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Abstract

The present thesis is focused on the control of three-phase power converters using
sliding-mode control (SMC) in abc frame. This work has been based on previous
publications about the SMC applied to three-phase power converters. The main
contribution of this Thesis is the deduction of different power converter models
in order to be used in a Kalman filter (KF) algorithm. The main contribution is
the deduction of a model for each power converter to be used in a Kalman filter.
This proposal will allow to achieve a perfect decoupling between controllers in a
more efficient way compared with the methods proposed in the state-of-the-art.
It must be highlighted that the system behaviour can be modified according
to the selected model which modifies the closed-loop dynamics according to
some specific requirements, for instance to achieve active damping in voltage
source inverters with LCL filter. In addition, the use of this estimator allows
to obtain the PCC voltages free of noise and distortion even in the case of a
highly distorted grid. The converters presented in this manuscript are a Voltage
source inverter with LCL filter, a three-phase unity power factor rectifier and
a three-phase active power filter.







Resumen

Esta tesis doctoral estd centrada en el control de convertidores trifdsicos
utilizando control en modo deslizamiento en el marco de referencia abc. Los
puntos de partida de este trabajo de investigacién se basan en trabajos previos
de control en modo deslizamiento aplicado a convertidores trifdsicos, y en las
bases tedricas de este tipo de control ampliamente utilizado en la Electrénica
de Potencia. La principal aportacion de esta tesis es la deduccién de un modelo
para cada uno de los convertidores tratados y su posterior utilizacién en un
filtro de Kalman. Esta propuesta permitird obtener un perfecto desacoplo entre
controladores, cosa que hasta ahora no se habia realizado de forma tan eficiente.
Otra de las principales ventajas del método propuesto es la posibilidad de
poder modificar el modelo del convertidor de acuerdo con unas determinadas
especificaciones dindmicas, por ejemplo para obtener amortiguamiento activo
en el caso de convertidores conectados a un filtro LCL. Cabe destacar que el uso
de este estimador permite también estimar las tensiones del punto de conexién
comun, y por tanto obtener tres tensiones libres de ruido y distorsion incluso
en el caso de una red altamente distorsionada. Los convertidores tratados en
esta tesis son un rectificador trifdsico con factor de potencia unitario, un filtro
activo trifdsico y un inversor trifasico con un filtro LCL.
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INTRODUCCION

FEste capitulo introduce la motivacion y los objetivos principales de la tesis.
Se presenta también la estructura del documento y describe las principales
publicaciones derivadas de este trabajo.
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2 0. Introduccion

Motivaciéon y objetivos

El trabajo de investigacién presentado en esta tesis, ha sido desarrollado en el
grupo de investigacién SEPIC (Sistemas Electrénicos de Control y de Potencia)
de la Universidad Politécnica de Cataluna. El presente documento esté formado
por un compendio de publicaciones [I—1], en las cuales se tratan diferentes tipos
de convertidores de potencia trifasicos. Para el control de dichos convertidores se
empleara el control en modo deslizamiento en coordenadas abc usando variables
estimadas. Por otro lado y durante la desarrollo de esta tesis se han realizado
otras publicaciones que no se incluyen en este compendio [7—14]. La literatura
en el marco del control en modo deslizamiento y sus aplicaciones a la Electronica
de Potencia es extensa [15—18], aunque su aplicacién en convertidores trifésicos
se ha centrado basicamente en la utilizacién de coordenadas dg [19,20], y en
una menor proporcién en coordenadas a8 [21] o abe [22,23]. De hecho, en estas
dos 1ltimas referencias, se han propuesto diferentes métodos de desacoplo de
los controladores en abc. Ambos métodos son basados en una pura cancelacion
del neutro pero con una desventaja respecto al método propuesto en esta tesis,
la dependencia del método con respecto a los valores de los elementos.

Esta tesis doctoral pretende, partiendo de los trabajos previamente mencionados
y los del grupo de investigaciéon SEPIC [21-27], aplicar el control en modo
deslizamiento en el marco abc a los diferentes sistemas de la electréoncia de
potencia. Asi se parte de una descripcion bilineal de un inversor trifisico con un
filtro LCL, que presenta como dificultad en su control conseguir estabilidad y
evitar la resonancia propia del filtro. Se trata de un problema que se enfoca en
coordenadas abc usando un filtro de Kalman que no sélo servird para desacoplar
las acciones de control entre fases sino que también nos permitira reducir el
nimero de sensores. Este método estd basado en el uso del control en modo
deslizamiento usando observadores de estado, pero utilizando como observador
de estados un filtro de Kalman. En la Fig.0.1 se muestra el diagrama general
de un control en modo deslizamiento basado en un observador de estados donde
el convertidor se modela por sus ecuaciones en espacio de estados siendo A y
B las matrices que definen al convertidor, H es la matriz de salida, C es un
vector o matriz que selecciona la variable o variables de estado que se usaran en
la superficie de deslizamiento, y x* es la senal de referencia. Normalmente en
aplicaciones de seguimiento de senal, la referencia viene dada por una corriente
o tensién lo que implica que C quedard reducido a un vector. A diferencia de
otros trabajos que pueden encontrarse en la literatura respecto a observadores
de estado, la principal diferencia del trabajo propuesto en esta tesis se centra
en que el modelo que se propone para el convertidor puede diferir respecto su
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Modelo propuesto
del convertidor
A ByD

Algoritmo | | x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k) | ¥

de —
conmutacion y = Hx(k)

Observador
de estados

Realimentacion de estado

Figure 0.1: Diagrama de un control en modo deslizamiento basado en observadores
de estado

modelo real, es decir, A # A vy B # B. De hecho, gracias a estas diferencias,
pueden conseguirse buenas caracteristicas dindmicas como por ejemplo el un
desacoplo en controladores en el marco abc o incluso conseguir amortiguamiento
activo en inversores con filtro LCL tal y como se vera en los diferentes capitulos
de esta tesis. Otra de las ventajas de poder modificar el modelo del convertidor
reside en la posibilidad de aumentar el modelo anadiendo dos estados maés, la
tensiéon de punto de conexién comin (PCC) y su cuadratura. Estas dos nuevas
variables nos daran la posibilidad de extraer la secuencia positiva y negativa
en caso de desbalanceos en la red sin necesidad del uso de sistemas basados en
circuitos de enganche de fase o PLL como por ejemplo el que puede encontrarse
en [28]. También se podra estimar por ejemplo el arménico fundamental de
la tension de red incluso en el caso de tener una red altamente distorsionada.
Esto dltimo se aplicard al caso de un rectificador y un filtro activo trifasicos
como podra verse en los capilos 2 y 3. Podriamos decir de forma resumida que
esta tesis se centrard en el control de tres convertidores trifasicos distintos: un
inversor conectado a red, un rectificador con factor de potencia unitario y un
filtro activo. Para cada convertidor se elegira el modelo del convertidor méas
adecuado para usarse en un filtro de Kalman. Entonces, las variables estimadas
por el observador seran utilizadas para sintetizar tres controladores robustos
de corriente independientes que aporten las caracteristicas dindmicas deseadas
en cada caso.

0.2 Estructura de la tesis

Esta tesis se ha realizado mediante un compendio de tres publicaciones. El
presente trabajo se centra en la aplicaciéon de observadores de estados utilizando
un modelo adecuado de la planta para conseguir unas caracteristicas dindmicas
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y de robustez adecuadas. Dicha técnica se ha aplicado a tres convertidores
trifasicos distintos cada uno recogido en una publicacién. La memoria se divide
en cuatro partes:

e Una introduccion en el capitulo. 0

e Las cuatro publicaciones para los diferentes convertidores: Inversor (capi-
tulo 1) , rectificador con factor de potencia unitario (capitulos 2 y 3) y
filtro activo trifdsico (capitulo 4).

e Un resumen global de los resultados. (capitulo 5)

e Conclusiones y trabajos futuros. (capitulo 6)
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Active Damping Control for a Three Phase Grid-
Connected Inverter using Sliding Mode Control
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Abstract—This paper presents a sliding-mode scheme for voltage-
sourced converters which uses a robust active damping control for
grid connected three phase inverters with LCL filter. The
presence of the LCL filter can cause a strong resonance and
complicates the design of the inverter control system. The
proposed control schemes addresses to overcome such difficulties
by providing: 1) robust and simple sliding mode controllers for
active damping of LCL filter resonance based on virtual resistors,
2) a sliding mode scheme for a high tracking accuracy of the output
current reference without interaction between active damping and
current tracking controller, 3) an extended Kalman filter (EKF) in
combination with the sliding mode controllers are proposed to
reduce the number of sensors. Moreover a decoupled controller
can be obtained in order to control each phase independently, 4)
sliding mode controllers are deduced in the natural frame. The
advantages and limitations of the different sliding-mode
controllers are discussed with theoretical analysis. Simulations
and experimental results are reported to validate the expected
features of the proposed control solutions.

Keywords—Active damping, three-phase inverter with LCL-
filter, sliding mode control, Kalman filter

L INTRODUCTION

THE use of voltage-sourced converters with LCL filters is a
conventional solution to reduce the PWM harmonics
injected in grid. However this kind of filters brings with it a
resonance problem that can yield to an unstable dynamics.
One way of damping this resonance is the use of resistors with
the filter components, but at expense of the overall system
efficiency [1]. Another way is to damp the resonance actively
by using  proper control algorithms. In the literature,
active
damping schemes are proposed, some of them need extra
sensors or a complicated control structures [2]. Besides,
conventional active damping methods can be very sensitive to
parameter uncertainties. This problem is especially important in
grid connected inverters used in distributed generation when a
large set of impedance values can have effect on the control
stability of both photovoltaic (PV) and wind turbine (WT)
inverters [3]. Different control schemes are proposed for LCL-
filtered grid-connected converters based on filter-based active
damping or more sophisticates algorithms. The stability and
robustness analysis of these proposals are made using small-
signal models, being their validity limits in a small

10

neighborhood around the equilibrium point, where the main
stability indicators of this analysis are the variations of the
gain and phase margins [4], [5].

On the other hand, power converters are a class of variable
structure systems and their dynamics can be exactly represented
by non-linear state models. The discontinuous nature of these
models makes particularly attractive the use of the sliding mode
control technique to control power converters. The sliding
mode control provides the advantages such as faster dynamic
response, simplicity and robustness to parameter variations [6],
[7]. Despite their advantages, the use of hysteresis comparators
to control converter switching states involves variable
switching frequency, which generates an undesired broadband
harmonic spectrum range and makes it difficult to design the
line filter components. If the variable switching conditions are
analyzed in the hysteresis comparator is possible to suggest two
solutions to maintain constant switching frequency [8], [9]. In
the first solution the hysteresis band is modified as a function
of the system variables or well using adaptive hysteresis control
algorithms, the second one consist in obtaining a fix switching
frequency using sliding surfaces together with fixed frequency
carrier signals at the inputs of hysteretic comparators. If
magnitude conditions of carrier signals are not a properly
chosen a border collision bifurcation can be appear provoking
a complex switching [10].

To design conventional sliding-mode controllers for three-
phase converters can be summarized as follows. First, the
converter is modeled in of-frame or dq-frame. Second, the
sliding mode surfaces are designed in these frames, and finally
to obtain fix switching frequency the carrier signal method is
used.

If the control design is conceived using the converter model
in the natural frame, the control scheme can be drastically
simplified, but at expense of adverse interactions between the
three phase controllers. In a previous work an elegant method
to avoid this effect was proposed [10], but this approach
presents a high sensibility to the line impedance.

To overcome the above mentioned shortcomings, in this
paper a sliding mode control in ‘abc’ frame is proposed for a
grid connected inverter with LCL-filter with active damping
capability, with the following features:



Fig. 1 Circuit diagram of a three-phase inverter with LCL-filter

1) A simple sliding mode switching surfaces are proposed
with excellent reference tracking ability.

2) An efficient decoupling procedure based on an extended
Kalman filter algorithm in combination with the sliding mode
controllers. With the EKF the number of sensors can be reduced
and a current ripple estimation-based control can be done.

3) A third harmonic injection sliding mode controller to
increase the linear modulation range.

This paper is organized as follows. In section 11, a non-linear
model is derived in order to design three sliding surfaces for
each one of the three inverter legs. Two of them are current
regulators, and the third one is a voltage regulator.

In section III current regulators are designed in order to
achieve an effective damping in the LCL-filter, and the voltage
regulator is conceived to impose a common-mode voltage at the
neutral point.

Section IV presents a Kalman filter estimator, which apart
from to reduce the number of sensors provides an effective
decoupling between controllers. Finally simulation and
experimental results are reported.

I. NONLINEAR SPACE-STATE MODEL

Fig. 1 shows the structure of a three-phase inverter with LCL-
filter. From Fig. 1 system equations in vector form are given:

,£=@u—vc—R,ii—vn (1a)
dt 2
e i,
dt

1
Ln —Z= V.
dt

(1b)

—-Rji,-v, (Ic)

Where i, v, i,, v, and u are state variables, line voltages
and control vectors respectively, defined as

. r .
I; =[lm Ly, lic] > Ve
T
]

R
=[ve v v I s, =[i 4 2]
v, = [vgu Ve Vee |

r

b u =[ua u, ul.]
being R, and R, the inductors parasitic resistances.
Taking in  account the following  assumptions:
Vea Vg ¥V =0, v+, +v, =0 and using (1), the
common-mode voltages at neutral points are given by

Voo
= %(ua fuy ) U, E{—l,l} @)

n' n

II. SLIDING MODE CONTROL WITH ACTIVE DAMPING
CAPABILITY

Conventionally, sliding-mode surfaces for three-phase
inverters can be expressed by (3):

S =i, —i, 3)
Where i..¢ is the current reference vector.

In the sliding regime, the converter dynamics is forced to
evolve over the sliding surface. The new system dynamics can
be derived according with the invariance conditions: S=0 and
S =0 [11]. Applying these conditions to (1), the differential
equation for the grid-side current system can be found:

d’i

o

j d
S ek @)
dt dt

LC
o dr

The output currents dynamics are very oscillatory, since the
damping coefficient depends only of the output parasitic
resistance. To avoid this problem another control strategy is
adopted in this paper, whose main objectives are the followings:
1) The first two controllers (phase-legs a and b) are designed
as current regulators, which also can emulate physical resistors.
2) The third controller (phase-leg ¢) is designed as voltage
regulator, which main objective is to extend the modulation
range using a third-harmonic injection.

It is important to highlight that the first two output current
regulators also determines the third-leg output current. The
third controller can be used to control the neutral point voltages.

A. Sliding-mode current controllers

The sliding surfaces design for phase-legs a and b are based
on the invariance condition which cancel the nonlinearities and
guarantee the tracking convergence toward output-current
references.

To avoid oscillation in the output filter a damping dynamics
in sliding domain would be imposed. If a virtual resistor is
included in this dynamics, the ideal sliding mode dynamics can
be expressed as:

liab =1

refab
dv, . .
d;ab = lre)filb - luab (5)
di
oab _ . . .
La dt =Vear = Vgab - Rzlaub + Rd (lmfub - luab)

From the previous equations we obtain the desired output
current dynamics for phase-legs a and b:

d’i d . . . .
GCT;lb + RdCE (loab - lre/ab) + (loab - lre/ab) + (6)
i dv
+R,C dz;ab ~C— =0
t t
Where

T T

Liap =[’m l[b] sy = [lre/h lre_/b] >Vear = [Vga ng]

. r
loub = [luu lob]
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and the damping factor is expressed as:

_R, € @)
3 2

L
It’s worth to mention that i,,, converge to i, with a negligible

0

New 4], and g, o
dt

output inductor losses. Due to the phenomena of chattering

produced in a nonideal sliding control, it is necessary to impose

an overdamped dynamics. Using (4) and (6), the following

relation can be obtained that must be satisfied in the sliding

regime:

error due to ¢ &% oab which is related with
t

di
0=R C( Lreut dl””h ) + g — i ®)

dt dt
This condition must be satisfied in sliding regime conditions,
8§=0 and § = 0. In identifying (8) with S=0, we can derive the
switching surfaces for phase-legs a and b with damping
capability.

di,, di

— il — ®
dt dt

di,, di,\ . .
S, =RdC( *® _ )+z,,e_/b -1,

S, RC(

(10)

dt dt

B. Sliding-mode voltage controller

The phase-leg ¢ controller is designed to integrate the third-
harmonic compensation into the switching surface.

S, = (Vg = v, e (1n

The method of third-harmonic injected modifies the PWM
modulating signal. In sliding control the modulating signals are
not available. For this reason, another procedure is proposed to
obtain v, in this work, which based on the equivalent control
concept [11]. The equivalent control u, is the average value of
control u. In the ideal case of sliding motion, the equivalent
control is deduced by imposing the sliding regime condition
S =0. Using (9) and (1.a), an expression for u,, can be
derived:

2

di, di, 2
uae = i Ll ot + vm +Ll RdC I;’“ - d lg” +
T Ve dt dt dt
e 2 (12)
pc

The factor with the second derivate terms is usually smaller
than the other terms, so that is possible to be neglected obtaining
an approximated expression for the u,,, as in (13).

2 dire a
uaeq = Ll K + Vca + vnref
v, dt Ve

DC

(13)

The first term of (13) is a sinusoidal waveform of the same
frequency as the line voltage. The third-harmonic reference

12

voltage v,,.r can be calculated by DSP as the third-harmonic of
this waveform with the same phase, but with only a 1/6 of its
amplitude. This method allows us to increase the control range.

III. KALMAN ESTIMATOR

In section III two current controllers for phase-legs a and b
have been derived. For the implementation of Eq. (9)-(10) the
output inverter currents, #,, and 7,, will be needed.

To increase system reliability and decrease cost, it is
desirable to decrease the number of measurement sensors.
Estimators can be used to augment or replace sensors in a
control system. Kalman filter which is a least-square estimator
is an appropriate algorithm for this task due to the varying
system parameters. However other objectives can be achieved.
A decoupled three phase control system can be obtained, and a
current ripple estimation-based control can be done using
estimated currents i, and ;, in(9) and (10) respectively instead

of the sensed currents ;, andi, .

A. One phase Inverter State Space model

The system equations in the continuous state-space for
phase-leg a are:

dx(t)

= Ax(?) + Bg(?) + v(?) (14)
Y(f)=CX(t) +w(1)
Where
,
. . T.
x0=[1,0 v, O 1, O] 3 80 = v, O 2w, v,
R 1
T 11
L L -—— — 0
1 1 1 1 Ll L]
A=| — 0 -—1| ; B=| 0 0 0
C C 1
o L R 0 0 -—
L L, 2
c=[1 0 0]

v(t) , w(t) are the process and the measurement noise
respectively and v, - (2) is the neutral point voltage reference.
If the continuous system is sampled with a sample frequency

f, = %, a discrete state-space model will be obtained if an
5
approximation for the derivate term is considered:

ax(®) _ X, —X,
a T

s
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Substituting (15) in (14) the equations for the discrete state-
space model can be found.
X =f(X,,8)+ v,
where

(16)

Yia=h(x, ) +w,,



IR L
Ll Ll
T T
f(x,, = —= 1 -— X, +
(X;-8:) C C k
0 L, |_LR (17)
LZ L2
Lo
Ll
+|0 0 |u,
o L
LZ
h(x,)=[1 0 0]x, (18)

The process noise and the measurement noise are defined by
Vi W, and respectively which covariance matrices are:

E{w,{wf} =R, E{vkvf} =Q,
For phase b and ¢ the same equations can be derived.

(19)

B. Extended Kalman Filter (EKF)

Kalman filter is a least-square estimate in which state
estimation is added for can be used in a dynamic system, where
the parameters are varying.

This filter is widely explained in [14], so only a brief
summary of its equations will be given in this section.

The EKF has two steps prediction and update and has to be

Initialized with values for ’A‘O\o and covariance matrix P,

ojo -
If the following assumptions are made:
i) The process and measurement noises are
uncorrelated zero-mean Gaussian white noise.
i) The initial vector xg is uncorrelated with both the
process and measurement noises and has a known
mean X, and covariance matrix Py, .

The recursively algorithm is as follows:
1) Prediction

In this step a prediction for the new space-sate vector and the
new error covariance matrix is done. These predictions are
made from the last updated values of these variables as can be
seen in (20)-(21)

i/ﬁl\k = f(f‘w -2:) (20)
T
Prow = APy Ay +Qy (21)
Where A, = (0f(x,,8,)/ 9%, s, and %, =[7 0,0 1

with x E{a’ b}
2) Update

In this step an update of the previous predicted values are made
using the Kalman gain K;.; which is computed using (22). This
gain is calculated recursively in order to minimize the mean
square error between the actual values and the predicted values

for the states of the system. When this gain is computed the
value for the space-sate vector and covariance matrix can be
updated using (23) and (24) respectively.

Kk+] = P/mv(HZ[Rku + HkPkH\kH: ]_] (22)
&k+l\k+l = &kﬂ\k + K, [y — h(ilﬁl\k )] (23)
Pk+l\k+] =(I- Kk+lH/c)Pk+l\k I- Kk+lHk)T + (24)

+K, R, K’

k41T k1T N k41

Where H, =(dh(x,)/dx,)|,
matrix.

C. Sliding mode control with EKF

Since only two current controllers are needed, two
independent EKF are proposed that allows to control phase-leg
a and phase-leg b independently. The function of the EKF in the
sliding surfaces are basically to reduce one sensor in the grid-

and I is the identity

=Xp4ljk

side current and to use the estimated inverter-side current i,.a for

a current ripple estimation-based control which improve the
quality of the current ripple generated for the inverter. The final
sliding surfaces for this proposes are expressed by the following
equations:

di i A
S, = R,C[ Lo s |y ;. 25)
dt dt
di di .
refb 5 . 2
S, = Rdc( a dtb) ti — (26)
P, 0. [v.-V
. ref ref gb gc
Where l,e“/;/,b = —~ Vo t - (27)
o A e

and P,.rand Q,. are the active and reactive power references.
Equation (27) allows us that Pref and Qref can be
independently controlled.

IV. SIMULATION RESULTS

This section focuses on the simulation verification of
proposed sliding mode controller. The sliding-mode controller
have been implemented following the scheme shown in Fig. 2.
The discussion is based on the inverter parameter values listed
in Table I. It is worth mentioning that these parameters have
been extracted from the laboratory prototype. The code of the
proposed control scheme has been generated with True Time
which is used for simulation of networked and embedded
control systems under MATLAB/Simulink environment. The
active damping effect is simulated in this section but other
simulations results are reported.

Fig. 3 shows the active damping effect. The active damping
control begins at time 0.05 s. The system oscillation is cancelled
when eq. (25) and (26) is used with Rd>0. For 0<t<0.05 the
active damping parameter Rd is set to 0 yielding an unstable
dynamics. A value of Rd=20 has been chosen for 0.05<t<0.1 s.

When the active damping block is working in the control
system Fig. 2 (R;/>0), a high current tracking accuracy is
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achieved as can be seen in Fig. 4. On the other hand, Eq. (11)
forces a third harmonic at the neutral point, Fig. 5, which
reduces the modulation depth increasing the control range.

V. EXPERIMENTAL VALIDATION

An experimental three-phase three-wire inverter proto-type
was built using a 4.5-kVA SEMIKRON full-bridge as the
power converter and a TMS320F28335 floating-point digital
signal processor (DSP) as the control platform with as
switching frequency of 4 kHz and a sampling frequency of
40kHz. The inverter was connected to An AMREL-SPS1000
dc source through a dc-link capacitor. A constant capacitor
voltage reference value was used in the experimental
implementation.

The active damping performance based on virtual resistors
has been tested in the system shown in Fig. 1. The Active
damping block in Fig. 2 has been implemented with two
different values for R,. At the beginning the value for R, is set
to zero yielding to an oscillatory dynamics until this value is
changed to R,=20 ohms. At this point the oscillation is reduced
as can be seen in Fig 6. The control algorithm is working with
a resonance frequency of f=0.375f;, and the oscillation is
reduced drastically when the active damping control is working

properly.

4@2_

DG Source
) N i i,V
wof B _di aloa [ Kalman ], faTea
Cld a i
refa
di, dj is i, [ Kaiman 471}17’ Veb
] R,;C( ;ﬂ’ —7‘71’] < — Estimator
t 't i
< lrefb

Fig. 2 Proposed control scheme

Current [A]

i i 1 I i i
001 002 003 004 005 006 007 008 009 01
Time (s)
Fig. 3 Grid-side current. For t=0.05 the active damping control starts

reducing the oscillation
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TABLE I
SYSTEM PARAMETERS

Symbol Description Value
L, Filter inductance 7 mH

C Filter Capacitor 1.6 pF
L, Filter inductance 5 mH
Vbe DC link Voltage 450 V
Jow Switching frequency 4kHz
Grid frequency 50 Hz

Grid Voltage 11ov

Pt Active Power 1.5 kW

Current [A]

-10 1 1 1 gt i i 1 1
001 002 003 004 005 006 007 008 009 0.1
Time (s)

Fig. 4 Current tracking. From t>0.05 the grid-side current (solid line)
tracks with accuracy the reference current (dotted line).

DB

1

i
0.085

I i A 1 ! i i i L
0035 004 0045 005 0055 006 0065 007 0075 008
Time (s)
Fig. 5 Third harmonic modulation

10ms/die

200mV/div
AT T TATAT AT
: g X

\

VoW VY
LA A y:[\ A l’)\ J’.\ ‘\é p’i'
PN e TR

Time (s)

Fig. 6 Experimental validation of the active damping effect in three phase-
legs with 100mV/A and f,=0.375fsw

VI. CONCLUSIONS

A sliding-mode control in combination with a Kalman filter
algorithm has been designed, analyzed and tested for three
phase grid-connected inverters with LCL filter. The control
system includes an active damping block which provides a
resonance cancellation, a high current tracking accuracy and
robustness inherited from sliding mode control. Two decoupled
sliding mode controllers are designed as current regulators, and
the other one is used to control the neutral point voltage which
reduces the modulation depth increasing the control range. The
final validation shows satisfactory results.
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Introduccién

Como ya se mencioné en la introduccién, el objetivo de esta tesis ha sido
encontrar un modelo para cada convertidor y su posterior utilizacién en un
filtro de Kalman para controlar, en el marco abe, los diferentes convertidores de
potencia. Este Capitulo analiza los resultados obtenidos en esta tesis y comenta
las principales contribuciones. También introduce, en algin caso, algunas
aportaciones adicionales que por el momento no han sido publicadas pero en
las que se ha estado trabajando. El Capitulo se divide en tres partes donde se
analizaran los resultados de los diferentes convertidores por separado.

Inversor trifasico con filtro LCL

Con respecto al inversor trifasico con filtro LCL, el trabajo de investigacion
se ha centrado en obtener un amortiguamiento activo por control, es decir,
conseguir eliminar la resonancia producida por el filtro LCL sin necesidad de
utilizar resistencias fisicas. Los primeros resultados se publicaron en el congreso
TECON vy se recogieron en la primera publicacién de este compendio [1]. El
objetivo era controlar el convertidor en el marco abc usando control en modo
deslizamiento. A parte de los resultados obtenidos en esta publicacién, también
se ha trabajado en conseguir el amortiguamiento activo modificando el modelo
del convertidor o por imposicion de dindmica controlando directamente la
corriente de red. Estos trabajos se encuentran actualmente en revisiéon para ser
considerados para su posible publicacién.

5.2.1| Objetivos

En esta seccién se presentan los principales problemas a resolver. En un
principio se identifican dos claros problemas. El primero esté relacionado con el
acoplo entre controladores en el marco abc, y el segundo la inherente resonancia
del filtro LCL. Para ello partimos de las ecuaciones diferenciales del convertidor.
A partir de la Fig.5.1, las ecuaciones diferenciales que describen al inversor
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Figure 5.1: Diagrama circuital de un inversor trifasico conectado a red con filtro
LCL

son:
di, Vg
ng = ZCu—vc —v,I (5.1)
d
d‘;C — i) — iy (5.2)
dis
(Lo+ L) =2 =v,—v, (5.3)
dt
donde i; = [i1s i1p ilC]T son las corrientes del lado del inversor, iy =
[i2a d2p i2¢]7 son las corrientes de red, v = [veq Vep Vee]? son las tensiones
de los condensadores del filtro LCL, v, = [vgq vgp vgc]T son las tensiones

de red, u = [ug up uc]T son las sefiales de control, I; es un vector columna

definido como [1 1 1]7 y v, es la tensién del punto neutro definida como:

Vae

5 (ug + up + ue). (5.4)

(e

donde se ha asumido la ausencia de secuencia cero (i.e., vgq + Vg + Vg =0y
Vea + Veb + Vee = 0)

Si se intenta controlar el inversor usando un control en modo deslizamiento de
forma convencional se tiene:

S=i"—i (5.5)

donde i* es la referencia de corriente a seguir que puede obtenerse a partir de
las potencias activa y reactiva tal y como se muestra en el Capitulo 1.

Usando (5.1), (5.4) y (5.5), la dindmica de los controladores puede obtenerse
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Figure 5.2: Superficies de deslizamiento Sq, Sp, Sc y sefiales de control ua, us y Uc
con controladores acoplados.

CcOomo:
dSa_@_l _@ Vdcua+u5+uc (56)
at — dt L\ 2" 72 3 '
dSy . diy 1 Ve Ve tq + up + uc
o dt L<”cb A R a— 5.7)
dS. dii 1 Vie Vac ua + up + uc
=i I <Ucc Ut 5 | (5.8)

Como puede observarse a partir de las expresiones anteriores, los tres controles
dependen de las tres sefiales de control y por consiguiente estardn acoplados a
través de la tension del punto neutro. Este efecto provoca irregularidades en el
proceso de conmutaciéon provocando en algunos casos pérdidas de deslizamiento
importantes. La Fig.5.2 muestra el efecto del acoplo entre controladores. Como
puede verse, aparecen importantes pérdidas de deslizamiento donde la senal
de control permanece mucho tiempo sin conmutar. Por otro lado, mientras el
sistema estd en modo de deslizante, la dindmica del convertidor evolucionara
sobre la superficie de deslizamiento y su nueva dindmica puede deducirse de
acuerdo con las condiciones de invarianza , S=0y S=0 [29]. Aplicando estas
condiciones a (5.1)-(??), la nueva ecuacién diferencial de la corriente de red
puede escribirse como:

2

d
(Ly + Ly)C =

diy dvy
e

iy =i — C—~.
+ 19 1 at

(5.9)

De acuerdo con (5.9), la corriente de red tendra un comportamiento oscilante.
La soluciéon mas simple seria aplicar un amortiguamiento pasivo conectando
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una resistencia en serie con el condensador del filtro. Es importante remarcar
que esta solucién es simple pero reduce la eficiencia del sistema. Entonces, la
dindmica deslizante ideal vendra dada por:

i =i (5.10)
Cd;;c =i — i (5.11)
dlg ok .
(Le+ Ly)— = Ve Ve + Ry(i* — i) (5.12)

donde Ry es la resistencia de amortiguamineto. A partir de las ecuaciones
anteriores la dindmica de lazo cerrado de la corriente de red puede expresarse
como sigue:

*
d?is dvyg

+RdC +12—1 +RdC -C

(L2+Lg)cd2 t W

(5.13)

Asi, podemos concluir que se han identificado dos problemas para controlar este
convertidor en abe. El primero y mas importante es referente al acoplo entre
controladores y el segundo esta relacionado con la eliminacién de la resonancia
del filtro LCL sin utilizar resistencias fisicas, lo que mejora el rendimiento del
sistema.

5.2.2| Solucién propuesta

Tal y como se muestra en esta primera publicacién, la solucién que se propone
es utilizar un modelo del convertidor sin considerar la tensiéon del neutro. Este
modelo es el mismo que el descrito en la seccién 5.2.1 pero obviando la variable
vy,. En esta primera solucién no se tubo en cuenta el valor de inductancia de
red, es decir Ly=0. Las ecuaciones que describen el modelo son:

dll Vdc ~
Li,— — Ve .14
g — 2 7Y (5.14)
d{’c N N
COE =1 — 12 (515)
dip
L20d7t2 = Ve = Vg (516)

donde el superindice ~ denota variables estimadas y el subindice o valores
nominales.

Este modelo es discretizado y transformado en espacio de estados para ser
utilizado en un observador de estados (un filtro de Kalman en nuestro caso) y
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a partir de €l se estiman las tres variables de estado, las corrientes de inversor y
de red y la tension del condensador del filtro LCL. Por otro lado se disefian unas
superficies de deslizamiento que aporten una resistencia virtual por control.

Debido a que existe una relacién lineal entre las variables de un sistema
trifasico, se propuso sélo controlar dos corrientes, i1, ¥ 415, ya que i1, Se obtiene
directamente. Esto nos da un grado de libertad y se puede usar la tercera
superficie para, por ejemplo, controlar la tension del neutro. Este aspecto
puede ser interesante en aplicaciones fotovoltaicas ya que podemos inyectar
un tercer armoénico en el neutro cosa que provoca un aumento del margen
dindmico del control y por tanto nos permite trabajar con tensiones del bus dc
maés bajas, tal y como se propone en la publicacién.

Finalmente las tres superficies propuestas que solucionan el problema son:

di*  dis, . »

Sa = Rdc (dt — dt ) + 1q — lla (517)
diy  dig, .

Sb = Rdc (d: - dt) + Zb — 11p (518)

S. = /(v:; — vp)dt (5.19)

donde Ry es la resistencia virtual a forzar y v} es la tension de neutro de
referencia, en este caso un tercer armoénico de la senal de control, obtenido
segun se explica en la publicacion.

Con esta propuesta se consiguié controlar el inversor en abc y eliminar la
resonancia mediante control, forzando una resistencia virtual. Sin embargo,
pueden verse algunas desventajas como:

e Los tres controladores no estan desacoplados y por tanto siguen habiendo
algunas pérdidas de deslizamiento, en concreto en el controlador S..

e La dinamica deseada se obtiene a través de la superficie y por tanto ésta
debe ser mas compleja.

e Las superficies de deslizamiento contiene elementos derivativos, hecho
que hace que el ruido del sistema se amplifique.

5.2.3| Mejoras a la propuesta

Como puede deducirse de la propuesta anterior, s6lo dos corrientes son con-
troladas y por tanto sélo se consigue el desacoplo en dos controladores. Evi-
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dentemente el controlador S, contiene la tensién del neutro y por tanto siguen
existiendo interferencias de las senales u, y up en u.. Los resultados asociados
a este trabajo se publicaron en [1] y suponia ser resultados previos a un trabajo
més extenso. Actualmente hay dos articulos de revista en proceso de revisién
donde se presentan dos métodos alternativos. Consisten en, conseguir de-
sacoplo en las tres fases usando tres controladores de corriente, y consiguiendo
el amortiguamiento activo a través del propio modelo. Ello tiene las siguientes
ventajas:

e Los tres controladores estaran desacoplados y por tanto las pérdidas de
deslizamiento se reduciran.

e La dindmica deseada puede proporcionarse a través del modelo, por tanto
tanto la tension de referencia del neutro como la resistencia virtual pueden
introducirse en él.

e Las superficies de deslizamiento seran mas simples evitandose los elemen-
tos derivativos.

e Las tensiones en el punto de conexién comin pueden ser estimadas lo
cual es una ventaja en el caso de tener redes altamente distorsionadas.

Para ello se propondran a continuaciéon dos modelos del inversor.

5.2.4| Modelo que contiene la resistencia virtual

El primero es un modelo que incluye el parametro R, y las tensiones del punto
de conexién comun y su cuadratura, 0 y 9, respectivamente. Las ecuaciones
diferenciales que describen el modelo del sistema trifiasico son:

diy _ Vae

LlOE = 9 u— Rd(il - ig) - \A/c - ’U:LIl (520)
d‘Afc N N

CO% =1 — 12 (521)
diy A

LQOE =Ry(iy —ig) + V. — ¥ (5.22)
dv .
o = Wola (5.23)
a9
% S (5.24)

donde w, es la frecuencia angular de red y v} es la tensién de red deseada en
el neutro. Notar que esta variable no depende las senales de control u,, up y
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uc y por tanto no producird acoplo entre controladores. Después de discretizar
el modelo para ser utilizado en un filtro de Kalman, las nuevas ecuaciones
discretas en espacio de estados para cada fase pueden escribirse como sigue:

%i(k 4+ 1) = A%, (k) + Bu; (k) + Dui (k) + n, (k) (5.25)
yi(k) = Hz;(k) + wi(k) (5.26)

donde n;(k) and w;(k) son los vectores de ruido en el proceso y en la medida
respectivamente, mediante los cuales se definen las siguientes matrices de
covarianza de ruido:

R, (k) =E{wi(k)w; (k)} (5:27)
Qi(k) =E{n; (k)n; (k)} (5.28)

y A es la matriz de transicién de estados del modelo del convertidor propuesto,
en la cual se ha introducido un término de amortiguamiento:

1 *Tst/Llo *Ts/Llo Tst/Llo 0 0

T,/C 1 -Ts/C, 0 0

A= Tst/L20 TS/L20 1-—- Tst/L2o _TS/L20 0

0 0 0 0 Tsw,

0 0 0 —Tw, 0

(5.29)
El resto de matrices son

B ( Vali/2L, 0 0 0 0)" (5.30)
D~ (-T./L, 0 0 0 0)" (5.31)

Ya que la variable medida para realizar el control es la corriente del lado del
inversor, el vector H vendra dado por:

H=(1 0 0 0 0) (5.32)
siendo el vector de estados estimado

%i(k) = (i Do do i Dig ) (5.33)
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5.2.5 Modelo reducido

El segundo modelo que se ha probado es un modelo reducido del inversor, es
decir, un modelo que no contempla la existencia de un filtro LCL. La principal
idea de este modelo es estimar unas corrientes de la misma forma que se
tendrian en un inversor con sélo una L, pero manteniendo la estima de las
tensiones del punto de conexiéon comun. Con esta solucién, la resonancia del
filtro LCL también es eliminada. El modelo puede definirse como sigue:

dil Vdco

(L1, + Lgo)% =5 u-v- urly (5.34)
d

CT: = WV, (5.35)
d

% —WoV (5.36)

donde las matrices asociadas a sus ecuaciones de estado vienen dadas por:

1 _Ts/(Llo + L2o) O
A=10 1 Towo (5.37)
0 —Tew, 1
B = (VaTs/2(L1o + L) 0 0)T (5.38)
D = (—T./(L1o + Lao) 0 0)" (5.39)

siendo el vector de estados por cada fase:

%i(k) = (11i 0; 0ig)T (5.40)

5.2.6 Esquema de control

El esquema genérico de control es el mostrado en la Fig.0.1, donde se usan
las matrices A, B y D respectivamente. Aunque el esquema es valido in-
dependientemente del modelo del inversor usado, para hacer la explicaciéon
nos centraremos en el caso de usar el modelo reducido. Las superficies de
deslizamiento utilizadas pueden expresarse de forma vectorial como S; = CX;,
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Figure 5.3: Superficies de deslizamiento S, Sp, Sc y senales de control ug, up y ue
con controladores desacoplados.
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Figure 5.4: Senal de cotrol de la fase a, u,, cuando se fuerza un tercer arménico en
el neutro.

o de forma equivalente:

A~

Sy =1 — 114 (5.41)
Sy =% — 11 (5.42)
S. =1 — i1 (5.43)
donde en el caso de sélo entregar potencia activa tendriamos 52‘ = |}; |*2 v;, lo que

Ee 0], con [0” = 02 + 07 + 02

implica que C = [—1

La dinamica de las superficies puede verse en la Fig.5.3, donde puede observarse
como los tres controladores estan perfectamente desacoplados. Esto es debido
a que la tensién que se fija en el neutro es un tercer armoénico de la senal de
control, e independiente de las senales de control u,, up y u.. El efecto de
este tercer arménico puede verse en la Fig.5.4, donde se muestra el valor medio
de la senal de control de la fase a, y donde puede verse el efecto del tercer
armoénico introducido en el neutro.

Hasta ahora se han obtenido resultados muy similares usando estos dos modelos.
La gran diferencia es la reduccion del tiempo computacional cuando se usa el
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modelo reducido. Este tiempo esta entre 2 y tres veces menos que el tiempo
empleado si se usa el primer modelo con la resistencia virtual.

5.2.7 Andlisis de estabilidad

Para concluir con el disefio del controlador, hay que realizar un anélisis de
estabilidad para validar la propuesta de control. Este andlisis tendra en cuenta
el efecto de la discretizacion y la introduccién del filtro de Kalman en el lazo
de control. Se asegurara estabilidad si los polos del sistema en lazo cerrado se
encuentran dentro del circulo de radio unidad en el plano z.

Partimos de la base que el sistema trifdsico tiene nueve polos, cada uno asociado
a una variable de estado. Gracias al desacoplo introducido por el filtro de
Kalman, se puede considerar que controladores son independientes lo que nos
lleva a poder tratar el sistema como tres sistemas monofasicos independientes
desde el punto de vista de control. Por tanto, para estudiar la estabilidad sélo
es necesario estudiarla en una de las fases. Con esta asuncion el sistema se
reduce a un sistema de tan solo tres polos. Sin embargo, el filtro de Kalman
anade tres polos méas debido a los estados estimados lo que nos lleva a un
sistema global con un total de seis polos.

Mientras el sistema esté en modo deslizante, uno de los polos esté fijo en el
origen (z = 0), ya que el control en modo deslizamiento reduce en uno el orden
del sistema. La posicién del resto de polos dependeran de los parametros del
modelo y de las ganancias de Kalman. En las préximas secciones se deduciran
las ecuaciones en lazo cerrado del sistema.

5.2.8 | Deduccion del control equivalente discreto

El primer paso es encontrar en control equivalente para cualquiera de las fases
1, Ujeq- Asumiendo que es sistema estd en regimen de deslizamiento, la sefial
de control u; puede ser sustituida por @;cq. Por tanto, las ecuaciones de estado
del modelo puede escribirse como:

Ri(k 4+ 1) = A% (k) + Bilieg (k) + Ly (k) (Hx; (k) — HZ; (k). (5.44)

siendo L; la ganancia de Kalman , X; el vector de estados real y H=1[1 0 0].
Para obtener la expresién del control equivalente, sustituimos la expresion
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anterior en cualquiera de las superficies de deslizamiento (5.69)-(5.71) en el
instante k + 1:

Si(k+1) = CRi(k + 1) = C(A%; (k) + Bilieg (k) (5.45)
+ Li(k) (Hx; (k) — H&; (k) '
entonces, despejando el control equivalente, .4, queda:
flieq (k) = (CB) ™' (S(k + 1) — CA%;(k) — CL;(k)ei(k)) (5.46)

donde ¢; (k) es el error entre la corriente del lado del inversor medida y estimada,
definido como:

ei(k) = Hx; (k) — Hg; (k). (5.47)

En modo deslizante se cumple que S;(k + 1) = S;(k)=0. Entonces, el control
equivalente puede ser reescrito como sigue:

llieq (k) = K1 (k) + Kaei(k) (5.48)

donde
K, = —(CB)"!CA 5.49
K, = —(CB) 'CL;(k) (5.50)

5.2.9 Ecuaciones del sistema en lazo cerrado

Las ecuaciones del sistema en lazo cerrado pueden definirse por el vector
[x;(k) %;(k)]. Para encontrar estas ecuaciones, tanto las tensiones de red como
la tension del neutro se consideraran perturbaciones, lo que nos lleva a poder
eliminarlas del sistema. De acuerdo con el circuito de la Fig.5.1 y teniendo en
cuenta lo anterior, las ecuaciones en espacio de estados para la fase i, cuando
las variables estimadas se usan en el control pueden escribirse como:

xi(k+1) = Ax;(k) + Biljeq(k). (5.51)
donde
1 -Ts/L, 0
A= T,/C 1 -T,/C (5.52)

0 Ts/(L2+ Ly) 1

B=(VaTi/2Li 0 0)" (5.53)
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Remplazando (5.48) en (5.51) y en (5.44), y teniendo en cuenta (5.47), las
siguientes ecuaciones de estado para el sistema real y para las variables estimadas
puede ser obtenidas:

Ri(k+1) = (Li+ 1(3K2>Hxi<k> + (A +B(K, - K. H) (5.55)

— LH)%;(k).

Las ecuaciones (5.54) y (5.55) definen el sistema en lazo cerrado, las cuales
pueden escribirse de forma matricial como:

e =50 ] (5:50)

donde la matriz G contiene los autovalores de lazo cerrad, y se define como:

o ( (A +BK,H B(K; — K,H) ) |

BK, +L)H A +B(K, - K,H) - L;H (5.57)

Notar que las tolerancias en los parametros se consideran en las matrices A y
B, mientras que las matrices del modelo propuesto, A and B, contienen los
valores nominales.

La estabilidad del sistema en lazo cerrado vendra dada por los autovalores de
(5.57), que es la solucién de la siguiente ecuacién con respecto a :

(A +BKyH — M\I)(A + B(K; — KoH) — L;H — \I)

. (5.58)
— B(K; — KoH)((BK; + L;)H) = 0.

Las Fig.5.5 y Fig.5.6 comparan la posicién de los polos de lazo cerrado en
dos escenarios diferentes cuando se consideran los parametros del sistema
representados en la Tabla 5.1. En el primer caso, el inversor se controla usando
un control en modo deslizamiento convencional (sin observador de estados) y sin
ninguna estrategia de amortiguacion ni pasiva ni activa. La posiciéon de los polos
en este caso se representa en la Fig.5.5. La figura muestra un polo en el origen
forzado por el modo deslizante y dos polos més proporcionados por el filtro LCL
que se encuentran encima de la circunferencia (sistema marginalmente estable).
Notar que el orden del sistema se reduce en uno debido a que la corriente del
lado del inversor se comporta como una fuente de corriente ideal impuesta por
el propio control. Sin embargo, cuando se usa el método propuesto los polos
debidos al filtro LCL son atraidos hacia el interior del circulo de radio unidad
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Figure 5.5: Diagrama de polos para valores nominales del filtro LCL cuando se usa
el control en modo deslizamiento convencional sin observadores de estado.
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Figure 5.6: Diagrama de polos para valores nominales del filtro LCL cuando se usa
el control en modo deslizamiento propuesto con un filtro de Kalman
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Table 5.1: PARAMETROS DEL SISTEMA

Description Symbol  Value
Voltage de red Vgria 110 V
Tension nominal del lazo dc Vico 450 V
Inductancia de entrada del filtro L1, 5 mH
Condensador del filtro C, 6.8 uF
Inductancia de salida del filtro Lo, 2 mH
Inductancia de red Lo 0.5 mH
Frecuencia de muestreo fs 40 kHz
Frecuencia de red fo 60 Hz
Frecuencia de conmutacién fsw 4 kHz
Potencia activa pP* 1.5 kW
Potencia reactiva Q* 0 kVAr
Potencia de ruido por fase Ri(k)  0.26V?2

en el plano z, tal y como se muestra en la Fig.5.6. Notar que se anaden tres
polos méas debidos al observador de estados.

Rectificador trifasico con factor de potencia unitario

Para este convertidor se han realizado dos publicaciones de gran importancia. La
primera es un Capitulo de libro del la editorial IET [2]. En concreto se trata del
Capitulo 13 en el cual se propone una estrategia de control para un rectificador
trifasico con factor de potencia unitario con importantes ventajas. Este Capitulo
de libro contiene los detalles teéricos y resultados de simulacién y experimentales
que muestra el correcto funcionamiento del método de control. Ademas, en este
convertidor se introdujo un algoritmo de conmutacién para fijar la frecuencia
del control en modo deslizamiento. Esta publicaciéon se complementd con un
articulo de revista del IEEE Tansactions on Power Electronics [3] que trata el
mismo tema pero con algunas mejoras.

5.3.1| Objetivos

En este caso se pretendia resolver los siguientes aspectos:
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Controlar el rectificador mediante control en modo deslizamiento en el
marco abc y por tanto conseguir un desacoplo entre controladores. De esta
forma podra obtenerse una frecuencia de conmutacién aproximadamente
fija.

Dado que el convertidor es no lineal, deberia usarse un filtro de Kalman
extendido, lo cual asume un aumento de carga computacional. Por
tanto se fija como objetivo encontrar un modelo bilineal del convertidor
para poder ser usado en un filtro de Kalman y asi reducir la carga
computacional del algoritmo de control.

Conseguir una dindmica de la tensién de salida que sea insensible a
variaciones de la carga incluso en presencia de huecos de tension.

Disenar un algoritmo de conmutacién que consiga concentrar al maximo

el espectro de conmutacién.

HCF HF

v

Lo
—s == 20

L - §

: R
7 — L
N

L pn

s T2

—K}[—K}—lﬁ} N

Figure 5.7: Diagrama circuital de un rectificador trifasico con factor de potencia

unitario

5.3.2

Obtencion del modelo y solucion propuesta

Dado el esquema circuital del rectificador trifasico de la Fig.5.7, las ecuaciones
diferenciales que rigen el comportamiento de este sistema son:

di o
Ld—; —v— %u+vn1 (5.59)
dve . Uq . Up . Ue .
E—Za7+lbg+7/c?*20 (560)
Up = %(ua + up + uc) (5.61)
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donde v,, es la tensién del punto neutro, i = [i, i i.]7 es el vector de corrientes
del inductor de entrada, v = [v, v, v|T es el vector de corrientes de red,
u=[u, up uc]? es el vector de sefiales de control, con Ugpe € {£1}, v s la
tensién de salida y 17 es un vector columna definido como [I 1 1]7.

Para la deduccién del modelo que serd usado en el filtro de Kalman, se van a
tomar una serie de consideraciones:

1) se elimina la tensién del neutro del modelo, con esta consideracién el
acoplo entre controladores al usar control en modo deslizamiento podra ser
eliminado.

2) normalmente, el condensador de salida es grande y por tanto la tensién
tiene una dinamica lenta. Por tanto, la variable de estado, v,, puede asumirse
constante entre diferentes instantes de muestreo dentro del mismo periodo
de conmutacién. Con esta consideracién, el nuevo modelo en espacio de
estados para cada fase i puede considerarse lineal dentro del mismo periodo de
conmutacioén.

Por tanto el modelo propuesto puede definirse como sigue:

Zi(k +1) = Ax(k) + Bug(k) + ni(k) (5.62)
yi = Cxi(k) + w;y (k) (5.63)
donde

5.65)

1 L 0
A=(0 1 Tw, (5.66)

0 —Tsw, 1

> Tsvo T

B= [_QL 0 0] (5.67)

siendo T el periodo de muestreo.

El algoritmo de control usa la corriente ¢; como medida. Por tanto la matriz
de salida C sera definida como:

C=[1 0 0] (5.68)
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5.3.3 Esquema de control

El esquema de control es similar al usado en el caso del inversor Fig.0.1, donde
se usarén las matrices A y B. Para esta aplicacién se fij6 la tensién del neutro
a 0 por simplicidad (v}=0) y por este motivo no es necesario el uso de la matriz
D. La diferencia con respecto al caso del inversor es que en esta aplicacion se
tuvo que disefiar también un lazo de control externo. Este lazo es el encargado
de fijar la tensién de salida del rectificador tal y como se verd mas adelante.

5.3.4 Lazo interno de control

Las superficies de deslizamiento usadas para este lazo de control han sido las
definidas a continuacion:

Sy = kg — iq (5.69)
Sy = kby — 1y (5.70)
S, = ki — i, (5.71)

donde el valor de k se ha obtenido a partir de un control proporcional-integral
(PI). Este lazo externo de control se encargard de fijar la tensién de salida del
rectificador a un valor de referencia y por consiguiente nos fijaréd el valor de la
ganancia k. Notar que, las superficies de deslizamiento se construyen a partir
de variables estimadas que a su vez dependen del modelo propuesto.

Como ya se menciond, uno de los objetivos era obtener un modelo que pro-
porcionara un desacoplo entre controladores. En la Fig.5.8 puede verse el
resultado obtenido en el caso de controladores desacoplados. Puede observarse
que cada senal de control conmuta cuando su respectiva superficie de desliza-
miento cambia de pendiente. En la seccién 13.4 del Capitulo 2 puede verse
mas detalladamente este concepto.

5.3.5 Lazo externo de control

Una de las aportaciones mas importantes en este articulo, fue precisamente
conseguir que este lazo de control forzard una dindmica de la tensién de salida
independiente de las variaciones de carga. Tal y como se demostré en la seccién
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Figure 5.8: Superficies de deslizamiento S,, Sp, Sc y sefiales de control uq, us y uc

con controladores desacoplados.

13.6.2 del Capitulo 2, la dindmica de la tensién de salida viene dada por la
siguiente ecuacién diferencial no lineal:

dv, 3V7Zk
Yo = Zp% g, (5.72)
dt 20,
donde V), es el valor de pico de la tensién de red y i, = Igi es la corriente

de salida del rectificador. Aqui es importante remarcar la dependencia de
esta corriente en la dindmica de la tensiéon. Se toma un controlador PI de la
forma:

2v Lo
k= 3V02 {kz/ (v — vo)dT + kp(v);, — v,) (5.73)
P —o0

donde k, y k; son las ganancias proporcional e integral y v} es la referencia de
tension deseada. Notar que el término 32‘1}“2

P
diferencial (5.72) pero no la hace insensible a las variaciones de carga. Efecti-
vamente, sustituyendo (5.73) en (5.72) se obtiene la dindmica de la tensién de

salida, la cual muestra una clara dependencia con las variaciones de carga:

nos permite linearizar la ecuacién

d2v, 1\ dv,
k,— — ] - kz o — k’L o 74
Cdt2 +<p RL) 7 + kv vy (5.74)

En las Fig.5.9 y Fig.5.10 pueden verse la tension de salida del rectificador y
la evolucién de la ganancia k cuando se aplica un salto brusco de carga cuyo
consumo va de 460 W a 920 W. Como puede verse, hay una caida importante
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Figure 5.9: Resultados experimentales que muestran las tensién de salida (50V/div)
y las corrientes de los inductores (5A/div) sin término de compensacién cuando se
provoca un salto de 460 W to 920 W.
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Figure 5.10: Evolucién de la ganancia k.

en el valor de la tension de salida debido a un transitorio lento del valor de k.

Por ello se propuso el siguiente controlador PI con un elemento de compensacion
que hace la dindmica de la tensién de salida insensible a variaciones de la carga.
La expresion de dicho controlador es la siguiente:

2v ¢ .

k= 3V02 {kz/ (Vs —vo)dT + kp(vy — Vo) + 70 (5.75)
p —00

la cual proporciona una dindmica lineal e independiente del valor de la carga,

tal y como se muestra a continuacion:

d?v, dv,

- %4 —°
Cdt2+pdt

+ kﬂ)o = ki’l}z. (576)
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Figure 5.11: Resultados experimentales que muestran las tension de salida (50V /div)
y las corrientes de los inductores (5A/div) con término de compensacién cuando se
provoca un salto de 460 W to 920 W.
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Figure 5.12: Evolucién de la ganancia k.

En la Fig.5.11 y Fig.5.12 pueden verse de nuevo la tensién de salida del
rectificador y la evolucién de la ganancia k cuando se aplica el mismo salto
de carga, pero en este caso usandose el controlador modificado. Como puede
verse, la caida en el valor de la tensién ha desaparecido y el transitorio del
valor de k es en este caso méas rdpido.

Sin embargo, en presencia de huecos de tension, este controlador no es efectivo.
Se probé un desbalanceo asimétrico dado por

0q = aV}, cos(w,t) + bV, cos(wet + ¢) (5.77)
2 2

Oy = aV), cos(w,ot — ?ﬁ) + bV, cos(w,t + g +¢) (5.78)
4 4

O = aV), cos(wot — —W) + bV, cos(wot + % +¢) (5.79)
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‘baflain Trigger Time: 2014/09/04 19.43:33.025859 Number of Data: 20,021
roup

100.00

Sampling Interval: 10.000us
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FEE

-100.00 2 -100.00 :
No.000D -515.95m [s] - 715.75m

Figure 5.13: Tensién de salida (50V/div) y las tensiones de red (20V/div) con
desbalanceo asimétrico (a=0.65, b=0.15) cuando se usa el controlador 5.73 durante
un salto de 460 W to 920 W.

donde ¢ es el desfase de la secuencia negativa respecto la secuencia positiva y los
pardmetros a y b especifican el grado de desbalanceo. En nuestro caso se tomé
a=0.65, b=0.15. Los resultados obtenidos se muestran en las Fig.5.13 y Fig.5.14.
Como puede observarse en las Figuras, el controlador no es efectivo durante
un hueco de tensién. Por esta razon, en la tercera publicacién (Capitulo
3), se propuso una mejora a dicho controlador introduciendo los pardmetros

Main Trigger Time: 2014,/09/04 19:38:48 788565 Mumber of Data: 20.021
Group1 Sampling Interval: 10.000us

25.000

[20.00ms/div]

-25.000 \ ! !
No 0000 - 503 95m [sl - 703.79m

Figure 5.14: Tension de salida (50V/div) y corrientes de los inductores (5A/div) con
desbalanceo asimetrico (a=0.65, b=0.15) cuando se usa el controlador 5.73 durante
un salto de 460 W to 920 W.
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Main Trigger Time: 2014/09/05 23:39:54.171252 Number of Data: 20,021
Group1 Sampling Interval: 10.000us

100.00 jra [20.00ms/div]

gt

-100.00 1 -100.00 :
No.0000 - 643.55m [s] - 443 79m

Figure 5.15: Resultados experimentales que muestran las tensién de salida (50V /div)
y las corrientes de los inductores (5A/div) sin término de compensacién cuando se
provoca un salto de 460 W to 920 W.

a y b relacionados con el grado de desbalanceo. Estos pardmetros pueden
ser facilmente obtenidos por un extractor de secuencias tal y como se explica
en [28] o en el Apéndice de esta Tesis. La siguiente expresién muestra las
modificaciones sobre (5.75):

k= ((av) St k;/ )T+ k(0 —vg) +is]  (5.80)

Nuevamente los resultados fueron satisfactorios y pueden verse en las Fig.5.15
y Fig.5.16.

5.3.6 | Algoritmo de conmutacion

El siguiente paso fue disenar el algoritmo de conmutacion para obtener un
control en modo deslizamiento a frecuencia fija. Tanto en el Capitulo 2 como en
el Capitulo 3 se describe con claridad el algoritmo propuesto. Dicho algoritmo
estd basado en utilizar bandas de histéresis variables [30]. Las bandas de
histéresis utilizadas tienen la siguiente expresion:
N
Yo 11— <2”i> ] (5.81)
UO

8L fsw

hi =
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Main Trigger Time: 2014/09/05 23:33:08.934141 Mumber of Data: 20,021
Group1 Sampling Interval: 10.000us
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Figure 5.16: Evolucién de la ganancia k.
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Figure 5.17: Superfice de conmutacién y bandas de histéresis para la fase a.

donde 7; es la tension de red estimada, v, es la tension de salida del rectificador
b
v fsw es la frecuencia de conmutacion deseada.

Teéricamente, mientras la superficie se mueva dentro de las bandas de histéresis
la frecuencia de conmutacién sera constante. Sin embargo, en algunos casos
pueden aparecer muestras fuera de las bandas de histéresis si la relacién entre
frecuencias de muestreo y conmutacién no es suficientemente elevada. En la
Fig.5.17 puede observarse el efecto mencionado anteriormente, donde varias
muestras de la superficie de deslizamiento estdn fuera de las bandas de histéresis.
Este efecto provoca un error en la frecuencia de conmutacién deseada reduciendo
su valor deseado, 4kH, tal y como puede verse en la Fig.5.18

Para solucionar dicho problema se disefio un algoritmo de decisiéon. Dicho
algoritmo estd basado en calcular el tiempo necesario hasta alcanzar la banda
de histerésis y decidir si conmutar o esperar al siguiente instante. El criterio
tomado consiste en forzar la conmutacién si el tiempo calculado es menor
que la mitad del periodo de muestreo o en caso contrario esperar la siguiente
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Figure 5.18: Superfice de conmutacién y bandas de histéresis para la fase a cuando
se usa el algoritmo de decisién.
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Figure 5.19: Superfice de conmutacién y bandas de histéresis para la fase a cuando
se usa el algoritmo de decision.

muestra.

El resultado después de aplicar el mencionado algoritmo puede verse en la
Fig.5.19, donde se aprecia una clara reducciéon del nimero de muestras que
estan fuera de los limites de las bandas de histéresis, y por tanto un aumento
de la frecuencia de conmutacion hasta los 4kHz, tal y como puede verse en
laFig.5.20. Tanto en el Capitulo 2 como en el 3 puede verse con detalle el
funcionamiento del algoritmo.
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Figure 5.20: Superfice de conmutacién y bandas de histéresis para la fase a cuando
se usa el algoritmo de decision.
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Filtro activo trifasico

Para finalizar este compendio de publicaciones, se realizé el control de un
filtro activo trifasico. Este ultimo trabajo fue quizés el reto méas complicado
debido a la ya conocida complejidad de este tipo de convertidor. La idea
principal fue aplicar los conocimientos ya adquiridos en el rectificador y tratar
de aplicarlos al filtro activo. La gran aportacién fue que se usé el mismo
modelo que el usado en el rectificador, y ello doté6 de muy buenas caracteristicas
al convertidor, como por ejemplo una importante reducciéon del THD de las
corrientes debido al uso del un filtro de Kalman, inmunidad frente a arménicos
de red sin necesidad de usar filtros adicionales y también robustez frente a
huecos de tension. Este trabajo fue publicado en la revista IEEE Transactions
on Industrial Electronics [4].

5.4.1| Objetivos

Los objetivos planteados para este convertidor fueron:

e Controlar el filtro activo mediante control en modo deslizamiento en el
marco abc y por tanto conseguir un desacoplo entre controladores. De esta
forma podra obtenerse una frecuencia de conmutaciéon aproximadamente
fija.

e Dado que el convertidor es no lineal, deberfa usarse un filtro de Kalman
extendido, lo cual asume un aumento de carga computacional. Por
tanto se fija como objetivo encontrar un modelo bilineal del convertidor
para poder ser usado en un filtro de Kalman y asi reducir la carga
computacional del algoritmo de control.

e Reducir el THD de las corrientes entregadas a la red.
e Conseguir inmunidad frente armoénicos en la red y huecos de tension.

e Concentrar els espectro de conmutacién lo maximo posible.
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Figure 5.21: Diagrama circuital de un filtro activo trifasico
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5.4.2| Solucién propuesta

Ya que el modelo que se utilizé y el algoritmo de control son similares a los
usados en el rectificador trifasico (Capitulos 2 y 3), no vamos a entrar mucho
mas en detalle. Sin embargo, es interesante comentar una de las grandes
ventajas del modelo en esta aplicacion.

Partimos del esquema circuital de un filtro activo mostrado en la Fig.5.21 que
puede ser descrito por las siguientes ecuaciones diferenciales:

di v
Lpd—f =v— %u+vn1 (5.82)
dv .U .ou . Uc
di?cZZFaga—FZFb?b—l—’LFCé (5.83)
Up = %(ua + up + ue) (5.84)

donde v, es la tensién del punto neutro, ir = [ir, iry irc|’ es el vector de
corrientes del inductor del filtro, v = [v, v, v.|T es el vector de tensiones del
punto de conexién comin, u = [u, up uc|’ es el vector de sefiales de control,
con Ugpe € {£1}, v4e es la tensién DC en el condensador de salida del filtro

activo y 1 se define como [1 1 1]7T.

De la misma manera que hicimos con el rectificador, partimos del siguiente
modelo en espacio de estados, en el cual hemos prescindido de la variable de
estado vg. tal y como ya explicamos anteriormente. El modelo en cuestién se
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Figure 5.22: Tensiones medidas y estimadas en el punto de conexién comiin para la
fase a.

expresa como sigue:

%i(k + 1) = A%, (k) + B(k)u; (k) + n;(k) (5.85)
yi(k) = Cx;(k) + w;(k) 5.86
donde
1 % 0
A={ o0 1 w7 (5.87)
0 —w,Ts 1
2 Tsvdc r
B= [— 57 0 0] (5.88)
siendo el vector de estados:
%= [i; i Dig)” (5.89)

Como puede observarse, el modelo del convertidor permitira una estimaciéon de
la componente fundamental de tensién en punto de conexiéon comun, incluso
en el caso de una red altamente distorsionada. La Fig.5.22 muestra la tensién
medida en el punto de conexién comun y la misma tensiéon pero estimada por
el filtro de Kalman a partir del modelo propuesto. Puede verse que la tensién
medida contiene una alta distorsiéon que puede ser producida por ejemplo por
la inductancia de red, mientras que la misma tensiéon estimada es una sinusoide
pura. Gracias a esto, puede generarse una referencia de corriente puramente
sinusoidal y asi poder disponer de unas corrientes generadas por la red con un
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Figure 5.23: Tensiones medidas y estimadas en el punto de conexién comun para la
fase a.

THD muy bajo. El la Fig.5.23 puede verse este efecto. Durante la primera
parte del tiempo se usa un control en modo deslizamiento convencional y en la
segunda se usa el método de control propuesto en la publicacién (Capitulo 4).
Después de aplicar el algoritmo de control se pudo conseguir reducir el THD
hasta un valor de 2.51% el cual es un valor mds que aceptable.

Para finalizar se hicieron pruebas de huecos de tension, obteniéndose también
resultados muy similares a los obtenidos en el rectificador. En este caso la
deteccion de las secuencias se realizaron a partir los las tensiones directas y
en cuadratura proporcionadas por el propio modelo con las expresiones que
aparecen en el Apéndice de esta Tesis

Cabe destacar que se utilizé el mismo algoritmo de conmutacion que el expuesto
en los Capitulos 2 y 3 con el objetivo de concentrar el espectro de conmutacién
lo méximo posible.
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Coclusiones

Para finalizar, vamos a analizar las conclusiones globales que se han obtenido

en lo que se refiere a la aplicacién del control en modo deslizamiento combinado
con un filtro de Kalman. También se analizaran los trabajos futuros que
podrian aparecer derivados de esta Tesis.

Como conclusiones mas importantes podemos destacar las siguientes:

Se ha propuesto un control en modo deslizamiento en el marco de referen-
cia abe. El disefio de controladores en este marco no ha sido habitual a lo
largo de los ultimos afios debido al acoplo que existe entre controladores
a través del punto neutro. Diferentes autores han investigado en este
campo consiguiendo desacoplar mediante la cancelacién de la tension del
neutro. Sin embargo, este tipo de cancelaciones no son del todo eficaces
debido al ruido y a la dependencia con los parametros del sistema. En
esta Tesis se ha propuesto un desacoplo basado en un filtro de Kalman,
independiente de los parametros del sistema y inmune al ruido.

El uso de un observador éptimo en presencia de ruido como es el filtro
de Kalman ha permitido poder mejorar la dindmica de lazo cerrado
de los convertidores. También ha permitido aumentar la frecuencia
de conmutacién y reducir las pérdidas de deslizamiento asociadas al
controlador.

El uso del filtro de Kalman reduce mucho el ruido en la estimacién y
por consiguiente un aumento de la relacion senal a ruido. Este hecho es
muy importante en métodos de conmutacién basados en histeresis ya que
estos funcionan comparando muestras de la corriente con unos umbrales
determinados [31].

El modelo propuesto puede ser usado en los tres convertidores, rectificador
filtro activo y incluso inversor con filtro LCL. En este tltimo, el uso de
este modelo puede proporcionar un amortiguamiento activo de forma
inherente ya que el modelo no tiene en cuenta la presencia del condensador
del filtro LCL y por tanto la resonancia puede eliminarse. Actualmente
hay dos articulos de revista en revision que hablan de esta tematica.

También se ha conseguido concentrar el espectro de conmutacién a partir
de un algoritmo sencillo. Este algoritmo esta basado en un cédlculo de tiem-
pos necesarios para alcanzar las bandas de histéresis. El algoritmo esta
explicado con detalle para el rectificador y filtro activo en los Capitulos 2
3y4.
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e Se ha conseguido reducir el tiempo computacional del algoritmo del filtro
de Kalman en sistemas trifdasicos. Este aspecto se explica en los Capitulos
2y 3.

Trabajos futuros

Después de realizar esta Tesis doctoral, que desde mi punto de vista ha sido
muy completa tanto a nivel de publicaciones como de resultados obtenidos,
podrian quedar como futuros trabajos los que se describen a continuacion:

e Debido a uso de un filtro de Kalman, se podria intentar optimizar maés el
tiempo de cémputo del algoritmo.

e Aplicar el algoritmo propuesto a otros convertidores de potencia que no
han sido tratados en esta Tesis o incluso a convertidores multinivel.

e Trabajar con dispositivos programables més réapidos (DSP o FPGA) que
nos permitan muestrear mas rapido y asi poder aumentar la frecuencia de
conmutacion. Intentar acercarse a lo que seria un control con histéresis
continuo.

e Aplicar una imposicién de dindamica a rectificadores o filtros activos
trifasicos con filtro LCL. La idea seria similar a la utilizada en el inversor
con filtro LCL.

e Aplicar el modelo propuesto para extraccién de secuencias en el caso de
huecos de tensién y comparar el método con extractores de secuencias
més habituales.
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APENDICE

Definiendo la transformada de Clarke como:
21 —& -
(Tosl = /3 [O 2 f] (A1)
2

y aplicando dicha transformacion a las tensiones directa y en cuadratura del
punto de conexién comun se obtiene:

. U
Vo ~
{A ] = [Tag] | Op (A.2)
Vg N
Ve |
~ 17
f;J- ?a
| = ma far| (A3
B AL

1 1

ot = 519& — 5@; (A.4)
1 1

oy = §@§ + 508 (A.5)

Aplicando la trasformada inversa de Clarke a las expresiones anteriores, pueden
obtenerse las secuencias positivas de las tensiones del punto de conexién comiin
en el marco abc:

o
o | = [Tas]”
ot

c

f}+
9 (A.6)
ki
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