IEEE LATIN AMERICA TRANSACTIONS, VOL. 11, NO. 1, FEB. 2013

High Reliability and Performance PWM
Inverter for Standalone Microgrids

F. Botteron Member, IEEE, R. E. Carballo Member, IEEE, R. O. Nunez, Member, IEEE
A. P. Quintana and G. A. Fernandez, Member, IEEE

Abstract— In this paper a high reliability and performance
single-phase PWM inverter for standalone microgrids is
presented. To obtain the before mentioned characteristics this
work propose, two different controller structures and a
straightforward design methodology for these controllers, based
on the internal model principle. In order to validate the proposed
design methodology, digital controllers and to demonstrate the
steady state and transient performance, experimental results are
presented from a 5kVA PWM modulated single-phase inverter,
fully controlled by a DSP TMS320F2407.
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I. INTRODUCCION

A CONFIABILIDAD en el suministro de energia

eléctrica a usuarios que habitan zonas remotas y alejadas
de la red de distribucion, es un aspecto que presenta algunos
desafios cuando este suministro se realiza a partir de los
recursos energéticos renovables del lugar. Un recurso
energético renovable que puede ser aprovechado durante gran
parte del afo, en determinadas regiones, es el que ofrece la
energia solar a través de la conversion fotovoltaica. Ademas,
la creciente preocupacion por las cuestiones ambientales y las
ventajas que ofrece la generacion de energia fotovoltaica, si se
la compara con otras fuentes de energia renovables
particularmente en términos de fiabilidad, integrabilidad y
mantenimiento, marcé en la ultima década un gran interés y
significativas inversiones en esta area [1],[2]. La tendencia en
el desarrollo tecnologico del suministro energético actual es la
conformacion de microredes, definidas como un sistema de
alimentacion conformado por diversas fuentes de energias
renovables que alimentan cargas locales, de baja y media
potencia. A su vez, estas microredes pueden funcionar de
forma aislada o conectadas a la red principal. Dado el interés
de suministrar energia a usuarios alejados de la red principal,
en este trabajo se presenta un sistema de generacion
fotovoltaica autonomo de SkVA, capaz de suministrar energia
eléctrica de forma confiable y con alta calidad.
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Con el fin de extraer la maxima potencia del generador
fotovoltaico, la implementacion clésica en sistemas aislados,
se realiza generalmente mediante la conexion en serie de un
convertidor CC-CC entre el arreglo fotovoltaico y la carga (o
el elemento almacenador de energia), lo que se observa en el
esquema del sistema propuesto de la Fig. 1.
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Figura 1. Sistema de generacion fotovoltaica autbnomo propuesto.

La energia eléctrica obtenida en la conversion fotovoltaica
es almacenada en un banco de baterias y/o entregada a la
carga a través de un convertidor CC-CA, formado por dos
etapas de conversion: (i) una etapa CC-CC que genera una
tension de corriente continua constante y (ii) una etapa CC-
CA, con elevado desempefio para cualquier tipo de carga. La
conversion CC-CC la realiza un convertidor del tipo puente
completo aislado con transistores IGBT, modulados por
desplazamiento de fase, propuesto en [3]. Por otro lado, la
conversion CC-CA es realizada por un convertidor del tipo
puente completo con llaves IGBT, y las mismas son
accionadas con una frecuencia de conmutacién baja, de SKHz,
para reducir las pérdidas. Las componentes de frecuencias
elevadas resultantes de la modulacion PWM, son filtradas
mediante un filtro pasa bajos LC. A efectos de proporcionar a
la carga una tensiéon de alta calidad, con valor eficaz y
frecuencia  constantes, independientemente  de  las
caracteristicas de la misma, se propone e implementa en forma
experimental una estrategia de control del inversor que utiliza
el principio del modelo interno (PMI). Las estrategias de
control basadas en este principio [6] y particularmente las que
utilizan estructuras del tipo plug-in repetitivo [7], son
ampliamente utilizadas debido a las excelentes caracteristicas
para sintetizar tensiones sinusoidales con una muy reducida
distorsiéon armonica total dada la caracteristica de rastreo
asintotico de la referencia y el significativo rechazo de
perturbaciones periddicas conocidas. En la literatura es
posible encontrar diversas configuraciones de controladores
repetitivos [8]. El utilizado frecuentemente para el control de
inversores PWM, es el plug-in repetitivo, el cual posee un
filtro FIR pasa bajos de fase nula [8]. Esta estructura se
caracteriza por la facilidad de implementacién y reducida
carga computacional. La combinacion de este Gltimo con una
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accion  proporcional-derivativa (PD) adecuadamente
proyectada, permite lograr un buen desempefio transitorio
frente a variaciones de carga y un buen rechazo a las
perturbaciones provocadas por la variacion de la tension de
entrada al inversor. En cuanto a metodologias para el disefio
de este tipo de controladores, se han propuesto distintas
alternativas en la bibliografia [9][10][11], tomadas como base
para proponer una metodologia diferente, siempre
considerando la teoria del PMI. En este trabajo, se propone
una metodologia de proyecto diferente, en base a un analisis
de la configuracion de polos de lazo cerrado, que resulta ser
simple, practica y grafica utilizando el lugar de las raices;
agilizdndose el proceso de disefio de los parametros de los
compensadores. Ademas, con el objetivo de reducir el tiempo
de respuesta de la tension de salida ante perturbaciones no
periddicas, se propone un compensador por MI, muestreado a
una frecuencia menor que la del PD y se compara su
desempeiio con la implementacion usualmente utilizada.
Finalmente se presentan resultados de simulacién vy
experimentales para verificar el analisis propuesto.

II. MODELACION DE LOS CONVERTIDORES

A. Convertidor CC-CC:

Debido a que la contribucidén principal de este trabajo se
centra en el inversor fotovoltaico, aspectos relacionados al
modelo del convertidor y al analisis de la operacion del mismo
en lazo cerrado, no se abordaran aqui por cuestién de espacio
y pueden consultarse en [3].

A. Convertidor CC-CA:

A continuacion se hara una breve descripcion de la planta a
controlar, asi como también de las estructuras de control
utilizadas, para luego proponer la metodologia de proyecto de
los compensadores. El convertidor CC-CA que se observa en
la Fig. 3, conectado a la salida del convertidor CC-CC, es un
puente completo con filtro pasa bajos LC donde el bloque de
carga es considerado como una fuente de corriente alterna.
Esta, puede representar cargas lineales resistivas o resistivas-
inductivas y cargas no lineales. De estas ultimas, son de
principal interés las formadas por rectificadores a diodos con
filtro capacitivo, debido a que se utilizan como etapa de
conversion CA-CC en diversas aplicaciones, domesticas e
industriales. Asumiéndose que la frecuencia de conmutacién
es mucho mayor que la frecuencia de modulacién del inversor
PWM, este ultimo puede ser modelado como un sistema de
segundo orden, lineal e invariante en el tiempo (LTI), cuya
funcion de transferencia esta dada por (1).

Us) o, o

V., (s) S+ 2bm,s+®,°

donde ®,=1//LC 'y E_,:rLC/Z\/LC , siendo 7, la
resistencia intrinseca equivalente del inductor, L y C la
inductancia y capacidad del filtro, respectivamente.

El proyecto de los controladores en el dominio de tiempo
discreto requiere discretizar la ecuacion (1). Para esto se

G,(s)=
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asume que la accion de control u(¢) es el valor medio de la
tension aplicada al filtro LC en un periodo de conmutacion.
Seleccionando una frecuencia de discretizacion adecuada y
considerando un muestreador retenedor de orden cero, la
funcion de transferencia muestreada en el plano z resulta como
se muestra a continuacion:

U(z) _ zb +b,
V.(2) z(z*+za +a,)

G,(2)= @

En la expresion anterior se incluye un término en z~' para
modelar el atraso debido a la implementacién en un sistema
digital.

III. ESTRUCTURA DE LOS CONTROLADORES

De las distintas estrategias de control presentadas en la
literatura, que utilizan estructuras basadas en el principio del
modelo interno, debido a la simplicidad resultante, de la
metodologia de proyecto y de la implementacion digital, en
este trabajo se utiliza la estructura presentada en [12], la cual
posee la configuracion que se observa en la Fig. 2.

Figura 2. Diagrama de bloques del control propuesto en base al PMI.

En la Fig. 2 el compensador convencional G.(z) cumple con
la funcidn de estabilizar el sistema en lazo cerrado, y se coloca
en paralelo con el compensador por modelo interno G,,(2),
siendo este ultimo el que tiene las dinamicas inestables de la
referencia y de las perturbaciones periddicas, o sea, armonicas
de la fundamental de la referencia. Como el peor caso de
rastreo asintdtico se da para la carga no lineal, la cual drena
del inversor una corriente con armonicas en frecuencias
impares de la frecuencia fundamental, es suficiente utilizar
una estructura de G,,(z) que presente una configuracion de
polos que solamente rechace las armonicas impares presentes
en la tension de salida, como el propuesto en [13]. Esta
realizacién, que utiliza como base un generador de sefales
perioddicas, tiene como ventaja la utilizacion de la mitad del
numero de polos que el del repetitivo convencional [8],
reduciendo el espacio necesario en memoria RAM y afectando
sensiblemente menos el régimen transitorio del sistema.
Ademas de lo expuesto anteriormente, si se realiza un
downsampling de G,(z), como se indica en la Fig. 4, es
posible mejorar el margen de estabilidad del sistema de
control [14], y consecuentemente obtener mediante la correcta
seleccion de los parametros del controlador, una significativa
mejora en la respuesta dinamica del sistema, manteniéndose
un buen rechazo a las perturbaciones periddicas conocidas,
provocadas por la carga no lineal. Esta estrategia de control
propuesta se denomina DSIM, (down-sampled internal model)
y la misma, presenta la mitad del nimero de polos que la
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estructura G,{z) de la Fig. 2, mejorando aun mas el

desempeio dinamico de todo el sistema.
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Figura 3. Esquema completo de simulacion del sistema en PSIM.
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Figura 4. Diagrama de bloques del sistema de control propuesto en base al
PMLI, con estrategia DSIM.

IV. PROYECTOS DE LOS CONTROLADORES

A. Estrategia de control de arménicas impares.

A partir de la teoria del principio del modelo interno [14],
es posible establecer en dos etapas, un procedimiento para
disenar los controladores del sistema, estas son: (i) la
introduccidn en el lazo de trayectoria directa de las dindmicas
que se desean rastrear y rechazar, denotadas a partir de ahora
como 1/0(z), y (i) la estabilizacion del lazo cerrado del
sistema mediante la introducciéon del compensador
convencional. De acuerdo al primer paso de este
procedimiento, las dindmicas de 1/ ¢(z) para compensar las
armonicas impares pueden representarse por el generador de
senales periodicas dado en (3).

1 1

o(z) V41
De esta forma, la funcion de transferencia por modelo interno
propuesta, G,,(z) viene dada por (4).

k,.z¢

ZN/2 +Q(Z)

siendo, k,;, Zz° y Q(z), parametros que influyen en la
estabilidad del sistema a lazo cerrado, por lo que se describira
brevemente la funcién particular de cada una de estas partes
con el objetivo de establecer los pasos siguientes en la
metodologia propuesta. El valor de N debe ser obtenido en
funcion de la cantidad de armoénicas que se deseen eliminar de
la tension de salida v,(¢), considerando que la frecuencia de la
maxima armoénica que este modelo interno puede rechazar es
igual a la mitad de la frecuencia de muestreo seleccionada. La
ganancia k,,; determina la velocidad con la que el error de

3

G, (2)=~ “

rastreo va a cero ante variaciones de carga o de referencia,
debiendo adoptarse el valor mayor posible, sin comprometer
la estabilidad del sistema. El término z¢ es un filtro que tiene la
funcion de compensar la fase del sistema en las altas
frecuencias, y mas especificamente en este caso, en torno a la
dindmica de los polos complejos conjugados del filtro LC
[12]. Por otro lado, debido a las incertezas del modelo en las
frecuencias altas introducidas por el inversor, el término Q(z)
agrega una atenuacion adicional mejorando los margenes de
ganancia y de fase del sistema en lazo cerrado. Este Q(z)
puede ser un filtro FIR pasa bajos de fase nula [15], que
solamente lleva hacia el interior del circulo unitario los polos
de lazo cerrado introducidos por la (3), preferentemente en las
altas frecuencias. La otra posibilidad es utilizar un escalar, que
introduce atenuacién en todas las frecuencias por igual, a lo
largo de todo el circulo unitario. Los valores que pueden ser
utilizados se encuentran entre 0,95 <Q(z) < 1. Valores
menores a 0,95 resultan en un error de rastreo de valor
importante. La utilizacion del filtro FIR no afecta
practicamente el error de régimen permanente, mientras que
con el uso de la constante, se gana mas robustez pero se afecta
el rastreo asintético de la referencia, apareciendo un error no
nulo. Por otro lado, el uso de un escalar resulta mas simple de
implementar. Dado que en esta propuesta se opto por utilizar
un escalar, de ahora en mas Q(z) = O,;.

A continuacion, conociendo el efecto de cada uno de los
parametros en la funcidén de transferencia en (4), se puede
disenar el compensador G,,(z) introduciéndolo en lazo cerrado
con la planta, obteniéndose la siguiente expresion:

G ,i(2)=G,,(2)G,(2)/[1+G,,(2)G,(2)] 5)

A seguir, analizando la ubicacion de los polos de (5), se
determina el avance d en la (4). Inicialmente se considera
Q,; = 1. En cuanto a la ganancia k,,;, un valor reducido como
por ejemplo 0,05 es suficiente para eliminar el error de
régimen permanente ante perturbaciones periddicas en el
sistema, pero la respuesta dinamica resulta muy lenta, por lo
que se debe utilizar un valor lo suficientemente elevado que
permita una velocidad de convergencia del error a cero
aceptable para la aplicacion y que el sistema se mantenga
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asintoticamente estable. La experiencia practica sugiere iniciar
el procedimiento mencionado con £,,; = 0,2.

Para facilitar la observacion de la ubicacion de los polos de
(5), puede utilizarse el lugar de raices de la funcion de
transferencia de la trayectoria directa, esto es:

G, (z) = Gm,,(z)GP (z) (6)

Luego, por medio del uso de alguna herramienta
computacional, pueden almacenarse en un vector, todos los
lugares de las raices para un valor de ganancia unitaria. Dado
que los polos de (5), son los elementos del vector antes
mencionado, mediante un ciclo iterativo es posible calcular los
moddulos de cada elemento de ese vector y determinar de esta
forma cuales polos son los que se encuentran dentro y fuera
del circulo unitario.

Con la configuracion inicial de (4), para k,; 0,2;
d=1y Q,;=1; se pueden encontrar las siguientes situaciones
posibles en la ubicacion de los polos de lazo cerrado:

a) Las dinamicas encontradas en torno a la frecuencia
de Nyquist, (esto es, f,,/2 siendo f,,; la frecuencia de muestreo
del compensador por modelo interno), son inestables.

b) Las dindmicas que se encuentran en torno a la
frecuencia de Nyquist y las que estan cercanas a las de los
polos complejos conjugados, correspondientes al filtro LC son
inestables.

c) Las dinamicas que estan cercanas a las de los polos
complejos conjugados, correspondientes al filtro LC son
inestables.

d) Que no haya dindmicas inestables.

De no obtenerse alguna de las situaciones anteriores, el
valor del avance d debe incrementarse, recalcular las
funciones de transferencia (4) y (5) y realizar el analisis
nuevamente hasta lograr uno de los cuatro casos. Es
importante aclarar, que si bien en el caso d) el sistema resulta
estable, en el sistema real, debido a variaciones paramétricas o
dinamicas no modeladas, el sistema puede resultar inestable o
con muy poca estabilidad relativa. De aqui la necesidad de
introducir un compensador convencional para incorporar
estabilidad al sistema.

Para ilustrar lo expuesto hasta el momento, se presentan en
la Fig. 5 y la Fig. 6 las configuraciones de polos de los
sistemas en lazo cerrado para los casos d = 2 y d = 3
respectivamente, indicandose las dinamicas inestables en rojo.
En la Fig. 5 no solamente se encuentran inestables los polos
cercanos a los polos complejos conjugados de la planta, sino
que aparecen mas dinamicas inestables, principalmente en la
zona de las altas frecuencias, lo que indica que d es incorrecto.
Por otro lado, en la Fig. 6, puede observarse que aun para un d
mayor, aparecen polos inestables en torno a la frecuencia de
Nyquist por lo que pueden tornarse estables estos polos,
utilizando un Q,,; = 0,99. Finalmente, para incrementar el
margen de estabilidad debido a los polos poco amortiguados
del filtro LC, puntos rojos en el semiplano derecho del plano z
de la Fig. 6, se introduce el compensador convencional G.(z)
en el camino de la trayectoria directa, como muestra la Fig. 4.
Este es un compensador PD, que tiene la siguiente funcién de
transferencia:
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G (2)=K,(z—a)/z 7)

donde K. es la ganancia del controlador, y a es la ubicacién
del cero. El aporte de fase que introduzca este compensador
debe ser el suficiente como para estabilizar las dinamicas
relacionadas al filtro LC. Por otro lado, debe considerarse que
la ganancia K. no puede ser muy elevada, debido a la
caracteristica pasa altas del compensador, el ancho de banda
resultante de todo el sistema se incrementa significativamente,
lo que podria amplificar algunos modos muy poco
amortiguados, degradando la respuesta dindmica y de régimen
permanente; o definitivamente, hacer que el sistema se torne
inestable.
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Figura 5. Configuraciéon de polos
parad=2.k,; =02y Ou=1.foru=f. parad=3.k,=02yQu=1.fu=f

Dado un valor de K. segin las consideraciones
mencionadas, es posible proyectar el cero del compensador de
forma tal de maximizar el margen de ganancia (MG) del
sistema. Para esto, es necesario obtener el MG en cada
ubicacion del cero del compensador, y determinar en qué
valor de a se encuentra el maximo de la funcion. El grafico de
la Fig. 7 presenta el resultado para una ganancia K. = —0,15
con distintos valores de %,,;. Como se observa, la ubicacion del
cero con el que se logra el maximo valor de MG, es funcién
del valor de k,,; utilizado. Para %,,;, = 0,2 se tiene a = 0,3.

Figura 6. Configuracion de polos
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Figura 7. Margen de ganancia en

funcion de la ubicacion del cero para

tres valores k,;, y K. =—0,15. IM.

Figura 8. Margen de ganancia en
funcion de la ubicacion del cero para

tres valores k,;, y K. =—0,15. DSIM

En la Tabla I se presenta la configuracion final para G,,(z).
Para el caso recientemente desarrollado en esta seccion, que
corresponde a la estructura de la Fig. 2, los valores se
encuentran bajo la columna encabezada por /M.

TABLA I — Parametros de G,.(z) y G..{z.:) para las dos estrategias de control.

Pardametros M DSIM
N 100 50
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Foni 0,2 0,3
d 3 2
O 0,99 1
N° de armonicas 25 13

B. Estrategia de control de armonicas impares DSIM.

Siendo posible mejorar la respuesta dinamica obtenida
para la estructura de la Fig. 2, se determinan a continuacién
los parametros de los compensadores de la estructura de la
Fig. 4.

Siguiendo la metodologia presentada, el primer paso es la
insercion de G,,(z) en el lazo de la trayectoria directa, para lo
cual es necesario obtener la funciéon de transferencia de la
planta en el dominio del tiempo discreto, pero a la frecuencia
de muestreo del modelo interno. Para identificar los distintos
periodos de muestreos utilizados en la estrategia, 7, es el
periodo de muestreo del compensador que contiene el modelo
interno, mientras que 7; es el periodo de muestreo del
compensador convencional y de la planta.

Al realizar el analisis de la ubicacion de los polos para la
determinacion de d, la situacion que se da es la c),
presentandose inestabilidad tnicamente debido a los polos
cercanos a las dindmicas complejas conjugadas del filtro LC,
por lo tanto Q,; = 1 en este caso. La configuracion de polos
con el avance d = 2, sin el compensador convencional, se
indica en la Fig. 9. En el siguiente paso se requiere agregar
G.(z). Debido a las distintas frecuencias de muestreo que se
utilizan en los dos compensadores, para poder analizar la
estabilidad del sistema, es necesario obtener una funciéon de
transferencia equivalente en la frecuencia de muestreo mas
baja, o sea, f,,; = f;/2 [14].
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Figura 9. Configuracion de polos
DSIM para d = 2. k,; = 0,3. fo; = /2,
sin G(2).

Figura 10. Configuraciéon de polos
DSIM para d = 2. ky; = 0,3. foi = £i/2,
con G.(2).

En este caso, el compensador convencional elegido es un PD
predictivo, el cual presenta la siguiente funciéon de
transferencia:

G.(2) :K(,(z—a)/zz (8)

Para determinar la ubicacién del cero de G.(z), se realiza el
mismo analisis de margen de ganancia, con la diferencia de
que la funcion de transferencia de lazo cerrado resultante es la
siguiente:

G psimn(2,) =G,i(2,))G,,(z,) 1+ G,(z,,)GC,,(z,,)] ©)

donde, G (z.;) es la funcion de transferencia equivalente de la
planta muestreada a la frecuencia f,,;. Los parametros de G,,{z)
para este caso se presentan en la Tabla I, bajo el encabezado
DSIM. Observandose que la ganancia k,,; adoptada es mayor

en comparacion con el proyecto anterior, la misma se

incrementd a costa de disminuir el margen de ganancia y

mejorar la respuesta dinamica. La ubicacion del cero para

obtener el maximo margen de ganancia con determinado valor

de K. y k., puede obtenerse de la grafica en la Fig. 8. El

sistema estable resultante, se muestra en la Fig. 10.

A seguir, se resumen los pasos de la metodologia propuesta:

i)Insercion de G,(z) con los parametros iniciales d = 1,
Oni =1,y k,; con un valor que no comprometa la estabilidad
del sistema, pero que permita obtener una respuesta
dinamica aceptable.

ii) Obtener el avance d aplicando el analisis de ubicacion de
polos para lograr una de las cuatro posibilidades.

iii) Si aparecen polos inestables en torno a la frecuencia de
Nyquist introducir Q(z).

Introducir G.(z) para estabilizar los polos cercanos a las

dindmicas del filtro LC.

V. RESULTADOS DE SIMULACION Y EXPERIMENTALES

Para verificar la metodologia propuesta anteriormente, se
presentan resultados de simulacion del sistema de la Fig. 3.
Los dos bloques DLL (Dynamic Link Library) que aparecen
en la figura, permiten implementar el control de las etapas de
conversion en lenguaje C [16]. En cuanto a la operacion del
sistema de conversion propuesto, dado que no es el objetivo ni
la contribucion principal de este trabajo abordar el algoritmo
de seguimiento del punto de trabajo de maxima potencia
(MPPT), se considera que el sistema de generacion y
conversion se encuentra operando, en todo momento, en el
punto de maxima potencia de la fuente primaria. El resultado
de simulacion presentado en la Fig. 11, muestra el
comportamiento de la tensiéon y corriente del arreglo de
paneles fotovoltaicos (V,, = 148Vcc e I,, = 9A), ademas de la
tension regulada por el convertidor CC-CC (V.. = 400V). En
este caso, el inversor alimenta una carga no lineal, mostrada
en la Fig. 3, cuya tensién resulta con una muy baja THD.
Puede observarse en v, una oscilacion de 100Hz sobre el
valor de CC, lo cual es normal debido a la presencia del
inversor.

En cuanto al funcionamiento del inversor, a continuacion
se incluyen resultados experimentales a fin de wvalidar
fehacientemente la metodologia de proyecto propuesta. Estos
resultados se obtuvieron con un prototipo de SkVA.

En la Fig. 12 se presenta el resultado experimental para
una variaciéon de carga lineal desde vacio a plena carga,
aplicada en escalon en el pico de la tension v,. En este caso es
utilizada la estrategia de control de la Fig. 2, observandose
que luego de producirse la perturbacidn, son necesarios
aproximadamente tres periodos de la fundamental para que el
sistema recupere el valor de tension eficaz nominal. Para la
estrategia de control con DSIM de la Fig. 4, se presenta en la
Fig. 13, el resultado experimental con la misma variaciéon de
carga que el de la Fig. 12. En el mismo, se observa una mejora
significativa en la respuesta dinamica de la tension de salida,
recuperandose el valor nominal eficaz en aproximadamente la
mitad del tiempo del caso anterior.

Para verificar el rechazo a perturbaciones periddicas
producidas por la carga no lineal, la Fig. 14 presenta el
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resultado experimental para la estructura DSIM. Noétese que
puede realizarse un buen rastreo de la referencia,
considerando que el modelo interno presenta solamente trece
armonicas.

En la Tabla II se muestran los indices THD obtenidos para
los distintos tipos de carga ensayados y para las dos
estrategias de control propuestas para el inversor. Este ultimo,
también se ensayd con carga lineal resistiva y lineal resistiva-
inductiva, pero los resultados conseguidos, con muy baja
THD, no son presentados aqui por cuestiones de limites de
espacio. La Fig. 15 presenta el espectro de armoénicas de la
tension de salida para las dos estrategias propuestas y su
comparacién con la norma IEC 62040-3.
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Figura 11. Resultado de simulacion del sistema de la Figura 3, para una
condicion de carga no lineal tipica: rectificador a diodos con filtro capacitivo.
Factor de cresta de la corriente i, mayor a 3.
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Figura 12. Resultado experimental. Respuesta ante una variaciéon de carga
lineal (resistiva) desde vacio a nominal. Esc. T.= 100V/div, Esc. C.= 10A/div.
IM.
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Figura 13. Resultado experimental. Respuesta ante una variacion de carga
lineal desde vacio a nominal. Esc. T.= 100V/div, Esc. C.= 10A/div. DSIM.
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con factor de cresta > 3. Esc. T.= 100V/div, Esc. C.= 10A/div. DSIM.

TABLA 11— THD de la tension de salida del convertidor.

Tipo de carga M1 | DSIM
THD (%)

Resistiva pura 0,439 0,515

Inductiva 0,397 0,485

No lineal 0,6458 | 0,8165

W Controlador Ml
@ Controlador MI-DSIM
[JIEC 62040-3

Tension %

9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25
Armonicas

Figura 15. Espectro de armoénicas de la tension de salida del inversor.

VI. CONCLUSIONES

Este trabajo presentd el analisis e implementacion de un
inversor PWM para micro redes eléctricas autonomas. Para
este se propusieron dos estructuras de control en tiempo
discreto y una metodologia de proyecto sistematica del
conjunto de compensadores utilizados en tales estructuras de
control del inversor. La metodologia propuesta, basada en la
teoria del principio del modelo interno, resulta muy simple y
permite de forma grafica inferir visualmente cuando el sistema
sera estable para su implementacion. Se valido la propuesta
mediante la simulaciéon de todo el sistema de conversion
(incluyendo el arreglo de paneles fotovoltaicos), y se
presentaron resultados experimentales del inversor. Tanto la
estrategia de control de armoénicas impares /M como la
estrategia DSIM presentaron un muy buen desempeiio tanto en
régimen permanente como transitorio.
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