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DISENO DE ESTRATEGIAS DE CONTROL PREDICTIVO MULTI-OBJETIVO
PARA UN FILTRO ACTIVO EN PARALELO TRIFASICO DE TRES PIERNAS

El desarrollo y evolucién de inversores ha aumentado en los tltimos afios debido a la gran cantidad
de aplicaciones que incluyen estos dispositivos, entre ellas se cuenta la conversion de la energia, traccion
eléctrica, maquinas y generacién distribuida. Ademas, el control de estos dispositivos ha sido un tema
muy estudiado, ya que se requiere convertir la energia eficientemente para aprovechar al maximo la
generacion de esta. El control predictivo basado en modelos (MPC) es una estrategia prometedora para
el control de inversores, la cual tiene como caracteristica el uso de modelos matemaéticos del sistema
para predecir comportamientos futuros y seleccionar acciones de control apropiadas.

Dentro de las ventajas de MPC es que se pueden controlar varias variables con una sola ley de
control. Esto puede lograrse mediante la introduccién de los objetivos de control en la funcién de costo.
Cada término adicional en la funcién tiene un factor de ponderacion especifico. Estos parametros tienen
que ser disefiado correctamente con el fin de lograr el rendimiento deseado, ya que la mala eleccién de
estos puede provocar la inestabilidad del sistema.

El primer objetivo de esta tesis es el diseno de una estrategia de control predictivo multi-objetivo
para inversores, con el fin de evitar la seleccién de los ponderadores dentro de la funcién de costo de
MPC. Esto se realizo para los métodos de control predictivo de estado finito (FCS-MPC) y control
predictivo modulado (M?PC). Para obtener la solucién del problema se encuentra la frontera éptima de
Pareto, evaluando todos los estados de conmutacién factibles, aprovechando la naturaleza discreta del
inversor. Luego la accién de control se escoge mediante el algoritmo € — constraint. Como resultado se
obtuvo que no fue necesario la eleccién de pesos, ya que con esta formulacion la solucion del problema
se puede escoger flexiblemente y a criterio del disefiador, no obstante se debe seleccionar un parametro
e, el cual tiene relacion directa con el rendimiento. Finalmente el criterio del disenador es més ficil de
elegir que el peso. Asimismo, la propuesta multi-objetivo presenta todas las caracteristicas de MPC,
por ejemplo, compensacién de retardos, facil inclusién de no linealidades y restricciones, entre otras.
El segundo objetivo corresponde al diseno de un método para la sintonizacién de MPC. Como la
frontera de Pareto es dificil de obtener en tiempo real, se busca emular el comportamiento del problema
multi-objetivo (MO-MPC) en FCS-MPC. Para ello se genera un simulador de la planta real con tal
de obtener la respuesta del sistema. Basado en la frontera de Pareto dindmica, es posible estimar un
ponderador A\(k), que conecte FCS-MPC con MO-MPC en el instante k (J = J; + A(k)J2). Con ello se
utiliza una funcion de A(k) en vez de un valor fijo en la funcion de costo. Se comprob6 que esta forma
de sintonizaciéon logra emular el comportamiento de MO-MPC, y es capaz de adaptarse a distintas
condiciones del sistema, dado el modelo dindmico del ponderador.

Para validar las propuestas de esta tesis se utilizé la topologia de un filtro activo de potencia en
paralelo (SAPF). Se observo que este sistema es capaz de compensar reactivos, armoénicos y desbalances
indistintamente de la carga no lineal utilizada.

Por ultimo, se realizé6 una implementaciéon experimental para validar la propuesta multi-objetivo
para M?PC. Se utilizaron diversas condiciones en la frontera de Pareto, obteniéndose que el criterio con
mejores resultados es escoger la accién de control mas cercana al origen dentro de la frontera, debido a
que se minimizan todos los objetivos al mismo tiempo, con igual importancia.
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1 Introduccion

El interés por la investigacion de conversores de potencia ha crecido mucho durante el 1l-
timo tiempo debido a la gran cantidad de aplicaciones que incluyen estos dispositivos, entre
ellas se tiene la conversion de la energia, traccion eléctrica, méquinas y generacion distribuida.
Asimismo, el control de estos ha sido muy estudiado, ya que se requiere convertir la energia
eficientemente para aprovechar al maximo la generacion de esta. Para ello, existen diversas
estrategias de regulacion, los mas utilizados son las técnicas convencionales, como el control
por histéresis y el controlador proporcional-integral (PI). Hoy en dia, gracias a la evolucion y
aumento en la capacidad de microprocesadores y tecnologias de procesamiento de senales, han
permitido la implementacion de métodos de control modernos ideados para satisfacer la crecien-
te demanda de los conversores en la industria. El control predictivo basado en modelos (MPC)
es uno de estos métodos, el cual tiene como caracteristica el uso de modelos matemaéticos del
sistema para predecir comportamientos futuros y seleccionar acciones de control apropiadas.

Dentro de las ventajas de MPC es que se pueden incluir varios objetivos de control, restric-
ciones y no linealidades en una sola ley de control. De esta manera es posible controlar algunas
variables tipicas en conversores como corriente, voltaje, potencias, torque, flujo, entre otras.
Esto puede lograrse mediante la introduccién de los objetivos de control en la funciéon de costo.
Sin embargo, la combinacién de dos o mas variables en una funcién de costo no es una tarea
sencilla cuando estos poseen diferentes unidades y érdenes de magnitud. Cada término adicional
tiene un factor de ponderacion especifico, que se utiliza para manejar la importancia relativa
de ese término en relacion con los otros objetivos. Estos pardmetros tienen que ser disenado co-
rrectamente con el fin de lograr el rendimiento deseado. Lamentablemente, no existen métodos
analiticos o numéricos, o teorias de control para ajustar estos parametros, y en la actualidad
se determinan en base a procedimientos heuristicos. Con respecto a esto, en esta tesis se pro-
pone una estrategia de control predictivo multi-objetivo con el fin de evitar seleccionar estos
ponderadores. Adicionalmente, se estudia un método para sintonizar MPC.

Primeramente se disefiard una técnica multi-objetivo para MPC de estado finito (FCS-MPC)
y MPC modulado (M?PC). En este caso, la funcion de costos se planta de forma vectorial y se
resuelve mediante distintas condiciones de optimalidad de Pareto.



Posteriormente, la técnica para sintonizar FCS-MPC se basa en emular la solucion de la
propuesta multi-objetivo. Para ello, en cada instante de tiempo se encuentra la frontera 6ptima
de Pareto de las funciones de costo. Con esto se buscara una relacién entre el ponderador y
la acciéon de control calculada mediante la frontera de Pareto. Luego, una vez que se obtiene
un ponderador como funcién de cada instante, el equivalente mono-objetivo de MPC se logra
identificando un modelo dindmico del ponderador.

Los objetivos para el trabajo de esta tesis se mencionan a continuacion:

1.1. Objetivos

El objetivo principal de la tesis es el diseno e implementacion de estrategias de control pre-
dictivo basado en optimizacion multi-objetivo, para FCS-MPC y M2?PC. Ademas, el desarrollo
de un método para sintonizar MPC.

Entre los objetivos especificos de este trabajo se encuentran:

e Desarrollar un simulador del filtro activo basado en sus ecuaciones fenomenologicas, para
un inversor de dos y tres niveles. Esto se logra con el software Matlab-Simulink.

e Implementar por simulacién algoritmos convencionales de control predictivo de estado
finito y modulado, para el filtro activo con un inversor de dos y tres niveles.

e Disenar y simular algoritmos de control predictivo de estado finito y modulado, basados
en la propuesta multi-objetivo, para el filtro activo y un inversor de dos y tres niveles.

e Una vez que la frontera 6ptima de Pareto es obtenida como una funciéon de cada instante
(frontera dindmica), identificar un modelo dindmico para el factor de ponderacion de la
funciéon de costo. De esta forma sera posible sintonizar MPC.

e Implementar a través de un sistema experimental las estrategias de control propuestas,
con tal de evaluar su desempeno ante distintos escenarios.

1.2. Alcances del trabajo

En esta tesis se diseniara una nueva estrategia de control predictivo basada en optimizacion
multi-objetivo para inversores, utilizando como requisito de optimalidad la frontera de Pareto.
Los métodos de predicciéon y modelacion para el controlador seran los ya establecidos en la litera-
tura. En este caso el enfoque multi-objetivo se utilizaré para establecer condiciones de operaciéon
en el inversor, por ejemplo, minimizar la potencia activa, mientras que la potencia reactiva de
la red no supere un cierto umbral. Esto se programaré en el software Matlab-Simulink. Estas
formas de control se compararan con controladores clasicos (proporcional-integral e histéresis),
mostrando la flexibilidad entregada por la técnica propuesta en cuanto a agregar restricciones
al sistema.



En relacion a la propuesta de optimizacién multi-objetivo, se implementard MPC de estado
finito y MPC modulado; para el primer caso, se realizaran pruebas por simulacién para inver-
sores de dos y tres niveles, mostrando que independiente de la topologia a utilizar este método
funciona; para el segundo caso, no solamente se realizan pruebas por software, sino que también
se implementard en un sistema experimental, mediante el hardware dSPACE. Con el fin de
validar la técnica propuesta.

Ademas en esta tesis se propondra un método de sintonizacién para MPC de estado finito,
el cual consistira en emular la solucién del problema multi-objetivo, esto se lograra encontrando
un ponderador que cumpla con este criterio.

1.3. Estructura de la tesis

Esta tesis se estructura de la siguiente manera: en el primer capitulo se presenta la intro-
duccion al trabajo, donde se plantea la motivacion, el problema, los objetivos y alcances de la
tesis.

En el segundo capitulo se desarrolla el problema a abordar, es por ello que se comienza por
describir los tipos de conversores de potencia y definir algunos conceptos necesarios para el
entendimiento de la misma. Asimismo se especifica la definicion de control predictivo utilizada
en este trabajo. Por otro lado, se presenta el estado del arte, donde se tratan los dos temas
principales de esta tesis, control predictivo y sintonizacion de esta estrategia para conversores.

Luego, el tercer capitulo describe la topologia que se utilizara a lo largo de la tesis, un filtro
activo de potencia en paralelo. Se presenta una breve descripcion bibliografica, la estructura y
ecuaciones del filtro activo y el funcionamiento de este. Ademas, describe la técnica de control
predictivo de estado finito para el filtro activo. Aqui se presenta el diseno de la estrategia
de control multi-objetivo propuesta. Se analizan y discuten los resultados obtenidos con este
método. Ademas, se propone una nueva forma de emular la solucién del problema multi-objetivo
en uno mono-objetivo y con ello sintonizar MPC.

De la misma forma, en el capitulo cuatro, se explica la estrategia de control predictivo
modulado. Se realiza una comparacion con la técnica convencional. Por 1ltimo, se desarrolla un
diseno multi-objetivo, donde se analizan y discuten los resultados.

Posteriormente, el quinto capitulo se exponen los resultados obtenidos experimentalmente
con la estrategia de control predictivo modulado, tanto para el problema convencional (mono-
objetivo) y el propuesto (multi-objetivo). Se analizan y discuten los resultados obtenidos.

Finalmente, en el sexto capitulo, se entregan las conclusiones del trabajo realizado en base a
los objetivos y alcances, también se plantean ideas para trabajos futuros.



2 Control predictivo en inversores: estado
del arte

La conversion de energia es el cambio de una forma de energia eléctrica a otra, la conversion
entre corriente alterna (AC, alternating current) y corriente directa o continua (DC, direct
current), o simplemente cambiar el nivel de voltaje o la frecuencia, o alguna combinacion de
estos. Un convertidor de potencia (o conversor) es un dispositivo electro-mecanico utilizado
esto. Basicamente, los conversores de potencia se componen de semiconductores y componentes
pasivos [§].

Hay muchos tipos de conversores y cada aplicacion requiere diferentes especificaciones que
definen el esquema de la topologia y el control mas apropiado para ser utilizado. Estos se pueden
clasificar en funcion de varios criterios. Una clasificacion muy simple y ttil considera el tipo de
conversion de entrada a salida que el sistema realiza, en términos AC y DC. Esto lleva a cuatro
tipos principales [8], 9] [10]:

i) Conversiéon AC-DC: La conversion de AC a DC es llamada rectificacion y el dispositivo
utilizado se denomina rectificador.

ii) Conversién DC-DC: Un convertidor DC-DC se utiliza para cambiar el nivel de voltaje
de una fuente DC a otra. Segtn la relacion entre las tensiones de entrada y salida, un
convertidor DC-DC puede ser disenado para reducir el nivel de tensién, para aumentar el
nivel de tensién o ambos.

ili) Conversion DC-AC: Un inversor es un dispositivo utilizado en la electronica de poten-
cia, el cual tiene por funciéon convertir una sefial continua a alterna (DC/AC), en otras
palabras, cambiando una senal de entrada de corriente continua a una senal simétrica de
salida de corriente alterna, con una magnitud, fase y frecuencia deseada.

iv) Conversion AC-AC: La conversion AC-AC se puede realizar indirectamente a través
de AC-DC-AC con la adicién de un DC-link, lo cual logra la conversiéon de una tension
alterna con una magnitud y frecuencia fijas a una de amplitud y frecuencia controlada
(variable).

Con respecto a los inversores, existen diversas formas de clasificarlos; una posible clasificacion
puede ser segin el semiconductor presente en los interruptores: tiristores o transistores. Los
primeros se pueden subdividir a su vez en inversores de bloqueo natural o forzado; los segundos
es posible a su vez subdividirlos en autoexcitados o con excitacién independiente. Ademés,
se puede establecer otra clasificacién en funcién de las caracteristicas de salida: monofésica o
trifasica; o en sus caracteristicas de entrada: inversor de voltaje (VSI) o corriente (CSI) [11]. Por



otro lado, la evolucién que han experimentado los semiconductores, en términos de frecuencia
de conmutacion, pérdidas en conduccion y facilidad de control ha contribuido en gran medida a
la popularizacion de este tipo de convertidores y de su evolucion. Es por ello que se utilizan en
una gran variedad de aplicaciones, desde pequenas fuentes de alimentacion para computadoras,
hasta para controlar alta potencia. A continuacion, se explican las distintas formas de control
en estos dispositivos.

2.1. Estrategias de control en inversores

Dadas las numerosas aplicaciones industriales con inversores, se ha comenzado a exigir un
mayor rendimiento de estos, en cuanto a calidad de energia, menores pérdidas, restricciones de
operacion, normas, etc. Es por ello que para sobrellevar estos desafios se han propuesto varios
métodos de control para estos dispositivos, los mas comunes se presentan en la figura [2.1] Estos
se pueden separa en controladores lineales y no lineales. Muchos de ellos han sido ampliamente
estudiados, como el control proporcional-integral (PI), o el controlador por histéresis. Durante
las Gltimas décadas, se han propuesto nuevas estrategias, por ejemplo, el control por inteligencia
artificial, los cuales permiten un mejor comportamiento del sistema y, en general, requieren de
un mayor esfuerzo computacional [6], 8 9].

Estrategias de control
en conversores

Otros Lineales No lineales
— '
| | | 1
ot dreaia Modos Inteligencia .
LQ/LQR Control PI Histéresis deslizantes artificial Predictivo

Figura 2.1: Formas de control para conversores

Los controladores lineales operan con una etapa de modulaciéon. El més utilizado es el contro-
lador PI. Asimismo se han realizado trabajos para reguladores lineales cuadraticos (LQ/LQR)
[12] y otros, tales como control repetitivo [I3] y control resonante [I4]. En general, para aplicar
estos controladores se requiere hacer transformaciones de coordenadas, con tal de lograr cero
error en estado estacionario [6, 9]. En contraste a controladores no lineales, estos poseen esque-
mas de control separados tanto para el control de corriente como voltaje [8,15]. Ademas, el hecho
de linealizar el sistema para aplicar esta metodologia empeora la dindmica del controlador. Por
otra parte, los conversores estan sujetos a muchas limitaciones y requerimientos técnicos que no
se pueden incorporar directamente en el disenio del controlador lineal, por ejemplo, restricciones
sobre voltaje, corriente, frecuencia de conmutacion, ete [6], [11].

Dentro de los controladores no lineales, el mas simple es el control de histéresis. El problema
con este método es que introduce una frecuencia de conmutaciéon variable, lo que puede conducir
a problemas de resonancia y que exista un mayor contenido armonico, ademés, el rendimiento
del controlador es muy dependiente del ancho de la banda de histéresis y no es posible agregar



restricciones de las variables del sistema [16]. Para sobrellevar estos problemas se han realizado
algunos trabajos [I7, (18], en los cuales se presenta una banda de histéresis variable. Esto se
logra con logica difusa y el conocimiento experto de la planta, obteniendo mejores resultados
que un control por histéresis con una banda fija, en cuanto a contenido armonico.

Hoy en dia, con el desarrollo de los microprocesadores, se han propuesto esquemas de control
mas complejos. Algunos de los més importantes son el control basado en logica difusa y redes
neuronales, control de modo deslizante y el control predictivo [6, 8, [16], de este ultimo trata
esta tesis.

2.2. Estado del arte

A continuacion, se presenta una revision bibliografica sobre el control predictivo para in-
versores, donde se describen las diversas estrategias, estableciendo una categoria para estas.
Posteriormente, se presenta la problematica asociada a la sintonizacién de estos controladores,
estudiando técnicas propuestas, condiciones necesarias, entre otras. Finalmente se presenta una
discusion de los temas tratados.

2.2.1. Control predictivo basado en modelos para inversores

El control predictivo basado en modelos (MPC) presenta muchas ventajas que son apropiadas
para el control de conversores: se puede utilizar en una variedad de procesos; es aplicable a
sistemas multivariables; retardos pueden ser compensados; restricciones y no linealidades pueden
ser incluidas en la ley de control; entre otras.

Las estrategias de control predictivo se pueden definir como un grupo de métodos de control
que comparten una caracteristica comin, la cual es que requieren el modelo matematico de la
planta para predecir el comportamiento futuro y asi seleccionar la accion de control apropiada.
Diversos métodos de control predictivo han sido propuestos en la literatura para conversores:
basado en histéresis [19]; Dead Beat control |20, 211, 22]; MPC [6], 23]. Las primeras publicaciones
de esta estrategia de control son alrededor de la década de los 80s [19] 24].

La diferencia entre cada una de estas técnicas de control predictivo es el criterio de optimi-
zacion, en el caso de histéresis se debe mantener la variable controlada dentro de los limites
de la region de histéresis [19]. Para el control Dead Beat se utiliza un modelo del sistema para
calcular la tension que provoca que el error de control sea cero en un tiempo de muestreo. Luego
se aplica la tension utilizando un modulador [20]. En MPC la accion de control aplicada es tal
que minimiza una funcién de costo.

Segun la literatura especializada |25, 26], 27], MPC aplicado en conversores se puede clasificar
como: MPC de estado continuo y MPC de estado finito. Dentro de esta tultima se encuentran
otras formas de control: MPC modulado, y MPC multi-objetivo. En la primera clasificacion, para
aplicar la senal de control se requiere un modulador por ancho de pulso (PWM) o por ancho de
pulso en el espacio vectorial (SVPWM), ya que la salida del control predictivo es continua [28].



En contraste a lo anterior, el segundo tipo de control se aprovecha de la naturaleza discreta de
los conversores para resolver el problema de optimizacion. Aqui, se tiene un nimero limitado de
estados de conmutacion. Un modelo discreto es utilizado para predecir el comportamiento futuro
de la planta para cada secuencia de control admisible. La accién de conmutaciéon que minimice
una funcién de costo es seleccionada y aplicada. En consecuencia a esto, no se requiere un
modulador [25]. Por otro lado, MPC modulado posee todas las caracteristicas y ventajas del
control predictivo y, a la vez, incluye una técnica de modulacion, lo cual aumenta el desempeno
del controlador en términos del contenido armonico de la sefial [27]. Por altimo se tiene MPC
multi-objetivo, el cual nace de la necesidad de evitar la sintonizacion del controlador. Este tipo
de problemas son resueltos con optimizacién multi-objetivo [29].

Un analisis y discusiéon més detallada de cada categoria de MPC se explica a continuacion:

2.2.1.1. MPC de estado continuo (CCS-MPC)

Desde esta perspectiva de MPC se asume una naturaleza continua del conversor, es decir,
no se toma en cuenta los estados de conmutacion de los semiconductores dentro del algoritmo
de control. Por lo tanto, se genera una senal de control continua. Luego, para generar los
pulsos de conmutacion, en la salida del controlador se utiliza un modulador (PWM o SVPWM)
[28, 30]. Es por ello que este enfoque se denomina MPC de estado continuo (CCS-MPC, por su
nombre en inglés Continuos Control Set MPC'). Esto produce ventajas en comparacion a otras
formas de control, por ejemplo, dado el uso de un modulador el conversor posee frecuencia de
conmutaciéon constante y por ende las senales poseen un menor contenido armoénico. Ademaés, al
aplicar este esquema de control se obtiene una rapida respuesta dindmica, sin sobre oscilaciones
ni resonancias [31].

Una gran ventaja de este esquema de control es que horizonte de prediccion mayores pueden
ser utilizados sin la necesidad de incrementar significativamente el costo computacional, dado
que se cuenta con una solucion analitica del controlador. En [32] se trabajo con un inversor
de dos niveles trifasico conectado a un filtro LC. Mediante la funcién de transferencia del
sistema en el dominio continuo se generd un modelo lineal en el dominio discreto, con el cual se
calcularon las predicciones del sistema. Se escogié una funciéon de costo cuadratica que considera
el error de las predicciones con la referencia y el esfuerzo de control. La secuencia de control
se obtuvo mediante la minimizacion analitica de la funciéon de costo, y finalmente esta senal de
control fue llevada a un modulador para obtener los estados de conmutacion del inversor. Lo
anterior se valido experimentalmente en [33], donde se concluyé que a medida que aumenta el
horizonte de prediccion mejora el rendimiento del controlador en cuanto a la respuesta dinamica
de las seniales. Sin embargo, dado que el modelo utilizado es lineal, este no se adapta a las no
linealidades naturales del sistema, por lo que el controlador funciona solo para ciertos punto de
operacion. Otro ejemplo se presenta en [34], donde se trabajo directamente con el control de
potencia activa y reactiva del sistema; este enfoque se denomina control predictivo de potencia
directa (P-DPC). Se obtuvo una solucién analitica, dado que no se consideraron restricciones,
y se implement6 con un modulador SVPWM, obteniendo un buen contenido arménico.

Se puede mencionar que este enfoque de control puede ser aplicado tanto en modelacion de
tiempo continuo [9] como en modelacion de tiempo discreto de conversores [35], siempre y cuando



se mantenga la condicion de tener una senal de control de estado continuo y un modulador para
generar los pulsos del conversor.

Como conclusion se puede mencionar que si bien CCS-MPC es un método prometedor, la
capacidad de incluir restricciones en el disenio del controlador es compleja, ya que se requiere
de métodos de programacion cuadratica para resolverlos. Ademés, una mala sintonizacion del
controlador puede implicar un pobre desempeno del sistema en cuanto a la calidad de las senales
del sistema [32]. Por altimo, en caso de tener una modelacion no lineal para alguna topologia
de mayor complejidad donde no fuese posible obtener una soluciéon analitica del sistema, se
deberian crear modelos lineales para distintos puntos de operacion.

2.2.1.2. MPC de estado finito (FCS-MPC)

En este enfoque se toma en cuenta la naturaleza discreta de los conversores para implementar
MPC. El problema de optimizacion puede ser simplificado y reducido a las predicciones del com-
portamiento del sistema para los posibles estados de conmutacion. Entonces, cada prediccion es
evaluada en una funcion de costo y el estado que la minimice es seleccionado [36], 28]. Como se
tiene un nimero de acciones de control finita, este enfoque se denomina MPC de estado finito
(FCS-MPC, por su nombre en inglés Finite Control Set MPC o también llamado Direct MPC').
Este método es una atractiva alternativa para los métodos de control clasicos en conversores,
debido a su simpleza, rapida respuesta dinamica, y facil inclusion de no linealidades y restric-
ciones en el diseno del controlador. Méas aiin, este esquema de control no requiere lazos internos
de corriente ni un modulador, lo cual reduce de gran manera la complejidad de implementacion.
Esta técnica de control ha sido aplicada en un amplio rango de conversores como inversores de
dos niveles trifasicos [15], 37|, inversores de tres niveles (NPC) [2, [38], inversores multifase [39],
inversor de capacitor flotante [40, [41], back to back [I5l [42], inversor de puente H en cascada
[43, [44], conversores matriciales [45] [46], entre otros. En cada una de las topologias anteriores se
tiene una cantidad limitada de estados para aplicar MPC, en la tabla se observan ejemplos
de diferentes inversores y su correspondiente niimero de conmutaciones.

Tabla 2.1: Estados de conmutacion para diferentes topologias de inversores, sin conexién a
neutro

Conversor Estados de conmutacion
Inversor de 2 niveles trifisico 8
Inversor de 3 niveles trifasico (NPC) 27
Conversor matricial 27
Capacitor flotante (3 niveles) 8

Una de las caracteristicas de MPC es la posibilidad de incluir maltiples objetivos en el diseno
del controlador. En conversores esto se puede aplicar al control de corriente, control de voltaje,
control de torque y flujo, control de potencia, reduccion de frecuencia de conmutacion, etc. A
continuacioén, esto se describe con mas detalle.



A. Control de corriente

Un ejemplo sencillo de control de corriente utilizando FCS-MPC para un inversor se expone
en |28 15], donde la funcién de costo se define como:

G =|i— i (2.1)

i es la prediccion de corriente e i* es la referencia, donde no existen parametros a ajustar.
Ademas, en [15] se realizé un trabajo experimental, mostrando que esta forma de control tiene
un buen seguimiento de referencia y excelente respuesta dindmica. Sin embargo, posee un mayor
contenido armoénico que una estrategia convencional.

B. Control de voltaje

Los problemas de regulacion de voltaje son comunes en inversores, por ejemplo, para un
sistema de alimentacion ininterrumpida (UPS), por lo que en [47] se propone trabajar con la
siguiente funciéon objetivo:

Gy = |0 —0v"| (2.2)

donde v es la prediccion de voltaje y v* es la referencia y no existen parametros a sintonizar.
En este caso no se requiere trabajar con un lazo de control de corriente, ya que el voltaje se
controla directamente. Se demuestra que el controlador posee una rapida respuesta dinamica.

En general, los problemas de control de voltaje son comunes en inversores multinivel, donde
se requiere que las tensiones en los condensadores sean equilibradas para un mejor rendimiento,
un ejemplo se tiene en [48§].

C. Control de torque y flujo

El control de torque y flujo para FCS-MPC se presenta en [49], donde se consideré un motor
de induccion como carga. La funciéon de costo se define como:

GTl,lJ = (Te - Te*)Q + )\1/; <¢As| - |ws|*>2 (23)

donde T, es la prediccion del torque eléctrico, T) es la referencia de torque, |1);]* es la amplitud
de referencia para el flujo del estator y WS\ es la prediccion de la amplitud del flujo del estétor.
El factor de ponderacion A\, permite ajustar la importancia relativa del error flujo con respecto
al error de torque. Los resultados obtenidos muestran que el algoritmo posee rapida respuesta
dindmica y corrientes con comportamiento sinusoidal. Ademés, aqui se introduce el concepto de
compensacion del retardo (el cual se explica en la seccion 3.2 de esta tesis) y un método para
evitar sobre corriente, el cual agrega un tercer término (F}) en la funcion de costo que
compara la corriente del sistema (i) con un umbral (ims). El termino agregado es:

i) (2.4)

- { i (f
L=
00, i ([if = Imax)
donde K,. es un valor cualquiera. Esto tltimo provoca que los estados de conmutaciéon que cum-

plan que |i| > in4 sean eliminados, ya que la funcion de costos serd muy grande en comparacion
a los otros estados.

1
1

I\//\



D. Control de potencia

Este enfoque ha sido llamado control de potencia directa (DPC), el cual realiza un segui-
miento para la potencia instantanea activa y reactiva. En [42] se presenta un conversor back to
back, o también llamado, ac/dc/ac. En este se propone una funcion de costo:

Gpg = (P*=P) +(Q" - Q) (2.5)

donde P y Q son las predicciones de la potencia activa y reactiva, respectivamente. P* y Q* son
la referencia de la potencia activa y reactiva respectivamente. Fn este caso, Q* es igual a cero y
la potencia reactiva se obtiene de un lazo de control del voltaje en el de-link. En [50] se utilizan
referencias dinamicas, es decir, la referencia de la potencia activa es calculada. El algoritmo se
prueba experimentalmente, introduciendo la compensacion del retardo (ver seccion 3.2 de la
tesis), y se demuestra que el controlador posee un buen desempeno en cuanto a seguimiento de
referencia, buena respuesta dinamica y facil inclusién de restricciones.

E. Reduccién de frecuencia de conmutacién

Algunas aplicaciones en electronica de potencia requieren reducir la frecuencia de conmuta-
cion para minimizar las pérdidas de potencia. En aquellos casos, un factor de ponderacion puede
ser considerado en la funcién de costos MPC para tener en cuenta el nimero de cambios de
estado. En 2] [51] se demuestra que la frecuencia promedio puede ser reducida con una funcién
de costo que incluye alguna de los criterios anteriores y ademas la siguiente:

Gs=|S(k)—S(k—1)] (2.6)

Por otro lado, FCS-MPC también se ha utilizada en aplicaciones de electrénica de potencia,
por ejemplo, generacion distribuida [52], filtros activos [53]|, maquinas [49], sistema de alimen-
tacion ininterrumpida [47], por mencionar algunas.

En [54] se realiza una comparacion entre CCS-MPC y FCS-MPC, utilizando un sistema
experimental con un inversor de dos niveles trifasico conectado a una carga RL. Se concluye
que ambos posee una rapida respuesta dinamica, sin embargo, CCS-MPC posee un contenido
armonico mas bajo que FCS-MPC y por ende menos ruido en las senales del sistema. También,
se comprob6 que la frecuencia de conmutacion es constante e igual a la mitad de la frecuencia
de muestreo del controlador, y que el contenido total arménico (THD) aumenta a medida que
crece el indice de modulacion en CCS-MPC. En cuanto a FCS-MPC, el espectro armonico es
parecido a ruido blanco y el THD es constante en toda la senal.

Por altimo, se puede mencionar que si bien FCS-MPC ha sido el méas utilizado en electrénica
de potencia en lo que respecta a los enfoques de MPC, aun quedan desafios por superar, por
ejemplo, dada la ausencia de un modulador el sistema posee una frecuencia de conmutacion
variable, haciendo que las pérdidas del sistema por conmutaciéon puedan ser grandes en algunos
instantes, y que las senales del sistema posean bastante rizado. También, debido a que el proble-
ma de optimizacion se resuelve por enumeracion explicita, para horizontes de prediccion N > 2
el costo computacional incrementa exponencialmente, lo que dificulta su implementacion. Cabe
destacar que se ha propuesto trabajos para mejorar los algoritmos de optimizacion y asi poder
lograr realizar predicciones de hasta 20 pasos [55, 56, 57]. Esto altimo se logré transformando
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el problema FCS-MPC en un control predictivo generalizado (GPC) y se resolvio mediante el
algoritmo de decodificacién de la esfera, el cual es una herramienta para resolver problemas de
minimos cuadrados.

2.2.1.3. MPC modulado (M?PC)

Este enfoque nace de la necesidad de superar la gran desventaja de FCS-MPC, es decir,
mejorar el rendimiento del sistema en términos de calidad de la energia [58]. Muchas soluciones
han sido propuestas en la literatura, las cuales incluyen: modificaciones a los patrones de pulsos
de FCS-MPC con tal de mejorar la secuencia de control [59]; se han propuesto esquemas de
modulacion [60, B9]; y un aumento en el horizonte de prediccion de MPC [33], 61].

En [60], se presenta una solucion analitica a los tiempos de conmutacion, lo cual emula un
modulador, mientras que en [39], una técnica de modulacion vectorial (SVM) es aplicada a un
control de corriente MPC en un inversor de seis fases el cual alimenta una maquina de induccion
trifasica dual asimétrica. En este tltimo, el ciclo de trabajo es calculado resolviendo un proble-
ma de optimizacion, donde la accién de control 6ptima es determinada con tal de seguir una
referencia deseada con minimo error. No obstante, un problema de control con varios objetivos
resulta ser muy complicado de solucionar mediante las técnicas de modulacion presentes en la
literatura. Con tal de superar esta limitacion se propone MPC modulado (M?PC, por su nombre
en inglés Modulated MPC'), el cual incluye un esquema de modulacion en la minimizacion de la
funcion de costo del algoritmo MPC [27, [58]. Esta técnica ha sido disefiada para sistemas que
poseen un numero limitado de conmutaciones a ser aplicadas. Los instantes de conmutacién son
calculados considerando una técnica inversa de SVM. Conociendo a priori el vector deseado a
ser aplicado, el ciclo de trabajo puede ser calculado para cualesquier estado del conversor con
funciones de costo con mas de un objetivo [58, 62]. Esto tiene como ventaja incluir todas las ca-
racteristicas de MPC y reducir el rizado en las senales del sistema, dada la etapa de modulacion.
Ademas, entrega una frecuencia de conmutacion fija para el conversor.

Se puede mencionar que M2PC atin no ha sido probado en una gran cantidad de topologias de
inversores como en FCS-MPC, lo que indica que atn hay trabajo de investigacion por realizar.
Los trabajos surgidos han sido exitosamente aplicados en conversores, tanto por simulacion y
de forma experimental, ellos son el conversor back to back de 7 niveles de puentes H en cascada
monofasicos [58, 27| y trifasicos [63], 62]; en un inversor NPC [64]; en inversores de dos niveles
monofasicos y trifasicos [65, 66]; en un generador de una aeronave [67]; y en un filtro activo [6].

Se puede indicar que M2PC posee las mismas desventajas de FCS-MPC, vale decir, no se
puede trabajar con horizontes de prediccion mayores a N = 1 y una mala sintonizacion del
controlador puede empeorar el desempeno del sistema.

2.2.1.4. MPC multi-objetivo (MO-MPC)

Una gran problemética existente en los enfoques mencionados anteriormente es la sintoni-
zacion del controlador, es decir, escoger adecuadamente los pesos en la funcion objetivo. La
eleccion de estos factores tiene incidencia directa en el rendimiento del sistema. Es por esto que
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evitar completamente la eleccidon de estos parametros podria ser una opciéon interesante. Esta
seleccion se podria mitigar facilmente con una formulacion multi-objetivo para minimizar la
funcion de costos. La idea de utilizar este tipo de algoritmos en control de sistemas no es nueva,
una aplicacion se muestra en [30, [69], donde un optimizador multi-objetivo es utilizado para
resolver el MPC.

En lo que respecta a conversores, en [70] se utiliza optimizaciéon multi-objetivo, basandose en
la obtencién de un ranking de cada posible solucion de la funcién objetivo, eliminando el uso
de factores de ponderacion. Mas especificamente, la estrategia evaltia cada funciéon objetivo por
separado para cada estado de conmutacion del conversor. Luego de obtener los valores, estos
son ordenados de acuerdo a un ranking, el cual asigna la mayor posicion al mayor valor y la me-
nor posicion al menor valor, determinando la calidad relativa de cada posible solucion (estado)
respecto a las otras soluciones. Por tiltimo, para seleccionar la acciéon de control se proponen
tres esquemas diferentes, el primero se basa en escoger el que tenga menor ranking promedio; el
segundo consiste en considerar el que tenga menor norma Fuclidiana de los ranking; el tercero
considera un enfoque donde se calcula la frontera de Pareto de las posibles soluciones del pro-
blema, con esto se realiza un ranking de las soluciones Pareto 6ptimas y se escoge la que tenga
menor diferencia entre los ranking de las funciones de costo. Sin embargo, este tltimo posee un
menor rendimiento con respecto a los otros dos en cuanto a la distorsion armoénica de la senal,
por lo cual deja un tema abierto de investigacion y mejoramiento. A su vez, en [29] se valida
experimentalmente el primer esquema multi-objetivo del trabajo anterior, bajo la estrategia de
control predictivo de torque y flujo de un motor de induccion, y se demuestra que el enfoque
multi-objetivo presenta una menor distorsion armonica, menor frecuencia de conmutacion pro-
medio y una muy buena dindmica. No obstante, el tiempo de calculo del controlador aumenta
bastante, limitando la aplicacion en algunas plataformas de control.

Otro enfoque de MO-MPC se presenta en [71], donde se utiliza una estrategia de decision-
making difuso, lo cual es ideal para problemas donde se tienen objetivos multiples y opuestos.
Para aplicar lo anterior en MPC se generan funciones de pertenencia p(-) que dependen del
estado de conmutacién y de las funciones objetivos. Cada funcién de pertenencia origina valores
entre 0 y 1, haciendo que la comparacion entre los resultados de cada estado sea directa. La
seleccion final de cada estado de conmutacion se calcula mediante una funcion de decision. La
cual estd dada por encontrar el estado que maximice el grado de activacion, el que se pueden
calcula como el producto o el minimo de los grados de pertenencia. Por otro lado, en [72]
se mejora el algoritmo, agregando la reducciéon de la conmutacion y distintas ponderaciones
a las funciones de pertenencia, obteniendo mejores resultados en cuanto a la frecuencia de
conmutacién que el algoritmo original. En ambos trabajos se desarrolla un sistema experimental
donde se demuestra que esta forma de control puede ser aplicada, aunque con mayores tiempos
de céalculo que FCS-MPC.

Como comentario se puede mencionar que esta estrategia de control, dado que utiliza los
mismos principios que FCS-MPC, esta posee similares desventajas con respecto al horizonte
de prediccion. Mas atin, como MO-MPC es mas costoso, computacionalmente hablando, seria
practicamente imposible implementarlo en inversores multiniveles.

Por ltimo, esta tesis propone un método novedoso para resolver el problema de optimizaciéon
multi-objetivo, el cual esta basado en la optimalidad de Pareto, es decir, de las soluciones
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factibles en la frontera de Pareto se selecciona la que cumpla cierta condicién escogida por el
disenador. Es decir, se elimina la necesidad de escoger pesos en la funcién de costo, pero se
debe seleccionar la condicion de Pareto, que esta directamente relacionada con el rendimiento
del controlador. Finalmente, el criterio del disenador es mas facil de elegir que el peso.

En consecuencia a todo lo anterior, en la tabla [2.2] se muestra un resumen con las ventajas y
desventajas de cada enfoque de MPC, asi se puede tener una nocién de cual de ellas se puede
utilizar en cada aplicaciéon dependiendo de los requerimientos.

Tabla 2.2: Tabla resumen para los distintos enfoques de MPC en conversores

Tipo de estrategia
de control

Ventaja

Desventaja

MPC de estado
continuo

(CCS-MPC)

- Frecuencia de conmutacion fija

- Tiene buen comportamiento
dindmico sin sobre oscilacién

- Es posible controlar miltiples
objetivos a la vez con una sola ley
de control

- Extender el horizonte de prediccién
sin necesidad de aumentar el tiempo
computacional

- Posee un buen perfil de armoénicos
dada la etapa de modulaciéon

- Se requiere un modulador
(PWM, SVPWM)

- La senal de control es analitica,
lo que dificulta la adaptaciéon
frente a cambios en la dinamica
del sistema.

- Una mala sintonizacion del
controlador puede empeorar el
rendimiento del sistema.

- Dificil inclusion de
restricciones en la ley de control

MPC de estado
finito
(FCS-MPC)

- No requiere modulador

- Algoritmo de baja complejidad

- Restricciones pueden ser facilmente
incluidas en la ley de control

- Es posible controlar miltiples
objetivos a la vez con una sola

ley de control

- Se ha aplicado en bastantes
topologias de inversores como:

back to back, multiniveles, conversor
matricial, entre otros.

- Frecuencia de conmutacion
variable

- En la salida del inversor

se presenta un gran rizado

- Extender el horizonte de
prediccion aumenta de forma
considerable el tiempo de
calculo

- Una mala sintonizacién del
controlador puede empeorar el
rendimiento del sistema

MPC Modulado

- Mantiene todas las caracteristicas
de MPC

- Pocos trabajos de implementacion
- Extender el horizonte de
prediccion aumenta de forma

(M2PC) - Posee un buen perfil de armonicos considerable ol tiempo de
dada la etapa de modulacién X P
calculo
- No necesita modulador
- No requiere sintonizacion del .
MPC multic controlador - Se requiere un alto costo
e - . tacional
objetivo - Facil implementacion COFI?ECZSE?;ZG conmtacion
(MO-MPC) - Restricciones pueden ser facilmente

manejadas en la optimizacion
- Rapida respuesta dinamica

variable
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2.2.2. Técnicas de sintonizacién de control predictivo en inversores

MPC estéa basado en la minimizaciéon de una funcion de costo que representa los objetivos de
control deseados, por ejemplo, seguimiento de corriente, balance de voltaje, control de potencia
activa y reactiva, frecuencia de conmutacion, por mencionar algunos [5I]. Asi, cuando solo un
objetivo es deseado se minimiza una funciéon de costo con un solo término. Sin embargo, algunas
aplicaciones tienen muchos objetivos de control y restricciones que deben ser consideradas en la
ley de control. Para resolver esto, se forma una combinacion lineal de todas las funciones objetivo
(objetivos de control y restricciones) utilizando factores de ponderacion. En otras palabras, estos
problemas de control multi-objetivo son llevados a uno mono-objetivo [6l 25].

El principal problema es la correcta eleccion de los factores de ponderacion, ya que a veces
los objetivos tienen diferentes unidades y ordenes de magnitud. El rendimiento del controlador
esta directamente relacionado con el diseno de estos parametros [53]. En contraste a técnicas de
control convencionales, MPC no posee métodos sistematicos para el disenio de los ponderadores.
Aunque se han publicado muchos métodos para encontrar los valores apropiados de los pesos,
ellos estan basados en procedimientos empiricos |51, [73] [74]; técnicas heuristicas [53]; y de forma
analitica |48 [75].

Con respecto a los procedimientos empiricos, en [51] se propone un método de branch and
bound para sintonizar MPC para inversores, el cual ajusta el peso de una funciéon de costo con
dos términos de diferentes unidades. En este método propuesto se escoge una serie de valores del
ponderador (A), con ordenes de magnitud distinto, por ejemplo, A = 0;0.1; 1 y 10. Se realizan
simulaciones para aquellos pesos y se obtienen medidas de comparacion. Se escogen las mejores
dos medidas y por ende un intervalo de posibles valores del parametro (por ejemplo, A € [0.1 1]).
Se calculan nuevas medidas para el valor de la mitad del intervalo (A = 0.5) y se continua hasta
alcanza un valor del ponderador acorde a los requerimientos. En cambio en [74], si bien también
se trabaja con dos términos, el factor de ponderacion se escoge de tal forma de minimizar el
error cuadratico medio del error de seguimiento. Por lo cual, se realizan repetitivas pruebas en
simulacion para obtener un mapeo de valores del ponderador y asi sintonizar su valor. Como
desventaja de estos métodos, es el excesivo tiempo requerido para sintonizar el controlador.

Por otro lado, en [53] se realiza un problema de optimizacion multi-objetivo basado en un
enfoque con algoritmos genéticos, con tal de encontrar los ponderadores adecuados en base a
optimizar ciertos requerimientos predefinidos, los cuales son el THD, la potencia reactiva y la
frecuencia de conmutacion. En este método, se escogen distintos valores para los ponderadores y
se realiza una simulacion, y esto se repite hasta que haya convergencia del algoritmo genético, lo
cual entrega un conjunto de puntos. A partir de esto se calcula la frontera de Pareto para obtener
las soluciones del problema. Cada punto en la frontera representa un valor del ponderador que
entrega esa solucion. En este caso, la desventaja de este trabajo es que la solucion del problema
no necesariamente serd la adecuada, ya que los algoritmos genéticos no garantizan convergencia,
ademaés, de que el problema es costoso computacionalmente.

De forma analitica, en [75] se tiene un método formal para sintonizar una funcion de sélo
dos objetivos. En cambio en [48] se escogen los ponderadores mediante el algoritmo decision
making difuso. La desventaja de estos métodos, es que la sintonizacion es vélida para un punto
de operacion, por lo cual ante cambios de funcionamiento del inversor la técnica no es efectiva.
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Se puede mencionar que la eleccion de los pesos en la funcidon de costo es atin un tema abierto,
ya que el valor adecuado de A dependera del punto de operacion y de los pardmetros del sistema.
Los métodos de sintonizacion presentes en la literatura sélo consideran la sintonizacion en estado
estacionario y no en el transiente. Por lo que en esta tesis se propone un método novedoso para
sintonizar dinamicamente el controlador FCS-MPC, adaptindose a cambios de operacion del
sistema.

2.2.3. Discusion

La aplicacion de MPC en electronica de potencia ha sido ampliamente estudiada en diversas
topologias de inversores, tanto teérica como experimentalmente. No obstante, la implementacion
de MPC ha abierto muchas interrogantes tales como la eleccion de factores de ponderacion en la
funcion de costos, frecuencia de conmutacion variable, horizontes de prediccidon mayores, error
de seguimiento de referencia.

Con respecto a los factores de ponderacion de la funcion de costos, la eleccion de estos esté
directamente relacionada con el rendimiento del controlador. Ademas, este valor es dependiente
de las condiciones de operaciéon del inversor. Es por ello que una buena sintonizacion de este
parametro deberia considerar diversos transientes o cambios de carga del sistema.

Hoy en dia, para superar la frecuencia de conmutacion variable de FCS-MPC se ha propuesto
una técnica de control con un esquema intrinseco de modulacion (M?PC), manteniendo todas
las caracteristicas de MPC y mejorando el rendimiento en estado estacionario y calidad de la
senal. Sin embargo, en la funciéon de costo también se requiere de un factor de ponderacion, por
lo que se mantiene esta desventaja.

Por otro lado, se ha demostrado que a medida que aumenta el horizonte de prediccién de
MPC se consigue un mejor rendimiento en estado estacionario [6I]. Sin embargo, mientras
mayor es este valor o mas compleja es la topologia del inversor, el costo computacional aumenta
significativamente. De esta forma, se limita el largo del horizonte de prediccion y nuevos métodos
de eficiencia computacional son estudiados |76, [77].

Por tltimo, dado la revision bibliografica realizada MPC ha sido una técnica de control muy
estudiada por los investigadores, por su simplicidad y multiples ventajas. Sin embargo, como
se discutié anteriormente atn existen problemas por superar. Es por esto, que en esta tesis se
propone una estrategia de control predictivo basado en optimizacion multi-objetivo, con tal de
evitar seleccionar los ponderadores de la funcion de costos. Ademas, se estudia un método para
sintonizar MPC. En el siguiente capitulo se disena la propuesta para FCS-MPC.
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3 Control predictivo de estado finito para
un filtro activo en paralelo

Hoy en dia se ha estado promoviendo un gran ntmero de trabajos de investigacién para
problemas de calidad de energia y potencia en sistemas de distribucion, debido a la amplia
cantidad de aplicaciones de cargas no lineales existentes, las cuales aumentan la contaminaciéon
armonica de estos [78, [79, 80]. En la aplicacién préactica la mayor parte de las cargas son no
lineales, tales como convertidores de potencia, UPS, y articulos del hogar, como ampolletas,
televisores, entre otros. Estas cargas no lineales provocan distorsiéon armoénica y problemas de
potencia reactiva en los sistemas. Los armodnicos en el sistema inducen varios efectos indeseables,
asi como el aumento de las pérdidas de calor en transformadores, bajo factor de potencia y
afecta a otras cargas conectadas al mismo punto comun de acoplamiento (PCC), por nombrar
algunas [81]. Por otra parte, el interés méas profundo en filtros activos ha sido estimulado por
el rapido avance en la tecnologia de dispositivos semiconductores, junto con la disponibilidad
de procesadores de senales digitales y sensores de corriente y voltaje a un costo razonable [82].
Los filtros activos modernos son superiores en rendimiento de filtrado, de menor tamano fisico,
y mas flexible en su aplicacién, en comparacion con los filtros pasivos convencionales, los cuales
utilizan condensadores, inductores y /o resistencias. Sin embargo, los filtros activos siguen siendo
atin mas costosos |78, [82].

En los dltimos tiempos los filtros activos de potencia se han desarrollado para compensar
los armonicos y la potencia reactiva al mismo tiempo [83]. Esta topologia se puede conectar
en serie, en paralelo, combinaciones de ambos o como configuraciones hibridas (combinacion de
filtro activo y pasivo) [78] 82]. El filtro activo en paralelo es el mas popular de estos, porque
la mayoria de las aplicaciones industriales requiere la compensacion de armoénicos de corriente
183].

El gran avance en el desarrollo de los filtros activos ha sido por la revoluciéon microelectro-
nica, ya que a partir del desarrollo de microprocesadores y microcontroladores se ha logrado
mejorar el procesamiento de senales analogicas y digitales. Es por ello que es posible imple-
mentar algoritmos complejos en linea para el control de esta topologia a un costo razonable
[84., 85, [86l, 87].

En la literatura se proponen muchas estrategias de control para extraer los componentes
armonicos, tales como: el controlador Pl convencional, que requiere de un modelo matemético
lineal y preciso del sistema, el cual es dificil de obtener en virtud de las variaciones de parametros
y perturbaciones de carga no lineales [88], [89]; recientemente, controladores de logica difusa
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(FLC) se han utilizado en diversas aplicaciones de electronica de potencia y también en un
filtro activo [90, O1]. La ventaja de FLC en los controladores convencionales es que no necesita
un modelo matematico preciso. Puede manejar no linealidades y es méas robusto que un PI
convencional [I8, 92]; Otra técnica que llama la atencion es el método de control de corriente por
histéresis (HCC) debido a su sencilla aplicaciéon en la préactica [I7]. Sin embargo, este esquema
de control exhibe varias caracteristicas insatisfactorias tales como frecuencia de conmutacion
variable.

También se han utilizado redes neuronales para mejorar el rendimiento de estado estacionario
y dinamica del filtro activo. Con estas mejoras, se pueden proporcionar medidas correctivas casi
instanténeas ante cambios de las cargas no lineales [93] 94]; también se han desarrollado técni-
cas de control lineal cuadratico (LQ) [12], mostrando buenos resultados para la compensacion
de reactivos, desbalance y dinamica del sistema. Otra técnica de control que ha sido amplia-
mente estudiada es el control predictivo, el cual es capaz de manejar sistemas multivariables,
no linealidades y restricciones con una sola ley de control [53, 05, 06|, donde se observa una
excelente dindmica, sin embargo dada la ausencia de un modulador este esquema posee un gran
rizado aumentando el THD de la senal. Para compensar esta desventaja, se propone una nueva
estrategia de control predictivo con un modulador [68].

Basado en los trabajos mencionados se puede senalar que una de las estrategias de control
més prometedoras es MPC, dadas sus ventajas y su simplicidad para la implementacion. Es por
ello, que en esta tesis se disenaran técnicas de control predictivo aplicadas a esta topologia de
filtro activo.

A continuacion, se describe la topologia de un filtro activo en paralelo. Primero se describe
la estructura del filtro y su funcionamiento; posteriormente, se plantea la modelaciéon de este;
luego, se presenta el diseno de MPC en el filtro; finalmente, se desarrolla el diseno de la estrategia
multi-objetivo, con resultados por simulacion.

3.1. Descripcion de un filtro activo en paralelo

La figura presenta el diagrama esquematico de un filtro activo de potencia en paralelo
(SAPF), con un inversor de dos niveles y tres piernas. En este diagrama se muestran los diferentes
elementos asociados al filtro activo, la forma en que estan conectados unos con otros, y la forma
en que se conecta con la red que alimenta la carga. En términos generales, la configuracion clasica
de un SAPF se compone de un inversor de voltaje cuyo lado continuo (DC) esta conectado a un
banco de condensadores y el lado alterno (AC) esta conectado a la red eléctrica a un mismo PCC,
a través un filtro adecuado, generalmente formado por un conjunto de inductancias en serie.
En tal configuracion, idealmente, el filtro es capaz de operar como un generador de corriente
controlable, provocando que ante cualquier carga no lineal la suma de las corrientes se anulen.
Por lo tanto, un SAPF es efectivamente capaz de compensar las componentes desequilibradas,
reactivos, y armonicos de las corrientes extraidas para cualquier carga, de tal manera que la
carga equivalente global, como se observa desde el lado de la red, se asemeje a una carga resistiva
en equilibrio.
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Figura 3.1: Diagrama esquematico de un SAPF trifasico de dos niveles.

Para modelar la dindmica del filtro activo se considera el equivalente monofasico del circuito,
ver figura para ello se supondré que la caida de tensién en los dispositivos de conmutacion
es despreciable; también, se tendra en consideracion que el filtro de entrada del SAPF tiene una
resistencia serie Ry asociada a las pérdidas en el devanado de la inductancia L¢; por tltimo,

se debe notar que dado que el filtro activo se encuentra conectado en paralelo, la tension en el
PCC es igual a la de la fuente v;.

Figura 3.2: Circuito monofasico equivalente para el filtro activo en paralelo.

En consecuencia de lo anterior, por las leyes de Kirchoff se tiene:

Uf(t)+URf(t)+’ULf<t) = ’Us(t) (31)

donde vy es el voltaje a la salida del inversor; vg, es el voltaje de la resistencia del devanado;
vr, es el voltaje de la inductancia; v es el voltaje de la fuente; y ¢ € R es el tiempo. La ecuacion
(3.1]) se reescribe en funcion de la corriente del filtro (if):

os(t) +is(t) Ry + L (3.2)



Ordenando los términos de la ecuacion y expresandolos en coordenadas af:

difap(t) 1 Ry . 1
— = L—fvsag(t) L—flfaﬁ(t) L_fvfaﬁ(t) (3:3)

El voltaje del inversor (vy) se puede expresar en funcion del voltaje del de-link (Va.) y los estados
de conmutacion del inversor (S) dependiendo de la fase, es decir,

vrasl®) = [anfp)] Vart) (3.0

donde S, (t) y Ss(t) son los estados de conmutacion en coordenadas af. Estos se calculan como:

1-36 3 33

con Sy(t), Sp(t) y S.(t) son los estados de conmutacion de los IGBTs en coordenadas abe, los
cuales son iguales a 1 si el dispositivo estd conduciendo y 0 si el dispositivo esta apagado.

Por otro lado, para modelar la dindmica del dc-link se considera la ecuaciéon fenomenologica
que describe el comportamiento del condensador de capacidad C"

AVi(t) 1.

a O

(3.6)

Expresando la corriente del condensador (ig.) en funcion de las corrientes del filtro, se tiene que:

Wall) _ L (Suigal) + S5igs(0) (5.7)

Por ultimo, el sistema puede ser representado definiendo las variables de estado is,(t), ir5(t) v
Vae(t):

diso(t 1 Ry, 1
f“:—%m—iw@——%m@ (3.8)
dt( ) Ly Ly Ly

difa(t 1 Ry, 1

= —u(t) — —Ligg(t) — — ¢ .
dVa.(t) 1 . .
3 = o (Sadsalt) + Ssis(t)) (3.10)
A su vez, las corrientes de la fuente se pueden obtener como:
1sa(t) = Lia(t) +ifa(t) (3.11)
isp(t) = 1p(t) + ifs(t) (3.12)

Para el diseno de la estrategia MPC en tiempo discreto, se definen los vectores:

e [t]. o[l w2 [
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Discretizando las ecuaciones (3.8)), (3.9) y (3.10) mediante la aproximacion de Euler forward,
se llega a:

. RT,\ . T T
ij(k+ 1) = (1 - zij ) (k) = 5 8(0)Vaclk) + 7V (F) (3.13)
Viaelk +1) = Vaclk) + 2 (5(6) i (k) (3.14)

donde T es el tiempo de muestreo y k € N es el instante de muestreo. Si se escoge el vector de
estado:

£(k) = [‘Z(&))} (3.15)

dadas las ecuaciones (3.13) y (3.14)) se llega a:

w(k+1) = A(s(k))x(k) + Bv,(k) (3.16)
donde
T,
1 &), —Zig(k T,
A(s(k)) = (T b ) Lfs< ) eR¥>  B= L_fl2 e R3*2 (3.17)
2wy On

aqui I, representa la identidad de 2x2 y 0142 es un vector de ceros de dos columnas y una fila.

En consecuencia, la variable manipulada seran los pulsos de control hacia el inversor (s(k))
y las variables controladas seran las corrientes del inversor (if(k)) y el voltaje en el de-link

(Vac(k)).
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3.2. FCS-MPC para el filtro activo

En conversores de potencia, la forma de implementar MPC de estado finito (FCS-MPC) es
aprovechidndose de la naturaleza discreta de estos. Dado que los conversores poseen un nimero
de estados finitos de conmutacion, la optimizacion para resolver el problema MPC puede ser
simplificada reduciendo el nimero de predicciones s6lo para aquellos estados de conmutacion
posibles. Entonces cada prediccion es evaluada en la funcion de costos, y consecuentemente el
estado de conmutaciéon con minimo costo es seleccionado y aplicado. En la figura|3.3|se presenta
un diagrama de control MPC implementado en SAPF, se tiene que la variable manipulada son
los pulsos de control al inversor; el actuador es el inversor; la variable a controlar es la corriente
del filtro; y la planta es la fuente mas la carga. Las variables involucradas en el proceso se
explican a continuacion. El conversor de potencia utilizado en este trabajo es un inversor de

PCC
fb\vsa -
7 in
. mvsb —_— RL
l & i
= (A \Vse .
F———— e .
I mPC . |
! Qs (k+2) |
| *
| Vd{i(—k)’ Disefio de Py £k+2)= MPC :S(k+1g
| Vi (k)| referencias | Vg, (k) |
I r'y r'y 7 e |
ik 1 f1 |
v.(k) |

Figura 3.3: Diagrama de control MPC implementado en SAPF. Modificado de [53]

voltaje trifasico de dos niveles (21.-VSI, por su nombre en inglés 2 level - voltage source inverter),
en el cual los estados estan limitados en 8 conmutaciones posibles, los que se muestran en ((3.18]).

s= 0o, |ol, 1], [1],]o],]o], |1, 1]} = {s0,s1,.., 57} (3.18)

Se debe destacar que la matriz A(s(k)) del sistema (3.16]) puede tomar ocho valores posibles
dependiendo del valor de s(k) € S.

Por otro lado, de las ecuaciones (3.11)), (3.12)) se puede obtener el modelo discreto para las

corrientes de la fuente:

oK) = la(k) + ifa(k) (3.19)
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145 (k) = s (k) + g5 (k) (3.20)

Por lo tanto, los valores predichos se pueden expresar como:
lso(k+1) =1n(k+ 1) +ipa(k+1) (3.21)
ig(k+1) =1ig(k+1)+ip(k+1) (3.22)

Las corrientes i;(k) son sensadas. Ademaés, dada la alta frecuencia de muestreo, es posible apro-
ximar i;(k 4+ 1) ~ i;(k), con el fin de no introducir el cdlculo de i;(k + 1) al sistema [53].

En efecto, es posible definir la salida del sistema como las corrientes en la fuente y el voltaje
en el de-link:

%WQ[MM}:Pan%q:FMH+FMq:C$W+Ddw

V;ic(k) Vdc(k) VZiC(k 0
. . 1 00 1 00
con iy(k) £ tlagm L ig(k) 2 [1“83} ,C=1010|,D=1010
w + 00 1 00 0
donde d(k) = i;(k) se puede definir como una perturbaciéon medible.

Con la aproximacion vg(k + 1) &~ v,(k) (i.e. prediccion persistente), dada la alta frecuen-
cia de muestreo utilizada [53], es posible predecir las variables de control relevantes para el
sistema SAPF, las cuales son la potencia activa y reactiva entregada por la fuente, P,y Q,
respectivamente, y el voltaje en el dc-link, Vie.

Pk +1) = vea(B)isa(k+ 1) + vas(k)igs(k + 1) = v7 (k) B ﬂ (k1)

100

= P(k+1) = vI(k) [0 Lo

} p(k + 1) (3.23)

Qulk+1) = vap()isalk + 1) = vaa(R)igs(k + 1) = v7 (k) E) _01} ia(k+1)
= Quk+1) = vI(k) {(1) _01 8] zp(k+1) (3.24)
= Vielk+1) = [0 0 1]a,(k+1) (3.25)

El algoritmo de control MPC propuesto utiliza las predicciones anteriormente expuestas (en
el instante k + 2, lo cual se implementa mediante un simple retardo en las predicciones y las
referencias) escogiendo el valor de s(k + 1) que minimice la funcién (basado en [53]):

J(s(k+1)) = M(P(k+2) — Py(k+2))?
A (Qi(k +2) — Qu(k +2))° (3.26)

donde el superindice * denota los valores de las referencias; A\; y Ay son los ponderadores de la
funcion objetivo, los cuales permiten un balance entre el seguimiento potencia activa y reactiva;
Pr vy Q7 son las referencias de la potencia activa y reactiva del sistema, respectivamente.
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La razon de minimizar en el instante £+ 2 se debe a que en la practica un gran nimero
de calculos son requeridos para medir variables, obtener predicciones, minimizar J y aplicar s(k),
introduciendo un gran retardo en la actuacion (s(k)) [97, O8]. Este retardo puede deteriorar el
desempeno del controlador si es que no es considerado en el diseno. Para compensar este retardo
se supone que los calculos anteriores se pueden completar dentro de un periodo de muestreo
del sistema. En la figura se puede observar un diagrama simplificado con los instantes de
tiempo considerados en el algoritmo MPC en conversores, donde se explica como compensar el
retardo mencionado.

El caso ideal se muestra en la figura a), ya que se considera nulo el tiempo de célculo de
MPC. En este caso se miden las variables z(k) en el instante k, luego se realizan las predicciones
x(k + 1) y se minimiza J(k + 1), para posteriormente actuar en k. Por lo tanto, se mide y se
actua en k. En la figura b) se observa el caso real sin compensacion del retardo, en este caso,
dado que el célculo del estado 6ptimo, s(k), requiere casi todo el periodo de muestreo, el estado
seleccionado se calcula asumiendo que se aplicara en el instante k y se aplica en k+ 1. Con el fin
de tener en cuenta este retardo, las predicciones son calculadas conociendo el estado anterior,
de tal forma de minimizar el funcional en k + 2, sin la necesidad de incluir un mayor tiempo de
computo, asi con este método se volveria al caso ideal, en este caso, calcular el control en k + 1
y aplicarlo en ese mismo instante, esto se muestra en la figura c).

Xx(k) measured

min J(k+1) A .
s(k) applied X(k+1) predicted
calculation
a) lﬂ‘/ l ! >
k k+1 k+2

X(k) measured

min J(i+1) X(k+1) predicted
s(k) applied
o | b
k k+1 k+2

x(k) measured

A .
+
min J(k+1) — s(k) X(k+1) predicted

s(k) — X(k+2) predicted

min J(k+2) — s(c+H1) s(k+1) applied
C) ‘I calculation I l ‘ >
k k+1 k+2

Figura 3.4: Tiempos de operacion para MPC en conversores. a) Caso ideal. b) Caso real sin
compensacion de retardo. ¢) Caso real con compensacion de retardo (modificado de [49]).
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En el algoritmo (1| se muestra un pseudo cédigo que explica como implementar el controlador
predictivo con compensaciéon de retardo. Se observa que en el primer instante k se minimizan dos
funciones objetivos (J(s(k)) y J(s(k +1))) para encontrar la acciéon de control correspondiente
al instante posterior (s(k+1)). En el segundo instante k+ 1 solamente se minimiza una funciéon
objetivo (J(s(k+2))), va que se utilizan los valores calculados en el instante anterior (s(k+1)).
Asi, compensar el retardo no introduce mayores tiempos de célculo en el diseno del controlador.

Algoritmo 1 Algoritmo de control predictivo con compensaciéon de retardo
1: Para aplicar la accion de control en k 4+ 1 y compensar el retardo, partir el algoritmo de
control en k& — medir x(k)
2: for i =1 hasta 7 do
3:  predecir Z(k + 1) para cada s;
resolver min J(Z(k + 1)) para cada s;(k) — s(k)
end for
return Z(k + 1)opt, s(k)
for j =1 hasta 7 do
predecir Z(k + 2) para cada s;, dado Z(k + 1)sp ¥ s(k) anterior
resolver min J(#(k + 2)) para cada s; — s(k + 1)
end for
9: return Z(k + 2)opt, s(k+ 1)
10: Aplicar la accion de control s(k+ 1) en k4 1

*

11: Para aplicar la accion de control en k + 2, en k + 1 — medir z(k + 1)
12: for i =1 hasta 7 do
13:  predecir Z(k + 3) para cada s;, dado Z(k + 2)opt ¥ s(k + 1) de la iteracion anterior
resolver min J(z(k + 3)) para cada s; — s(k + 2)
14: end for
15: Aplicar la accion de control s(k + 2) en k + 2
{el algoritmo se repite indefinidamente}

Por otro lado, el disefio de las referencias de (3.26]) se debe realizar de tal forma que sean
acordes a los requerimientos del SAPF, es decir, que sean capaces de llevar el sistema a un estado
deseado sin desestabilizar la planta. A continuacion, se explica el diseno de tales referencias.
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3.3. Diseno de referencias para el controlador MPC

La funcion de costo en utiliza como referencias Q%(k + 1), P;(k + 1) y un voltaje dc
filtrado Vd*c(k + 1), el cual se explica a continuacion. Para esta formulacion se asume conocido
el valor de la referencia Q%(k) y también para la referencia de voltaje dc Vi (k). Por lo cual,
el problema de diseno de referencia consiste en encontrar P*(k + 1) y el valor del voltaje dc
filtrado, con tal de obtener un factor de potencia unitario.

Dado que la dindmica del dec-link no puede ser escogida de forma arbitraria, ya que esta debe
ser més lenta que la de la potencia activa, se introduce el horizonte de prediccion de la referencia
N |53, B0]. Este valor es un parametro que determina el voltaje filtrado V. (k + 1), el cual se
obtiene mediante el voltaje medido en el dc-link en el instante k, Va.(k):

Vi b+ 1) = Vaelk) + 1 (Vi (k) — Vaek) (3.27)

este valor permite al conversor alcanzar el voltaje de referencia V. (k) linealmente en N pasos.
Por ejemplo, si N = 500, el voltaje de referencia se alcanza en 500 pasos, es decir, en k = 500- 7.

La dinamica del dc-link puede ser modelada como:

dVae(t) 1.
——— = —ig(t 3.28
wll) ~ Li) (3.25)
Por lo cual, discretizando (3.28) mediante el método de Euler backward, con tal de obtener la
prediccion de la corriente del de-link de manera exilicita y encontrar la corriente de referencia

requerida para el voltaje filtrado Vi (k + 1) en (3.27):

D) = o (Talk 1)~ Vaeh)) (3.29)
— 3 (F 0w - vaw) (3.30)

Asi la corriente en el capacitor esta limitada a (100/N) % del total de la corriente requerida
para que el voltaje Vg, alcance el voltaje de referencia V.

En efecto, para alcanzar el voltaje de referencia (3.27)), el cambio requerido en el flujo de la
activa para regular esta variable se calcula como:

Pi(k+1) =it (k+ DVi(k+1) (3.31)
La referencia para la potencia en la carga estd dada por la componente dc de la expresion:
Prk+1)=vI(k+1) E ;] ij(k+1) (3.32)

Se aproxima vI (k+ 1) ~ vI'(k) e i;(k + 1) =~ i;(k), dada la frecuencia utilizada en MPC (este
caso particular, f; = 40 kHz). Ademas, la componente dc de Pj(k + 1) se obtiene mediante un
filtro digital Butterworth pasa bajo de segundo orden, con una frecuencia de corte de 25 Hz.
Asi la referencia de potencia del lado de la fuente es:

P k+1)=P(k+1)+P.(k+1) (3.33)

En consecuencia, en la figura (3.5 se muestra el diagrama de bloques que describe estrategia
FCS-MPC para el SAPF.
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Figura 3.5: Diagrama de bloques de MPC con diseno de referencias.

3.4. Resultados por simulacién del SAPF para FCS-MPC

De acuerdo a la figura [3.1] los pardmetros para la simulacion del SAPF incluyen un inver-
sor tipo fuente de voltaje con interruptores IGBTs trifasico, alimentando una carga no lineal
conformada por un puente rectificador trifasico no controlado de onda completa y una carga de
10 kW (ver figura [3.6)). En particular los parametros del sistema son resumidos en la tabla
(estos valores fueron seleccionados en base al trabajo [53]).

A kA

A A A

Figura 3.6: Carga no lineal: puente rectificador de onda completa conectado a una carga R

En las figuras y se observa el comportamiento de las corrientes, potencias activa y
reactiva, y voltaje en el dc-link del filtro activo ante la carga de la figura [3.6] antes y después
de ser conectado el SAPF. En los resultados que se presentan la estrategia de control utilizada
para el filtro activo fue FCS-MPC.

En la figura de arriba hacia abajo, el primer grafico muestra la forma de las corrientes
de la carga (ir), el segundo muestra la forma de las corrientes de la red (i), y el tercero muestra
la forma de las corrientes del filtro (if); de aqui en adelante, en todas las figuras de sefiales
trifasicas de este capitulo, el color azul esta asociado a la fase q, el verde a la fase b, y el rojo a
la fase ¢. Como era de esperarse, cuando se conecta el filtro, este inyecta corrientes que eliminan
gran parte de la distorsion armonica de la corriente de la fuente. Como consecuencia, la forma
de la onda en la fuente es casi sinusoidal, pasando de un 23.6 % a un 4.39 % de THD.
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Tabla 3.1: Parametros del filtro activo a utilizar

Parametros Valores
Voltaje de la fuente: V; 230 Vrms
Frecuencia de la fuente 50 Hz
Inductancia en la carga: Ly, 4.7 mH
Resistencia en la carga: Ry, 28.94 Q
Inductancia en el filtro: Ly 4.75 mH
Resistencia en el filtro: Ry 0.4 Q
Voltaje dc-link: V. 700 V
Capacitancia dc-link: C' 2200 pF
Potencia nominal: P, 10 kW
Frecuencia de muestreo del controlador: f; 40 kHz (T = 25 us)
Horizonte de prediccion de la referencia de voltaje: \N/d*c 600

Por otra parte, en las figuras [3.8h) y [3.8b) se observa el espectro arménico de la corriente de
la fuente antes y después de conectar el SAPF, respectivamente, donde se tiene que el espectro
armonico disminuye luego de conectar el filtro. Especificamente se reduce el 5to, 7mo, 11vo,
13er, 17mo y 19no armoénico. Ademas, se debe destacar que luego de conectar el SAPF aparecen
armoénicas pares, lo cual se debe a la naturaleza de los efectos de conmutacion de FCS-MPC.
No obstante, estos armoénicos no causan preocupacion en el sistema, ya que son faciles de filtrar,
por ejemplo con inductancias o transformadores.

Before SAPF After SAPF
20F T T T T T T T
< 0
-20 ! ! ! ! ! ! !
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16
20F T T T T T T T
<
g 5 0
5
o
20t ! | h I I I h
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16
T T T T T T T
10 N
S 0
! ! ! ! ! ! !
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16
Time [s]

Figura 3.7: Evolucion de las corrientes del sistema antes y después de conectar el SAPF. a)
Corriente en la carga. b) Corriente en la fuente. ¢) Corriente en el filtro.

En la figura de arriba hacia abajo, el primer grafico muestra la potencia activa instanta-
nea, en azul, y la potencia reactiva instantanea, en verde; el segundo muestra el comportamiento

del voltaje en el dc-link. Se puede notar que, al conectar el SAPF, la potencia activa entrega por
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Figura 3.8: Espectro armonico de la corriente de la red (i, ): a) antes de conectar el SAPF. b)
después de conectar el SAPF

la fuente se vuelve constante, también se logra aumentar el factor de potencia de un valor de 0.84
a un 0.99. Asimismo, la potencia reactiva se torna cercana a cero, lo que demuestra la eficacia
del SAPF al compensar potencia reactiva. Por otro lado, la dinamica del voltaje en el dc-link
posee rizado, debido a la forma en que se calcula la referencia (ver ecuacion (3.27))), y ademas,
por el constante flujo de potencia entre el sistema y el inversor. Una forma de reducir este rizado
es aumentar adecuadamente el valor de las inductancias en cada fase, pero esto aumentaria el
costo de implementacion del sistema. No obstante, para esta aplicacion en especifico se puede
tolerar este comportamiento, ya que no afecta el analisis. Cabe destacar que el voltaje en el
de-link se encuentra bajo la referencia de 700 [V], ya que se tienen pérdidas por conmutacion.

Para comprobar el rendimiento del filtro activo ante otras topologias de cargas no lineales
se realiza un estudio para diversas cargas. En la figura ) se presenta una carga con tres
resistencias iguales en conexion estrella, donde en la fase a se conecta un diodo en serie, lo cual
agrega una componente no lineal. A su vez, en la figura ) se presenta otra carga donde se
tienen tres resistencias iguales donde se conecta un diodo entre las fases a y b, y entre las fases
by ¢, y en paralelo una carga RC. Las respuestas de las corrientes para este tipo de cargas
se muestra a continuacion. Es importante destacar que se utiliza un valor de resistencias de
R =15[Q] y C =1 [uF] para la simulacién, y los otros parametros de la tabla

En la figura se observan las formas de onda de la corriente de la carga, la fuente y el
filtro para la topologia de carga no lineal de la figura ) Se observa que cuando se conecta
el filtro la corriente de la fuente vuelve a ser sinusoidal, pasando de una distorsiéon armoénica
total de 43.35% en la fase a y 12.04% en la fase b y ¢, a un 4.52% promedio en cada fase.
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Figura 3.9: Potencia activa y reactiva de la fuente y dindmica del voltaje en el dc-link.
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Figura 3.10: Tipos de carga no lineal: a) Resistencias en conexion estrella con un diodo en serie
en la fase a. b) Resistencias en serie con diodos conectadas en paralelo a una carga RC.

Para el andlisis de la otra carga, la figura muestra las formas de onda de las corrientes
caracteristicas del sistema, es decir, la corriente de la carga, de la fuente y el filtro para la carga
no lineal de la figura [3.10p). Se observa que cuando se conecta el filtro la corriente de la fuente
recupera su forma sinusoidal, cambiando el THD desde 36.87 % en la fase by 28.4% en la fase
by ¢, aun 4.51 % promedio en cada fase.

Por lo tanto, el filtro activo en paralelo logra compensar los arménicos de corriente, potencia
reactiva y desbalances independiente de la topologia de la carga.
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Figura 3.11: Corrientes del sistema para la carga no lineal de la figura ) antes y después de
conectar el SAPF. a) Corriente en la carga. b) Corriente en la fuente. ¢) Corriente en el filtro.
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Figura 3.12: Corrientes del sistema para la carga no lineal de la figura ) antes y después de
conectar el SAPF. a) Corriente en la carga. b) Corriente en la fuente. ¢) Corriente en el filtro.

3.9.

Diseno de control predictivo multi-objetivo

Una de las mayores ventajas del control predictivo es incorporar muchas variables del sistema
en una sola ley de control, siempre y cuando se escojan los ponderadores adecuados [99]. Hoy
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en dia existen diferentes métodos numeéricos y analiticos para el disefio de estos parametros [48],
también, muchas veces son determinados de forma heuristica [53], los cuales solo consideran
ciertas condiciones de operacion del sistema. Por otro lado, en [25], [7I] se plantea una forma
alternativa de resolver el problema de minimizar una funciéon de desempeno, para ello se formula
un problema de optimizacion multi-objetivo sin la necesidad de escoger ponderadores.

Dado lo anterior, se puede observar que existe una problematica atn no resuelta para en-
contrar los ponderadores de la funcion de costo en MPC. Es por ello que la propuesta de este
trabajo consiste en encontrar una forma de sintonizar MPC en inversores mediante la emulacién
de un problema de control predictivo multi-objetivo (MO-MPC).

En [I00], para un estanque conico se realiza un problema de optimizacion multi-objetivo
para resolver MPC. En cada instante del problema se calcula la frontera de Pareto y con esto
se encuentra un valor del factor de peso equivalente, para pasar de un problema multi-objetivo
a un mono-objetivo. Asi se en cada instante se tendra un ponderador distinto que se adaptara
a las condiciones de Pareto. El ponderador que se utiliza en el controlador MPC es un modelo
equivalente de todos los pesos obtenidos en cada instante. Como ventaja de este método es que
la sintonizacion del pardmetro se adaptaria a los cambios de operaciéon del sistema. Por lo tanto,
siguiendo este trabajo se desarrollard el método para sintonizar MPC en inversores.

Un problema MO-MPC aplicado a inversores, considerando la compensacion del retardo,
puede expresarse como:

in J2(s(k+1))= min [JF2(s(k+1 20k + 1)), ..., J2(s(k+ 17 (3.34
n (s(k+1)) s(;fi‘i?es[ P (s(k4+1)), Sy (s(k+1)), .., Jy P (s(k+ 1)) (3.34)

donde s(k + 1) es el estado de conmutaciéon aplicado en k + 1y J**2 es un vector de funciones
objetivos en funcion de los estados, las cuales son opuestas, es decir, si una aumenta la otra
disminuye. La solucién del problema es una secuencia de control de la llamada frontera 6ptima
de Pareto.

Por lo tanto, en términos generales, sean M funciones objetivos, para definir la optimalidad
de Pareto se considera la secuencia de control factible S*(k) = [sP(k), ...,sP(k + N — 1)], donde
s? € estados de conmutacion y N es el horizonte de prediccion. La secuencia de control SP(k)
es llamada Pareto 6ptima si y solo si no existe otra accion de control factible S(k) tal que:

i) Ji(S(k)) < Ji(SP(k)), parai=1,.., M
ii) Ji(S(k)) < Ji(SP(k)), para al menos un i€ {1,...., M}
El conjunto de todos los valores de las funciones objetivos correspondientes a soluciones 6ptimas

de Pareto (P,) es conocido como frontera 6ptima de Pareto Pp = {[J1(S”(k)), ..., Ja (SP(k))]* :
SP(k) € P,}.

Dado que solo una accién de control puede ser aplicada al sistema, se debe establecer un
criterio con tal de encontrar la mejor secuencia de control S*(k) = [sP(k),...,sP(k + N — 1)]
perteneciente a la frontera de Pareto. Este criterio esta directamente relacionado con el error
de seguimiento de referencia y frecuencia de conmutacion.

En la figura [3.13] A representa el conjunto de soluciones factibles; la frontera de Pareto esta
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representada por +. Las acciones de control Uy, Ug y Ug son factibles y sélo Uy y Ug son
optimos de Pareto. Por otro lado, Up es una solucién infactible o utopica [IJ.

A A
Jz [ ] [ ]
+ ° [ ] ° °
+.. [ ] .. ® 0
. ° ®e
JUYE L0 o (W)
. +. )
B +
JG) AUy *
>
J

Figura 3.13: Frontera de Pareto y sus distintas soluciones [1].

La forma de encontrar la frontera 6ptima de Pareto puede ser resuelta por distintos métodos,
entre ellos, por medio del algoritmo de Branch and Bround; a través de algoritmos genéticos; por
nombrar algunos. En el caso de inversores, se utiliza btsqueda exhaustiva, dada la naturaleza
discreta del inversor y sus acciones de control finitas (en el caso del inversor de dos niveles y
tres piernas, el orden de las soluciones es de 10).

La optimizacion multi-objetivo puede ser resuelta utilizando el algoritmo ¢ — constraint
[100, 101I] (que fundamentalmente consiste en transformar el problema multi-objetivo en un
mono-objetivo donde se minimiza una funcién objetivo y las otras funciones se expresan como
desigualdades. El problema de este método es escoger tales desigualdades), para méas detalles
ver el anexo 7.4 de esta tesis.

Debido a la dificultad y costo computacional que significa encontrar la frontera de Pareto
en tiempo real para aplicaciones, se propone relacionar MO-MPC con FCS-MPC. Para ello se
deben encontrar los ponderadores (A) que hagan que los problemas sean equivalente. Es por
esto, que se propone resolver dinAmicamente, en cada instante k£ de la simulacién, el problema:

encontrar A\j, Ao, ..., \py >0, V(Jy, ..., Jy) € Pp, (3.35)
arg I(EE){JI(S(I{ + 1)), Ju(s(k+1))} =

arg min (0 (0K + 1)) + Ao a(s(k+ 1), MarTu(s(k + 1)}

es decir, se escogen los valores de A que emulen al controlador obtenido por la solucién del
problema multi-objetivo.

Por dltimo, para introducir al sistema de control los valores de A\ obtenidos es preferible
modelar esta senal como una funciéon variable en cada instante k, es decir, A = A(k), con un
tiempo de muestreo igual al del controlador predictivo. Para realizar una buena identificacion,
se pueden incluir variables ex6genas propias del sistema, por ejemplo en el caso de inversores,
las potencias, corrientes, pulsos de control, entre otros.

La principal desventaja de este método de sintonizaciéon es que al expresar el problema
multi-objetivo en uno mono-objetivo, no todas las soluciones Pareto éptimas son accesibles por
la eleccion de factores de ponderacion.

32



En el caso de que la frontera de Pareto cuente con solo una solucion 6ptima, el valor de A es
libre, y en este caso en particular se escoge \(7) = A(i— 1), i € N para agregar correlacion entre
el ponderador y su autorregresor. Para los demds casos de posibles fronteras se resuelve ([3.35]).

En efecto, para probar el método descrito sobre encontrar los pardmetros de la funcion
objetivo, se aplicara MO-MPC al filtro activo definido anteriormente. En este caso de estudio,
las soluciones con el nuevo controlador se obtienen sobre la misma condicién de operacién
utilizada para el calculo de \(k). A continuacién, se describe tal propuesta:

Se busca resolver el problema multi-objetivo:

min J(s(k+1)) = {Ji(s(k+1)), o(s(k+1))}

s(k+1)esS
donde
Ji(s(k+1)) = (P(k+2)— Py(k+2))?
J(s(k+1) = (Qi(k+2) — Qu(k +2))° (3.36)

Es importante destacar que J; y Js son objetivos opuestos, vale decir, si uno aumenta, el otro
disminuye. Esto se debe a que no es posible minimizar el error de seguimiento de la potencia
activa y reactiva al mismo tiempo.

La optimizacion multi-objetivo permitira encontrar el valor de \; y Ao, para posteriormente
utilizar MPC convencional, minimizando la funcién:

T(s(k+1)) = M(P(k+2) — By(k +2))% + Ma(Q:(k +2) — Qu(k +2))% A\, Ao >0 (3.37)

Por simplicidad de aqui en adelante se considerard A\; = 1, ya que si se tienen M funciones
objetivos, s6lo se necesitan M — 1 ponderadores para manejar el valor relativo de la funcién de
costo.

Para ilustrar el método propuesto, en la figura [3.14] se muestra un ejemplo de resoluciéon de
, en este caso se tiene la frontera de Pareto de solamente dos funciones objetivos. Los
valores de J; y Jo utilizados para el ejemplo se muestran en la tabla [3.2] Se observa que la
frontera de Pareto para el instante £ = 1230 posee cuatro puntos, con acciones de control sg, s,
s3y s¢. Dado que se utiliza el algoritmo & — constraint, con condicion de que J, < 500 [VAR], la
accion de control seleccionada en este instante es s;. Es decir, esta es la solucion del problema

MO-MPC. Por lo tanto, se debe cumplir:
)\22()’ V(Jl,JQ)GPF,

arg SI(Ilil/rI%){Jl(S(]{? + 1)), Jo(s(k+ 1))} = arg sI(%Jl,rI%){Jl(S(k + 1)) + XaJo(s(k+ 1))}

& s = arg S{girll){(]l(s(k +1))+ Xao(s(k+1))}  (3.38)

Se debe recordar que la accién de control sy y s7 poseen el mismo comportamiento, por lo cual
para el calculo de A s6lo se considera sg.

Para solucionar ({3.38)) se debe tener en claro que se deben escoger los valores de A que hagan
que J(s1) = Ji(s1) + A2Ja(s1) sea el minimo global en el instante k estudiado, asi siguiendo
[100] se debe resolver el problema:

J1(81) + Aada(s1) < Ji(s4) + Aada(sy)
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Tabla 3.2: Ejemplo de la seleccion de s(k + 1) para MO-MPC

Ji Jo Pareto 6ptimo | Condicién de e-constraint | soluciéon
so | 1531 | 420.4
s1 | 709.9 | 427.4
sy | 1855 | 715
s3 | 2676 | 132.8
sq | 2353 | 1268
s5 | 1208 | 1556
sg | 386.5 | 708

ESCEEIENETEENEN

S N NN
I N S

Se denota s, como las otras acciones de control Pareto 6ptimas. Al resolver se llega a que el
conjunto solucion de A que cumple con lo anterior es Ay € [0.1498,0.8677]. En este caso se
escogerd el minimo valor del intervalo.
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Figura 3.14: Frontera de Pareto del sistema SAPF en el instante £ = 1230

3.6. MO-MPC para un filtro activo con un inversor de dos
niveles

A continuacién se presentan los resultados obtenidos para la propuesta de control predictivo
multi-objetivo aplicada al sistema SAPF, para ello se estudiaran los rendimientos obtenidos
con MO-MPC y FCS-MPC, con los modelos para A, control proporcional-integral y control por
histéresis. Para ello, primero se deben destacar los siguientes puntos, los cuales son validos para
todo el resto del trabajo:

e El célculo del THD se realiza en los treinta ultimos ciclos de la senal, ya que FCS-MPC
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posee frecuencia de conmutacion variable.

e La frecuencia de conmutacion se calcula contando una subida de 0 a 1 y luego una bajada
de 1 a cero como una sola conmutacion. El promedio se calcula para cada semiconductor.

e El promedio y desviacion estandar de J;, ¢ = 1,2, 3, se calcula luego de que las senales del
sistema se estabilizan.

e [l tiempo de calculo se computa luego que las senales del sistema se estabilizan.

e Las simulaciones fueron realizadas en un ordenador con un procesador Intel(R) Core(TM)
i7-3770 CPU @3.40 GHz, en conjunto con un sistema operativo Windows Professional 7,
64 bits.

En este caso solo se considera un factor de ponderacion en la funcién objetivo (ver ecuacion
(3.37)). En la figura se muestran los valores de Ay(k), en funcion de los instantes k de
la simulacion, determinados al resolver (3.35). Para solucionar el problema multi-objetivo se
utiliza la condicion de minimizar J; = ep, sujeto a la restriccion para el error de la potencia
reactiva eg < 500 [VAR]. Es decir, dado que la potencia del sistema es P = 10 kW, el error de
la potencia reactiva debe ser menor a un 5 %.

Values )\z(k)
25

1.5}

A,k

0.5H k

0 C L L L L ” L L

2100 2150 2200 2250 2300 2350 2400
Instant k

Figura 3.15: Senal obtenida para Ay (k).

Para introducir la sefial del ponderador A\y(k) al controlador FCS-MPC, se identifica un
modelo dinamico que dependa de las variables del sistema SAPF. Esto ultimo se hace para
que el ponderador logre adaptarse al sistema en cuestion. En consecuencia, para sintonizar un
modelo de Ay se proponen dos métodos (basado en [100]):

1. Se identifica un modelo ARX con la data historica de A(k)
2. Identificar el valor promedio de la senal de A(k).

Siguiendo lo anterior, para generar el modelo ARX de \y(k), se utilizan las variables del sistema
SAPF maés representativas, las cuales son la potencia activa (P;), reactiva (Qy), el error de
seguimiento de la potencia activa (ep,) y reactiva (eg,) y la potencia reactiva al cuadrado (Q?).
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Por lo tanto, el modelo posee una estructura de la forma:

Ao(k) = 0.310a(k — 1) + 0.22X5(k — 2) + 0.006Q,(k — 2) — 0.005P,(k — 1)
+0.003P,(k — 2) + 0.026ep, (k — 1) + 0.33eq, (k — 2)
—0.78eq, (k — 3) + 0.0005Q2(k — 1) — 0.0013Q2(k — 2) (3.39)

En la figura se observa graficamente la senal de Az y el modelo, ;\2, incluido el promedio,
con un valor de Ay = 0.53. Se tiene que el RMSE de )y es de 0.2145 y el de A\ es de 0.5474

Values )\Z(k)

25f —_— )\Z(k) real
—— A, (K) ARX

mean }\Z(k)

15f

Al .
LR i

0.01 0.0105 0.011 0.0115 0.012

MK

Figura 3.16: Comparacion entre A real y A estimado.

Se observa que dada la simplicidad del modelo lineal, no es posible representar una funcion
tan variante en el tiempo, mas aun, no se pueden representar los peaks de la senal de Ay. No
obstante, se observa que el modelo ARX sigue la tendencia de subida y bajada de la senal. En
el anexo 7.3 se puede ver una propuesta de diseno de coémo mejorar la identificacion.

En la tabla|3.3|se presentan los resultados obtenidos por MO-MPC, FCS-MPC utilizando un
modelo ARX y el promedio de A\y(k), y también, para realizar una comparacion, se muestran los
controladores clasicos, proporcional-integral (PI) con modulacién por ancho de pulso (PWM) y
control de corriente por histéresis (HCC). Para el control PI se utiliza una modulacion PWM
a 10 kHz, y para HCC una banda de histéresis de § = 0 y una frecuencia de muestreo de 40
kHz, para tener resultados comparables con FCS-MPC. En el anexo 7.1. se explica mas acerca
de estos controladores clasicos.

Primeramente se debe notar que el controlador PI con PWM es mejor que las demés formas
de control, en cuanto a THD se refiere. Esto es debido a la etapa de modulacion presente en
la estrategia, lo que genera una frecuencia de conmutacion fija. Tanto MPC como HCC poseen
frecuencia de conmutacion variable. Es por ello que el controlador PI posee mejores estadisticos
(J1 y J2) que HCC. Sin embargo, MPC y HCC poseen una mejor respuesta dinamica que el
controlador PI.
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Al comparar el controlador PI con MO-MPC se observa que este ultimo posee un mejor
rendimiento en cuanto a seguimiento de referencia, ya que obtiene mejores estadisticos J; y Jo
que el controlador lineal. Esto se debe a la naturaleza no lineal del filtro activo, y al esquema
de control utilizado para el controlador PI. En este caso el controlador proporcional-integral no
logra cero error en estado estacionario, ya que las formas de onda a controlar no son comple-
tamente continuas, dado las fluctuaciones de potencia con el sistema y el de-link. En cambio,
FCS-MPC es capaz de trabajar con estas no linealidades y conseguir un mejor desempeiio.

Se observa que al aplicar MO-MPC se obtiene un menor valor para .J; que para Js, esto se
debe a que el criterio de optimizacion utilizado minimiza .J; y Jo al mismo tiempo. Ademés, es
posible notar que FCS-MPC con los modelos de Ay posee resultados muy similares, en tanto a
THD, frecuencia de conmutacion y estadisticos J; y Jo. Considerando lo anterior, FCS-MPC
es capaz de emular la solucion del problema multi-objetivo, tanto para el modelo ARX, como
para el promedio de .

Por dltimo, los tiempos de calculo entre FCS-MPC con A fijo y variable son muy similares
y menores que MO-MPC, logrando asi el objetivo de pasar de un problema multi-objetivo a
uno mono-objetivo (en [50] se implementa un algoritmo de control predictivo similar al de este
trabajo y logran llevarlo a cabo en menos de 3 s, con una frecuencia de muestreo de Ts = 20 us,
lo cual demuestra la factibilidad de implementar el controlador FCS-MPC propuesto).

Tabla 3.3: Resultados para MO-MPC

MO-MPC FCS-MPC Control clasico

Pardmetros ARX | Prom (A(k)) | PI + PWM | HCC
THD % 4.389 4.377 4.401 3.887 4.781
Promedio Qs | VAR 0.241 0.432 -0.384 0.073 -1.595

Maxima f, kHz 21.5 22.5 22.5 10.0 20.0
Promedio f, | kHz 8.960 9.077 9.100 10.0 9.559
Promedio W 252.18 255.58 255.14 267.97 298.36
(Std) J; (246.50) | (237.15) | (236.63) (244.47) | (288.92)
Promedio VAR 263.51 262.68 263.55 285.28 275.46
(Std) Je (245.04) | (259.80) |  (250.62) (309.74) | (303.23)

Max T.qc s 45.41 26.65 23.47 3.87 4.12

Promedio T, | ps 35.45 19.20 10.65 3.15 3.61

Para comprobar que el método propuesto es capaz de adaptarse ante cambios de carga, se
realizara una prueba ante cuatro distintos escenarios. El primero y el segundo es una carga no
lineal (ver figura , con una potencia de 5 y 10 kW, respectivamente. El tercer y cuarto esce-
nario es una carga resistiva desbalanceada, con una potencia de 10 y 12.5 kW, respectivamente.

El primer escenario se aplica durante 0.1 [s]; luego, el segundo escenario se da por 0.15 [s];
posteriormente, el tercero se mantiene por 0.1 [s]; finalmente, el cuarto se mantiene por 0.1 [s].
En la figura [3.17h) se muestra esta situacion, para la corriente en la carga del SAPF.

En la figura [3.17b) se observan los resultados de la corriente de la red utilizando MO-MPC,
con el criterio de optimizaciéon anteriormente mencionado, es decir, el error de la potencia
reactiva debe ser menor a un 5% del total. Se puede notar que los peaks de corriente se producen
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justo en el instante cuando se realiza el cambio de carga.

i and i for load changes
load source

. S A

Current [A]

—40 ! ! ! ! ! ! ! !
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45

Time [s]

Figura 3.17: Corrientes del SAPF ante cambios de carga. a) Corriente en la carga. b) Corriente
en la red.

Para comprobar el criterio de optimizacion multi-objetivo, en la figura [3.18| se muestra la
potencia activa y reactiva, y se observa que para una potencia de 5 kW, el error de la potencia
activa serd de 250 VAR, aproximadamente. En cambio, para una potencia de 10 kW, se tendra
un error de potencia reactiva de 500 VAR.

) x 10* Active and Reactive power for load changes
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Figura 3.18: Potencia activa y reactiva para el SAPF ante cambios de carga
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Para emular la solucion del problema MO-MPC, se realiza un modelo del ponderador que
relaciona MO-MPC con FCS-MPC. Esto se muestra en la figura Se identifica con un
modelo ARX y el promedio. La estructura del modelo autorregresivo es:

Ao(k) = 0.4109(k — 1) 4 0.0043Q4(k — 1) 4 0.0059Q4(k — 2) — 0.0011 Py (k — 2)
—0.0078P,(k — 3) + 0.088ep, (k — 2) — 0.00017Q*(k — 1) 4+ 0.00035Q*(k —2)  (3.40)

Ademas, el promedio de A, tiene un valor de Ay = 0.354. Se tiene que el RMSE de 5\2 es de
0.3711 y el de )y es de 0.6252. Se puede notar que en ¢t = 0.1 [s] los valores del ponderador
son un poco mas bajos, debido a que aumenta el valor del error de la potencia reactiva, por los
cambios de carga.

Values A, (k)
35
al )\z(k) real
A, (k) ARX
251 mean A, (k)

A0

0.095 0.1 0.105
Time [s]

Figura 3.19: Valores de A\y(k) para cambios de carga

Los resultados de esta prueba se muestran en la tabla [3.4, donde se observan los valores del
THD para cada escenario o carga. Se puede notar que el modelo ARX es capaz de emular el
comportamiento de MO-MPC en cuanto a THD se refiere. Sin embargo, el promedio de la senal
completa de Ay no lo logra, esto es debido a que no se adapta a los cambios de carga, ya que es
fijo.

Tabla 3.4: THD en cada cambio carga

Carga 1 | Carga 2 | Carga 3 | Carga 4
MO-MPC 5.079 4.389 3.877 3.356

FCS-MPC A ARX | 5.089 4.455 3.988 3.312

FCS-MPC X Prom | 5.145 4.688 4.253 3.871

En la tabla se muestra el tiempo de estabilizaciéon de la corriente en la red luego del
cambio de carga. Se puede notar que independiente de la técnica de control utilizada, ya sea
MO-MPC, o FCS-MPC con el ponderador variable o fijo, el tiempo de estabilizacién varia muy
poco entre una y otra, lo cual se debe a la excelente dindmica de MPC.
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Tabla 3.5: Tiempo de estabilizaciéon para cada cambio de carga

Carga 1 a2 | Carga2 a3 | Carga 3 a4
MO-MPC 0.298 0.187 0.198
FCS-MPC A ARX 0.311 0.183 0.194
FCS-MPC X Prom 0.293 0.171 0.188

Se puede notar que el controlador FCS-MPC con el ponderador ARX, emula de mejor manera
la solucién del problema MO-MPC ante cambios de carga. Sin embargo, el ponderador fijo, se
comporta muy bien, cuando este se calcula en estado estacionario.

A continuacién, se probara la propuesta MO-MPC en un inversor multinivel con tal de validar
los resultados obtenidos anteriormente.

3.7. MO-MPC para un filtro activo con un inversor de tres

niveles

Entre las topologias multinivel, el inversor con fijacion por diodos o inversor fijado al punto
neutro (NPC) es el més comun en aplicaciones industriales a pesar de las dificultades en el
control de estos [38]. Un método prometedor para el control de NPC es MPC [2] ya que tiene un
numero finito de estados de conmutacion, y asi el problema de optimizaciéon se simplifica para
el calculo de una funcién de coste en los posibles estados de conmutacion.

En la figura |3.20| se puede observar un diagrama de un inversor NPC. Cada fase del inversor
estd compuesta de cuatro interruptores (IGBT) y dos diodos, donde los dos interruptores cen-
trales y los diodos permiten conectar el punto neutral al DC link. Esto permite la generacion
de tres niveles de voltaje en la salida de cada fase © = {a, b, ¢}, con respecto al punto neutral,
considerando las conmutaciones presentadas en la tabla |3.6

La variable S, representa los estados de conmutacion para cada fase, con x = {a, b, c}. Ade-
més, es posible denotar tres posibles valores de voltaje a la salida de la fase respectiva del
inversor, con +, 0 y -, que representan las conmutaciones que generan %, Oy —% respecti-
vamente. Por otro lado, se debe destacar que S;; = S,3 ¥ Sy = Sy4, donde 7 es el negado de
x.

Tabla 3.6: Estados de conmutacion para NPC

S:vl S:EQ S:EB S:r4 ‘/out
+ 1|1 ]0]o0 | %
ojo[1T]1]0]0
-loJo |1 ]1 |-

El inversor NPC aplica 19 vectores de voltaje (Viyiren) en coordenadas a8 al sistema mediante
27 posibles estados de conmutacion, tal como se muestra en la figura [3.21]
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Figura 3.20: NPC conectado a una carga resistiva - inductiva [2].
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Figura 3.21: Estados de conmutacion y vectores de voltaje de un inversor NPC [2].

Para modelar el sistema SAPF con un inversor NPC conectado en serie con una inductancia
L y una resistencia R se aplica la ley de Kirchhoff (el diagrama de modelacion es equivalente al
de la figura , por lo que el modelo para la corriente del filtro NPC es:
diy(#)

L= 4 Rig(t) = (vouien(t) = v4(1)) (3.41)

Donde ¢t € R es el tiempo en estado continuo; iy es la corriente de compensacion que inyecta
el filtro; vy es el voltaje de la red y vguien €5 €l voltaje que provee el NPC el cual depende de
los estados de conmutacion y del voltaje DC del capacitor. El modelo discreto (utilizando el
método de Euler forward) viene dado por:

Glk41) = (1 - RLTS) i (k) + % (Vouiten (k) — v (k)) (3.42)
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donde k € N son los instantes de tiempo y Ty es el tiempo de muestreo. Asi el objetivo de MPC
es hacer que i permanezca lo mas cercano sea posible a la referencia.

En el lado DC del inversor se tiene que el voltage puede ser calculado como:

dV.(t) 1
= —i.(t 3.43
=2 = 2 (343
V. es el voltaje del capacitor, i. es la corriente a través del capacitor. el equivalente en tiempo

discreto mediante el método Euler forward es:
~ Ts

Vol 1) = Vallk) + (k) (3.44)
Por lo cual, para cada capacitor se tiene que las predicciones vienen dadas por:

Va(k 4 1) = Va(h) + 2iaa(h)

Valk +1) = Via(k) + Zia(h) (3.45)

las corrientes i.; e i.o dependen del estado de conmutacion del inversor y de los valores de la
corriente en la salida, y se calculan como:

icl(k) = 1dc<k> - Hlai(L(k) - Hlbib(k> - chic<k)
io(k) = lac(k) — Hagla(k) — Hapip(k) — Hocle(K) (3.46)

ige(k) es la corriente suministrada por la fuente de voltaje DC (Vg.). Las variables Hy, y Ha,
dependen de los estados de conmutacion y se definen por:

1 M SI — 13 2
Hy, = { . * (3.47)
0 otro caso

1 M Sx — 13 _ ”
Hy, = { . (3.48)
0 otro caso

con z = a,b, c. Por tltimo, para obtener las referencias de corriente (i*) en cada fase se utiliza
el algoritmo de potencia instantanea explicado en el anexo 7.1. Ademas, se utiliza un predictor
lineal para el calculo de futuras referencias [95]. Con ello la referencia queda de la forma:

i(k+2) =151 (k)—05i (k—1) (3.49)
y para el voltaje de la red (vs) se utiliza extrapolacion [6]:
Us(k + 1) = 3us(k) — 3vs(k — 1) + vs(k — 2) (3.50)

Posteriormente se utiliza MPC considerando la compensacion del retardo, explicado en el capi-
tulo 3 de esta tesis, minimizando la funcién de costos:

Js(k+1) = > (i(k+2) —i;(k+2)

Jj=a,b,c

(Vo (k+2) = Via(k +2))* + A5 Y (si(k +1) — si(k)) (3.51)

i=a,b,c
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Es decir, el objetivo de control es realizar un seguimiento de las referencias de corriente;
balancear los voltajes del dc¢ link; y minimizar la frecuencia de conmutacion. En este caso se
tiene que Ay y A3 son los factores de ponderacion, utilizados para la importancia relativa del
balance de voltajes DC y la frecuencia de conmutacion. En contraste al filtro activo con el
inversor de dos niveles, aqui se utilizan tres objetivos en la funcién de costo, lo cual se debe a
que el inversor NPC posee una mayor cantidad de estados de conmutacion, por ende tiene méas
puntos en la frontera 6ptima de Pareto.

Asi, para la eleccion de estos valores se propone realizar una optimizaciéon multi-objetivo de
(3.51)), siguiendo la propuesta:

Se resuelve:

min J(s(k+1)) = {J(s(k+ 1)), o(s(k+1)),J3(s(k+2))}
donde

Ssk+1) = Y ((k+2) —i;(k+2))?

j:a7b7c

~ ~

Jo(s(k+1)) = (Va(k+2)—Va(k+2))?
Js(s(k+1) = Y (si(k+1)—si(k))’ (3.52)

i=a,b,c

La soluciéon permitird encontrar valores para Ay y A3, con tal de emular el comportamiento de

MO-MPC.

Para resolver el problema multi-objetivo, se considero el criterio e-constraint (ver anexo 7.4),
considerando que el méximo error entre la corriente de compensacion (i) y la sefial de referencia
sea menor a un 5 %; y que la diferencia de voltaje en los condensadores sea menor a 1 [V].

Es importante destacar que las simulaciones fueron realizadas en base a los mismos parame-
tros mostrados en la tabla[3.1] De esta forma los resultados obtenidos con NPC son comparables
con los resultados anteriores.

En la figura |3.22| se observa la senal de los coeficientes de ponderaciéon obtenidos al resolver
(3.35)) para el problema anterior. A su vez, se muestra la senal promedio de los ponderadores,
en este caso Ao = 0.4350 v A3 = 0.5338. Cabe destacar, que dado los resultados anteriormente
estudiados, se puede concluir que sélo basta tomar el promedio de la senal para obtener buenos
resultados en estado estacionario.

Ademés, se realiza una comparaciéon con un controlador clasico, el cual es un control de
corriente proporcional-integral con modulacion PWM a 10 kHz (ver anexo 7.1).

En la tabla [3.7] se muestran los resultados obtenidos con MO-MPC y FCS-MPC utilizando
el ponderador obtenido como el promedio de las senales de Ay ¥ A3. Se muestra que NPC reduce
el THD de la senal y disminuye la frecuencia de conmutaciéon en comparaciéon al inversor de dos
niveles, anteriormente estudiado. También, se observa que el valor promedio de A logra emular
el comportamiento de MO-MPC, llevando el problema multi-objetivo a uno mono-objetivo,
en un tiempo aceptable para una implementacion real (en [2] se implementa un algoritmo de
control predictivo muy similar en 52 us en una DSP Texas Instruments, en tal caso el tiempo
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Values A, (k) and A (k)

I

Ll el

WUV JUTTVY

V

4150

4200

4250 4300

instant k

Figura 3.22: Dindmica de Ay(k) y A3(k) para propuesta NPC.

de muestreo fue de T, = 100 us).

Tabla 3.7: Resultados para NPC

Por otro lado, el inversor NPC posee una menor frecuencia de conmutaciéon que el controlador
PI, sin embargo, este tltimo posee un mejor desempefio en cuanto a contenido armonico (THD)
se refiere, ya que tiene una frecuencia fija de conmutacién, dada la etapa de modulacion. Ademas,
posee una implementacion més sencilla, ya que se demora menos en ejecutar el algoritmo de
control. Por iltimo, el controlador PI entrega en promedio una menor cantidad de potencia

Parametros MO-MPC | MPC promedio A | PI + PWM
THD % 3.653 3.612 2.832
Promedio ), VAR 1.320 1.665 0.575
Maxima fg, kHz 12.0 13.0 10.0
Promedio f, kHz 4.110 4.440 10.0
Promedio A 0.869 0.808 0.722
(Std) J (0.693) (0.624) (0.566)
Promedio Volt 0.705 0.745 0.889
(Std) Jo (0.557) (0.589) (0.968)
Promedio 0.993 1.032 1.233
(Std) Js ) (0.948) (0.9157) (0.988)
Funcion de costo J | 1/seg 9.441 9.271 14.645
Max g IS 350.35 98.26 9.29
Promedio T4, 1S 235.88 60.25 7.78
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Para comparar de mejor forma el desempeno del controlador MPC, se estudiaran las senales
relevantes en la solucion del problema multi-objetivo, es decir, la corriente de compensacion y
la diferencia de voltaje en el dc-link. En efecto, en la figura se tienen los errores entre la
senal de compensacion de referencia y la senal real del sistema, se observa que para MO-MPC
y FCS-MPC con los valores de A promedio, se cumple que el maximo error es menor al 5%, o




equivalentemente a 1 [A| (dado que la corriente méaxima es de ~20 [A]).

El controlador PI posee caracteristicas similares a MPC. Es importante mencionar que es-
te ultimo no posee cero error en estado estacionario, porque las senales a controlar no son
completamente continuas.

Tracking error of compensation current for MO-MPC, MPC and PI control

T u

YMO—MPC |

\“'ll"] \'I il ‘{ [

0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16

T T T T T

MPC
I T H |

0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16

1 ‘
— B LR Al
Z o m ]
-1
0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16
Time [s]

Figura 3.23: Error de seguimiento de referencia para la corriente de compensaciéon, para MO-
MPC, FCS-MPC y control PI

En la figura[3.24]se observa que MO-MPC y MPC no supere 1 [V] en la diferencia de voltaje de
los condensadores. Es decir, se cumple el criterio de optimizacion para MO-MPC. En contraste,
el control PI llega a valores sobre 1 [V], lo cual se debe a que el voltaje del de-link posee rizado
y no es posible lograr cero error en estado estacionario.

Asi es posible observar que dado estas elecciones de A se puede emular la solucion MO-MPC,
tanto para THD, frecuencia de switching, y para las restricciones de solucion multi-objetivo.
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Voltage difference between the capacitors for MO-MPC, MPC and PI control
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Figura 3.24: Diferencia de voltaje en los condensadores del inversor NPC para MO-MPC, FCS-
MPC y control PI.

3.8. Discusion

Con los resultados obtenidos, el filtro activo demostrd ser capaz de compensar reactivos,
armoénicos y desbalances, indistintamente del tipo de carga conectada al sistema. Asimismo,
dada la modelacion descrita para el controlador MPC, basta con una sola ley de control para
controlar las variables relevantes del sistema, es decir, la corriente del filtro, el voltaje en el
dc-link, la potencia activa y reactiva.

La propuesta multi-objetivo es una poderosa herramienta que permite aplicar FCS-MPC
sin la necesidad de disenar ponderadores dentro de la funcion de costo. Ademaés, entrega una
flexibilidad bastante grande para resolver la ley de control sujeta a condiciones impuestas por
el disenador. No obstante, se sugiere realizar una investigacion para inversores con mas estados
de conmutacién posibles, ya que el inversor de dos niveles posee 8 estados, y la frontera 6ptima
de Pareto para dos objetivos tiene a lo mas 4 puntos. Por lo que si se agrega un objetivo maés, la
cantidad de puntos en la frontera disminuye a maximo dos. En este ultimo caso, es mas dificil
establecer condiciones para el sistema.

La eficacia de la propuesta para la sintonizacion del controlador FCS-MPC se demuestra
mediante el porcentaje de violacion de la restriccion multi-objetivo. Los resultados mostrados
en la seccién 3.6 cumplen con la restriccion de que Jo = eg < 500 [VAR|. Para MO-MPC se
tiene que el controlador cumple con la restriccion en un 93.12 % de los casos; para FCS-MPC con
el modelo ARX de A la restriccion se cumple en un 90.33 % de los casos; utilizando el promedio
de la senal de A la restriccion se cumple en un 84.02 % de los casos. Estos resultados son logicos,
pues no todas las soluciones Pareto ¢éptimas son accesibles por la eleccién de ponderadores. Por
lo cual se demuestra que esta técnica posee factibilidad en la solucién. Es importante destacar
que MO-MPC no cumple el 100 % de la restriccion, ya que este es un problema "soft constraint",
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es decir, que si para algiin momento la restricciéon limita demasiado las soluciones, el controlador
escogerd la que supere la restricciéon y sea mejor.

Es posible observar que dados los resultados obtenidos con MO-MPC, es posible implementar
esta técnica para un inversor de dos niveles dados los 8 estados de conmutacion, sin embargo
para un inversor de tres niveles, dados los 27 estados de conmutacion, el tiempo de computo
es muy grande. Por lo tanto, para inversores mas complejos es necesario realizar la técnica de
sintonizacién propuesta.

Dado que se busca un modelo simple del ponderador, se recomienda utilizar el promedio de la
senal del modelo dinamico encontrado. Esto es debido, a que el promedio logra emular bastante
bien los resultados de MO-MPC en estado estacionario.

Asimismo, se compar6 la técnica de control FCS-MPC con un controlador proporcional-
integral y un controlador por histéresis. Se prob6 que el control PI obtiene seniales con mejor
contenido armoénico que FCS-MPC y el controlador por histéresis obtiene una excelente dinamica
al igual que MPC.
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4 Control predictivo modulado

A continuacion, se presenta la estrategia de control predictivo modulado (M?PC) para in-
versores. Primero se describe el diseno de esta técnica de control, para un inversor de dos y
tres niveles. Luego, se describe la propuesta multi-objetivo para M2PC (MO-M?PC). Posterior-
mente, se exponen los resultados por simulacion obtenidos al aplicar M2PC y MO-M2?PC en un
inversor conectado a una carga RL y a un filtro activo. Finalmente, se realiza una discusion
sobre los resultados obtenidos.

4.1. MPC modulado para un inversor de dos niveles

Este enfoque nace porque FCS-MPC no cuenta con un modulador, por lo cual el controlador
puede elegir solo un estado de conmutacién por cada instante de tiempo. Esto genera gran ri-
zado en las senales del sistema (mayor THD), y ademés, genera una frecuencia de conmutacion
variable. Con tal de superar esta limitacion se propone MPC modulado (M*PC) [3] [65, 62], el
cual esta basado en la estrategia de control predictivo convencional adicionando un esquema de
modulacion vectorial por ancho de pulso (SVPWM) inverso. Conociendo a priori el vector desea-
do a ser aplicado, el ciclo de trabajo puede ser calculado para cualquier estado del conversor
con funciones de costo con varios objetivos [3]. Esto tiene como ventaja incluir todas las carac-
teristicas de MPC y reducir el rizado en las senales del sistema, dada la etapa de modulacion.
Ademas, entrega una frecuencia de conmutacion fija para el conversor.

Para un inversor trifiasico de dos niveles, es posible definir seis vectores de voltaje activos
y dos nulos, tal como se muestra en la tabla [£.I} Los vectores activos generan un espacio en
coordenadas a5 que es posible separarlo seis sectores, cada uno de ellos delimitado por cada
par de vectores adyacentes, tal como se muestra en la figura [4.1

El esquema de control para M?PC es mostrado en la figura , el cual es similar a FCS-MPC,
es decir, se calcula la prediccion del comportamiento del sistema y se minimiza una funcién de
costo (G) para un cierto estado de conmutacion. En contraste, M?PC determina la prediccion de
dos vectores activos adyacentes y el vector nulo en cada instante de tiempo, y evalta la funcion
de costo para cada vector. Para aplicar el esquema SVPWM, los ciclos de trabajo asociados a
los vectores se calculan definiendolos inversamente proporcional al valor de la funcién de costos,
es decir, si la funcion de costos evaluada en un vector posee un valor elevado, el ciclo de trabajo
de este es reducido. En consecuencia, los ciclos de trabajo para los vectores en el esquema de
control se calcula resolviendo (4.1)).

48



15}
1‘ . Tabla 4.1: Voltajes fase-fase para la salida del
| inversor de dos niveles
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do + d; + dj = (4.1)

donde dy corresponde al ciclo de trabajo del vector nulo, el cual es evaluado s6lo una vez. d;
y d; son los ciclos de trabajo para los estados de conmutacion s; y s;, respectivamente. GO,
G% y GY) son las funciones de costo evaluadas para el vector nulo, y los vectores activos v; y
v;, respectivamente, con (i,7) = (1,2), (2,3), (3,4), (4,5), (5,6), (6,1), de acuerdo a la tabla
Resolviendo se obtiene que:

dy = G(i)G(j)/(G(O)G(i) + GO GG + G(O)G(j))
d, = G(O)G(J’)/(G(O)G(i) +GOGU 4 G(O)G(j)> (4.2)
dy = G(O)G(i)/(G(O)G(i) + lelel®h + G(O)G(j))

Con aquella expresion la nueva funcion de costo del sistema evaluada en cada instante de tiempo
es definida como sigue:

gk +1) = &GY + 4,GVY) (4.3)

49



Los dos vectores activos que minimicen esta nueva funciéon de costo son seleccionados y apli-
cados al conversor en el siguiente instante de tiempo. Luego de obtener los ciclos de trabajo y
seleccionar los vectores activos 6ptimos, un patron de conmutaciéon simétrico doble es adoptado,
con el fin de aplicar los vectores activos y el vector nulo. En este caso cada rama del inversor
debe cambiar su estado solo una vez en un periodo de conmutacion. Para lograr esto, el periodo
de conmutacion (7}) se divide en siete partes. Tal como se muestra en la figura [£.3] En efecto,
primero se aplica el vector de estado cero durante un cuarto del total de su tiempo de aplicaciéon
(Th); luego siguen los dos vectores activos aplicados durante la mitad de su tiempo de aplicacion
(Ti y T;); luego se aplica nuevamente el vector cero durante un cuarto del total de su tiempo de
aplicacion. Todo esto en medio periodo de conmutacion. La siguiente mitad se aplica el mismo
patron pero simétrico, es decir, como un espejo. De esta forma se logra un mejor desempeno en
cuanto a los armonicos de la senal de salida, dada la simetria que presentan las formas de onda
de la modulacion.

Figura 4.3: Patréon de conmutacion para los vectores 6ptimos [3]

Adicionalmente, se puede sefialar que incluir el término dyG® no mejora ni empeora en el
rendimiento del sistema en cuanto a la calidad de la energia, s6lo aumenta el valor del criterio de
desempeno. Matematicamente se explica como sigue: suponiendo que se incluye el vector nulo
en se tendra una nueva funcion de costo definida por:

gk +1) = dGY + ;GY) + 4,GY (4.4)
Por el conjunto de ecuaciones de se tiene que:
&G = K, 4GV = K, d;,GY) = K (4.5)
Reemplazando en (4.4)):
gk+1) =K+ K+ K =3K (4.6)
donde K se obtiene de resolver y es igual a

1 1 1\ ! GHOGH GO)
K = ~+ — + = . . .
GO GgOu GO GOGOH + GOGU) + GOGWE)

(4.7)

En conclusion, resolver el problema de optimizacion para (4.3) o para (4.4) es equivalente a
minimizar:
GH GO G0)

ming(k+1) = GOGH + GOGH) + GHGH)

(4.8)
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Por otro lado, es l6gico pensar que una forma de comparar las estrategias de control predictivo
es mediante la funcién objetivo. Para ello sigue que, suponiendo que MPC tiene una funcion de
costo Gype y M2PC tiene una funcion Gypepa, ademés, que los vectores 6ptimos son vy y vs.
Entonces, para efectos de comparar ambas funciones se define la funcion de MPC como:

GMPC = G(V1> (49)

mientras que para M?PC se tiene que la funcion equivalente viene dada por (4.8) y se expresa
como:

Cha _ G(Vl)G<V2)G(V0) (410)
MPC™ Q(vo)G(v1) + G(v1)G(va) + G(vo)G(vs)
Es facil notar que (4.10) cumple que:
G(va)G(vo)
Gyvepe = G . <G 4.11
MEPC (Vl) G(Vo)G(Vl) -+ G(V1>G(V2) -+ G(Vo)G(VQ)J <V1) ( )
<1
En consecuencia,

Gazpe < Gupe (4.12)

Es decir, el control predictivo modulado posee un menor valor de la funcién objetivo.

Como comentarios se tiene que: (i) La estrategia de modulacion permite reducir el error de
seguimiento al tener un menor valor en la funciéon de costo; (ii) Resolver es equivalente a
minimizar , es por ello que se pueden hacer las suposiciones anteriores y probar el resultado
de (4.12); (iii) En caso de que el vector nulo sea el 6ptimo en la funcion de costo de MPC, el
ciclo de trabajo de este serd mayor que el de los otros dos vectores activos. Ademas, de la misma
forma se puede probar que Gyp2pe < Gupc para el vector nulo. (iv) Si la funcion de costos G
representa el error de alguna variable del sistema, se tendra que M?PC tendra un menor error
de seguimiento de referencia que MPC, dado el resultado de (4.12]).

Para implementar este controlador, es necesario tener en consideracion el retardo del actua-
dor, es decir, el inversor. La idea de la compensacion del retardo es similar a MPC de estado
finito. Por lo tanto se debe minimizar la funcién de costo en el instante k + 2, con el fin
de obtener y aplicar la accion de control en el instante k + 1:

gk +2) = TGY(k +2) + T,GY (k + 2) (4.13)

Para obtener el valor 6ptimo de predicciéon de la variable de control z(k + 1), necesario para
encontrar G(k + 2), se debe tener en cuenta el patron simétrico aplicado en el instante anterior
(k), por lo cual se tendra un calculo recursivo, vale decir, primero se realiza una prediccion
para el instante k + %, &,z . Luego, utilizando este mismo valor predicho, se calcula el valor
pp T TS asimismo, con éste nueva prediccién se calcula ﬁ:k+%
Finalmente se obtiene .7, = #(k + 1). En la figura se presenta un esquema para la
compensacion de retardo de M2?PC.

de z r,, 1;; y asl sucesivamente.
+5+4
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Figura 4.4: Compensacion del retardo para M?PC

El diseno de la técnica de control para un inversor de dos niveles se puede expandir para
cualquier topologia, en particular para un inversor de tres niveles. A continuacion, se describe
la técnica de control M2PC para un inversor de tres niveles.

4.2. MPC modulado para un inversor de tres niveles

Para seguir con la validacion del control predictivo modulado, se trabajara con un inversor
de tres niveles NPC (neutral point clamped). El disefio de M2PC para esta topologia es el mismo
de la seccion 4.1 de esta tesis, es decir, el que se utiliza para el inversor de dos niveles [5], por
tanto, los ciclos de trabajo, la funcion objetivo y los vectores de conmutacion se calculan de la
misma forma. No obstante, la forma de aplicar la modulacion vectorial es distinta y se explica
a continuacion.

Los 27 vectores de conmutacion son mostrados en la figura y la tabla De acuerdo a
la magnitud los 27 vectores son divididos en cuatro grupos: vectores nulos, vectores pequenos,
vectores medianos y vectores grandes.

e Los vectores nulos son aquellos que se encuentran en el origen del plano af (—, —, —),
(0,0,0), (+, 4+, +); conectando la salida a tierra, de este modo se produce un voltaje nulo.

e Los vectores pequenios son vectores dobles y se subdividen en vectores pequenos superiores
e inferiores. Los seis vectores (+,0,0), (+,+,0), (0,+,0), (0,4, +), (0,0,4), (+,0,+) son
vectores pequenos superiores y (0, —,—), (0,0,—), (—,0,—), (—,0,0), (—,—,0), (0,—,0)
son los seis vectores pequefos inferiores con la misma magnitud de vg./v/6. Estos vectores
conectan las salidas de corriente alterna a dos niveles de tension DC-link consecutivos.

e Los vectores medianos son (+,0,—), (0,+,—), (—,+,0), (—,0,+), (0,—,+) y (+,—,0)
tienen la magnitud de vq./ V2. Estos vectores producen desequilibrios de tension en los
condensadores y por lo tanto deben ser compensados.

e Los vectores grandes son (+, —, —), (+,4+, =), (—,+, =), (=, +,+), (=, —,+), ¥y (+,—, +).
Estos vectores generan el mas alto voltaje de corriente alterna con magnitud vq. - \/m
De hecho, estos vectores son equivalentes a los seis vectores activos del inversor de dos
niveles.
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Para realizar SVM, el hexagono de la figura se divide en tres hexagonos para generar
los pulsos de control, produciendo 18 sectores, ver figura El primer hexigono contiene los
vectores pequenos en sus vértices y el vector nulo en el centro, es decir, Vg, Vi, Vo, V3, Vy, Vs,
Vs. El segundo hexagono consiste de seis vectores medianos en sus vértices y el vector nulo en
el centro, Vo, Vs, Vi, Via, Via, Vig, Vis. El tercer hexagono incluye los seis vectores grandes en
sus vértices y el vector nulo en el centro, Vg, V7, Vo, Vi1, Vis, Vis, Vi7. La forma de aplicar la
modulacion vectorial es trabajar con cada hexigono como si fuese un inversor de dos niveles,
vale decir, los vectores en los vértices son los vectores activos y el del centro es el nulo [4, 102].

5] 1+
3 A Vi Vg
! Vi Vio I
vs 4 v, I i1 !
1 I I 111 1
v A Vi v Ve v V7
4 > « Via 2 -> Vis 2 > «

Vs v Ve v VI

() (b) (c)

Figura 4.5: Hexagonos del inversor de tres niveles. (a) Hexdgono pequetio, (b) Hexdgono me-
diano, (c) Hexagono grande

La generacion de pulsos de control dependerd en cual hexdgono se esté trabajando. Para
el hexdgono pequeno se deben considerar los vectores superiores e inferiores en el patréon de
control. En cambio, para el hexdgono mediano y grande solamente se considera un tnico vector.
Ademas, se deben considerar los tres vectores nulos en cada hexégono y sector. En la figura [4.6
se puede observar un ejemplo del patréon simétrico para el sector I del hexdgono pequeno, los
vectores V,, Vi, Vit son (—,—,—), (0,0,0) y (+,+,+), respectivamente; Vi, V;© y V7, V-
son los vectores superior e inferior, respectivamente. En la figura [4.7] se observa otro ejemplo
del patron simétrico para el sector I del hexagono mediano.
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patron simétrico para el hexdgono pequenio en el sector I [4].
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Figura 4.7: Ejemplo de patrén simétrico para el hexagono mediano en el sector T [4].

Por lo tanto, la forma de aplicar M2PC en el inversor NPC se resume en un diagrama de blo-
ques mostrado en la figura Se observa que al igual que en MPC se realizan las predicciones,
y en este caso, el problema de optimizacion entrega los ciclos de trabajo y los vectores activos
6ptimos para aplicar la modulacion.
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Figura 4.8: Esquema de control para M?PC en un inversor de tres niveles [5]

A continuacion se muestran los resultados obtenidos con esta estrategia de control en un
inversor conectado a una carga RL y al filtro activo.

4.3. Resultados por simulacién para M?PC

4.3.1. Inversor de dos niveles

Para validar los resultados de M?PC, estos son comparados con FCS-MPC, para observar
las ventajas y desventajas de ambos métodos. Primero se estudia la topologia de un inversor de
voltaje conectado a una carga RL. Luego se estudia M?PC en el filtro activo.

4.3.1.1. Inversor de voltaje conectado a una carga RL

En la figura [4.9| se presenta un diagrama con la topologia de un inversor de voltaje trifasico
de dos niveles y tres piernas, conectado a una carga RL. La funcion objetivo de MPC a utilizar
es:

R 2 . 2
Gk +2) = (ia(k 1 2) itk + 2)) + <ib(k: 12) ik + 2)) (4.14)
s 2
+ (ic(k 4 2) ik + 2))
con i(k 4 1) la prediccion de la corriente e i*(k + 1) la referencia de corriente.
Para efectos de simulacion se utilizan los parametros de la tabla[d.2] Ademaés, con tal de tener

resultados comparables con respecto al THD de la senal, para FCS-MPC se escoge un tiempo
de muestreo T, = 33.34 us y para M2PC se escoge Ty = 100 us 1]

!Es importante destacar que el tiempo de computo promedio para el algoritmo de control FCS-MPC es de
T, = 8.45 us y para M2PC se tiene T, = 21.84us
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Figura 4.9: Inversor de voltaje conectado a una carga RL [3]

Tabla 4.2: Parametros para la simulacion

Parametros Valores
Inductancia en la carga: L 3 mH
Resistencia en la carga: R 0.3 Q

Voltaje dc-link: vq,. 150 V
Potencia nominal 4 kVA
Corriente nominal 15 A
Resolucion de la simulacion (M?PC) | 1 us

En la figura[4.10|se observan los resultados de la simulacion para las corrientes de la carga en
af en estado estacionario para las técnicas de control predictivo. Se tiene que ambas poseen un
seguimiento de referencia muy similar, sin embargo, M?PC posee un rizado menor a FCS-MPC,
va que, al THD de M?PC es de 1.85% y de FCS-MPC es de 2.56 %.

FCS-MPC
Current [p.u.]

0.1 0.105 0.11 0.115 0.12 0.125 0.13 0.135 0.14

Mm2PC
Current [p.u.]

0.1 0.105 0.11 0.115 0.12 0.125 0.13 0.135 0.14
Time [s]

Figura 4.10: Corrientes en o8 para FCS-MPC y M?PC en p.u.
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Como se observa en las figuras y FCS-MPC presenta un espectro armoénico muy
difuso, lo cual demuestra que esta estrategia posee una frecuencia de conmutacion variable. Por
otro lado, para el control predictivo modulado se tiene una frecuencia de conmutacion fija, la
cual estd localizada alrededor del armoénico ntamero 200 (200x50 Hz = 10kHz). Ademas, se
observa un acercamiento de los espectros hasta el armoénico 40, se puede notar que M2PC logra
compensar armoénicos de baja frecuencia, al contrario como lo hace FCS-MPC.

FFT analysis FFT analysis

15 15 , , , , ' ' ' ' '
= 1 1
s s
é 0.8 % 0.8
_ € 06 . 2 06
g 1 5 04 ] £ 1 5 04 1
£ ° £ N
g % 02 g ;; 02
Z g, Z = |
= 0 10 20 30 40 2 0 10 20 30 40
< Harmonic order < Harmonic order
g , 2 05H 1
s s
0 e[ ||J| " L
0 50 100 150 200 250 300 0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 500
Harmonic order Harmonic order
Figura 4.11: Espectro arménico de la co- Figura 4.12: Espectro armoénico de la co-
. ey . a7 2
rriente utilizando FCS-MPC rriente utilizando M“PC

Para estudiar la dinamica de M2PC, se compara con FCS-MPC. Para ello se realiza un
cambio en la referencia de corriente desde 1 p.u. hasta 0.6 p.u., en el instante ¢t = 0.12 segundos.
En ambos casos se observa una muy buena dinamica y, nuevamente, M2PC posee un menor
rizado que MPC. Esto se puede observar en la figura También, en la figura [4.14] se puede
observar el comportamiento del voltaje a la salida del conversor para ambas formas de control.
Se puede decir que para el control predictivo clasico se presenta una disminucién en la frecuencia
de conmutacion cuando la referencia disminuye, la cual va desde los 4.6 kHz a los 3.7 kHz, y con
ello, se demuestra que posee una frecuencia de conmutacién variable. En cambio, para M?PC,
la frecuencia de conmutacion se mantiene constante, independiente del valor de la referencia,
gracias al esquema SVM presente.

Para realizar un andlisis mas general, en las tablas y se presentan distintas prue-
bas para el controlador predictivo clésico y el modulado, para ciertos valores de frecuencia de
muestreo. De la tabla se tiene que para FCS-MPC, a medida que aumenta la frecuencia de
muestreo (o bien, disminuye el tiempo de muestreo) el THD disminuye significativamente y la
frecuencia de conmutaciéon aumenta. Lo mismo ocurre para la estrategia M?PC. Ademas, cabe
destacar que la frecuencia de conmutacion es igual a la frecuencia de muestreo del controlador
predictivo modulado. Adicionalmente, se puede decir que es necesaria una alta frecuencia de
muestreo de FCS-MPC para obtener un rendimiento similar a M?PC, en cuanto al THD se
refiere.
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Figura 4.13: Corrientes de la carga en af para FCS-MPC y M?PC en p.u., ante un cambio de
referencia de 1 p.u. a 0.6. p.u.ent =0.12 s
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Figura 4.14: Voltajes fase neutro para FCS-MPC y M2PC en p.u., ante un cambio de referencia
de 1 pu. a0.6. pu.ent=0.12s

En la tabla [1.4] se muestran los resultados del RMSE entre la corriente y su respectiva refe-
rencia, se puede concluir que la estrategia predictiva clasica posee un mayor error de seguimiento
de referencia que el control modulado, y con esto se valida que para tener un desempeno com-
parable entre ambos controladores FCS-MPC debe tener una frecuencia de muestreo mayor que
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M2PC. En otro orden de cosas, también se observan los valores de la funcién de costo promedio
de cada estrategia de control, MPC posee una funciéon objetivo mayor que M2PC para cada
frecuencia de muestreo, en este caso se utiliza (4.8) como funcion de costo.

Tabla 4.3: Resultados de THD y frecuencia de conmutacion ( fs,) para FCS-MPC y M?PC bajo
distintas frecuencias de muestreo para un inversor de dos niveles conectado a una carga RL

Frecuencia de THD fsw
muestreo | FCS-MPC [%] | TP MPC AL peg Mpe [k | foo MPC k2]
10 kHz (100 us) 6.902 1.852 2.33 10
20 kHz (50 s) 1.059 1.488 166 20
30 kHz (33.34 pus) 2.561 1.116 6.99 30
40 kHz (25 ps) 1.956 0.745 9.22 40

Tabla 4.4: Resultados de RMSE de seguimiento de referencia y valor de la funcién de costo
para FCS-MPC y M?PC bajo distintas frecuencias de muestreo para un inversor de dos niveles
conectado a una carga RL

Frecuencia de RMSE 9 Funcién de costo | Funcion de costo
muestreo | FCSMPC [A] | FMSEMPCIAL peg vipoqaz) | aezpe (a2
10 kHz (100 ps) 1.58 0.47 2.36 1.24
20 kHz (50 pus) 1.16 0.39 1.70 1.01
30 kHz (33.34 us) 0.75 0.27 1.07 0.55
40 kHz (25 ps) 0.47 0.15 0.45 0.32

4.3.1.2. SAPF con un inversor de dos niveles

Para el filtro activo se considera la modelacion descrita en el capitulo 3 de la tesis y los
parametros de la tabla [3.1) ademas, la funcion de costos:
G(k+2) = (Py(k+2) — Pr(k+2))* + MNQs(k +2) — Q:(k +2))? (4.15)
Donde X es el factor de peso, el cual permite hacer un balance entre el seguimiento de la
referencia de potencia activa y reactiva. En este caso se escoge A = 0.71. Ademés, con tal de
comparar las estrategias de control, con respecto al contenido armoénico de la senal, la frecuencia
de muestreo para FCS-MPC es de f, = 40 kHz y para M?PC es de f, = 20 kHz; el tiempo de
resolucion del controlador M2PC sera 200 veces menor al tiempo de muestreo, es decir, 0.1 us ﬂ

En la figura [4.15] se muestra el comportamiento de SAPF bajo las técnicas de control pre-
dictivo clasico y modulado. Se observa que bajo estas circunstancias M2PC posee menor rizado
que MPC. En efecto, el THD de MPC es de 4.39 % y para M2PC es de 2.73 %.

2El tiempo de computo promedio para el algoritmo de control de MPC fue T, = 11.45 pus y para M2PC se
obtuvo T, = 30.33 us
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Figura 4.15: Corrientes de la red para FCS-MPC y M?PC en el filtro activo

Ademés, en las figuras y se observa el espectro de armonicos para las estrategias
de control. Se ve claramente que FCS-MPC posee un espectro ruidoso y con ello se demuestra
la variabilidad de la frecuencia de conmutacion de esta técnica. En cambio, en la figura [4.20
para M2PC, se observa que posee una frecuencia de conmutacion fija, localizada alrededor del
armoénico 400, es decir, 400x50 Hz = 20 kHz. Ademas, se observa un acercamiento de los
espectros hasta el armonico 40, se puede notar que M?PC logra compensar armoénicos de baja
frecuencia, al contrario como lo hace FCS-MPC.
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En las tablas y se presentan resultados para distintas frecuencias de conmutacion
para las estrategias de control FCS-MPC y M?PC. En la tabla al igual que el caso anterior,
se tiene que M?PC posee un menor THD que FCS-MPC para igual frecuencia de muestreo. Sin
embargo, posee una mayor frecuencia de conmutacion. Por otro lado, en la tabla[4.6] se observa
que el control modulado posee un menor error de seguimiento de referencia y también un menor
valor en la funcién de costo, utilizando . El analisis, para esto es el mismo mencionado
anteriormente.

Tabla 4.5: Resultados de THD y frecuencia de conmutacion ( fs,) para FCS-MPC y M?PC bajo
distintas frecuencias de muestreo para SAPF con un inversor de dos niveles

Frecuencia de THD 9 fow 9
muestreo | FCS-MPC [%] | THP MPC A pog \ipe (ki) | fow MTPC [KH7

20 kHz (50 pus) 9.634 2.733 3.98 20

40 kHz (25 ps) 4.391 1.374 7.86 40

Tabla 4.6: Resultados de RMSE de seguimiento de referencia y valor de la funcién de costo para
FCS-MPC y M?PC bajo distintas frecuencias de muestreo para SAPF con un inversor de dos
niveles

Frecuencia de RMSE 9 Funcién de costo | Funcion de costo
muestreo FCS-MPC [W] RMSE M*PC [W] FCS-MPC [W?] M?2PC [W?]

20 kHz (50 us) 213.236 155.549 1.210-10° 0.815-10°

40 kHz (25 ps) 168.589 123.335 0.305-10° 0.221-10°

Por lo tanto, se logr6 validar por simulacion que M2PC puede ser utilizado en un filtro activo
y obtener resultados mas prometedores que para FCS-MPC.

4.3.2. Inversor de tres niveles

A continuacién se muestran los resultados para un inversor NPC conectado a una carga RL
y para un filtro activo con un inversor NPC.

4.3.2.1. Inversor de voltaje conectado a una carga RL

La funcion de costo para implementar MPC posee dos objetivos, el primero minimiza el
error de seguimiento de la referencia de corriente predicha; y el segundo es un balance entre los
voltajes de los condensadores. Por lo tanto las funciones objetivos se definen como:

Gi(k+2) = Y (ix(k: +2) —ii(k+ 2))2
z={a,b,c}
Go(k+2) = (Vg (k +2) — vaea(k + 2))° (4.16)

~

donde i(k + 1) es la prediccion de la corriente e i*(k + 1) la referencia de corriente. En conse-
cuencia la funcién de costo queda definida por:

Gure = G + Age - Ga (417)
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Para la simulacion se utilizaron los pardmetros de la tabla [4.2] Por otro lado, para obtener
resultados comparables en cuanto a calidad de energia (THD), en FCS-MPC se escoge un
tiempo de muestreo T, = 33.34 us y para M?PC se escoge T, = 100 s ﬂ

En la figura [4.1§ se observan las formas de la sefial para la simulacion de las corrientes de la
carga en abc en estado estacionario para las técnicas de control predictivo. Se tiene que ambas
poseen un seguimiento de referencia muy similar, no obstante, M?PC posee un rizado menor a
FCS-MPC, ya que, el THD de M?PC es de 1.39% y de FCS-MPC es de 1.91 %.
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o
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0.1 0.105 0.11 0.115 0.12 0.125 0.13 0.135 0.14
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o
_1.5 Il Il Il Il Il Il Il
0.1 0.105 0.11 0.115 0.12 0.125 0.13 0.135 0.14

Time [s]
Figura 4.18: Corrientes en abc para FCS-MPC y M?PC en p.u.

En la figura se presentan los voltajes en uno de los condensadores, se puede apreciar
que en ambas técnicas este se mantiene constante, logrando el objetivo de control.

Como se observa en las figuras y el control predictivo clasico presenta un espectro
armonico muy difuso, lo que prueba que la frecuencia de conmutacion de esta estrategia es
variable. Por otro lado, para el control predictivo modulado se tiene una frecuencia de conmu-
tacion fija, la cual estd localizada alrededor del armoénico nimero 200 (200 x 50 Hz = 10kHz).
Asimismo, se observa un acercamiento de los espectros hasta el armonico 40, se puede notar que
M?2PC logra compensar armoénicos de baja frecuencia, al contrario como lo hace FCS-MPC.

3Se debe considerar que el tiempo de computo promedio para el algoritmo de control MPC fue de T, = 52.31 s
y para M2PC se obtuvo T, = 69.45.s
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Figura 4.19: Voltaje de condensador para FCS-MPC y M?PC en p.u.
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Figura 4.21: Espectro armoénico de la co-
rriente utilizando M2PC

Figura 4.20: Espectro armoénico de la co-
rriente utilizando FCS-MPC

Para estudiar la dinamica del control predictivo modulado, se compara con el control predic-
tivo convencional. Para ello se realiza un cambio en la referencia de corriente desde 1 p.u. hasta
0.7 p.u., en el instante t = 0.1 segundos. En ambos casos se observa una muy buena dindmica
y, nuevamente, M?PC posee un menor rizado que MPC. Esto se puede observar en la figura
[4.22] También, en la figura [1.23] se puede observar el comportamiento del voltaje a la salida del
conversor para ambas formas de control. Se puede concluir que para el control predictivo clasico
se presenta una disminucion en la frecuencia de conmutacién cuando la referencia disminuye,
la cual va desde 3.5 kHz a a los 3.0 kHz, asi con esto se demuestra una frecuencia de conmu-
tacion variable. En cambio, para M2PC, la frecuencia de conmutacion se mantiene constante,
independiente del valor de la referencia, gracias al esquema de modulacion vectorial utilizado.
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Figura 4.23: Voltajes fase-fase para FCS-MPC y M2PC en p.u., ante un cambio de referencia
delpu. a06puent=0.1s

Aligual que en el inversor de dos niveles, para realizar un analisis mas general, en las tablas[4.7]
y se presentan distintas pruebas para FCS-MPC y M2PC, para ciertos valores de frecuencia
de muestreo. Se tiene que para FCS-MPC, a medida que aumenta la frecuencia de muestreo el
THD disminuye significativamente y la frecuencia de conmutacién aumenta. Lo mismo ocurre
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para M?PC. Ademaés, para este tltimo, cabe destacar que la frecuencia de conmutacion es igual
a la frecuencia de muestreo del controlador. Adicionalmente, se puede decir que es necesaria
una alta frecuencia de muestreo de FCS-MPC para obtener un rendimiento similar a M?PC, en
cuanto al THD se refiere.

Tabla 4.7: Resultados de THD y frecuencia de conmutacion ( fs,) para FCS-MPC y M?PC bajo

distintas frecuencias de muestreo para un inversor de tres niveles conectado a una carga RL

Frecuencia de THD fsw
muestreo | FCS-MPC [%)] | TP MPC A peg \pe (kg | fow MPC [kH2]
10 kHz (100 us) 3.923 1.392 0.765 10
20 kHz (50 ps) 2.669 1.151 1.743 20
30 kHz (33.34 pus) 1.912 0.877 2.640 30
40 kHz (25 pus) 1.342 0.467 3.455 40

En la tabla [4.8] se muestran los resultados del RMSE entre la corriente y su respectiva
referencia, se puede concluir que la estrategia predictiva clésica posee un mayor error de segui-
miento de referencia que el control modulado, y con esto se valida que para tener un desempeno
comparable entre ambos controladores MPC debe tener una frecuencia de muestreo mayor que
M2PC. Por otro lado, también se observan los valores de la funcién de costo promedio de cada
estrategia de control, FCS-MPC posee una funcién de costo mayor que M?PC, donde se utiliza
como funciéon objetivo del control predictivo modulado.

Tabla 4.8: Resultados de RMSE de seguimiento de referencia y valor de la funcién de costo
para FCS-MPC y M2PC bajo distintas frecuencias de muestreo para un inversor de tres niveles
conectado a una carga RL

Frecuencia de RMSE RMSE Funcién de costo | Funcién de costo
muestreo FCS-MPC [A] | M?PC [A] | FCS-MPC [A?] M2PC [A?]
10 kHz (100 us) 1.28 0.36 1.78 0.88
20 kHz (50 us) 1.05 0.29 1.30 0.72
30 kHz (33.34 pus) 0.54 0.22 0.95 0.59
40 kHz (25 ps) 0.34 0.11 0.68 0.25
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4.3.2.2. SAPF con un inversor de tres niveles

En este caso para el modelamiento del filtro activo, se utiliza el esquema de control conocido
como teoria p-q, o teoria generalizada para la compensacion de la potencia reactiva instantanea,
el cual es presentado en [84) ©5]. Los parametros del filtro activo a utilizar son los mismos que
para el inversor de voltaje de dos niveles, es decir, los que se muestran en la tabla[3.1} La funcion
objetivo a utilizar es:

Gk +2) = (lalk+2) —is(k+ 2))2 + (Bl +2) — 55k + 2))2 + (lelk +2) — ik + 2))2
e (Vaer (B + 2) — vaea(k +2))° (4.18)

En este caso se escoge \q. = 0.1. Ademas, con tal de obtener resultados comparables, en términos
del THD de la senal, la frecuencia de muestreo para FCS-MPC es de f, = 40 kHz y para el
control predictivo modulado f, = 20 kHz; el tiempo de resolucion de M2PC sera 200 veces
menor al tiempo de muestreo, es decir, 0.1 us ﬁ

En la figura se muestra el comportamiento de SAPF bajo las técnicas de control pre-
dictivo clasico y modulado. Se observa que bajo estas circunstancias M?PC posee menor rizado
que MPC. En efecto, el THD de MPC es de 3.66 % y para M?PC es de 3.41 %.
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Figura 4.24: Corrientes de la red para FCS-MPC y M2PC, en el filtro activo con inversor NPC.

En la figura se muestra el voltaje de uno de los capacitores en p.u. y se observa que este
se mantiene constante, logrando el objetivo de control en ambas estrategias.

4El tiempo de computo promedio para el algoritmo de control MPC fue de T, = 61.17us y para M?PC se
obtuvo T, = 73.45us
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Figura 4.25: Voltaje del dc-link para FCS-MPC y M?PC en p.u., en el SAPF con inversor NPC.

Ademés, en las figuras y se observa el espectro de armonicos para las estrategias
de control. Se ve claramente que FCS-MPC posee un espectro ruidoso y con ello demuestra que
esta técnica de control posee una frecuencia de conmutaciéon variable. En cambio en la figura
4.27] para M2PC se observa que posee una frecuencia de conmutacion fija, localizada alrededor
del armonico 400, es decir, a una frecuencia 400 x 50 Hz = 20 kHz. Por otro lado, se observa
un acercamiento de los espectros hasta el armoénico 40, se puede notar que M?PC no logra
compensar armonicos de baja frecuencia como lo hace FCS-MPC.
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Figura 4.26: Espectro armonico de la co- Figura 4.27: Espectro armoénico de la co-
rriente de la fuente de SAPF utilizando rriente de la fuente de SAPF utilizando

FCS-MPC M2PC
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En las tablas y se presentan resultados para distintas frecuencias de conmutacién
para las estrategias de control. De la tabla[4.9] al igual que el caso anterior, se tiene que M?PC
posee un menor THD que FCS-MPC para igual frecuencia de muestreo. Sin embargo, posee una
mayor frecuencia de conmutaciéon. Adicionalmente, en la tabla [4.10] se observa que el control
modulado posee un menor error de seguimiento de referencia y un menor valor de la funcion
de costo, donde la funcion objetivo del control modulado es . El anélisis, para esto es el
mismo mencionado anteriormente.

Tabla 4.9: Resultados de THD y frecuencia de conmutacion ( fs,) para FCS-MPC y M2PC bajo
distintas frecuencias de muestreo para SAPF con un inversor de tres niveles

Frecuencia de THD 9 fow 9
muestreo FCS-MPC [ %] THD MZPC 7] FCS-MPC |kHz] fow MEPC [k

20 kHz (50 pis) 1.834 3.411 5.75 20

40 kHz (25 ps) 3.663 2.124 10.50 40

Tabla 4.10: Resultados de RMSE de seguimiento de referencia y valor de la funciéon de costo
para FCS-MPC y M2?PC bajo distintas frecuencias de muestreo para SAPF con un inversor de
tres niveles

Frecuencia de RMSE 9 Funcién de costo | Funcién de costo
muestreo FCS-MPC [A] RMSE MPC [A] FCS-MPC M?PC

20 kHz (50 us) 1.144 0.428 8.431 6.585

40 kHz (25 ps) 0.487 0.221 5.423 4.125
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4.4. Diseno propuesto de MPC modulado multi-objetivo

De la revision bibliografica se ha concluido que la eleccion de los factores de ponderacion para
la funcion de costo de MPC es un tema abierto para conversores de potencia. Es por esto, que
para evitar escoger los factores de peso en la funcién de costo de MPC se plantea una estrategia
de optimizacion multi-objetivo para M2PC (MO-M?PC). Para ello, suponiendo una funciéon de
costos multi-objetivo para MPC de la forma:

G(k+2) = | (4.19)
GM(]% +2)

donde {G,},=12...m son las funciones de costo normalizadas del sistema (o bien, en tanto por
uno). Por la seccion 4.1. de esta tesis, la funcion objetivo de M*PC es equivalente a minimizar:

G(li) ng) G(10)
V¢ + a6V + aPay
Gg)ng)GéO) 5

- - n - gg
gk+2)= | ¢P6Y + a6y +aPay [ =7 (4.20)

Lo Im
eV e

GGy + GG + ahay)

donde G,SO), G,(,i) y Gz(oj), p=1,2,..., M, son las funciones de costo evaluadas para el vector nulo,
Vi y Vj, respectivamente, con (i,7) = (1,2),(2,3), (3,4), (4,5), (5,6), (6, 1), de acuerdo a la tabla
[1.1] Es importante destacar que esta definida para cada sector determinado por el par de
vectores activos adyacentes.

De igual manera como se explica en la seccion 3.5. de esta tesis la forma de resolver (4.20))
serd, mediante la frontera Optima de Pareto. En este caso, cada punto dentro de la frontera
representara un sector, es decir, un par de vectores adyacentes. Para encontrar la solucién del
problema multi-objetivo, en la frontera de Pareto se busca el punto mas cercano al origen y que
cumpla con cierta restriccion ¢; <e,i=1,2,..., M.

Para calcular los ciclos de trabajo de los vectores activos seleccionados (v; y v;) estos se

definen como inversamente proporcional a la distancia Euclidiana de las funciones de costo
MPC:

dy = 2 ) o 2
VG3(vo) + G3(vo) + ... + G3,(vo)
K
d = 2 3 3
VGEI(vi) + G3(vi) + ... + G3,(vy)
dy = 2 3 o 3
VGI(v)) + G3(v;) + ... + G, (v))
dy+dy+dy =1 (4.21)
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donde K es una constante; dy, di, d; son los ciclos de trabajo asociados al vector nulo, v,
v, respectivamente. Se debe destacar que el considerar los ciclos de trabajo con la distancia
Euclidiana de la funciones objetivos de MPC, podria no ser 6ptimo. Por lo que se vuelve,
nuevamente, un problema donde hay que sintonizar parametros para el controlador

Para ejemplificar la propuesta anterior, a continuacion se muestra un caso particular de dos
objetivos y un inversor de dos niveles, es decir, seis sectores posibles. En la figura [4.28|se observa
el plano de M?PC fijado por los ejes g1 ¥ g2, definidos como:

i ] 0 i j 0
Gg)ng)Gg ) v g Gé)Ggﬂ)Gg )
VG +GP6Y + 6Py

V6V +606Y + e ay

Cada punto en el plano indica un sector. En este caso, la frontera 6ptima de Pareto esta deter-
minada por los sectores II, IIT y V.

A
g2
I v1v2
X
V U5 Vg
X
VI v6v1
X

X IV 045
% ~
111 U304

. _ v .

Pareto front M?PC I v2u3
X
>
91

Figura 4.28: Ejemplo de frontera de Pareto para M?PC

Para resolver el problema multi-objetivo se busca el punto perteneciente a la frontera de
Pareto, que sea el més cercano al origen y que cumpla g, < €. En la figura se observa esta
situacion, aqui las posibles soluciones del problema son los sectores I, II1 y IV. Inmediatamente
se descarta el sector IV, debido a que no pertenece a la frontera de Pareto. El 6ptimo del
problema es el sector III, ya que aqui se cumple la condiciéon para g, y, a su vez es el méas
cercano al origen.

Luego de encontrar el sector correspondiente a la solucién multi-objetivo, este es llevado al
espacio de MPC, asi como se observa en la figura ) Cabe destacar que es logico que en la
frontera de Pareto de MPC se encuentren los vectores vy, v3, ¥4 vV U5, ya que en la frontera de
M2PC se tienen los sectores II, III y V.
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Figura 4.29: Ejemplo condiciéon de Pareto para M?PC

Dado que la solucién del problema es el sector III, los vectores comprometidos son vz, vy
y vg. Por lo tanto, para encontrar los ciclos de trabajo de esos vectores se propone calcular la
distancia Euclidiana desde el origen del plano hacia el vector, tal como se observa en la figura
4.30b). En particular, se tiene:

K K K
dist,,’ 3 dist,,’ 4 dist,,

T (4.23)

donde la distancia a cada vector es:

disty, = /G3(v0) + G3(vo), dist, = \/G3(va) + G3(va), dist,, = \/GH(va) + G3(va) (4.24)

A
Gy 4 v Pareto front MPC Go v
3 3
X GQ(’U;;) \
L Vg L Ug
Lo X v X
<D o) || .
) 7 = \ Vo 7
X dus
o duy 7
V4 vy
X - GQ(’U4)
T Up Vs
dtu o
> >
G] Gl(’l);;) G1<’U4) G1<’U()) G1

a) b)

Figura 4.30: Representacion grafica de los objetivos de MPC. a) frontera de Pareto MPC. b)
distancia Euclidiana a cada vector del sector 111

En la siguiente seccion se muestran los resultados obtenidos para la estrategia de control
propuesta.
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4.5. Resultados por simulacién para la propuesta M?PC
multi-objetivo

4.5.1. Filtro activo para un inversor de dos niveles

Para validar la propuesta anterior sobre MO-M?PC se realiza una formulacién del problema
mediante la funcion multi-objetivo dada por:

C ((Pik+2) = Pr(k+2)*\ (G,
Gk +2) = ((w 1) - Ok 2>>2) - (G> (4.25)

donde f’s(k + 2), Qs(k + 2) son la prediccion de potencia activa y reactiva, respectivamente; y
P*(k+2), Q%(k+2) son la prediccion de la referencia de potencia activa y reactiva, respectiva-
mente. Por otro lado, para resolver el problema MO-M?PC se utiliza la condiciéon sobre el error
de la potencia reactiva, es decir, go = |eg,| < Q5.

Es importante destacar que las pruebas por simulacion fueron realizadas para una frecuencia
de muestreo de 20 kHz y una resolucion para SVPWM 200 veces menor al tiempo de muestreo.

En la figura [4.31] se muestran los resultados para la potencia reactiva suministrada por la
fuente para diversas condiciones de Pareto. Estos graficos se muestran con puntos para demostrar
que la potencia reactiva cumple con la condiciéon de Pareto y los valores se encuentra dentro de la
banda de error escogida. En la figura ) la solucion del problema sera el punto més cercano al
origen sin restriccion; la figura[4.31b) muestra el grafico de la potencia reactiva para la condicién
|Qs] < 600 [VAR]; la figura [£.31) ilustra sefial de la potencia reactiva para |eg,| < 400 [VARJ;
por ultimo, la figura [£.31[d) muestra la sefial de @, para el requisito |eg,| < 200 [VAR]. Como se
puede apreciar en cada una de las subfiguras existen puntos donde no se cumple la condicion de
Pareto impuesta, es decir, la potencia reactiva sobrepasa los limites requeridos, esto se debe a
que la ventaja del problema multi-objetivo es que se trabaja con "soft constraints" (restricciones
suaves). O sea, que si para algin momento, la restriccion limita demasiado las soluciones, el
MO-M2PC va a seleccionar la solucion "menos mala" de todas las opciones.

Por otro lado, en la figura se muestran las senales de la potencia activa suministrada
por la fuente para las condiciones de Pareto anteriores. En la figura ) se muestra la senal
de la potencia activa para la condicién del punto méas cercano al origen; la figura ) ilustra
el comportamiento de P, para |eq,| < 600 [VAR]; la figura[d.32k) expone la sefial de la potencia
activa para |eg,| < 400 [VAR]; la figura [4.3211) muestra P, para [eg,| < 200 [VAR]. Se puede
observar que a medida que disminuye la banda de error de la potencia reactiva , la desviacion
estandar de la potencia activa aumenta. Lo cual es l6gico, dado que son objetivos opuestos, es
decir, si uno aumenta el otro disminuye y viceversa.
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Figura 4.31: Potencia reactiva en la red para el SAPF con MO-M?PC. a) cercano al origen. b)
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Figura 4.32: Potencia activa en la red para el SAPF con MO-M?PC. a) cercano al origen. b)
leg.| < 600 [VAR]. ¢) |eg.| < 400 [VAR]. d) |eg,| < 200 [VAR]

La senal de la corriente de la fuente es muy importante para analizar comportamiento del
filtro activo, ya que esta directamente relacionada con el rendimiento del sistema, en la figura
se observan las seniales de la corriente para las distintas condiciones de Pareto. En la figura
4.33h) se observa la corriente para el criterio méas cercano al origen, donde esta senal posee un
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THD de 4.25 %; la figura[4.33p) muestra el grafico de la corriente de la fuente para la condicién
leg,| < 600 [VAR], la sefial posee un THD de 4.26 %; la figura[d.33¢) ilustra serial de la corriente
de la fuente para |eq,| < 400 [VAR], esta tiene un THD de 4.66 %; por tltimo, la figura [4.334)
muestra la senal de la corriente para el requisito |eg,| < 200 [VAR], donde el THD es 5.111 %.

THD = 4.2508% THD = 4.2601%
20 20
< 10 < 10
g o g o
3 -10 3 -10
-20 -20
0.06 0.08 0.1 0.12 0.06 0.08 0.1 0.12
a) b)
THD = 4.664% THD = 5.1183%
20 20
< 10 10
5 o0 0
3 -10 -10
-20 -20
0.06 0.08 0.1 0.12 0.06 0.08 0.1 0.12
c) d)
Time [s] Time [s]

Figura 4.33: Corriente suministrada por la fuente en el filtro activo para distintas condiciones de
Pareto. a) cercano al origen. b) |eg,| < 600 [VAR]. ¢) |eg,| < 400 [VAR]. d) |eg,| < 200 [VAR]

Se puede concluir que: (i) dada la forma de solucionar el problema multi-objetivo, el criterio
cercano al origen es equivalente al criterio con restriccion |eg,| < 600 [VAR], ya que este altimo
no restringe la zona de solucion del criterio cercano al origen,ademés, como se puede observar
en los resultados anteriores, son similares; (ii) el rendimiento del controlador se ve afectado por
el criterio seleccionado, por ejemplo, si se restringe el error de la potencia reactiva aumenta el
THD de la corriente, lo cual se debe a que disminuyen los posibles estados de conmutacion.

Por otro lado, para tener una mejor nocion de los resultados de MO-M2PC estos se comparan
con M?PC. Para MO-M?PC se utiliza la condicion de Pareto |eg,| < 600 y para M2PC se escogen
ponderadores unitarios en la funcién de costo. En la figura se presenta una comparacion
grafica de las corrientes de la fuente para ambas estrategias de control. Se tiene M2PC posee un
espectro armonico de 3.44 % y MO-M?PC posee un 4.25 % de THD. Con esto se puede concluir
que ambos problemas no son equivalentes.

En la figura [4.35) se compara la sefial de la potencia reactiva del filtro activo para las estra-
tegias de control, se observa que para MO-M?PC se cumple la condicién de Pareto, mientras
que para M2PC, dado que no hay restricciones sobre la potencia reactiva, esta es libre de tomar
valores acorde a la solucién 6ptima del problema.
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Figura 4.34: corrientes de la fuente para M2PC y MO-M2PC, respectivamente
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Figura 4.35: Potencia reactiva suministrada por la fuente para M?PC y MO-M2?PC

Por tltimo, se tiene que para MO-M?PC la desviacion estandar sobre el error de la potencia
reactiva es de op, = 551.2 [W] y para M?PC se tiene que op, = 432.7 [IW]. Esto tltimo, se
debe a que MO-M2PC, impone una barrera de valores para la potencia reactiva, por lo cual la
potencia activa aumentara valores, porque son objetivos opuestos.
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4.5.2. Filtro activo para un inversor de tres niveles

En esta seccion, se implementa la estrategia MO-M2PC para el filtro activo con un inversor
de tres niveles, con lo parametros de la tabla|3.1, a una frecuencia de muestreo de 20 kHz. Dada
la formulacion del problema del SAPF mediante la teoria pq la funcién objetivo se define a
través del error de la corriente y el balance entre los voltajes de los condensadores:

Glk+2) = (Zm:{a"“} (iolk 42— e+ 2)>2>

(Udd(k -+ 2) — 'Udcg(]f —+ 2))2

= (g;) (4.26)

La condicién para resolver el problema multi-objetivo fue que la diferencia de voltaje en los
capacitores no superara cierto umbral, es decir, Gy = |vge1 — Vae2| < Av, minimizando, a su vez,
(1. Cabe destacar que el voltaje nominal en el de-link es de 700 [V].

En la figura [4.36| se presentan las senales del voltaje en el de-link para el inversor NPC. En
la figura |4.36p) se tiene la diferencia de voltaje para |vge — vae2| < 10 [V]; en la figura [4.36b)
se presentan las senales para |vge; — vaee| < 7 [V]; para la figura mc) se tienen los graficos
con la condicion |vges — vaea| < 5 [V]; en la figura [4.36() se presenta la diferencia de voltaje del
capacitor para |vgeq — vaee| < 2 [V]. En cada una ellas se observa que se cumple la condicion de
Pareto, sin embargo, en algunas zonas la senal no se mantiene dentro de los limites establecidos,
lo cual se debe a que el algoritmo no es capaz de encontrar puntos factibles.
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Figura 4.36: Diferencia de voltaje en los capacitores del dc-link para distintas condiciones de

Pareto. a) |Vdd—Vdcg| < 10 [V} b) |V2101—V2102| <7 [V] C) |V;101—Vd02| <H [V] d) |Vdcl_‘/;ic2| <
2 [V]
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En la figura se observan las corrientes de la fuente para el inversor NPC, se puede
decir que mientras mayor desbalance existe en el dc-link mayor sera la distorsion armonica de

la senal del sistema. Los peaks que existen en las corrientes se deben a los desbalances en los
condensadores.
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Figura 4.37: Corriente de la fuente para distintas condiciones de Pareto. a) |Vg. — Vaeo| < 10 [V].
b) |‘/d(,‘1 — ‘/dcg| <7 [V] C) |Vd01 — Vd02| <5 [V] d) |Vd01 — Vd02| <2 [V]

Con estos resultados se puede comprobar que MO-M?PC funciona también para otras topo-
logias de inversor. Por lo tanto la propuesta puede ser validada en otros sistemas. No obstante,

al tener un equivalente mono-objetivo con pesos unitarios, el comportamiento sera similar a este
ultimo, y tal vez no sea el 6ptimo.
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4.6. Discusion

Dados los resultados para M?PC aplicado al SAPF, este posee una frecuencia de conmutacion
fija y por ende un espectro de armonicos concentrado. Lo cual proporciona seniales con menor
rizado, es decir, menor cantidad de armoénicos

Un tema importante a la hora de implementar un controlador digital en un microprocesador
es que el tiempo de computo del algoritmo de control este dentro del tiempo de muestreo, para
evitar retardos y asi no empeorar el rendimiento del sistema. Como se observa en los resultados,
el tiempo de computo de M?PC con un inversor NPC es de 60 us aproximadamente, por lo
cual el tiempo de muestreo debe ser mayor a este valor, vale decir, Ty, > T.. En consecuencia,
dados los resultados por simulacién, para implementar el controlador predictivo modulado en
el inversor de tres niveles y tres piernas, se requiere una frecuencia de muestreo que no suba de
los 15 kHz.

Se puede mencionar que existe una relacion entre el planteamiento multi-objetivo y el mono-
objetivo para M?PC, ya que de manera implicita al calcular los ciclos de trabajo de MO-M?PC
se estd asumiendo una funcién de costos MPC con ponderadores iguales a 1. Lo que seria igual
a la seccion 4.1 de esta tesis. En efecto, suponiendo una funcién mono-objetivo de MPC con
pesos unitarios:

Gk +2) = \/G3(k +2) + G3(k +2) (4.27)
Los ciclos de trabajo se calculan como:

K L K i K
V@B o)+ Givo) T VG @) T VGV + GEY,)
do+di+dj=1  (4.28)

do =

Y luego es escoge el par de vectores adyacentes (v; y v;) que minimicen la funciéon de costo:

GHGO G0)
9k+2) = =o a0 T a0 a0 £ aOa0 (4.29)

Sin embargo, al proponer resolver el problema planteado de forma multi-objetivo es posible
establecer condiciones para las variables del sistema. Por ejemplo, que el error de la potencia
reactiva del sistema no supere cierto umbral.
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5 Resultados experimentales

En el presente capitulo se presentan los resultados experimentales para el control predictivo
modulado en un filtro activo de potencia. Primero se explicaré el sistema experimental utilizado,
las pruebas realizadas y las condiciones en que estas se implementaron. Luego, se mostraran los
resultados para M?PC considerando la clasica funcién mono-objetiva. Posteriormente, se evalua-
r4 la propuesta MO-M2PC. Finalmente, se presenta una discusion sobre las pruebas realizadas.

5.1. Bases de evaluacion

Para realizar una validacién sobre el método propuesto de MO-M2PC, se implementara en el
sistema experimental mostrado en la figura[5.1] el cual fue construido por el alumno de magister
Carlos Hernandez C. [103]. Este consiste en un SAPF con un inversor de dos niveles, asi como
se muestra en la figura El hardware que emulaba el comportamiento de la red fue una
fuente programable trifasica California Instrument. Por otro lado, las cargas utilizadas en el
filtro activo se emularon en una fuente programable trifasica California Instrument. El esquema
de control para el inversor fue implementado en la plataforma de control dSPACE ds1103 y
mediante la interfaz grafica del software Control Desk. En la figura [5.2] se muestra el inversor
junto con el de-link

Los valores utilizados en el experimento son: un voltaje AC trifasico de 85 [Vrms|; voltaje en
el de-link de 400 [V]; filtro de inductancias en el inversor de 5 [mH]| y en la carga de 2.5 [mH];
y una frecuencia de muestreo de 10 [kHz|.

Para probar el comportamiento de M2PC se realizaron pruebas bajo distintos tipos de cargas,
las cuales son: (i) una carga resistiva desbalanceada con valores R, = 17.5 [Q], R, = 14 [Q]
y R. = 85 [Q]; (ii) una carga no lineal balanceada, la cual posee un factor de cresta de
1.494 y en cada fase se entrega una corriente fundamental de 7 [A rms|; (iii) una carga no
lineal desbalanceada con un factor de cresta de 1.494 y en cada fase se entrega una corriente
fundamental de I, = 4.5 [A rms], [, = 6 [A rms| y I. = 8 [A rms]; (iv) una carga no lineal, la cual
consiste en resistencias iguales conectadas en estrella, en donde se tiene un diodo conectado en
serie en la fase a. El valor de cada resistencia es R = 10 [Q]. Para MO-M?PC, solo se realizaran
pruebas con la carga resistiva desbalanceada y la carga no lineal con el diodo, con los mismos
parametros definidos para M?PC.

Para el registro de las sefiales de M2PC se utiliza el osciloscopio KEYSIGHT - InfiniiVision
DSO-X 3024T, con el cual se obtienen las mediciones de las corrientes del sistema. Ademas,
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Figura 5.1: Sistema experimental del SAPF con un inversor de dos niveles

Figura 5.2: Inversor de dos niveles utilizado en el sistema experimental

para el andlisis del espectro armoénico de las senales se utiliza la herramienta de medicion HIOKI
3196.

Finalmente, los resultados se presentan como sigue: (a) para M?PC, primero se observa el
comportamiento del sistema antes y después de conectar el filtro activo. Luego, se muestran las
senales de corriente en estado estacionario, tanto para la carga, red y filtro. Finalmente, en el
caso de la carga resistiva, se prueba la respuesta dinamica del controlador ante un cambio de
carga. (b) para MO-M2PC, primero se muestran las sefiales de corriente en estado estacionario,
para criterios de solucién como el mas cercano al origen, reducir la banda de error para la
potencia reactiva en 200, 100 y 50 [VAR], con el método € — constraint. Posteriormente, se
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muestran las senales de potencia reactiva para evaluar que se cumpla el criterio seleccionado.

5.2. Control predictivo modulado mono-objetivo

El algoritmo M2?PC implementado es el que se describe en el capitulo 3 de esta tesis, es decir,
la funcién de costos considerada es: GF2 = (P*2 — P*)2 + (Q*2)2. Los resultados de M?PC
se muestran a continuacion:

5.2.1. Carga resistiva desbalanceada

5.2.1.1. Antes y después de conectar el filtro activo

En la figura [5.3| se muestra la corriente de la red antes y después de conectar el filtro. Se
observa que el controlador es capaz de hacer que la red aprecie la corriente como una sinusoide
balanceada. Ademaés, en la tabla se exponen los valores del THD de la misma senal, donde
se tiene que estos aumentan cuando el filtro se conecta al sistema, debido a la conmutacion del
conversor y ruidos de medicion.
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Figura 5.3: Antes y después de conectar el SAPF ante una carga resistiva desbalanceada con
M2PC

De los resultados obtenidos se puede mencionar la efectividad de aplicar M?PC en el fil-
tro activo, ya que dada la etapa de modulacion del controlador este logra un buen contenido
armonico para esta carga, el cual se encuentra dentro de la norma IEEE 519. Es importante
destacar que la carga programable poseia un contenido armoénico que afectaba el rendimiento
del controlador.
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Tabla 5.1: THD antes y después de conectar el SAPF para una carga resistiva desbalanceada
con M?PC

THD | Antes [%] | Después [ %]
fase a 1.77 2.39
fase b 1.36 2.86
fase ¢ 1.24 2.37

5.2.1.2. Senales en estado estacionario

Utilizando el SAPF con la estrategia de control M2PC las senales de corriente de la carga,
red y el filtro en estado estacionario que se obtienen se muestran en las figuras [5.4] y
respectivamente. La corriente de la carga es desbalanceada con un porcentaje de 19.15% vy
sinusoidal, dada la caracteristica resistiva de esta; la corriente de la red es balanceada con un
porcentaje de 0.87 % y sinusoidal; la corriente del inversor, son inyectadas al sistema logrando
que la corriente de la red se balancee.
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Figura 5.4: Corriente en la carga con M?PC
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Figura 5.5: Corriente en la red con M?PC
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Figura 5.6: Corriente en el inversor con M2PC

Con estos resultados se puede comprobar que el rizado de la senal se debe a la corriente
inyectada por el filtro activo, la cual posee un porcentaje de rizado debido a los efectos de
conmutacion del conversor. Por otro lado, se puede observar que dado el disenio del controlador
este es capaz de compensar desbalances. Por otro lado, la senal que inyecta el filtro sinusoidal,
lo cual es logico, ya que la carga también lo es.

5.2.1.3. Respuesta dindmica

Para probar la respuesta dinadmica de M?PC, en un instante de tiempo la resistencia en la
fase a se cambia de 17.5 [Q] a 8 [2] generando un aumento en la corriente de esta fase. El
comportamiento de la sefal en la carga se muestra en la figura[5.7] A su vez, el comportamiento
de la corriente en la red se presenta en la figura donde se puede observar que M?PC posee
una buena dinamica, ya que en aproximadamente en un ciclo y medio la senal se estabiliza, es
decir, la amplitud de la senal se mantiene constante. Ademads, es importante destacar que el
transiente de la senal posee un aumento sostenido en la amplitud de la corriente, lo cual se debe
a la constante de tiempo asociada a las inductancias del sistema.
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Figura 5.7: Corriente en la carga con M2PC
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Figura 5.8: Corriente en la red con M2PC

5.2.2. Carga no lineal balanceada
5.2.2.1. Antes y después de conectar el filtro activo

En la figura [5.9|se observa la corriente de la red antes y después de conectar el filtro, se tiene
que M?PC es capaz de volver sinusoidal la corriente que aprecia la red, con ciertas componentes
armonicas, asi como se observa en la tabla
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Figura 5.9: Antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal balanceada con M?PC

En este caso, se esta trabajando con una carga no lineal con un alto contenido arménico. Se
puede observar que el controlador M?PC es capaz de reducir el THD de la sefial en un 50 %
aproximadamente. Sin embargo, este no es capaz de mantener los estandares de la norma IEEE

519. Por lo que para el diseno de este controlador bajo las condiciones de operacion del sistema,
se sugiere utilizar filtros mas grandes.

84



Tabla 5.2: THD antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal balanceada con
M2PC

THD | Antes [%] | Después [ %]
fase a 14.05 7.24
fase b 13.56 7.04
fase ¢ 14.02 6.98

5.2.2.2. Senales en estado estacionario

Con la estrategia de control M2PC las corrientes de la carga, red y el filtro en estado esta-
cionario se observan en las figuras [5.10] [5.11] y [5.12] respectivamente. La corriente de la red es
balanceada y con componentes armoénicas, debido a la conmutacion del conversor; las corrientes
del filtro son inyectadas al sistema logrando que la corriente de la red se vuelva sinusoidal. Esta
ultima, posee forma sinusoidal con ciertos dientes, lo cual se debe a la forma de la carga no

lineal.
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Figura 5.10: Corriente en la carga con M2PC
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Figura 5.11: Corriente en la red con M2PC
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Figura 5.12: Corriente en el inversor con M2PC

Como se puede observar, para esta carga el controlador no es capaz de generar una senal
completamente sinusoidal en la red. Esto se debe a la naturaleza de la carga no lineal estudiada,
la cual posee un amplio contenido armoénico en cada una de sus fases.

5.2.3. Carga no lineal desbalanceada

5.2.3.1. Antes y después de conectar el filtro activo

En la figura|5.13|se observa la corriente de la red antes y después de conectar el filtro y se tiene
que M2PC es capaz de volver sinusoidal la corriente que aprecia la red y también balancearla,
con ciertas componentes armoénicas asi como se observa en la tabla [5.3
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Figura 5.13: Antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal desbalanceada con
M?2PC
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En este caso, la naturaleza no lineal de la carga es la misma que la seccién anterior, ya que
poseen el mismo factor de cresta, sin embargo, se presentan desbalances. Se puede observar que
a pesar de esto, el rendimiento de M2PC es bueno, ya que logra reducir en un 60 % el THD para
las fases a y b, en el caso de la fase ¢ el THD de la carga no lineal es menor a las otras fases, ya
que esta posee un mayor valor de corriente fundamental.

Tabla 5.3: THD antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal desbalanceada
con M?PC

THD | Antes [ %] | Después | %]
fase a 20.77 7.79
fase b 20.26 6.98
fase ¢ 10.83 7.10

5.2.3.2. Senales en estado estacionario

Las corrientes de la carga, red y el filtro en estado estacionario se observan en las figuras
[5.14] [5.15] y 5.16| respectivamente. La corriente de la carga posee un porcentaje de desbalance
de 39.67 %; la corriente de la red es sinusoidal, con un porcentaje de desbalance de 2.12 %.
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Figura 5.14: Corriente en la carga con M?PC
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Figura 5.15: Corriente en la red con M2PC
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Figura 5.16: Corriente en el inversor con M?PC

En este caso, las senales de corriente de la red no son completamente sinusoidales y poseen
ciertos peaks, los cuales se deben a los cambios abruptos de la carga no lineal. El rizado de
la senal de la red se debe a que la corriente inyectada por el filtro posee ruido por efectos de
la conmutacion del inversor. Ademas, de tiempo muertos del sistema experimental que no se
consideraron en la modelacién e implementaciéon del controlador.

5.2.4. Carga no lineal (diodo)

5.2.4.1. Antes y después de conectar el filtro activo

En la figura [5.17] se observa la corriente de la red antes y después de conectar el filtro y se
tiene que M2PC es capaz de hacer que la corriente que aprecia la red sea sinusoidal y balanceada,
con ciertas componentes armoénicas, asi como se observa en la tabla
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Figura 5.17: Antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal (diodo) con M?PC

Tabla 5.4: THD antes y después de conectar el SAPF ante una carga no lineal (diodo) con
M?PC

THD | Antes | %] | Después | %]
fase a 44.48 3.21
fase b 11.94 2.96
fase ¢ 12.00 3.01

Se puede observar que la naturaleza no lineal de la carga esta asociada al diodo, no obstante
posee un comportamiento resistivo, por lo cual es vilido que el THD de la corriente de la fuente
disminuya bastante. Ademaés, se tiene que el contenido armoénico de la corriente en la fase a es
mayor al de las otras debido a que en esta se conecta el diodo.

5.2.4.2. Senales en estado estacionario

Al aplicar M?PC las corrientes de la carga, red y filtro en estado estacionario se observan en
las figuras [5.18] [5.19] v [5.20] respectivamente. La corriente de la carga en la fase a posee solo
componente positiva debido al diodo, con un porcentaje de desbalance de 33.39 %; la corriente de
la red es sinusoidal con un porcentaje de desbalance de 1.82 %; las corrientes del filtro inyectan
armonicos al sistema, pero desfasados en 180° con respecto a la carga, logrando balancear y
compensar armonicos en la senal.

Para esta carga, se puede observar que la corriente de la red posee un buen contenido arménico
dentro de los estandares de la norma IEEE 519. El rizado asociado a la corriente de la red se debe
a los efectos de conmutacion del inversor que generan una corriente con rizado, para inyectar al
sistema.
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Figura 5.18: Corriente en la carga con M2PC
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Figura 5.19: Corriente en la red con M2PC
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Finalmente, en la tabla [5.5 se muestra un resumen para cada tipo de carga, antes y después
de conectar el filtro. De esta forma es posible medir el desempeno del controlador en cuanto
a la calidad de la energia compensada por el filtro activo y el balance de este en cuanto a las
corrientes fundamentales del sistema.

M2PC logra el objetivo de control en el filtro activo, ya que compensa armonicos, reactivos
v logra balancear la senal indistintamente de la naturaleza de la carga. Dada la etapa de mo-
dulaciéon del controlador, las senales del sistema poseen un menor rizado y una frecuencia de
conmutacion fija. Ademas, con una sola ley control se es capaz de controlar miltiples variables
del sistema, tales como potencias activa y reactiva, voltajes y corrientes.

Como resumen de los resultados se puede mencionar que el THD obtenido para las cargas
no lineales balanceada y desbalanceada, se debe mencionar que estos no cumplen con la norma
IEEE 519. Por otro lado, se puede observar que para cada tipo de carga, el controlador M?PC
era capaz de compensar los desbalances, ya que luego de conectar el filtro activo las corrientes
tenfan magnitudes similares.

Tabla 5.5: Resumen de resultados para el control predictivo modulado mono-objetivo

) Antes Irynq | Después 11y,q | Antes THD | Después THD
Tipo de carga | Fase A rmfs] A rmsj]c %] %]
Resistiva a 5.54 6.81 1.77 2.39
desbalanceada b 6.57 6.90 1.36 2.86
c 7.67 6.85 1.24 2.37
a 7.02 6.82 14.05 7.24
no lineal b 7.05 6.84 13.56 7.04
¢ 7.03 6.80 14.02 6.98
10 lineal a 4.51 5.88 20.77 7.79
desbalanceada b 6.08 5.80 20.26 6.98
C 8.10 6.01 10.83 7.10
16 Tineal a 4.42 6.68 44.48 3.21
(i) b 7.50 6.65 11.94 2.96
C 7.47 6.78 12.00 3.01
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5.3. Control predictivo modulado multi-objetivo

Es muy importante destacar que las funcién de costo utilizada en el algoritmo de MO-M?PC
implementado en el sistema experimental esta dada por:

GR2 ((P'Ezk:2>];*)2>

En este caso solo se tendrén las senales en estado estacionario, ya que la respuesta dindmica del
filtro activo se analizo en la seccién anterior. A continuaciéon se muestran los resultados para

MO-M?PC:

(5.1)

5.3.1. Carga resistiva desbalanceada

La corriente de la carga aplicada para esta prueba de MO-M?PC, que es la misma para
M?2PC, se presenta en la figura , por lo cual solo se mostraré la senal de la red y el filtro. En
las figuras y se observa la corriente de la red para MO-M?PC con los criterios cercano
al origen y € — constraint, respectivamente.

Para la figura [5.21] se observa que el criterio cercano al origen posee un buen espectro de
armonicos, sin embargo las senales poseen ciertos peaks en la fase a, lo que posiblemente pueda
deberse a errores de medicion.

Con respecto a la figura [5.22) se observa que a medida que disminuye la banda de error
de @), aumenta el rizado de la senal, lo cual se debe a que se restringen los posibles estados
de conmutacion dentro de la frontera de Pareto, escogiendo aquellos que no son 6ptimos con
respecto al criterio cercano al origen. Se puede observar que a mayor banda de error el parecido
de las senales con el criterio cercano al origen es mayor, lo cual es logico dado que si se aumenta
este valor se tendran todos los posibles estados de conmutacion asociados al conversor.

Por otro lado, en las figuras y se muestra la corriente que inyecta el filtro. Se debe
notar que el comportamiento es igual a la corriente de la red.

En la tabla se resume el contenido armoénico para cada situacion. Se observa que bajo
ningin criterio se cumple norma IEEE 519, para todas las fases. De hecho, el THD de la senal
aumenta un 300 %, por efectos de la conmutacion del conversor.

Tabla 5.6: THD antes y después de conectar el filtro activo con MO-M?PC

cercano al | |eg| < 200 | |eg| < 100 | |eg| < 50
origen [VAR] [VAR| [VAR|
THD | Antes | %] Después | %]
fase a 1.77 5.45 5.40 5.49 6.08
fase b 1.36 4.45 4.29 5.33 5.82
fase c 1.24 4.89 4.82 5.10 5.75
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Figura 5.21: Corriente en la red para MO-M?PC con criterio cercano al origen
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Figura 5.22: Corriente de la red para MO-M?PC con criterio € —constraint: a) |eg| < 200 [VAR];

b) |eo| < 100 [VAR]; ¢) |eg| < 50 [VAR]
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Figura 5.23: Corriente en el filtro para MO-M?PC con criterio cercano al origen
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Figura 5.24: Corriente del filtro para MO-M?PC con criterio € —constraint: a) |eg| < 200 [VAR];
b) leg| < 100 [VAR]; ¢) |eg| < 50 [VAR]

Para probar el criterio de restricciéon multi-objetivo sobre la potencia reactiva, se grafican los
datos adquiridos por la plataforma de control dSPACE ds1103 en la figura La potencia

reactiva es calculada y se obtiene mediante la ecuacion:

Qs = vsﬁisa - vsaisﬂ (52)

donde v, e iy, es el voltaje y corriente de la red en coordenadas a3, respectivamente.
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Se observa que para el criterio cercano al origen la potencia reactiva tiene un comportamiento
similar cuando el error de la potencia reactiva se restringe a un error de |eg| < 200 [VAR]. Ahora
bien, cuando la restriccién es més estricta y el error se debe mantener entre |eg| < 100 [VAR]
el sistema obtiene un buen comportamiento en cuanto a calidad de la energia se refiere y la
potencia reactiva es parecida al criterio cercano al origen. Sin embargo, cuando el error se
restringe atin mas entre |eg| < 50 [VAR], el THD aumenta bastante y la sefial de potencia
reactiva se distorsiona, ya que se restringe el espacio de soluciones posibles. Se debe destacar,
que en alguno puntos la potencia reactiva supera los umbrales, lo cual se debe a que en esos
instantes no existe un punto de solucion factible y el algoritmo busca la acciéon de control méas
cerca a la restriccion.

near origin IEQ|<200 [VAR]

Reactive power [VAR]

le/<100 [VAR] lel<50 [VAR]
300 : 400

Reactive power [VAR]

-2001

-300

: -400
0 025 05 0 0.25 05

Time [s] Time [s]

Figura 5.25: Cumplimiento de criterio multi-objetivo para el error de la potencia reactiva para
la carga resistiva desbalanceada

Es importante mencionar que existe un compromiso entre el error de la potencia reactiva eg
y el error de la potencia activa ep. Ya que, a medida que se disminuye la banda de error de la
potencia reactiva, aumenta el error de la otra.
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5.3.2. Carga no lineal (diodo)

En este caso la corriente de la carga es la misma que la figura|s.17} por lo cual solo se muestra
la senal de la red y el filtro. En las figuras y se observa la corriente de la red para
MO-M2PC con los criterios cercano al origen y € — constraint, respectivamente.

Para la figura [5.26| se observa que el criterio cercano al origen posee un buen espectro de
armonicos, sin embargo las senales poseen ciertos peaks que se pueden deber al diseno del
algoritmo MO-M?PC, o bien a errores de medicién de las sondas de corriente del sistema.

Con respecto a la figura se observa que a medida que disminuye la banda de error
de @, aumenta el rizado de la senal, lo cual se debe a que se restringen los posibles estados
de conmutacion dentro de la frontera de Pareto, escogiendo aquellos que no son 6ptimos con
respecto al criterio cercano al origen. Se puede observar que a mayor banda de error el parecido
de las senales con el criterio cercano al origen es mayor, lo cual es logico dado que si se aumenta
este valor se tendran todos los posibles estados de conmutacion asociados al conversor.

Por otro lado, en las figuras y se muestra la corriente que inyecta el filtro. Se debe
notar que el comportamiento es igual a la corriente de la red.

En la tabla [5.7] se resume el contenido armonico para cada situacion. Se observa que bajo
ningun criterio se cumple norma IEEE 519, para todas las fases. De hecho, el THD de la senal
disminye un 200 %, por efectos de la conmutacion del conversor.
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Figura 5.26: Corriente en la red para MO-M?PC con criterio cercano al origen
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Figura 5.27: Corriente de la red para MO-M?PC con criterio € —constraint: a) |eg| < 200 [VAR];
b) leg| < 100 [VAR]; ¢) |eg| < 50 [VAR]
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Figura 5.28: Corriente en el filtro para MO-M?PC con criterio cercano al origen
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Figura 5.29: Corriente del filtro para MO-M?PC con criterio € — constraint: a) |eg| < 200 [VAR];
b) leg| < 100 [VAR]; ¢) |eg| < 50 [VAR]

1001
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cercano al | |eg| < 200 | |eg| < 100 | |eg| < 50
origen [VAR| [VAR| [VAR|
THD | Antes [ %] Después | %]
fase a 44.48 5.52 5.79 5.45 7.04
fase b 11.94 6.62 6.66 6.75 8.48
fase c 12.00 5.42 5.26 5.36 6.56

Tabla 5.7: THD antes y después de conectar el filtro activo con MO-M?PC

Para probar el criterio de restriccion multi-objetivo sobre la potencia reactiva, se grafican los
datos adquiridos por la plataforma de control dSPACE ds1103 en la figura [5.25] El valor de la
potencia reactiva se calcula mediante la ecuaciéon . Se observa que para el criterio cercano
al origen la potencia reactiva tiene un comportamiento similar cuando el error de la potencia
reactiva se restringe a un error de |eg| < 200 [VAR]. Cuando la restriccion es mas estricta y el
error se debe mantener entre |eg| < 100 [VAR| el sistema obtiene un buen comportamiento en
cuanto a calidad de la energia se refiere y la potencia reactiva es parecida al criterio cercano
al origen. Sin embargo, cuando el error se mantiene entre |eg| < 50 [VAR], el THD aumenta
bastante y la senial de potencia reactiva se distorsiona, ya que se restringe el espacio de soluciones

posibles.
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Figura 5.30: Cumplimiento de criterio multi-objetivo para la potencia reactiva

Finalmente, en las tablas y se muestra un resumen para cada tipo de carga, antes y
después de conectar el filtro. De esta forma es posible medir el desempeno del controlador en
cuanto al balance del sistema y a la calidad de la energia compensada por el filtro activo. Para
los resultados de la tabla se puede observar que MO-M?PC logra compensar desbalances,
independientemente del tipo de carga y criterio seleccionado. Para la carga resistiva MO-M?PC
se obtuvieron resultados de un 2.1 % de desbalances promedio para los distintos criterios. En
cambio, para la carga no lineal, se logro un 2.6 % de desbalances promedio para los criterios de
solucion.

Tabla 5.8: Resumen de resultados para MO-M?PC

cercano al | |eg| < 200 | |eg| < 100 | |eg| < 50
origen [VAR] [VAR] [VAR]
—— Después 1
Tipo de carga | Fase | lfyna [ Arms]f und
[Arms|
Resistiva a 5.54 5.78 5.76 5.79 5.90
desbalanceads b 6.57 5.77 5.75 5.83 5.98
c 7.67 5.99 5.97 5.98 6.00
No lineal a 7.02 5.77 5.74 5.72 5.73
(oo b 7.05 5.83 5.80 5.78 5.80
c 7.47 5.99 5.97 5.84 5.89

En la tabla [5.9] se resumen los resultados de la calidad de la energia de la corriente de la
red del filtro activo. Como se menciond anteriormente, mientras mas se restringe la condicion
de error sobre la potencia reactiva el THD aumenta, debido a que se restringe el espacio de
soluciones.
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Tabla 5.9: Resumen de resultados de THD para MO-M?PC

cercano al | |eg| < 200 | |eg| < 100 | |eg| < 50
origen [VAR] [VAR] [VAR]
Antes ,
Tipo de carga | Fase | THD Despu;s THD
[ %] | %]

Resistiva a 1.77 5.45 5.40 5.49 6.08
desbalanceada b 1.36 4.45 4.29 5.33 5.82
C 1.24 4.89 4.82 5.10 5.75
No Lineal a 44 .48 5.52 5.79 5.45 7.04
{dEadlo) b 11.94 6.62 6.66 6.75 8.48
C 12.00 5.42 5.26 5.36 6.56

5.4. Discusion

Para lograr realizar todos los calculos con tal de controlar el filtro activo el tiempo de muestreo
del controlador fue de 100 [us]. Esto se debe a que el algoritmo de M?PC tardaba 27 [us| de
ejecucion en promedio, agregando a esto la medicion de variables y calculos externos el proceso
completo demoraba alrededor de 73 [us]. Mientras que para MO-M?PC el tiempo de ejecucion
fue 42 |us] y el proceso completo alrededor de 86 [us]. En consecuencia a esto, se decidi6 utilizar
aquel tiempo de muestreo.

El ruido asociado en cada grafico de las senales de corriente del sistema puede deberse a
ruidos de medicién ocasionados por campos magnéticos generados por las inductancias del
sistema. Estas se encontraban muy cerca de las sondas de medicion y no estaban aisladas. Esto
pudo afectar el rendimiento del controlador y ocasionar un mayor rizado en las senales.

Para este sistema experimental se utiliz6 el esquema de compensacion del retardo presentado
en el capitulo 4 de esta tesis para M?PC. En la figura [5.31] se presenta la corriente de la red para
la carga no lineal con el diodo, se tiene que si no hay compensacion del retardo se tendra un
contenido arménico de THDa = 11,77 [ %], THDb = 10,36 [ %], THDc = 11,01 [ %], en cambio
con compensacion del retardo, se tendra THDa = 3,21 [%], THDb = 2,96 [ %], THDc¢ = 3,01
[ %]. Por lo cual, se observa que esta forma de compensar el retardo es efectiva.

100



KEYSIGHT KEYSIGHT

TECHNOLO GIES DS0-X 30247, MY55280315, 04.06.2015051201: Mon Apr 04 18:37:53 2016 TECHNOLOGIES DS0-X 3024T, MYS5280315, 04.06,2015051201: Mon Mar 21 16:48:08 2016
50M S04/ 3 504/ 4 10.00ms/ 00s Stop £ 3 2m0mA D 504/ 504/ 3 50M 4 10.00ms! 00s Stop £ 3 250mA TR

Ep | e |
Acquisition Acquisition

MNarmal Mormal
10.0MSals G00kSals

Channels Channels

i {/oc 100:1

0.0A 447 P

0.0A 00A 6:37 PM
100:1/DC 1001 Mar 21, 2016

‘DC 100:1{0DC 10001 Apr4, 2016 + ‘DC

Mlloc 1001

Figura 5.31: Senal de corriente en la red. a) sin compensacion del retardo. b) con compensacion

del retardo

El control del dc-link para el filtro activo para M?PC obtuvo un buen rendimiento, indistin-
tamente la naturaleza de la carga. El control de esta variable se logré6 mediante el disenio de las
referencias dindmicas para el SAPF explicado en la seccion 3.3. de esta tesis. En la figura [5.32
se muestra la respuesta del controlador y se observa que existe un rizado de +20 [V], es decir,

un 5 % de error.
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Figura 5.32: Control del de-link

Si bien MO-M?PC mostré buenos resultados en el sistema experimental, no cumple los estan-
dares de la norma IEEE 519, por lo que se recomienda que para su implementacién se utilicen

filtros mas grandes. Como desventaja de esto aumenta el costo del sistema.

Por tltimo, para estudiar el rendimiento del controlador se recomienda compararlo con otras
estrategias de control, por ejemplo, control deadbeat, PI con SVPWM, o control resonante con
SVPWM. De esta forma se podria realizar una comparacién ante nuevos criterios, como fallas

en el sistema, variacion de pardmetros del sistema, entre otros.
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6 Conclusiones

En este trabajo de tesis se desarrollaron los dos topicos tratados en el estado del arte; control
predictivo basado en modelos (MPC) y sintonizacion de control predictivo de estado finito
(FCS-MPC), en el contexto de electronica de potencia.

Se desarrollo un emulador de un filtro activo de potencia en paralelo (SAPF), con este se
logré comprobar su funcionamiento y observar que este sistema es capaz de compensar reactivos,
armonicos y desbalances, indistintamente la naturaleza de la carga a la cual se esté alimentando.

Se implementaron diversos controladores para el SAPF, los cuales son: control de corriente
por histéresis (HCC); un control Proporcional - Integral (PI) con modulacion PWM; y FCS-
MPC. El controlador HCC mostré una excelente respuesta dinamica, al igual que FCS-MPC,
también, estas estrategias son simples y manejan las no linealidades del sistema facilmente.
En cambio, el regulador PI mostré una respuesta mas lenta. Por otro lado, se compararon los
espectros del contenido armoénico para estos métodos de control y se concluyd que el espectro
de corriente obtenida con el control PI es mejor que el controlador HCC y FCS-MPC, tal como
se reporta en la literatura [6l, [16] [104].

Se diseni6 un controlador predictivo de estado finito con optimizacion multi-objetivo (MO-
MPC) para un SAPF con un inversor de dos y tres niveles. Se comprob6 que no es necesario
sintonizar un ponderador en la funciéon de costo para obtener buenos resultados, ya que basta
con escoger un criterio de soluciéon para el problema multi-objetivo, no obstante, el desempeno
del controlador estd directamente relacionado con este criterio (ver tabla [3.3). Por lo cual, el
problema de sintonizar un ponderador se transforma en escoger un criterio de soluciéon multi-
objetivo, lo cual es mas sencillo e intuitivo.

Se propuso una técnica para la sintonizacion del controlador FCS-MPC. Este método estéa
basado en escoger los ponderadores de la funcion de costo que sean capaz de emular la soluciéon de
MO-MPC en FCS-MPC. Asimismo, el método propuesto puede ser implementado para cualquier
topologia de inversor, solamente se necesita definir la funcién objetivo. Con respecto a los
resultados obtenidos, FCS-MPC con el modelo ARX de A y FCS-MPC con el ponderador igual al
promedio de la senal poseen un tiempo de computo aproximado a 20 us, mostrando asi que esta
técnica para sintonizar A si es factible de llevar a cabo. Ademés, la forma de identificar el modelo
de la senal del ponderador es crucial para mejorar el rendimiento del controlador. Por ejemplo,
el modelo ARX, no se ajust6 completamente a la senal del ponderador, ya que no identificaba
algunos valores cercanos a cero. Sin embargo, realizar un modelo Takagi & Sugeno logra mejores
resultados, es decir, emula con mayor exactitud MO-MPC en FCS-MPC. La desventaja de este
ultimo, es que agrega un grado de complejidad a la hora de implementar el controlador FCS-
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MPC, ya que el modelo difuso, agrega mayor tiempo computacional al controlador. Con respecto
a sintonizar el ponderador con el promedio, es vilido siempre y cuando se este trabajando en
estado estacionario, ya que no es capaz de adaptarse ante cambios de operaciéon del sistema.

También se estudi6 la propuesta de sintonizaciéon en un inversor de tres niveles NPC, mos-
trando que es valida para otros tipos de inversores. Ademaés, se comprob6 lo propuesto en la
literatura, lo cual enuncia que este inversor posee menor contenido armoénico que el de dos ni-
veles; que puede operar a frecuencias de conmutaciéon mas pequena; el tiempo de computo de
MPC es mayor dado que posee mas posibles estados de conmutacion.

Se estudié una estrategia MO-MPC con un horizonte de predicciéon hasta 4 pasos para el
NPC, y se concluy6 que a mayor horizonte mejora el rendimiento del inversor en condiciones
de estado estacionario, ya sea reduciendo la frecuencia de conmutacion o la distorsion armoénica
total (THD) de la corriente, o ambos. En concreto, MO-MPC con horizonte de N = 4 reduce
el THD de la corriente desde 3.65% a 3.30 % y la frecuencia de conmutacion desde 4.142 hasta
3.825 kHz, en comparacion con el caso N = 1. Como resultado, MO-MPC para un horizonte de
prediccion N = 4 no logra superar el desempeno del control PI.

Otra técnica de control estudiada en esta tesis fue control predictivo modulado (M?PC), se
puede mencionar que con esta técnica es posible eliminar la frecuencia de conmutacion variable
de FCS-MPC, lo cual se debe a un esquema de modulaciéon en donde es posible incluir los dos
vectores activos y los dos vectores nulos durante cada periodo de muestreo. El tener una frecuen-
cia de conmutacion fija produce menor rizado y un espectro de armoénicos mas concentrado, lo
cual es reflejado en la mejora de la energia del sistema. Ademas, este esquema de control permite
mantener todas las ventajas de MPC.

Se logr6 validar M?PC para un filtro activo, tanto para un inversor de dos y tres niveles. Se
observa que cumple las caracteristicas de FCS-MPC, y ademéas genera senales menos distorsio-
nadas dada la etapa de modulacién. Es importante destacar, que el control predictivo modulado
genera un espectro de armonicos de corriente mejor que FCS-MPC, si se comparan a una misma
frecuencia de muestreo.

En este trabajo se implement6 experimentalmente la estrategia M?PC. Este posee una rapi-
da respuesta dinamica, facil inclusiéon de no linealidades y restricciones. Los resultados de los
experimentos demuestran que esta forma de control es una alternativa que supera el desem-
peno de los controladores lineales (por ejemplo, proporcional integral), ya que posee un buen
rendimiento ante régimen transiente y dindmico con un bajo rizado en las senales del sistema.

Por otro lado, se disené una estrategia de control predictivo modulado basado en optimizacion
multi-objetivo (MO-M2PC). Se valido esta estrategia para el filtro activo, tanto para un inversor
de dos niveles y de tres niveles. Ademas, se probd experimentalmente el funcionamiento de esta
técnica. Los resultados obtenidos muestran que el criterio con mejor desempeno, en cuanto a
THD, se obtuvo para el criterio cercano al origen, lo cual se debe a que se minimizan ambos
objetivos al mismo tiempo y no hay restricciones sobre los estados de conmutacioén. Por otro
lado MO-M?PC posee un mayor THD que M2PC, por lo cual se recomienda utilizar filtros més
grandes para su implementacion.

Es importante mencionar que los resultados obtenidos para el SAPF muestran que el por-
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centaje del THD de la corriente de la fuente se encuentran por debajo de los limites de la norma
IEEE 519 estandar (< 5 %) [1].

Finalmente, el calculo computacional al implementar MO-M2PC se logré reducir, al no formar
la frontera de Pareto y solamente comprobar si los puntos que cumplen la condicion de Pareto
son dominantes o no dominantes. Reduciendo el tiempo de 70 us a 25 pus aproximadamente.

En la siguiente seccion se resumen los aportes de esta tesis en control predictivo basado en
modelos para inversores.

6.1.

6.2.

Aportes de la tesis

Se utiliz6 una estrategia de control predictivo con optimizacién multi-objetivo para de
evitar seleccionar los ponderadores de la funcion de costo, tanto para FCS-MPC y M2PC.
El problema se resolvié mediante las condiciones de optimalidad de Pareto.

Se logr6 sintonizar FCS-MPC emulando la soluciéon del problema multi-objetivo. De la
revision bibliografica, se not6 que sintonizar el controlador es una problematica atin no
resuelta. En esta tesis, se entregd una alternativa plausible de solucion.

Se planteé una novedosa forma de compensar el retardo en M2PC, la cual consiste en
realizar una prediccion instante a instante dentro del patrén simétrico de la modulaciéon
vectorial. Se demostré experimentalmente que es una forma efectiva de compensar el
retardo, ya que mejora considerablemente el rizado de la senal.

Mediante un sistema experimental para el SAPF se valido la propuesta de MO-M?PC,
bajo diversas condiciones de operacion.

Trabajos futuros

Los siguientes temas potenciales se consideran apropiadas para la investigacion futura:

Se recomienda seguir con la validacién de los algoritmos de control propuestos en apli-
caciones especificas que generalmente requieren un alto rendimiento de control, como la
generacion de energia, vehiculos eléctricos y méaquinas.

Para futuras implementaciones de FCS-MPC se recomienda el estudio de estabilidad del
método de sintonizaciéon propuesto.

Finalmente, dado que se realizaron pruebas para una funcién de costo con términos de
potencia activa y reactiva, se recomienda estudiar la técnica propuesta para funciones de
costo con objetivos como torque y flujo, o corriente y potencia.

Se recomienda modificar el algoritmo de M?PC para mejorar el espectro arménico de baja
frecuencia. Por ejemplo, agregar sectores ficticios en el diseio de SVPWM.
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6.3. Publicaciones generadas

e P. Santis, D. Saez, R. Cardenas, A. Nunez. "Multi-objective Modulated Model Predicti-
ve Control Strategy for a Shunt Active Power Filter", IEEE Transactions on Industrial
Electronics. (En preparacion)

e P. Santis, D. Sdez, A. Nanez, R. Cardenas. "Multi-objective method for tunning predictive
controller in inverters", IEEE Transactions on Power Electronics. (En preparacion)
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7 Anexos

7.1. Anexo A: Controladores clasicos en un filtro activo

En el contexto de control de corriente de inversores, existen dos controladores principales,
que han sido estudiado por mucho tiempo, ellos son el control de corriente por histéresis y con-
troladores lineales (control PI, por ejemplo) utilizando modulacion por ancho de pulso (PWM,
por su nombre en inglés pulse width modulation) [6]; los cuales se describen a continuacion:

7.1.1. Controlador de corriente por histéresis

El controlador de corriente por histéresis (HCC) es un método de control muy facil de imple-
mentar, tiene una excelente robustez frente a cambios de carga y posee una excelente dinamica;
como desventaja se puede mencionar que dada la aleatoriedad inherente causada por el ciclo
limite del ancho de banda, no es posible logra una buena proteccién de los semiconductores
del inversor [16]. Este tipo de controladores son sintonizados (vale decir, ajustar el ancho de la
banda de histéresis §) mediante heuristica o técnicas avanzadas que se pueden encontrar en la
literatura (ver |17, [18]). En la figura [7.1| se muestra el esquema de funcionamiento, en este caso
el error de corriente es utilizado como entrada al comparador (¢ =i} — i) y si es mayor que
el limite superior §/2, el estado del inversor es z = 1y T = 0. En caso contrario, si el error es
menor a —0/2, =0y T = 1. Y si € € [-/2,0/2] se mantiene el estado anterior. Con esto se
generan los pulsos de control para cada fase del inversor.

it 1
() s
+
i

x|

Figura 7.1: Control de corriente por histéresis [6]

Para el diseno del controlador del filtro activo se utiliza el esquema de control conocido como
teoria p-q, o teoria generalizada para la compensacion de la potencia reactiva instanténea, el cual
es presentado en [84], que a su vez, se presenta en la figura , en éste se toman los voltajes y las
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corrientes medidas en la carga (VI ape € 1L abe, Tespectivamente), y utilizando la transformacion a3
(transformacion de Clarke) se calculan las potencias activa y reactiva instantanea en el sistema
(P y @, respectivamente). Esto se muestra en el bloque Instantaneous powers calculation

de la figura

Vsa PCC L
m > R i > m
LY isa i ! iLa
Vsb 1 H L
A — i I
QJ isb : el RL
Vse H i L
\\/\j isc Lol 1.V TiLe
‘ ifaJ ibe ifc
4 4
N P = Vala + VBIB .
Isabe ab(:/aB Isop Q _ VBIG B VGIB Lf Lf Lf
> Instantaneous powers
Vsabe \E i
S Sap calculation RE RE RE
av)

A
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O Low-pass
S T | swor x

{iw‘?f } B 1 [1,-!7 vy }{—[j_
’ ip’_apf v [; +Vfi v B I o 7{[ 4 qu I'Cf i [lﬁ/(lb(f Iu,br: I'Cf H HCC

ap currents calculation T
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Figura 7.2: Diagrama de control utilizado para generar la referencia de corriente de compensacion
de SAPF con un controlador HCC.

A la potencia activa calculada (P) se le aplica un filtro pasa bajo para extraer la parte
oscilatoria de P (P) ademaés, este filtro entrega la componente continua de la potencia (P) se
calcula como —P = P — P. En el bloque af current calculation de la figura |7 . e y —@Q
son utilizados para calcular las corrientes de referencia (in yef, ig.ref), Necesarias para compensar
el SAPF. También en este bloque se muestran las ecuaciones necesarias para calcularlas, con V,
y V3 las componentes de voltaje en o y 3, correspondientemente.

Por otro lado, para regular el voltaje en el dc-link se utiliza un controlador PI. Este contro-
lador, a su vez, entrega la potencia que se requiere para compensar el voltaje en el dc-link y
mantener su valor constante (P,.), y ademas, esta potencia se afade a P para ser utilizado en
el calculo de la corriente de referencia.

Finalmente, las corrientes de referencia en a3 se cambian a las coordenadas abc y son com-
paradas con las corrientes reales de la fuente y a este error se le aplica HCC, originando los
pulsos del control hacia el inversor.

Cabe destacar, que para sintonizar el controlador PI del dc-link, se asume que el lazo de
corriente es més rapido que el lazo de voltaje, es decir, la corriente del sistema sigue instanta-
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neamente a la corriente de referencia [88]. En la figura se muestra que el lazo de corriente

. . ) 17(s
se encuentra anidado al lazo de voltaje, por lo cual, asumiendo que Gj(s) = IE ; = 1, donde
i%(s
f
1} es la corriente de referencia para el inversor, la funcion de transferencia del lazo de voltaje se
expresa como:
1
- Cs

Donde C es la capacitancia del condensador. Asi, se calcula el controlador con la forma de G, (s).

Go(s) (7.1)

Vdc* o PI Ploss. References£k€>_> Current | s } Vi 1 if ‘{bﬁ' 1
control Design control sLf+Rf ! i Cs

I i nverter

Vde Gi(s)

Figura 7.3: Lazos anidados de corriente y voltaje dc-link.

7.1.2. Controlador lineal con modulacion PWM

Se les denomina controladores lineales, a los cuales trabajan con una planta lineal para el
disenio de estos, por ejemplo controladores PI, control por retroalimentacion de estado, entre
otros. Los controladores lineales con modulacién poseen ventajas tales como, frecuencia cons-
tante de conmutacion, espectro armonico bien definido. Ademaés, el disenio independiente de la
estructura de control para la corriente y voltaje permiten que se puedan implementar facilmen-
te. Como desventaja se puede mencionar que la dindmica de estos controladores es inferior a los
controladores no lineales, por ejemplo HCC, MPC [6, 16]; otra desventaja importante de estos
controladores es que solo funcionan en el punto de operaciéon al cual fueron sintonizados, por lo
cual ante variacion de parametros el sistema no logra un buen desempeno.

En este caso se implementara el méas comun, un control proporcional-integral (PI) para el
lazo de corriente, mas un modulador PWM. Para ello, se utilizara el diagrama de control de la
figura Por lo tanto, el lazo de corriente debe ser més rapido que el lazo de voltaje, también,
definido anteriormente. La funcién de transferencia a utilizar para la planta sera el filtro RL del
inversor, asi como se muestra en la figura 7.3

1

= R

(7.2)

Para el diseno del control PI, dado que el voltaje de la carga no posee distorsion, el sistema
se lleva a coordenadas dg mediante la relacion [89):
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Para sincronizar el angulo 6 (angulo de secuencia positiva de voltaje), este se estima mediante
un lazo de seguimiento de fase (PLL, por su nombre en inglés phase-locked loop). En la figura
se muestra el diagrama de bloques [105]:

—’, - T’

—t abesap | V| aprag | ik
S

—vsh > PI | 1 >
Vse VSB VSq S

Figura 7.4: Diagrama de bloques PLL

donde Vi, es el voltaje de la red normalizado, con * la coordenada correspondiente; wy es la
frecuencia inicial; PI es un control proporcional; y la planta considerada para el PLL es el
integrador, es decir:

Gp(s) =

é (7.4)

7.1.3. Resultados de simulaciéon de controladores clasicos

Para tener una base de comparacion del controlador MPC, se procede a obtener resultados
con los controladores clasicos vistos anteriormente. A continuacion, se muestran los resultados
obtenidos:

7.1.3.1. Controlador de corriente por histéresis

Primeramente, para disenar el controlador HCC se debe sintonizar el PI del de-link. Dado
que este ultimo debe poseer una dindmica mas lenta, se considera que el regulador tenga una
frecuencia natural de 10 Hz y un coeficiente de amortiguamiento de 0.707. Lo anterior es factible
va que el controlador HCC es muy rapido, porque solo realiza una comparacion del error de
seguimiento de la corriente.

Para el control PI se considera la funcién de transferencia y se sintoniza mediante el
lugar geométrico de la raiz. En la figura[7.5se tiene el lugar de la raiz del sistema y el controlador,
es posible observar el polo de la planta y el controlador; el cero del controlador; los polos de la
planta en lazo cerrado; y las zonas donde se encuentra la frecuencia natural y el coeficiente de
amortiguamiento.

Con lo anterior, el controlador obtenido se muestra en ([7.5).

3867.9
5

G(s) = 87.51 + (7.5)
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Figura 7.5: Lugar geométrico de la raiz para el control de votaje en el dec-link

Por otro lado, dado que no es trivial sintonizar el controlador HCC, se realizan pruebas para
distintos anchos de banda (8), donde los resultados obtenidos se muestran en la tabla [7.1] Se
observa que a medida que aumenta el ancho de banda, la frecuencia de conmutaciéon disminuye,
mientras que el THD aumenta, al igual que el promedio de la potencia reactiva (Asi como se

especifica en la literatura [106]).

Tabla 7.1: Resultados para pruebas del controlador HCC

HCC
Parametros de comparacion 0=0 0=1 0=2 0=3
THD % 4.781 4.797 5.034 5.743
Promedio Q) VAR | -1.595 184.851 | 400.301 | 663.490
Méxima f, Hz 23000 23000 21500 21000
Promedio fq, Hz | 9559.333 | 9091.667 | 8527.333 | 8075
Max tiempo de Céalculo JIE 4.12 4.88 4.98 4.01
Promedio tiempo de Célculo | us 3.61 3.53 3.55 3.41

Ademas, en la figura se presenta el espectro de armoénicos de la corriente de la fuente
para el control HCC. Es importante destacar que se ha realizado un acercamiento al espectro,
ya que el primer armonico (50 Hz) alcanza el 100 %. El valor de los armonicos relevantes del

sistema, con respecto a la fundamental, se observa en la tabla [7.2}

Tabla 7.2: Valor de armonicos para la corriente de la fuente para el control HCC

ler

5to

7mo

11vo

13vo

| % c¢/r a fundamental

100

0.298

0.467

0.524

0.109
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Figura 7.6: Espectro armonico de la corriente de la fuente (is,) para el control HCC.

7.1.3.2. Controlador lineal con modulaciéon PWM

Cabe recordar que para el controlador lineal, se ha escogido un PI. También, se hard uso del
controlador de voltaje calculado previamente. Por lo tanto, dado que el lazo de corriente debe
ser mas rapido que el lazo de voltaje, se escoge un regulador con una frecuencia natural de 100
Hz (es decir, 10 veces méas rapido que el de voltaje) y un coeficiente de amortiguamiento de
0.707.

Al igual que el regulador de voltaje, el de corriente se sintoniza mediante el lugar geométrico
de la raiz. En la figura se muestra el lugar de la raiz del sistema y el controlador.

1862.5

Gs) =374+ —

(7.6)

Ademas, la frecuencia de la portadora del modulador PWM es de 10 KHz.

Para sintonizar el controlador del PLL, mostrado en la figura teniendo en cuenta que
la planta a controlar es , se considera que este debe ser mas lento que el controlador de
corriente pero un poco mas rapido que el controlador de voltaje, de tal forma que no se acoplen
los lazos de control. Por lo cual, se escoge una frecuencia natural de 25 Hz y un coeficiente de
amortiguamiento de 0.707. Dando como resultado:

24662
s

G(s) =220.2 + (7.7)
El cual fue sintonizado mediante el lugar de la raiz, similar a los controladores anteriores. La
respuesta del PLL se muestra en la figura y se observa que el dngulo cambia de 0 a 27
radianes dentro del periodo del voltaje (0.02 segundos) y la frecuencia se estabiliza en torno a
los 50 Hz en 0.026 segundos, con un sobrepaso del 27.3 %.
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Figura 7.8: Rendimiento del PLL

En la tabla se muestran los resultados obtenidos con esta estrategia convencional, se
observa que el THD es menor que el obtenido con el controlador HCC; también, posee una
frecuencia de conmutacion fija, igual a la del modulador PWM. Ademés, practicamente, se
demora lo mismo en calcular la senal de control a aplicar en el inversor.

En la figura[7.9]se observa el espectro arménico de la corriente de la fuente con el controlador
PI. El valor de los armonicos relevantes para el sistema se observa en la tabla [7.4

Se aprecia que el contenido armoénico del control PI es un poco menor que el del control
HCC, también es posible apreciarlo mediante los THD calculados para cada controlador.
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Tabla 7.3: Resultados para el controlador PI con PWM

Parametros de comparacion Control lineal
THD % 3.887
Promedio Q) Var -0.0575
fsw kHz 10.0
Max tiempo de Calculo It 3.87
Promedio tiempo de Calculo | us 3.15

Tabla 7.4: Valor de armonicos para la corriente de la fuente para el control PI

ler | dto | 7mo | 11lvo | 13vo
| % c¢/r a fundamental | 100 | 0.312 | 0.335 | 0.435 | 0.212

FFT analysis
Fundamental (50Hz) = 19.82 , THD= 4.69%
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Figura 7.9: Espectro armonico de la corriente de la fuente (ig,) para el control PI.

7.1.3.3. Respuesta dindmica de los controladores

En virtud de probar la respuesta dindmica de los controladores, en t = 0.1 segundos se realiza
un cambio en el valor de Ry, de un 100 % a un 50 %, obteniéndose como resultado el comporta-
miento mostrado en la figura donde se tiene que HCC y MPC poseen una respuesta muy
similar, ya que ambos en menos de un ciclo logran estabilizar la corriente en torno a los 36.5
[A] (correspondiente a tener un 50 % de carga con voltaje fijo). En cambio, el control PI posee
una dinadmica méas lenta, dado que se estabiliza dentro de un ciclo.
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Dynamic response of source current for HCC, Pl and MPC

Current [A]

0.05 0.1 0.15
time [s]

Figura 7.10: Respuesta dindmica de la corriente de la fuente para el control HCC, Pl y MPC,
ante un cambio en Ry, en t = 0.1[s], para la fase b (ig).

7.2. Anexo B: Graficos de las simulaciones

Para demostrar el desempeno de FCS-MPC en el sistema SAPF se muestran los graficos
obtenidos por las simulaciones realizadas en MATLAB - Simulink. En cada grafico se cumple lo
siguiente: Primera columna de iméagenes, de arriba hacia abajo. La primera figura muestra las
corrientes en la carga, la segunda figura muestra las corrientes en la fuente, y la tercera figura
muestra las corrientes en el filtro. En la segunda columna, de arriba hacia abajo. La primera
figura muestra la potencia activa, la segunda figura muestra la potencia reactiva, y la tercera
figura el voltaje en el dc-link. Es importante mencionar que en todos los graficos de corriente el
color azul estd asociado a la fase a, el verde a la fase b, y el rojo a la fase c.

Las figuras [7.11] [7.12] y [7.13] muestran el comportamiento del sistema SAPF frente a las
diversas formas de control predictivo propuestas en el capitulo 3 de esta tesis. La figura [7.11
muestra el comportamiento de MO-MPC; la figura muestra FCS-MPC con el ponderador
fijo, igual al promedio ; en la figura se tiene el sistema para FCS-MPC convencional para
el modelo ARX de \.

Se puede observar que MO-MPC, a diferencia de las otras propuestas, es capaz de lograr
menos oscilaciones en torno a la referencia, para el caso de la potencia reactiva.
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Figura 7.11: Simulacién de SAPF para MO-MPC.
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Figura 7.12:

Simulacién de SAPF para MPC con A promedio.
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Figura 7.13: Simulaciéon de SAPF para MPC con A ARX.
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7.3. Anexo C: Modelo Takagi & Sugeno para las senales de
los ponderadores

Como se observa en los graficos obtenidos anteriormente para los ponderadores, los modelos
lineales para identificar la senal no se ajustaban, produciendo que los resultados no fueran los
realmente esperados. Para mejorar esto se propone realizar una identificacion méas avanzada. En
efecto, utilizando la propuesta 1, se propone un modelo Takagi & Sugeno (T&S) con la siguiente
base de reglas (para ver mas sobre estos modelos [107]):

R, = If Mk —1)is Ay AND ... AND Ak —n,) is A,
AND Q,(k — 1) is Q;AND ... AND Q,(k — n,) is Q,,
THEN \.(k) = f(M(k = 1), .., A(k —ny), Q%(k — 1), ..., Q*(k — n,)) (7.8)

S S

donde 7 es el nimero de reglas; A y € son los conjuntos difusos correspondiente a las premisas
v A es la salida de la regla r. Por otro lado, se definen los conjuntos difusos mediante cluste-
ring proyectando los datos de salida en los datos de entrada. Es importante mencionar que se
agrega la potencia reactiva al cuadrado (Q?) como variable exdgena, para que el ponderador
pueda adaptarse a las variaciones del sistema. Se probaron distintas combinaciones de variables
exdgenas, como por ejemplo, la potencia activa, error de la potencia activa, error de la potencia
reactiva, pulsos de control, pero la que mas seguia la tendencia de la senal de A era la potencia
reactiva.
2

Utilizando clusters de funcion Gaussiana, vale decir, A y Q dadas por f(z;0,u) = e_(z;;) ,
con y el valor medio de la curva; o la desviacion estandar, y mediante prueba y error se determiné
que la cantidad de retardos 6ptimas para el sistema son n, = n, = 2, la cantidad de cluster son
3, v ademas, las consecuencias del modelo son lineales. Por lo tanto, el modelo queda establecido
como:

R, = If Xk —1)is Ay AND Ak —2)is Ay
AND Q,(k — 1) is QAND Q,(k — 2) is Q,
THEN A, (k) = f(A(k — 1), A(k — 2),Q3(k — 1), Q3(k — 2)) (7.9)

La salida del sistema seré:

§_ Doy M
A== (7.10)

Zr:l Wr

con w, los grados de activacion de cada regla.

En la figura se observa la senal del ponderador y la salida del modelo T&S para los
conjuntos de entrenamiento, validacion y test. Se puede apreciar a simple vista que el modelo
sigue la tendencia de la sefial, mas atn, posee un promedio muy similar (Ayy.., = 0.55).

En la tabla se tienen los resultados de MO-MPC y el promedio de la senal de A para la
propuesta 1, incluidos los valores obtenidos con el modelo difuso. Se desprende que los estadis-
ticos entre el promedio y el modelo difuso del ponderador son similares, lo cual se debe a que
Afuzzy 1O es capaz de modelar los peaks de la sefial original, si no que sélo es capaz de seguir la
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Figura 7.14: Conjuntos de identificacion para Ao difuso.

tendencia y oscilar en torno al valor promedio. Ademas, se calcula el valor promedio del tiempo
de calculo del modelo difuso por separado al controlador, para tener una nocién de cuanto mas
hay que agregar al tiempo de MPC convencional si es que se utiliza la estrategia de control
predictiva con un modelo difuso del ponderador.

Tabla 7.5: Resultados obtenidos para modelo de Ay,

Parametros de comparacion | Unidades | MO-MPC | A(k) ARX | Apyzzy
THD % 4.389 4.377 4.381
Promedio @, VAR 0.241 0.432 0.222
Maéaxima f, kHz 21.5 22.5 20500
Promedio f, kHz 8.960 9.077 9.011
Promedio W 252.179 255.580 254.902

(Std) J (246.503) | (237.150) | (246.198)

Promedio VAR 253.514 262.680 258.858

(Std) Jo (245.041) | (259.800) | (248.700)
Funcion de costo J [VAJ? 961 937 967
MAxX Thure 1S 4541 26.65 92.25
Promedio T4, s 35.45 19.20 14.02
Promedio tiempo Ay, s - - 37.20

En la figura|7.15se muestran las senales relevantes del sistema obtenidas por el modelo difuso
del ponderador.
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Figura 7.15: Simulacién de SAPF bajo propuesta de Af,..,.

En las tablas y se muestran los parametros de las premisas y de las consecuencias
para el modelo del ponderador. Cabe destacar que las premisas son funciones Gaussianas.

Tabla 7.6: Parametros modelo de Ay,..,.

Pardmetros de las premisas
Regla Xo(k—1) | Aa(k—2) | Qs(k—1) | Qs(k—2)
R o 21,872 18,986 6176,304 | 1330,453
Y] 4,985-107° | 0,7903 -310,528 | -665,702
R o 10,448 87,940 3653,492 | 1759,003
S 1,2789 3,4572 364,715 548,262
R o 10,350 1341,104 | 3786,907 | 1786,773
Pl 1,320 0,00248 352,645 548,262

Tabla 7.7: Otros pardmetros modelo de Ay,

Parametros de las consecuencias
Regla | Ma(k—1) | Aa(k—2) | Qs(k—1) | Qs(k —2)
R, 7,433 3,586 0,0184 -0,0167
R, 557,594 345,658 1.8253 -0,3948
Rs -561,623 | -347,858 -1,8383 0,4092

7.4. Anexo D: Criterio de solucién para la optimizacion

multi-objetivo: € — constraint

Para darle un sentido fisico a la optimizacién multi-objetivo se propone resolver MO-MPC
mediante el método de restriccién-¢ (o bien, e-constraint method, en inglés). Este método mini-
miza una funcién objetivo J, y expresa las otras funciones objetivos como desigualdades J; < ¢,
i=1,...,M,1i# p [101} I]. El problema de este método es escoger los valores de &;, ya que si es
muy pequeno, tal vez no habrian soluciones factibles, asi como se muestra en la figura [7.16]
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Figura 7.16: Criterio basado en el método de restriccion-e: De izquierda a derecha, la primera
figura es cuando se encuentra una solucion factible; la segunda figura es cuando no existe un
punto en la frontera de Pareto que cumpla la restriccion [I].

7.5. Anexo E: Respuesta para ponderadores escogidos de

forma arbitraria

Para lograr demostrar que el método de sintonizacion logra emular MO-MPC, se realizaron
simulaciones con valores de \; fijos y “arbitrarios". Se escogieron \o(k) = Ao(k)/7 = 0.53/7 =
0.0757 y Ao(k) = Ao(k) - 7=0.53-7=3.71.

Tabla 7.8: Resultados obtenidos para A arbitrario.

Parametros de comparacion Ao = 0.0757 | Ay = 3.71 | Ay = 0.53
THD % 4.986 4.122 3.879
Promedio Q, VAR 11.047 2.215 -1.484
Maxima f, Hz 20500 20500 22500
Promedio fy, Hz 8960 8781.667 | 9100.667
Promedio W 176.660 306.365 235.146
(Std) J; (186.544) (337.347) | (236.632)
Promedio Var 439.201 250.178 273.556
(Std) Jo (469.688) (244.316) | (280.628)
Max Tae S 22.05 21.01 23.47
Promedio T,y s 10.12 10.01 10.65

Estos valores se escogieron a partir del promedio de )y, para demostrar que sintonizar FCS-
MPC a partir del valor medio de la senal es mas 6ptimo que escogerlo de forma arbitraria. En
la tabla [7.8| se muestran los resultados obtenidos, se observa que si Ay es pequeno los valores
relacionados con la potencia reactiva (Q, v Jo) aumentan, caso contrario es escoger Ay mayor
al promedio.
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7.6. Anexo F: MO-MPC con horizonte de predicciéon a N
pasos para un SAPF con NPC

Los algoritmos de control predictivo en conversores, utilizan un modelo del sistema con el
fin de predecir la respuesta de este ante una cierta acciéon de control. Se utiliza una funcién de
costo convexa para evaluar todas las posibles acciones de control, con el fin de encontrar la que
minimice esta funcién. Y la respuesta del sistema se puede calcular hasta un cierto horizonte
de prediccion, dada la velocidad de computo de los microprocesadores. Sin embargo, una pre-
diccién con un horizonte superior normalmente conduce a un mejor desempeno del controlador,
en cuanto a la dindmica de la planta, y a su vez, el esfuerzo de calculo se eleva, generando un
compromiso entre el desempeno del controlador y el horizonte de prediccion. Ejemplos de esta
formulacion se encuentran en |61, [76] [77].

En este caso, para resolver el problema se utiliza numeraciéon explicita, es decir, se evalian
todas las acciones de control posibles para resolver la minimizacién, tal como se muestra en
el algoritmo [2l El mayor problema es que de esta manera el esfuerzo de célculo aumenta ex-
ponencialmente con el horizonte de prediccion. Existen algunas estrategias de bisqueda maés
inteligentes que pueden dar lugar a una reduccion significativa de los esfuerzos de céalculo, por
ejemplo en [43], se presenta un inversor multinivel con 125 posibles vectores de voltaje, se propo-
ne resolver la funcion de costo calculandola con sélo 7 posibles vectores localizados alrededor del
altimo vector aplicado. Adicionalmente, otras técnicas de MPC como GPC (control predictivo
generalizado) pueden trabajar con grandes horizontes de prediccion sin aumentar significativa-
mente el tiempo computacional [33], ya que se calcula analiticamente el controlador y se realiza
modulacion PWM.
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Algoritmo 2 Algoritmo de control predictivo con horizonte de prediccion a 4 pasos aplicado a
inversores, con compensacion de retardo.
1: medir z(k)
2: for r =1 hasta 27 do
3:  predecir Z(k+1) para cada s,.(k) % Primera iteracion, para compensar el retardo, la cual
solo se calcula una vez (ver algoritmo [L)).

4:  for i =1 hasta 27 do

5: predecir Z(k + 2) para cada s;(k + 1)

6: for 7 = 1 hasta 27 do

7 predecir (k + 3) para cada s;(k + 2)

8: for k£ =1 hasta 27 do

9: predecir Z(k + 4) para cada sg(k + 3)

10: for [ = 1 hasta 27 do

11: predecir 2(k + 5) para cada s;(k + 4)
resolver min J(Z(k + 2),2(k + 3),2(k +4),2(k + 5)) para cada s;, s;, Sk, S —
s(k+1)

12: end for

13: end for

14: end for

15:  end for

16: end for

17: return s(k)

18: aplicar s(k + 1) y medir z(k + 1)

19: for i = 1 hasta 27 do

20:  predecir Z(k + 3) para cada s;(k + 2)
21:  for j =1 hasta 27 do

22: predecir Z(k + 4) para cada s;(k + 3)

23: for k£ =1 hasta 27 do

24: predecir #(k + 5) para cada s(k + 4)
25: for [ =1 hasta 27 do

26: predecir Z(k + 6) para cada s;(k + 5)

resolver min J(z((k +3)),2((k+4)),2((k+5)),Z((k + 6))) para cada s;, S;, Sk, S

— s(k+2)
27: end for
28: end for
29: end for
30: end for

{el algoritmo se repite hasta el ltimo instante k}
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El problema MO-MPC con compensacion de retardo, sobre un horizonte de prediccion finito
de largo N para el SAPF con NPC puede ser expresado como:

msin J(S) = {Ji(S), Ja(S), J5(S)}

donde

HE) = D0 > Gk + D~k +1)?

B(S) = Y (Valk+1) = Via(k +1))*

J5(S) = Y (si(k+1—1) —si(k+1—2))? (7.11)

En este caso se introduce la secuencia de control S = [s(k + 1), s(k +2), ..., s(k+ N)]7, la
cual representa las acciones de control para las N predicciones. Asi S = S¥ | es decir, el producto
cartesiano de los estados de conmutacion del inversor NPC, ver la tabla (3.6

Por otra parte, siguiendo el algoritmo [I| se tiene que en una primera etapa, se compensa el
retardo de céalculo de la accion de control, seguido de un controlador predictivo estandar con
horizonte de prediccion igual a N = 1. Por lo tanto, es por eso que para k + 2 se considera una
prediccion a un paso [56].

A continuacién, se muestran los resultados obtenidos para MO-MPC con un horizonte de
predicciéon a 4 pasos con compensacion de retardo para un SAPF con NPC. Dado que se resuelve
con enumeracion explicita la cantidad de combinaciones totales es de 274, es decir, de 27 por
cada prediccion.

La tabla muestra los errores de prediccion para el voltaje de los capacitores de NPC,
es decir, el valor predicho menos el valor real. Se observa que el RMSE y el MAE son muy
pequenios (menores al 0.03% de la senal) considerando que V., y Vi son del orden de los 350
[V]. Ademas, el RMSE para ambos voltajes va en aumento, ya que desde un paso hasta dos
pasos, este aumenta 10 veces aproximadamente. Hasta 3 pasos el error aumenta 18 veces; y a 4
pasos el error aumenta 21 veces. De igual forma para el MAE.

Tabla 7.9: Indicadores para el error de prediccion de voltaje de los capacitores de NPC

Unidad [V] | 1 paso | 2 pasos | 3 pasos | 4 pasos

Vi RMSE 0.0047 | 0.0460 | 0.0853 | 0.0997
¢ MAE 0.0031 | 0.0347 | 0.0620 | 0.0777
Ve RMSE 0.0046 | 0.0408 | 0.0869 | 1.0227
¢ MAE 0.0031 | 0.02719 | 0.0608 | 0.0711

En la tabla [7.10[ se tienen los errores de prediccién para la corriente de compensacion del
SAPF para cada fase. En este caso el maximo RMSE alcanza un 7% del valor de la senal,
considerando que la corriente de compensacion posee una amplitud maxima de 11 [A] aproxi-
madamente. Se debe notar que el RMSE aumenta hasta 70 veces, mientra que el MAE hasta 100
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veces, con respecto a la predicciéon a un paso. En la figura se puede observar graficamente
el comportamiento descrito.

Tabla 7.10: Indicadores para el error de prediccion de corriente de compensacion

Unidad [A] | 1 paso | 2 pasos | 3 pasos | 4 pasos

fase a RMSE 0.0128 | 0.4250 | 0.6948 | 0.7612
MAE 0.0063 | 0.3596 | 0.4383 | 0.6012

fase b RMSE 0.0124 | 0.4236 | 0.6954 | 0.7651
MAE 0.0061 | 0.3578 | 0.4386 | 0.6016

fase ¢ RMSE 0.0129 | 0.4246 | 0.6970 | 0.7711
MAE 0.0061 | 0.3591 | 0.4403 | 0.6071
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Figura 7.17: Prediccion de corriente de compensacion para uno, dos, tres y cuatro pasos (res-
pectivamente, i(k + 2), i(k + 3), i(k +4), i(k + 5)).

Para evaluar la calidad del modelo de prediccién de la corriente de compensacién, en la tabla
[7.11] se muestran los indicadores para la prediccion del voltaje de la carga del sistema SAPF.
Se ve claramente que el RMSE alcanza hasta un 0.000004 % de la senal, sabiendo que esta
es senoidal con una amplitud de 311 [V]. Por lo tanto, como el error es muy pequefio, no se
considera como una variable relevante para la prediccién de voltaje.

Tabla 7.11: Indicadores para la prediccion del voltaje de la carga (V)

Unidad [V] | 1 paso | 2 pasos | 3 pasos | 4 pasos

e o | RMSE [ 0,00005 | 0,00022 | 0,00056 | 0,00113
MAE 0,00005 | 0,00020 | 0,00051 | 0,00102

eree | RMSE_ | 0,00005 | 0,00022 | 0,00057 | 0,00114
MAE 0,00005 | 0,00021 | 0,00051 | 0,00102

eroe o |__RMSE_|0,00005 | 0,00022 | 0,00057 | 0,00114
MAE 0,00005 | 0,00021 | 0,00051 | 0,00102

Para estudiar el desempeno del controlador se analiza la predicciéon de la referencia de co-
rriente de compensacion. En la tabla se observa que el RMSE alcanza un valor de 4% con
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respecto a la sefal original, la cual posee una amplitud de 11 [V]. Por su parte, el MAE alcanza
un valor de un 3.3 %.

Tabla 7.12: Indicadores para la prediccion de la referencia de corriente de compensacion

Unidad [A] | 1 paso | 2 pasos | 3 pasos | 4 pasos

fase a RMSE 0.1958 | 0.2518 | 0.3896 | 0.4842
MAE 0.1486 | 0.2086 | 0.2961 | 0.3693

fase b RMSE 0.1961 | 0.2481 | 0.3899 | 0.4842
MAE 0.1487 | 0.2007 | 0.2965 | 0.3693

fase ¢ RMSE 0.1973 | 0.2473 | 0.3924 | 0.4877
MAE 0.1499 | 0.2019 | 0.2987 | 0.3722

En la tabla|7.13|se puede apreciar el comportamiento del error de la corriente de compensacion
real del inversor con respecto a la referencia, es decir, (i —i*). Se observa que a medida que
aumenta la prediccion de la corriente disminuye el error, vale decir, el seguimiento es mejor. Por
su parte el controlador PI tiene un RMSE y MAE mucho mas grande que MO-MPC a un paso.

Tabla 7.13: Indicadores para el error de corriente de compensacion

MO-MPC
Unidad [A] | 1 paso | 2 pasos | 3 pasos | 4 pasos | PI + PWM
Promedio | -0.00588 | -0.00260 | -0.00206 | -0.00149 -0.00219
fase a RMSE 0.49124 | 0.48350 | 0.46633 | 0.46403 0.96695
MAE 0.40917 | 0.40052 | 0.39281 | 0.39173 0.81214
Promedio | -0.00582 | 0.00438 | 0.00067 | 0.00078 -0.00218
fase b RMSE 0.49157 | 0.48489 | 0.46385 | 0.46211 0.95883
MAE 0.41043 | 0.40261 | 0.39118 | 0.38937 0.80379
Promedio | 0.00283 | 0.00218 | 0.00224 | 0.00297 -0.00215
fase ¢ RMSE 0.49269 | 0.48103 | 0.46381 | 0.46325 0.96207
MAE 0.41082 | 0.40323 | 0.39081 | 0.39055 0.81327

Por otro lado, en la tabla se muestran los resultados obtenidos para la diferencia de
voltaje en los capacitores de NPC, es decir, V.1 — V5. Se observa que a medida que aumenta
el horizonte de predicciéon el promedio de la diferencia es cada vez més cercano a cero, lo
que quiere decir que los capacitores poseen menor desequilibrio, mejorando el desempeno del
inversor. Ademés, los valores maximos y minimos de esta diferencia son cada vez menores a
2 [V], cumpliendo con los requisitos de la soluciéon del problema multi-objetivo. Por tltimo, el
controlador PI posee una diferencia de voltaje mayor en promedio a MO-MPC y alcanza hasta
los 3 [V] de diferencia de voltaje.

Finalmente, lo resultados obtenidos se muestran en la tabla Se puede desprender que
a medida que aumenta el horizonte de prediccion el THD y la frecuencia de conmutacion dis-
minuyen. Sin embargo, el tiempo computacional aumenta exponencialmente, haciendo que el
problema no se logre implementar. Con respecto al controlador PI, se observa que MO-MPC es
mejor en todos los aspectos, exceptuando el tiempo de computo. En sintesis, se puede decir que
si aumentamos las predicciones para el control, el sistema posee una leve mejora, tal como se
observa en la literatura, ver [57].
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Tabla 7.14: Diferencia de voltaje entre capacitores de NPC

MO-MPC

Unidad [V] | 1 paso | 2 pasos | 3 pasos | 4 pasos | PI + PWM
Promedio | 0.7860 | 0.6883 | 0.5382 | -0.3896 1.4695
Minimo -1.7554 | -1.4536 | -1.0287 | -1.9975 0.0976
Maximo 2.3811 | 2.2828 | 2.0881 | 1.1916 3.1961

Tabla 7.15: Resultados para NPC

MO-MPC
Parametros Unidades 1 paso 2 pasos | 3 pasos | 4 pasos | PI + PWM
THD % 3.653 3.629 3.556 3.305 2.823
Promedio @, VAR 1.320 1.533 2.016 2.968 0.575
Maxima fg, Hz 16000 16000 13500 | 13000 10000
Promedio f, Hz 4142 4110 3955 3825 10000
Max T4, seg 490.35 -107% | 0.0269 | 0.4055 | 18.144 9.29-107°
Promedio T, seg 285.88-107% | 0.0116 | 0.3691 | 14.216 7.78-107°

7.7. ANEXO G: Conceptos basicos en conversores

A continuacion se describen los conceptos previos relacionados con los inversores para tener
una idea mas clara acerca del trabajo de investigacion.

7.7.1. A. Distorsion armonica

Una onda distorsionada, esta formada por una onda fundamental, a la que superponen on-
das de frecuencia miltiplos de la frecuencia fundamental. Estas ondas superpuestas reciben el
nombre de armonicos de orden superior. En la figura [7.18] se muestra la generacion de una onda
sinusoidal pura con tercer armonico. Cada armoénico tiene fase, amplitud y orden [I0].

50 Hz
Onda distorsionada con
tercer armonica.
150Hz -+ —

Figura 7.18: Ejemplo de generaciéon de una onda sinusoidal con tercer armonico
La salida de los inversores se acompana de armoénicas indeseables, como resultado de la

naturaleza de conmutaciéon de los dispositivos electronicos de potencia. Es por ello que con
los algoritmos de control es de vital importancia eliminar armoénicas en la senal, dados los
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efectos adversos que estas provocan, tanto en la red eléctrica asi como en algunos equipos
que se alimentan con formas de onda distorsionadas. Algunos de los problemas que provocan
son: sobrecalentamiento de cables, motores y transformadores; corrientes excesivas en el neutro;
fenomenos de resonancia; entre otros [7].

El parametro que se utilizara en este trabajo para medir el nivel de contaminacién armoénica
que presenta una onda distorsionada con respecto a una sinusoide ideal, se define como [§]:

THD = —V%Qh * 100 % (7.12)
1

donde I; es la amplitud de la componente fundamental; I, es la amplitud del arménico h.

El estandar IEEE 519 proporciona limites permitidos maximos de las armoénicas presentes en
la onda de salida del conversor, en operaciéon normal del sistema, como se muestra en la tabla
7. 16

Tabla 7.16: Limites de distorsion de voltaje segin el estandar IEEE - 519 |7]

Tensiéon de
entrada THD | %]
<69 kV 5.0
>69 kV y <161 kV 2.5
=161 kV 1.5

7.7.2. B. Frecuencia de conmutacion

Se entendera por frecuencia de conmutacion (fs,) al maximo nimero posible de pulsos discre-
tos que el controlador entregara hacia el inversor por segundo. Dado que algunas estrategias de
control poseen una f,, variable por cada ciclo, esta se calculara de forma tal de contar cuantas
veces en promedio los semiconductor del conversor en cada pierna pasan del estado 0 (apagado)
a 1 (encendido), y viceversa, dentro de una ventana de tiempo. Por ejemplo, para un inversor
de trifasico de dos niveles y tres piernas, se tendra que fs, promedio se calcula como:

o fswa+fswb+fswc
fow = 3

(7.13)

donde f, ., * = {a,b,c}, representa la frecuencia de conmutacion para la fase a, by ¢, respec-
tivamente.

Se debe mencionar que a mayor frecuencia de conmutacion se producen mayores pérdidas.
Esto es debido a que la transicion entre el estado de apagado al de encendido de un semiconductor
no es instantanea; es del orden de microsegundos, tiempo en el cual existe simultAneamente
tension y corriente entre los terminales del semiconductor, por lo que se disipa potencia, ademéas
de calor.
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7.7.3. C. Inversor multinivel

Los inversores multinivel son aquellos capaces de entregar en la salida formas de onda alterna
de mayores o iguales a tres niveles [38]. Las caracteristicas principales de estos conversores son:
i) multiples entradas continuas permiten aumentar varias veces el voltaje de salida del inversor
empleando menos interruptores que un inversor convencional; ii) La salida del inversor presenta
un contenido armoénico menor que el que se logra con un inversor convencional. Si se dispone
de un namero infinito de niveles se podria tener un THD igual a cero; iii) Pueden operar
eficientemente a bajas frecuencias de conmutacion, reduciendo asi las pérdidas por este efecto y
teniendo un mejor rendimiento; iv) Dado el poco contenido armonico requieren filtros de menor
tamano y costo, por ende la respuesta dinamica es mas rapida [38, [55].
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