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Resumen

En esta tesis se realiza el análisis de una topología de Convertidor Multinivel Fuente de Corriente
(MCSI) modular. Se analiza detalladamente el funcionamiento de la topología y se formula el
marco matemático teórico necesario para el diseño, simulación y el control del convertidor. Se
analiza el comportamiento de un módulo y luego se extiende el concepto a las versiones multinivel
tanto simétrica, donde todos los módulos son iguales, como asimétrica, donde los módulos son
de características similares pero de capacidades de corriente diferentes. Se detallan las técnicas de
modulación que se utilizan en la actualidad, Modulación por Ancho de Pulso Sinusoidal (SPWM) y
Modulación Vectorial (SVM). Para la modulación SPWM se propone un método simplificado para
su implementación. Además, se evalúa la utilización de Control Predictivo Basado en Modelo de
Conjunto Finito de Estados (FCS-MPC) para las diversas variantes del convertidor. Se presenta e
implementa en una Matriz de Puertas Programables (FPGA) el balance de las corrientes internas
del convertidor en su versión simétrica de 7 niveles. Se presenta además un aplicación en la cual
se utiliza un MCSI como interfaz entre la red eléctrica y una celda de combustible basada en
hidrógeno, validando los resultados en un modelo a escala que permite extrapolar los resultados
a otros niveles de potencias. Se desarrolla e implementa un algoritmo de sincronización con la
red eléctrica y una plataforma de adquisición de datos basados en una FPGA que permiten la
conexión de un convertidor a la red eléctrica. Finalmente, se presentan y analizan tanto resultados
de simulación como experimentales obtenidos utilizando un prototipo de laboratorio.
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Abstract

In this thesis a comprehensive study of a modular Multilevel Current Source Inverter (MCSI) is
performed. A detailed analysis of the topology is performed. A theoretical mathematical framework
necessary for the design, simulation and control of the converter is formulated. The behavior of
a module is analyzed and then the concept is extended to the multilevel versions. The analysis
include the symmetric versions, where all modules are equal, and asymmetric, where all modules
are of similar characteristics but with different capabilities. The different modulation techniques
that are currently in use are described, Sinusoidal Pulse Width Modulation (SPWM) and Space
Vector Modulation (SVM). For SPWM a simplified method for its implementation is proposed.
In addition, the use of Finite Control Set Model Predictive Control (FCS-MPC) is evaluated on
several converter configurations. A method to balance the internal currents of a 7-level symmetric
version of the inverter is presented and implemented in a Field Programmable Gate Array (FPGA).
An application in which the MCSI is used as an interface between the utility grid and a hydrogen-
based fuel cell is presented. The results validation were performed using a scale model, allowing the
results to be extrapolated to other power levels. Since it is necessary to synchronize with the utility
grid phase to inject power to the grid, a synchronization algorithm along with the data acquisition
platform have been developed and implemented using an FPGA. Finally, the simulations results are
presented, analyzed and verified using the experimental results obtained on a laboratory prototype.
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Capítulo 1

Introducción

1.1. Motivación

La generación energética a nivel mundial está modificando su matriz con la inclusión de mayor
cantidad de energías renovables. Las características de generación de estos tipos de energía hacen
indispensable el uso de convertidores electrónicos de potencia para la integración de estas formas
de energía a la red eléctrica. Diversas tecnologías de convertidores se encuentran actualmente en
uso, cada una de ellas con ventajas y desventajas propias en sus diversas aplicaciones.

En la actualidad los convertidores electrónicos de potencia capaces de entregar corriente alterna
(AC), pueden dividirse en tres grandes clases, los convertidores Fuente de Tensión (VSI), los
convertidores Fuente de Corriente (CSI) y los convertidores Fuente Z (Z-source). Tanto los VSI
como los Z-source han sido extensamente analizados en la literatura en sus diferentes variantes.
En cambio, poca literatura puede ser encontrada respecto de los CSI y sus variantes. Existen
referencias antiguas donde se utilizaban los rectificadores controlados de silicio (SCR) como llaves
y más recientemente se encuentran algunas referencias en las cuales se utilizan llaves realizadas
mediante el uso de transistores bipolares de compuerta aislada (IGBT). En todos los casos, la
mayoría de las publicaciones analizadas se centran en demostrar el correcto funcionamiento de las
topologías utilizadas, sin realizar un análisis completo de las ecuaciones de diseño y las diversas
condiciones en las que los convertidores pueden llegar a utilizarse.

Las técnicas de modulación utilizadas originalmente en un CSI de tres niveles generaban formas
de onda cuadrada a la salida de los convertidores ya que la capacidad de procesamiento y las
características de las llaves utilizadas no permitían mejoras significativas y además, porque los
SCR que se utilizaban como llave no permiten un apagado selectivo. Dado que los semiconductores
actuales poseen velocidad de conmutación varios ordenes de magnitud superiores respecto de los
utilizados como llaves en la construcción de los primeros CSI, las técnicas de modulación utilizadas
originalmente carecen de sentido en la actualidad, como así también todas las connotaciones
negativas de los CSI, ya que es posible utilizarlos de forma más eficiente. Actualmente, es posible
utilizar técnicas de control y dispositivos semiconductores que permiten incrementar las velocidades
de conmutación y generar formas de onda de salida que se aproximen mejor a corrientes sinusoidales
y por lo tanto con menor Distorsión Armónica Total (THD).

Existen trabajos que intentan adaptar las tecnologías de modulación actuales de los VSI a los
CSI, los cuales sólo se analizan en las características detalladas en las correspondientes publicacio-
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nes, pero sin generalizar. Si se desea modificar el punto de operación, muchas de estas técnicas
poseen limitaciones. Ésta situación se repite al analizar los convertidores Multinivel Fuente de Co-
rriente (MCSI), donde las técnicas de modulación utilizadas también presentan limitaciones, y las
estrategias de control de las corrientes internas del convertidor se analizan en casos particulares
sin poder extender los resultados a convertidores capaces de generar mayor cantidad de niveles u
operando en distintas condiciones. Por otro lado, es destacable que en la mayoría de las publica-
ciones que se encuentran en la literatura, no se detalla o fundamenta la elección o cálculo de los
valores de los componentes pasivos utilizados.

El CSI, y en particular los MCSI, presentan características únicas en aquellas aplicaciones en
las cuales se requiere tener control directo de la corriente de salida del convertidor, como por
ejemplo: el control de un motor de AC o la inyección de corriente a la red eléctrica, ya que el
control se puede realizar directamente desde el convertidor, sin la utilización de algún lazo de
control complementario externo.

Por tal motivo es importante realizar un análisis profundo de la topología CSI y sus variantes
multinivel, contemplando el estado actual, y futuro cercano, de la tecnología de llaves electrónicas
que pueden ser utilizadas y de las herramientas avanzadas de procesamiento y control disponibles.
Por otro lado, resulta necesario identificar aquellas topologías de reciente aparición que tengan
mayores ventajas para uso industrial, debido por ejemplo a sus características de construcción
modular, y realizar los cálculos correspondientes al diseño. Por ello se busca aportar al estado
del arte el desarrollo y análisis de las ecuaciones de diseño que permitan el cálculo preciso de los
componentes y características del convertidor. Como objetivo práctico, se podrán obtener mejoras
en las características de funcionamiento de estos convertidores a fin de lograr, entre otras, menor
THD en las formas de onda de salida, mayor velocidad de respuesta dinámica y la posibilidad de
utilizar modernos algoritmos de control optimizados para las diversas aplicaciones posibles.

1.2. Antecedentes

Existen numerosas investigaciones publicadas en la literatura en relación a los CSI. La primera
referencia en IEEE corresponde al año 1972, donde la topología presentada es levemente diferen-
te a la utilizada en la actualidad [1]. En ese momento, semiconductores con características de
conmutación extremadamente lentas, fueron utilizados en la construcción del CSI y su utilización
era principalmente para controlar grandes motores de AC. Luego en el año 1974, otros autores
proponen un método de diseño y cálculo para la misma aplicación [2, 3].

Los CSI fueron muy utilizados en la década de los 80 debido a su simplicidad de uso, en gran
parte por las características de auto apagado de los SCR [4, 5, 6, 7, 8]. Luego fueron desplazados
por los VSI ya que las nuevas tecnologías de semiconductores de la época poseían características
óptimas para los convertidores fuente de tensión, como por ejemplo: la posibilidad de controlar el
apagado y la capacidad de conducción en inversa de los MOSFET.

Aún con las desventajas mencionadas los CSI se continuaron utilizando en el manejo de grandes
potencias, debido a sus propias ventajas: robustez frente a cortocircuitos, control directo de las
corrientes de salida y baja tasa de fallas, entre otras [9, 10, 11, 12, 13]. Sin embargo, debido a
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las características de conmutación de los CSI era necesario el uso de grandes filtros a la salida,
a fin de reducir la THD de las corrientes, las sobretensiones por conmutación y las interferencias
electromagnéticas (EMI) causadas.

Recientemente, han sido publicados diversos trabajos de investigación donde se analizan dis-
tintas topologías de MCSI que poseen características únicas, superando en ciertas aplicaciones
a los MVSI, especialmente en lo que respecta a la potencia que son capaces de manejar y las
prestaciones dinámicas [14, 15, 16, 17].

En [18], se presenta el análisis de una topología en particular que presenta características
modulares. En ese trabajo se demuestra que su funcionamiento es factible mediante resultados
experimentales. Además, formula y analiza un método de modulación por ancho de pulso (PWM)
basado en una máquina de estados. El mismo autor presenta luego en [19] un análisis de las
topologías multinivel de los convertidores de corriente derivadas de los MVSI, aplicando el principio
de dualidad, y demostrando que hay ciertas topologías MCSI que no tienen un circuito dual en
tensión. De aquellos resultados se deduce que existe una topología MCSI completamente modular,
que no tiene un dual en tensión y que por lo tanto su análisis es completamente distinto a otras
topologías y no se encuentra en la literatura, siendo por ello estudiada y analizada en profundidad
en la presente tesis.

Las técnicas de modulación de los VSI han sido ampliamente analizadas en la literatura habiendo
resultado en una gran cantidad de soluciones, con distintas ventajas y desventajas dependiendo de
la topología y aplicación específica [20, 21, 22, 23, 24, 25]. Pero la modulación de un CSI presenta
algunas complicaciones con respecto a los VSI, porque, por ejemplo, los CSI presentan tres estados
correspondientes a corrientes de salida nula y los VSI tan solo dos estados de tensión nula.

Algunos trabajos en la literatura presentan ejemplos y soluciones puntuales para la modulación
de los CSI, por ejemplo: en [26] se propone un método de modulación por ancho de pulso (PWM)
con cancelación selectiva de armónicos (SHE-PWM) funcionando a baja frecuencia de conmutación
con la menor THD de salida posible; y en [27] se analiza un método de modulación por vector
espacial, también denominado modulación vectorial, adaptando las modulaciones existentes para
los VSI. Un método que minimiza la cantidad de conmutaciones fue propuesto en [28] mientras que
un nuevo método indirecto de modulación PWM para los CSI es analizado en [29]. Sin embargo,
estas soluciones resultan demasiado complejas y es necesario encontrar una forma efectiva y simple
de obtener una modulación de características similares.

Por otro lado, no sólo es importante analizar el funcionamiento propio del convertidor, sino
también en relación a las aplicaciones prácticas en los que se puedan utilizar. Una aplicación
importante de los convertidores electrónicos de potencia es la de funcionar como interfaz entre
la red eléctrica y fuentes de energías renovables. Las fuentes de energías renovables son uno de
los puntos de mayor interés en la investigación de sistemas distribuidos de energía, atrayendo
una gran cantidad de recursos en el mundo en la búsqueda de nuevos métodos de generación,
almacenamiento y utilización de energía. Avances recientes en las tecnologías basadas en hidrógeno
permiten la conversión bidireccional entre hidrógeno y energía eléctrica, incrementando cada vez
más la eficiencia y reduciendo los costos de estos sistemas. Dado que el proceso es sustentable y
de muy baja contaminación para el medio ambiente, el almacenamiento de energía en forma de
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hidrógeno y su posterior transformación en energía eléctrica mediante celdas de combustible es un
opción excelente. Además, los sistemas de almacenamiento de hidrógeno presentan varias ventajas
en comparación con las baterías [30, 31, 32]. El enorme rendimiento volumétrico del hidrógeno
cuando es generado y almacenado a alta presión, permite almacenar grandes cantidades de energía
en un volumen mucho menor que el equivalente en baterías. Además el hidrógeno presenta grandes
ventajas respecto a la vida útil de los sistemas de almacenamiento, peso y seguridad ambiental. Las
baterías recargables selladas, tales como las de plomo-ácido, litio o cadmio, contienen materiales
pesados, los cuales son tóxicos y pueden generar graves daños ambientales si no se les realiza
mantenimiento en forma regular o no son dispuestas como es debido [33]. Por otro lado, las
alternativas basadas en celdas de combustible han probado ser una forma atractiva, ya que son
inherentemente limpias, eficientes y confiables [34, 35]. Estas características las hacen interesantes
como una alternativa para reemplazar tecnologías contaminantes en varias aplicaciones como por
ejemplo: industria automotriz, bancos portátiles de energía, generación en zonas remotas, sistemas
de energía de respaldo y generación distribuida. En estos casos, es posible utilizar supercapacitores
para responder a cambios rápidos en las cargas o para arrancar la operación de un sistema en
forma casi instantánea, ya que pueden ser utilizados para compensar el hecho de que las celdas de
combustible requieren un elevado tiempo de arranque [36].

Otra ventaja de los convertidores de potencia es que permiten mejorar los problemas de calidad
de energía de una red mientras entregan energía desde una celda de combustible, u otra fuente, ya
que pueden sen utilizados también como filtros activos, recibiendo y entregando energía mucho mas
rápido que los actuadores convencionales [37]. Esto es especialmente útil en sistemas distribuidos
con alta penetración de energías renovables, en los que una proporción grande de la potencia del
sistema es generada mediante energías no convencionales, como energía solar o fotovoltaica. En
estos casos, la red eléctrica puede sufrir perturbaciones que afecten la calidad del suministro, las
que pueden ser corregidas mediante el uso de convertidores de potencia [38, 39].

Para lograr la máxima eficiencia posible es determinante la utilización de convertidores elec-
trónicos para adaptar las tensiones y corrientes de la fuente de energía (celda de combustible,
panel solar, etc.) a los requerimientos de las cargas o la red eléctrica. La generación distribuida
de energía debe ser realizada mediante el uso de convertidores trifásicos a fin de evitar desba-
lances en la red eléctrica. Las celdas de combustibles entregan corriente continua (DC), la cual
depende fundamentalmente de la temperatura y de la presión del gas. Por su parte, los paneles
fotovoltaicos cambian su punto de operación en función de la radiación y la temperatura, entre
otras. Y en general la mayor parte de las fuentes de energía no convencionales presentan curvas de
generación variable, dependiendo de parámetros externos imposibles de controlar y muy difíciles de
prever. Es por ello que se necesita una interfaz electrónica confiable, con dinámica rápida y gran
rango dinámico, que permita ajustar el punto de operación y las condiciones de funcionamiento
de la fuente [40]. En el caso de una celda de hidrógeno, la interfaz debe modificar la corriente
extraída de la celda, dependiendo de la tensión generada, para alcanzar el punto de operación de
máxima potencia en todo momento, teniendo en cuenta las condiciones de operación [41, 42].
Los convertidores de potencia permiten alcanzar el punto de máxima potencia no sólo de la celda,
sino del sistema completo [35, 42, 43]. Es posible mejorar la respuesta dinámica controlando la
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potencia activa o la reactiva, en ambas direcciones, entre el convertidor y la red eléctrica. Por
lo tanto, los convertidores deben ser capaces de intercambiar energía en forma bidireccional para
poder compensar potencia reactiva. Los convertidores multinivel, y en particular los MCSI, ofrecen
ventajas en términos de versatilidad [18], respuesta dinámica, reducción de perturbaciones de alta
frecuencia en la carga generada por la conmutación de las llaves [44], reducción en los requeri-
mientos de tensión y/o corriente máxima de las llaves, entre otros. Todo a expensas de una mayor
complejidad del convertidor [33, 45, 46].

Desde el punto de vista de la conexión de un convertidor de potencia a la red eléctrica, es
indispensable contar con un método de sincronización para ajustar la fase y frecuencia de las
señales generadas con respecto a las tensiones de la red, como así también un método que le
permita controlar el intercambio de energía entre el sistema eléctrico y el bus de DC [47, 48, 49]. La
velocidad y precisión de los métodos de sincronización impactan de forma directa en el desempeño
de los convertidores, por lo cual deben ser cuidadosamente diseñados y verificados bajo las más
severas condiciones de falla que pueda presentar el sistema. En la literatura, se encuentra una gran
cantidad de ejemplos de algoritmos de lazo enganchado de fase (PLL) [50, 51, 52]. Sin embargo,
en algunos de ellos la función transferencia se expresa en tiempo continuo, lo cual requiere cierta
adaptación para su implementación en un sistema digital. Por otro lado, los sistemas de control
implementados en una matriz de compuerta programable (FPGA) poseen una gran capacidad de
procesamiento, precisión variable, arquitecturas tolerantes a fallas y diseños fácilmente escalables
[53, 54]. Además, la ventaja más significativa de una FPGA es su habilidad para realizar cálculos
en paralelo de todas las partes del sistema de control del convertidor, reduciendo los tiempos de
cálculo y aumentando su confiabilidad.

Si bien los convertidores multinivel aportan mejoras significativas respecto de los convertido-
res básicos, poseen problemas inherentes a sus topologías que deben ser analizados. Uno de los
principales problemas inherentes a los convertidores multinivel es que en general existen variables
internas, ya sean tensiones o corrientes, que deben estar en relaciones determinadas con respecto
al resto de las variables de funcionamiento y que requieren de un control adicional para mejorar
la confiabilidad del sistema. Estas variables, generalmente tensiones en capacitores en los MVSI y
corrientes en los inductores en los MCSI, suelen depender de parámetros del sistema y los mismos
pueden tener diferencias entre sí debido a las tolerancias de los componentes o a variaciones de
los parámetros por motivos externos, como por ejemplo variación por temperatura o comporta-
miento no lineal de las cargas o no linealidades de las llaves entre otras cuestiones. Por otro lado,
las topologías multinivel presentan ventajas respecto de la distorsión armónica de las formas de
onda de salida, stress de las llaves, stress en inductores o capacitores [55, 56], por lo que estas
topologías son preferidas por sobre la topología estándar de tres niveles a expensas de incrementar
la complejidad del sistema [57].

Aunque en el caso de las topologías MVSI el problema del desbalance en la tensión de los capa-
citores internos ha sido ampliamente estudiado [58, 59, 60, 61, 62], se encuentran solamente unas
pocas técnicas de balance aplicadas a topologías MCSI [63, 64, 65, 66]. Los métodos propuestos
en [63] y [64] aportan soluciones a un convertidor MCSI de 5 niveles y no son fácilmente extensi-
bles a convertidores de mayor cantidad de niveles. En [63] el balance de las corrientes internas se
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logra utilizando el correspondiente vector redundante mediante la utilización de SVM. En [64] una
lógica compleja es utilizada para modificar las señales del modulador PSC-SPWM para realizar el
balance de las corrientes de sólo dos módulos. Hardware adicional se introduce en [65] para ba-
lancear las corrientes también en un convertidor MCSI de 5 niveles en su versión monofásica. Dos
métodos basados en la modulación PSC-SPWM fueron propuestos en [66]. En este último trabajo,
se establece que un pequeño cambio en la amplitud o en la fase de las portadoras triangulares de
la modulación SPWM, provocan un cambio en las corrientes internas del convertidor y que estos
efectos, se pueden utilizar para obtener un punto de operación donde las corrientes internas se
encuentren balanceadas. La acción del controlador afecta levemente la THD de la corriente de
salida prácticamente sin afectar las pérdidas de conmutación

Aunque los inductores son mas grandes y pesados que los capacitores, poseen mayor tiempo
medio entre fallas (MTBF) y su modo de falla no es contaminante. Los inductores pueden sopor-
tar mayor ripple de tensión sin degradación y raramente sufren inconvenientes si se mantiene la
temperatura de los mismos dentro de su rango de operación. Esto implica que los convertidores
basados en inductores son más seguros, con mayor MTBF, menor mantenimiento y bajo riesgo de
contaminación ambiental. Además, si se logran desarrollar inductores con materiales superconduc-
tores a alta temperatura, las pérdidas se reducirían significativamente y el MCSI se convertiría en
una de las soluciones más eficientes dentro de las topologías multinivel [57]. Adicionalmente, para
aumentar aún más la confiabilidad, se puede implementar una solución tolerante a fallas agregando
solamente un módulo adicional [67].

Las técnicas de control predictivo basado en modelo (MPC) se utilizan principalmente en el
control de procesos industriales dado que es una técnica efectiva para tratar problemas de control
que involucran múltiples variables con diversas restricciones utilizando algoritmos relativamente
simples. Los primeros artículos relacionados con la aplicación de MPC en la industria se encuentran
a finales de los 70s [68, 69]. Las estrategias que se utilizaban en ese entonces tenían en común la
idea de utilizar un modelo dinámico de la planta y el proceso a controlar para predecir los efectos
de futuras acciones de control. En función del error a futuro y las restricciones del sistema se elegía
la acción de control que mejor cumplía los requisitos. En cada instante de medición se repetía el
procedimiento utilizando mediciones actualizadas realizadas sobre la planta.

En los últimos años ha sido ampliamente utilizada para el control de convertidores de potencia
una versión simplificada del MPC, que se reduce a evaluar un conjunto de estados del sistema finito
y conocido. Este método, que presenta múltiples ventajas respecto de las estrategias de control
convencionales, se denomina control predictivo basado en modelo de conjunto finito de estados
(FCS-MPC) [70].

Trabajos recientes demostraron que la técnica FCS-MPC puede ser aplicada a diversos con-
vertidores de potencia, en aplicaciones variadas como por ejemplo conversión de energía eólica,
fotovoltaica, control de motores de velocidad variable, mejoramiento de la calidad de energía eléc-
trica y sistemas de alta tensión en DC (HVDC) entre otras [71]. Esta técnica permite controlar las
características de salida de un convertidor junto con algunas variables internas del mismo, lo que
permite incluir restricciones de funcionamiento de los convertidores. Además, algunas variantes
funcionan sin la necesidad de utilizar un modulador externo, siendo el propio algoritmo de control
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quien selecciona el estado de las llaves. Si bien, este tipo de controladores ha sido extensamente
aplicado a convertidores VSI y Z-source [72, 73, 74, 75], muy pocos trabajos han sido encontrados
respecto de su aplicación a los CSI y a los MCSI trifásicos [76, 77, 78].

En función de lo expuesto, en esta tesis se continúa con el desarrollo y los análisis iniciados en
[19], complementando los resultados obtenidos y generando un marco teórico que permita extender
los alcances y aplicaciones de la topología MSCI modular, obteniendo las herramientas necesarias
para realizar el diseño, simulación y control de convertidores reales en diversas aplicaciones.

1.3. Principales aportes

En forma detallada los principales aportes de esta tesis pueden resumirse en los siguientes
temas, los cuales fueron publicados en conferencias o revistas internacionales:

Una de las más importantes aplicaciones de los convertidores electrónicos es la inyección de
energía a la red eléctrica a partir de fuentes de energía no convencionales. Se presentó una
alternativa para inyección de energía provista por una celda de combustible de hidrógeno en:

• [79] P. Cossutta, M. P. Aguirre, A. Cao, S. Raffo, and M. I. Valla, “Single-stage fuel
cell to grid interface with multilevel current-source inverters,” IEEE Transactions on
Industrial Electronics, vol. 62, pp. 5256–5264, Aug 2015

En general los convertidores multinivel requieren controles adicionales para balancear las va-
riables internas de los mismos a fin de garantizar el normal funcionamiento del convertidor
frente a perturbaciones de parámetros tanto internos como externos y que los diferentes ni-
veles de salida posean valores controlados, minimizando la THD. Una técnica para controlar
el valor de las corrientes internas de un convertidor simétrico de 7 niveles y su implementa-
ción práctica fue desarrollada y los resultados, tanto teóricos como experimentales, fueron
publicados en:

• [80] P. Cossutta, M. P. Aguirre, M. A. Engelhardt, and M. I. Valla, “Control system to
balance internal currents of a multilevel current-source inverter,” IEEE Transactions on
Industrial Electronics, vol. 65, pp. 2280–2288, March 2018

El control predictivo basado en modelo (MPC), y en particular el control predictivo basado
en espacios de estados finitos (FCS-MPC), han tenido un gran auge en los últimos tiempos
debido a su simplicidad conceptual y también debido a que no es necesario contar con una
etapa de modulación posterior en ciertos casos. Asimismo, es posible incluir restricciones de
funcionamiento en el mismo controlador, lo cual resulta en controladores versátiles y seguros
para aplicaciones industriales. Se ha evaluado la utilización de estos controladores tanto en
convertidores de un solo módulo como en las versiones multinivel, en variantes simétricas y
asimétricas, incluyendo, en los casos pertinentes, el control de la fuente de corriente asociada
al convertidor. Los resultados obtenidos han sido publicados en:
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• [81] J. Muñoz, B. Soto, A. Villalón, M. Rivera, P. Cossutta, and M. Aguirre, “Predic-
tive control of a 27-level asymmetric multilevel current source inverter,” in 2018 IEEE
International Conference on Environment and Electrical Engineering and 2018 IEEE
Industrial and Commercial Power Systems Europe (EEEIC / I CPS Europe), pp. 1–6,
June 2018

• [82] P. Cossutta, M. Aguirre, J. Muñoz, M. Rivera, P. Melin, and J. Rohten, “7-level
asymmetric multilevel current source inverter with predictive control,” in 2017 IEEE
Southern Power Electronics Conference (SPEC), pp. 1–6, Dec 2017

• [83] P. Cossutta, M. A. Engelhardt, M. P. Aguirre, and M. I. Valla, “Control predictivo
con restricciones de un convertidor fuente de corriente multinivel ternario de 9 niveles y
su fuente de corriente,” in 2017 XVII Workshop on Information Processing and Control
(RPIC), Sept 2017

• [84] P. Cossutta, M. A. Engelhardt, M. Aguirre, J. Ponce, and M. I. Valla, “Model pre-
dictive control of a multilevel current source inverter together with its current source,”
in 2017 IEEE 26th International Symposium on Industrial Electronics (ISIE), pp. 762–
767, June 2017

• [85] P. Cossutta, M. Rivera, and M. I. Valla, “Model predictive control of a current sour-
ce inverter together with its current source,” in IECON 2016 - 42nd Annual Conference
of the IEEE Industrial Electronics Society, pp. 5965–5970, Oct 2016

• [86] P. Cossutta, M. A. Engelhardt, M. P. Aguirre, and M. I. Valla, “Control predictivo
de un convertidor multinivel de corriente,” in 2016 IEEE Biennial Congress of Argentina
(ARGENCON), June 2016

Conectar un convertidor a la red eléctrica implica la necesidad de sincronizarse con su fasor
de tensión. Se diseño y contruyó una plataforma para implementar diversas técnicas de
sincronización, tanto de alta velocidad como de baja, con sistemas trifásicos y se extendieron
los resultados a sistemas monofásicos. Los resultados han sido publicados en los siguientes
trabajos:

• [87] P. Cossutta, S. Raffo, A. Cao, F. Ditaranto, M. P. Aguirre, and M. I. Valla, “High
speed single phase sogi-pll with high resolution implementation on an fpga,” in 2015
IEEE 24th International Symposium on Industrial Electronics (ISIE), pp. 1004–1009,
June 2015

• [88] P. Cossutta, M. P. Aguirre, A. Cao, M. A. Engelhardt, and M. I. Valla, “Imple-
mentación de un algoritmo dsogi-pll en una fpga para sincronización con la red de
convertidores de potencia,” in 2014 IEEE Biennial Congress of Argentina (ARGEN-
CON), pp. 651–656, June 2014

• [89] P. Cossutta, M. P. Aguirre, M. A. Engelhardt, A. Cao, and M. I. Valla, “High
speed fixed point dsogi pll implementation on fpga for synchronization of grid connected
power converters,” in 2014 IEEE 23rd International Symposium on Industrial Electronics
(ISIE), pp. 1372–1377, June 2014
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1.4. Organización y estructura de la tesis

Esta tesis comienza con un relevamiento y estudio de los convertidores CSI como caso general,
a fin de plantear la nomenclatura y principios de funcionamiento básicos, utilizando técnicas mo-
dernas de análisis y control, y considerando el uso de las tecnologías actuales de llaves, y luego se
extiende el estudio a una topología modular de MCSI. Dado que para poder comprender, y luego
diseñar, un convertidor y su control asociado es necesario contar con el modelo matemático, se
plantearán varios modelos, teniendo en cuenta los distintos tipos de carga que el convertidor MCSI
puede tener. Esto permitirá diseñar un convertidor, incluyendo sus componentes pasivos, las dife-
rentes estrategias de modulación, diversas técnicas de control y en particular la implementación de
los algoritmos necesarios para utilizar al convertidor MCSI como interfaz, tanto con cargas pasivas
inductivas, como con la red eléctrica.

Se incluyen resultados experimentales realizados sobre una plataforma especialmente diseñada
y fabricada ad-hoc. El control y la modulación están basados en una FPGA, en conjunto con
sistemas de adquisición de datos desarrollados especialmente y un prototipo de convertidor MCSI
de tres módulos con llaves discretas, con corrientes de salida de hasta 10A pico por fase.

En el Cap. 2 se introducen los conceptos básicos de funcionamiento, diseño, modelado y control
de un convertidor fuente de corriente. Se analizan las principales técnicas de modulación que
pueden ser utilizadas. A partir de un caso particular se analiza la distorsión armónica producida y
su variación en función de los parámetros internos del convertidor. Se calculan diversos parámetros
del convertidor que permiten un correcto dimensionamiento de sus componentes pasivos y se evalúa
el modelo en valor medio del convertidor. Asimismo, se analizan y modelan diversas opciones de
carga que en conjunto cubren un amplio rango de posibilidades de uso del convertidor, considerando
también en el análisis las diferentes formas de medición de tensiones y corrientes. Finalmente,
mediante un ejemplo de diseño y simulaciones se evalúa el comportamiento del convertidor y su
funcionamiento con diversas estrategias de modulación y/o control.

En el Cap. 3 se analiza en profundidad la versión multinivel de un convertidor fuente de
corriente modular, utilizando tanto fuentes de corrientes independientes e ideales para cada uno de
los módulos que componen el convertidor multinivel, como utilizando una técnica que se denomina
Inductor Sharing, la cual requiere de una única fuente de corriente. Se describen las diversas
formas de uso, simétrico y asimétrico y se detallan sus características en cada caso. Se explican
las principales técnicas de modulación y control que pueden ser utilizadas. En el caso de la versión
asimétrica se establecen las principales variaciones que pueden ser adoptadas por la topología. Se
obtienen los resultados en valor medio y se analiza la THD de las corrientes de salida de forma
comparable con los resultados obtenidos en el capítulo anterior. Finalmente se valida mediante
simulaciones el comportamiento del convertidor utilizando diversas estrategias de modulación.

En el Cap. 4 se analiza un sistema de control que permite balancear y controlar los desbalances
en las corrientes internas del convertidor generados por cargas no lineales y/o variaciones de los
parámetros del convertidor, entre otras causas. El control es implementado en una FPGA y se
muestran los resultados experimentales.

En el Cap. 5 se introducen las características básicas del MPC, más específicamente del FCS-



10 Capítulo 1. Introducción

MPC, a fin de aplicarlo a convertidores Fuente de Corriente. Se detallan tres ejemplos, los cuales
cubren el control de un CSI, de un MCSI Simétrico y de un MCSI Asimétrico. Finalmente me-
diante simulaciones, realizadas bajo las mismas condiciones de trabajo utilizadas en los capítulos
precedentes, se compara esta técnica con las modulaciones tradicionales.

En el Cap. 6 se detalla un método de sincronización con la red eléctrica, implementado en
una FPGA utilizando aritmética de punto fijo y se analizan sus resultados experimentales. Este
método puede ser aplicado a diversos convertidores de potencia y se utiliza también en el capítulo
siguiente.

En el Cap. 7 se analiza la utilización del convertidor MCSI de 7 niveles como interfaz entre
una celda de combustible de hidrógeno y la red eléctrica. Se muestran resultados experimentales
obtenidos utilizando una plataforma a escala reducida en la cual el convertidor se utiliza también
para fijar el punto de operación óptimo de la celda. Los resultados experimentales fueron obtenidos
utilizando un controlador implementado en una FPGA.

Finalmente, en el Cap. 8 se presentan las principales conclusiones obtenidas a lo largo de esta
tesis y se presentan los trabajos a realizar a futuro en el Cap. 9.



Capítulo 2
Convertidor Fuente de Corriente

La principal característica del convertidor fuente de corriente trifásico es que el mismo controla
directamente las corrientes de salida del convertidor en cada una de las fases, comportándose como
una fuente de corriente trifásica controlada. Este convertidor puede proveer 3 diferentes valores
de corriente a la salida en cada una de sus fases en un instante de tiempo determinado, corriente
positiva, corriente negativa de igual magnitud que la positiva y corriente nula. Al comportarse como
una fuente de corriente puede soportar cortocircuitos a la salida y por lo tanto es particularmente
atractivo para aplicaciones de control de máquinas eléctricas de AC donde la probabilidad de
ocurrencia de una falla a cortocircuito es superior a la de circuito abierto [90]. Otras aplicaciones
en las cuales se destaca son aquellas en las que es necesario controlar magnitudes que estén
directamente relacionadas con la corriente de salida, como por ejemplo el control del torque en
una máquina eléctrica y aquellas en las cuales es necesario inyectar corrientes a fuentes de tensión
como puede ser el caso de inyección de energía a la red eléctrica.

Dado que el CSI es el bloque fundamental que permite la realización de convertidores multinivel,
es necesario plantear como primer paso un análisis detallado, estableciendo además la nomenclatura
a utilizar en el resto de esta tesis.

En este capítulo se detallan las bases de funcionamiento de un CSI y sus principales caracterís-
ticas. Se detallan las ecuaciones que gobiernan el comportamiento de este convertidor, incluyendo
las posibles cargas, teniendo en cuenta las diferentes posibilidades para las mediciones de las ten-
siones sobre la carga. Las principales modulaciones que se utilizan en la actualidad son analizadas,
se presenta la forma comúnmente utilizada para realizar la fuente de corriente que alimenta al
convertidor y se analizan las características de las formas de onda de salida mediante la utilización
de un caso concreto como ejemplo.

2.1. Descripción del sistema

El CSI, Fig. 2.1, está compuesto de un puente trifásico realizado con 6 llaves con capacidad
de bloqueo en inversa, alimentado por una fuente de corriente continua denominada icsi .

Cada una de las 6 llaves sx puede adoptar 2 estados diferentes,

sx =

8<:0 Llave abierta

1 Llave cerrada
∀x ∈ 1::6 (2.1)
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icsi

s1

s4

s2

s5

s3

s6

−

+

vcsi

a
iinva

b
iinvb

c
iinvc

n
sx =

Figura 2.1: Convertidor Fuente de Corriente

A modo de garantizar un camino de retorno para la fuente de corriente, siempre debe conducir
al menos una llave de la parte superior del convertidor (s1, s2, s3) y otra de la parte inferior
(s4, s5, s6). No obstante, para que la corriente esté definida sólo por el estado de las llaves, es
indispensable que sólo una llave de la parte superior y sólo una de la parte inferior del convertidor
estén encendidas. En caso contrario la corriente de salida dependería del estado de las llaves junto
con las tensiones de salida van, vbn y vcn. Esta restricción se define por

s1 + s2 + s3 = s4 + s5 + s6 = 1 (2.2)

En la Tabla 2.1, se detallan las posibles combinaciones válidas de estados de las llaves, las
corrientes de salida en cada fase y la tensión vcsi para cada una de las combinaciones válidas. Puede
observarse que, bajo estas condiciones, las corrientes de salida del CSI se encuentran balanceadas
ya que en cada uno de los estados se verifica que

iinva + iinvb + iinvc = 0 (2.3)

Tabla 2.1: Corriente de salida y tensión vcsi para los diferentes estados

Estado s1 s2 s3 s4 s5 s6 ii nva ii nvb ii nvc vcsi

#1 1 0 0 0 0 1 icsi 0 -icsi vac

#2 0 1 0 0 0 1 0 icsi -icsi vbc

#3 0 1 0 1 0 0 -icsi icsi 0 vba

#4 0 0 1 1 0 0 -icsi 0 icsi vca

#5 0 0 1 0 1 0 0 -icsi icsi vcb

#6 1 0 0 0 1 0 icsi -icsi 0 vab

#7 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0

#8 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0

#9 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0
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Si se definen los vectores ii nv , v y s como

ii nv =

2664
iinva

iinvb
iinvc

3775 v =

2664
va

vb

vc

3775 s =

2664
s1

s2

s3

3775−
2664
s4

s5

s6

3775 (2.4)

Donde ii nv corresponde al vector de corrientes a la salida del convertidor, v al vector de tensiones
en los nodos a,b y c respecto de un terminal común n y s es el vector de llaves de conmutación
del convertidor.

La corriente de salida queda determinada por

ii nv = s icsi (2.5)

La tensión vcsi queda entonces definida como

vcsi = sT v (2.6)

Y así, la potencia instantánea entregada por la fuente, considerando ideales a todos los ele-
mentos que componen el circuito, es

Pdc = vcsi icsi = sT v icsi = vT ii nv = vT s icsi (2.7)

2.2. Representación en el espacio ¸˛

La transformada de Clarke, tradicionalmente denominada transformada Alfa-Beta, permite la
transformación de las corrientes y/o tensiones de un sistema trifásico con desfasaje ±120◦ en un

sistema de tres variables ortogonales. Para un vector genérico xabc (t) =
h
xa (t) xb (t) xc (t)

iT
,

está definida por

x¸˛‚ (t) = T xabc (t) =
2

3

2664
1 −1

2 −1
2

0
√

3
2 −

√
3

2
1
2

1
2

1
2

3775
2664
xa (t)

xb (t)

xc (t)

3775 (2.8)

Puede observarse que si se cumple que xa (t) + xb (t) + xc (t) = 0, la componente homopolar
x‚ (t) = 0 y por lo tanto es posible representar al sistema con tan solo dos ejes de coordenadas
ortogonales. De esta forma puede representarse la variable como un número complejo donde,

x¸˛ (t) = x¸ (t) + j x˛ (t) (2.9)

permitiendo graficar e interpretar las variables transformadas en el plano complejo.

Si se aplica la transformación al vector de corrientes de salida del convertidor, ii nv , y conside-
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rando (2.3), se obtiene, "
iinv¸

iinv˛

#
=

2

3

"
1 −1

2 −1
2

0
√

3
2 −

√
3

2

#2664
iinva

iinvb
iinvc

3775 (2.10)

y por lo tanto, en el plano complejo,

iinv¸˛ = iinv¸ + j iinv˛ (2.11)

Donde por simplicidad se omitió la dependencia temporal de las corrientes y iinv‚ , ya que ésta
última posee el valor nulo.

En la Tabla 2.2 se encuentran tabuladas las corrientes de salida en el espacio ¸˛, normalizadas
respecto de la corriente de entrada del convertidor (icsi ), las cuales se representan en el plano
complejo que se muestra en la Fig. 2.2. Puede observarse que la figura describe un hexágono

Tabla 2.2: Corrientes y tensiones en el espacio de estado ¸˛

Estado Vector s1 s2 s3 s4 s5 s6 ii nva ii nvb ii nvc vcsi
i¸˛
icsi

„

#1 v1 1 0 0 0 0 1 icsi 0 -icsi vac 1 + j
√

3
3 30◦

#2 v2 0 1 0 0 0 1 0 icsi -icsi vbc j
√

12
3 90◦

#3 v3 0 1 0 1 0 0 -icsi icsi 0 vba −1 + j
√

3
3 150◦

#4 v4 0 0 1 1 0 0 -icsi 0 icsi vca −1− j
√

3
3 210◦

#5 v5 0 0 1 0 1 0 0 -icsi icsi vcb −j
√

12
3 270◦

#6 v6 1 0 0 0 1 0 icsi -icsi 0 vab 1− j
√

3
3 330◦

#7 v7 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 0 -

#8 v8 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 0 -

#9 v9 0 0 1 0 0 1 0 0 0 0 0 -

en el cual sus vértices corresponden a los vectores activos del convertidor (v1−6) y el origen
de coordenadas corresponde a los tres vectores que entregan corriente nula a la salida (v7−9).
Conmutando entre los diversos vectores es posible generar en valor medio cualquier referencia que
se encuentre dentro del círculo inscripto dentro del hexágono, el cual bajo estas condiciones de
normalización, posee un radio de valor unitario.
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Figura 2.2: Corriente i¸˛ en plano complejo

2.3. Modulación del CSI

Diversas técnicas de modulación relativamente simples pueden ser utilizadas en un CSI a lazo
abierto. Es decir, técnicas que se basan solamente en las corrientes de referencia y algunos paráme-
tros internos del convertidor, pero son independientes de la carga. Las técnicas más utilizadas en
la actualidad corresponden a Modulación por Ancho de Pulso Sinusoidal (SPWM) y a Modulación
por Vector Espacial (SVM), también denominada Modulación Vectorial.

Por otro lado, existen técnicas complejas de control de convertidores que permiten prescindir
de una etapa de modulación y a su vez permiten la inclusión de restricciones dentro del mismo
controlador, entre las que se puede destacar el Control Predictivo Basado en Modelo de Conjunto
Finito de Estados (FCS-MPC).

2.3.1. Modulación por ancho de pulso sinusoidal

La modulación por ancho de pulso (PWM) para un CSI, se basa en la comparación de cada una
de las corrientes sinusoidales de referencia con una señal triangular de mayor frecuencia, de igual
manera que la versión utilizada para un VSI. Sin embargo, la modulación SPWM correspondiente a
un CSI no es tan sencilla de realizar como en un VSI debido a que es necesario una lógica de mayor
complejidad para generar las corrientes a la salida del convertidor en función de una referencia y a
su vez cumplir con los requisitos necesarios para el funcionamiento del convertidor.

En la Fig. 2.3 se presenta un diagrama en bloques de esta modulación. Primero, las corrientes
de referencia del CSI (irefa , irefb e irefc ) se comparan con una señal portadora triangular, la su-
perposición de las mismas se muestra en la Fig. 2.4a. El resultado de la comparación, utilizando
tres comparadores, determina las señales SPWM de un convertidor VSI (g1, g2 y g3), las que se
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Figura 2.4: Detalle Modulación SPWM

observan en la Fig. 2.4b. Cuando estas señales sean iguales entre sí, ya sea g1;2;3 = 0 ó g1;2;3 = 1,
la modulación deberá seleccionar alguno de los vectores cero (v7−9). En caso contrario un estado
activo será seleccionado (v1−6).

Las señales g1, g2 y g3 son utilizadas como entradas de una Look Up Table (LUT) denominada
LUT Estados, tal como se observa en la parte superior de la Fig. 2.3. La tabla LUT Estados, que
se muestra en la Tabla 2.3, se utiliza para transformar los vectores activos del VSI, generados
por la modulación SPWM, en los vectores activos equivalentes del CSI mientras que produce
una salida inválida cuando es necesario seleccionar un vector cero. De esta forma, se realiza una
correspondencia de los vectores v1−6 del VSI, detallados en el Apéndice B, a los vectores v1−6

correspondientes al CSI, detallados previamente en la Tabla 2.2. Cuando la entrada de la tabla
corresponde al vector v1 del VSI, su salida corresponde al vector v1 del CSI y así para todos los
vectores activos. Además selecciona una salida inválida para el CSI, s1−6 = 0, para los estados
cero del VSI (v7−9).

Dado a que el CSI puede producir corriente cero a la salida encendiendo ambas llaves de una
pierna, en cualquiera de sus tres piernas, el CSI posee un estado cero más que el VSI, ya que éste
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Tabla 2.3: LUT Estados

Entrada Salida

g1 g2 g3 s1 s2 s3 s4 s5 s6

0 0 0 0 0 0 0 0 0

0 0 1 0 0 1 0 1 0

0 1 0 0 1 0 1 0 0

0 1 1 0 0 1 1 0 0

1 0 0 1 0 0 0 0 1

1 0 1 1 0 0 0 1 0

1 1 0 0 1 0 0 0 1

1 1 1 0 0 0 0 0 0

último posee únicamente dos vectores cero. Esta redundancia extra puede utilizarse para minimizar
la cantidad de conmutaciones de llaves en un ciclo, reduciendo así la frecuencia de conmutación
efectiva y la disipación de potencia en las llaves del convertidor, aumentando por lo tanto la
eficiencia, objetivo que es muy deseable en convertidores de potencia.

En la literatura se indica que es posible utilizar una máquina de estados para la selección del
estado cero óptimo [18] o basarse en el ángulo absoluto de la referencia para seleccionarlo. Pero,
utilizar una máquina de estados incrementa la complejidad de la modulación y no es viable cuando
las referencias pueden sufrir cambios abruptos debido a un sistema de control externo, ya que es
necesario encontrar todas las combinaciones posibles de estados para obtener la forma óptima de
moverse entre ellos, minimizando además las conmutaciones. Por otro lado, basarse en el ángulo
de la referencia implica calcular este ángulo, lo cual es una tarea compleja.

Mediante el uso de simulaciones basadas en los métodos existentes en la literatura, se observa
que en condiciones ideales poseen una selección del estado cero similar. Empíricamente, se de-
tectó que el estado cero óptimo está asociado a encontrar cual de las expresiones |irefa − irefb |,
|irefb − irefc | e |irefc − irefa | es máxima.

Por ello se propone un método en el cual, dependiendo de cuál de esas tres expresiones sea
máxima se seleccionará la pierna que realizará el cero a la salida, correspondiendo el máximo de la
primer expresión a la rama correspondiente a la fase a, la segunda a la b y la última a la fase c . Por
lo tanto para seleccionar el estado cero que cumple con estos objetivos, primero se calcula el valor
absoluto de las tres diferencias de corriente y luego de encontrar aquella que posea el valor máximo
se seleccionará el estado cero óptimo. La tabla denominada LUT Ceros, contiene los estados de
las llaves correspondientes a cada uno de los máximos y se observa en la Tabla 2.4.

Finalmente, las salidas de ambas tablas, LUT Estados y LUT Ceros son entradas de un multi-
plexador, el cual se encarga de enviar a la salida del modulador los vectores activos o el vector cero
óptimo según corresponda. Es decir, cuando la salida de la LUT Estados es inválida, se seleccionará
como salida el valor que proviene de la tabla LUT Ceros o, la salida de la LUT Estados en caso
contrario. Las salidas del multiplexador (s1 , s2 , s3, s4, s5 y s6) se muestran en la Fig. 2.4c.
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Tabla 2.4: LUT Ceros

Valor Salida

Máximo s1 s2 s3 s4 s5 s6

|irefa − irefb | 1 0 0 1 0 0

|irefb − irefc | 0 1 0 0 1 0

|irefc − irefa | 0 0 1 0 0 1

Si se define mf a la relación entre la frecuencia de la portadora triangular y la frecuencia de la
referencia, donde mf es un número entero y generalmente impar para reducir la distorsión armónica
a la salida del convertidor, los armónicos correspondientes a la conmutación de las llaves debido a
la modulación, se encontrarán centrados en mf fL, donde fL es la frecuencia de las corrientes de
referencia (frecuencia de línea).

Definiendo ma como la relación entre las amplitudes de las referencias y la portadora triangular,
la corriente pico a la salida del convertidor, para el armónico fundamental, será

√
3

2 ma icsi en cada
una de las fases de salida. Por lo tanto, la corriente RMS máxima a la salida del convertidor queda
definida por

ia;b;cRMS =

√
3

2
√

2
icsi (2.12)

Considerando m, índice de modulación, como la corriente pico a la salida de cada una de las
fases respecto a la corriente icsi , para esta modulación, el mismo queda definido por m =

√
3

2 ma.
A modo de ejemplo, si se utiliza ma = 0:9238 (corriente pico a la salida igual a 0:8icsi , m = 0:8)

y mf = 9, se obtiene la corriente de salida (iinva) que se observa en la Fig. 2.5. Pueden observarse
claramente que existen 4mf transiciones en la corriente de salida de cada fase. Esto se debe a que
cada llave del convertidor conmuta 2mf veces por ciclo, lo que equivale a una frecuencia media
de conmutación en las llaves de mf fl .

0 0:005 0:01 0:015 0:02
−icsi

0

icsi

i in
v a

Figura 2.5: Ejemplo CSI-SPWM, corriente iinva

La THD correspondiente a iinva se observa en la Fig. 2.6. Los armónicos de mayor potencia se
encuentran centrados alrededor del armónico mf y la potencia de los armónicos decrece conforme
aumenta el orden de los mismos. La THD a la salida es de aproximadamente 72 %. Esto se debe
a que se ha utilizado un mf pequeño a fin de demostrar las características del convertidor y poder
comparar bajo una forma estandarizada las salidas en diversas configuraciones.
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Figura 2.6: Ejemplo CSI-SPWM, THD corriente iinva

En la Fig. 2.7 se muestra a la izquierda la variación de THD en función de mf , manteniendo
ma = 0:9238 y a la derecha la variación de THD en función de ma, manteniendo mf = 9. En este
gráfico se calcula la THD incluyendo únicamente los armónicos hasta el armónico 63 inclusive y
descartando el resto. Por tal motivo a medida que mf se acerca al valor 63, la THD calculada
se reduce considerablemente, dado que mayor potencia de distorsión se encuentra en armónicos
que no son contabilizados. Las zonas planas se deben justamente al hecho de contar únicamente
hasta el armónico 63 ya que existen zonas donde la variación de mf no afecta la THD dado que
los armónicos contabilizados siguen siendo los mismos. Es posible observar que a mayor mf menor
es la distorsión armónica, ya que al aumentar la frecuencia de conmutación, el convertidor puede
generar formas de onda con mayor resolución. Por otro lado, a mayor ma, también se reduce la
distorsión, por lo que es necesario, en caso de ser posible, trabajar en valores de ma cercanos a la
unidad. Al incrementar ma hacia valores superiores a la unidad se comienza a trabajar en la zona
de sobremodulación y la THD continúa decreciendo a medida que la forma de salida se transforma
en una forma de onda cuadrada. Si bien la THD disminuye, la potencia del armónico fundamental
no continúa aumentando en forma proporcional en la zona de sobremodulación y por tal motivo se
debe evitar trabajar en esta zona. Por otro lado, si bien la THD disminuye en esta zona, filtrar la
misma se hace difícil ya que la mayor potencia armónica se encuentra concentrada en armónicos de
bajo orden. En valores inferiores a ma ≈ 0:7 la distorsión comienza a ser superior a la componente
fundamental y por lo tanto en estas condiciones hay mayor potencia en los armónicos que en la
componente fundamental, resultando en THD > 100 %.

2.3.2. Modulación vectorial

La modulación SVM se basa en la transformada de Clarke definida anteriormente, por lo que
es necesario transformar primero las referencias irefa;b;c al espacio ¸˛.

Debido a que la corriente máxima normalizada de salida del convertidor en estas coordenadas
se corresponde con el círculo de radio unitario, la salida máxima RMS a la salida del convertidor,
en cada una de las fases, es

iRMSa;b;c =
1√
2
icsi (2.13)
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Figura 2.7: Ejemplo CSI-SPWM, THD Teórica, considerando 64 armónicos, corriente iinva

el cual es superior al máximo valor posible en la modulación SPWM.

La modulación SVM conmuta entre los vectores adyacentes más cercanos a la referencia, iref¸˛
y el vector cero que se corresponda con la menor cantidad posible de conmutaciones para el sector
correspondiente.

Si se define „ como el ángulo de la referencia medido desde el comienzo del sector y m como
el índice de modulación definido previamente, el proporcional de tiempo que deberá estar en cierto
estado para cada periodo de conmutación (T ) es

Dsup = m sin („)

Dinf = m sin

„
ı

3
− „

«
D0 = 1−Dsup −Dinf

(2.14)

Donde T Dsup es el tiempo que el convertidor permanecerá en el vector superior, T Dinf en el
inferior y el resto del tiempo (T D0) el convertidor permanecerá en alguno de los estados nulos.
La selección del vector cero óptimo (V0) depende del sector en el cual se esté conmutando, siendo
el mismo v7 en los sectores 1 y 4, v8 en los sectores 2 y 5 y v9 en el resto de los sectores, el 3 y
el 6.

De forma análoga, el ordenamiento de los vectores a producir por la modulación también
depende del sector en el que se encuentra la referencia.

En el caso de encontrarse en los sectores, 1, 2 Y 5, el orden será: V0 durante T0
2 ; Vsup; Vinf

y finalmente V0 el tiempo restante. Donde Vsup y Vinf son el vector superior y el vector inferior
respectivamente.

En los otros sectores, el orden se altera y será: V0 durante T0
2 ; Vinf ; Vsup y finalmente V0 el

tiempo restante.

En la Fig. 2.8 se puede observar la corriente de salida iinva de una modulación SVM, conside-
rando las mismas referencias, y por lo tanto la mismas condiciones de salida, que para el ejemplo
SPWM detallado anteriormente. Este caso corresponde a un índice m = 0:8, y la modulación fue
realizada a una frecuencia de 900Hz con el fin de obtener la misma cantidad de conmutaciones
por ciclo que en su equivalente SPWM. Por otro lado, la THD de esta corriente se muestra en
la Fig. 2.9, donde puede observarse que la potencia de los armónicos se encuentra a frecuencias
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Figura 2.8: Ejemplo CSI-SVM, corriente iinva

superiores en comparación a una modulación PWM, a expensas de un mayor contenido armónico
en el 5to. y en el 7mo. armónico.
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Figura 2.9: Ejemplo CSI-SVM, THD corriente iinva

2.3.3. Cálculo de tiempo máximo y mínimo en el estado cero

Dependiendo de la aplicación, será necesario la utilización de elementos pasivos de almacena-
miento, ya sea para filtrar las corrientes de salida del convertidor o las corrientes de entrada en
una implementación real. Para dimensionar estos componentes es de especial interés conocer cuál
es el tiempo máximo en el cual el convertidor permanecerá en el estado cero como así también
el tiempo mínimo, ya que durante estos tiempos es donde se genera el mayor ripple en la tensión
o corriente de los componentes pasivos, según sean capacitores o inductores. Para este cálculo se
considera que la modulación es SVM. Dado que ambas modulaciones, SPWM y SVM, sólo pueden
ir alternando entre alguno de los 9 estados para generar las referencias solicitadas, los resultados
son análogos. Para calcular dichos tiempos para una modulación SPWM será necesario reemplazar
el índice m por el correspondiente a dicha modulación.

Para calcular el tiempo mínimo que el convertidor se encontrará en el estado cero (V0) en un
periodo de conmutación, es necesario encontrar el peor caso asociado a esta condición. Este caso
es el correspondiente a que el vector de referencia esté exactamente en el medio de uno de los
sectores, por ejemplo, en 0◦. En este caso „ = ı

6 y la relación de tiempo que el convertidor se
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encontrará en el estado cero es

Dsup = Dinf = m sin

„
ı

6

«
D0min = 1−Dsup −Dinf = 1− 2m sin

„
ı

6

«
= 1−m

(2.15)

Por lo tanto en el peor caso, el convertidor se encontrará en el estado cero como mínimo un tiempo
igual a (1−m) T .

La condición de peor caso para calcular el tiempo máximo que el convertidor permanecerá en
el estado cero se encuentra cuando el vector de referencia está exactamente alineado con uno de
los vectores de salida, por ejemplo, en 30◦, donde „ = 0. Bajo estas condiciones,

Dsup = 0

Dinf = m sin

„
ı

3

«
D0max = 1−Dsup −Dinf = 1−m sin

„
ı

3

«
= 1−m

√
3

2

(2.16)

Por lo tanto el convertidor se encontrará este estado un tiempo máximo igual a
“

1−m
√

3
2

”
T .

Estos resultados serán utilizados posteriormente en el cálculo de los componentes pasivos del
convertidor, tanto inductancias como capacitores según sea necesario.

2.4. Resultados en valor medio

Asumiendo que en valor medio la modulación generará corrientes y tensiones sinusoidales a la
salida del convertidor, con fase „ y 0 respectivamente,

s̄ = m

2664
sin (wt − „)

sin
“
wt − 2ı

3 − „
”

sin
“
wt + 2ı

3 − „
”
3775 v̄ = V

2664
sin (wt)

sin
“
wt − 2ı

3

”
sin
“
wt + 2ı

3

”
3775 (2.17)

Donde m es el índice de modulación del convertidor y V es el valor pico de la tensión a la salida,
es decir V =

√
2VRMS. Bajo estas condiciones, teniendo en cuenta (2.4), las corrientes de salida

del convertidor serán

īinv = icsi m

2664
sin (wt − „)

sin
“
wt − 2ı

3 − „
”

sin
“
wt + 2ı

3 − „
”
3775 (2.18)

La tensión vcsi en valor promedio es,

vcsi =
3

2
mV cos („) (2.19)
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y por lo tanto la potencia en valor medio queda definida como

Pdc =
3

2
mV icsi cos („) (2.20)

Si se utiliza SPWM, 0 ≤ m ≤
√

3
2 y en caso de utilizar SVM, 0 ≤ m ≤ 1. Puede observarse de

(2.20) que dependiendo del valor de „ el convertidor puede entregar o recibir potencia.

2.5. Fuente de corriente real

Debido a que el CSI requiere una fuente de corriente, en caso de tener la necesidad de alimentar
al mismo partiendo de una fuente de tensión es necesario realizar una fuente de corriente alimentada
por tensión.

La forma empleada normalmente es mediante la utilización de un convertidor tipo Buck, el
cual se muestra en la Fig. 2.10, donde rdc corresponde a la resistencia de pérdidas del inductor
Ldc . Respecto de CSI ideal, se utiliza una llave adicional sb y un diodo o también puede reali-

vdc

sb Ldc rdc
iL

s1

s4

s2

s5

s3

s6

Ldc rdc

D

−

+

vcsi

a
iinva

b
iinvb

c
iinvc

n

Figura 2.10: CSI con convertidor tipo Buck

zarse mediante rectificación sincrónica utilizando 2 llaves. Bajo estas condiciones, la dinámica del
convertidor queda definida por

˙iL = − rdc
Ldc

iL +
vdc

2Ldc
sb −

vcsi
2Ldc

(2.21)

Considerando valor medio y estado estacionario,

rdc iL +
vcsi

2
=
vdc
2
sb (2.22)

Entonces, en el equilibrio, iL será,

iL =
vdc
2rdc

sb −
3

2
m

V

2rdc
cos („) (2.23)

Asumiendo que se entregará energía, cos („) > 0 y que iL > 0, entonces, en valor medio es
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condición necesaria que

vdc sb ≥
3

2
mV cos („) (2.24)

Bajo estas condiciones es posible calcular el rendimiento del sistema, considerando solamente
pérdidas resistivas en las inductancias,

” = 1− 2 iLrdc
vcsi

(2.25)

El ripple en la corriente iL para el tramo descendente, en una condición determinada, estará
determinado por vdc , la tensión vcsi y el valor de inductancia total del circuito 2Ldc . La máxima
pendiente de la corriente en la inductancia ocurrirá cuando el convertidor se encuentre en algún
estado cero y bajo estas condiciones,

∆iL ≈
vdc

2Ldc

D0

fsw
(2.26)

Donde fsw es frecuencia de conmutación y D0 corresponde al ciclo de trabajo del estado cero en
cada periodo de conmutación. Por lo tanto, el peor caso será cuando D0 = D0max ,

∆iL ≈
vdc

2fswLdc

 
1−m

√
3

2

!
(2.27)

Cabe destacar que este cálculo es una cota máxima ya que el mismo implica que la llave sb
permanece encendida durante el lapso de tiempo indicado, lo cual dependiendo del tipo de control
realizado para la regulación de la corriente y el ancho de banda del mismo puede no ser el caso.

2.6. Etapa de salida

Debido a que la corriente de salida en cada fase puede obtener valores discretos, en el caso
de un CSI, 0, icsi o −icsi , es necesario filtrar estas corrientes para poder alimentar una carga y de
esta forma disminuir la THD. Para ello se utiliza un banco de capacitores trifásicos. Este banco
puede conectarse tanto en ∆ como en �. Para evitar una conexión extra al convertidor en caso de
conectarse en � el punto neutro de los mismos quedará desconectado del resto del sistema.

Si se conecta en ∆ cada capacitor deberá soportar una tensión máxima de V∆ =
√

3 V�, siendo
V� la tensión pico entre línea y neutro. En cambio, si se conectan en � la tensión a soportar será V�

y la capacidad equivalente será Cf � = 3Cf∆. Dado que para una misma capacidad equivalente un
capacitor conectado en � ocupa mas espacio que uno conectado en ∆, en este trabajo se utilizarán
los capacitores conectados en ∆ con el fin de reducir el volumen del convertidor.

Dos tipos de carga diferentes serán analizados, carga RL y carga Conexión a Red Eléctrica.
Las aplicaciones de ambas variantes son lo suficientemente versátiles como para abarcar una gran
cantidad de casos de interés práctico. La medición de las corrientes será la correspondiente a las
corrientes de fase mientras que la carga podrá estar conectada en ∆ o en �. De esta forma es
posible medir las tensiones de fase del sistema respecto del punto neutro, van, vbn y vbn, o las
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tensiones de línea, vab, vbc y vca . Los modelos matemáticos de las cargas se analizarán tanto
realizando la medición de las tensiones de fase (mediciones en �) como utilizando la medición de
las tensiones de línea (mediciones en ∆), en condiciones de carga balanceada y desbalanceada.

2.6.1. Mediciones en ���, carga RL

El caso más simple de carga a analizar se compone de una carga con cosffi inductivo en conjunto
con los capacitores de filtrado, la cual se observa en la Fig. 2.11. Dado que los capacitores de filtrado
son parte del convertidor, se modela a los mismos con capacidades iguales, de valor Cf . La carga
RL es externa al convertidor y se considera desbalanceada. El desbalance se modela introduciendo
tres factores multiplicativos a los parámetros de los componentes de la carga RL de cada fase, los
cuales se denominan, ¸, ˛ y ‚, definidos positivos.

a
iinva

b
iinvb ib

c
iinvc ic

‚LL

‚RL

˛LL

˛RL

¸LL

¸RL

n

ia

Cf

Figura 2.11: Carga RL

El sistema de ecuaciones que define a la carga, sin eliminar las variables dependientes es,8>>>>>>>>>>>>>>>>>>><>>>>>>>>>>>>>>>>>>>:

iinva + Cf v̇ca = ia + Cf v̇ab

iinvb + Cf v̇ab = ib + Cf v̇bc

iinvc + Cf v̇bc = ic + Cf v̇ca

van = ¸LL i̇a + ¸R ia

vbn = ˛ LL i̇b + ˛ R ib

vcn = ‚ LL i̇c + ‚ R ic

ia + ib + ic = 0

iinva + iinvb + iinvc = 0

(2.28)

donde Cf es el capacitor de filtrado, LL la inductancia base de carga y RL la resistencia base de
carga. Las entradas de este sistema, iinva;b;c son las salidas del convertidor. El punto denominado
n no debe estar conectado a otro punto del convertidor y se utiliza simplemente como referencia
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para las mediciones de tensión. Operando sobre el sistema, se obtiene,2664
v̇an

v̇bn

v̇cn

3775 = M1

2664
ia

ib

ic

3775−M1

2664
iinva

iinvb
iinvc

3775 (2.29)

Donde la matriz M1 adopta el valor

M1 =
1

3Cf

1

(¸˛ + ˛‚ + ¸‚)

2664
− (¸˛ + ¸‚ + 1) ¸‚ − 1 ¸˛ − 1

˛‚ − 1 − (¸˛ + ˛‚ + 1) ¸˛ − 1

˛‚ − 1 ¸‚ − 1 − (¸‚ + ˛‚ + 1)

3775 (2.30)

y 2664
i̇a

i̇b

i̇c

3775 =
1

LL
M2

2664
van

vbn

vcn

3775− RL
LL
M2

2664
ia

ib

ic

3775 (2.31)

con

M2 =

2664
1
¸ 0 0

0 1
˛ 0

0 0 1
‚

3775 (2.32)

Agrupando el conjunto de ecuaciones correspondiente a (2.29), (2.30), (2.31) y (2.32), se obtiene
el modelo matemático del sistema para cargas tanto balanceadas como desbalanceadas,266666666664
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van
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+
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35
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iinvb
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0

0

0

377777777775
(2.33)

Si se considera a la carga balanceada, ¸ = ˛ = ‚, y reemplazando en (2.33) se obtiene,

266666666664
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0

0

0

377777777775
(2.34)

donde,
k1 =

1

3Cf
k2 =

1

LL
k3 =

RL
LL

(2.35)

Puede observarse de (2.34) que las corrientes de salida del convertidor afectan directamente a las
tensiones de salida mientras que las corrientes de fase evolucionarán según la dinámica del sistema.
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En el caso en que la carga se encuentre conectada en ∆, las ecuaciones se modifican y el
valor de k2 será k2 = 3

LL∆
y k3 = RL∆

LL∆
. Por otro lado en caso que los capacitores de filtrado se

encuentren conectados en � y no en ∆, las ecuaciones también se verán afectadas y el valor de
k1 será k1 = 1

Cf �
, es decir un capacitor equivalente 3 veces mas pequeño, tal como se mencionó

anteriormente.

La variación de tensión en un capacitor considerando corriente constante puede estimarse como,

∆vx ≈
iC

3Cf
∆T (2.36)

donde iC es la corriente del capacitor y ∆T la duración de la misma. Si consideramos el caso en
que el capacitor no recibe corriente del convertidor y la de salida es máxima, provista únicamente
por el capacitor, se obtiene la máxima variación de tensión posible en el capacitor. Bajo estas
condiciones, el ripple de tensión máximo en el capacitor en el tramo descendente puede obtenerse
utilizando ∆T = D0max

fsw
. El mismo resulta,

∆vx ≈
icsi m

3Cf fsw

 
1−m

√
3

2

!
(2.37)

Cabe destacar que la condición analizada es una cota máxima que no será alcanzada en el funcio-
namiento normal del convertidor ya que no ha sido considerado el hecho que dependiendo de la
carga, cuando la corriente en la carga es máxima el tiempo en el estado cero puede no ser máximo,
ya que el mismo depende del cos („) de la carga.

Transferencia tensión y corriente de salida respecto de la corriente del convertidor

Cuando el sistema está balanceado, es posible analizar la transferencia de tensión de salida
respecto de la corriente entregada por el convertidor en cada una de las fases. La misma queda
definida simplemente por la impedancia completa de la carga y puede expresarse como

H(s) =
Vo(s)

Iinv (s)
=

1

s 3Cf + 1
s LL+RL

=
sLL + RL

s2 3LL Cf + s 3Cf RL + 1
(2.38)

Por otro lado, también se puede calcular la transferencia de corriente en la carga respecto de la
corriente de salida del convertidor y la misma queda definida por

H(s) =
Io(s)

Iinv (s)
=

1

s2 3LL Cf + s 3Cf RL + 1
(2.39)

En ambos casos el denominador de la transferencia es de segundo orden, donde tanto la frecuencia
de corte como el factor de amortiguamiento dependen de los capacitores de filtro utilizados (Cf ) y
de la carga (sLL+RL). A la hora del diseño deberá tomarse especial cuidado de que las frecuencias
de funcionamiento del convertidor y en particular las armónicas de las formas de onda de salida
estén apartadas de la frecuencia de resonancia del filtro de salida a fin de no amplificar armónicos.
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2.6.2. Mediciones en ∆, carga RL

Muchas veces en un sistema trifásico balanceado no está disponible el punto neutro y las
mediciones se realizan midiendo las tensiones de línea vab, vbc y vca, en lugar de las de fase, van,
vbn y vcn. Por tal motivo es necesario adaptar (2.29) para expresarla en función de las tensiones
de línea.

Cuando el nodo n no se encuentra disponible, tanto las corrientes de fase como las tensiones
de línea estarán indefectiblemente balanceadas. Por lo tanto las tensiones de línea y sus derivadas
deberán cumplir

vab + vbc + vca = v̇ab + v̇bc + v̇ca = 0 (2.40)

y a su vez las corrientes y sus derivadas,

ia + ib + ic = i̇a + i̇b + i̇c = 0 (2.41)

Bajo estas condiciones existen dos variables de estado y una entrada redundantes en el sistema,
se puede expresar al mismo solamente en función de iinva , iinvb , vab, vbc , ia y ib,2666664
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i̇b
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0 0 0 0

3777775

2666664
0

0

iinva

iinvb

3777775 (2.42)

En caso que ¸ = ˛ = ‚, la carga se encuentra balanceada y el sistema se reduce a2666664
v̇ab
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i̇a

i̇b
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2666664
0

0

iinva

iinvb

3777775 (2.43)

donde,
k4 =

1

3LL
(2.44)

El sistema balanceado completo sin eliminar las variables linealmente dependientes es,266666666664

v̇ab

v̇bc

v̇ca

i̇a

i̇b

i̇c

377777777775
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266666666664
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266666666664
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0

0

0
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iinvb
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(2.45)



2.6. Etapa de salida 29

2.6.3. Mediciones en ���, conexión a Red Eléctrica

En caso de una red eléctrica fuerte, la misma puede ser modelada como una simple fuente de
tensión alterna. Para poder interconectar un convertidor de corriente a la red eléctrica es necesario
colocar un elemento inductivo en serie ya que de otra forma la tensión en los capacitores de filtrado
estaría dominada por la red eléctrica y por lo tanto la corriente en los capacitores estará definida
solo por las derivadas de sus tensiones. De esta forma todos los armónicos de la corriente de salida
del convertidor irán directamente hacia la red y los capacitores de filtrado no realizarán filtrado
alguno. Cabe destacar que esta inductancia de acoplamiento puede ser simplemente la impedancia
de línea del generador en el punto de conexión. El esquema a analizar se observa en la Fig. 2.12.
Bajo estas condiciones, el mismo puede modelarse como

a
iinva

b
iinvb ib

vsbn

c
iinvc ic

vscn

ia
Lf rf

vsan

n

Cf

Impedancia
de acoplamiento

Figura 2.12: Carga Red Eléctrica

8>><>>:
˙vxn =

iinv x − ix
3Cf

˙ix =
vxn − vsxn − rf ix

Lf

x ∈ {a; b; c} (2.46)

Donde Cf es el capacitor de filtrado y Lf la inductancia de filtrado, con sus correspondientes
pérdidas, rf . Las entradas de este sistema, iinva;b;c son las salidas del convertidor mientras que
vsan;bn;cn corresponden a las tensiones de fase de la red eléctrica respecto del punto neutro, n.

Si se expresan las ecuaciones anteriores en el formato correspondiente a variables de estado,
se obtiene,266666666664

v̇an

v̇bn

v̇cn

i̇a

i̇b

i̇c

377777777775
=

266666666664

0 0 0 −k1 0 0

0 0 0 0 −k1 0

0 0 0 0 0 −k1

k5 0 0 −k6 0 0

0 k5 0 0 −k6 0

0 0 k5 0 0 −k6

377777777775

266666666664

van

vbn

vcn

ia

ib

ic

377777777775
+

266666666664

0 0 0 k1 0 0

0 0 0 0 k1 0

0 0 0 0 0 k1

−k5 0 0 0 0 0

0 −k5 0 0 0 0

0 0 −k5 0 0 0

377777777775

266666666664

vsan

vsbn
vscn

iinva

iinvb
iinvc

377777777775
+

266666666664

1

1

1

0

0

0

377777777775
v̇n (2.47)

Donde,
k5 =

1

Lf
k6 =

rf
Lf

vn =
vsan + vsbn + vscn

3
(2.48)
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Puede destacarse de (2.47) que las tensiones van;bn;cn y las corrientes ia;b;c dependen tanto de
las entradas como de la dinámica interna del sistema y que si la resistencia rf es despreciable, las
matrices que multiplican a las variables de estado y a las entradas son exactamente iguales pero
de signo opuesto. En el caso en que las tensiones del sistema se encuentren balanceadas, vn = 0

y por lo tanto v̇n = 0.

2.6.4. Mediciones en ∆, conexión a Red Eléctrica

En el caso en que las mediciones se realicen en ∆ y asumiendo que el punto neutro no se
encuentra disponible, de forma similar a lo que ocurre con una carga RL utilizando mediciones en
∆, el sistema se reduce y posee orden 4. Bajo estas condiciones, el mismo puede expresarse como,2666664
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Donde,
k7 =

1

3Lf
(2.50)

El sistema completo sin eliminar las variables linealmente dependientes, será,266666666664
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2.7. Ejemplo de diseño

Debido a los materiales y equipos disponibles en el centro de investigación, en este trabajo
se utilizará una corriente máxima a la entrada del convertidor de 10A. A fin de estandarizar los
resultados tanto experimentales como de simulación de los diversos convertidores que se presentan
en este trabajo, se fijan ciertos parámetros tales como el índice de modulación en amplitud, los
parámetros de la carga y el índice de modulación en frecuencia, entre otros. La corriente de salida
pico en cada fase se establece en 8A, equivalente a un ma = 0:9238 para SPWM o m = 0:8 tanto
para SPWM como para SVM. Se considera una carga RL balanceada (¸ = ˛ = ‚ = 1). Los
parámetros utilizados se especifican en la Tabla 2.5.

Bajo estas condiciones, la carga, RL+ jwLL, posee un cos (ffi) = 0:972. Considerando el índice
de modulación en frecuencia definido anteriormente, la frecuencia media de conmutación será
fsw = 3150Hz .
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Tabla 2.5: Parámetros utilizados en el diseño

Parámetro Descripción Valor

idc Corriente máxima de entrada 10A

vo Tensión pico máxima de salida 216V

RL Resistencia de carga 26Ω

LL Inductancia de carga 20mH

Ldc Inductancia DC 120mH

Cf Capacidad de filtrado 3:3—F

m Índice de modulación del CSI 0:8

fL Frecuencia de línea 50Hz

mf índice de modulación de frecuencia 63

De acuerdo a (2.16), (2.24), (2.27) y (2.37), es posible calcular los parámetros de funcionamien-
to del sistema (máximo porcentaje de tiempo en el estado cero, mínima tensión de alimentación,
ripple de corriente en los inductores y ripple de tensión en la carga) en función de los componentes
pasivos y de los valores seleccionados para la modulación.

Seleccionando la configuración con fuente de corriente real para este ejemplo, la tensión mínima
de alimentación del circuito se calcula utilizando (2.24) y será Vdc ≥ 288V , tomando un pequeño
margen de seguridad, se utilizarán 300V de DC.

El máximo porcentaje de tiempo en el estado cero se puede determinar mediante (2.16),
siendo para las condiciones mencionadas D0max = 30:72 %. Este valor permite calcular el ripple de
corriente en el inductor Ldc y el ripple máximo de tensión a la salida, utilizando (2.27) y (2.37),
los que adoptan los valores de 120mA y 78:8V respectivamente.

Cabe destacar que simplemente despejando otras variables de las ecuaciones anteriormente
mencionadas es posible obtener los resultados en forma inversa, es decir, seleccionando los valores
requeridos en los ripple se puede calcular los componentes pasivos del sistema.

2.8. Simulación

Las simulaciones se realizan utilizando el toolbox SimPowerSystem de MATLAB R© y Simulink TM,
incluyendo al convertidor y un modelo aproximado de sus llaves.

A modo de comparación se analizan las simulaciones correspondientes a:

CSI alimentado con una fuente de corriente ideal y modulación SPWM

CSI alimentado con una fuente de corriente real y modulación SPWM

En ambos casos el convertidor arranca en las condiciones nominales y en el instante de tiempo
t = 0:16s se realiza un cambio en las tensiones de salida, reduciendo las mismas aproximadamente
al 59% de su valor original.
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2.8.1. Fuente de corriente ideal

En la Fig. 2.13 se observan los resultados correspondientes a un convertidor alimentado con
una fuente de corriente ideal. En este contexto la frecuencia media de conmutación se encuentra
alrededor de mf fL = 3150Hz . El ripple máximo de tensión en la carga (va;b;c) es de 70V apro-
ximadamente, estando el mismo por debajo de la cota previamente calculada. Al ser la fuente de
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Figura 2.13: Simulación - CSI, fuente de corriente ideal

corriente ideal, no se observa ripple en la corriente de entrada al convertidor (icsi ). Puede desta-
carse la baja THD, de aproximadamente 0:46 %, obtenida en la corriente de salida para la fase a
(ia ) y también cómo el escalón en las referencias produce un cambio rápido en las características
de salida del convertidor. No obstante, se observa durante un breve periodo oscilaciones en las
tensiones sobre la carga.

2.8.2. Fuente de corriente real

Los resultados de simulación se observan en la Fig. 2.14. Un convertidor tipo Buck se utiliza para
realizar la fuente de corriente. Se utiliza una estrategia de control por modo deslizante discreto con
una frecuencia de muestreo de 25kHz para la corriente. De esta manera se obtiene una frecuencia
de conmutación media en el convertidor tipo Buck de aproximadamente 2kHz bajo condiciones
nominales. La THD medida en la corriente de salida ia del convertidor es de 0:55 % y el incremento
se debe al ripple introducido en la corriente de entrada del convertidor de aproximadamente 1:5 %,
el cual se encuentra por debajo de la cota máxima calculada anteriormente.
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Figura 2.14: Simulación - CSI, fuente de corriente real

2.9. Conclusiones

En este capítulo se ha analizado el comportamiento básico de un CSI, junto con las estrategias
de modulación tradicionalmente utilizadas en este convertidor. Se ha utilizado como fuente de
alimentación tanto una fuente de corriente ideal como una fuente de corriente real, esta última
realizada mediante un convertidor tipo Buck. Los resultados de simulación han sido analizados para
ambos casos, donde se observa que la THD de las corrientes de salida son levemente inferiores
para el caso de una fuente de corriente ideal, ya que cualquier ripple en la fuente de corriente (iL)
se propaga directamente a la carga.

La dinámica a la salida del convertidor ante un cambio en sus referencias es rápida, estando
determinada únicamente por la carga. Bajo las condiciones analizadas, la THD de las formas de
onda de salida se encuentran por debajo de los valores requeridos por la normativa internacional
vigente.
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Capítulo 3

Convertidor Multinivel Fuente de Corriente

La principal característica de los convertidores multinivel fuente de corriente es que permiten
mejorar las formas de onda de salida en comparación con la versión estándar de 3 niveles detallada
en el capítulo previo. Las versiones multinivel proveen una mayor cantidad de niveles en las co-
rrientes de salida y por lo tanto generan señales con mayor definición y menor distorsión. En forma
teórica, a mayor cantidad de niveles, menor es la THD de las corrientes de salida que se obtienen.

La topología modular que se analiza en detalle se basa en interconectar varios módulos de
similares características en paralelo. El convertidor resulta así conformado por diversos módulos
CSI, funcionando en forma coordinada, aportando cada uno de ellos niveles extra a la salida.
Cada uno de los CSI posee una fuente de corriente asociada, que como caso general debería ser
independiente y aislada del resto.

Los MCSI se pueden clasificar en dos diferentes categorías dependiendo de los valores de las
corrientes que alimenta a cada uno de los CSI que lo componen. Se consideran simétricos en el
caso en que las corrientes que puede entregar cada uno de los módulos sean iguales o asimétricos
en caso contrario. En general los convertidores asimétricos permiten generar una mayor cantidad
de niveles que uno simétrico a igual cantidad módulos. Ambas configuraciones poseen sus propias
ventajas y desventajas.

Dado que implementar varias fuentes de corriente aisladas e independientes dificulta y enca-
rece la realización práctica de un convertidor, para simplificar el diseño se utiliza una topología
denominada Sharing Inductors MCSI [18]. Esta topología requiere de una única fuente de corriente
para alimentar a todos los módulos que componen al MCSI y utiliza inductores divisores a fin de
separar la corriente principal en las corrientes de entrada de cada uno de los módulos.

En este capítulo se detallan las bases de funcionamiento de una topología MCSI modular en
forma genérica y en particular de aquellas variantes capaces de realizar 7 niveles de corriente a
la salida. Se elige un convertidor de 7 niveles ya que es el caso más general del cual se pueden
extrapolar resultados a más o menos niveles con ecuaciones de un tamaño que permiten realizar un
análisis teórico. Se desarrollan las ecuaciones que gobiernan el comportamiento de los convertidores
y se analizan las diferentes modulaciones que son utilizadas en la actualidad. El análisis se realiza
para el convertidor multinivel ideal y también para la topología denominada Sharing Inductors,
que no requiere múltiples fuentes de corriente independientes. En ambos casos, se analiza el
comportamiento de la versiones simétricas y asimétricas. Mediante un ejemplo concreto se analiza
el funcionamiento del convertidor mediante simulaciones y se comparan los resultados obtenidos
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en las diferentes variantes y, con los resultados obtenidos anteriormente en el Cap. 2.

3.1. MCSI ideal

El MCSI ideal, Fig. 3.1, está compuesto por n módulos CSI conectados en paralelo, cada uno
de ellos alimentado por su propia fuente independiente (icsix , donde x corresponde al número de
módulo). Cada una de las fuentes de corriente que alimenta a cada uno de los CSI debe estar aislada
respecto de las otras. Dado que un MCSI ideal está compuesto por múltiples CSI, coordinando
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Figura 3.1: Convertidor Multinivel Fuente de Corriente Ideal

el funcionamiento de todos ellos, es posible generar corrientes de salida con mayor cantidad de
niveles y con mayor capacidad de corriente total que con un único módulo. Esto permite generar
corrientes de salida con menor THD en comparación con un convertidor CSI de 3 niveles. Dado
que todos los CSI se encuentran en paralelo, la corriente a la salida del convertidor se define como,

iinv =
nX
x=1

icsix (3.1)

Cada una de las llaves que componen a los CSI del sistema debe soportar una tensión en inversa
igual a la tensión máxima de línea del sistema mientras que la capacidad de corriente de cada una
de ellas será inferior a la corriente máxima de salida del MCSI.

Cuando cada uno de los CSI que componen al MCSI posee una fuente de corriente de iguales
características que el resto, icsi1 = icsi2 = · · · = icsin = idc , el convertidor se denomina simétrico.
Bajo estas condiciones, el convertidor proporciona 2n + 1 niveles de corriente diferentes a la
salida. Cada nivel aporta una corriente igual a idc . Las posibles corrientes de salida del convertidor
multinivel quedan representadas por: −n idc , −(n−1)idc , · · · , −idc , 0, idc , · · · , (n−1)idc , n idc .

En el caso simétrico, cada uno de los módulos proporciona una corriente n veces inferior a
la corriente nominal del convertidor y todos los módulos que componen al MCSI son exactamen-
te iguales, lo cual simplifica el mantenimiento del convertidor. Asimismo, es posible generar un
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funcionamiento tolerante a fallas con tan solo incluir un módulo adicional de respaldo y circuitos
asociados a la conexión y desconexión de los módulos en caso de falla [67]. Los convertidores
simétricos pueden modularse utilizando una modulación SPWM con desplazamiento de portadora
y con SVM entre otras técnicas [18, 19].

En cambio, cuando los diversos convertidores CSI que conforman el convertidor multinivel
entregan una corriente de diferente magnitud a la salida, el convertidor se denomina asimétrico.

Se espera de un convertidor multinivel que pueda generar todos los niveles dentro del rango
[0 : n]. Para que esto suceda y considerando que las corrientes de los convertidores se suman al
estar en paralelo, existen tan solo dos relaciones posibles entre las corrientes de los módulos que
componen un convertidor asimétrico:

Relación de corrientes binaria

Relación de corrientes ternaria

En ambos casos se incrementa la cantidad de posibles niveles a la salida del convertidor a igual
cantidad de módulos respecto de la versión simétrica. Por lo tanto, para una misma cantidad de
niveles se disminuye la complejidad del sistema mientras que cada uno de los módulos deberá
ser dimensionado correctamente para su correspondiente corriente de entrada. Esto trae como
desventaja que todos los módulos de un convertidor asimétrico serán diferentes por lo que las
tareas de mantenimiento de este tipo de convertidores serán de mayor complejidad y costo. Por
otro lado, deja de ser viable realizar al convertidor en forma tolerante a fallas ya que sería necesario
contar con dos convertidores exactamente iguales para poder conmutar entre ellos en caso de falla
y por lo tanto se duplica el costo del convertidor en estas condiciones.

Relación de corrientes binaria

La relación de corrientes binaria se obtiene cuando la corriente que puede entregar cada CSI
del convertidor multinivel es el doble del anterior, es decir icsin+1 = 2 icsin , resultando en un total
de 2(n+1) − 1 niveles.

De esta forma, para obtener 7 niveles a la salida, sólo se necesitan 2 módulos, donde icsi1 = idc

y icsi2 = 2 idc , mientras que un convertidor simétrico requiere 3 módulos. La salida del convertidor
será la suma de las salidas de ambos convertidores y podrá realizar los siguientes niveles: −3 idc ,
−2 idc , −idc , 0, idc , 2 idc y 3 idc . Utilizando solo dos módulos se logra la misma cantidad de niveles
que con tres módulos en configuración simétrica.

Relación de corrientes ternaria

Esta configuración se basa en que la relación de corrientes entre cada uno de los CSI que
componen el convertidor multinivel posea una relación de 3 : 1, o sea,

icsik+1 = 3 icsik ∀k ∈ [1 : n − 1] (3.2)
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En este caso la cantidad de niveles que se obtienen es 3n. Para el caso de un convertidor de 2
módulos, considerando icsi1 = idc y icsi2 = 3 idc , los estados posibles de salida son: −4 idc , −3 idc ,
−2 idc , −idc , 0, idc , 2 idc , 3 idc y 4 idc . Obteniendo un convertidor de 9 niveles con tan solo 2

módulos, equivalente a un convertidor simétrico de 4 módulos.

Modulación

Las técnicas de modulación de los convertidores asimétricos dependen del tipo de relación de
corrientes entre los módulos por los que no se puede generalizar un método como SPWM con
desplazamiento de fase, debiendo recurrirse a técnicas de mayor complejidad como SVM o utilizar
otras técnicas que permitan seleccionar el estado de conmutación de las llaves de control sin utilizar
un método de modulación como MPC. Solamente en el caso de relación de corrientes binarias es
posible utilizar modulación SPWM con desplazamiento de fase.

3.2. MCSI ideal simétrico de 7 niveles

El MCSI simétrico de 7 niveles se detalla en la Fig. 3.2, consta de 3 módulos CSI (n = 3) de
iguales características.
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Figura 3.2: Convertidor Multinivel Fuente de Corriente Ideal de 7 Niveles

En forma matricial, la corriente de salida puede definirse como2664
iinva

iinvb
iinvc

3775 =

2664
s11 s12 s13

s21 s22 s23

s31 s32 s33

3775
2664

1

1

1

3775 idc −
2664
s41 s42 s43

s51 s52 s53

s61 s62 s63

3775
2664

1

1

1

3775 idc (3.3)

donde sxy corresponde a los estados de las llaves, siendo x el número de llave e y el número de
módulo. Puede deducirse que la corriente de salida es simplemente la suma de las corrientes de
salida de cada uno de los CSI del convertidor ya que si se expande y reagrupa la expresión (3.3)
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se observa que las corrientes de salida se corresponden con la suma de la ec. (2.4) evaluada para
cada uno de los módulos.

3.2.1. Modulación SPWM con desplazamiento de portadoras

La modulación por ancho de pulso sinusoidal con desplazamiento de portadoras (PSC-SPWM)
para un MCSI se basa en tener varios moduladores independientes para cada CSI, donde cada uno
de ellos recibe las mismas referencias. Las portadoras triangulares se encuentran desfasadas 360◦

n ,
en este caso 120◦ [91]. Un diagrama en bloques del sistema de modulación se muestra en la Fig.

CSI-SPWM

CSI-SPWM

CSI-SPWM

Módulo 1

Módulo 2

Módulo 3

irefa
irefb
irefc

Fase 1 = 0◦

Fase 2 = 120◦

Fase 3 = −120◦

Figura 3.3: Modulación SPWM - 7 niveles

3.3, donde cada uno de los bloques denominados CSI-SPWM se detalló previamente en la Fig. 2.3.
Bajo estas condiciones se logran módulos y técnicas de modulación independientes y de ca-

racterísticas similares para cada módulo, estando centralizada la generación de las referencias y
las triangulares. Al ser todos los módulos exactamente iguales, incluyendo al algoritmo de modu-
lación del módulo, se favorece la utilización de técnicas de tolerancia a fallas y se simplifica el
mantenimiento del convertidor.
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Figura 3.4: Ejemplo MCSI de 7 niveles, corriente iinva

En la Fig. 3.4 se muestra la corriente de salida del convertidor para la fase a (iinva) normalizada
respecto de la corriente máxima que el convertidor puede entregar (imcsi = 3 idc) utilizando mf = 9
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yma = 0:9238. Pueden observarse los 7 niveles del convertidor, los cuales corresponden a los valores
mencionados anteriormente.

Las corrientes de salida para la fase a de cada uno de los CSI se presentan en la Fig. 3.5. Puede
observarse que cada uno de los módulos funciona de forma similar, apreciándose una cantidad de
conmutaciones por ciclo igual en cada uno de ellos. Cada uno de los CSI aporta dos niveles de
salida al MCSI ya que la corriente de salida del convertidor multinivel es la suma de las corrientes
de cada uno de sus módulos y en conjunto proveen los 7 niveles de salida detallados anteriormente.
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Figura 3.5: Ejemplo MCSI de 7 niveles, corrientes icsi1 , icsi2 y icsi3
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Figura 3.6: Ejemplo MCSI de 7 niveles, THD corriente iinva

El espectro de la corriente de salida del MCSI se observa en la Fig. 3.6. Bajo estas condiciones
la salida del convertidor posee una THD de aproximadamente 35:5 %, considerando todos los
armónicos existentes en la señal y una amplitud pico de 0:8 imcsi = 2:4 idc . En comparación con su
equivalente de un solo módulo, cuya THD en condiciones similares es de aproximadamente 72 %,
la distorsión de este MCSI es significativamente menor. Por otro lado, se observa que la mayor
potencia armónica se encuentra concentrada alrededor del armónico 3mf , en este caso, alrededor
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del armónico 27. En comparación con un CSI, no solo se incrementa la capacidad de corriente
de salida n veces, sino que también los armónicos de la corriente de salida se encuentran a una
frecuencia n veces superior.

3.2.2. Modulación multinivel SVM

La modulación vectorial, a diferencia del sistema de modulación SPWM, no se puede realizar
con un sistema de modulación distribuido entre los tres CSI que componen al MCSI de 7 niveles.
Para esta modulación se necesita utilizar un sistema de modulación centralizado capaz de controlar
la conmutación de las 18 llaves del convertidor multinivel en forma simultánea.

Al igual que en el caso de modulación vectorial para un CSI, detallada en la Sec. 2.3.2, la
modulación SVM para un MCSI se basa en la transformada ¸˛. El modulador debe seleccionar
en cada periodo de conmutación y de entre todos los vectores posibles del convertidor multinivel,
cuales vectores usará para la conmutación, cuanto tiempo se le asignará a cada uno y el orden de
aplicación de los mismos.

Dado que la salida del MCSI es la suma de las corrientes de cada uno de los CSI que lo
componen, como cada convertidor posee 9 vectores posibles, detallados en la Tabla 2.2, existen
93 combinaciones posibles. No obstante muchas combinaciones entregan la misma corriente a la
salida y son redundantes, sin embargo la selección de uno u otro de estos vectores redundantes
puede incrementar o disminuir la cantidad de conmutaciones en alguno de los módulos.

Con el fin de adaptar la nomenclatura utilizada en la Tabla 2.2 a más de 1 módulo, se le agrega
un subíndice a la denominación de los vectores, el cual corresponde al número de módulo. De esta
forma el vector v12 denota al vector v1 del módulo 2.

A modo de ejemplo, se considerará un MCSI compuesto únicamente por dos módulos denomi-
nados CSI1 y CSI2.

Si asumimos que el CSI1 aporta el vector v11 , el CSI2 podrá aportar cualquiera de los 9 vectores
(6 activos y 3 nulos) que puede entregar, tal como se observa en la Fig. 3.7. Puede destacarse que
el vector nulo en el plano ¸˛ bajo estas circunstancias puede obtenerse seleccionando los vectores
v11 y v42 , como ambos son complementarios la salida total es nula. Otra posibilidad no detallada
en el gráfico podría ser que cada uno de los módulos provea un vector nulo, en cuyo caso la salida
total también será nula.

De esta forma puede deducirse que a medida que se incorporan módulos a un convertidor
multinivel existen cada vez más vectores redundantes, en el plano ¸˛, que proveen la misma
corriente a la salida y la selección de uno u otro dependerá exclusivamente de la cantidad de
conmutaciones necesarias para proveer tal valor de salida a fin de minimizar las pérdidas por
conmutación en las llaves.

Extendiendo el gráfico anterior a un convertidor compuesto por tres CSI, asumiendo que el CSI1
aporta el vector v11 y el CSI2 el vector v62 , se obtienen las combinaciones de salida del convertidor
multinivel que se observan en la Fig. 3.8.

En la Fig. 3.9 se representan todas las posibles combinaciones en el plano complejo ¸˛ para
un convertidor simétrico de 7 niveles. Por cuestiones de espacio no todas las combinaciones de
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Figura 3.7: Corriente i¸˛ en el plano complejo - Ejemplo 5 niveles

vectores están identificadas en el gráfico y la notación se encuentra simplificada de la siguiente
forma, v112233 corresponde a los vectores v11 , v22 y v33 .

Si analizamos el hexágono exterior, para los vértices existe solo una combinación posible de
vectores, mientras que para los puntos intermedios de las caras laterales, existen 3 posibilidades
en cada uno de ellos. Al acercarse al origen de coordenadas aparecen cada vez más combinaciones
redundantes.

A modo de ejemplo, la corriente de salida denominada b en la Fig. 3.9 puede ser generada
con las siguientes 15 combinaciones de vectores: v111273 , v111283 , v111293 , v112263 , v116223 , v117213 ,
v118213 , v119213 , v211263 , v216213 , v611223 , v612213 , v711213 , v811213 y v911213 . En cambio, para la
salida denominada a existen 60 combinaciones diferentes. El origen de coordenadas (vector nulo)
corresponde a una corriente de salida nula y puede generarse mediante 93 combinaciones de vectores
diferentes.

La forma de proceder a la hora de aplicar una modulación SVM a un MCSI es similar a la
detallada anteriormente para un CSI. Para cada valor de las referencias, es necesario determinar
el sector activo, es decir en qué triángulo se encuentra la referencia. Para ese sector en particu-
lar, determinar aquellos 3 vectores óptimos para conmutar entre todos los vectores redundantes
existentes y calcular cuanto tiempo debe permanecer el convertidor en cada vector. Asimismo, es
necesario determinar el orden de aplicación de estos vectores con el fin de minimizar la cantidad
de conmutaciones de las llaves. Lo expuesto anteriormente implica realizar extensos cálculos tri-
gonométricos y/o aplicar transformaciones de coordenadas. Por lo tanto este método requiere de
una capacidad de cálculo superior a la de una modulación SPWM. Dado que no aporta mejoras
significativas, no se utiliza SVM multinivel en este trabajo.
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3.3. MCSI ideal asimétrico de 7 niveles

Utilizando una relación de corrientes binaria, es posible realizar un convertidor de 7 niveles
utilizando solamente 2 módulos. Al ser (n = 2) el mismo se modula utilizando la misma modulación
SPWM detallada anteriormente con solo dos portadoras triangulares desfasadas 180◦. Tomando
como ejemplo el mismo caso que en un convertidor simétrico (imcsi = 3 idc) y realizando la
modulación de ambos convertidores que lo componen con mf = 9 y ma = 0:9238, se obtiene
la corriente de salida (iinva) que se observa en la Fig. 3.10. Se observan los 7 niveles de salida
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Figura 3.10: Ejemplo MCSI Asimétrico de 7 niveles, relación binaria, corriente iinva

del convertidor con un módulo menos que en el caso simétrico y también una menor cantidad de
conmutaciones respecto de la forma de onda que se muestra en la Fig. 3.4.

La THD de la corriente a la salida del convertidor se presenta en la Fig. 3.11. El contenido
armónico correspondiente a la conmutación se encuentra centrado alrededor del armónico 2mf ,
frecuencia inferior que la correspondiente al caso simétrico. Por tal motivo, la cantidad de conmu-
taciones por ciclo es menor que en el caso simétrico y la THD es mayor. Sin embargo, cada uno
de los CSI que lo componen conmutan a la misma frecuencia que en la versión simétrica pero en
este caso, el segundo módulo entrega el doble de corriente que el primero.
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Figura 3.11: Ejemplo MCSI Asimétrico de 7 niveles, relación binaria, THD corriente iinva

Existen otras formas de modulación para convertidores asimétricos de relación binaria, los
cuales poseen además diferencias en las frecuencias de conmutación de los diversos convertidores
y se encuentran fuera del alcance de este trabajo ya que no permiten una comparación directa con
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el convertidor simétrico.

3.4. MCSI

Como se mencionó anteriormente, la realización de diversas fuentes de corriente aisladas e
independientes entre sí, es compleja de realizar y requiere de fuentes de energía independientes
o sistemas de compleja realización si es necesario obtener eficiencias altas. Existe una topolo-
gía basada en una única fuente de corriente que permite realizar un convertidor multinivel con
características de salida similares a las detalladas en 3.1 para el caso ideal.

Esta topología, que se denominará MCSI en este trabajo, se observa en la Fig. 3.12. Está
basada en n módulos CSI, cada uno con dos inductancias divisoras en serie Lx , una en la parte
superior y otra en la inferior. La fuente de corriente que alimenta a este convertidor se denomina
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Figura 3.12: Convertidor Multinivel Fuente de Corriente

idc . Dado que la fuente de corriente se encuentra en serie con las inductancias divisoras, la tasa de
variación de la corriente debe estar limitada en todo momento para acotar la tensión que deberán
soportar las inductancias.

De forma similar al caso ideal, el MCSI se denomina simétrico cuando las corrientes que
proporciona cada uno de los CSI es idéntica y asimétrico en caso contrario.

El MCSI simétrico se obtiene cuando las inductancias correspondientes a cada módulo sean
iguales, L1; L2; :::; Ln = L. Este convertidor proporciona idealmente 2n + 1 niveles diferentes a la
salida. Cada nivel aporta una corriente igual a idc

n . Es decir, −idc , −n−1
n idc , ... , − idcn , 0, idcn , ...

, n−1
n idc , idc . Debido a la mayor cantidad de niveles respecto del CSI, es posible generar formas

de onda de salida con mayor precisión y por lo tanto menor THD, al igual que en el caso ideal.
Por otro lado, cada uno de los módulos debe entregar una corriente n veces inferior a la corriente
nominal y al ser simétrico todos los módulos son exactamente iguales lo que minimiza los costos
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asociados al mantenimiento del convertidor.
Cuando las inductancias de los diversos módulos son diferentes, las corrientes de los módulos

también serán diferentes y por lo tanto el convertidor se denomina asimétrico. La relación entre
las inductancias de los diversos módulos en el caso asimétrico puede partir de una relación binaria
o terciaria con características similares a las obtenidas para el caso ideal.

3.5. MCSI simétrico de 7 niveles

El MCSI simétrico de 7 niveles consta de 3 módulos tal como se detalla en la Fig. 3.13. Al ser
simétrico, todas las inductancias poseen igual valor, L1 = L2 = L3 = L. cualquiera de las cargas
analizadas anteriormente en el Cap. 2 pueden ser utilizadas a la salida del convertidor.
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Figura 3.13: MCSI de 7 niveles, fuente de corriente ideal

3.5.1. Modelo matemático

El modelo matemático debe contemplar las restricciones detalladas anteriormente para cada
uno de los CSI. Aplicando las leyes de Kirchoff en la topología anteriormente descrita y reordenando
las ecuaciones, se obtiene la representación del MCSI con fuente de corriente ideal en el espacio
de variables de estado, 2664
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donde L es la inductancia de cada módulo cuya resistencia interna es r . La matriz Γ1 está definida
por

Γ1 =

2664
−2 1 1

1 −2 1

1 1 −2

3775 (3.5)

y 2664
vun1

vun2

vun3

3775 =

2664
s11 s21 s31

s12 s22 s32

s13 s23 s33

3775
2664
van

vbn

vcn

3775
2664
vnd1

vnd2

vnd3

3775 = −

2664
s41 s51 s61

s42 s52 s62

s43 s53 s63

3775
2664
van

vbn

vcn

3775
(3.6)

donde sxy corresponde a los estados de las llaves, siendo el subíndice x el número de llave y el y
el número de módulo.

En la Tabla 3.1 se detallan los posibles estado de salida de cada módulo convertidor y su
tensión reflejada entre los puntos ux y dx (vudx ) para el módulo x . Debido a que las corrientes de

Tabla 3.1: Corriente de salida y tensión vud del módulo x

Estado s1x s2x s3x s4x s5x s6x ii nvax ii nvbx ii nvcx vudx

#1 1 0 0 0 0 1 iux 0 -idx vac

#2 0 1 0 0 0 1 0 iux -idx vbc

#3 0 1 0 1 0 0 -idx iux 0 vba

#4 0 0 1 1 0 0 -idx 0 iux vca

#5 0 0 1 0 1 0 0 -idx iux vcb

#6 1 0 0 0 1 0 iux -idx 0 vab

#7 1 0 0 1 0 0 iux -idx 0 0 0

#8 0 1 0 0 1 0 0 iux -idx 0 0

#9 0 0 1 0 0 1 0 0 iux -idx 0

salida dependen del estado de las llaves y también de las corrientes en las inductancias divisoras,
los estados cero de salida del convertidor no corresponderán exactamente con corrientes de salida
nulas y se acercará al valor nulo tanto como se asemejen las corrientes en ambas inductancias de
cada módulo.

La corriente a la salida del convertidor puede expresarse como2664
iinva

iinvb
iinvc

3775 =

2664
s11 s12 s13

s21 s22 s23

s31 s32 s33

3775
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2664
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La corriente de salida en cada uno de los módulos no se encuentra balanceada, ya que su suma
iinvax + iinvbx + iinvcx = iux − idx , puede adoptar un valor diferente de 0, sin embargo, la corriente
de salida total del convertidor está balanceada ya que iinva + iinvb + iinvc = 0.

Como el convertidor está compuesto por 3 módulos diferentes y cada uno de ellos tiene 9
estados posibles de salida, existen en total 93 = 729 combinaciones válidas para los estados de las
llaves del convertidor multinivel.

3.5.2. Diferencia de corriente en las inductancias divisoras

Si consideramos que la suma de las corrientes iu1 + iu2 + iu3 = idc , y idc constante, entonces la
suma de sus derivadas i̇u1 + i̇u2 + i̇u3 = 0. Dado que la modulación SPWM es análoga a la SVM en un
CSI en el sentido en que ambas modulaciones van recorriendo los sectores en forma secuencial y en
el sentido antihorario, si consideramos un índice de modulación en frecuencia, mf > 9, el desfasaje
entre las portadoras de la modulación SPWM será inferior a 13:3◦ aproximadamente, respecto
de un punto cualquiera de las referencias. Lo anterior implica que para un estado particular de
las referencias del convertidor, en el peor de los casos cada modulador estará generando señales
apartadas como máximo dicho desfasaje. En este caso, teniendo en cuenta que el desfasaje entre
cada uno de los vectores posibles de cada uno de los CSI es 60◦ y los valores expresados en la
Tabla 3.1, se puede dar una de las siguientes dos condiciones,

que los 3 convertidores estén trabajando en el mismo sector, en tal caso vun1 = vun2 = vun3

o vnd1 = vnd2 = vnd3 ,

que los 3 convertidores estén modulando en 2 sectores diferentes y las tensiones vunx y vndx
dependerán del estado de las llaves y las tensiones de salida.

En el primer caso, tomando como ejemplo que vun1 = vun2 = vun3 debido a que los vectores de
salida de los 3 CSI se encuentran modulando en el mismo sector, la ec. (3.4) para las corrientes
superiores se reduce a 2664

˙iu1

˙iu2

˙iu3

3775 = − r
L

2664
iu1

iu2

iu3

3775+
r

3L

2664
1

1

1

3775 idc =
r

L

2664
idc
3 − iu1

idc
3 − iu2

idc
3 − iu3

3775 (3.8)

y en este caso las corrientes tienden a idc
3 con una dinámica que depende exclusivamente de las

pérdidas en las inductancias. Puede observarse además que en el caso que las inductancias sean
ideales, r = 0, las corrientes permanecerán constantes en el valor que se encuentren.

En el caso en que se encuentren en dos sectores diferentes y dado que la forma de la ecuación es
similar para todas las corrientes superiores, a fin de que las sumas de las derivadas sea nula, si alguna
de las iux es positiva, al menos otra debe ser negativa. En caso que iux = idc

3 , indefectiblemente las
derivadas de las otras dos corrientes adoptaran valores iguales en magnitud y de sentido contrario.
Estos resultados se pueden extender de la misma forma a las corrientes inferiores (idx ) ya que las
ecuaciones de estado poseen similares características.
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Dado que en ambos casos, las corrientes internas tienden a idc
3 , se deduce que esta topología

posee un balance natural de las corrientes internas.

3.5.3. Resultados en valor medio

Asumiendo que en valor medio las corriente y tensiones a la salida del convertidor son sinusoi-
dales, con fase „x y 0 respectivamente,

s̄x = m

2664
sin (wt − „x)

sin
“
wt − 2ı

3 − „x
”

sin
“
wt + 2ı

3 − „x
”
3775 ∀x ∈ 1::3 v̄ = V

2664
sin (wt)

sin
“
wt − 2ı

3

”
sin
“
wt + 2ı

3

”
3775 (3.9)

donde m es el índice de modulación del convertidor multinivel y V es el valor pico de la tensión a
la salida, es decir V =

√
2VRMS y s̄1, s̄2 y s̄3 son los vectores de conmutación de cada uno de los

módulos, los cuales en un modelo en valor medio son iguales, entonces,2664
vun1

vun2

vun3

3775+

2664
vnd1

vnd2

vnd3

3775 =
3

2
mV

2664
cos („1)

cos („2)

cos („3)

3775 (3.10)

Si las modulaciones de los 3 módulos son exactamente iguales, entonces „1 = „2 = „3 = „.
Reemplazando (3.10) en (3.4), considerando que bajo estas condiciones, Γ1 [vun1vun2vun3 ]T =

Γ1 [vnd1vnd2vnd3 ]T = 0 y estado estacionario, se deduce,2664
iu1

iu2

iu3

3775 =

2664
id1

id2

id3

3775 =

2664
idc
3
idc
3
idc
3

3775 (3.11)

Finalmente, la potencia entregada por la fuente considerando a todos los elementos que componen
el circuito ideales, es

Pdc =
3

2
mV idc cos („) (3.12)

Los resultados se muestran en concordancia con los obtenidos en el Cap. 2 ya que desde el punto
de vista del modelo en valor medio no es posible observar diferencias debido a la cantidad de niveles
del convertidor.

Sin embargo, si las modulaciones no son exactamente iguales en valor medio debido al desfasaje
que produce a la salida el ángulo de las portadoras, Γ1 [vun1vun2vun3 ]T = Γ1 [vnd1vnd2vnd3 ]T 6= 0 y
por lo tanto, bajo estas condiciones, las corrientes internas se apartarán del valor ideal idc3 .

3.5.4. Fuente de corriente real

En la Fig. 3.14 se observa el circuito completo del MCSI con su fuente de corriente tipo Buck.
Aplicando las leyes de Kirchoff sobre el sistema, se obtienen las 7 ecuaciones que definen al mismo,
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Figura 3.14: MCSI de 7 niveles con convertidor tipo Buck

8>>>>>>>>>>>>>>>>><>>>>>>>>>>>>>>>>>:

iL = iu1 + iu2 + iu3

iL = id1 + id2 + id3

vdc sb = 2Ldc ˙iL + L ˙iu1 + vun1 + vnd1 + L ˙id1

vdc sb = 2Ldc ˙iL + L ˙iu2 + vun2 + vnd2 + L ˙id2

vdc sb = 2Ldc ˙iL + L ˙iu3 + vun3 + vnd3 + L ˙id3

vdc sb = 2Ldc ˙iL + L ˙iu1 + vun1 + vnd2 + L ˙id2

vdc sb = 2Ldc ˙iL + L ˙iu2 + vun2 + vnd3 + L ˙id3

(3.13)

La representación en variables de estado del sistema es,266666666664
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donde,
k8 =

1

2 (L+ 3Ldc)
k9 = 5 + 12

Ldc
L

k10 = 1 + 6
Ldc
L

(3.15)

Dado que iL es linealmente dependiente, la misma no aparece en las ecuaciones de estado. En este
caso, no es posible separar las ecuaciones de las corrientes internas en dos sistemas independientes,
ya que las corrientes iux y las idx dependen tanto de las tensiones vunx como de las vndx .
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3.6. MCSI asimétrico de 7 niveles

El MCSI Asimétrico de 7 niveles consta de tan solo 2 módulos donde las inductancias del
segundo módulo poseen un valor igual a la mitad del valor de las inductancias del primer módulo.
Este convertidor, se muestra en la Fig. 3.15.
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Figura 3.15: MCSI de 7 niveles, asimétrico, fuente de corriente ideal

3.6.1. Modelo matemático

Mediante una metodología similar a la realizada anteriormente para el caso simétrico, se obtiene
la representación en espacios de estado para el MCSI asimétrico, la misma queda definida por,"
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=
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1
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#
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(3.16)

donde la inductancia de valor L presenta una resistencia interna de valor r y la de inductancia de
valor L

2 presenta una resistencia interna de r
2 . Esta aproximación se realiza partiendo de la base

que es posible generar esta inductancia utilizando dos inductancias de valor L en paralelo. En caso
contrario, cuando la inductancia de valor L2 sea diseñada acorde a sus condiciones de trabajo, este
valor de pérdidas puede considerarse como una cota máxima.

La matriz Γ2 bajo estas condiciones, queda definida por,

Γ2 =

"
−1 1

1 −1

#
(3.17)
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La corriente a la salida del convertidor puede expresarse como2664
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3.6.2. Resultados en valor medio

Asumiendo que en valor medio las corriente y tensiones a la salida del convertidor son sinusoi-
dales, con fase „ y 0 respectivamente,

s̄1;2 = m

2664
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donde m es el índice de modulación del convertidor multinivel y V es el valor pico de la tensión
a la salida, es decir V =

√
2VRMS y s̄1 y s̄2 son los vectores de conmutación de cada uno de los

módulos, los cuales en un modelo promediado son iguales, entonces,"
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1

#
3

2
mV cos („) (3.21)

Reemplazando (3.21) en (3.16), considerando que Γ2 [vun1vun2 ]T = Γ2 [vnd1vnd2 ]T = 0 y estado
estacionario, se deduce, "
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#
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1
3
2
3

#
idc (3.22)

La potencia entregada por el convertidor sigue siendo la misma ya que como se mencionó anterior-
mente en valor promedio no genera diferencia alguna el hecho de ser un convertidor CSI, MCSI,
simétrico o asimetrico.

3.6.3. Fuente de corriente real

En la Fig. 3.16 se observa la topología correspondiente al MCSI asimétrico de dos módulos con
relación de corrientes binaria y su fuente de corriente tipo Buck asociada. Aplicando las ecuaciones
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Figura 3.16: MCSI de 7 niveles, asimétrico, fuente de corriente real

de Kirchoff en la topología, se obtiene la representación del sistema en variables de estado,2666664
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donde,

k11 =
1
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Ldc
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k14 = 8 + 12
Ldc
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(3.24)

3.7. Consideraciones de diseño

Es de esperar que bajo las mismas condiciones de funcionamiento, un convertidor multinivel
proporcione menor ripple a la salida que un convertidor de un solo módulo. Para el caso de un
convertidor simétrico, se observa en la Fig. 3.4 que el máximo escalón de corriente en la salida es
de 1

3 imcsi , en cambio para el caso asimétrico con relación binaria, corresponde a 2
3 imcsi . Por tal

motivo para estimar el ripple de tensión a la salida hay que utilizar (2.27) con el máximo escalón
en la corriente, resultando en ripples inferiores a los calculados previamente en el Cap. 2.

Por otro lado, a fin de reducir las emisiones electromagnéticas del convertidor, es posible repartir
los capacitores de filtrado entre todos los módulos y así reducir las altas frecuencias en los cables
de interconexión. A modo de ejemplo, en el caso de un convertidor simétrico de 7 niveles es posible
obtener la misma capacidad de filtrado de 3:3—F , incluyendo capacitores de 1:1—F en cada uno
de los módulos.

Dado que las condiciones de uso del convertidor (punto de trabajo, modulación, parámetros y
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tipo de carga, etc.) influyen fuertemente, no es posible calcular unívocamente el ripple de corriente
en los inductores, por lo que se requiere un estudio detallado en cada condición particular mediante
simulaciones, pudiéndose utilizar las ecuaciones desarrolladas en este capítulo para cada uno de
los casos.

3.8. Simulación

A modo de comparación se han realizado simulaciones correspondientes a los siguientes casos:

MCSI simétrico de 7 niveles con fuente de corriente real y modulación SPWM

MCSI asimétrico de 7 niveles con fuente de corriente real y modulación SPWM

A fin de que los resultados sean comparables a los obtenidos en el Cap. 2, se utilizan los mismos
valores para la carga y las mismas referencias. No se analiza el caso con fuente de corriente ideal
ya que como se mencionó anteriormente las diferencias no son sustanciales, siendo el caso con
fuente de corriente real, el peor caso. Nuevamente, en ambos casos el convertidor arranca en las
condiciones nominales y en el instante de tiempo t = 0:16s se realiza un cambio en las tensiones de
salida, reduciendo las mismas aproximadamente al 59% de su valor original. El mismo controlador
por modo deslizante se utiliza para la fuente de corriente real.

Las variables de interés del convertidor simétrico se observan en la Fig. 3.17. En comparación
con la Fig. 2.14, se observa una menor distorsión armónica tanto en las tensiones de línea como en
las de fase. Esto se debe a que cada uno de los CSI conmuta a la misma frecuencia y por lo tanto
la frecuencia de conmutación equivalente del convertidor MCSI es 3 veces superior. Bajo estas
condiciones, la THD de la corriente de salida es prácticamente despreciable. Es posible observar
que el ripple en la tensión de salida se ve reducido aproximadamente 3 veces en concordancia
con los análisis efectuados. Por otro lado, al realizar un escalón en las referencias de tensión desde
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Figura 3.17: Simulación - MCSI de 7 niveles simétrico, fuente de corriente real
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ma = 0:9238 a ma = 0:5415, se observa que no se están aprovechando los 7 niveles del convertidor
bajo estas condiciones, lo cual se debe al hecho de que la corriente iL no está seleccionada en un
valor óptimo para estas condiciones.

En la Fig. 3.18 se observa el comportamiento del convertidor de 7 niveles asimétrico. En
comparación con los resultados obtenidos en el convertidor simétrico bajo las mismas condiciones,
se observan distorsiones superiores, pero inferiores a las observadas en un CSI. El ripple que se
observa en las tensiones de salida es el doble que el obtenido para el caso simétrico. Además, se
observa que el convertidor regresa al estado cero con mayor frecuencia que su equivalente simétrico.
No se observan diferencias en cuanto al comportamiento de la fuente de corriente real.
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Figura 3.18: Simulación - MCSI de 7 niveles asimétrico, fuente de corriente real

A modo de comparación, en la Fig. 3.19, se observa la THD de las corrientes de salida (iinva)
para ambos casos. Como es de esperar en el convertidor simétrico, los armónicos de conmutación
se encuentran centrados alrededor de 3mf . Sin embargo para el convertidor asimétrico, se observan
armónicos de conmutación alrededor de mf , 2mf y 3mf , siendo los centrados en 2mf los de mayor
amplitud.
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3.9. Conclusiones

En condiciones ideales es posible realizar un convertidor multinivel fuente de corriente simple-
mente conectando diversos CSI en paralelo, cada uno con su propia fuente de corriente de entrada y
realizando la modulación en forma coordinada. En comparación con un CSI, se obtienen corrientes
de salida con menor THD y se incrementa la capacidad de corriente total del sistema en forma
proporcional a la cantidad de CSI que se utilicen.

Los convertidores asimétricos proveen una forma simple y efectiva de incrementar la cantidad
de niveles de un convertidor multinivel, sin embargo, carecen de sentido cuando n es superior
a 2 o 3 ya que implica realizar diseños diferentes para cada uno de los módulos. Por lo tanto
se desvanecen las ventajas de contar con módulos de similares características y así poder tener
módulos de respaldo para permitir un funcionamiento tolerante a fallas.

Es destacable que la simplicidad de la modulación SPWM en un convertidor simétrico los hace
especialmente útiles a la hora de realizar convertidores multinivel de gran cantidad de niveles ya
que simplemente es necesario agregar mayor cantidad de módulos.

La necesidad de contar con fuentes de corriente independientes dificulta la realización de
estos convertidores y resulta necesario utilizar topologías donde se mantengan las ventajas, pero
se simplifique la alimentación de los CSI del convertidor multinivel. Una topología, denominada
Inductor Sharing MCSI, fue descripta, analizada y verificada mediante simulaciones tanto en su
versión simétrica como asimétrica. Se obtienen resultados similares a los obtenidos mediante el uso
de convertidores multinivel ideales cuando los elementos pasivos que componen al convertidor se
dimensionan correctamente.

Tanto en condiciones ideales como reales, a igual cantidad de niveles, las variantes simétricas
ofrecen mayor definición en las formas de onda y por lo tanto menor THD en sus corrientes de
salida que las topologías asimétricas.

Por todo lo anteriormente expuesto, el MCSI supera ampliamente en prestaciones al CSI a
expensas de una mayor complejidad del sistema.



Capítulo 4
Balance de las corrientes internas

Uno de los principales desafíos asociados al convertidor MCSI está relacionado con el control
de las corrientes internas de cada uno de sus módulos. Si bien la topología analizada posee un
balance natural de sus corrientes internas, este balance es afectado por circunstancias externas al
convertidor como por ejemplo desbalances en las tensiones de línea, o causas internas al propio
convertidor tales como variaciones en los valores de sus componentes pasivos y alinealidades en
los dispositivos utilizados. Dos métodos basados en pequeñas modificaciones en la modulación
PSC-PWM fueron propuestos en [66], donde un pequeño cambio en la amplitud o fase de las
portadoras triangulares de la modulación provocan un mínimo cambio en las corrientes internas
del convertidor que puede ser utilizado para controlar el balance de las corrientes.

En este capítulo, se analiza el modelo matemático de las corrientes promedio en cada rama
del convertidor y se desarrolla un algoritmo de control capaz de balancearlas. Una nueva versión
del algoritmo desarrollado en [66] es propuesto, analizado y verificado en un convertidor MCSI
bajo diferentes condiciones de uso. El algoritmo de control propuesto se basa en el control del
promedio de las corrientes corrientes superiores e inferiores de cada módulo CSI. El controlador
junto con la modulación PSC-SPWM se implementan en una FPGA como en [92], lo que permite
un procesamiento a alta velocidad, arquitecturas tolerantes a fallas y un diseño totalmente escalable
[93, 94]. Por otro lado, una de las mayores ventajas que posee el uso de una FPGA es la habilidad
de realizar todos los cálculos necesarios en los bloques de control en paralelo, reduciendo el tiempo
de cálculo e incrementando la confiabilidad del sistema. Los modelos de simulación incluyen los
tiempos de cálculo de la lógica interna, el comportamiento de las llaves, los parámetros de los
componentes utilizados y los límites de saturación del controlador a fin de poder compararlos con
los resultados experimentales.

4.1. Descripción del sistema

Se analiza un sistema compuesto de un convertidor MCSI, una fuente de corriente continua
con arranque suave, un sistema de adquisición para realizar la medición de las corrientes internas,
una FPGA, los capacitores de filtrado y la carga, en este caso una carga inductiva.

El sistema a controlar está compuesto del convertidor de la Fig. 3.13 conectado a una carga
con cos ffi inductivo, el cual se observa en la Fig. 2.11, las cuales se detallan en el Cap. 3 y 2
respectivamente.
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4.1.1. Modelo matemático

Como se observa en (3.4), la dinámica de las corrientes superiores (iux ) e inferiores (idx ) son
diferentes ya que dependen del estado de las llaves y las tensiones en la carga. Debido a esto,
un controlador clásico debería controlar los valores de las seis corrientes internas para producir el
balance de las mismas. Sin embargo, si se realiza el balance de las corrientes promedio entre la
corriente superior e inferior de cada rama se logra un resultado similar con menor complejidad.

Las corrientes internas promedio están definidas por

īx =
iux + idx

2
x ∈ {1; 2; 3} (4.1)

Por lo tanto, la dinámica resultante a controlar puede ser expresada como2664
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Donde las tensiones equivalentes de cada módulo, v1, v2 y v3 corresponden a2664
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Dado que tanto v1, v2 como v3, en (4.3), dependen del estado de las llaves, un cambio en el
algoritmo de modulación puede ser utilizado para producir un cambio en las corrientes promedio
de cada uno de los módulos.

4.1.2. Modulación

La modulación del MCSI se realiza utilizando un modulador derivado del utilizado previamente
en la Sec. 3.2.1. El diagrama en bloques del modulador se observa en la Fig. 4.1. La diferencia
con el detallado anteriormente radica en que las amplitudes de las portadoras triangulares de los
módulos 2 y 3 son afectadas proporcionalmente por los factores que provienen del controlador
(fma2 y fma3). Cuando el controlador se encuentra desactivado, ambos factores obtienen el valor
unitario y bajo estas condiciones la salida se comporta como un modulador SPWM.

4.1.3. Controlador

Como se mencionó anteriormente, una de las mayores desventajas de las topologías multinivel
es que las corrientes promedio de cada uno de los módulos (ī1;2;3) pueden ser diferentes. Esto puede
ser causado por cargas no lineales, imperfecciones en el algoritmo de modulación, características
diferentes de los semiconductores utilizados para realizar las llaves, variaciones de los parámetros
de los componentes pasivos del sistema o desbalances en la tensiones de línea.

Se propone un algoritmo capaz de realizar el balance de las corrientes internas, basado en el
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CSI-SPWM

CSI-SPWM
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irefa
irefb
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Fase 1 = 0◦

Fase 2 = 120◦

Fase 3 = −120◦

Figura 4.1: Esquema del Modulador

método presentado en [66]. Este método consiste en realizar pequeños cambios en las portadoras de
la modulación PSC-SPWM, lo cual se realiza modificando ligeramente la amplitud de las portadoras
triangulares del los módulos 2 y 3, a fin de balancer las corrientes internas. El objetivo de este
controlador es mantener el balance solamente del promedio entre las corrientes superiores (iux ) y
las inferiores (idx ) de cada módulo. El valor de la corriente superior y la inferior de un módulo, junto
con su valor medio se muestran en la Fig. 4.2. En el trazo superior se observa la corriente superior
(iu), en el del medio la corriente inferior (id) y en el inferior, la corriente promedio del mismo
módulo (ī). Es posible observar que las formas de onda de las corrientes poseen dos partes bien
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Figura 4.2: Corrientes internas de un módulo de un MCSI

diferenciadas: una zona plana y una zona con variaciones de alta frecuencia. En cada una de estas
zonas se observan diferentes valores medios, los cuales dependen de la amplitud y fase y relativa
entre las portadoras y las referencias de la modulación, junto con el valor del índice de modulación
ma. La corriente media definida en (4.1), posee menores variaciones que cada una de las corrientes
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que la definen y su valor medio puede ser obtenido mediante el uso de un filtro pasabajos. De
(3.6) se deduce que un cambio en las portadoras de la señal SPWM provoca un cambio en la
conmutación de las llaves y por lo tanto, un cambio en las tensiones reflejadas en cada módulo
(vun1 , vun2 , vun3 , vnd1 , vnd2 y vnd3). Las entradas del sistema detallado en (4.2) dependen de estas
tensiones y por lo tanto es posible modificar las corrientes promedio de cada módulo modificando
la forma de realizar la modulación del convertidor.

+

+

id1

iu1

1
2

ī1
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ī2

+

+

id3

iu3

1
2

ī3
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Figura 4.3: Controlador de balance de corrientes propuesto

El diagrama general del algoritmo propuesto se observa en la Fig. 4.3. El controlador se imple-
mentó utilizando dos controladores del tipo Proporcional e Integrativo (PI).

A través de múltiples simulaciones se determinó la correlación entre las portadoras SPWM
de cada uno de los módulos con las corrientes promedio del convertidor. Una variación en la
portadora del segundo módulo se corresponde con cambios en las corrientes ī1 y ī2. En cambio,
una variación en la portadora del tercer módulo, produce una variación en ī2 y ī3. Considerando
este comportamiento, se implementó la señal de error del primer PI como la diferencia entre ī1 y
ī2 mientras que la señal de error del segundo se toma como la diferencia entre ī2 y ī3. A fin de
rechazar las altas frecuencias de conmutación del convertidor y controlar únicamente el promedio de
las corrientes se introduce un filtro pasabajos. Dado que el objetivo de este controlador es introducir
pequeños cambios en las amplitudes de las portadoras triangulares, se utiliza una saturación de tan
solo ±6% del valor máximo posible de ma a la salida de los controladores PI limitando la acción
del controlador sobre la modulación PWM. Luego, se le adiciona 1 a las salidas de ambos PI para
crear un factor de escala para ser aplicado, multiplicación mediante, a las señales portadoras de
los módulos 2 y 3. Ambas señales (fma2 y fma3) ingresan al sistema de modulación que se observa
en la Fig. 4.1. La frecuencia de las portadoras triangulares no es afectada ya que este controlador
solo modifica las amplitudes en forma proporcional. Por tal motivo, tanto la frecuencia media de
conmutación como las pérdidas por conmutación del convertidor no cambian.

4.2. Resultados de simulación

Tanto en el diseño, como en la simulación y en la implementación, se utiliza System Generator
for DSPTM, una herramienta desarrollada por XilinxTM para implementar y simular los algoritmos,
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sin necesidad de escribir código HDL, junto con las herramientas utilizadas en la Sec. 2.8. El uso
de esta herramienta permite un rápido desarrollo y la verificación de la lógica de modulación y los
algoritmos de control en un mismo entorno de desarrollo, reduciendo los tiempos de desarrollo e
implementación del sistema.

Se realizaron extensas simulaciones utilizando los parámetros que se muestran en la Tabla
4.1. El valor elegido para el ancho de banda del filtro digital pasabajos, utilizado para suavizar
el promedio de las corrientes, es de 155Hz , mientras que el índice de modulación ma = 0:9. El
controlador se diseñó en tiempo discreto con un tiempo de muestreo Ts = 1—s.

Tabla 4.1: Parámetros del Sistema

Parámetro Valor

idc 10A

Frecuencia de Línea 50Hz

Inductores de balance (L, r) 80mH; 0:75Ω

Capacitores de Filtrado (Cf ) 4:7—F

Indice de modulación en frecuencia (mf ) 21

Frecuencia de portadoras triangulares 1050Hz

Carga (RL, LL) 16Ω, 9mH

La Fig. 4.4 muestra la respuesta antes y después de la habilitación del controlador. Se observan
las corrientes internas promedio filtradas (ī1;2;3), las corrientes sin filtrar y las señales de salida del
controlador (fma2 y fma3). Con el controlador deshabilitado, los factores de escala permanecen en
el valor unitario y las corrientes internas poseen una diferencia de aproximadamente 100mA. En
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Figura 4.4: Simulación del controlador de balance propuesto, variables internas

el instante de tiempo t = 0:4s, el controlador se habilita y las corrientes promedio convergen
aproximadamente a 3:33A en un tiempo inferior a 30ms. Las corrientes promedio filtradas ( ī1;2;3)
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se observan en la Fig. 4.4b y se utilizan como entrada de los controladores digitales. Las salidas
de control que multiplican a la amplitud de las portadoras triangulares se observan en la Fig. 4.4c.

La Fig. 4.5 muestra algunas de las variables de salida del sistema e incluye a las tensiones
de fase (va;b;c), la tensión de línea vab, la corriente ia y la corriente de salida del convertidor sin
filtrar (iinva). La corriente de salida para la fase a (ia), la cual se observa en la Fig. 4.5c, es la
corriente de salida del convertidor (iinva), afectada por los capacitores de filtrado (Cf ). Es posible
observar que todas las variables de salida permanecen prácticamente sin cambios luego de habilitar
el controlador. La tensión de línea (vab) se observa en la Fig. 4.5b y está afectada principalmente
por el quinto armónico y por los armónicos de altas frecuencias provocados por la conmutación de
las llaves.
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Figura 4.5: Simulación del controlador propuesto - variables de salida

Como se observa en la Fig. 4.6, la corriente de salida ia presenta bajo contenido armónico y
por lo tanto una baja THD de 0:64 % aún con el controlador habilitado. La principal diferencia
con el espectro teórico para un modulador SPWM es la presencia de armónicos de baja frecuencia,
inferiores al 0:025 % del armónico fundamental de corriente. Estos armónicos de bajo orden son
causados debido a los efectos de cuantización en la modulación y el algoritmo de control.

Las principales componentes del espectro de ia también son causadas por el quinto armónico
y los armónicos de conmutación de alta frecuencia. Dado que el MCSI está compuesto de tres
módulos idénticos y puede producir siete niveles de corriente diferentes a la salida, las componentes
de conmutación están centradas a una frecuencia tres veces superior a la frecuencia de conmutación
de las llaves, es decir, 3mf 50Hz , donde mf es el índice de modulación en frecuencia. Por lo tanto,
las componentes armónicas correspondiente a la conmutación de las llaves se encuentran centradas
en 3150Hz bajo estas condiciones.

La Fig. 4.7 muestra la respuesta del sistema ante un escalón descendente de ma, se observa la
tensión de fase va, la corriente de fase ia, la corriente de salida del convertidor iinva y las corrientes
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Figura 4.6: THD de la corriente de salida simulada ia con el control habilitado

internas promedio ī1;2;3. En el instante de tiempo t = 0:46s el valor de ma se modifica desde 0:9

a 0:5 y el controlador es capaz de obtener el balance de las corrientes internas con un tiempo de
establecimiento reducido, inferior a 40ms. Este cambio de ma genera una reducción en el número de
niveles de corriente a la salida del MCSI. Además, produce un cambio instantáneo en las corrientes
y tensiones medidas en la carga. El ripple que se introduce en las corrientes internas promedio
durante el transitorio es inferior al 2.5%.
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Figura 4.7: Simulación de controlador propuesto con ma = 0:5

4.3. Resultados experimentales

Un sistema de adquisición a medida fue diseñado y construido para realizar las mediciones de las
corrientes internas del MCSI. Las corrientes son medidas utilizando sensores de efecto hall, ACS714.
Se utiliza un conversor analógico digital de 4 canales, capaz de realizar muestras hasta 1 MSps,
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para adquirir la salida de los sensores. La salida del conversor se transfiere mediante una interfáz
de periféricos serie (SPI), utilizando aisladores digitales y convertidores de señal diferencial de baja
tensión (LVDS) para mejorar el rechazo al ruido en modo común (CMMR) en la comunicación con
la FPGA. Las características de este sistema de adquisición se detallan en el Apéndice A.

Los algoritmos de control junto con la modulación SPWM y la lógica de soporte se implemen-
taron en una FPGA de Xilinx, Zynq-7000 AP SoC XC7Z020. Se utilizaron 1763 LUT, 4 bloques
de procesamiento digital de señales (DSP) y 5 bloques de memoria de acceso aleatorio (BRAM).
Los recursos utilizados representan menos del 4 % de la capacidad total de la FPGA.

El sistema experimental, el cual se compone de un MCSI, una fuente de corriente de DC,
diversos tipos de carga, un medidor de calidad de energía eléctrica, una FPGA y los sistemas de
adquisición, se muestra en la Fig. 4.8. Los parámetros del sistema utilizados son exactamente los
mismos que fueron utilizados para realizar las simulaciones.

FPGA

Corriente de
entrada

Adquisición

Medidor de Potencia

Carga

Figura 4.8: Sistema experimental

En la Fig. 4.9 se observan las corrientes internas filtradas de cada módulo (ī1;2;3), antes y
después de la activación del controlador. Los trazos superiores corresponden a las corrientes internas
promedio ī1;2;3 con una escala de 50mA=div y el trazo inferior representa la señal de habilitación
del controlador. El ripple se debe principalmente al ripple, de aproximadamente 2 %, que posee la
fuente de corriente que alimenta al convertidor, el cual se traslada directamente a las corrientes
internas. Cuando el controlador está deshabilitado, las corrientes internas tienen una diferencia
de 80mA. Luego de habilitar el controlador, las corrientes internas de cada módulo convergen a
3:33A en un tiempo inferior a 50ms, en concordancia con los resultados de simulación obtenidos
previamente.

En la Fig. 4.10, el controlador se habilita y se deshabilita nuevamente pasados 230ms. Los tra-
zos superiores corresponden a las corrientes internas promedio ī1;2;3 con una escala de 50mA=div

mientras que el trazo inferior muestra la señal de habilitación del controlador. Luego de habili-
tarlo, las corrientes internas convergen hacia un mismo valor y cuando se deshabilita nuevamente
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ī1

ī2
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Figura 4.9: Corrientes internas con y sin el controlador activado

retornan al valor original con un tiempo de establecimiento superior. El incremento en el tiempo
de establecimiento se debe a la respuesta a lazo abierto del sistema que depende solamente de la
topología y los parámetros del sistema.

OFF
ON

OFF

3:33A

Figura 4.10: Escalón en la señal de habilitación del control. Corrientes internas promedio
con y sin el control habilitado

La Fig. 4.11 muestra la tensión va, la corriente ia y la corriente de entrada (idc), junto con la
señal de habilitación del control. Los trazos de arriba hacia abajo representan: tensión de salida
va [V], escala de 200V =div ; corriente de salida ia [A], escala de 10A=div ; corriente de entrada
Idc [A] , escala de 5A=div y por último, la señal de habilitación del controlador. Ambas formas
de onda (va e ia) presentan una baja distorsión armónica, debido a las características multinivel
del convertidor junto con la alta frecuencia de conmutación equivalente del mismo. No se aprecian
diferencias en las formas de onda con el controlador habilitado o deshabilitado. La variación de
los factores de escala (fma2;3) luego de la habilitación del controlador, se muestran en la Fig. 4.12,
donde la escala de los factores fma2 y fma3 es de 0:02=div . Se observa una buena correlación entre
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Figura 4.11: Tensiones y corrientes con y sin control habilitado

los resultados experimentales y los correspondientes a las simulaciones.
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Figura 4.12: Variación de factores fma2;3 con y sin control habilitado

El espectro de las formas de onda de salida para la fase a (va y ia) se observan en las Fig. 4.13
y Fig. 4.14 respectivamente. Los primeros 50 armónicos fueron medidos utilizando un medidor
de calidad de energía eléctrica, Fluke 435 Series II, de acuerdo con la normativa IEC 61000-4-
7. La principal diferencia respecto de la simulación, es la aparición de un tercer armónico y un
incremento de aproximadamente 0:1 % en la mayoría de los armónicos. El tercer armónico se debe
principalmente a que la fuente de corriente utilizada para alimentar al MCSI tiene ripple a dicha
frecuencia y se traslada directamente a la salida del convertidor. Las diferencias en las potencias
de los armónicos se deben a los retardos introducidos por los semiconductores utilizados para la
realización de las llaves, la precisión y resolución del medidor de energía utilizado, y a pequeños
errores introducidos en la implementación del algoritmo en la FPGA.

La THD de corriente es de 0:3 % cuando el controlador está deshabilitado y se incrementa a
0:4 % cuando se habilita al mismo. El mismo comportamiento se observa en la THD de tensión
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que se incrementa a 0:6 % cuando se habilita al controlador. Los resultados son excelentes aún
con el controlador activo y los valores de THD se encuentran por debajo del 3 % establecido por
la normativa IEC 61000-4-7 y IEEE Standard 519.
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Figura 4.13: Mediciones de THD de la tensión de salida va con el control de habilitado
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Figura 4.14: Mediciones de THD de la corriente de salida ia con el control habilitado

4.4. Conclusiones

Se presentó una técnica que permite mantener el balance de las corrientes internas de un
MCSI simétrico. El control requiere poco esfuerzo computacional y por lo tanto un área pequeña
de utilización en la FPGA, aunque requiere de la medición de todas las corrientes internas. El
control introduce una pequeña variación en la amplitud de las portadoras triangulares, sin afectar
las pérdidas por conmutación e incrementa levemente, en menos de 0:1 %, la THD a la salida del
convertidor. El controlador fue diseñado y evaluado tanto mediante simulaciones como utilizando
los resultados experimentales obtenidos en un prototipo de convertidor MCSI de 7 niveles. Tanto
las simulaciones como los resultados experimentales muestran un excelente comportamiento.

Esta solución se puede ampliar fácilmente ya que solamente agrega un controlador PI por cada
módulo adicional que se desee controlar. El controlador propuesto puede ser utilizado en conver-
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tidores industriales ya que es capaz de soportar perturbaciones y desbalances de los componentes
sin afectar las corrientes internas del MCSI, incrementado así la confiabilidad del sistema.



Capítulo 5
Control Predictivo

Dentro de las técnicas complejas de control que incluyen una solución integrada para la modu-
lación de un convertidor, presentadas en la sección 2.3, se encuentra el control predictivo basado
en modelo. En particular, la técnica denominada control predictivo basado en modelo de conjunto
finito de estados es frecuentemente utilizada en convertidores electrónicos de potencia debido a
que justamente se basan en poseer una cantidad finita y discreta de estados de conmutación de
sus llaves.

Entre las principales características del FCS-MPC se halla el hecho de poder tener diversos
objetivos de control, la posibilidad de incluir el control de variables internas en conjunto con el
control de las formas de onda de salida del convertidor e incluir restricciones de funcionamiento
del convertidor, todo en el propio algoritmo de control. En su versión más simple, no requiere
de un modulador externo para el funcionamiento del convertidor, siendo la estrategia de control
la encargada de encontrar el mejor estado de conmutación de las llaves del convertidor en cada
instante de tiempo.

El concepto de funcionamiento del FCS-MPC es relativamente simple. Se basa en predecir
el estado futuro de una planta, en un instante de tiempo determinado, utilizando su modelo
matemático y mediciones realizadas sobre la misma, utilizando las diversas combinaciones posibles
de las llaves del convertidor. Luego, el controlador selecciona aquella combinación que mejor
aproxime a futuro a un objetivo de control previamente establecido.

En este capítulo se detallan las nociones básicas de funcionamiento del control FCS-MPC y
se evalúa su aplicación a los convertidores fuente de corriente realizando un control de la tensión
medida sobre la carga. Se demuestra el funcionamiento en un convertidor CSI, un convertidor MCSI
simétrico de 7 niveles y un convertidor MCSI asimétrico también de 7 niveles. Se presentan las
simulaciones de los métodos analizados bajo condiciones de funcionamiento similares y se comparan
sus características respecto de los resultados obtenidos en los capítulos precedentes.

5.1. Nociones básicas

El control FCS-MPC se basa en predecir el comportamiento futuro de la planta y en base a las
diferentes proyecciones seleccionar la opción que mejor cumpla los requerimientos preestablecidos.

El controlador utiliza el modelo matemático del sistema para predecir las variables de estado
en un instante futuro para cada uno de los diferentes estados válidos de las llaves del convertidor,
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utilizando mediciones realizadas en el sistema. Luego, se utilizan estas predicciones para encontrar el
estado de conmutación de las llaves que mejor cumplirá con los objetivos de control preestablecidos
mediante el uso de una función de costo. Es decir que en cada instante de tiempo k , para cada
uno de los j estados válidos, s1

k ; s
2
k ; : : : ; s

j
k ∈ S, donde S representa al conjunto de estados válidos

del sistema, se calculan los j posibles vectores de estado en el instante futuro k + n, x jk+n y se
selecciona el estado sopt , el cual minimiza a la función de costo en el instante k , Jk .

En la Fig. 5.1 se muestra un diagrama en bloques del control FCS-MPC en tiempo discreto.
Donde x∗k corresponde al vector de referencias y xk a las variables de estado del sistema derivadas

x∗
k Extrapolación

x∗
k+n

Minimización
de la función

de costo

Modelo
de

predicción

Convertidor Carga

Mediciones

sopt

xk

xk+n

Controlador
FCS-MPC

Figura 5.1: Diagrama en bloques controlador FCS-MPC

a partir de las mediciones realizadas.

Para cada instante de tiempo k , utilizando las mediciones derivadas del convertidor y la carga,
se calculan las variables de estado del sistema xk para el mismo instante de tiempo. Con ellas se
derivan las posibles predicciones a futuro para cada uno de los estados posibles de las llaves del
convertidor, es decir, se calculan los vectores x jk+n para el instante de tiempo k + n. Utilizando
esta información, mediante la utilización de una función de costo, se selecciona aquella que mejor
se aproxima a las referencias en el instante k+n obtenidas a partir de las referencias en el instante
k extrapoladas al instante k + n.

En general el valor de n que se utiliza para realizar la predicción es de tan solo 1 muestra
(n = 1), es decir que se realiza únicamente la predicción al próximo instante de tiempo. Esto
se debe a que la cantidad de predicciones a realizar crece exponencialmente con el horizonte
de predicción n y por lo tanto de igual manera crece la capacidad de cómputo requerida para
implementar al controlador.

A modo de ejemplo, si asumimos un hipotético convertidor con tan solo 3 estados posibles,
s1
k , s

2
k y s3

k , una única variable de estado xk y una referencia escalar constante x∗, el controlador
seleccionará aquel estado que mejor cumpla los objetivos de control, los cuales se ejemplifican en
la Fig. 5.2. En esta figura se observa que para un instante de tiempo cualquiera (tk), los tres
estados posibles del sistema lo harían evolucionar a los estados x1;2;3

k+1 . Dado que el estado s1
k , lleva

al sistema al punto denominado x1
k+1 y este estado es el que produce una respuesta que mejor

se aproxima a x∗k+1, el controlador seleccionará al mismo y por tal motivo se muestra en línea
sólida en la figura. Si se repite el proceso nuevamente, las posibles evoluciones del sistema para
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tk tk+1 tk+2
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Figura 5.2: Ejemplo control FCS-MPC

el instante k + 2 corresponden a los puntos denominados x1;2;3
k+2 . En estas condiciones, el estado

s2 aplicado en el instante tk+1 (s2
k+1) es el que produce la respuesta que mejor se aproxima a la

referencia y por lo tanto será seleccionado por el controlador en el instante k + 1. Este proceso
puede ser repetido indefinidamente y el controlador seleccionará en cada instante de tiempo el
estado óptimo de conmutación de las llaves.

El control FCS-MPC tradicionalmente se realiza en una plataforma digital, ya sea basada en un
microcontrolador o en una FPGA y es por esto que las técnicas de control presentes en la literatura
requieren del modelo discreto del sistema para realizar una predicción de las variables de estado del
mismo, para cada uno de los posibles estados de las llaves del convertidor [95]. Por lo tanto, para
implementar esta clase de controladores es necesario contar con un modelo de predicción discreto
de la planta, un sistema de extrapolación para las referencias a futuro y una función de costo la
cual debe ser minimizada por el controlador, en cada instante de tiempo.

5.1.1. Modelo de predicción discreto

El núcleo del controlador es el modelo de predicción y considerando que el controlador suele
ser implementado en una plataforma digital, es necesario obtener una aproximación del modelo de
predicción del sistema en tiempo discreto a fin utilizarlo en el controlador. Para obtener el modelo
discreto de predicción, generalmente se utiliza la aproximación hacia adelante de Euler, ya que el
periodo de muestreo suele ser órdenes de magnitud inferior a la dinámica del sistema y por lo tanto
con una simple aproximación como esta es suficiente.

Se considera un modelo genérico de un sistema, el cual se representa en el espacio de variables
de estado de la siguiente forma,

ẋ(t) = Ax(t) +B u(t) (5.1)

Donde las matrices A y B representan los parámetros del convertidor y la carga y los vectores x(t)

y u(t) corresponden al vector de estados y de entrada respectivamente.
En los convertidores de potencia u(t) suele ser función del estado de las llaves del convertidor

y de otras variables del sistema.



72 Capítulo 5. Control Predictivo

La aproximación hacia adelante de Euler define la derivada temporal de un vector genérico x
como

ẋ =
xk+1 − xk

Ts
(5.2)

Donde Ts es el periodo de muestreo, en este caso el periodo de muestreo del control predictivo.
Substituyendo (5.2) en (5.1) se obtiene

xk+1 − xk
Ts

= Axk +B uk (5.3)

La cual puede ser reagrupada como

xk+1 = (I + ATs) xk +B Ts uk (5.4)

Dependiendo de la plataforma a utiizar y/o de la forma de realizar el cálculo, puede ser conveniente
representar (5.4) como,

xk+1 = xk + ATsxk +B Ts uk (5.5)

Utilizando (5.4) o (5.5) es posible calcular las predicciones a futuro de las variables de estado
(x jk+1) para todas las posibles entradas del sistema (u jk), las cuales dependen del estado de las
llaves (s jk) en cada instante k . En caso de requerir la predicción en el instante de tiempo k + 2,
se puede aplicar nuevamente estas ecuaciones. Cabe destacar que para el instante k + 1 existen
j combinaciones para evaluar mientras que para el instante k + 2 existen j2 combinaciones y así
sucesivamente.

5.1.2. Función de costo

Las predicciones del sistema son evaluadas en cada instante mediante una función de costo que
define los objetivos de control y por lo tanto, el comportamiento del sistema. En forma genérica,
se la puede definir como una función no lineal de la referencia, de las predicciones de las variables
del sistema y de la/las secuencias de entrada,

Jk = f
`
x∗k ; : : : ; x

∗
k+n; xk ;uk ; : : : ;uk+n

´
(5.6)

La función Jk debe ser definida positiva y creciente a medida que el comportamiento del sistema
se aleja de las condiciones esperadas. La entrada que minimiza Jk corresponde al estado óptimo
del controlador bajo esas condiciones

uoptk = arg min
u
Jk (5.7)

Y finalmente la selección de uoptk corresponde a un estado de conmutación de las llaves soptk .

La función de costo puede incluir múltiples objetivos de control y diversas restricciones de
funcionamiento, por ejemplo, el seguimiento de diversas referencias, limitaciones propias de fun-
cionamiento del convertidor, reducción de la cantidad de conmutaciones de las llaves, etc [96].
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Múltiples objetivos de control

Como se mencionó anteriormente, es posible incluir múltiples objetivos de control dentro de la
función de costo. Generalizando es posible definir una función de costo genérica como

Jk =
X
i

–i fi
`
x∗k ; : : : ; x

∗
k+n; xk ;uk ; : : : ;uk+n

´
(5.8)

Donde cada –i representa el factor de peso asociado a la función de costo fi . Estos factores de
peso se eligen empíricamente a fin de afectar de mayor o menor manera el costo total en función
de una función de costo particular.

Seguimiento de referencias

Cada uno de los objetivos de control suele representar el seguimiento de una referencia externa,
constante o variable en el tiempo. Dada una variable de estado en el instante k + n (xk+n),
la implementación de una función de costo particular para la referencia de una variable puede
representarse como una función definida positiva cuyo valor aumente cuando más se aparte de la
diferencia con su referencia (x∗k+n).

En la literatura se encuentran diversas formas de representar dichas funciones, las cuales se
representan en la Tabla 5.1. De los métodos detallados, el método del valor absoluto mide el error

Tabla 5.1: Seguimiento de referencias

Método Ecuación

Valor Absoluto
˛̨̨
x∗k+n − xk+n

˛̨̨
Error Cuadrático

“
x∗k+n − xk+n

”2

Exponencial e|x
∗
k+n−xk+n|

Integral |x∗k+n−1−xk+n−1|+|x∗k+n−xk+n|
2

entre la referencia y la variable a controlar. El error cuadrático proporciona un mayor crecimiento
a medida que la referencia se aleja de la variable, de forma similar que el método exponencial. En
cambio, el costo integral considera la trayectoria del error entre los instantes de tiempo k + n− 1

y k + n y minimiza el error medio entre dichos instantes. Este último método permite un mejor
seguimiento de las referencias y proporciona menor error en estado estacionario, sin embargo, la
complejidad de cálculo de este método es superior al resto.

Restricciones

También es posible implementar restricciones dentro de una función de costo simplemente
haciendo que el costo tienda a ∞ o a un valor sustancialmente grande cuando se cumple una
condición determinada y a un valor nulo en la condición contraria. De esta forma un estado que
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incumpla la restricción no será seleccionado por el controlador ya que no minimizará la función de
costo.

5.1.3. Extrapolación de las referencias

Los valores de las referencias se necesitan en el instante k + n, pero en la mayoría de las
aplicaciones, los mismos son proporcionados para el instante k . Si se asume una referencia constante
es lógico asumir que las referencias a futuro serán similares a las actuales. En cambio, si las
referencias son sinusoidales, como puede ser una referencia de tensión y/o corriente para un sistema
de potencia de AC, es necesario extrapolar las mismas a instantes futuros. Una alternativa posible
es utilizar la aproximación de 4to. orden de Lagrange para obtener la referencia x∗k+1, la cual está
dada por

x∗k+1 = 4x∗k − 6x∗k−1 + 4x∗k−2 − x∗k−3 (5.9)

Si es necesario obtener las referencias en el instante k + 2 se aplica nuevamente y se obtiene,

x∗k+2 = 10x∗k − 20x∗k−1 + 15x∗k−2 − 4x∗k−3 (5.10)

y así sucesivamente, dependiendo del valor de n. De acuerdo a la literatura actual, esta estimación
puede ser utilizada en un amplio rango de frecuencias de x∗ [97]. Si las referencias son señales
sinusoidales de frecuencia de línea y el tiempo de muestreo es suficientemente pequeño, no es
necesario realizar la estimación de los valores futuros de las referencias ya que es factible asumir
que las referencias permanecerán prácticamente constantes entre dos periodos de muestreo. A
modo de ejemplo, si Ts = 20—s, para una frecuencia de línea de 50Hz , la diferencia de fase entre
dos muestras consecutivas es 0:36◦.

5.1.4. Implementación real

La estrategia de control detallada asume que los cálculos de las predicciones y la optimización
de la función de costo se realiza en tiempo nulo o despreciable. Esto no es posible en un sistema
real ya que dicho cálculo requiere un costo computacional y por lo tanto se necesitará un tiempo
determinado para realizarlo. Además, el tiempo de cálculo crece linealmente con la cantidad de
estados de las llaves del convertidor y exponencialmente en función del horizonte de predicción.
Por tal motivo la mayoría de los controladores FCS-MPC presentes en la literatura utilizan un
horizonte de predicción bajo, generalmente n = 1.

Para considerar el retardo de cálculo del controlador, se asume que los estados óptimos que se
obtienen en el instante k , se aplicarán recién en el instante k + 1. Por este motivo es necesario
realizar la predicción de las variables de estado para el instante k + 1, utilizando las mediciones
realizadas y la salida previa del controlador, para posteriormente realizar las predicciones para el
instante k+2 y la optimización de la función de costo, considerando los diferentes estados posibles
y válidos del convertidor. Lo expuesto anteriormente impone necesariamente la restricción de que
todos los cálculos necesarios deben realizarse en un tiempo inferior a Ts .
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5.2. Control predictivo de un convertidor fuente de corriente

A modo de ejemplificar el uso del FCS-MPC en un convertidor fuente de corriente, se evaluará
su aplicación realizando un control de tensión en la carga del sistema que se observa en la Fig.
5.3, compuesto por un convertidor con fuente de corriente real y la carga correspondiente a la Fig.
2.11, con ¸ = ˛ = ‚ = 1.

Vdc

sb 1
2
Ldc iL

1
2
Ldc

D Convertidor

a iinva

b iinvb ib

c iinvc ic

LL

RL

n

ia

Cf

Figura 5.3: FCS-MPC, control de la tensión de salida en un convertidor fuente de corriente

Se analizan tres casos diferentes, utilizando los siguientes convertidores:

un convertidor CSI, correspondiente a la Fig. 2.10,

un convertidor MCSI simétrico de 7 niveles, que se observa en la Fig. 3.14, y

un convertidor MCSI asimétrico también 7 niveles, el cual se muestra en la Fig. 3.16.

En todos los casos se detalla la función de costo y se realizan las simulaciones bajo condiciones
de funcionamiento similares a fin de poder comparar las características de cada convertidor entre
ellos y además comparar los resultados con los obtenidos en los capítulos previos.

5.2.1. Modelo de predicción de la carga

Aplicando (5.4) a (2.34), se obtiene la representación discreta en variables de estados del
subsistema correspondiente a la carga. El modelo resultante es266666666664

va

vb

vc

ia

ib

ic

377777777775
k+1

=

266666666664

1 0 0 −k15 0 0

0 1 0 0 −k15 0

0 0 1 0 0 −k15

k16 0 0 k17 0 0

0 k16 0 0 k17 0

0 0 k16 0 0 k17

377777777775
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ic

377777777775
k

+ k15
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0

0

0
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k

(5.11)
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donde,
k15 =

Ts
3Cf

k16 =
Ts
LL

k17 = 1− Ts
RL
LL

(5.12)

Las variables de estado de este subsistema bajo estas condiciones son las tensiones en los capacitores
de filtrado (vak , vbk y vck ) y las corrientes en la carga (iak , ibk y ick ). Las entradas del modelo son
el estado de las llaves y la corriente iL, las cuales están implícitas en la definición de iinva;b;c . Puede
observarse que las tensiones en los capacitores de filtrado y por lo tanto en la carga RL varían un
instante de tiempo después que las corrientes de salida del convertidor modifican su estado.

Debido a que la tensión en los capacitores depende de la corriente de salida del convertidor
tipo Buck, es necesario obtener la representación discreta en variables de estado de cada uno de
los convertidores a controlar.

5.2.2. Modelo de predicción del convertidor

Para cada uno de los convertidores a controlar es necesario obtener una representación discreta
en variables de estado de los mismos, aplicando (5.4) o (5.5) a las correspondientes ecuaciones y
evaluando las ecuaciones que determinan las corrientes de salida del convertidor en tiempo discreto.

A continuación se detallan cada uno de los modelos para cada uno de los convertidores a
analizar, y utilizando los mismos junto con el conjunto de mediciones que se obtiene en cada
instante de tiempo k se obtienen las predicciones de los valores de tensión a la salida del convertidor
y las corrientes internas para el instante k + 2, aplicando las ecuaciones definidas en cada modelo
dos veces sucesivas. Para considerar el retardo de cálculo del controlador, se asume que los estados
óptimos que se obtienen en el instante k , se aplicarán recién en el instante k + 1. Cabe destacar
que si bien la predicción se realiza para el instante de predicción k + 2, el horizonte de predicción
sigue siendo unitario, ya que la evolución del sistema del instante k al k+ 1 está dada por la salida
del controlador definida en el instante k−1. Por lo tanto la predicción se realiza desde un instante
de tiempo conocido k + 1 al instante posterior.

CSI

Se presenta un nuevo conjunto de ecuaciones, en tiempo discreto, que define el comportamiento
del convertidor tipo Buck, las cuales se obtienen aplicando (5.4) a (2.21) y evaluando (2.6) en
tiempo discreto,

vcsik = sT vk = (s1k − s4k )vak + (s2k − s5k )vbk + (s3k − s6k )vck (5.13)

iLk+1 =

„
1− rL

L

«
iLk −

Ts
L
vcsik +

Ts
L
Vdc sbk (5.14)

Como existen 9 estados posibles para el CSI y 2 estados para el convertidos tipo Buck, el controlador
deberá tener en cuenta un total de 18 estados posibles en cada instante de predicción y seleccionar
aquel que resulte en la acción de control óptima.
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MCSI simétrico de 7 niveles

De forma análoga, aplicando (5.5) en (3.14), se obtiene el modelo discreto en variables de
estados del sistema,266666666664
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iu3

id1

id2

id3

377777777775
k+1

=

266666666664
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+
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1
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Vdc (5.15)

En este caso, existen 1458 combinaciones posibles de los estados válidos de las llaves, ya que
existen 729 combinaciones posibles de estados del convertidor MCSI y 2 estados de la llave sb de
la fuente de corriente. Los requerimientos de cálculo se ven incrementados 81 veces respecto de
los que son necesarios realizar para un CSI.

En cada instante de muestreo k se obtiene un nuevo conjunto de mediciones del sistema,
va;b;ck , ia;b;ck , iu1;2;3k y id1;2;3k . Basándose en las mediciones en el instante k y en la salida del
controlador obtenida en el instante previo se calculan las predicciones para el instante k + 1. En
este proceso únicamente interviene la combinación de llaves obtenida en el instante k − 1 por el
controlador predictivo utilizado. Una vez obtenidas las predicciones para el instante k+1 se aplican
nuevamente las ecuaciones correspondientes al modelo del sistema modificando los subíndices k+1

por k + 2 y k por k + 1. De esta forma, se obtienen las predicciones en el instante k + 2 de cada
una de las combinaciones válidas para las 19 llaves del sistema.

MCSI asimétrico de 7 niveles

Para este caso, el modelo se obtiene aplicando (5.5) a (3.23), la representación discreta del
modelo queda definida por,2666664
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3777775 Vdc (5.16)

El controlador debe tener en cuenta las 162 combinaciones posibles de los estados de las llaves ya
que existen 81 combinaciones pertenecientes al convertidor y 2 estados de la llave sb de la fuente
de corriente. Utilizando los cálculos de las secciones precedentes, se obtienen las predicciones en
el instante k + 2 para cada una de las combinaciones válidas de las 13 llaves del sistema.

5.2.3. Optimización de la función de costos

Luego de obtener las predicciones de los valores en el instante k+2, los mismos se utilizan para
evaluar una función de costos que contempla los diferentes objetivos de control. Estos objetivos
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pueden separarse en dos tipos, primarios y secundarios. Dentro de los objetivos primarios del
controlador se encuentra el seguimiento de las referencias de tensión en la carga y el seguimiento
de las referencias internas de corriente del convertidor. En este caso, los objetivos secundarios
corresponden a minimizar la frecuencia de conmutación de las llaves del convertidor y la frecuencia
de conmutación de la llave de la fuente de corriente. A fin de asegurar que los objetivos primarios
ejerzan mayor presión sobre el controlador que los objetivos secundarios, se utiliza una función de
costo del tipo error cuadrático para los objetivos primarios y una función de costo del tipo error
absoluto para los secundarios. Además se seleccionan empíricamente, mediante simulaciones, los
factores de peso asociados a cada función de costo a fin de cumplir con esta diferenciación entre
objetivos primarios y secundarios.

Costo asociado a las referencias de tensión en la carga

El principal término, el cual está relacionado con las tensiones de salida del convertidor, se
define como la suma de los errores cuadráticos de las tensiones de salida respecto de las referencias
solicitadas,

cvref = –vref

»“
v∗ak+2

− vak+2

”2
+
“
v∗bk+2

− vbk+2

”2
+
“
v∗ck+2

− vck+2

”2
–

(5.17)

Donde –vref se utiliza para normalizar el costo del seguimiento de las referencias de tensión y está
definido por

–vref =
1

e2
vref

(5.18)

De esta forma, un error igual a evref en una sola de las tensiones de salida determina que el costo
total asociado sea igual al valor unitario.

Costo asociado a las referencias internas de corriente

Este término será dependiente del convertidor utilizado y se basará en la suma de los errores
cuadráticos de las referencias internas de corriente para cada una de las corrientes internas en cada
caso, en forma genérica puede definirse como

ciref = –iref
X
j

(i∗j − ijk+2)2 (5.19)

Dado que se desea que las corrientes internas de cada convertidor posean un valor constante o
una referencia externa que varíe lentamente, no es necesario extrapolar a futuro las referencias y
resulta suficiente asumir que las referencias en el estado k + 2 serán similares a las mismas en el
estado k .

El coeficiente de peso (–iref ) está asociado al error que se acepta en las corrientes internas de
cada convertidor y se utiliza para normalizar el costo del seguimiento de las referencias de corriente,
estando definido por

–iref =
1

e2
iref

(5.20)
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Por lo tanto, un error igual a eiref en una sola de las corrientes internas genera un costo asociado
unitario.

Costo asociado a la conmutación de las llaves del convertidor

La cantidad de conmutaciones de un instante de tiempo al siguiente de un convertidor multinivel
genérico de n módulos puede definirse como

Nsw =
nX
x=1

6X
i=1

˛̨̨
sixk+2

− sixk+1

˛̨̨
(5.21)

Por lo tanto, el costo asociado a la conmutación de las llaves se define como

csw = –swNsw (5.22)

Costo asociado a la conmutación de la llave del convertidor tipo Buck

El costo asociado a la conmutación de la llave del convertidor de la fuente de corriente (cbuck)
se define de forma que el mismo adopte el valor nulo si la llave sb no cambia de estado o –buck
en caso contrario. Bajo estas condiciones el costo queda definido como

cbuck = –buck
˛̨
sbk+2 − sbk+1

˛̨
(5.23)

Función de costo global

La función de costo global se define como la suma de todos los términos previamente definidos
en (5.17), (5.19), (5.22) y (5.23), y resulta

cglobal = cvref + ciref + csw + cbuck (5.24)

La combinación de estado de las llaves que minimiza (5.24) es seleccionada por el controlador y
será aplicada en el instante de tiempo k + 1.

5.2.4. Parámetros de simulación

Se realizan simulaciones correspondientes a la estrategia de control de tensión en la carga
descripta anteriormente para los tres convertidores. El control FCS-MPC selecciona el estado
óptimo de cada una de las llaves del convertidor y de la llave del convertidor tipo Buck para seguir
las referencias de tensión y de corriente mientras que minimiza la cantidad de conmutaciones de
todas las llaves involucradas.

Los factores de peso se seleccionan de forma que la cantidad de conmutaciones de cada llave
sea similar entre los diferentes casos y comparables con los resultados obtenidos con modulación
SPWM. Los parámetros comunes utilizados en todas las simulaciones se detallan en la Tabla 5.2,
mientras que los particulares para cada caso se detallan en forma separada a continuación.
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Tabla 5.2: Parámetros utilizados en el control predictivo

Parámetro Descripción Valor

v∗ref Tensión pico de referencia 216V

i∗ref Corriente de referencia 10A

Ts Periodo de muestreo 20—s

evref Error de tensión 1 % vref

eiref Error de corriente de entrada 5 % iref

CSI

Los valores adoptados para –sw y –buck son 4 y 0:2 respectivamente. El costo asociado a las
corrientes internas se define como

ciref = –iref
`
i∗ref − iLk+2

´2 (5.25)

MCSI simétrico de 7 niveles

Considerando que las corrientes iu1;2;3 e id1;2;3 deben ser iguales entre ellas e iguales a i∗ref
3 , el

término de la función de costo asociado a las corrientes de referencia resulta,

ciref = –iref

3X
x=1

"„
i∗ref
3
− iuxk+2

«2

+

„
i∗ref
3
− idxk+2

«2
#

(5.26)

Para este caso se utiliza –sw = 0:25 y –buck = 0:1.

MCSI asimétrico de 7 niveles

En este caso, el término de la función de costo asociado a las corrientes internas denota la
característica asimétrica del convertidor y resulta

ciref = –iref

"„
i∗ref
3
− iu1k+2

«2

+

„
i∗ref
3
− id1k+2

«2

+

„
2

3
i∗ref − iu2k+2

«2

+

„
2

3
i∗ref − id2k+2

«2
#

(5.27)

Mientras que se utiliza el valor de 0:75 para –sw y un valor de 0:2 para –buck .

5.2.5. Simulación

Para cada una de las tres topologías detalladas se realiza una simulación con características
similares. En todos los casos, los convertidores comienzan la simulación desenergizados. En el
instante de tiempo t = 0:16s se realiza un escalón en las referencias de tensión. Luego en el
instante t = 0:28s se realiza un escalón descendente en la referencia de corriente principal del
convertidor. Las mediciones de THD, incluyen a todos los armónicos presentes y se realizan en el
ciclo que comienza en t = 0:14s.

A continuación, se presentan los resultados de simulación para cada una de las topologías.
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CSI

En la Fig. 5.4 se observa la respuesta del sistema utilizando un convertidor CSI con fuente
de corriente real ante un escalón en las referencias de tensión. De arriba hacia abajo se muestra:
las tensiones de fase del convertidor va;b;c superpuestas sobre las referencias en línea de puntos;
la tensión de línea vab; la corriente correspondiente a la fase a (ia); la corriente de salida del
convertidor para la fase a (iinva) y finalmente la corriente de entrada al convertidor (iL) en azul,
superpuesta con la correspondiente referencia de corriente en magenta.

El ripple en la corriente de entrada al convertidor es levemente inferior que el que se obtuvo
utilizando una modulación SPWM en la Fig. 2.14 y se aprecia que la forma de onda de la corriente se
encuentra centrada respecto de su propia referencia. Si bien la frecuencia media de conmutación
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Figura 5.4: Simulación - CSI, Control Predictivo. Escalón en las referencias de tensión

de las llaves del convertidor posee valores similares a los obtenidos utilizando una modulación
SPWM, la conmutación de las llaves presenta un comportamiento menos estable en el caso del
control predictivo. El establecimiento de las tensiones en la carga, luego de un cambio abrupto
en sus referencias, se obtiene rápidamente, sin que se observen sobrepicos ni comportamientos
oscilatorios.

La THD de la corriente de salida (ia) para las condiciones nominales se observa en la Fig.
5.5. En comparación con los resultados correspondientes al Cap. 2 utilizando modulación SPWM,
el espectro de la corriente de salida se observa más parejo y distribuido en un mayor número de
frecuencias, lo cual facilita el cumplimiento de las normas de compatibilidad electromagnética.
Luego del escalón en las referencias de tensión, la THD correspondiente a la corriente de salida se
incrementa de 0:95 % a 1:12 %.

En el instante de tiempo t = 0:28s se introduce un escalón en la referencia de corriente de
entrada de forma tal que el sistema termine funcionando con el mismo índice m utilizado en el
arranque (debido a la menor referencia de salida y a la menor corriente de entrada). Los resultados
se observan en la Fig. 5.6. Puede observarse que en este caso el controlador modifica suavemente
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Figura 5.5: Simulación - CSI, Control Predictivo. THD ia
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Figura 5.6: Simulación - CSI, Control Predictivo. Escalón en la referencia de corriente

la corriente de entrada del convertidor sin variar las tensiones de fase. La pendiente de cambio de
la corriente iL se encuentra dominada por la dinámica interna del sistema, en este caso por las
inductancias Ldc , junto con el factor de peso seleccionado para el seguimiento de las corrientes
internas (–buck).

MCSI simétrico de 7 niveles

Se realizan las mismas simulaciones utilizando un convertidor simétrico de 7 niveles con fuente
de corriente real. En la Fig. 5.7, se observa la respuesta del MCSI simétrico ante un escalón en
su referencia de tensión. En comparación con la Fig. 3.17, realizada bajo las mismas condiciones
con modulación SPWM, se observa que las condiciones estacionarias luego de un cambio en
las referencias de tensión se obtienen prácticamente instantáneamente, sin observarse transitorios
oscilatorios ni sobrepicos en las formas de onda. En comparación con una modulación SPWM, el
control predictivo basado en modelo responde más rápido y elimina completamente las oscilaciones
en las formas de onda de salida. Al reducir las referencias de tensión, el convertidor utiliza menos
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Figura 5.7: Simulación - MCSI simétrico, Control Predictivo. Escalón en las referencias de
tensión

niveles que los disponibles ya que el valor configurado para la corriente interna no permite otra
solución. Se observa además un leve incremento en el ripple de la corriente (iL) junto con una
disminución en la frecuencia de conmutación, respecto de la modulación tradicional, sin afectar
significativamente las formas de onda de salida.

La respuesta ante un escalón en la referencia de corriente de entrada del convertidor se observa
la Fig. 5.8. En este caso, la tasa de variación de la corriente iL es menor que para el caso de un
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Figura 5.8: Simulación - MCSI simétrico, Control Predictivo. Escalón en la referencia de
corriente

convertidor CSI ya que la misma se encuentra influenciada tanto por las inductancias Ldc como
por las inductancias divisoras (L) en conjunto con su correspondiente factor de peso.
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En la Fig. 5.9 se muestra la THD de la corriente ia para las condiciones nominales. Puede
observarse que las formas de onda de salida poseen una THD inferior que en el caso correspondiente
al CSI de forma análoga a los resultado obtenidos anteriormente para una modulación SPWM, ya
que a mayor cantidad de niveles, menor es la THD en las formas de onda de salida.
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Figura 5.9: Simulación - MCSI simétrico, Control Predictivo. THD ia

MCSI asimétrico de 7 niveles

Nuevamente, se realizan las mismas simulaciones utilizando un convertidor multinivel asimétrico
de 7 niveles con fuente de corriente real. Los resultados obtenidos en el dominio del tiempo se
observan en las Figs. 5.10 y 5.11, en las que se observa la respuesta del sistema luego de una
escalón en las referencias de tensión y en las de corriente respectivamente.
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Figura 5.10: Simulación - MCSI asimétrico, Control Predictivo. Escalón en las referencias
de tensión

Al igual que en los casos anteriores, los resultados de simulación muestran similitudes con
los obtenidos anteriormente para el mismo convertidor utilizando modulación SPWM en la Fig.
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Figura 5.11: Simulación - MCSI asimétrico, Control Predictivo. Escalón en la referencia de
corriente

3.18. Frente a un cambio abrupto en las referencias de tensión el controlador responde correcta
y rápidamente, sin oscilaciones ni sobrepicos, a diferencia del caso con modulación SPWM. Sin
embargo, un cambio abrupto en la referencia interna de corriente de entrada se establece lentamente
ya que la dinámica interna del convertidor no permite un cambio abrupto de la misma. No obstante,
las formas de salida siguen sus respectivas referencias sin alteraciones aún durante este transitorio.

La THD de la corriente de salida (ia) se muestra en la Fig. 5.12. La THD obtenida es superior
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Figura 5.12: Simulación - MCSI asimétrico, Control Predictivo. THD ia

a la obtenida con un convertidor multinivel simétrico, en concordancia con los resultados obtenidos
previamente utilizando modulación SPWM en el Cap. 3. Por otro lado, en comparación con una
modulación SPWM, la THD de salida se incrementa levemente. Sin embargo esta variación no es
significativa.



86 Capítulo 5. Control Predictivo

5.3. Conclusiones

La técnica de FCS-MPC es apta para ser utilizada en el control de convertidores fuente de co-
rriente, incluyendo el control de su fuente de corriente asociada, utilizando tanto MCSIs simétricos
como asimétricos o un CSI.

Permiten el control de las características de salida del convertidor ya sean corrientes o tensiones
de una forma eficaz y segura debido a la posibilidad de incluir en el mismo controlador restricciones
de funcionamiento del convertidor y/o la carga.

La respuesta de los convertidores fuente de corriente ante cambios abruptos en las referen-
cias de salida se obtiene rápidamente con tiempos de establecimiento reducidos, sin observarse
comportamientos oscilatorios ni sobrepicos en las formas de onda.

Esta técnica permite el control de las corrientes internas del convertidor en el mismo controla-
dor, lo cual permite corregir pequeños desbalances en ellas, sin necesidad de un control específico
para ello como el desarrollado anteriormente en el Cap. 4.

Sin embargo, la complejidad de cálculo de esta estrategia de control es elevada y es nece-
sario contar con las mediciones o estimaciones de prácticamente todas las variables internas del
convertidor y de la carga, lo cual es una desventaja de este método.

Por otro lado, para todos los convertidores analizados, las THD de la corriente de salida se
incrementan respecto de los análisis efectuados mediante el uso de la modulación SPWM. Sin
embargo, estas variaciones no son significativas y los beneficios que acarrea el uso del control
FCS-MPC son significativos frente a esta desventaja ya que es posible prescindir de un controlador
para la fuente de corriente y de un mecanismo de balance para las corrientes internas en los casos
que es necesario.



Capítulo 6
Sincronización con la Red Eléctrica

Para realizar la conexión de un convertidor electrónico de potencia a la red eléctrica es necesario
conocer la frecuencia y la fase de las tensiones de red para poder controlar las formas de onda de
salida del convertidor e intercambiar energía con la red en forma controlada y segura.

De los diversos algoritmos específicos para esta aplicación, el más sencillo es el denominado
PLL de marco de referencia sincrónico (SRF-PLL). Si bien es simple, no es capaz de rechazar
perturbaciones como distorsión armónica o desbalances, presentes en las tensiones de la red eléc-
trica. Por otro lado, la mayoría de los algoritmos que se encuentran disponibles en la literatura se
expresan en tiempo continuo y es necesario adaptarlos para implementarlos en un sistema digital
real. Dado que la velocidad y la precisión de los métodos de sincronización impactan directamente
en el desempeño de los convertidores, los mismos se deben diseñar y verificar teniendo en cuenta
todas las condiciones de funcionamiento posibles.

En este capítulo se presenta la implementación de un método de sincronización con la red
eléctrica basado en el algoritmo denominado Double Second Order Generalized Integrator PLL
(DSOGI-PLL), realizado en tiempo discreto y utilizando aritmética de punto fijo. Además, se ana-
liza y simula el algoritmo digital propuesto, detallando el diagrama en bloques del método y la
arquitectura implementada en la FPGA. La herramienta de diseño e implementación rápida de
prototipos utilizada permite la implementación del algoritmo en la FPGA sin necesidad de usar un
lenguaje descriptivo de hardware (HDL). Utilizar una FPGA, en lugar de los tradicionales microcon-
troladores o DSP, permite realizar los algoritmos de sincronización a alta velocidad, sin perturbar el
cálculo del control, comunicaciones, sistemas de seguridad u otros, gracias a la inherente posibilidad
de realizar tareas en forma simultánea de esta tecnología.

6.1. Algoritmo de sincronización DSOGI-PLL

En la Fig. 6.1 se muestra la estructura básica del algoritmo. El análisis del algoritmo se realiza
separándolo en dos bloques: uno que realiza un pre-filtrado de las señales de entrada denominado
Double Second Order Generalized Integrator based on Quadrature Signal Generator DSOGI-QSG
y otro denominado SRF-PLL [52, 50].

En primer lugar, las tensiones de las tres fases son transformadas en un sistema de referencia
estacionario utilizando la transformada ¸˛. La señal en ¸˛ se procesa por el filtro DSOGI para
mejorar el desempeño del SRF-PLL frente a desbalances en las tensiones de red y/o en presencia
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Figura 6.1: Diagrama en bloques del algoritmo DSOGI-PLL

de alta distorsión armónica [53]. En la Fig. 6.2 se presenta el diagrama en bloques del filtro DSOGI,
cuyo principal objetivo es obtener una señal filtrada de la secuencia positiva mediante el uso de
dos filtros Second Order Generalized Integrator (SOGI). Cada uno de estos filtros adaptativos
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Figura 6.2: Diagrama del bloque DSOGI

funciona en forma resonante, sintonizados a la frecuencia de línea. La frecuencia de línea se
obtiene del bloque SRF-PLL y es filtrada por razones de estabilidad del lazo de realimentación.
Las transferencias para cada una de las salidas del filtro SOGI son,

Hd (s) =
d

in
=

k w s

s2 + k w s + w2
Hq (s) =

q

in
=

k w2

s2 + k w s + w2
(6.1)

La salida Hd (s) corresponde a un filtro pasabandas y Hq (s) a un pasabajos. Si la entrada (in) es
sinusoidal y la frecuencia angular (w) es la correcta, ambas salidas, d y q, estarán en cuadratura
con fase 0◦ y −90◦ respectivamente.

Las señales de salida del bloque DSOGI (¸f y ˛f ), las cuales son entradas del bloque SRF-PLL,
se obtienen del promedio en cuadratura de las señales previamente filtradas por los filtros SOGI.

El retardo y la saturación que se observan en la Fig. 6.1, se agregan al modelo ya que son
necesarios para implementar el algoritmo en una FPGA y permiten que el modelo a simular se
ajuste lo más posible a la implementación práctica. La transferencia a lazo abierto para el modelo
de pequeña señal de la salida „ respecto de „′ en la Fig. 6.1 es,

GOL(s) =
„(s)

„′(s)
= V̂ Kp

 
1

s Ts2 + 1

!
1

s
(6.2)

donde el retardo de conversión es modelado mediante un polo simple en − 2
Ts , la constante V̂ es la
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tensión pico de entrada y Kp es la constante del controlador proporcional (P), denominado P (z)

en la figura [98].
Tradicionalmente, el algoritmo SRF-PLL utilizado en la literatura lleva un control del tipo PI

para ajustar la respuesta del sistema [52]. Sin embargo, con un simple controlador proporcional
es posible obtener respuestas estables, con un tiempo de establecimiento acotado y mínimo costo
computacional. Si bien la utilización de este controlador genera un error permanente a la rampa en
régimen estacionario, este se puede acotar a un valor menor a 1 dígito menos significativo (LSB)
de la señal de fase. Por estas razones se utiliza un controlador tipo P a fin de ajustar la respuesta
del sistema a lazo cerrado.

6.2. Implementación

El sistema completo está compuesto por un bloque de adquisición y un DSOGI-PLL, imple-
mentado utilizando aritmética de punto fijo en una FPGA Zynq-7000 AP SoC XC7Z020 de Xilinx.
Cuando es necesario sincronizarse con la frecuencia de línea, resulta esencial obtener una baja
latencia para minimizar los errores por realimentación. Si se utilizan los filtros anti aliasing co-
rrespondientes, que introducen retardo, la única forma de minimizar la latencia es aumentando la
frecuencia de muestreo. De esta forma es posible desplazar la frecuencia de corte de los filtros anti
aliasing a frecuencias más elevadas y por lo tanto obtener un menor desplazamiento de fase en las
frecuencias de interés.

La capacidad de procesamiento paralelo que ofrece hoy en día una FPGA, provee la posibi-
lidad de adquirir datos y procesarlos utilizando una elevada tasa de muestreo, con bajo costo y
manteniendo una gran confiabilidad.

Tanto en el diseño, como en la simulación y en la implementación, se utilizan las herramientas
detalladas en la Sec. 4.2.

6.2.1. Bloque de adquisición

En la Fig. 6.3 se observa el bloque de adquisición. En este caso se utilizó una versión previa del
sistema de que se detalla en el Apéndice A que mide las tres tensiones de fase de la red respecto
del punto neutro. Este sistema permite frecuencias de muestreo superiores a 300kHz por canal y se

Tensión
de línea

3x380
Protección por
sobretensión y
sobrecorriente

Atenuación

0-5V

Filtro
anti-alias

ADC
Driver

ADC
12-bits Aislador FPGA

14.3MHz SPI 0-3.3V

Figura 6.3: Diagrama esquemático del bloque de adquisición

basa en un único conversor analógico digital (ADC) integrado, de la empresa Texas Instruments,
de 12 bits con interfaz serie de alta velocidad (ADC124S101).

Se obtiene protección contra sobretensiones en la línea utilizando varistores y fusibles debi-
damente dimensionados. La tensión de entrada se atenúa para obtener una señal en el rango de
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0-5V. Esta señal es luego filtrada por un filtro pasabajos del tipo Butterworth de 3er orden, con
una frecuencia de corte de 7kHz , logrando un desfasaje de sólo 0:85◦ a la frecuencia de línea (fL),
en este caso, 50Hz . Una atenuación mayor a 74dB en la frecuencia de Nyquist, 147kHz , asegura
la capacidad de utilizar los 12 bits disponibles del conversor ADC. El circuito integrado utilizado
utiliza la topología de registro de aproximaciones sucesivas (SAR) y posee cuatro canales cuya
frecuencia combinada de muestreo puede llegar hasta 1MHz . Se incorpora un driver por canal, de
gran ancho de banda, cuyo objetivo es lograr cargar el capacitor de hold del ADC en un tiempo
inferior a 210ns.

Se utiliza un bus SPI, el cual utiliza un reloj de 14:3MHz , como medio de comunicación entre
el ADC y la FPGA, permitiendo seleccionar la frecuencia de muestreo, elegir el canal a convertir y
la transferencia del dato adquirido. Debido a que todo el bloque de adquisición se alimenta de la
red eléctrica sin ningún tipo de aislación, un aislador para la interfaz digital es esencial para evitar
que cualquier falla en la red eléctrica se propague hacia la FPGA. De esta manera, la FPGA no se
vería afectada en caso de ocurrir una falla catastrófica en el circuito de adquisición.

La simplicidad del sistema implementado provee una manera confiable de adquirir las tensiones
de fase de la red eléctrica con baja latencia. La elevada frecuencia de muestreo utilizada permite
medir más de 20 armónicos sin distorsión.

6.2.2. Lógica de la FPGA

En la Fig. 6.4 se observa el modelo en bloques Simulink del algoritmo implementado. Cabe
destacar que se utilizan únicamente componentes del toolbox de Xilinx, ya que de esta manera se
puede implementar al modelo directamente en la FPGA, sin introducir cambios adicionales.

Figura 6.4: Implementación - Diagrama bloques del algoritmo DSOGI-PLL

La adquisición de las tensiones de las tres fases se realiza a una frecuencia de 294kHz . El código
correspondiente a la adquisición de datos se realizó utilizando código de MATLAB, con tipo de
datos de 12 bits no signados, ya que la herramienta utilizada genera el código HDL correspondiente
en forma automática.

Dado que el conversor ADC proporciona un tipo de datos no signado, se realiza una resta
para convertir estos valores a su equivalente signado, centrados en el valor 0. De esta manera
+400/−400V a la entrada se convierten en los valores digitales 0x7FF/0x800 en la FPGA.

La transformada ¸˛ se utiliza implementando (2.8) operando sobre las variables adquiridas y
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omitiendo la variable ‚. La implementación del bloque que realiza la transformada ¸˛ se muestra
en la Fig. 6.5. Para evitar la propagación de errores numéricos, la salida de la transformada está
compuesta por un total de 14 bits, del tipo signado, con un bit de punto fijo. Bajo estas condiciones,
la notación que corresponde al estándar que utiliza la herramienta de Xilinx es Fix_14_1.

Figura 6.5: Implementación - Transformada ¸˛

En la Fig. 6.6 se presenta el diagrama en bloques del filtro DSOGI. Como se mencionó ante-
riormente, se necesitan dos filtro SOGI para realizar el algoritmo.

Figura 6.6: Implementación - Filtro DSOGI

El diagrama en bloques correspondiente a la implementación de cada uno de los filtros SOGI
se muestra en la Fig. 6.7, donde la señal correspondiente a la frecuencia es multiplicada por el
periodo de muestreo y desplazada 6 bits para escalar el resultado y hacer uso completo del rango
dinámico. La arquitectura diseñada utiliza multiplicadores y acumuladores dedicados en la FPGA ya
que su uso a través de las herramientas de Xilinx está fuertemente optimizado. De esta manera se
desarrolla la aproximación de la diferencia progresiva que se encuentra en los filtros SOGI con alta
resolución y bajo retardo. El truncado permite reducir el número de multiplicadores por hardware
utilizados en los lugares donde no es necesario contar con una alta resolución. Los bloques que
reinterpretan no tienen costo adicional de hardware ya que su única función es correr el punto fijo,
es decir que sólo modifican la interpretación lógica de los datos. El tipo de datos utilizado para
ambas salidas es Fix_17_4.

En la Fig. 6.8 se muestro el diagrama esquemático de la transformada Q. Las funciones ma-
temáticas seno y coseno son implementadas mediante una LUT realizada utilizando una memoria
de acceso aleatorio (RAM) de doble entrada. Para la RAM se utiliza un tamaño de palabra de
18 bits fraccionales. La constante adc:k = 212=(2 × 400) es el factor de conversión de la salida
del ADC a valores de tensión y se incluye dentro de la tabla con el fin de maximizar el rango
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Figura 6.7: Implementación - Filtro SOGI

dinámico y minimizar la utilización de recursos. Debido a que la memoria RAM tiene un retardo
mínimo de 1 ciclo, se agregan retardos unitarios para ecualizar los otros caminos. Solo se utilizan
dos multiplicadores integrados de 18x25 bits. La implementación aprovecha la simetría de cuarto
de onda de las funciones seno y coseno y por lo tanto la tabla utilizada tiene una longitud de tan
solo 213 + 1 palabras.

Figura 6.8: Implementación - Transformada Q

Se opta por una ganancia proporcional (kp) de 64 para poder implementar la multiplicación
mediante un bloque reinterpret del Xilinx Toolbox, el cual sólo modifica la interpretación lógica
de la palabra binaria en función de la cantidad de bits fraccionarios, sin costo alguno de hardware
dado que correr el punto fijo 6 bits hacia la derecha es equivalente a multiplicar por 64.

Se utilizan 22 bits no signados con diez bits fraccionarios para la frecuencia angular w ,
UFix_22_10. De esta forma el valor máximo de w es 212 con un error de cuantización de apro-
ximadamente 1:5 × 10−4, suficiente para los usos estipulados. El mínimo valor de frecuencia se
logra recortando a cero el primer sumador de ı fL para luego sumarle ı fL nuevamente, de esta
manera el valor mínimo de w es 2ı fL

2 y el valor máximo se encuentra definido por el tipo de datos
utilizado. Además, esta configuración genera una referencia de frecuencia fL en caso de ausencia
de señales de tensión de entrada, permitiendo un funcionamiento autónomo. Luego, se realiza la
integración utilizando la transformada forward y finalmente el ángulo se trunca a UFix_15_0 para
realizar el lazo de realimentación.

El filtro pasabajos se construye utilizando dos etapas de primer orden, discretizadas con la
transformada forward, equivalente a una única etapa de segundo orden con ‰ = 1. Uno de los
coeficientes del filtro de respuesta finita al impulso (FIR) es w0 Ts = 2−8 y se implementa sim-
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plemente corriendo el punto 8 bits hacia la izquierda, tal como se muestra en la Fig. 6.9 para
minimizar la cantidad de recursos utilizados.

Figura 6.9: Implementación - Filtro pasabajos de primer orden

6.2.3. Banco de pruebas

Para validar el sistema es necesario generar tensiones representativas de la red eléctrica y
también generar distorsiones en las tensiones, superiores a las que puedan existir en la red. Por tal
motivo, se utilizan dos fuentes diferentes, las cuales se observan en la Fig. 6.10. Estas fuentes se

MATLAB Simulink

Convertidor
Industrial

Autotransformador
Variable

Interfaz
Analógica

FPGA

Figura 6.10: Imagen del sistema bajo prueba

realizan de la siguiente forma:

conectando directamente a la red con un autotransformador variable: de esta forma es posible
modificar la amplitud de las tensiones de entrada, operando sobre la red eléctrica existente,
con moderado contenido armónico, y

utilizando un convertidor trifásico de Rockwell Automation: con el fin de generar las tensiones
de entrada a diferentes frecuencias, con un contenido armónico elevado y ruido de alta
frecuencia debido a las conmutaciones inherentes del convertidor.
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En ambos casos se utiliza el conversor digital analógico (DAC) que se detalla en el Apéndice A, con
fondo de escala de 2:5V y resolución de 12 bits, para monitorear en tiempo real en un osciloscopio
las señales internas de la FPGA.

6.3. Resultados

Para verificar el correcto funcionamiento del sistema se realizaron varios experimentos utilizando
el banco de pruebas detallado. En los experimentos se evalúa la respuesta del sistema frente a
diversas condiciones de distorsión armónica, falla en una o varias fases de la red y también el
funcionamiento del algoritmo de sincronización a una frecuencia diferente de la predeterminada.

6.3.1. Escalón de fase y frecuencia

Para ensayar el comportamiento del sistema en un amplio rango de frecuencias y con alta
distorsión se generan 60Hz mediante el convertidor de Rockwell Automation, utilizando las salidas
del convertidor como fuente de tensión de frecuencia y amplitud variable. Los resultados se observan
en la Fig. 6.11. En el trazo superior se muestra la tensión en la fase a (van), adquirida por la
FPGA mientras que el trazo del medio corresponde a la señal sin filtrar, medida utilizando una
punta aislada de tensión con ancho de banda suficiente. El trazo inferior representa el ángulo „
generado por el algoritmo. Puede observarse que la distorsión presente en van posee un ancho
de banda superior a la del filtro anti aliasing utilizado en el circuito de adquisición, por lo que el
algoritmo deberá ser capaz de rechazar la distorsión restante. La señal „ permanece prácticamente
sin variaciones, siguiendo al armónico fundamental de la entrada, a pesar de la alta distorsión
presente en la tensión de línea.

Figura 6.11: Comportamiento robusto frente a alta distorsión
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6.3.2. Desbalance importante, ausencia de señal en una fase

La Fig. 6.12 muestra la respuesta del algoritmo a la condición de falla en una sola fase, en
presencia de fuerte distorsión armónica. Esta condición es simulada forzando al valor cero al canal
del ADC correspondiente. En este caso, las señales de entrada al sistema son generadas también
utilizando el convertidor industrial configurado a 60Hz. No se observan diferencias significativas

Figura 6.12: Respuesta a hueco de tensión en una fase

en la señal de fase durante este evento de falla.

6.3.3. Funcionamiento autónomo, sin alimentación

La respuesta del sistema frente a una falla de desconexión en sus tres fases se verifica expe-
rimentalmente desconectando la entrada del sistema de adquisición. Los resultados de simulación
se observan en la Fig. 6.13, donde el trazo superior corresponde a la tensión de entrada, van y vbn,
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Figura 6.13: Simulación - Hueco de tensión en tres fases
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el medio a la frecuencia angular w y el inferior al ángulo „.
Como la frecuencia de referencia interna del algoritmo se configuró en fL = 50Hz , ante

ausencia de las señales de entrada el sistema, luego de un periodo de establecimiento, continúa
generando una referencia de igual frecuencia. De esta forma, un convertidor electrónico que utilice
este algoritmo como referencia podrá alimentar una carga cuando se detecte un hueco de tensión
en la línea.

Al reestablecerse la tensión de entrada, el algoritmo vuelve a estimar correctamente la fase con
un tiempo de establecimiento inferior a dos ciclos.

Las mismas condiciones se reproducen en el sistema experimental y se obtienen los resultados
que se observan en la Fig. 6.14.

Figura 6.14: Medición - Hueco de tensión en tres fases

Se observa una alta correlación entre los resultados de simulación y los experimentales.

6.3.4. Arranque luego de un hueco de tensión a diferente frecuencia

Los resultados de simulación correspondientes a este caso se observan en la parte superior
de la Fig. 6.15 y los resultados experimentales en la inferior. En ambos casos, el trazo superior
corresponde a la tensión de entrada, van y vbn, el medio a la frecuencia angular w y el inferior al
ángulo „.

Al comienzo de este experimento, el sistema se encuentra generando 50Hz de forma autónoma
debido a la ausencia total de las señales de entrada, posteriormente se conecta una alimentación
de frecuencia superior a la nominal, 60Hz , en la entrada. Luego de un tiempo de establecimiento
de aproximadamente tres ciclos, la frecuencia se estabiliza y el correspondiente ángulo se genera
con mínimo error.

También se observa una excelente correlación entre los resultados de simulación y los experi-
mentales.
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6.4. Conclusiones

En este capítulo se presentó una eficiente implementación del tradicional algoritmo DSOGI-
PLL, utilizando aritmética de punto fijo en una FPGA. Se detalló el proceso necesario para la
implementación de los algoritmos en un sistema discreto real, partiendo del algoritmo teórico en
espacio continuo. Tanto los resultados de simulación como los experimentales muestran un correcto
desempeño, con reducidos tiempos de respuesta, mínimo error en estado estacionario y bajo ruido.

El sistema presentado permite retardos de cálculo extremadamente bajos, inferiores a 200ns,
aún utilizando una FPGA de bajo costo, por lo que la respuesta dinámica está limitada únicamente
por la velocidad del conversor ADC, 294kSps en este caso. Para la implementación del algoritmo
se utilizaron 414 Flip-Flop (FF), 1452 LUT, 4 BRAM y 8 multiplicadores, los cuales combinados
representan menos del 3% de los recursos disponibles en la FPGA utilizada.

El algoritmo de sincronización analizado puede ser utilizado con cualquier topología de con-
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vertidores, en diversas aplicaciones, ya sea en la interconexión de fuentes basadas en energías
alternativas a la red eléctrica, en filtros activos, en compensación de armónicos y en compensación
del factor de potencia, entre otras aplicaciones.



Capítulo 7

Interfaz con una Celda de Combustible

En los últimos años, mayor cantidad y variedad de fuentes de energías renovables fueron y están
siendo incorporadas a la matriz eléctrica. Las características de generación propias de las fuentes
de energías renovables requieren el uso de convertidores electrónicos para realizar la interfaz con
la red eléctrica, exigiendo cada vez mejores y mayores prestaciones a los convertidores.

Una fuente de energía renovable viable para la generación eléctrica es el hidrógeno. El hidró-
geno en estado natural es un gas no contaminante para el medio ambiente y además los desechos
resultantes de las reacciones que permiten generar energía eléctrica basados en hidrógeno, utilizan-
do celdas de combustible, son principalmente agua y calor, inocuos para el medio ambiente. Este
tipo de tecnologías puede utilizarse tanto para generación eléctrica como para almacenamiento, ya
que el proceso inverso, generar hidrógeno a partir de una fuente de energía también es posible, y
eficiente si se genera directamente a altas presiones.

Como en la mayoría de las formas de generación de energía a partir de fuentes renovables, al
utilizar celdas de combustible basadas en hidrógeno, es necesario trabajar en el punto de generación
de máxima potencia a fin de maximizar la eficiencia de todo el sistema. El punto de máxima
potencia en una celda de combustible basada en hidrógeno depende fundamentalmente de la
temperatura y de la presión del gas dentro de la celda, ambas afectadas por cuestiones externas
al sistema eléctrico. Por lo tanto, un convertidor electrónico deberá proporcionar un método para
controlar tanto la corriente extraída de la celda de combustible como la tensión de trabajo, a fin
de mantener a la celda funcionando en el punto de máxima potencia.

En este capítulo, se detalla un método de conexión entre una celda de combustible basada en
hidrógeno y la red eléctrica, utilizando una única etapa que se implementa mediante un MCSI.
Utilizar un MCSI permite prescindir de una etapa elevadora de tensión adicional dado que los
convertidores fuente de corriente requieren una menor tensión de entrada que los convertidores
de tensión. La sincronización del convertidor con la red eléctrica se realiza utilizando el DSOGI-
PLL detallado en el Cap. 6. Tanto el control de la corriente inyectada a la red eléctrica cómo
el seguimiento del punto de máxima potencia (MPPT) se obtienen controlando únicamente las
referencias del convertidor. Esta solución de una única etapa reduce la complejidad y las pérdidas
del sistema, aumentando su eficiencia y confiabilidad. Además, el método propuesto permite la
compensación de armónicos y/o del factor de potencia en el punto de conexión del convertidor.
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7.1. Descripción del sistema

Un convertidor MCSI se utiliza para inyectar la energía que provee una celda de combustible
de intercambio de protones iónicos (PEM) a una red eléctrica trifásica de 3x190VLL. En la Fig.
7.1 se muestra el diagrama en bloques del sistema.

Red
Eléctrica

Carga
(LOAD)

HV-PEM

Capacitores
de filtrado

MCSI
PLL FPGA PFC

MPPT Modulación

Figura 7.1: Diagrama en bloques del sistema

Bajo estas condiciones, utilizar un MCSI provee tres ventajas que resultan fundamentales:

requiere de inductores de acoplamiento con la red eléctrica de baja inductancia, en deter-
minados casos puede ser conectado directamente a la red eléctrica sin utilizar inductores de
acoplamiento, considerando a la impedancia de línea como inductor de acoplamiento,

permite que la corriente de salida de la celda de combustible sea prácticamente constante,
ya que este tipo de convertidores MCSI incluyen un inductor de gran valor conectado en
serie con la alimentación de DC y por lo tanto la corriente de entrada al mismo posee un
ripple bajo, y

requiere una celda de combustible de menor tensión en comparación con la requerida por un
convertidor de tensión.

A la salida del convertidor se coloca un pequeño banco de capacitores trifásicos, denominados
capacitores de filtrado, para suavizar las corrientes de conmutación y además, eliminar posibles
sobretensiones debido a las inductancias parásitas en los caminos de la corriente [18].

Los algoritmos de control y modulación del MCSI se implementan en una FPGA como así
también los sistemas de adquisición y procesamiento de datos. Un controlador simple basado en la
transformada de Park, también denominada transformada dq0, controla la corriente de salida del
MCSI y es suficiente para compensar tanto el factor de potencia como los armónicos producidos
por la carga en la red eléctrica [89]. Un controlador MPPT selecciona el valor de trabajo de la
potencia activa. En caso de ser requerido, un controlador externo puede disminuir la potencia
entregada a la red eléctrica a un nivel adecuado.

En la Fig. 7.2 se muestra un diagrama esquemático simplificado del sistema. Este sistema está
basado en el convertidor de la Fig 3.14, en el cual permanentemente sb = 1 y por lo tanto, se
eliminan los semiconductores redundantes bajo estas condiciones. El convertidor está conectado a
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Figura 7.2: Diagrama esquemático del MCSI

la carga de la Fig 2.12 donde las inductancias Lf y sus resistencia de pérdida rf corresponden a la
impedancia de línea de la red eléctrica en el punto de conexión. La modulación del convertidor se
realiza utilizando la técnica PSC-SPWM [18, 67], detallada anteriormente en el Cap. 3.

La tensión mínima que requiere el MCSI para poder inyectar corriente a la red eléctrica se
obtiene igualando las potencias de entrada y salida del convertidor en condiciones ideales y resulta,

vdcmin =
3
√

3

2
√

2
maVf ase cos („) (7.1)

donde Vf ase es la tensión de fase en valores RMS, ma es el índice de modulación del convertidor
en el rango [0 : 1] y „ es la diferencia de fase entre la tensión de la red y la corriente inyectada por
el convertidor. Por lo tanto, la tensión de la celda de combustible (vdc) debe ser superior a vdcmin
a fin de poder entregar energía a la red eléctrica.

7.1.1. Celda de combustible

Una celda de combustible es un dispositivo electromecánico que convierte energía química en
eléctrica por medio de una reacción química en un electrolito, generando agua y calor como residuos
[37]. En el sistema propuesto se utiliza una celda de combustible PEM dado que se encuentran
disponibles comercialmente. Existen en el mercado diversos fabricantes y varios modelos disponibles
de celdas PEM, desde algunos muy simples capaces de entregar potencias muy bajas hasta sistemas
de grandes potencias.

El sistema fue diseñado para una celda PEM de alta tensión con las características de tensión
y potencia vs. corriente que se muestran en la Fig. 7.3. En la figura, se observan tres zonas bien
diferenciadas: la zona de activación, la zona de comportamiento óhmico y la de decaimiento. La
máxima eficiencia de la celda se obtiene operando en la zona de comportamiento óhmico, en
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la cual también se encuentra el punto de máxima potencia [99]. La característica de tensión en
función de la corriente para esta celda en particular presenta un único punto de máxima potencia
y corresponde a la potencia nominal de la celda. La potencia nominal de la celda analizada es de
1kW y el punto de operación nominal corresponde a 180V , 5:55A. La eficiencia máxima de la
celda es de 40 %.
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Figura 7.3: Especificaciones de tensión y corriente de la celda de combustible

Varios modelos dinámicos de celdas PEM fueron propuestos en la literatura [100, 101], dado
que este capítulo se centra en la integración de una celda de combustible con la red eléctrica y
no en la evolución de los parámetros internos de la misma, se utiliza un modelo simple con las
características V-I de la celda y una dinámica de primer orden. De esta forma es posible reducir
drásticamente los tiempos requeridos para realizar las simulaciones, sin afectar el comportamiento
general del modelo ni su precisión. Para seleccionar un punto de operación deseado es necesario
utilizar un convertidor de potencia que contemple las características no lineales que relacionan la
tensión y la corriente que la celda puede entregar.

7.1.2. Control

El sistema de control debe cumplir cinco diferentes funciones, las cuales deben estar coordinadas
entre ellas,

seleccionar la corriente que entrega la celda de combustible a fin de posicionarse en el punto
de máxima potencia de la celda (algoritmo MPPT),

sincronizar al MCSI con la red eléctrica,

generar las señales de referencia utilizadas por la modulación del convertidor (iref ),

ajustar la potencia activa entregada a la red, y
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compensar la potencia reactiva y el contenido armónico presentes en el punto de conexión a
la red eléctrica.

El esquema de modulación del MCSI, el control de compensación de factor de potencia y
contenido armónico, el DSOGI-PLL y el MPPT se implementan en una FPGA de Xilinx. Para el
diseño, la simulación y la implementación en la FPGA se utilizan las mismas herramientas detalladas
anteriormente en la Sec. 4.2.

El diagrama esquemático de la estructura de control propuesta se observa en la Fig. 7.4. A fin
de obtener la referencia de ángulo „, a través del algoritmo PLL, primero la tensión de la red se
transforma desde el espacio abc al ¸˛0 utilizando la transformada de Clarke.
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Figura 7.4: Esquema de Control.

El PLL está basado en la versión implementada en punto fijo del DSOGI-PLL detallada en el
Cap. 6, ya que esta implementación es una buena alternativa que posee bajo tiempo de enganche,
mínimo error en estado estacionario, alta inmunidad al ruido y utiliza pocos recursos de la FPGA
[89]. Para realizar la transformación desde el marco referencia abc al marco de referencia dq0

y viceversa, se necesita de la referencia de fase „. La corriente medida sobre la carga (iload) se
transforma al marco de referencia dq0 y se normaliza al valor unitario dividiendo el resultado de la
transformación de Park por la corriente media en los inductores principales del MCSI. Esto permite
que el algoritmo de modulación trabaje en una escala fija, en el rango [0 : 1], resguardando recursos
de la FPGA y maximizando la velocidad de cálculo. Las componentes transformadas al espacio
dq0 de las corrientes de carga son, dL, correspondiente a la parte activa de la corriente y qL,
correspondiente a la parte reactiva. Por lo tanto dL y qL son, en cierta forma, proporcionales a la
potencia activa y reactiva respectivamente.

La componente de DC de la corriente dL no es necesaria para la modulación del MCSI y se
elimina utilizando un filtro pasaaltos. El valor medio de la referencia de corriente d (d̄) se determina
por el algoritmo MPPT o en su defecto por un controlador externo a la smart grid, a fin de controlar
y/o limitar la potencia activa que se entrega a la red eléctrica. Las señales de corrientes se limitan
al valor máximo que puede entregar el MCSI para impedir que el convertidor opere en la zona de
sobremodulación durante transitorios abruptos. Esta saturación introduce una pequeña distorsión
armónica en la corriente de salida, inferior a la que se obtendría al operar al convertidor en la zona
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de sobremodulación.
Finalmente, estas señales son anti transformadas desde el marco de referencia dq0 al abc y se

utilizan como referencias para la modulación SPWM del MCSI.
De esta forma, la potencia activa que el convertidor entrega a la red eléctrica está compuesta

por la potencia activa de los armónicos presentes en la carga y por la potencia entregada por la
celda de combustible [102]. El algoritmo MPPT controla la potencia activa entregada por la celda.
En cambio, la potencia reactiva que consume la carga la proporciona el MCSI. De esta forma se
logra la compensación tanto del factor de potencia como de los armónicos presentes en la red
causados por la carga.

Para maximizar la potencia entregada a la red eléctrica y así optimizar la eficiencia total del
sistema, el algoritmo MPPT modifica la referencia de potencia activa para alcanzar el punto de
máxima potencia y seguirlo ante posibles variaciones. El algoritmo MPPT está implementado en la
FPGA junto con sistemas de comunicación, lo que permite que un controlador externo a la micro red
pueda ajustar la potencia activa entregada por el convertidor, y así obtener el punto de operación
requerido por el sistema eléctrico, por ejemplo reduciendo la potencia activa momentáneamente en
un sistema de generación distribuida cuando se detecta un cambio abrupto en el consumo. De esta
forma es posible mejorar la respuesta dinámica de la red incrementando la calidad de la energía y
la seguridad del sistema eléctrico.

Al momento del arranque del sistema, los inductores principales del convertidor (Ldc) y los
divisores (L), se encuentran descargados. Para asegurar un arranque lento, el valor de d̄ se establece
en su valor máximo (d̄ = 1) para generar la menor cantidad de estados cero del convertidor y
así reducir la pendiente de la corriente en los inductores. A medida que las corrientes internas del
MCSI aumentan, el MPPT modifica el valor de d̄ para alcanzar el punto de operación de máxima
potencia de la celda.

En la Fig. 7.5 se muestra el diagrama de flujo del algoritmo MPPT basado en el algoritmo de
Perturbar y Observar (PO) [103]. En cada instante de medición, se calcula la derivada tanto de la
potencia como de la corriente entregada por la celda y basandosé en el signo de estos resultados,
el algoritmo aumenta o disminuye el valor de d̄ en un valor fijo (∆d̄ = 0:001), resultando en pasos
equivalentes al 0:1 % de la corriente máxima que el convertidor puede entregar.
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Entrada: in, vn
Pn = in · vn

∆P = Pn − Pn−1

∆I = in − in−1

∆P > 0 ∆I > 0

∆I > 0

d̄ = d̄n−1 + ∆d̄

d̄ = d̄n−1 −∆d̄

Si

No

Si

Si

No

No

Figura 7.5: Algoritmo MPPT

7.2. Resultados de simulación

Las simulaciones se realizan mediante un modelo detallado hasta el nivel de los semiconductores,
incluyendo la dinámica y las pérdidas de los componentes del sistema. De esta forma, los resultados
de simulación tanto del arranque del sistema, del estado estacionario, la respuesta dinámica del
mismo y la activación del control de factor de potencia, resultan realistas y se pueden comparar
en forma directa con los resultados experimentales.

El modelo de simulación representa al sistema que se observa en la Fig. 7.1 y utiliza los
parámetros detallados en la Tabla 7.1.

Tabla 7.1: Parámetros del Sistema

Parámetro Valor

Tensión de fase de la red, vgr id 110Vrms

Frecuencia de Línea 50Hz

Inductores Principales (Ldc) 120mH

Inductores Divisores (L) 80mH

Capacitores de Filtrado 470nF

Frecuencia de conmutación de los IGBT 3150Hz

Frecuencia de conmutación a la salida 9450Hz

Carga inductiva 2kW , 200V Ar

Punto de operación de la Celda de H2 180V , 5:55A

La simulación comienza con una etapa donde sólo se realiza el seguimiento de la tensión de
fase de la red eléctrica, para permitirle al PLL estabilizarse, mientras que el MCSI permanece
apagado, forzando la salida del MPPT a cero. De este modo, la celda de combustible comienza
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sin entregar energía. En el instante de tiempo t = 40ms se activa el algoritmo MPPT y por lo
tanto las referencias del MCSI se incrementan. Luego de 120ms, cuando t = 160ms, se activa el
control de compensación de factor de potencia.

En la Fig. 7.6 se muestran las señales de referencia del MCSI y la tensión, corriente y potencia
de la celda de combustible. Los primeros dos trazos superiores corresponden a la tensión y la
corriente de la celda de combustible respectivamente. En el tercer trazo se observa la potencia
entregada por la celda mientras que las señales que determinan las referencias del convertidor, d̄
y q̄ + q̃, se detallan en trazo inferior.

0
60

120
180
240
300

T
en
si
ón

[V
]

0
2
4
6
8

10

C
or
rie

nt
e[
A
]

0
250
500
750

1;000

P
ot
en
ci
a[
W
]

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 0.2
−0:5

0

0:5

1

t[s]

d̄
/
q̄

+
q̃

Seguimiento de MPPT MPPT alcanzado

Figura 7.6: Tensión de la celda de combustible, corriente, potencia y componentes en cua-
dratura de la referencia del convertidor

El MPPT controla las referencias de potencia hasta llegar a un estado estacionario en el cual se
obtiene la máxima potencia de la celda de combustible. Un mecanismo de arranque lento, fuerza
un lento pero constante incremento en la potencia de salida, alcanzando el punto de máxima
potencia aproximadamente 80ms luego de su activación. Como se observa en la Fig. 7.6, mientras
el algoritmo MPPT se encuentra activo, luego de alcanzar el punto de máxima potencia, la potencia
de salida de la celda posee un ripple insignificante causado por los pequeños cambios en la tensión
y corriente generados por el algoritmo para calcular la derivada de la potencia sobre el punto actual
de trabajo. Además, puede observarse que la celda provee hasta 1kW de potencia al MCSI con
una rápida respuesta dinámica.

En la Fig. 7.7 se muestran los efectos que produce el arranque del MCSI en las tensiones
y corrientes de la red eléctrica. En el trazo superior se observa la salida del PLL („). Durante el
transitorio de arranque del algoritmo, existe una leve distorsión en la señal de fase durante el primer
periodo, hasta que el PLL se engancha con la frecuencia de línea y su fase. El MCSI arranca en
el instante t = 40ms, luego de que el PLL comienza a seguir la fase de la red correctamente. La
rápida respuesta y alta precisión del DSOGI-PLL utilizado evita que errores de fase se propaguen
hacia la modulación del convertidor, lo cual podría afectar negativamente en la THD de las formas
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Figura 7.7: Tensión y corriente de la fase a de la red durante el encendido

de onda a la salida. En la parte inferior del gráfico se observa la tensión y la corriente de la fase
a de la red eléctrica. La distorsión en la tensión de la red luego de que el convertidor comienza
a inyectar corriente en el instante t = 0:04s es prácticamente imperceptible y se encuentra por
debajo de los límites impuestos por el IEEE Standard 519. La corriente disminuye cuando el MCSI
arranca, alcanzando el estado estacionario cuando el control de MPPT se estabiliza. A partir de
este instante, el MCSI se encuentra entregando toda la potencia requerida por la smart grid, la cual
para esta simulación corresponde a la potencia máxima que puede entregar la celda de combustible.

En el instante de tiempo t = 0:16s, se activa el control de compensación del factor de potencia
(PFC). La Fig. 7.8 muestra en detalle cómo se realiza la compensación en pocos milisegundos,
debido a la rápida respuesta dinámica del convertidor MCSI. Las corrientes de la red se estabilizan
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Figura 7.8: Detalle compensación del factor de potencia

y se observan en fase con las tensiones en menos de 2ms. Cuando el factor de potencia es com-
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pensado, la amplitud de las corrientes en la red se reducen, ya que la potencia reactiva requerida
por la carga la entrega el MCSI en lugar de la red eléctrica.

Los gráficos que se muestran en las Fig. 7.9 y 7.10 corresponden a la THD de corriente y a la
THD de tensión para la fase a de la red, respectivamente. Los resultados son altamente satisfac-
torios dado que la THD de corriente es 0:44 % y la correspondiente a la tensión es 0:71 %. Ambos
valores se encuentran debajo del 3 % requerido por la norma IEC 61000-4-7 y el IEEE Standard
519. En ambos casos la distorsión es causada principalmente por los armónicos correspondientes
a la conmutación de las llaves del convertidor. Dado que el MCSI está compuesto por tres módu-
los idénticos que en conjunto producen siete niveles de salida, las componentes de conmutación
se encuentran a una frecuencia tres veces superior a la frecuencia de conmutación de las llaves,
3 mf 50Hz , donde el índice de modulación de frecuencia es mf = 63. Por lo tanto, los armónicos
de conmutación que se observan en el espectro de la corriente de salida del MCSI se encuentran
centrados en 9450Hz .
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7.3. Resultados experimentales

Se construyó el sistema experimental que se observa en la Fig. 7.11 para verificar el compor-
tamiento real del sistema analizado. Un auto transformador variable se utiliza como fuente de la
micro red para generar los 3x190VLL. La celda de combustible utilizada en estos experimentos, que
se encuentra disponible en nuestras instalaciones, es el modelo H-200 PEM (FCS-C200) de Horizon
Fuel Cell Technologies. Esta modelo se compone de un arreglo de 40 celdas, capaz de entregar
hasta 8:3A a 24V , proporcionando una potencia máxima de 199W . La carga total conectada a la

Fluke
435

Osciloscopios

3x190VLL

Microgrid

Tanque
H2

MCSI

FPGA

Carga
Activa

Carga
Inductiva

Boost

PEM

Figura 7.11: Configuración Experimental

micro red está compuesta por una resistencia trifásica de 121Ω conectada en estrella y un motor
de inducción trifásico comercial. En conjunto, bajo las condiciones nominales de la red eléctrica,
corresponden a una potencia activa de 300W y a una carga reactiva de 150V Ar .

La tensión nominal de la celda de combustible disponible es varias veces menor que la tensión
requerida por el MCSI. Para emular el comportamiento de la celda de alta tensión utilizada en
las simulaciones se utiliza un convertidor tipo Boost con una ganancia en tensión superior a
siete veces. Para la construcción de este convertidor se utiliza una inductancia de 400—H y un
capacitor de salida de 47—F . La frecuencia de conmutación se establece en 20kHz . Estos valores
se seleccionaron para obtener un ripple de salida menor al 2 %, manteniendo tanto las pérdidas
por conmutación como las de conducción bajas y así maximizar la eficiencia del convertidor. El
ciclo de trabajo del convertidor tipo Boost se fijó en 86:7 % y bajo estas condiciones se logra una
ganancia en tensión de 7:5 veces, convirtiendo los 24V de entrada a 180V a la salida.

Para medir la THD de la corriente de salida (i) y de la tensión de salida (v) se utiliza un
medidor de calidad de energía eléctrica, Fluke 435. Tanto la THD de tensión como la de corriente,
THDv y THDi respectivamente, se encuentran debajo de 0:6 %. En la Fig. 7.12 se muestra
el contenido armónico presente en ambas señales. Los resultados son similares a los obtenidos
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Figura 7.12: Medición de la THD de tensión y corriente de la red

mediante simulación y las pequeñas diferencias que se observan se deben a las características del
sistema experimental construido.

Las mediciones correspondientes al arranque del sistema se observan en la Fig. 7.13. La fase
de la tensión de red se denomina „, la tensión de la fase a (vgr ida) se observa en el trazo del
medio, mientras que la corriente de salida del convertidor (iinva) y la corriente de fase (igr ida) se
presentan superpuestas en el trazo inferior. La señal „ se calcula mediante el algoritmo DSOGI-PLL

„

vgrida

igrida

iinva

Arranque del sistema

iinva ↑, igrida ↓

Figura 7.13: Arranque del sistema experimental

utilizando las mediciones de las tensiones de fase y se observan en el osciloscopio mediante el uso
de un DAC conectado a la FPGA, cuyas características se detallan en el Apéndice A. Se observa
que el MCSI se encuentra siguiendo correctamente la fase de la tensión correspondiente a la fase
a de la red eléctrica (va). En el momento en el cual se produce el arranque del sistema se observa
que la corriente de salida del convertidor (iinva) se incrementa y por lo tanto, en forma simultánea,
la corriente de la red (igr ida) disminuye.
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La Fig. 7.14 muestra la tensión y la corriente de la red cuando el control de compensación del
factor de potencia se activa. La señal de ángulo „ se encuentra en fase con la tensión aún cuando
la corriente de la red (igr ida) varía, mostrando una excelente respuesta dinámica del algoritmo
DSOGI-PLL. Sin compensación, igr ida atrasa a vgr ida , mientras igr ida entra en fase con vgr ida
cuando el control de compensación se habilita. Además, se aprecia una disminución en la corriente
igr ida cuando la potencia reactiva es compensada por el convertidor. La respuesta rápida del PFC
está acorde a los resultados obtenidos mediante simulación.

„

vgrida

igrida

Activación del
control PFC

Fase
compensada

La corriente disminuye

Figura 7.14: Compensación de factor de potencia

7.4. Conclusiones

Se presentó una forma para integrar energía desde una celda de combustible a la red eléctrica
utilizando un MCSI, la cual permite mejorar la calidad de la energía eléctrica. El sistema para en-
tregar energía a la red eléctrica, proveniente de una celda de combustible, utilizando un convertidor
MCSI de 7 niveles simétrico fue diseñado, evaluado mediante simulaciones e implementado en un
modelo a escala basado en una celda de combustible de 200W . El sistema muestra un excelente
desempeño, tanto en los resultados de simulación como en los resultados experimentales obtenidos
utilizando un prototipo de laboratorio. Las salidas del MCSI cumplen con las regulaciones vigentes
para el contenido armónico en la red eléctrica, IEC 61000-4-7 y IEEE Standard 519. Los resul-
tados experimentales demuestran que el prototipo analizado posee una buena correlación con los
resultados obtenidos mediante simulación, lo que permite extrapolar los resultados a sistemas de
mayor potencia. El sistema propuesto es apropiado para ser utilizado en sistemas de generación
distribuida o en smart grids, ya que permite compensar el factor de potencia y cancelar distorsión
armónica presente en las corrientes de la red eléctrica.

Además, este sistema de integración de energías puede ser utilizado para integrar otras fuen-
tes de energías renovables como por ejemplo energía solar o energía eólica utilizando la misma
topología, solo requiriendo mínimas modificaciones al sistema de control.
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Capítulo 8
Conclusiones

Los convertidores multinivel ofrecen características que los hacen atractivos en una amplia
variedad de aplicaciones. En particular los MCSI modulares, permiten controlar corrientes que
exceden las limitaciones propias de cada módulo, debido justamente a la característica multinivel
de los mismos, donde la corriente total del sistema es la suma de las corrientes de salida de cada
uno de sus módulos. La topología analizada no tiene limitaciones en cuanto a la cantidad de niveles
a generar, estando limitada simplemente por cuestiones de costo y por la complejidad total del
sistema. Es posible generar una cantidad muy elevada de niveles siempre y cuando sea posible
controlar los módulos que componen al convertidor en forma coordinada y con suficiente precisión.
En caso que la tecnología de control no permita la resolución temporal suficiente para trabajar en
forma coordinada, es posible extender las capacidades de corriente de todo el sistema agregando
módulos en paralelo, que no requieren cálculo extra.

En esta tesis se analizó una topología modular de la familia de los MCSI y se generó el
marco teórico de análisis necesario para el diseño, control y simulación de convertidores reales.
Se aplicaron los conceptos teóricos para desarrollar un prototipo que permita conectar un tipo de
fuente de energía alternativa con la red eléctrica, y se propuso su extensión a otros tipos de fuentes
de energía. Se analizaron y aplicaron distintas técnicas de control a los diversos convertidores
derivados a partir de la misma topología y se desarrolló la plataforma de adquisición de datos y
control basada en FPGA para el desarrollo de las diferentes técnicas de control analizadas.

El estudio detallado de esta topología en conjunto con las aplicaciones detalladas permitió
realizar aportes significativos en los siguientes temas:

Marco teórico

El marco teórico necesario para el diseño, modelado y simulación de los convertidores fuente
de corriente ha sido desarrollado, analizado y descripto en detalle. Mediante la separación del
sistema en dos diferentes subsistemas, el convertidor y a la carga, fue posible detallar mediante
ejemplos, un método de modelado que es factible de utilizar en convertidores de mayor cantidad
de módulos y niveles. De esta forma es posible analizar el comportamiento del convertidor y de sus
variables internas de una forma simple y sistemática. Fueron analizadas diversas implementaciones
de la fuente de corriente que alimenta a los convertidores como así también un conjunto de cargas
que cubren un amplio rango de utilización del convertidor en variadas aplicaciones. A partir de los
resultados obtenidos es posible dimensionar y/o evaluar los valores de los componentes pasivos que
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integran los convertidores, además de permitir realizar simulaciones en forma eficiente en términos
computacionales, utilizando solamente el modelo. Luego de analizar en detalle un CSI se extienden
los resultados a los MCSI tanto simétricos como asimétricos, con fuente de corriente ideal o real,
abarcando casi la totalidad de opciones de un convertidor de aplicación industrial. Los resultados
pueden ser extrapolados fácilmente a convertidores de mayor cantidad de módulos y por lo tanto
de niveles a la salida, lo cual permite la extensión de los resultados a convertidores de alta potencia
o altas frecuencias de conmutación a la salida.

Modulación

La modulación SPWM para un CSI no es tan sencilla como la utilizada en los VSI debido a que
requiere de una translación de los estados activos del VSI a los correspondientes al CSI y además
necesita de una selección acorde del estado nulo de salida a utilizar, ya que los CSI poseen un
estado nulo más que los VSI. En esta tesis se presenta una forma simple y novedosa de realizar la
selección del estado cero óptimo que requiere tan solo de tres restas y lógica discreta para realizarlo.
Se ha evaluado con éxito su implementación tanto en convertidores de un solo módulo como en
convertidores multinivel en sus diversas variantes. A diferencia de los métodos existentes en la
literatura, este método no requiere de referencias extras como por ejemplo la referencia angular
de las corrientes de referencias. El método de modulación ha sido detallado exhaustivamente y el
mismo no presenta fallas ante saltos abruptos de las condiciones de entrada, que pueden ocurrir
por ejemplo al trabajar en lazo cerrado con un control externo al convertidor.

Plataforma de adquisición

Si bien el desarrollo de técnicas de electrónica digital no es parte del objetivo central del
trabajo de investigación, fue necesario desarrollar una plataforma de adquisición de valores de
tensiones y corrientes a alta frecuencia, con la correspondiente comunicación segura y robusta con
la FPGA, para hacer posible la implementación de las estrategia de control en una FPGA de gama
media. También fue necesario adaptar los algoritmos de control presentes en la literatura, para
llevarlos del modo continuo teórico a un modo discreto en tiempo y valores, indispensable para su
implementación en un controlador real. Para poder obtener los resultados experimentales de esta
tesis, se ha diseñado y construido una plataforma digital basada en FPGA que permite no solo
adquirir tensiones y corrientes a una alta velocidad de muestreo, sino que también permite realizar
una visualización externa de parámetros de control en un osciloscopio en tiempo real mediante
un DAC. La plataforma se ha desarrollada teniendo en cuenta conceptos necesarios para cualquier
sistema industrial, siendo totalmente modular y robusta, lo que permite agregar o quitar señales
de forma simple, conectando distintos módulos de sensado a la FPGA mediante cables Ethernet
estándar a distancias de hasta 3m con un costo bajo y alta inmunidad al ruido electromagnético.
Esta plataforma de bajo costo puede ser utilizada en diversos ámbitos tanto académicos como
industriales y presenta un costo relativamente bajo frente a las opciones comerciales existentes.
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Balance de las corrientes internas

Una de las problemáticas más analizadas de los convertidores multinivel en general es el balance
de las variables internas de los convertidores. En el caso de los convertidores fuente de corriente es
necesario controlar las corrientes internas de los mismos ya que si bien presentan un balance natural,
es posible que se generen diferencias en las corrientes internas debido a pequeñas perturbaciones
externas, tolerancias de los componentes o pequeños errores en la modulación. Estas diferencias,
si bien no son sustanciales en condiciones controladas, perturban las formas de onda de salida
impidiendo garantizar su convergencia y por lo tanto requieren utilizar algún mecanismo de control
para el balance. Es esta tesis se ha implementado un algoritmo de control para realizar el balance
de las corrientes internas de un MCSI simétrico de 7 niveles, en una FPGA y en condiciones de
laboratorio. Los resultados experimentales confirman los resultados obtenidos analíticamente. Los
mecanismos de control basados en pequeñas diferencias introducidas en la modulación SPWM no
presenta mayores desafíos en su implementación en una FPGA y utiliza muy pocos recursos. Los
resultados aumentan la confiabilidad del sistema al ser capaz de soportar perturbaciones externas
o internas sin agregar demasiada complejidad al sistema más allá de la necesidad de monitorear las
corrientes del MCSI. Por lo tanto es una opción simple y efectiva para incrementar la confiabilidad
de un MCSI.

Control predictivo basado en modelo

El control predictivo basado en modelo provee ventajas frente a los controles tradicionales ya
que permite la inclusión de múltiples objetivos de control y restricciones dentro de un mismo con-
trolador, permitiendo además eliminar por completo la etapa de modulación. Las técnicas basadas
en FCS-MPC para ser utilizadas tanto con CSI como con MCSI simétricos y asimétricos fueron
analizadas y evaluadas en detalle. Los resultados obtenidos demuestran que es factible utilizar estas
técnicas para los convertidores fuente de corriente y que en algunos casos sus ventajas son conside-
rables. Estas técnicas son ideales para ser implementadas en una FPGA ya que requieren grandes
capacidades de procesamiento y pueden aprovechar alguna de las características importantes de
las FPGA como por ejemplo la capacidad de las mismas de realizar cálculos en paralelo. Es posible
evaluar un modelo con gran número de estados en tiempos reducidos y garantizar la operación
del sistema cumpliendo con determinadas restricciones. En el caso de los convertidores multinivel
también es posible realizar el control de las corrientes internas utilizando el mismo controlador
y por lo tanto garantizar el cumplimiento de restricciones de diseño. Todas estas características
permiten garantizar el funcionamiento del convertidor dentro de las características de diseño ante
diversas condiciones externas, incrementando así la confiabilidad total del sistema. Por todo lo
expuesto anteriormente el FCS-MPC resulta una opción atractiva para el control de un MCSI y
garantiza el cumplimiento de las restricciones de diseño. Además, a diferencia de una modulación
SPWM, elimina los sobrepicos y oscilaciones causados ante variaciones abruptas de las referencias
del convertidor.



116 Capítulo 8. Conclusiones

Sincronización con la red eléctrica

Se diseñó e implementó en una FPGA un método de sincronización con la red eléctrica basado
en el algoritmo denominado DSOGI-PLL. Este método es capaz de utilizarse con diversas precisio-
nes de salida y a diversas frecuencias de muestreo tanto en sistemas trifásicos como monofásicos,
utilizando pocos recursos de la FPGA. Al estar implementado en la misma FPGA que el sistema
de modulación y/o control del convertidor, es posible seleccionar la tasa de muestreo óptima que
requiera el convertidor para su funcionamiento, optimizando los recursos de cómputo. Los cálculos
pertinentes al PLL fueron realizado en tan solo 200ns, valor que resulta varios ordenes de magni-
tud inferior a los alcanzados por un microcontrolador o DSP. La técnica analizada e implementada
demostró ser eficaz, logrando un alto rechazo a las perturbaciones que pueden estar presentes en
la red eléctrica, funcionando aún ante fallas en una o dos fases. Cabe destacar que este método
puede ser utilizado con cualquier convertidor que requiera ser conectado a la red eléctrica, ya sea
fuente de corriente o de cualquier otro tipo.

Interfaz con la red eléctrica

Las capacidades del convertidor MCSI de 7 niveles simétrico como interfaz entre una celda de
combustible basada en hidrógeno y la red eléctrica fue analizada y los resultados experimentales
fueron verificados sobre un prototipo a escala, implementando todos los algoritmos de control en
una FPGA. Esta aplicación resulta interesante cuando la fuente de generación está concentrada
en un solo dispositivo, debido a los menores requerimientos de tensión de los MCSI respecto de
los MVSI. La obtención del punto de máxima potencia (MPPT) fue realizada íntegramente con
el convertidor sin requerir de etapas auxiliares para ello, simplificando así el diseño y maximizando
el rendimiento del sistema en su totalidad. El MPPT fue realizado utilizando el algoritmo PO,
el cual se utiliza también para otros tipos de fuentes de energía alternativa, como por ejemplo
energía fotovoltaica, permitiendo la extensión de los resultados en forma rápida y efectiva a otras
tecnologías de energías renovables. Se obtuvieron resultados que cumplen las normativas vigentes
en cuanto a THD y los resultados se pueden extrapolar a potencias elevadas. Por lo tanto es viable
utilizar un MCSI como interfaz con la red eléctrica y celdas PEM y además, los requerimientos de
tensión de entrada son inferiores en comparación a los MVSI.

Como conclusión final, se puede destacar que mediante la topología analizada es factible realizar
formas de onda con bajas THD de salida, tanto en cargas estáticas como inyectando energía a la red
eléctrica, de una forma confiable y segura, siendo los resultados escalables según los requerimientos
y cumpliendo las normativas vigentes en cuanto a distorsión armónica.



Capítulo 9
Trabajos a Futuro

Esta tesis presenta las bases de análisis y diseño general para los convertidores fuente de
corriente, detallando el caso particular de una topología modular, que por sus ventajas frente a
otros MCSI y a los MVSI puede ser de gran interés en aplicaciones industriales. También es posible
ampliar el horizonte de aplicaciones del Convertidor Multinivel Fuente de Corriente Modular a
nuevas tecnologías y diferentes aplicaciones, tanto de alta potencia como de alta frecuencia (y
baja potencia), así como también en aplicaciones que incluyan múltiples convertidores trabajando
sobre la misma red. Por ello se plantean como posibles trabajos a futuros las siguientes líneas
de investigación, algunas de las cuales ya han sido exploradas en forma preliminar y otras que
requieren de un análisis de factibilidad detallado a fin de verificar su potencial aplicación.

Incorporación de nuevas tecnologías de llaves

Debido a la reciente aparición en forma comercial de nuevos semiconductores basados en
carburo de silicio (SiC) y nitruro de galio (GaN), es necesario adaptar el diseño de los módulos a
estas nuevas tecnologías. Las mismas están siendo utilizadas ya en convertidores VSI y Z-Source
y es de especial interés su aplicación a los CSI y MCSI [104, 105]. Estos nuevos semiconductores
presentan desafíos diferentes ya que los tiempos de conmutación se pueden reducir en varios órdenes
de magnitud frente a los tiempos actuales, lo cual conlleva a la utilización de componentes pasivos
de valores reducidos, y aumenta la eficiencia del sistema reduciendo las pérdidas. Sin embargo, en
algunos casos estas tecnologías presentan características tales que dificultan su incorporación en
un convertidor fuente de corriente. La más importante de estas características es que los tiempos
de encendido de estas llaves son superiores a los tiempos de apagado, y por lo tanto, en caso
de conmutar varias llaves al mismo tiempo, existiría un periodo de tiempo en el cual ninguna
de ellas estaría conduciendo en forma completa. Esto viola las restricciones impuestas para el
funcionamiento de estos convertidores, por lo que sería necesario utilizar técnicas de "tiempo
muerto"(blanking time) como las desarrolladas para los VSI pero adaptadas a los CSI.

Control Predictivo

Una de las áreas de mayor crecimiento en el ámbito del control de convertidores es quizás
el área pertinente al control predictivo basado en modelo, ya que en la actualidad presentan
considerables ventajas frente a los algoritmos de control y modulación tradicionales. Existen en
particular técnicas que trabajan a frecuencia de conmutación constante y permiten mejoras aún más
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significativas [106, 107, 108]. Se propone continuar con la investigación en esta área implementando
los algoritmos de control en una FPGA, lo cual genera desafíos importantes relacionados con la
electrónica digital, como por ejemplo la implementación del algoritmo de predicción en tiempo real
utilizando aritmética de punto fijo, de forma tal de poder lograr con pocos recursos capacidades
de procesamiento elevadas.

Utilización de Super Conductores

Una de las principales causas de disminución en la eficiencia de los convertidores fuente de
corriente está relacionada con las pérdidas por efecto Joule que se produce en las inductancias del
convertidor. Esto puede ser minimizado utilizando inductores que estén realizados con elementos
que presenten características de superconducción. Esto permitiría además eliminar prácticamente
el ripple en las corrientes de entrada del convertidor comportándose casi idealmente. Se estima que
a futuro estas tecnologías deberían estar lo suficientemente maduras como para ser utilizadas en
prototipos de investigación, lo cual permitiría evaluar estos convertidores también en aplicaciones
de almacenamiento energético donde se almacene energía en forma de corriente circulando por
las inductancias. En aplicaciones donde se requieren mínimas pérdidas y muy alta potencia ya se
utilizan con éxito tecnologías de materiales superconductores [109].

Interfaz con Energía Fotovoltáica

En el Cap. 7, se ha utilizado al convertidor MCSI simétrico de 7 niveles como interfaz entre la red
eléctrica y una celda de combustible basada en hidrógeno para inyección de la energía generada en
la red. Se estima que no debería haber inconvenientes a la hora de utilizar un MCSI como interfaz
con energía fotovoltáica ya que estas energías comparten similitudes con las características de
una celda de combustible. Por otro lado, los MCSI presentan como especial característica que
requieren menor tensión de alimentación que los VSI y por lo tanto es posible realizar arreglos de
menor cantidad de paneles, minimizando los problemas de desbalance en los arreglos de paneles
fotovoltáicos. Esto debería resultar en una mejor utilización de los paneles ya que encontrar el
punto de máxima potencia de una menor cantidad de paneles presenta menor complejidad y por
lo tanto se observaría una mejora en la eficiencia de estos sistemas.

Tolerancia a Fallas

El MCSI simétrico permite la inclusión de un módulo extra para realizar tolerancia a fallas
simples [67], lo cual lo hace especialmente atractivo para aplicaciones donde se requiera mayor
confiabilidad. Para poder utilizar el método, es necesario detectar la falla en forma temprana tanto
en los semiconductores del convertidor como fallas en los componentes pasivos que se utilizan en
su construcción. Se han realizado estudios preliminares cuyos resultados han sido publicados en:

[110] H. P. Polenta, P. Cossutta, and A. Ray, “Implementation of fault detection and pre-
diction capabilities in a multilevel current source inverter,” in 2014 IEEE Metrology for
Aerospace (MetroAeroSpace), pp. 205–210, May 2014
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Se espera a futuro poder realizar un prototipo que incluya el módulo de respaldo y los algoritmos
necesarios para la detección de fallas implementados en una FPGA a fin de evaluar los requerimien-
tos para su operación en forma segura. Esto permitiría extender el uso de los MCSI a aplicaciones
industriales que requieran de muy alta confiabilidad.

Sistemas Monofásicos con Flujo de Potencia Constante

Se propuso la utilización de un CSI tradicional trifásico para ser utilizado en un sistema mo-
nofásico, para ello se conecta entre la fase extra un capacitor el cual permite que la potencia de
entrada al CSI sea constante. Un sistema de modulación adaptado a estas condiciones ha sido
propuesto y se desarrolló un completo análisis sobre como elegir adecuadamente el capacitor de
almacenamiento. Estos resultados han sido publicados en:

[111] P. Cossutta, M. P. Aguirre, A. Cao, S. Raffo, and M. I. Valla, “A novel modulation
technique for single phase current source inverters with active buffering,” in 2015 IEEE
International Conference on Industrial Technology (ICIT), pp. 2036–2041, March 2015

Esta adaptación resulta interesante para interactuar con sistemas monofásicos que requieran un
flujo de potencia constante entre dos fuentes, se propone implementar experimentalmente dicho
método a fin de contrastar sus características frente a las opciones existentes para utilizarse como
interfaz entre energías alternativas y la red eléctrica.
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Apéndice A
Sistema de Adquisición de Datos

Todos los sistemas de modulación y control de este trabajo han sido realizados sobre una
plataforma basada en una FPGA Zynq-7000 de la firma XilinxTM. El kit de desarrollo utilizado se
muestra en la Fig. A.1. El mismo se denomina ZedBoard y utiliza el chip denominado XC7Z020-
CLG484, el cual cuenta con una FPGA y 2 núcleos ARM R©CortexTM-A9 MPCoreTM.

El kit posee diversos periféricos que pueden ser controlados por la FPGA como, por ejemplo:
interfaz Ethernet, HDMI, VGA, USB 2.0, 8 llaves, 8 LED, pantalla OLED y otros. Además, cuenta
con un puerto de expansión FMC, con 5 puertos PMOD, 4 de ellos, denominados JA, JB,
JC y JD conectados a la FPGA del sistema en un chip (SoC) y el restante, JE, conectado al
microcontrolador.

Los puertos PMOD que se encuentran conectados a la FPGA se utilizan para conectar hasta 4
módulos CSI a la FPGA para realizar un MCSI, mientras que el puerto de expansión FMC se utiliza
para la comunicación con diversos periféricos externos. Debido a la dificultad de realizar una placa

JE

JD

JC

JB JA

FPGA FMC

Figura A.1: Kit de desarrollo ZedBoard

de adaptación del puerto FMC a otros tipos de conectores, se adquirió una placa de adaptación
de la firma KAYA INSTRUMENTS, la cual se observa en la Fig. A.2 y permite la conexión de las
salidas de la FPGA de una forma más conveniente.

Los dispositivos que se requieren conectar a la FPGA son sistemas de adquisición de tensiones,
de corrientes y sistemas de generación de señales de salida para la rápida visualización de señales

http://zedboard.org/product/zedboard
https://www.kayainstruments.com/fmc-prototype-board/
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Figura A.2: Adaptador FMC

internas de la FPGA en un osciloscopio.

Los dispositivos ADC y DAC a conectar a la FPGA poseen comunicación SPI, las cuales no
son viables en ambientes ruidosos y en longitudes superiores a los pocos centímetros. Por dicho
motivo se utiliza una comunicación vía LVDS para cada una de las señales necesarias para el
bus SPI, las cuales requieren de un par diferencial cada una. Un cable estándar que reúne los
requisitos necesarios es el cable utilizado en redes Ethernet. Se utilizan cables CAT5 con blindaje
para incrementar la relación señal a ruido de las comunicaciones y minimizar las interferencias
del convertidor en las comunicaciones. Se diseñó una placa para adaptar las señales de la FPGA
extraídas mediante el adaptador anteriormente mencionado a 10 puertos del tipo Ethernet con
blindaje, con capacidad para manejar hasta 10 dispositivos diferentes. Un diagrama en bloques
del adaptador diseñado se observa en la Fig. A.3. A fin de simplificar la utilización de la placa
adaptadora, se estandarizó la nomenclatura de cada uno de los 4 pares diferenciales del cable
Ethernet y a cada par diferencial a la salida de los conectores RJ45 se los denominó DAx , DBx ,
DCx y DDx , donde x corresponde al número de RJ45 utilizado. En cada una de las placas que
se conectan mediante el cable Ethernet se les agregó la leyenda indicando que señales transporta
cada uno de los pares a fin de facilitar la programación de la FPGA.

FPGA

RJ451

RJ452

...

RJ4510

Trazos
de PCB

diferenciales

Conectores
Ethernet
blindados

Cables
Ethernet
blindados

Otros
Dispositivos

4 pares
diferenciales
DAx , DBx ,
DCx y DDx

Figura A.3: Diagrama en bloques del adaptador FMC-Ethernet
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El adaptador diseñado se observa en la Fig. A.4, montado en la FPGA. Durante el diseño del
adaptador se empleó especial cuidado en mantener los pares diferenciales de la misma longitud
para cada una de las salidas a fin de minimizar los retardos entre las diferentes señales de un mismo
puerto y para mantener la integridad de las señales involucradas.

La alimentación tanto de la FPGA como de los módulos externos se definió en 12V y se diseño
una placa para poder distribuir las alimentaciones, la cual se encuentra montada a la derecha de
la FPGA. Cada una de las salidas se encuentra filtrada con capacitores de desacople y protegida
mediante el uso de un fusible reseteable.

Figura A.4: Adaptador FMC-Ethernet

A.1. Medición de tensiones

Un diagrama en bloques del sistema de adquisición de tensiones se observa en la Fig. A.5. El
integrado utilizado para la conversión AD es el ADC121S101 de Texas Instrument, el cual permite
una tasa de conversión de hasta 1MSps con salida SPI y 12bis de resolución. Dado que el bus SPI
en este caso solo requiere 3 líneas de datos, es posible incluir dos conversores en la misma placa
para optimizar el uso del cable Ethernet ya que ambos conversores comparten las lineas de CS y
SCK y las otras dos líneas se utilizan para enviar el dato de salida de cada conversor, DOUT0,
DOUT1.

El factor de escala es configurable mediante un simple divisor resistivo. El cálculo del mismo
se realiza teniendo en cuenta que la tensión máxima a la salida del divisor resistivo debe ser igual
a la tensión máxima de entrada del conversor y la ganancia está dada por

Vout =
R2

R1 + R2
∆Vmax = 5V (A.1)

https://www.ti.com/
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V+

R1a

R1b

R2 C2

V-

f0=18KHz

-2.5-2.5V

Conv.
A/D

0-5V

Aislador
Conv.
LVDS

DOUT →
CLK ←
CS ← Cable a

la FPGA

Figura A.5: Diagrama en bloques simplificado, medición de tensiones aisladas

donde R1 es el valor equivalente de R1a en paralelo con R1b,

R1 =
R1aR1b

R1a + R1b
(A.2)

De esta forma se logra mayor flexibilidad a la hora de lograr los factores de escala necesarios para
diversas aplicaciones, utilizando valores estándar de resistencias.

La transferencia total del filtro de primer orden que se conforma con el capacitor C2 y las
resistencias divisoras y es

H(s) =
R2

R1+R2

sC2
R1R2
R1+R2

+ 1
(A.3)

El cual en conjunto con el posterior filtro de segundo orden con frecuencia de corte f0 = 18KHz

conforman un filtro anti aliasing de 3er. orden. La Fig. A.6 muestra la placa de adquisición de
tensiones desarrollada donde puede observarse en la zona cercana al conector Ethernet el detalle
de los pares diferenciales utilizados para la comunicación SPI.

Figura A.6: Medición de tensiones de 2 canales
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A.2. Medición de corrientes

La Fig. A.7 muestra la placa de adquisición de corriente construida. Es posible adquirir hasta
4 corrientes aisladas entre sí y de forma aislada de la FPGA. Se utiliza la línea de sensores ACS
de sensores de corriente de efecto Hall de la firma Allegro Microsystems, de encapsulado SOIC8
como por ejemplo los ACS714 y ACS724. Existe un amplio abanico de escalas tanto en sensores
unidireccionales como bidireccionales con escalas máximas de hasta 30A. Posee dos métodos de
conexión a la placa, una bornera a tornillos capaz de soportar hasta 10A o pads para soldado
directo de cables diseñado para soportar hasta 30A. En este caso se cuenta con un único conversor

Figura A.7: Medición de corrientes de 4 canales

ADC para los 4 canales con una tasa combinada de muestreo máxima de 1MSps. Los sensores
unidireccionales poseen una tensión de salida correspondiente a 0A en un valor igual a 0:5V

mientras que los bidireccionales se encuentran centrados en 2:5V . Esto se traduce en los valores
410 y 2048 en la señal digitalizada a 12bits y por tal motivo al utilizar las señales es necesario
realizar la resta correspondiente y ajustar de forma acorde la escala de las señales al utilizar las
corrientes adquiridas.

El conversor requiere una línea de CS, una de DIN para poder seleccionar el canal a convertir
y las señales de CLK y DOUT , con lo cual un solo cable Ethernet de conexión es suficiente y se
optimiza el uso del cable al utilizar la totalidad de sus conductores.

A.3. Salida de datos

La placa de salida de datos permite generar señales en el rango 0 − 2:5V con 12bits de
precisión, utilizando como conversor DA el integrado DAC124S085 de la firma Texas Instrument,
el cual dispone de conexión SPI, QSPI y MICROWIRE. El mismo permite alcanzar frecuencias de
clock de hasta 40MHz y es capaz de actualizar sus cuatro salidas en forma simultánea con tasas
de muestro superiores a los 500KHz . A la salida del DAC se utiliza un filtro RC, siguiendo las
recomendaciones del fabricante, con el fin de adaptar impedancias y filtrar los posibles glitches que

https://www.allegromicro.com/
https://www.ti.com/
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se pueden generar a la salida.
Para evitar lazos de masa se diseñó a la misma para comunicarse en forma aislada con la FPGA.

Se requieren 3 señales de conexión a la misma, SCK, SY NC y DIN0. Al sobrar un par diferencial
del cable Ethernet se diseñó de forma tal que permite apilar dos placas iguales y utilizar el par
diferencial redundante como DIN1, mediante un jumper se envía las señales correspondientes a la
placa superior a fin de generar un sistema de 8 salidas utilizando un solo cable Ethernet.

La placa diseñada configurada para 4 canales se observa en la Fig. A.8.

Figura A.8: Generación de tensiones de 4 canales



Apéndice B
Convertidor Fuente de Tensión

En la Fig. B.1 se muestra el convertidor fuente de tensión ideal. Las llaves del puente deben
ser capaces de conducir en inversa, esto normalmente se realiza utilizando un diodo externo en
antiparalelo o mediante el diodo intrínseco presente en la mayoría de los semiconductores utilizados
para realizar las llaves. Las llaves inferiores de cada una de las piernas del convertidor se activan
con la señal de mando complementaria a la llave superior de la misma pierna. Por lo tanto, para
controlar al mismo, solo son necesarias tres señales de control, g1, g2 y g3 y dado que existen 3
llaves a controlar, el VSI posee únicamente 23 estados posibles. De los 8 estados posibles, dos de
ellos producen tensión nula a la salida, estos estados corresponden a g123 = 000 y a g123 = 111.

o

vdc

g1

g1

g2

g2

g3

g3

a

Load

b
n

c

gx =

Figura B.1: Convertidor Fuente de Tensión

La tensión de salida en cada una de las ramas del convertidor respecto del nodo denominado
o en la figura es 2664

vao

vbo

vco

3775 = g vdc (B.1)

donde g = [g1 g2 g3]T , es decir que la tensión en cada rama puede ser solamente 0 o vdc . En el
caso de las tensiones de línea, la misma puede adoptar valores de vdc , 0 y −vdc .

Si se considera una carga balanceada, las tensiones de fase pueden adoptar los valores: −2
3vdc ,

−1
3vdc , 0, 1

3vdc y 2
3vdc , en cada instante de tiempo, en función del valor de g . Por otro lado, la

tensión vno puede adoptar alguno de los siguientes valores: 0, 1
3vdc ,

2
3vdc y vdc .

La conmutación SPWM tradicional para estos convertidores, la cual ha sido ampliamente
analizada en la literatura, es extremadamente simple, ya que las señales de control de las llaves
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surgen de la simple comparación de una referencia con una señal triangular, tal como se observa
en la Fig. B.2.

irefa
irefb
irefc ≥

VSI

g

Referencias

Triangular

VSI-SPWM

Figura B.2: Diagrama VSI-SPWM

A modo de ejemplo, considerandomf = 9 yma = 0:9238, se obtiene la tensión van representada
en la Fig. B.3.

0 0.005 0.01 0.015 0.02
−vdc

− 2
3
vdc

− 1
3
vdc

0

1
3
vdc

2
3
vdc

vdc

v a
n

Figura B.3: Ejemplo VSI-SPWM, tensión van

Bajo estas condiciones, y considerando los resultados en valor medio, la tensión pico en cada
una de las ramas del convertidor respecto del nodo n está definida por

van;bn;cn =
1

2
ma vdc (B.2)

Si se considera una tensión de salida cuyo valor pico es V , es condición necesaria para que el
convertidor pueda generarla que,

vdc ≥
2

ma
V (B.3)

Comparando con los resultados obtenidos en (2.24) puede observarse que los requerimientos de
tensión de un convertidor VSI son superiores a los requeridos por un CSI.

B.1. Representación en el espacio de estado ¸˛

Aplicando la transformación (2.8) a las tensiones de fase van, vbn y vcn, para cada uno de los
estados posibles de g , se obtienen las tensiones de salida del convertidor en el espacio ¸˛. Estos
valores se encuentran tabulados en la Tabla B.1, junto con la tensión de salida normalizada del
convertidor y el ángulo del vector v¸˛ para los 8 estados posibles. Puede observarse que |v¸˛| = 2

3

para cada uno de los estados activos del convertidor, el cual es un valor inferior a la salida posible
de obtener para un convertidor CSI.
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Tabla B.1: Tensiones en el espacio de estado ¸˛

Estado Vector g1 g2 g3 vab vbc vca
v¸˛
vdc

„

#0 v0 0 0 0 0 0 0 0 -

#1 v1 1 0 0 vdc 0 −vdc 2
3 0◦

#2 v2 1 1 0 0 vdc −vdc 1
3 + j

√
3

3 60◦

#3 v3 0 1 0 −vdc vdc 0 −1
3 + j

√
3

3 120◦

#4 v4 0 1 1 −vdc 0 vdc −2
3 180◦

#5 v5 0 0 1 0 −vdc vdc −1
3 − j

√
3

3 240◦

#6 v6 1 0 1 vdc -vdc 0 1
3 − j

√
3

3 300◦

#7 v7 1 1 1 0 0 0 0 -

Si se representan en el plano complejo los valores tabulados para v¸˛ normalizados respecto
de la tensión de alimentación del convertidor, vdc , se obtiene el hexágono representado en la Fig.
B.4. Donde el radio inscripto dentro del hexágono posee un radio igual a 2

3 . Puede observarse que

v0;7
#1

g1;2;3 = 100

g1;2;3 = 011

#2
110

001
#3

010

101

#4
011

100

#5
001

110
#6

101

010

v1

v 2

v
3

v4

v 5
v
6

Sector 1

Sector 2

Sector 3

Sector 4

Sector 5

Sector 6

i˛

i¸

Figura B.4: Tensión v¸˛ en el plano complejo

este hexágono se encuentra desfasado −30◦ respecto del hexágono de la Fig. 2.2, lo cual explica
el desafasaje que produce la modulación SPWM para un CSI mencionada en el Cap. 2.
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