor. A comparison between

SiC MOSFET and Si MOSFET is also presented.

1. Introduction

Silicon carbide (SiC) MOSFETs have been attracted as a superior alternative for power
switching devices because they offers several advantageous electrical characteristics
such as lower on-resistance, higher temperature durability, higher speed switching
performance and lower switching losses compared to Si IGBT (Mukunoki et al., 2016).
These features allow the use of SiC MOSFETs for the development of more efficient
systems that have been applied in recent years in many applications such as matrix
converters (Safari, Castellazzi, & Wheeler, 2014), multilevel converters (Wu, Qin,
Saeedifard, Wasynczuk, & Shenai, 2015), inverters (Gurpinar & Castellazzi, 2016) and
DC/DC converters (Nakakohara et al., 2016). To exploit the features of the SiC MOSFET
devices, the designers must know the technical limitations of the SiC MOSFET because
the efficiency of the power devices have a very significant impact on the performance of
the final system implemented. For example, a high switching frequency produces lower
total harmonic distortion values, however the negative effect is that the switching power
losses increase significantly at high frequencies. The ability to operate at high switching
frequencies with reduced switching power losses is one of the features that differentiate
SiC MOSFET from other mass-use switching devices.
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Although published results show the interest of the use of SiC MOSFET devices in
several applications, they do not present a detailed performance analysis of the device
(Tanabe et al.,, 2015, June; Yin, Tseng, Simanjorang, & Tu, 2017). Few comparative study
between SiC-MOSFET and IGBT can be found in (Trentin, de Lillo, Empringham, Wheeler,
& Clare 2015; Trentin et al., 2016) applying to matrix converters. In this context, the main
contribution of this paper is the experimental efficiency/losses and thermographic
analysis of the power device SiC MOSFET, using a modular H-bridge as a case study.
Furthermore, a comparison between SiC MOSFET and Si MOSFET is also presented.

2. Description of the full H-bridge topology and experimental system

The block diagram of the H-bridge is shown in Figure 1(a). The control signals for the
H-Bridge scheme are sent by two fibre-optic links whose signals are processed by the
HFBR-2521Z fibre optic receiver (Figure 1(b). Then, the two electrical PWM signals are
sent to a block in charge of generating the complementary PWM signals necessary for
the control of each branch of the H-bridge. This circuit also implements the necessary
dead time between each PWM and its complement PWM, which is performed by using
XOR 74HC86 gates and resistive and capacitive elements. The driver for SiC MOSFETs is
implemented using the IR2110S integrated circuit, as shown in Figure 1(c). For the
assembly of the power stage of the design, the SiC MOSFET SCH2080KE, shown in
Figure 1(d) is used. In order to achieve the modularity of each H-bridge cell, they have
their own independent power source (VCC; and VCC;) implemented by the galvanically
isolated DC/DC converter CC10-1212SF (Figure 1(e)).

Figure 2(a) shows the experimental platform used for the tests. An RL load with values
of R=20 Q and L = 10 uH was used for the analysis.

Voltage measurements were performed with a Tektronix P5210A voltage differential
probe, while the currents were measured using a Tektronix TCPA300 current probe. A

Optical
PWM

) Fiber Optic ' -
72 , Receiver *

Qi vy | ® © @ ©

o PWM PWM
PWM, PWM §7775 Sic MOSFET § 7 2 .
and Dead Time 3 Driver 2 H-bridge Cad
Generator — § +)¢ k +>‘
o PWM PWM
vee Power Supply Voo,
Isolated (a)
DC/DC ¢
Converter

Figure 1. Block diagram of the H-bridge driver and its components.
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Figure 3. Conditioning circuit for PWM input signal with galvanic isolation and passive RC output
filters.

variable DC-link was implemented by using several DC power sources Minipa model
MPL-3305M, to capture the signals used a Tektronix digital oscilloscope model
TDS3034C. The test signal was obtained from an EX Digital generator model FG-8002.
Figure 2(b) shows the final design of the modular H-bridge.

Once the signal obtained by the fibre optic link has been processed, it is necessary
to perform the conditioning of the PWM signal used to control the SiC-MOSFET
shots, which signals are overlapping during high- or low-level transitions. The signal
matching is implemented using the 1SO7240 integrated circuit; these digital isolators
have two isolated channels. Each isolation channel has a logic input and output
buffer separated by a silicon dioxide insulation barrier (SiO). Used in conjunction
with isolated power supplies, these devices prevent noise currents on a data bus or
other circuit from entering the local reference and damaging or interfering with
sensitive circuits. These devices have input thresholds with TTL levels and require
two power voltages (3.3 V or 5 V). Figure 3 shows the circuit diagram designed to
perform the conditioning of received PWM signals by using Altium Designer
software.



4 J. PACHER VEGA ET AL.

3. Experimental results

Several experimental analyses were performed in order to analyse the modular H-bridge
based on SiC MOSFET as well as a comparison with the same H-bridge but using a Si
MOSFET. The diagram of the experimental platform implemented for the measurements
is shown in Figure 4. The PWM signals are sent through the fibre optic link to the
H-bridge controller, voltage and current measurements are made in the RL load, as well
as measurements of the switching devices.

Figure 5 shows the PWM and PWM signals, where the dead time value is 1 us for
a frequency 100 kHz. This dead time is obtained by a circuit composed of logic
gates 74HC86 and resistive and capacitive elements. The output voltage (V,) and
output current (l,) are shown in Figure 6. Note that I, has a slower transitions
between high and low levels compared with V, due to the inductive nature of the
load.

1,
Py Load (RL)
San | | Sars M\
DC-link
variable
Saya] LSay, t
1 PWM Yo
J Vbs 4 Sa
s bri 2 iber opti 2 PWM
H- br idge Fiber O.p'[l(,
| driver PWM | transmitter PWM generator
—— ——

Figure 4. Diagram of the experimental platform implemented for the realisation of the
measurements.

dead time
: { Ch1 Freq
. W ; | 100.3kHz
[RPSrE— N!"‘-.‘H
P Chi Pk-Pk
N 6.00V
PWM ,.g\ q
Mrreroe . Ch4 Pk-Pk
N 6.60 V
s PWM
Chi 500V | P2.00us A Chl £ 270V

Figure 5. PWM and PWM signals and dead time (Ch1: PWM voltage-5 V/div; Ch2: PWM voltage -
5 V/div).
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Figure 6. Output voltage (V,) and output current (/,) delivered to the RL load at 1 kW (Ch1: output
voltage-100 V/div; Ch2: output current — 5 A/div).

In order to calculate the efficiency of the proposed modular full H-bridge the follow-
ing equations are used for the conduction losses (Equation (1)) and switching losses
(Equation (2)) presented by the SiC MOSFET (Wang et al., 2016):

Pcm = Vs Iprms = Ros(on) Brmms (1
Voo |,
Psw = %(ton + toff)fs (2)

being f; the operating frequency, Ipms the drain current root-mean squared (rms),
Rosony the drain source resistance, Vpp the DC-link voltage, ton and tof the state
transition time intervals, turn-on and turn-off, respectively. It is, therefore, necessary to
measure the variables in equations (1) and (2) (see Figure 7).

Then, some tests have been carried out varying the output power (0.5 kW and 1 kW)
as well as the switching frequency (from 50 kHz to 200 kHz). According to the obtained
results (Figure 8), the global losses increase with frequency while the efficiency

[T} T
o K F*
.__{__'r‘t“_-;....— Offwl..fl. ': = :
i i Vg 1 Ch Freq
1 101.8kHz
Vps i | chi pk-pk
) : %, L1
(7 ¢
B. '( -W —
Chi[ 100V (¥ 50040 P[Z00ES A Chl J 74.0V

Figure 7. Modular H-bridge switching characteristics at 1 kW (Ch1: drain-source voltage — 100 V/div;
Ch2: drain current — 5 A/div).
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Figure 8. Efficiency (cut lines) and power losses (continuous lines) regarding the switching
frequency.

decreases with the increase of the switching frequency. Notice that the efficiency is
more than 95.5% for all analysed cases, being at 50 kHz the highest 98.5% efficiency for
1 kW of output power.

Then, it is interesting to make a thermal quantification of the SiC MOSFETs. Figure 9
shows a photograph obtained by a thermal imaging camera, being the temperatures on
the SiC MOSFETs SP; = 75.3°C, SP, = 72.1°C, SP; = 76.3°C, SP, = 69.4°C. By a thermo-
graphic analysis it is possible to predict failure or malfunction points by non-uniform
temperature as well as noting points of overheating. In this case the heating of each SiC
MOSFET is approximately 7°C difference between the lower heating point with respect
to greater heating. These measurements are important in determining the points of
greatest stress with respect to the power dissipation in the modular H-bridge design.

To conclude the efficiency analysis, a comparative study between the SiC MOSFET
and the Si MOFSFET is performed. Some important specifications of both state-of-the-art
power semiconductors are listed in Table 1. For this test, a DC current flowing in the

23.3

FLIRO003.jpg FLIR T440 62116433

Figure 9. Thermographic image obtained from the H-bridge implemented with SiC MOSFETs.
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Table 1. Specifications of SiC MOSFET and Si MOSFET.

Parameter Unit SiC-MOSFET Si-MOSFET
Drain-to-source breakdown voltage vl 1200 40
Static drain-to-source on-resistance [mQ] 80 14
Continuous drain current [A] 40 195
Maximum power dissipation W] 262 375
Turn-on delay time [ns] 37 65
Rise time [ns] 33 827
Turn-off delay time [ns] 70 97
Fall time [ns] 28 355
Input capacitance [pF] 1850 10 315
) =—0— SiC MOSFET =0 Si MOSFET —8— SiC-MOSFET == Si-MOSFET
2,5 80
70
2,0 o 60
~15 g 50 b
— < 40 F
<10 Za0f
0,5 e 20
10
0
20 80 150 150 150 20 80 150 150 150
50% 50% 50% 75% 25% 50% 50% 50% 75% 25%
Frequency (khz), duty cicle (%) Frequency (khz), duty cicle (%)

Figure 10. Comparison between SiC MOSFET and Si MOSFET. (a) Drain current and (b) temperature
analysis.

H-bridge driver is plotted in Figure 10(a) against PWM frequency and duty cycle. The red
and blue lines indicate currents of SiC MOSFET and Si MOSFET H-bridge drivers, respec-
tively. The load was the solar linear motor connected to each H-bridge driver by the
same condition. Then the cause of the current difference is attributed to the device,
where the SIMOSFET has less Rpson than the SIC MOSFET. As shown in Table 1, the
response time of the SiC MOSFET is considerably lower than that of the SI MOSFET,
whereby the SIC MOSFET develops lower power dissipation due to the switching losses.
The currents at 150 kHz and with a duty cycle of 25 % is 1.1 A and 2.0 A for SiC MOSFET
and Si MOSFET, respectively. Temperature rise of each device is plotted in Figure 10(b)
similar to Figure 10(a). The temperature at 150 kHz and with a duty cycle of 25 % was
39°C and 76°C for SiC MOSFET and Si MOSFET, respectively. There is a big difference in
temperature rise at high frequencies.

4. Conclusion

In this paper, the design and efficiency analysis of a modular H-bridge based on SiC
MOSFET is presented. Experimental results show that the switching losses increase
with frequency while conduction losses decrease with frequency. Switching losses in
its transition from low to high represent the 92% of losses, while the transition from
high to low represents the 2%. The conduction losses accounted for 6% of total
losses. The design responds appropriately within the range of operating frequencies
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ranging between 50 and 200 kHz, yielding an efficiency from 98% to 95% with
increasing frequency. According to the experimental results for the comparison
between SiC MOSFET with Si MOSFET by using normal H-bride driver, temperature
rise at high PWM frequencies was the most prominent difference between them.
Considering that the PWM frequencies tested were 20 kHz up to 156 kHz and duty
cycles were 25%, 50% and 75%, the highest temperatures were 39°C and 76°C for SiC
MOSFET and Si MOSFET, respectively, both at PWM frequency of 150 kHz and duty
cycle of 25%.
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ABSTRACT

Power quality problems are associated, among other things, with
the reactive power generated at the AC side in distribution
systems. In this regard, the three-phase distribution static
compensator is actually becomes a viable alternative in order to
achieve reactive power compensation or in other words to obtain
a unity power factor. This paper introduces the experimental
validation of the distribution static compensator based on
a 7-level cascade H-Bridge converter. The experimental test
bench is based on the silicon carbide metal-oxide-semiconductor
field-effect transistor devices. The results are obtained by using
a fixed switching frequency model-based predictive controller
based on a pulse-width modulation strategy. The proposed
design is implemented to mitigate power quality issues induced
by reactive load and experimental results are provided to show
the performance of the proposed controller.

Keywords: Predictive control, active power filter, cascaded
H-Bridge multilevel converter, reactive power compensation.

NOMENCLATURE
CPDs Custom power devices.
DSTATCOM Distribution static compensation.
DVR Dynamic voltage restorer.
CHB Cascade H-Bridge.
MPC Model predictive control.
THD Total harmonic distortion.
Cae de-link capacitor.
Ga» Gbs Ge FCS-MPC cost functions.
i, i8S Power grid phase currents.
i, Y, i Load phase currents.
i, it ig DSTATCOM phase currents.
9,18, 3¢ DSTATCOM phase current predictions.
[ T DSTATCOM phase current references.
v, vl vl DSTATCOM phase voltages.

The authors gratefully acknowledge to the Peer-Editor, Prof.
William Kistler Bledsoe for their valuable suggestions.
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Ne Number of cells.

P Instantaneous active power reference.
Q: Instantaneous reactive power reference.
QL Instantaneous reactive load power.

T Clarke’s transformation matrix.

Ts Sampling time.

Ve de-link voltage.

1. INTRODUCTION

For today’s AC power distribution system, power quality
problems play an increasingly important role. This is mainly
due to the growth of the electricity demand in the residential
and industrial sectors. Recently, poor power quality has become
a more important issue for both power suppliers and customers.
From a practical point of view, a power quality problem
can be defined as a deviation of magnitude and frequency
from the ideal sinusoidal waveform. This deviation usually
affects both voltage and currents in the distribution systems.
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 developments using for
mitigation of power quality issues in the distribution system,
it is possible to find the custom power devices (CPDs) based on
distribution static compensation (DSTATCOM) are commonly
used for reactive power compensation, harmonic mitigation and
balancing of source currents [1],[2]. Additional devices such
as a dynamic voltage restorer (DVR) is used to compensate
unbalance voltage disturbance and a unified power quality
conditioners (UPQCs) is used to compensate both, voltage and
current quality problems [3],[4].

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. A conventional two-level VSC has so far
been the most widely used converter in DSTATCOMs however
it creates a poor harmonic profile, leading to additional power
quality and loss issues [5],[6]. In recent years, the multilevel
converter (more than two-level) has drawn the attention of
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researchers and the literature has reported the development of
DSTATCOMs based on multilevel converter injecting current
at the point of common coupling (PCC) in order to achieve
the desired reactive power compensation [7],[8]. Regarding the
multilevel converter topology, the cascade H-Bridge (CHB) is
currently one of the greatest topologies due to its advantages,
such as 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 [9]. Due to these advantages, the CHB DSTATCOM
is now considered as a very competitive topology in the
new generation of reactive power compensation devices [10].
Commonly the DSTATCOM based on CHB multilevel converter
has been designed using IGBTs power electrics devices but,
recently, the SiC-MOSFET devices have gained the focus of
researchers because these devices can reach high switching
frequencies, far higher to what could be achieved with a
multilevel converter based on IGBTs [11],[12]. 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. In
this regard, this paper presents the experimental validation
of DSTATCOM based on the SiC-MOSFET CHB multilevel
converter for reactive power compensation. This technology
uses a fixed switching frequency model-based predictive
controller (FSF-MPC) based on a pulse-width modulation
strategy [13],[14]. The rest of the paper is divided as follows.
Next section introduces the proposed DSTATCOM topology. In
the same section, the three-phase 7-level CHB converter scheme
is analyzed and the mathematical model of the DSTATCOM
based on three-phase 7-level converter and load are extracted.
In section 3, the proposed FSF-MPC strategy is detailed.
In section 4, the experimental results are shown in which
two figures of merits were used as a reference, the current
tracking, and reactive power compensation. Finally, in section 5,
conclusions of the work are given.

2. PROPOSED DSTATCOM TOPOLOGY

Fig. 1 shows the 7-level three-phase CHB multilevel converter.
Notice that each cell of the CHB has an independent dc-link
and four switching devices based on the SiC-MOSFETs [15].
The 7-level three-phase converter topology is implemented
connecting three cells in series per phase. Then, thirty-six firing
signals, represented by Sf,/ are used to control each cell, being
¢ the phase (¢ = a, b or ¢), x the cell number in each phase and
y the switching device in each cell (y = 1, 2, 3 or 4). Table I
shows some combination of the firing signal taking phase “a” as
an example in order to generate seven voltage levels at the output
of the 7-level converter. A similar analysis can be extended to
other phases considering allowed combinations and avoid short
circuits in the de-link of each cell.

On the other hand, the control scheme of the proposed FSF-MPC
for the DSTATCOM is shown in Fig. 2. This controller is
based on the explicit DSTATCOM mathematical model in order
to calculate the effects of control actions over the evolution
of the states. The dynamic of the system’s model can be
obtained by using Kirchhoff’s circuit laws. Notice that the
DSTATCOM based on the CHB 7-level converter is connected
at the PCC. Next, by applying Kirchhoff’s laws for the AC side
of the DSTATCOM, the following equations in the state-space
representation are obtained:
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Phase a
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Phase ¢

Fig. 1. Three-phase 7-level cascade H-Bridge multilevel converter.

TABLE I
POSSIBLE COMBINATIONS OF ACTIVATION SIGNALS

[ A
T T T a
Cell§ Cellg Cellg n 7
Sfl Sil S2a| S; S‘al Sa:s
0 0 0 0 0 0 T [ 0wg,
0 0 0 0 0 1 2| g,
0 0 0 0 1 0 | 3| 13,
0 1 0 1 0 0 21 —2~v‘d”p
0 1 0 1 0 1|22 | 38,
10 1 0 1 0 |43 308,
1 0 1 0 1 1 44 2.@;30
iz (t) i2 (t) o2 () — v (1)

L) | =F | @) | +G. | b)) -t | M
i (t) ic(t) g (1) — e (1)

where
i
-0 0 & 0 0
F=| 0 -# 0 |,G=| 0 &4 o0
0 [ 0 0 5

2)
being Ry the parasitic (series) resistance of the inductive
filler Ly connected between the output of the multilevel
converter and the PCC.

A. DSTATCOM predictive model

The predictive model can be obtained from (1) 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 that benefits the experimental
implementation. The DSTATCOM discrete-time model is given
by:
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Fig. 2. Control scheme of the proposed FSF-MPC DSTATCOM.

i (k+1) ic (k) vg (k) — v (k)
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where
a 0 0 = 0 0
A=| 0 a 0 |[,B=| 0 £ 0 )
0 0 a 0o 0 X

being a; = (1 - %) and T the sampling time.

B. Current reference generation

The proposed FSF-MPC requires the prior calculation of the
reference currents in order to evaluate the cost function in (9).
For simplicity, the phase currents and voltages are represented
in the o — /3 subspace by using Clarke’s transformation matrix:

(5)

Then, the current references in o — 3 subspace in function of
active and reactive power are:

[ ia ] . [ Vsa  Usp } [ P; ] ©
it | (vsa)?+ (Vsp)2 | Vs —Vsa Q|

In order to achieve unity power factor on the grid side, it
must be ensured that P = 0. This condition implies that the
DSTATCOM does not absorb active power. On the other hand,
the instantaneous reactive power reference can be written as:

Qi = —QL = Vsa iLs — Vsg iLa (@]

where Q. is compensated by the CHB DSTATCOM system.
The DSTATCOM phase currents references used in the
optimization process are:

a* .

te N lea

b* - -

Q0 =T ieg | - (8)
ic 0
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C. Cost function and optimization process

The proposed controller is based on the model predictive current
control. The MPC is based on the optimization process in which
a cost function is minimized. This cost function is defined as the
difference between reference currents and the predicted currents
obtained through the prediction model. In the three-phase control
scheme, the cost functions are evaluated independently from the
following equations:

gt =i i+ |

o =i~k ©

A AR A UR S N
Next, the optimization algorithm selects the optimum vector
S?Upt for each firing signal of each cell by the evaluation
and minimization of the predefined cost function represented

by (9). To make the thing clearer, Algorithm 1 summarizes the
optimization process.

Algorithm 1 Optimization algorithm of the proposed modulated
FESF-MPC current controller

1. Initialize g5, := oc,gzm 1= 00, gopt = 00,1 := 0
2. Compute the STATCOM current references (8).

3. while ) < ¢ do

4 S Sg,Va&ky=1, 23

5 Calculate the STATCOM prediction currents (3).
6. Compute the cost function, (9).

7 if g* < gope then

8. Gl g%, Sy S5

9. endif

10.  if g* < g5, then

11. ggm — g, SEM — SZ
12. end if

13. if g¢ < g5 then

14. Gopt < 9%, Sopt < Sy,
15. end if

16. ni=n+1

17. end while

18. Compute the modulation signals (10).

19. Get the turn-on times of the firing signals according to Fig. 3.
20. Apply the firing signals.
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Fig. 3. PSC-PWM scheme for CHB DSTATCOM phase ¢.

3. PROPOSED FSF-MPC STRATEGY

After selecting the optimal vector S"Yupi, which corresponds to
an optimal voltage “fnrvapt* the classic solution is to apply this
output voltage during the whole sampling period. However, the
proposed method uses a modulation stage that consists in a phase
shift multicarrier pulse width modulation (PSC-PWM). 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 U:"m with a pair of inverted modulation signals
w8 e and —v?, ., we obtain the firing signals of s?; and s%;,
as shown in Fig. 3. Note that the carrier frequency is equal to the
sampling frequency and the modulation signals are associated
with the optimal phase voltages and are normalized between -1
and 1, that is:
3
¢ _ Vemopt
Veont = Bvge (10)

7-level CHB converter (Phase a)

Fig. 4. Block diagram of the DSTATCOM test bench including the
7-level CHB converter, the dSPACE platform and the protection devices.
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Fig. 5. Voltage at the output of the 7-level converter (before the filter)
and load current (i% ).
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Fig. 6. Experimental result of the reactive power compensation.

4. EXPERIMENTAL VALIDATION

The proposed DSTATCOM topology is validated through
experimental results obtained by using a custom test bench. This
latter integrates three H-Bridge cells per phase that cascaded
each other. Each cell is fed with an independent dc-link
and integrates four SiC-MOSFET semiconductor devices. The
DSTATCOM is controlled by a dSPACE MicroLabBox real-time
platform considering a 7s = 25 ps sampling time. The
proposed controller is developed by using a MATLAB/Simulink
environment. The grid frequency and voltage are set to 50 Hz
and 310.2 V, respectively. Other electrical parameters are
vae =33V, Ry = 0.09 Q, Ly = 3 mH, R, = 232 Q
and Ly, = 55 mH. The experimental measurements of voltage
and current are performed with analog meters and are used to
validate the proposed control strategy.

Initially, the 7-level CHB converter is analyzed in an open-loop
configuration. Fig. 5 shows the seven levels of voltages at the
output of the 7-level CHB converter and the load current (i7)
evolution. Then, the 7-level CHB DSTATCOM is connected
at the PCC to perform a dynamic test for the reactive power
compensation at the grid side. Fig. 6 shows the results of reactive
power compensation. In this test, the active and reactive power at
the load side are Q1 = 95.6 VAr and P, = 642 W, respectively.
As shown in Fig. 6 the reactive power at the grid side is close
to zero Qs = 0.5 VAr after the DSTATCOM integration. The
reactive power compensation is also verified in Fig. 7 where it
shows a unit power factor after the reactive power compensation

ISSN: 1690-4524
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Fig. 7. Voltage (v?) and current (i¢) at the grid side with unit power
factor after the reactive power compensation.

at the grid side. This is a zero degree phase shift between the
grid voltage (vg) and grid current (i$). Similar results have been
obtained for phases b and ¢ and have not been included for the
sake of conciseness.

5. CONCLUSION

This paper performs experimental validation of the DSTATCOM
based on SiC-MOSFET 7-level converter connected to the point
of common coupling in order to maintain nearly unit power
factor even when reactive loads are connected to the grid. To
accomplish this a control strategy has been proposed based on
a fixed switching frequency model-based predictive controller
in conjunction with the pulse-width modulation strategy. In
this regard, the proposed control scheme fixes the switching
frequency from the sampling frequency, which causes a balance
in the switching losses in all semiconductor devices. On the
other hand, the capability of the 7-level converter has been
verified by using the experimental DSTATCOM test bench
and it is found to be efficient and robust which is validated
through performance under nominal operation, in reactive power
compensation.
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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 ¢), 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.

Current
reference

generator

— = —— ..
" Electric power  Electric power grid [7-level CHB conyerte: [ E— e i R
| transmission lines Cell} w(t) i
- - 72N 23 M koL
| 4 st ; &AM PCC
i via| s L i
3 7, ) w R L
| L - -
' Cell .
@b
Proposed Control St o b I
L i
s = 1.3 S5 I S5
Cost function & = 57— & 1320
imization ~Venort—q &5 372 Cell}
process  §-Venapr—y 5 [ jo—
2 Ny < sma £ 11
M 4}13) ui%k 40z i V| T Cid 3‘* iiE
55 1 134
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[ Phasc b s, s,
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V2 (8) = S vy (1) + SFL 0y () + SFL0fs (1)
Figure 1. Proposed control scheme for the multimodular APF.
Table 1. Voltage vectors.
¢
s’/
ceny Celly Cenly of,
¢ P 14 14 14 P
Su1 513 So1 23 Sa1 S33
0 1 0 1 0 1 1 73%[
0 1 0 1 0 0 2 —2-05)6
0 1 0 0 0 0 3 —lug,
0 0 0 0 0 0 4 0-0f
1 0 0 0 0 0 5 1<v§C
1 0 1 0 0 0 6 2-v$c
1 0 1 0 1 0 7 305

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:

Sfxlp = Sfl'sle - sz-sfs @

The value of S ff indicates the charging and discharging among the DC-link capacitors
C:ﬂ, Cf;cz/ and Cch' Supposing the current iC‘P flows from the converter to the grid, then the
capacitor Cg’cx is charging if S f‘P = —1, discharging if S ff =1, and unchanged if S ff =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 (1) = SfP b, (1) + S0l (1) + S 0, () @
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The values of vﬁcl, vz’ﬂ, and v;’ﬂ 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 (R;, = oo,
where R, is a resistor that concentrates the overall losses in the DC side), the currents
flowing into the electrical grid from capacitors Cil, C;PCZ’ and C;PC:‘}’ whose capacitance

d vg
(1) =Cae. ( d[‘) =sflif ®

values C?

iex = Cic, can be expressed as:

i

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:

i) i)
o (1) (1) ;
o] Leka®

where of (1) V ¢ € { a,b,¢ } are the grid voltages and if (t) and v?(t) are the APF output
currents and voltages, respectively. The matrices F and G are:

_RE S sR s
If 1f Lf Lf
sf
F_| & 0 0 0 ®)
S0 0 o0
¢
£ 0 0o o
—57 000
G| 0 000 ©
0 000
0 000

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) 0
ﬁgﬂ (k+1) _A vicl(k) B 0 @)
o, (k+1) o (k) g

oh (k+1) o (k)
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where:
(17R/Th) .57 TSE TSE
L L Ly Ly
T,.5
A= c, o0 0 ®
L5h 0 1 0
< 4
e 0 0 1
T.
17 000
B_| 0 000 ©
0 000
0 000

Ts 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 (6) cos (0 — ZT” cos (6 + %ﬂ)

Ty :Jj —sin() —sin(0— %) —sin(— &) (10)

7 3| L a1 1

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 — g can be decomposed into two
elements, one DC component iy 4pc associated with the 50 Hz fundamental frequency
power and the other one 7;; associated with the harmonic frequencies. The currents in the
d and g axes can be represented as the sum of their fundamental and harmonic components

as follows:

irg=irapc +1L4
iL'I: iL,] + iLq

(1)

The DC component of the current i;spc 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}, ifq, and i}, are:

i
| =T, 171 'id 2
il | =1[Tag) | itg (12)
ico
where:
iy = iLg = fLapC = floss (13)
it =i (14)
The term iy, 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 i}, is obtained by using a PI controller.
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Vg

v'e—o PLL | ¢

—

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 vfc
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 LPE. According to [35], an approximation to the proportional
(kp) and integral (ki) gain values can be written as:

$_ ref ¢
€= Yac ~ Vi a5
1 = sy +kp.(ef —ef_}) + Ty kief
. 1 y
Hoss = 3 Z lﬁ)ss (16)
¢=a,b,c
Cdc
kp = 2%
2.T,
17
o kp 17)
T2

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

voltages Uﬁcz' then the loss current i, is calculated, ij,5(x—1) being the loss current esti-
mated in the previous instant, ¢(;_1) the voltage error calculated in the previous instant,
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Tm,; the PI controller actuation time, and finally, ij,ss, which represents the sum of the loss
currents of each phase with respect to the middle cell.

Phase
. Phase b
o Phase o
Ve & Cellfl

.
L] ==t

[ Cell§ o

')

L

J -
L] =5 tha[—7° | Tioss
Predictive Cost function & Current
Cell] rec l:lt-ll\ N optimization reference
g mode’ process generator
+

L] ==t

\\\}7

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 =l —#k+1) |2 +All0p —oh, (k+ 1)) (18)

where A is a weight factor in the optimization process.

Next, the optimization algorithm selects the optimum vector SZW’ 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

P
1,0pt”

vﬁmpt 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 vf,,x with a pair of inverted modulation

After selecting the optimal vector S which corresponds to an optimal voltage

signals vgm[ and —v/,,,, we obtain the firing signals of sf] and sfa, 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:

o _ Oy
— Yen,op

Veont = 3 ref * (19)
Vde
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Algorithm 1 Optimization algorithm.

1 Initialize ggp‘é = oo,gf;pt = oo,gfm, i=00,1:=0

2 Compute the APF current references (12).

3 whileyy <7do

SPe sl Vx&y=1273

Compute the output voltage of the multilevel converter (2).
Calculate the APF prediction currents and voltage (4).
Compute the cost function (18).

if g* < g5, then

9 Sopt <= 8% Siopt < S

10 endif

® 9 e w e

1 ifg¥ < gé’pt then

2 &hrpt g S?],upt - Srhy

13 end if

u  ifgf < g, then

15 gfm «— g5 waw — S;

16 end if

17 n:=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.

if —vf,

b [}
N#%,l Ver,2 vc'r,S
1 ;
! @
0 N N Vgt
7 1 7 1 f
NN AR e
- i
¢ 1 , I . : , ‘ : L 1 1&1(,,,‘,>w”1
511 ¢ ‘ : : ‘ ‘ : : ! (l) li Veont <>m.
i, > o)
573 (1) Lo it o <l
if ‘mn ey
sh o] I — 5 ikt
b i =0 > UG
53] ﬁ [oioia
¢ 1 1 if v, > 0l
531 0 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 0 i 08, < vl
s Moim e

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 vf =120 Vrms, v:cf =75V, Ly =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 Q, 50 ), 25 Q), and L; = 114 mH, respectively. The capacitance
of the DC-link in all DC cells (C4.) was 20,000 pF. 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 (ic), 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 0, 50 ©, 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 APF,
currents at the grid side (is) 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) R, =50 2, and (c) Ry, =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 (i) 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
(vf) 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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Tek Deten.

In order to analyze the APF behavior under dynamic conditions, a load resistance (Ry)
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 (if) 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 ¢ 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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ics compensation.

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
UPQC Unified power quality conditioners
VSCs Voltage source converters

'A% Voltage vectors

Nomenclature

¢ Phase of power grid a, b, and ¢
Si’y Firing signals

x Corresponding cell number

y Switching device in each cell
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Ts Sample time

v;ef DC-link voltage reference

iLg Active power load in synchronous frame

iLg Reactive power load in synchronous frame
iLapc continuous component of i} 4

ira alternating component of iy 4

ioda Active power reference in synchronous frame
icqs Reactive power reference in synchronous frame
4 Phase angle calculated by the PLL

T10ss Estimation of the current required to charge the capacitors
qu Transformation matrix a,b,c tod — q

Td:; Inverse transformation matrixd — g toa, b, c

if. Reference current of phases a, b, and c.

ef Error between the reference and measured voltages
6%71 Voltage error calculated in the previous instant
iotbe Sums of the loss currents of each phase
iloss(k—1) Loss current calculated in the previous instant
Tmp; PI controller actuation time

kp PI proportional constant

ki PI integral constant

Sq’/aw Optimum vector

v?ww Optimal voltage

Ver,x Carrier wave

vz’w, Modulation signals
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Abstract—This paper presents a modulated model predictive
current control (MPC) based on space vector analysis applied
to a three-phase H-Bridge STATCOM. This article proposes a
modulation strategy, based on space vector modulation in o — 3
subspace, in order to mitigate the propagation of the THD of the
current injected in the point of common coupling (PCC). Simu-
lation results based are provided to quantify the performance,
in terms of power RMS ripple and mean square error (MSE) of
the measured phase currents and their corresponding references,
of the proposed modulated predictive current control.

Index Terms—Active power filters, H-bridge converter, predic-
tive current control, space vector modulation.

NOMENCLATURE

AC Alternating current.

APF Active power filter.

CHB Cascade H-bridge.

DC Direct current.

FCS-MPC  Finite-control-set model predictive control.
MSE Mean square error.

pPCC Point of common coupling.

RMS Root mean square.

STATCOM Static var compensator.

SVM Space vector modulation.

THD Total harmonic distortion.

VSC Voltage source converter.

Cae DC-link capacitor.

Gas 9bs 9o MPC cost functions.

i%, 1%, i¢  Power grid phase currents.

i%, 4%, i Load phase currents.

i%, i’ i  STATCOM phase currents.

i%, 22,7 STATCOM phase current predictions.

STATCOM currents in the a — /3 subspace.
%%, i2*, i¢* STATCOM phase current references.

v, vb, v¢  STATCOM phase voltages.

Ne Number of cells.

P: Instantaneous active power reference.
o Instantaneous reactive power reference.
QL Instantaneous reactive load power.

T Clarke’s transformation matrix.

T Sampling time.

Ve DC-link voltage.

978-1-7281-5754-2/20/$31.00 ©2020 IEEE

I. INTRODUCTION

The STATCOM are regulation devices based on VSCs and
can absorb and transfer energy in the AC power transmission
and distribution systems [1], [2]. STATCOMs are used to
control the active and reactive power of the system, eliminate
oscillations in the transmission line, regulate voltage, improve
the system stability and reduce several transients [3]. One
of the most attractive STATCOM topologies is the CHB,
due to an excellent modularity in its configuration [4]-[7].
STATCOMs, based on H-bridge converters with SiC-MOSFET
switching devices, have several advantages, such as the possi-
bility of higher switching frequency, scalability and modular
structure. Due to these advantages, they have been object of
study and they are now considered a very competitive topology
in the new type of STATCOM and can be applied to the
electrical distribution power grid [8].

Several linear controllers are proposed for the CHB
STATCOM [9], [10]. Recently, MPC has been presented in
many power converters topologies, such as [11]-[14]. The
advantages of MPC such as its simplicity and intuitiveness,
high dynamic performance, multi-objective capabilities, suit-
ability for nonlinear systems make it an interesting control
strategy in power electronics applications [15]-[19]. Among
the limitations of the MPC are the production of variable
switching frequency which causes higher THD that propagates
to the grid and causes curling [20], [21]. In that order, this doc-
ument proposes a combination between a modulation strategy,
based on SVM, and a PCC strategy applied to the three-phase
STATCOM, in such a way to compensate the reactive power
ans reduce the curling effect of the currents filter by managing
a fixed switching frequency in the system . The proposed
strategy has been validated through the MATLAB/Simulink
simulation tool, making a comparison with the classic MPC
control with variable switching frequency.

II. SYSTEM DESCRIPTION

This system [Fig. 1] consists of a three-phase STATCOM
four-wire based on two-level H-bridge (CHB) converters.
Each CHB line is connected with independent DC-links for
each phase and the neutral point, using the SIC-MOSFET
switching devices. The activation signals are used to control
the switching state of each CHB and they are represented as
follows, Sy, are used to control each cell, with f being the
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Fig. 1. Control scheme of the proposed modulated MPC.
phase (f = a, b, ¢ and n) and y the switching device in represented by the following equations [4]:
each cell (y = 1, 2, 3 or 4). Table I presents the possible die
combinations of each CHB and the corresponding voltage —< =ay (v -l — Ry il )
a s — Ve c
outputs. ai
Then, the dynamics of the system’s model can be obtained Qe _ a (1)2 — 1;5 - Ry 1g) g
by using Kirchhoff’s circuit laws. The imbalance in the three- ((liitc @
phase voltage sources, as well as the capacitance and dc-link (Tf" =ay (v§ —vi — Ryig).

voltages, are beyond the scope of this paper, and only balanced
conditions are considered. Notice that the CHB converter-
based STATCOM is connected at the PCC. Next, by applying
Kirchhoff’s laws for the AC side of the STATCOM, the
following equations are obtained:

aie R .

FT! (v§ = Ry ig — ne Say v.)

di? ;

T;=al( .I:*Rflf):*"chyvgc) 1)
die o .

FTi (v — Ry ig — ne Scy vg,)

being a; = 1/Ly, Rqc a resistor connected in parallel to Cyc
that concentrates the overall losses in the DC side and R is
the parasitic (series) resistance of the inductor Ly [4].

A. Classic MPC strategy

In classic MPC controllers, the mathematical model is used
to predict the future behavior of the system. In this case,
the differential equations of the system in the AC side is

Then, the MPC can be obtained by using a forward-Euler
discretization method due to its simplicity, however other
discretization methods can be used such as the matrix factor-
ization introduced by Cayley-Hamilton [22]. The discrete-time
model is given by:

L1k = @2 ) + a3 (U:[k] - “?[1.-])
5 b b b
Telkt1k) = @2 Lejk) a3 (Us[k] - vc[k])

(3)

ce — ;C C C
Tek41]k] = 02 Lofk) T @3 (Us[k] - “c[k])

TABLE I
POSSIBLE COMBINATIONS OF ACTIVATION SIGNALS
Sai [ Saz [ Saz [ Saa v?
1 0 T | +vac
1 1 0 0 0
0 0 1 1 0
0 1 1 0 | —vae
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being a; = (1 — %ji) and a3 =T,/Lj.

In the case of a current control, the typical cost function is
defined as the difference between reference currents and the
predicted currents:

Ao =188 = iy I?

-b* b
Ay =il — Le[k+1] I1? @)
A =[ig =ty 17 -

Next, the cost function is evaluated for each switching state
and for each phase. The switching state that minimizes the
cost function is applied to each phase of the CHB STATCOM
during the next sampling time causing a variable switching
frequency for each phase.

B. Current reference generation

The current references are necessary to evaluate the cost
function in (4). For simplicity, the phase currents and voltages
are translated to the o — [ subspace by using Clarke’s
transformation matrix:

I S §
2 2
V2 V2 V2

Then, the current references in o — 3 subspace in function
of active and reactive power are:
-
] [ PC

[ ia ] _ 1 [

ics (vsa)? + (vsp)? Q:
In order to have a unity power factor on the grid side

P} =0, then the STATCOM does not absorb active power

and the instantaneous reactive power reference can be written

as the following:

Usa  Usp

Usp

]~ (6)

—VUsa

)

where @, is compensated by the CHB STATCOM system.
The STATCOM phase currents references used in the opti-
mization process are:

. ) )
Q= —QL =VsaiLg — VspiLa

[t

ool i

il =T ity 8)
e o

e Leo

III. PROPOSED MODULATED MPC STRATEGY

The proposed modulation strategy uses the SVM as shown
in the [Fig. 2]. The two adherent stress vectors V; and V5,
called sector, are used, of which there are 12 sectors in total.
Then two current predictions are made and two cost functions
A1 and )\, are obtained, the null vector Vj is calculated
separately for each phase and adding the functions of null
costs per phase. Once the optimal vector is evaluated, the duty
cycles for A\; and A, are calculated and then, the estimated

(00,10.01)

(01.10,01)

(01,01,10)
L L

10,01,10)

(0001,10)
L L L

Va

Three-level H-bridge STATCOM space vector diagram.

Fig. 2.

duty cycles of every switch is applied. The calculation of the
cost function is evaluated with the following function:

0 =K/v o

1=K/ 9
7 =K/
o+ +7 =T, (10)

By solving the system of (9), it is possible to obtain the
expression for K and the expressions for the duty cycles 79,
71 and 7 for each vector, that are given as:

L ViR an
VAVAL + VAoV + VAV A

o ViV .
VAoV + VA0V + VAIVA

To=1-71—" (13)

Then, according to these expressions, the new cost function,
which is evaluated at every sampling time for each phase, is

defined as:
A=71 VA + 72 Vs (14)

Finally, the optimization algorithm selects the optimal vec-
tor S}’”' for each firing signals of each cell by the evaluation
and minimization of the predefined cost function represented
by (14), to apply a switching equation which represents the
duty cycle of each transistor in the following equation:

_To

P,
2

+71 S S (15)

IV. THEORETICAL ANALYSIS

This section shows the theoretical results of the proposed
MPC modulation using the MATLAB/Simulink simulation
tool. A numerical integration based on odel Euler using a fixed
step of 1us and sampling time of T = 50 pus is selected. The
grid frequency and peak voltage are set 50 Hz and 310.2 V,
respectively. Other electrical parameters are vg. = 380 V,
Ry =039Q, Ly =10 mH, Ry, =23.2 Q and L, = 55 mH.
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Initially the system is balanced and with reactive power,
then the two-level CHB STATCOM is connected to the
t =0.04 s, compensating the reactive power of the grid
showing a fast dynamic response for the active power with an
overshoot of 32 % and a settling time of approximately 1 ms.
The dynamic response for classic MPC is quantified with an
overshoot of 21.5 % and a settling time of approximately 1 ms.
In this test the active and reactive power in the grid are set to
Qs = 3000 VAR and Ps; = 4 000 W, respectively as shown
in Fig. 3 and Fig. 4 for the modulated MPC and the classic
MPC respectively. The power RMS ripple of the system can
be estimated trough the next equation:

RMS(ripple) =\/RMS(power)? — Mean(power)? (16)

where the active and reactive power ripple are 112 W and
96 VAR respectively for the modulated MPC. As for classic
MPC, the active and reactive power ripples are 112 W and
150 VAR respectively.

On the other hand, Fig. 5 (above) shows the monitoring of
the measured current and the reference current in phase a, and

6,000

5,000
4,000 L]

3,000

Q. (VAR)

~ 2,000
>

<
o 1,000
ey ~ Wty

0

bt b sl i

-1,000

1 I I . . . 1 1 .
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.
ime (s)

Fig. 3. Three-level H-bridge STATCOM transient response, active and
reactive power compensation in the grid using Modulated MPC.
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Fig. 4. Three-level H-bridge STATCOM transient response, active and

reactive power compensation in the grid using classic MPC.
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Fig. 5. Transient response of the measurement of the measured current
and the reference current (above), output voltage of the H-bridge converter
(bottom).

below it shows H-Bridge converter output voltage, showing
three levels of voltage (vg4., —vg. and 0). The capacity of
current tracking of the proposed controller can be quantifiable
by means of the following formula:

(i (K) = i3, (K)> (17
where the MSE of the a phase current are, for the modu-
lated and classic MPC, approximately 0.2035 and 0.3037 A
respectively. Then, a comparison between the proposed con-
troller and the classic MPC controller is performed. Fig. 6
summarizes the comparison where it can be seen a greater
current ripple as well as a widespread harmonic spectrum
of the classic MPC. The harmonic spectrum shows a high
amplitude for the switching frequency and their corresponding
multiples, validating the fixed switching frequency for the
proposed controller. By using the THD as a parameter of
performance represented by the following equation:

N
1 . \g
2 (i5)?
1j=2

THD(i) = (18)

where i; is the fundamental current and i; are the harmonic
currents. The proposed controller shows an improvement of
the THD due to it decreases from 5.04% (classic MPC) to
2.94% (proposed controller).

V. CONCLUSION

In this paper, an MPC is used in conjunction with SVM
strategy to provide a constant switching frequency of the
current controller of a two-level three-phase four wire CHB
STATCOM. As observed from the results, the proposed con-
troller provides a fast dynamic response and easy inclusion
of constraints as classic MPC. The proposed controller also
provides a reduction of the current ripples as well as a
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Fig. 6. Comparative analysis of the THD of the electric network current comparing the proposed MPC (left) and the classic MPC (right).

reduction of the THD (around 40 % of the classic MPC), [10]
reactive power compensation with less power ripple and taking
into account increasing the dc bus voltage from 343 V (classic
MPC) to 380 V (modulated MPC). (1]
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