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NPC Convertidor diodos de enclava-
miento .

Neutral-point-clamped.

Overrun Retrasos en la simulación. Simulation overrun.
PCC Punto de conexión común. Point of common coupling.
PD-PWM Técnica de modulación por dis-

posición en fase.
Phase-shift pulse width modu-
lation.

POD-PWM Técnica de modulación por dis-
posición opuesta de fase.

Phase opposition disposition-
pulse with modulation.

PWM Modulación por ancho de pul-
sos.

Pulse-width modulation.

RTE Eventos en tiempo real. Real-time events.
SCR Rectificador controlado de sili-

cio.
Semiconductor-controlled recti-
fier.
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Lista de acrónimos y abreviaturas

Nomenclatura Significado en español Significado en inglés
SHE Eliminación selectiva de armó-

nicos.
Harmonic elimination pulse-
width modulation.

SM Submódulo. Submodule.
SPWM Modulación por ancho de pulsos

sinusoidal.
Sinusoidal pulse-width modula-
tion.

THD Distorsión armónica total. Total harmonic distortion.
VSC Convertidores fuente de voltaje. Voltage- sourced converter.
VSC-HVDC Enlaces de transmisión en co-

rriente directa de alto voltaje
basados en convertidores fuen-
tes de voltaje .

Multi-terminal voltage source
converter transmission system.

ZOH Retenedor de orden cero. Zero-order hold.
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Lista de símbolos

Símbolo Significado

〈•, •〉 Producto interno.
•T Matriz transpuesta.
•∗ Complejo conjugado.
∇ Gradiente.
∆ Diferencia entre el estado actual y el anterior.
∆u (t) Vector que contiene los incrementos de la señal de control.
φg Ángulo de desfasamiento entre la tensión y la corriente.
θmRx

Ángulo de la señal de modulación de la fase x.
ξc Rizo máximo permitido en la tensión del condensador
ωg Velocidad angular de la red en ca.
B Designa un bloque del MMC, puede ser el superior (U) o

inferior (L).
C0 Capacitancia del submódulo.
C Capacitancia equivalente del bloque.
Ceq Capacitancia equivalente del MMC trifásico.
Cn2
n1

Número del combinaciones de n1 elementos, a partir de un
conjunto formado por n2 componentes.

f Vector de respuesta forzada del sistema.
fg Frecuencia de la red en ca.
fsm Frecuencia de conmutación de los submódulos.
fzoh0 Frecuencia de muestreo de la técnica de modulación.
fzoh1 Frecuencia de muestreo del controlador predictivo.
G Matriz que contiene la información del sistema.
G ij Sección de G, que corresponde a la i−ésima salida del

sistema cuando es excitada por le j−ésima entrada.
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Símbolo Significado

g
YiUj

k Valores muestreados de la i−ésima salida producida por la
j−ésima entrada.

G Matriz con la información del sistema que depende de los
estados futuros.

G′ Matriz con la información del sistema que depende de los
estados pasados.

Hm Horizonte de control.
Hp Horizonte de predicción.
H(s) Función de transferencia en el dominio de s.
iB Corriente en el bloque B del MMC.
iL Corriente del bloque inferior.
iU Corriente del bloque superior.
iBx Corriente en el bloque B de la fase x del MMC.
iLx Corriente del bloque inferior de la fase x.
iUx Corriente del bloque superior de la fase x.
iC0 Corriente que fluye hacia el condensador del submódulo.
icd Corriente que fluye entre el bus de cd y las terminales del

MMC.
icir Corriente que fluye por la rama del MMC, cuyo compo-

nente principal está al doble de la frecuencia en el PCC.
icirx Corriente que fluye por la rama x del MMC.
ix Corriente de la fase x en el PCC.
j Número imaginario, que es una solución de la ecuación

cuadrática x2 + 1.
J Función de costo.
K̃ Primer renglón de la matriz K, base del control DMC.
L0 Inductancia de desacoplo.
Lcd Inductancia de la línea de transmisión en cd.
Lpcc Inductancia de enlace entre el VSC y la red en ca.
mBx Señal de modulación continua del bloque B de la fase x,

con valores entre 0 y 1.
mRx Señal de modulación continua de la fase x, con valores entre

−1 y 1.
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Símbolo Significado
mf Índice de modulación en frecuencia.
mx Índice de modulación en amplitud de la fase x.
na Grado del polinomio en el denominador del modelo Carima

del sistema.
nb Grado del polinomio en el numerador del modelo Carima

del sistema.
NBx
T Número de conmutaciones de los submódulos del bloque

B de la fase x.
Ni j Longitud que posee el vector de datos gYiUj

k y que compo-
nen la matriz dinámica.

Non_act Cantidad de submódulos que deben estar encendidos en el
instante actual.

Non_ant Cantidad de submódulos encendidos en el instante ante-
rior.

Nopc Número de operaciones necesarias para obtener una salida
válida.

∆Non Diferencia del número de submódulos encendidos entre el
instante anterior y el actual.

Nsm Número de submódulo por bloque del MMC.
pCcd

Potencia del condensador en el bus de cd del VSC de 6

pulsos.
pCeq Potencia del condensador equivalente del MMC.
Pg Potencia activa del PCC.
pg Potencia activa instantánea del PCC.
Q̃ Matriz de pesos que penaliza los esfuerzos en control.
Qm
n Elemento n,m de la diagonal principal de la matriz Q̃.

Qg Potencia reactiva del PCC.
qg Potencia reactiva instantánea del PCC.
R Conjunto de números reales.
Rn×m Conjunto de números reales compuesto por n renglones m

columnas.
R0 Resistencia parásita asociada al inductor de desacoplo.
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Símbolo Significado
Rcd Resistencia parásita asociada a la inductancia de la línea

de transmisión en cd.
Rpcc Resistencia parásita asociada al inductor de enlace.
R̃ Matriz de pesos que penaliza el error en estado estable.
Rm
n Elemento n,m de la diagonal principal de la matriz R̃.

sBx
n Señal de conmutación discretas del submódulo n del bloque

B de la fase x.
sBx
1. . . n Conjunto de señales discretas del bloque B de la fase x.
sBx Señal de conmutación continua del bloque B de la fase x.
Sgx Potencia aparente de rama x.
SMBx

n Submódulo n del bloque B de la fase x.
Td Tiempo muerto de los interruptores de electrónica de

potencia.
Ts Paso de integración de la simulación.
u (t) Magnitud de la señal de control del instante actual.
u (t− 1) Magnitud de la señal de control del instante anterior.
upg Señal de control para la potencia activa originado por el

DMC.
uqg Señal de control para la potencia reactiva originado por el

DMC.
v2f Magnitud de la componente armónica en tensión al doble

de la frecuencia fundamental.
vBx Tensión en el bloque B de la fase x, que corresponde a

la sumatoria de las tensiones del los c0 de los submódulos
encendidos.

vc Tensión del condensador de cada submódulo.
vBx
cn Tensión del condensador del submódulo n del bloque B de

la fase x.
vBx
c1. . . n

Conjunto de tensiones del bloque B de la fase x.
vCBx Tensión del condensador equivalente del bloque B de la

fase x, que corresponde a la sumatoria de la tensión de los
c0 del bloque.

vcd Tensión del enlace en corriente directa.
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Símbolo Significado
Vcir Magnitud de la componente armónica en tensión al doble

de la frecuencia fundamental.
vg Tensión entre fases en el PCC.
vL0 Tensión en las terminales del inductor de desacoplo.
vL Tensión del bloque inferior del MMC.
vRx Tensión eléctrica por fase a la salida del convertidor.
vU Tensión del bloque superior del MMC.
vx Tensión de la fase x en el PCC.
w Vector de referencias actuales y futuras
WCeq Energía del condensador equivalente del bus de cd.
Wx Energía contenida en la rama x.
x Define la fase a, b o c del convertidor o de la red en ca.
Xt Reactancia inductiva.
ymi

Valor actual de la i−ésima salida.
ŷ (t+ j|t) Valor esperado para la salida y (t+ j) del sistema con la

información disponible en el instante t.
Z0 Impedancia de la inductancia de desacoplo.
Zcd Impedancia de la línea de transmisión en corriente directa.
Zpcc Impedancia del PCC.
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Resumen

Este trabajo de tesis se enfoca en estudiar el convertidor modular multinivel (MMC)
como etapa de acondicionamiento de energía dentro de una red de transmisión en corriente
directa de alta tensión (HVDC), donde sus tareas principales son controlar la cantidad de
potencia que fluye a través de ellos, compensar la cantidad de potencia reactiva, regular
la tensión del enlace y en algunas aplicaciones emular el efecto de inercia que presentan
las máquinas rotativas.

Los MMC permiten colectar energía de fuentes renovables y convencionales que
regularmente están alejadas y al transportar la energía a través de una línea de transmisión
en cd se logra una mejor eficiencia. Aunado a esto los MMC logran sintetizar las señales
eléctricas en ca con una muy baja distorsión armónica, logrando muchas veces eliminar
la etapa de filtrado y consiguen conectarse directamente a alguna red convencional; en
consecuencia se tiene el desafío de controlar un gran número de interruptores y mantener
balanceada la tensión de una elevada cantidad de condensadores.

Para afrontar ésto último, el presente documento propone la técnica de modulación de
nivel más cercano híbrida; la cual es adecuada para un MMC de bajo número de niveles
y se caracteriza por reducir el esfuerzo computacional al mismo tiempo que concentra el
contenido armónico en una región específica del espectro, mientras mantiene balanceada
la tensión de los condensadores. El análisis de la técnica propuesta permite determinar de
manera analítica el número de estados redundantes del MMC en función del número de
niveles del mismo, así como la frecuencia de conmutación de los interruptores.

La investigación dio como resultado un control directo de potencia (DPC) que se
caracteriza por ser intuitivo y simple de implementar, además hace uso de la estrategia
de control predictivo indirecto, consiguiendo utilizar grandes horizontes de predicción y
control para disminuir el error en estado estable, reducir la distorsión de las señales de
salida, así como de las oscilaciones en las señales de control. Aunado a esto, se propone
un controlador predictivo generalizado (GPC) para regular la tensión del enlace en cd .
Ambas técnicas forman parte del conjunto de técnicas de control predictivo basado en
modelo (MPC) que por definición son robustas ante retardos, lo que contribuye a un
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Resumen

mejor desempeño del sistema de transferencia de potencia; debido a que los retardos son
inherentes dentro de los sistemas eléctricos.

Una vez que el convertidor ha sido analizado, la técnica de modulación desarrollada y
la estrategia de control sintetizada; se hace uso de un simulador digital en tiempo real para
llevar a cabo la función de prototipado rápido, y simular un MMC de 19 niveles en lazo
cerrado con la capacidad de compensar potencia reactiva y al mismo tiempo controlar
el flujo de potencia activa o de regular la tensión en el enlace de cd . Esta plataforma
permite validar el correcto desempeño los diferentes algoritmos de control y modulación
propuestos.

El contenido de este documento se divide en cinco capítulos; en el primero se
analiza el funcionamiento del MMC y se dimensionan los diferentes elementos pasivos
del convertidor. El segundo capítulo describe la técnica de modulación propuesta y el
cómo funciona cada una de las etapas que la compone. Seguido de esto, en el tercer
capítulo se sintetiza el modelo matemático del convertidor y se determina su región lineal
de operación. En el cuarto capítulo se desarrollan las estrategias tanto para el control de
las potencias eléctricas, como para la regulación de la tensión en el bus de cd . El quinto
capítulo describe la plataforma de simulación en tiempo real y se discuten los resultados
obtenidos. Finalmente, se presentan las conclusiones del trabajo de investigación y algunos
anexos que ofrecen detalles necesarios para el desarrollo del trabajo de tesis.
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Introducción

Estado actual de las fuentes de energía: utilización,

capacidad y demanda

El impacto ambiental producido por el alto consumo energético debido principalmente
al incremento de la demanda de los diferentes sectores, como el industrial, comercial y
doméstico, es la causa principal de diversos problemas. Dentro de los más importantes se
pueden mencionar: el aumento en los desechos industriales, el incremento en las emisiones
de dióxido de carbono, el calentamiento global y con ellos la aparición de distintos
problemas de salud pública. Por lo tanto, la optimización de los recursos naturales podría
incidir en la reducción del impacto de los problemas antes mencionados. En este mismo
orden de ideas, en [1] se describen las ventajas que se presentan al interconectar grandes
redes eléctricas que están alejadas, entre las que destacan; ofrecer soporte durante un
evento de falla, mejorar la disponibilidad de energía, optimizar el uso de las plantas
generadoras, la inclusión de fuentes de energía renovables y de los convertidores de
electrónica de potencia necesarios para su interconexión. Estas mejoras permiten a la
postre mejorar la calidad de la energía y la eficiencia al momento de transmitirla. En este
sentido, las instancias gubernamentales de diferentes países se han propuesto llevar a cabo
grandes cambios en políticas y métodos de generación de energía [2–5]. En [6] se menciona
que diferentes potencias en generación como: China, Estados Unidos, Unión Europea, India
tienen la meta de generar más del 20% de su energía mediante fuentes renovables para el
año 2040. Este tipo de acciones correctivas y de reestructuración propician el empleo de
nuevas tecnologías (eléctricas y electrónicas) para aprovechar, recolectar e interconectar
de una mejor manera las fuentes no fósiles de generación; tales como la energía nuclear,
energía hidráulica y las energías renovables.

Las ideas de cambio y reestructuración propuestas por la Agencia Internacional de
Energía (International Energy Agency) o IEA, están planteadas desde diferentes ópticas
como la financiera, el desarrollo sustentable o la cobertura total.

El documento perspectiva mundial de la energía del 2017 [5] establece que para el año
2040 la demanda energética crecerá un 23% con respecto al año 2017. Aunado a esto,
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se menciona que las fuentes fósiles proveerán sólo el 25% de energía, dejando el resto de
la generación a las fuentes no-fósiles y las fuentes de energía renovables. Enfatiza que las
principales fuentes de energía estarán basadas en fuentes no fósiles y que junto con las
energías renovables, ocuparán el 40% de la producción neta, incrementando su capacidad
hasta en 12, 000 TW-h; convirtiendo a las energías renovables en la tercera fuente más
grande de energía a parir del año 2025.

Para el año 2030 se estima que la generación mediante fuentes renovables crecerá del
17.5% al 21% del total de energía que se produce en el mundo y esta cantidad será
cercana a la mitad de la nueva capacidad energética que se instalará. Todo el crecimiento
en los sistemas eléctricos, las fuentes de generación y mercados energéticos provocará
una inversión alrededor del mundo de $800 billones de dólares para el periodo del 2031-
2040, donde $250 bimillones de dólares estarán destinados a tecnologías relacionadas con
energías renovables y su interconexión [6].

En el caso particular de México, dentro del Reporte de Avance de Energías Limpias
Primer Semestre 2017 se destaca que el 25.37% de los 74, 046 MW instalados, se basa
en energías renovables [7]. Adicionalmente, la Prospectiva del Sector Eléctrico 2017-2031
establece que para el año 2031 se adicionaran 55, 840 MW de capacidad de generación
eléctrica, de los cuales el 37.4% corresponde a tecnologías convencionales (20, 876 MW)
y el 62.2% a tecnologías limpias (34, 964 MW). De forma más específica, para la energía
fotovoltaica, en un escenario preliminar, se prevé un crecimiento de 7, 300 MW; lo que
sumará para el 2031 una generación de 7, 830 MW. Además, el crecimiento en generación
eólica se pronostica de 12, 900 MW, lo cual hará posible generar 17, 233 MW para el
año 2031 [8, 9]. Este aumento de la capacidad instalada a partir de fuentes de energía
renovables, permite intuir un incremento en el uso de tecnologías en electrónica de potencia
para su interconexión y buen funcionamiento; además, que la adición de nuevas líneas
eléctrica y trayectorias para la energía harán más compleja la operación de los sistemas
eléctricos, lo que crea una necesidad más para el uso de convertidores de eléctrica de
potencia que tengan la capacidad de manejar grandes volúmenes de energía de una forma
eficiente y eficaz.

Redes eléctricas distribuidas

La evolución del mercado energético y la reducción en los costes de inversión para
el uso de energías renovables han permitido la inclusión de nuevas plantas generadoras
y alternativas de transmisión en los sistemas eléctricos alrededor del mundo. Con ello
el esquema de generación-transmisión-distribución que actualmente funciona mediante
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puntos de gran generación centralizados está cambiando a esquemas distribuidos; donde
el flujo energético pasa de ser unidireccional (de la fuente a la carga) a ser bidireccional
[10–12]. Además, en [12] se describe que la principal tarea de una red distribuida es extraer
la máxima cantidad de potencia de los diferentes puntos de generación y al mismo tiempo
garantizar la calidad del suministro en toda la red.

Diferentes trabajos exponen las ventajas que supone el nuevo paradigma en la
estructura de las redes eléctricas, dentro de las que destacan las siguientes, [3,4,10,13–16]:

• Reducción en las pérdidas por conducción debido a la cercanía de los elementos de
consumo y producción de energía.
• El aumento de los puntos de generación y el uso extendido de los convertidores de

electrónica de potencia mejoran la estabilidad, flexibilidad y confiabilidad de las
redes, así como mejoran la calidad de la energía.
• El utilizar fuentes no fósiles para llevar a cabo la generación, disminuye la emisión

de gases invernadero y reduce el presupuesto destinado a la importación de fuentes
fósiles de energía.
• Es posible energizar cargas alejadas de las grandes redes por lo que mejoran la

cobertura de los sistemas de distribución.

Además, los diferentes dispositivos utilizados para satisfacer micro-consumos se han
vuelto asequibles y más eficientes, lo que trae por consecuencia que las redes distribuidas
y las micro-redes aisladas sean un solución económicamente viable. Sin embargo, nuevos
retos se presentan aumentando la complejidad de varias tareas, como:

• La operación y el análisis del flujo de potencias.
• Le estimación de la corriente de corto circuito.
• La coordinación de protecciones.
• El control del crecimiento y localización.
• La normativa relacionada con la interconexión y las reglas de mercado.

No obstante varios de estos retos se tornan menos severos gracias a la inclusión de
nuevas tecnologías en electrónica de potencia y telecomunicaciones [10,15,16].

Enlaces de transmisión en corriente directa de alta

tensión

La tecnología actual para la transmisión de energía eléctrica en ca (HVAC) es una
solución madura y con una alta penetración a nivel mundial y es por muchas propiedades
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la elección técnica más económica y usada. Sin embargo, la reincorporación de los sistemas
de transmisión en cd (HVDC), gracias a la aparición de la electrónica de potencia, han
permitido expandir los límites tecnológicos y apropiarse de una parte del sector energético.

La Tabla 1 muestra de manera sintética la comparativa extensa que se realiza
entre ambos sistemas en [17], el análisis toma en cuenta diferentes tecnologías como: la
transmisión por cable aéreo (HVAC-HOL), la transmisión por cable subterráneo (HVAC-
Cable), la transmisión de potencia con FACTS (HVAC-PFC), la transmisión usando
dispositivos conmutados por la red (HVDC-LCC); la transmisión usando dispositvos
completamente controlados (HVAC-VSC).

Tabla 1. Comparación entre tecnologías para la transmisión de energía eléctrica.

HVAC HVDC

HOL Cable PFC LCC VSC

Control de potencia activa No No Sí Sí Sí
Control de potencia reactiva No No Baja No Sí
Interconexión de redes asíncronas No No No No Sí
Pérdidas eléctricas Baja Baja Media Alta Alta
Mitigación de oscilaciones de potencia No No Limitado Limitado Si
Inversión del flujo de energía Rápida Rápida Rápida Lenta Rápida
Impacto visual y ambiental Alto Medio Medio Medio Medio
Costo Bajo Alto Medio Medio Alto

Para el tipo de aplicación que este trabajo de investigación desarrolla, la transmisión
de energía utilizando convertidores fuente de tensión es la que brinda un mayor número
de fortalezas. Otras ventajas a favor de la transmisión en cd que pueden ser tomadas en
cuenta son:

• Las líneas de transmisión en ca dependiendo la aplicación presentan un límite en la
distancia que pueden cubrir.

• Mayor confiabilidad contra las demás tecnologías que utilizan elementos basados en
electrónica de potencia.

Una desventaja de la interconexión mediante convertidores de electrónica de potencia
es que no ofrecían apoyo en la inercia de la red, sin embargo nuevas soluciones confrontan
este problema.

Convertidores de electrónica de potencia

A lo largo de este capítulo y desde diferentes ópticas se advierte la relevancia que
están teniendo los convertidores de electrónica de potencia para: colectar energía, corregir
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problemas dentro de las redes convencionales, así como para implementar nuevas soluciones
al problema de transmisión de energía; la lista de proyectos mostrada en la Tabla 2 pone en
evidencia, que desde hace un par de décadas, existen soluciones para que los convertidores
fuente de tensión (VSC) operen como un enlace entre redes eléctricas o entre una fuente
de generación y una red eléctrica.

Tabla 2. Proyectos de redes en corriente directa.

Nombre del proyecto Año Potencia No.
Circ.

Tensión ca Tensión cd Distancia Topología Semiconductores

Hellsjön, Suecia 1997 3 MW ±3 MVAR 1 10 KV ±10 KV 10 Km Aéreo 2 niveles IGBT, serie
Gotlan HVDC Light, Sue-
cia

1999 50 MW, ±50 MVAR 1 80 KV ±80 KV 2×80 Km, Submarino 2 niveles IGBT, serie

Eagle Pass, EUA 2000 36 MW, ±36 MVAR 1 138 KV ±15.9 KV Estación Back-to-Back NPC de 3 niveles PUBT, serie
Tjaereborg, Dinamarca 2000 7.2 MW, ±3 MVAR 1 10.5 KV ± 9 KV 2×4.3 Km, Submarino 2 niveles IGBT, serie
Interconexión Terranora,
Australia

2000 180 MW, ±65 MVAR 3 110 KV ± 80 KV 6×59 Km, Subterra-
neo

2 niveles IGBT, serie

Murray Link, Australia 2002 220 MW, ±140 MVAR 1 132 KV ± 150 KV 2×180 Km, Subterra-
neo

ANPC de 3 nive-
les

IGBT, serie

CrossSound, EUA 2002 330 MW, ±150 MVAR 1 345 KV ± 150 KV 2×40 Km, Submarino ANPC de 3 nive-
les

IGBT, serie

Estlink, Estonia-Finlandia 2006 350 MW, ±125 MVAR 1 330 KV ± 150 KV 2× 31Km, 2× 74Km,
Submarino - Subterrá-
neo

2 niveles IGBT, serie

Nord E.ON 1, Alemania 2009 400 MW 1 380 KV ± 150 KV 2× 75Km, 2× 128Km,
Subterráneo - Subma-
rino

— IGBT, serie

Caprivi link, Namibia 2009 300 MW 1 330 KV 350 KV 970 Km, aéreo — IGBT, serie
Valhall Offshore, Noruega 2009 78 MW 1 300 KV 150 KV 292 Km, submarino 2 niveles IGBT, serie

Sin embargo, los VSC han tenido que modificarse para cumplir con los requerimientos
de las diferentes aplicaciones o debido al uso de nuevas tecnologías en semiconductores;
en la mayoría de los casos el objetivo es incrementar la capacidad de potencia que son
capaces de gestionar, mejorar su eficiencia o disminuir la distorsión en formas de onda que
sintetizan.

El convertidor modular multinivel (MMC) es una evolución topológica de los VSC, que
se caracteriza por estar compuesta por un conjunto de submódulos ideáticos conectados
en serie que permiten sintetizar señales con un alto número de niveles de tensión. No
obstante, su principal ventaja es que pueden ser escalados en tensión de una forma simple
y con ello operar en condiciones de muy alta tensión, lo que para las estructuras clásicas
no era permisivo; otros de los beneficios que brinda esta estructura son:

• Los submódulos son directamente intercambiables.
• Cada submódulo soporta una fracción de la tensión del bus de cd .
• La frecuencia de conmutación en los interruptores de electrónica de potencia es baja.
• La capacitancia para generar los niveles de tensión se divide entre los diferentes

submódulos.
• Los condensadores o fuentes en cd de cada submódulo no necesitan un nodo de tierra

aislado.

Las virtudes que presenta este convertidor vienen acompañadas de retos desde el punto
de vista de construcción, instrumentación, comunicación y operación. Por que al ser un
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convertidor de un elevado número de niveles de tensión, en consecuencia está conformado
por un alto número de interruptores, donde por lo menos por cada par de semiconductores
existe un condensador. El número de señales para operar los interruptores es directamente
proporcional al número de niveles, así como la cantidad de mediciones de tensión. Todas
la señales sensadas deben de ser adquiridas por un procesador digital de señales para
con ellas calcular cuáles son las señales de disparo para cada uno de los interruptores.
Finalmente desde el punto de vista operativo, se debe de asegurar que la tensión promedio
en cada condensador de convertidor está balanceada, para así comenzar con el proceso de
sintetizar la tensión adecuada que garantice un flujo de potencia entre ambos extremos
del convertidor y al mismo tiempo inyecte la potencia reactiva necesaria [12,18–21].

En la literatura especializada existen diferentes propuestas que permiten generar
un panorama global de las aplicaciones, soluciones y problemáticas al rededor de los
convertidores modulares multinivel.

En [1,4,22] se mencionan las principales características del MMC, además se describen
las diferentes variantes más utilizadas para resolver el problema de implementarlo dentro
de una red HVDC y se detallan las ventajas que proporcionan las topologías para los
submódulos.

En [23] se dejan en claro las ventajas y propiedades que ofrece el MMC de medio puente,
además se hace una comparación directa del volumen de pérdidas contra el convertidor
de seis pulsos.

En [24,25] se muestra el diseño de los parámetros eléctricos y el dimensionamiento de
los elementos pasivos del MMC de medio puente dentro de una red HVDC; adicionalmente
se detalla cual es la función que desempeña cada uno.

En [26] se profundiza en la problemática relacionada con las sobrecorrientes en la ramas
del MMC y del cómo surgen al interconectar el convertidor a red en ca.

En [27] se aborda la problemática relacionada con la puesta en marcha del MMC y se
detalla una metodología para precargar los condensadores y esboza una estrategia simple
de control.

En [28,29] se propone un modelo matemático para el MMC que funcione como elemento
de interconexión entre redes eléctricas, donde se detallan las diferentes variables de estado
relevantes que permiten poner en marcha el convertidor.

En [30] se lleva a cabo un resumen de las posibles técnicas de modulación utilizadas
en convertidores de electrónica de potencia.

En [31] se detalla la estrategia de modulación de nivel más cercano, que es la más
utilizada para esta aplicación que presenta una gran cantidad de niveles.
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En [18] se analiza la estrategia de modulación del MMC basado en el convertidor de
medio puente y se propone la condición de operación que permite un mejor desempeño
del convertidor.

En [32] se muestra un esquema de modulación que combina una técnica de modulación
por ancho de pulso con un algoritmo simple de balance.

En [33] se lleva a cabo una comparativa entre las dos posibles vertientes para el control
del flujo de potencia en los convertidores de electrónica de potencia.

En [34] se propone utilizar una estrategia de control predictivo para regular la potencia
en MMC dentro de una red HVDC, sin embargo la aplicación es de un número bajo de
niveles y las velocidades de respuesta no son competitivas.

En [35] se implementa un controlador de tipo predictivo que se desempeña correcta-
mente en condiciones de falla en el MMC, sin embargo los escalones de potencia los regula
de forma lenta para así disminuir fenómenos como el sobretiro.

En [36] se presenta una variante de las técnicas de control preditivo propuestas, donde
se establece un método para reducir el número de estados redundantes y con ello hacer la
metodología más eficiente, sin embargo la modulación es ineficiente y los horizontes son
pequeños lo que podría genera oscilaciones.

En [37] se hace uso de la estrategia de control predictivo indirecto, donde el balance
de los condensadores se realiza mediante un algoritmo poco eficiente.

En [38,39] se utiliza un simulador digital en tiempo real como banco de pruebas para
diferentes algoritmos de control y modulación, además se establece la idea de fragmentar el
convertidor para simplificar su implementación y finalmente se establece una metodología
para seleccionar el paso de integración.

Con base en estas referencias previamente mencionadas es posible plantear de mejor
manera los siguientes puntos del trabajo de investigación.

Planteamiento del problema

Con base en la prospectiva que se tiene del crecimiento de la producción energética
basada en fuentes renovables de energía y cómo los convertidores de electrónica de potencia
son importantes para su interconexión. Además, la natural instauración de los sistemas
eléctricos distribuidos que hacen uso de la electrónica de potencia como herramienta para la
corrección de diversas situaciones. Adicionalmente, la transmisión HVDC se hace funcional
gracias a los convertidores de electrónica de potencia. Finalmente, la topología multinivel
muestra características útiles para enfrentar de mejor manera estas problemáticas.
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Entonces la problemática se concentra en desarrollar un mecanismo para controlar la
potencia eléctrica que fluye a través de un convertidor modular multinivel, para conseguir
enlazar una red de transmisión en corriente directa con una en corriente alterna.

Hipótesis

Con base en la problemática observada, se propone la siguiente hipótesis, es posible
conjuntar y mejorar el desempeño de las diferentes técnicas de modulación, así como
las estrategias para controlar la potencia activa y reactiva en un convertidor modular
multinivel de bajo número de niveles, al desempeñarse como etapa de conversión dentro
de una red en corriente directa de alto voltaje.

Objetivo general

Realizar un estudio del comportamiento, interacción y gestión energética del converti-
dor modular multinivel dentro de un enlace en corriente directa de alta tensión.

Objetivos particulares

Para lograr el propósito previamente mencionado, este trabajo considera los siguientes
objetivos particulares:

• Caracterizar y modelar la topología modular multinivel basada en el convertidor de
medio puente.

• Analizar y caracterizar el esquema de modulación para el convertidor modular
multinivel.

• Controlar el convertidor modular multinivel mediante estrategias de control predic-
tivo basado a modelo.

• Crear de un banco de pruebas, dentro de una plataforma de simulación en tiempo
real.

• Analizar el desempeño del convertidor como etapa de interconexión entre redes
eléctricas.

Organización del trabajo de tesis

El presente trabajo de tesis está organizado de la siguiente manera. En el Capítulo 1 se
analiza al convertidor modular multinivel y las diferentes variantes topológicas que existen,
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además se describe a los submódulos que constituyen al MMC y las características que
presenta el convertidor al utilizar una u otra estructura. Conjuntamente, se detalla el
procedimiento para seleccionar los elementos pasivos que componen a este convertidor.

El Capítulo 2 se enfoca en la selección e implementación de la técnica de modulación
para los convertidores modulares multinivel, en donde se define la condición de operación
del convertidor y se analiza el número de estados redundantes. Además, se presenta la
metodología para balancear la tensión de los submódulos, que en conjunto con una técnica
de modulación sinusoidal por ancho de pulso, se conforma la técnica de modulación híbrida
aquí propuesta.

El Capítulo 3 muestra el desarrollo y síntesis del modelo matemático del MMC basado
en el circuito eléctrico simplificado, para posteriormente delimitar la región lineal de
operación del convertidor y realizar una comparativa del comportamiento de las diferentes
variables dinámicas.

En el Capítulo 4 se describe el control directo de potencia y el control para la regulación
de la tensión en el enlace de cd . Ambos controladores están basados en técnicas de control
predictivo basado en modelo; además se muestra el esquema de control predictivo indirecto,
el cual usa horizontes extendidos.

El Capítulo 5 describe las características del sistema de simulación en tiempo real,
detallando la implementación multi-núcleo del MMC; con lo que se somete a prueba los
diferentes sistemas propuestos y se analiza su desempeño.

Finalmente, se muestran las conclusiones del trabajo de investigación, de donde se
detallan las soluciones, aportaciones y áreas de oportunidad en los diferentes temas tocados
por este trabajo. Además, se resumen los productos obtenidos durante el desarrollo del
trabajo de investigación. En los anexos se explican algunos detalles prácticos del desarrollo
del presente trabajo.
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Convertidor modular multinivel,

principios y funcionamiento
1.1. Convertidores fuentes de tensión

El uso de SCR (silicon controlled rectifier) hace posible la construcción de convertidores
fuente de corriente (current source converter) o CSC para implementar enlaces en cd
conocidos como HVDC clásicos, los cuales son una tecnología madura y que posibilita
transmitir grandes volúmenes de potencia (alrededor de los miles de MW). Sin embargo,
presenta varias desventajas tales como: alto contenido armónico de la señales de salida y
una capacidad reducida para controlar la potencia reactiva, entre otras [40–42].

Los interruptores de electrónica de potencia totalmente controlados posibilitan el uso de
convertidores fuentes de tensión (voltage source converter) o VSC; un ejemplo de este tipo
dispositivos son el IGBT, GTO, IGCT. Aun cuando los convertidores basados en IGBT
bloquean niveles de tensión menores que los basados en SCR, brindan otras ventajas; entre
las más importantes destacan:

• Control de potencia activa y reactiva de forma independiente.
• Exhiben una mejor respuesta dinámica.
• Baja distorsión armónica y por ende requieren filtros pasivos de menor tamaño.
• Posibilitan la interconexión, uso y puesta en marcha de redes débiles o aquellas

donde el nivel de corto circuito es pequeño.
• Evitar fallas en la conmutación debidas a las perturbaciónes en la red de ca.

Algunas topologías de VSC poseen la capacidad de almacenar energía con lo cual es posible
contrarrestar microfallas o baja inercia en la red eléctrica; además aumentan la eficiencia
y la confiabilidad global del sistema de transmisión. Diferentes aplicaciones hacen uso de
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Capítulo 1. Convertidor modular multinivel, principios y funcionamiento

estas cualidades para acondicionar y transferir energía eléctrica entre diferentes puntos de
una red, sin embargo existen dificultades y problemas abiertos, como: el nivel de potencia
que se puede manipular, la frecuencia de conmutación máxima, baja confiabilidad y la
nula posibilidad de reconfigurar [4, 27,40,43–45].

La tecnología actual de semiconductores electrónicos de potencia avanza día con día,
sin embargo aun no es posible bloquear grandes niveles de tensión con un sólo encapsulado,
lo que restringe su operación en enlaces de transmisión en corriente directa de alta
tensión basados en convertidores fuentes de tensión (VSC-HVDC). Para solucionar esta
problemática se opta por conectar en seria varios IGBT, como en la Figura 1.1, pero esto
dificulta su operación en conjunto y además provoca que la frecuencia de conmutación
sea baja. Aunado a esto, el condensador (C) del bus de cd debe ser capaz de soportar
los elevados niveles de tensión y al mismo tiempo proveer la capacitancia necesaria para
que: el VSC opere adecuadamente durante toda su vida útil, se almacene energía en casos
particulares y filtrar componentes armónicas de la línea de transmisión en cd [40].
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Figura 1.1. Convertidor fuente de tensión de dos niveles de tensión.
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1.1.1. Convertidores multinivel

Los convertidores multinivel son una realidad a partir de los años ochenta con la
propuesta del convertidor diodos de enclavamiento (neutral point clamped) o NPC [46], que
surgen para cubrir la necesidad de aumentar la cantidad de potencia que pueden manejar
los VSC, mediante la división, por dos, de la tensión que deben bloquear los dispositivos y
al mismo tiempo generar una salida de 3 niveles con componentes armónicas resultantes de
mayor frecuencia y menor amplitud. Posteriormente, se dieron a conocer otras topologías,
como la de condensadores flotantes (FC) o el convertidor de puentes H en cascada [47].
En la Figura 1.2 se muestra una clasificación de las diferentes topologías multinivel para
aplicaciones de media y alta tensión [48–50].
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Figura 1.2. Taxonomía de los convertidores para aplicaciones de alta potencia.
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Estos convertidores multinivel, en comparación con los VSC de dos niveles, ofrecen la
capacidad de acrecentar el número de niveles de tensión a la salida y con ello bloquear
tensiones menores que la del enlace en cd , así como producir frecuencias armónicas
resultantes de mayores que la de conmutación. No obstante, presentan dificultades al
momento de balancear las tensiones de cada nivel, hacen uso de lazos de control extras
que dificultan la operación en lazo cerrado, no son reconfigurables y su confiabilidad no
mejora; adicionalmente estas dificultades se agravan al aumentar el número de niveles, con
lo que la mayoría de las aplicaciones no superan los 7 niveles de tensión a la salida.

1.1.1.1. Convertidores multinivel de módulos en cascada

Del conjunto de convertidores multinivel, las topologías conformadas por convertidores
compuestos por módulos (convertidores en configuración NPC, HB3, FC) conectados entre
sí, ya sea en serie o cascada, se les conoce como convertidores modulares multinivel
conectados en cascada (modular multilevel cascade converters) o MMCC [19, 51]. Cabe
mencionar que cada celda autocontenida o submódulo (SM) que compone a estos
convertidores poseen características idénticas en su construcción y forma de operación.
Dada la forma de como se interconectan las cadenas de convertidores se obtienen las
siguientes topologías [52,53]:

1. MMCC en configuración doble estrella.

a) Convertidor modular multinivel con inductores de enlace independientes.

b) Convertidor modular multinivel con inductores de enlace acoplados.

2. MMCC en configuración estrella.

3. MMCC en configuración delta.

4. MMCC en configuración dual.

La Figura 1.3 ilustra los diagramas eléctricos de los dos convertidores multinivel de
módulos en cascada en configuración doble estrella, donde se observa que su principal
diferencia radica en como está dispuesto el inductor de enlace (L0).

Existe una tercera configuración donde el inductor de enlace se secciona y cada
submódulo cuenta con una pequeña porción del inductor total; lo que facilita la
construcción de los inductores [54]. También se encuentra reportado, el convertidor
matricial clásico que se extiende a un esquema modular multinivel, manteniendo su
característica de conversión de ca a ca sin etapa intermedia en cd [27].
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Figura 1.3. Convertidores multinivel de módulos en cascada en configuración doble estrella.

1.2. Convertidores modulares multinivel

El convertidor modular multinivel (modular multilevel converter) o MMC fue propuesto
en 2003, para aplicaciones de media tensión [53,55]. Sin embargo, debido a su característica
de modularidad el MMC, desde esta primer propuesta, demuestra ser favorable para ser
empleado como etapa de interconexión en redes distribuidas, enlaces VSC-HVDC o para
colectar energía de fuentes renovables bajo condiciones adversas; puesto que produce
formas de onda con un muy bajo contenido armónico, distribuye de mejor manera los
esfuerzos para bloquear tensión y brinda mayor confiabilidad [49].

En [23] se contrasta un convertidor de 2 niveles (Figura 1.1) y un MMC (Figura 1.4),
donde ambos están compuestos por 100 elementos semiconductores por rama; mediante
esta comparativa se hacen evidentes las diferentes ventajas que brinda la topología
seleccionada. Conjuntamente, en [19–21] se exponen algunos otros beneficios de usar un
MMC como etapa de conversión en una red de transmisión VSC-HVDC, dentro de los
cuales se encuentran:

• Esta compuesto por submódulos ideáticos que son fáciles de intercambiar, lo que
mejora:

◦ la disponibilidad,
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Capítulo 1. Convertidor modular multinivel, principios y funcionamiento

◦ la reconfigurabilidad,

◦ la confiabilidad.

• El número elevado de submódulos que procesan la energía de forma independiente,
logran:

◦ señales a la salida con un comportamiento escalonado, con incrementos de
pequeña magnitud,

◦ baja distorsión armónica a la salida,

◦ disminuir la dimensión o suprimir los filtros de salida.

• La frecuencia de conmutación en los interruptores de electrónica de potencia es baja,
lo que se traduce en:

◦ una reducción de pérdidas eléctricas por conmutación,

◦ una mejora de la eficiencia global del sistema eléctrico basado en el MMC.

• La división de la tensión entre el alto número de submódulos, permite:

◦ utilizar interruptores de electrónica de potencia que soporten menor tensión y
ofrezcan mayor frecuencia de conmutación,

◦ la capacitancia se divide entre los diferentes submódulos del convertidor,

◦ disminuye el rizo de tensión en los submódulos.

• Los convertidores que componen a los SM, así como los condensadores o fuentes en
cd no necesariamente necesitan un nodo de tierra aislado.

• Se elimina la necesidad de tener un condensador entre las terminales del enlace en
cd .

• El inductor de enlace (L0):

◦ limita la corriente en ca cuando ocurre una falla en el enlace de cd ,

◦ permite que la tensión instantánea de los submódulos sea diferente.

Una cualidad más que presentan los MMC es la viabilidad de prescindir de la etapa
de acoplamiento magnético y de filtrado pasivo, cuando la salida está compuesta por un
gran número de niveles de tensión. En [56] se demuestra que a partir de 17 niveles de
salida, las componentes armónicas después del tercero presentan una magnitud menor al
1% de la fundamental. A diferencia de algunas otras topologías multinivel convencionales,
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el convertidor seleccionado brinda la facilidad de generar una señal con alto número de
niveles [18].

Las tareas que desarrolla un MMC como etapa de enlace y acondicionamiento de
energía son: transferir potencia activa o regular la tensión de cd en sus terminales, así como
inyectar potencia reactiva de forma independiente; al desempeñar estas tareas dentro de
sistemas de transmisión VSC-HVDC y aportar la gran cantidad de beneficios previamente
mencionados, convierte al MMC en una aplicación industrial. La cual se comercializa bajo
diferentes nombres, como: HVDC Plus, Maxsine, HVDC Light Generación 4 y HVDC
Flexible [27, 57].

La topología modular multinivel presenta retos, que principalmente están relacionados
con la cantidad de elementos que componen al convertidor, ejemplo de ello son el número
de dispositivos semiconductores en conjunto con el elevado número de impulsores y la
gestión de las diferentes señales de control y medición. Además, el balance de la tensión de
cada nivel requiere tantos sensores como submódulos tiene el convertidor. Adicionalmente,
la capacitancia de cada SM es comparativamente mayor que otras topologías; lo que
produce un mayor almacenamiento de energía que causa un mayor dificultad al momento
de una falla en cd . Otro reto que enfrentan los convertidores trifásicos, es la presencia
de componentes al doble de la frecuencia en las corrientes de cada rama; lo que produce
esfuerzos innecesarios en los elementos del convertidor.

1.2.1. Topología del convertidor modular multinivel

La Figura 1.4 ilustra la estructura general del MMC trifásico, la cual cuenta
principalemente con tres ramas (a, b, c); cada una de éstas está constituida por dos
bloques: el superior (U) y el inferior (L), y cada bloque consta de un número fijo de
submódulos (Nsm) idénticos [58]. Ambos bloques de cada rama están interconectados
mediante un par de inductores de desacoplo (L0), los cuales determinan parte de la
dinámica del MMC, reduciendo la magnitud de las componentes armónicas presentes en
la corriente que circula en los bloques, limitando la cantidad de potencia del convertidor,
así como la reducción de la taza de cambio de la corriente (di/dt) durante fallas eléctricas
en el bus de cd ; además permite que la tensión instantánea en cada bloque sea diferente,
aun cuando la tensión promedio es la misma.

La interconexión del convertidor con la red en ca se realiza mediante el inductor (Lpcc) y
por cuestiones prácticas, así como de aproximación del modelo, se contempla la resistencia
parásita asociada (Rpcc); de la misma manera la línea de transmisión del bus de cd es
representada de forma simple mediante el inductor (Lcd) y la resistencia (Rcd).
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Figura 1.4. Diagrama del MMC trifásico.

1.2.1.1. Estructura básica del submódulo

El MMC se compone de varios convertidores que son idénticos y están conectados en
serie. Esta propiedad de modularidad permite escalar la aplicación en tensión y/o potencia
de forma sencilla; además, de que un SM puede sustituir a otro, lo que le otorga al MMC
las características de disponibilidad y confiabilidad.
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Figura 1.5. Configuraciones típicas para los submódulos del MMC.

En [22, 59] se muestran y analizan diferentes estructuras candidatas como SM para
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1.3. Dimensionamiento del MMC

el MMC; cada una de ellas brinda diferentes funciones, sin embargo tiene en común que
poseen dos nodos para su interconexión y uno o más elementos para almacenar energía.
Dentro del catálogo de topologías, se encuentran dos que sobresalen por su sencillez,
así como sus bajas pérdidas; las cuales son: el convertidor medio puente (Figura 1.5
(a)) y el convertidor puente completo (Figura 1.5 (b)). La estructura medio puente (half
bridge) o HB, está compuesta por un par de interruptores con señales complementarias,
un condensador (C0) y otros elementos que permiten su desconexión (tiristor e interruptor
electromecánico) [55].

La estructura HB presenta las más bajas pérdidas; debido a su estructura genera una
señal de dos niveles a la salida; asimismo, los IGBT incluyen un diodo en antiparalelo por
lo que el SM trabaja en 2 cuadrantes. Sin embargo, esta topología presenta dificultades
para lidiar con fallas en la red de ca [60]. El encendido y apagado del SM está regido por
las señales complementarias sBx

n y sBx
n . La Tabla 1.1 muestra el comportamiento del SM

para cada estado [55,61].

Tabla 1.1. Estados de conmutación del submódulo HB.

sBx
n sBx

n · vcn iC0

Encendido 1 vcd/Nsm iB
Apagado 0 0 0

La Figura 1.6 muestra la topología completa del convertidor modular multinivel
con inductores desacoplados, donde la estructura de los submódulos está basada en el
convertidor de medio puente. Esta es la topología que se analiza y trabaja lo largo del
trabajo de investigación.

1.3. Dimensionamiento del MMC

Las características eléctricas de los VSC dependen de las condiciones de operación
que son específicas de cada aplicación, sin embargo en [1, 62, 63] el enlace España y
Francia del 2013 es utilizado para establecer un marco de referencia. Los enlaces mostrados
en [20,64,65] se apegan a los niveles de tensión utilizados en México, que son descritos en
la norma NMX-J-098-ANCE-1999 [66]. A partir de este par de aplicaciones se establecen
en la Tabla 1.2, los parámetros eléctricos del banco de pruebas que se utilizará en este
trabajo de investigación.

Con base a la topología HB para el SM y en función de Nsm se fija el número de
interruptores por rama (2 bloques) igual a 4 ∗Nsm interruptores y el convertidor trifásico
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Capítulo 1. Convertidor modular multinivel, principios y funcionamiento
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Figura 1.6. Diagrama del MMC trifásico basado en el convertidor de medio puente.

está compuesto por 12 ∗ Nsm. Los elementos pasivos que integran al MMC seleccionado
son 6 ∗Nsm condensadores y 9 inductores.

Es importante destacar que el MMC basado en el HB tiene la facultad de operar de
modo tal que la salida esté compuesta por 2Nsm + 1 o Nsm + 1 niveles. Sin embargo, esta
segunda forma de operar brinda mayores beneficios, como: mantiene constante el número
de SM encendidos durante la operación, permite que la capacitancia resultante en las
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1.3. Dimensionamiento del MMC

Tabla 1.2. Parámetros eléctricos del banco de pruebas.

Parámetro eléctrico Símbolo Magnitud Unidad Magnitud Unidad
Potencia aparente máxima Sg 1.118 GVA 1.118 pu
Potencia activa Pg 1 GW 1 pu
Potencia reactiva Qg 0.5 GVAR 0.5 pu
Tensión línea-línea Vg 115 kV 1 pu
Tensión línea-neutro Vx 66.4 kV
Corriente por fase Ix 5,020 A 1 pu
Frecuencia de línea fg 50 Hz
Tensión de cd Vcd 325 kV
Tensión del C0 Vc 18 kV
Número de SM por bloque Nsm 18

terminales del bus de cd sea constante, disminuye el rizo de tensión de los condensadores
y la distorsión harmónica en la corriente de los bloques.

Con base en [56] se selecciona el número de submódulos por bloque (Nsm) igual a 18,
para con ello generar 19 niveles de tensión a la salida, como lo muestra la Figura 1.7.
Aunado a esto el número par de submódulos se elige para que el convertidor sea capaz
de generar 0 V a la salida (E2 de la Figura 1.7). El resto de los niveles de tensión de la
Figura 1.7 se logran de la siguiente manera:

• E1 se consigue encendiendo todos los SM del bloque inferior.

• E3 por el contrario se obtiene al encender la totalidad de los SM del bloque superior.

• E2 apagando la mitad de los submódulos de cada bloque.

El número de estados redundantes que presenta este convertidor es elevado como lo
demuestra [67], en el Capitulo 2 de este trabajo se analiza la metodología para seleccionar
el conjunto de señales de conmutación más adecuado.
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Figura 1.7. Salida en tensión del MMC de 19 niveles.
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Capítulo 1. Convertidor modular multinivel, principios y funcionamiento

1.3.1. Elementos pasivos: dimensionamiento

En los convertidores de electrónica de potencia los elementos pasivos desempeñan un
papel importante puesto que definen las características de las señales de salida y de la
dinámica de mismo. El MMC como parte de esta familia no queda exento, puesto que la
cantidad y tamaño de elementos pasivos que lo componen es directamente proporcional al
número de niveles de salida. Es por ello que esta sección se enfoca en el dimensionamiento
de estos elementos.

1.3.1.1. Condensador en el submódulo

Los condensadores C0 que están alojados, uno por cada submódulo del MMC, poseen
la función principal de generar un escalón de tensión a la salida del convertidor durante
un determinado lapso de tiempo, que es definido por la técnica de modulación (analizada
en el Capitulo 2). Una de las metodologías para dimensionar el C0 propone utilizar (1.1),
la cual está basada en el estudio de la cantidad de energía que el condensador debe ser
capaz de almacenar (para mayor profundidad consultar [62,68]).

C0 =
Sg
3

Nsm

ωg ξcmx Vcd
2

[
1−

(
mx cosφg

2

)2
]3/2

, (1.1)

donde:
mx es el índice de modulación en amplitud;
Nsm es el número de submódulos por bloque;
Sg es la potencia aparente que transfiere el MMC;
φg es el ángulo de desfasamiento entre la tensión y la corriente;
Vcd es la tensión nominal del enlace de cd ;
ωg es la velocidad angular de la red en ca;
ξc es el rizo máximo permitido en la tensión del condensador.

Una vez que se establece la función que define el valor de C0, se selecciona el
condensador adecuado para la aplicación que concierne a este trabajo, tomando en cuenta
a [1] y los parámetros eléctricos descritos en la Tabla 1.2. Conjuntamente, se plantea que
ξc = {5%, 10%} y de forma, en primer instancia, arbitraria mx = 0.7071. Al substituir
dichas cantidades dentro de (1.1) se obtiene que C0 = {9928.14 , 4914.43} µF. En la
Figura 1.8 se ilustra gráficamente la variación de C0 en función del rizo de tensión, así
como del nivel de tensión del enlace en cd .

Con el objetivo de corroborar los resultados previamente obtenidos, se pone a funcionar
el MMC de 19 niveles en lazo abierto con los parámetros eléctricos de la Tabla 1.2,
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1.3. Dimensionamiento del MMC
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Figura 1.8. Comportamiento del condensador en función del rizo y de la tensión de cd .

donde el C0 de cada SM tendrá una capacitancia de 9.9 mF. Es necesario mencionar
que esta primera simulación hace uso del esquema de modulación NLC reportado en [68].
La Figura 1.9 muestra, en valores por unidad o pu, las 18 tensiones de ambos bloques
de una de las ramas del MMC; donde la tensión base es Vc de la Tabla 1.2. De manera
cuantitativa, las tensiones oscilan entre 1.04 y 0.95 pu, lo que representa el 9%; además
la tensión promedio es de 0.978 pu.
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Figura 1.9. Tensión en los SM del MMC.

Al analizar la expresión (1.1) se observa que C0 es inversamente proporcional a Nsm, lo
que se traduce en que entre mayor sea el número de niveles del convertidor la capacitancia
aumentará. Como consecuencia el MMC requiere condensadores más grandes, pero de
menor tensión, en comparación con las topologías de 2, 3, 5 o 7 niveles de tensión.
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Capítulo 1. Convertidor modular multinivel, principios y funcionamiento

1.3.1.2. Inductor de desacoplo

Los inductores de desacoplo (L0) dentro del MMC están presentes en las tres ramas
del convertidor, como lo muestra la Figura 1.10. Su función consiste en permitir que la
tensión instantánea en cada bloque sea diferente y al mismo tiempo reduce la magnitud
de las corrientes harmónicas pares que circulan por los bloques del MMC, estas corrientes
también son causantes de fenómenos tales como [69,70]:

• Esfuerzos adicionales a los submódulos y aumento en las pérdidas eléctricas.
• Incremento en el rizo de tensión presente en los condensadores C0.
• Mayor contenido armónico en las señales de salida.

Con el objetivo de dimensionar a L0 es preciso primero definir de forma genérica la
corriente del bloque B de la fase x como iBx , en la Figura 1.6 se muestran las 6 corrientes
presentes en el convertidor. Dicha corriente está compuesta por una fracción de la corriente
en cd , además de una porción de la corriente en ca a la salida del convertidor, así como
de una componente que está al doble de la frecuencia de red (icirx) y otras componentes
armónicas pares. Estas componentes pares de alto orden, que circulan a lo largo de cada
una de las ramas del MMC, se originan debido a la interacción del flujo eléctrico dentro
del convertidor al momento que se transfiere potencia.
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Figura 1.10. Circuito del MMC trifásico.

Una de las metodologías para seleccionar los inductores de desacoplo, proviene de
analizar la energía en cada rama en función de las componentes pares de las variables
eléctricas en el MMC; a partir de esto se concibe (1.2), que determina el valor del inductor
para un punto de operación en específico (para mayor profundidad consultar [26,70,71]).
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1.3. Dimensionamiento del MMC

L0 =
1

8ω2
g C0 Vc

(
Sg

3 Icir
+ Vcd

)
. (1.2)

Donde:
C0 es la capacitancia de cada submódulo;
Icir es la corriente al doble de la frecuencia fundamental;
Sg es la potencia aparente de MMC;
Vcd es la tensión del bus de cd ;
Vc es la tensión de en C0;
ωg es la velocidad angular de la red en ca;

En los casos de estudio mostrados en [1,62,63,72] se propone que L0 = 50 mH, a partir
de este punto de partida se va reduciendo, por mitad, el valor del inductor de desacoplo
para observar como se comporta el valor pico de icir, mediante:

Icir =
Sg(

24ω2
g C0 Vc L0

)
− 3 Vcd

. (1.3)

Tomando en cuenta los parámetros eléctricos de la Tabla 1.2 y el valor del condensador
previamente seleccionado igual a 9.9 mF, se obtiene:

Icir |L0=6.25mH = 200.8376A = 0.05680 pu , (1.4)

Icir |L0=12.5mH = 91.4637A = 0.02586 pu , (1.5)

Icir |L0=25mH = 43.7797A = 0.01238 pu , (1.6)

Icir |L0=50mH = 21.4324A = 0.006061 pu . (1.7)

donde la corriente base para normalizar la corriente en el bloque está dada por (1.18)
Con el objetivo de confirmar los resultados de Icir para cada valor de inductancia, se

ejecutan diferentes simulaciones del MMC de 19 niveles en lazo abierto, considerando los
parámetros de la Tabla 1.2 y que C0 = 9.9 mH. Las formas de onda mostradas en el lado
izquierdo de la Figura 1.11 confirman que al aumenta el valor del inductor de desacoplo
(L0) la forma de onda de la corriente en el bloque mejora. Lo cual es producto de la
atenuación de las componentes armónicas como se muestra en gráficos (b), (d), (f), (h),
de la Figura 1.11; para desplegar los datos del espectro armónico se escalan por 1 × 106,
para así lograr expresar los resultado en partes por millon (PPM). No obstante, aun que
aumentar el valor de L0 disminuye las componentes no deseadas, no es posible incrementar
de forma ilimitada debido a que también restringe la cantidad de potencia que el MMC
puede transferir.

Dado que la corriente en los bloques es inherente al funcionamiento de este esquema
modular, se han propuesto diferentes soluciones para minimizarla, dentro de las cuales
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Capítulo 1. Convertidor modular multinivel, principios y funcionamiento

destaca la selección adecuada del inductor de desacoplo y un lazo de control que minimice
las componentes no deseadas. Adicionalmente, en el presente trabajo de investigación se
llega a la conclusión de que un sobredimensionamiento de los condensadores dentro de
los submódulos del MMC reduce el desbalance de la tensión de los SM y esto se refleja
como corrientes parásitas de menor amplitud, además esta solución no limita la cantidad
de potencia que el convertidor puede transferir; incluso la energía almacenada podría ser
usada para emular la inercia que presentan las fuentes de energía rotatorias.
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Figura 1.11. Corriente de rama del convertidor con varios valores de la inductancia de desacoplo. (a), (b)
L0 = 6.25 mH, (c), (d) L0 = 12.5 mH, (e), (f) L0 = 25 mH, (g), (h) L0 = 50 mH.
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1.3. Dimensionamiento del MMC

1.3.2. Valores base en el PCC

En esta sección se definen los valores base en el punto de conexión común, considerando
los parámetros de la Tabla 1.3, comenzando con:

Sb1 = 1× 109 VA . (1.8)

Vb1 = 115× 103 V . (1.9)

Ib1 =
Sb1√
3Vb1

= 5, 020 A . (1.10)

Zb1 =
V 2
b1

Sb1
= 13.2250 Ω . (1.11)

Considerando un factor de calidad del 10% y los valores base obtenidos, el valor en pu
de la inductancia de desacoplo, queda como:

ZL0 = |1.5708 + 15.708j | Ω = 15.7863 Ω = 1.1936 pu , (1.12)

lo que representa QL0 = 1.1936 pu.
De la misma manera la impedancia de acoplamiento (Lpcc) es igual a 7.5 mH y un

factor de calidad del 12.5%, su valor en pu, es:

ZLpcc = |0.2945 + 2.3562j | Ω = 2.3745 Ω = 0.1795 pu , (1.13)

lo que figura como QLpcc = 0.1795 pu.
Aunado a esto se especifican las características de la red, en la cual la potencia de

corto circuito de la red es 16.7 pu y le factor X/R = 8.

1.3.2.1. Valores de normalización desde el enlace de cd

Con el fin de analizar de forma directa las señales eléctricas relacionadas con el enlace
en cd , se propone los siguientes valores como nominales y con base en ellos normalizar las
respuestas obtenidas.

Pb2 = 1× 109 w . (1.14)

Vb2 = 325× 103 V . (1.15)

Ib2 = 3, 076.9 A . (1.16)

Aunado a esto se presentan los valores nominales para la tensión de los condensadores
C[0] y de la corriente máxima en los bloques del MMC.
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Capítulo 1. Convertidor modular multinivel, principios y funcionamiento

Vb3 =
Vcd
Nsm

=
325× 3

18
= 18, 055.56 V . (1.17)

Ib3 =
Icd
3

+
Ix
2

= 3535.9 A . (1.18)

Tabla 1.3. Parámetros del banco de pruebas.

Parámetro eléctrico Símbolo Magnitud Unidad Magnitud Unidad
Potencia aparente máxima Sg 1.118 GVA 1.118 pu
Potencia activa Pg 1 GW 1 pu
Potencia reactiva Qg 0.5 GVAR 0.5 pu
Tensión línea-línea Vg 115 kV 1 pu
Tensión línea-neutro Vx 66.4 kV 0.5773 pu
Corriente por fase Ix 5,020 A 1 pu
Frecuencia de línea fg 50 Hz
Inductancia de enlace Lpcc 7.5 mH 0.1782 pu
Resistencia de enlace Rpcc 0.2945 Ω 0.0223 pu
Inductancia de desacoplo L0 50 mH 1.1877 pu
Resistencia de desacoplo R0 0.02810 Ω 0.1187 pu
Condensador del SM C0 9.9 mF
Tensión de cd Vcd 325 kV
Tensión del C0 Vc 18.05 kV
Número de SM por bloque Nsm 18
Inductancia de la línea de cd Lcd 5 mF
Resistencia de la línea de cd Rcd 0.2 Ω
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2
Técnicas de modulación y balance

para el convertidor modular

multinivel

2.1. Técnicas de modulación multinivel

Los convertidores multinivel son capaces de generar señales de tensión escalonadas a la
salida, las cuales se logran mediante un apropiado encendido y apagado de los interruptores
del convertidor. La secuencia se genera mediante una técnica de modulación que se
selecciona dependiendo del tipo de convertidor y de su aplicación. La Figura 2.1 muestra
un diagrama con la taxonomía de las distintas técnicas de modulación para convertidores
multinivel [30].
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Figura 2.1. Técnicas de modulación para los convertidores multinivel.
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Las técnicas de modulación multinivel basadas en el esquema de modulación por ancho
de pulso (PWM) tiene la principal ventaja de colocar el contenido armónico de la señal
de salida, típicamente, alrededor de la componente fundamental de la señal portadora. Al
ser utilizadas en aplicaciones con bajo número de niveles y a baja o media potencia es
posible el uso de frecuencias de conmutación elevadas lo que produce un aumento en las
pérdidas por conmutación; particularmente en convertidores con un número elevado de
dispositivos semiconductores que dan forma a un sólo interruptor [30, 73]. Sin embargo,
cuando el número de niveles del convertidor aumenta, es factible mantener la frecuencia
de conmutación baja y lograr una alta frecuencia a la salida [74].

Actualmente se encuentran reportadas diferentes técnicas de modulación aplicables
a VSC con un elevado número de niveles de tensión que permiten sintetizar formas de
onda con bajo THD y frecuencias de conmutación bajas, como: la eliminación selectiva
de armónicos (Selective Harmonic Elimination) o SHE, así como el método para la
eliminación activa de armónicos (active-harmonic-elimination method) o AHEM [73, 75].
Sin embargo, para aplicaciones con puntos de operación altamente cambiantes, incluso
sistemas que están en lazo cerrado, este tipo de técnicas se tornan poco prácticas debido
a la cantidad y a la complejidad de las operaciones matemáticas para calcular los ángulos
de disparo adecuados [53]. En los trabajos [76, 77] se propone controlar un convertidor
multinivel mediante una variante de la técnica de modulación del vector más cercano,
el cual brinda un buen desempeño al representar señales con referencia variante en el
tiempo. No obstante esta opción se descarta debido a que su implementación no es directa
y requiere de un método numérico eficaz para encontrar el vector más cercano al vector
de referencia [53].

2.2. Técnica de modulación de nivel más cercano

En los convertidores con un alto número de niveles de tensión a la salida, la técnica
de modulación por aproximación de nivel o técnica de modulación de nivel más cercano
NLC (nearest level control) se considera una solución adecuada, dado que la señal que
se sintetiza a la salida del convertidor es escalonada y no pulsada y la frecuencia de
conmutación es baja.

La forma escalonada proviene de utilizar un método de redondeo o de comparación
contra un nivel de cd , en la Figura 2.2 se muestran diferentes señales compuestas por 11,
19 y 36 niveles de tensión que resultan de aplicar la técnica NLC. Además, se especifica en
cada una su THD; a partir de las cuales se concluye que con 36 niveles de salida el contenido
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armónico no supera la cota del 2.5% para tensiones menores a 169 KV, establecida por el
IEEE-STD 519-1992 [78].
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(a) Nsm = 10, THD = 7.99%.
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(b) Nsm = 18, THD = 4.76%.
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(c) Nsm = 36, THD = 2.44%.

Figura 2.2. Señales escalonadas obtenidas con la NLC, (m = 0.975).

Con el objetivo de dejar clara la manera en cómo un MMC controlado mediante la
técnica NLC logra sintetizar la onda a la salida, su utiliza el ejemplo de la Figura 2.3, que
se obtiene a partir de los diferentes estados de conmutación mostrados en los esquemas
eléctricos de la Figura 2.4. De estos resultados se establece que un ciclo completo de la
señal de salida en ca se produce encendiendo y apagando sólo una vez cada submódulo;
por ende la frecuencia de conmutación de los interruptores de electrónica de potencia es
igual a la frecuencia de la red. Además, el bajo número de transiciones por segundo reduce
las pérdidas por conmutación y posibilita el uso de dispositivos semiconductores de mayor
potencia, aún cuando se presenten tiempo de conmutación de varios microsegundos.
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Figura 2.3. Formas de onda de salida en el MMC de 5 niveles.
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Figura 2.4. Esquemas eléctricos del MMC de 5 niveles.

La técnica NLC genera señales escalonadas a partir de una función de redondeo o
comparación contra un valor constante, que es más simple de implementar y el esfuerzo
computacional es poco demandante aun cuando el número de niveles del MMC es alto [53].
No obstante, en aplicaciones con bajo número de niveles frecuentemente surgen fenómenos
como: la omisión de componentes de baja magnitud, el aumento en el contenido armónico
cuando la señal moduladora tiene baja amplitud y una distribución poco equitativa de los
estados de conmutación.

Dado que la técnica NLC se implementa digitalmente se establece que para minimizar
estos efectos, la frecuencia de muestreo (fzoh0) de la plataforma digital debe cumplir con
la siguiente desigualdad,

fzoh0 > 2fgNsm (2.1)

donde fg es la frecuencia de la red y Nsm es el número de submódulos con que cuenta
cada bloque del MMC. En [53,79] se detalla cómo esta desigualdad minimiza el efecto de
pérdida de niveles.

Además de cumplir con la frecuencia de muestreo mínima para sintetizar la señal de
salida, es necesario que el MMC cumpla con la siguiente condición.
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Condición 1 En todo momento el número de submódulos encendidos a lo largo de la
rama es constante e igual a Nsm.

Cumpliendo con lo anterior se consigue repartir equitativamente la tensión eléctrica del
bus de cd en todos los submódulos encendidos, así como la reducción del rizo de tensión
en los condensadores y en las terminales del inductor de enlace. Sin embargo, debido a
esta restricción el número máximo de niveles que el convertidor puede generar a la salida
es igual a Nsm + 1.

En los esquemas eléctricos de la Figura 2.4 se muestra un MMC de 5 niveles, y se
observa que en todo momento hay 4 submódulos encendidos. En consecuencia la tensión
del enlace en cd se reparte de forma equitativa. Este ejemplo deja en claro que para
cualquier convertidor existe un número finito de combinaciones de encendido y apagado
para los diferentes submódulos de una de las ramas, con el cual se debe sintetizar la señal
de salida deseada.

2.2.1. Estados de conmutación

El número máximo de combinaciones para un convertidor con 2Nsm submódulos por
rama es de 22Nsm+1 [80]. Si además se cumple la Condición 1 este número se reduce a:

C2Nsm
Nsm

:=

(
2Nsm

Nsm

)
=

2Nsm!

Nsm!Nsm!
. (2.2)

En la Tabla 2.1 se presentan algunos resultados numéricos en la que se exhiben nueve
casos de combinaciones posibles para un MMC con diferente Nsm.

Tabla 2.1. Número de estados permitidos.

Nsm Cantidad Nsm Cantidad Nsm Cantidad

4 70 12 2, 704, 156 32 1.8326× 1018

8 12, 870 18 9.075× 109 40 1.0751× 1023

10 184, 756 20 1.378× 1011 80 9.2045× 1046

2.2.2. Análisis de estados redundantes

El número de elementos del conjunto de posibles estados de conmutación es definido
previamente, sin embargo no queda claro cuantos estados redundantes existen para una
misma señal de salida, Entonces, con el objetivo de definir analíticamente el número
de combinaciones para una misma salida de tensión, se analiza un MMC de 3 hasta
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los 19 niveles de salida; para con ello encontrar las combinaciones que cumplen con la
Condición 1 y posteriormente agruparlas según el nivel de tensión que producen.

Un ejemplo de este procedimiento, consiste en analizar los posibles estados de
conmutación del circuito de la Figura 2.4 para genera la señal Figura 2.3. El cual ofrece
70 combinaciones permitidas (según (2.2) ), de las cuales:

• 1 logra una tensión máxima (Figura 2.4 (e)),
• 16 forman un escalón de tensión positivo a la salida (Figura 2.4 (d)),
• 36 generan 0 V a la salida (Figura 2.4 (c)),
• 16 forman a la salida un escalón de tensión pero negativa (Figura 2.4 (b)),
• 1 logra una tensión mínima (Figura 2.4 (a)).

De la misma manera se analizan los convertidores hasta 10 SM debido a la carga
computacional, con esto se generan las curvas correspondientes de la Figura 2.5. Además,
se hace evidente que las salidas en los extremos cuentan sólo con un estado de conmutación
posible y el número de estados redundantes aumenta conforme se llega al centro del gráfico.
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Figura 2.5. Estados redundantes del MMC.

Parte de la información de la Figura 2.5 se transfiere a la Tabla 2.2, a partir de la
cual se establece que los estados redundantes describen un patrón de Pascal cuadrático.
Conjuntamente, el último renglón de la tabla muestra la forma de calcular el número de
combinaciones para cada nivel de tensión en la forma de onda de salida.

Tabla 2.2. Número de combinaciones redundantes para un nivel de tensión específico.

Nsm

por bloque -6 -4 -2 0 2 4 6
2 1 4 1
4 1 16 36 16 1
6 1 36 225 400 225 36 1

Nsm

(
Nsm

0

)2 (
Nsm

1

)2
. . .

(
CNsm
n

)2
. . .

(
Nsm

1

)2 (
Nsm

0

)2
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El elemento CNsm
n de la Tabla 2.2 está definido como:

CNsm
n :=


(
Nsm

Nsm/2

)
; Nsm es par.(

Nsm

[Nsm−1]/2

)
; Nsm es impar.

(2.3)

Este análisis comprueba que el MMC posee un gran número de estados redundantes,
lo cual representa un desafío desde el punto de vista de la técnica de modulación y algunos
procedimiento de control; sin embargo los estados redundantes son el fundamento de las
estrategias que permiten el balance de tensión de los condensadores, en convertidores de
alto número de niveles.

2.2.3. Balance de tensión en los condensadores

El alto número de estados redundantes que presenta el MMC, al ser controlado con
la técnica NLC que toma en cuenta la Condición 1, permite encontrar la combinación
de señales de conmutación que logra sintetizar la señal de salida, mientras se balancea la
tensión de los diferentes condensadores que componen al convertidor.

Reportadas en la literatura existen diferentes metodologías para encontrar la combi-
nación más adecuada, de las cuales destacan las siguientes:

1. Algoritmo que ordena y selecciona los submódulos con mayor o menor tensión según
sea el caso [55].

2. Algoritmo que establece una banda de desbalance máximo, que al rebasarla el
algoritmo de balance se ejecuta [81].

3. Algoritmo que reduce la frecuencia de conmutación, solamente conmutando un
submódulo por instante [53, 79].

4. Algoritmo que optimiza el número de conmutaciones, encendiendo los submódulos
apagados y viceversa [79].

5. Algoritmo que únicamente acciona el submódulo con mayor o menor tensión en el
condensador [18,68].

La metodología para el balance de tensión en los condensadores que se describe en la
siguiente sección tiene como base las referencias anteriormente mencionadas, y al mismo
tiempo trata de conjuntar la mayor cantidad de ventajas ya reportadas para los MMC
con bajo número de niveles.
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2.2.3.1. Metodología de selección y balance

La metodología utilizada, adecua instante a instante las señales de conmutación para
el convertidor; lo que cambia el paradigma mencionado anteriormente, puesto que para
conocer las señales de conmutación actuales se parte del conjunto anterior de señales.

Otra característica que presenta el método propuesto es que el algoritmo de balance
se ejecuta cada vez que existe un cambio de nivel en la señal de salida del convertidor. Si
la frecuencia de muestreo cumple con (2.1), se garantiza que los cambios serán unitarios y
no habrá saltos de nivel, además que la frecuencia de conmutación será igual a la de la red
eléctrica. Al garantizar que instante a instante únicamente un submódulo se enciende o se
apaga, es viable descartar la rutina que ordena la tensión de todos los submódulos de la
rama y únicamente encontrar la tensión máxima y mínima, lo cual minimiza la cantidad de
comparaciones que deberá realizar el algoritmo. Con la intención de optimizar aún más la
metodología para el balance de tensión, se propone que cuando sea necesario encender un
submódulo se seleccione entre los submódulos que están apagados y de la misma manera
entre los diferentes submódulos encendidos se elija el submódulo a apagar.

Con la implementación de la metodología clásica para el balance de tensión en los
condensadores en conjunto con las tres variantes anteriores, se desprenden las siguientes
restricciones de operación.

1. Si es necesario encender un submódulo.

a) La corriente está entrando al bloque.

• Encender el SM con menor tensión para que se eleve.
b) La corriente está saliendo del bloque.

• Encender el SM con mayor tensión para que se reduzca.

2. Si es necesario apagar un submódulo.

a) La corriente está entrando al bloque.

• Apagar el SM con mayor tensión para que no continúe elevándose.
b) La corriente está saliendo del bloque.

• Apagar el SM con menor tensión para que siga disminuyendo.

El diagrama de flujo de la Figura 2.6 muestra la forma de variar el conjunto de señales
de conmutación; este algoritmo está diseñado para aplicarse de forma indistinta al bloque
superior o inferior de una rama del MMC. La rutina hace uso de diferentes variables que
se definen a continuación:
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Figura 2.6. Diagrama de flujo para el balance de condensadores.

• Non_act es la cantidad de submódulos que deben estar encendidos en el instante
actual.

• Non_ant en la cantidad de submódulos encendidos en el instante anterior.
• ∆Non es la diferencia entre Non_act y Non_ant.
• IB es la corriente que circula por el bloque.
• vc es la tensión en el condensador de los diferentes submódulos.

Es preciso comentar que si ∆Non > 0 significa que se deben encender submódulos, o
bien si ∆Non < 0 implica que es necesario apagar submódulos, para la mayoría de los
casos |∆Non| = 1. Sin embargo, cuando se presenta una variación de carga, esta variable
puede llegar a alcanzar un valor mayor.

El algoritmo de selección y balance de condensadores propuesto en este trabajo de
tesis, brinda la ventajas como:

• Es una rutina autocontenida, que puede se ejecutada de forma indistinta a cualquier
bloque.

• Disminuye el esfuerzo computacional, al no requerir medir y ordenar la tensión de
todos los submódulos.

• Reduce la frecuencia de conmutación, al sólo medir y conmutar los convenientes.
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• Distribuye equitativamente las conmutaciones y los tiempos de conducción.

Además, es posible añadir más restricciones a la secuencia de selección para con ello
cumplir otros objetivos, como: agregar cotas para el rizo de tensión de los SM, así como
substituir uno o varios SM por otros redundantes.

Con la finalidad de demostrar que el algoritmo propuesto logra mantener el balance de
tensión de los condensadores en los SM, el Anexo E se hace un seguimiento paso a paso
de un ejemplo de aplicación.

2.3. Técnica NLC-híbrida

La técnica de modulación NLC clásica es concebida para convertidores con alto número
de niveles, puesto que la señal generada presenta tantos cambios de nivel, como submódulos
posee el convertidor en cada bloque, debido a esto se tienen diversos beneficios, como:

• Reducir el efecto de pérdida de niveles.
• Mejorar las señales de conmutación para que no pierdan demasiada información.
• Ejecutar una mayor cantidad de veces el algoritmo de balance, y con ello reducir el

rizo de tensión en los condensadores.

Sin embargo, para aplicaciones con bajo número de niveles, algunas de estas caracte-
rísticas pierden efectividad, dado que la señal generada por el algoritmo presenta pocos
cambios de nivel por ciclo de red. Es viable incrementar indiscriminadamente el número
de veces que el algoritmo se aplica, proponiendo una desviación de tensión máxima y
cuando ésta es superada, el algoritmo de balance se ejecuta. Sin embargo, una alternativa
más útil de aumentar la frecuencia, es sustituir el algoritmo de redondeo con un esquema
de modulación SPWM multinivel, como los que aparecen en la Figura 2.7, dando como
resultado un incremento en la frecuencia de conmutación en los submódulos y al mismo
tiempo concentra las componentes armónicas en una región conocida del espectro.

En [30,82] se analizan las diferentes técnicas de modulación basadas en portadoras con
desplazamiento de nivel (LS-SPWM), las cuales son:

• Disposición en fase (PD-PWM).
• Disposición opuesta (POD-PWM).
• Disposición con oposición de fase alternada (APOD-PWM).

A pesar de que cada variante presenta características distintas, al momento de
aplicarlas a convertidores modulares multinivel deben de ser acondicionadas para cumplir
con la Condición 1; tal y como se muestran en la Figura 2.8. Al distribuir las señales
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portadoras de esta manera se asegura que en todo momento la cantidad de submódulos
encendidos sea constante, a lo largo de las ramas del MMC.
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Figura 2.7. Variantes de la técnica LS-SPWM.
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(a) Señal de control generada mediante la técnica de redondeo.
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(b) Señal de control generada mediante la técnica PD-SPWM.

Figura 2.8. Comparación entre las técnicas de modulación (mRx
= 0.74).

La Figura 2.8 (a) muestra la señal de control resultante de la comparación por
redondeo, la cual consiste en comparar la señal moduladora de la rama x (mRx = 0.74)
contra las señales portadoras que tienen una magnitud constante; se observa que debido
a la magnitud seleccionada, la señal de salida presenta una pérdida de niveles, lo cual se
traduce en un aumento del contenido armónico y perdida de información. Sin embargo,
al utilizar cualquiera de las técnicas LS-SPWM (Figura 2.8 (b)) es posible reducir este
fenómeno; además, que aumenta el número de veces que la señal cambia de nivel y con
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ello el número de ocasiones que el algoritmo de balance se ejecuta; logrando de esta forma
reducir el rizo en la tensión de los condensadores.

2.3.1. Desempeño de la técnica NLC-híbrida

La Figura 2.9 ilustra en forma de diagrama a bloques el mecanismo para la generación
de señales de encendido y apagado de los diferentes submódulos del MMC. Se puede
apreciar que cada bloque del convertidor cuenta una rutina independiente para balancear
los submódulos y generar las señales de disparo. Además como ya fue mencionado, el
número de SM a encender (Non_act) se genera a través de una comparación SPWM
que funciona de manera autónoma y que dependiendo del bloque sobre el que actúa
la disposición de las portadoras cambia como se muestra en la Figura 2.7. Las señales
moduladoras de cada bloque de comparación SPWM son simétricas y se derivan de una
misma señal moduladora.
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Figura 2.9. Diagrama a bloques de la técnica NLC-híbrida.

La Figura 2.10 muestra la evolución de las señales a través de la técnica de modulación.
La primer etapa se muestra en la Figura 2.10 (a), donde se genera un par de señales
moduladoras simétricas, una por cada uno de los bloques, mediante:

mUa =
1

2
(0.5−mRa) , (2.4)

mLa =
1

2
(0.5 +mRa) . (2.5)

Aunado a esto se definen las características de las señales portadoras, iniciando con la
frecuencia de las portadoras que está definida por el producto de la frecuencia de red
(fg) y el índice de modulación en frecuencia (mf ); posteriormente a disposición de las
señales portadoras se elige dependiendo de la posición del bloque en la rama y la técnica
de modulación.

Posteriormente en la Figura 2.10 (b), se muestra el resultado de la comparación para
el bloque superior. Estas señales se suman entre ellas para formar una única señal que
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indica la cantidad de submódulos que deben de estar encendidos en cada instante, como
lo muestra la Figura 2.10 (c). Al ejecutar el algoritmo para el balance de la tensión en
los condensadores (Figura 2.6) se generan las señales de encendido para cada uno de los
submódulos. Dichas señales reparten equitativamente el número de conmutaciones y los
tiempos de conducción, aún cuando la señal que las genera no esté compuesta por el
número máximo de niveles.
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Figura 2.10. Etapas de la modulación híbrida. (a) Señales a comparar. (b) Resultado de la comparación.
(c) Número de niveles a encender. (d) Señales de control hacia el MMC.

2.3.1.1. Frecuencia de conmutación en la NLC-híbrida

Parte del estudio y caracterización de la NLC-híbrida es determinar la frecuencia de
conmutación de cada uno de los submódulos. Como ya fue definido en la Sección 2.2, para la
técnica NLC clásica la frecuencia es de 60 ó 50 Hz dependiendo del sistema eléctrico en ca.
En (2.6) se define la frecuencia media de conmutación para la técnica híbrida propuesta;
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donde; fg es la frecuencia de línea, Nsm es el número de submódulos por bloque y mf es
índice de modulación en frecuencia.

fsm =
fg (mf − 1)

Nsm

. (2.6)

Tabla 2.3. Casos de prueba de la frecuencia de conmutación.

Caso I (Aplicación) Caso II (Ejemplo) Caso III (Ejemplo)

Parámetro Magnitud Unidad Parámetro Magnitud Unidad Parámetro Magnitud Unidad

Nsm 18 Nsm 18 Nsm 10
mf 40 mf 24 mf 27
fg 50 Hz fg 50 Hz fg 60 Hz
fsmI 108.33 Hz fsmII 63.88 Hz fsmIII 156 Hz

Los resultados mostrados en la Tabla 2.3 producto de utilizar (2.6), se corroboran
mediante la simulación de un MMC con las características de cada caso. Durante las
simulaciones se cuentan las conmutaciones de cada submódulo y se hace un promedio
de estos conteos. La frecuencia promedio calculada contiene una parte decimal, lo que
se puede interpretar como que algunos de los SM encendran una vez más que otros, y al
calcular promedio del número de encendidos por segundo de los SM del bloque, se consigue
el valor decimal.
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(b) Desviación estándar del número de conmutaciones.

Figura 2.11. Caso I, análisis del número de conmutaciones.

Las Figuras 2.11 (a), 2.12 (a) y 2.13 (a) muestran la evolución del número de
conmutaciones de los diferentes submódulos de ambos bloques del MMC (NUa

T , NLa
T ),

donde después de 1 s el contador se reinicia; Se observa que en los 3 diferentes casos
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Figura 2.12. Caso II, análisis del número de conmutaciones.
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Figura 2.13. Caso III, análisis del número de conmutaciones.

la frecuencia promedio, define el valor alrededor del cual se encuentra la frecuencia de
conmutación de cada SM del MMC, lo que valida a (2.3).

Con el objetivo de confirmar que el número de conmutaciones es equilibrado, se calcula
su desviación estándar (σ) y se traza el comportamiento de cada caso en las Figuras 2.11
(b), 2.12 (b) y 2.13 (b). Donde se observa que posterior al transitorio de arranque la σ tiene
un valor menor o igual a 2, lo que se puede interpretar como el número de conmutaciones
entre los submódulos no difiere en más de 2 y corrobora que el número de conmutaciones
que produce el esquema NLC-híbrido es equilibrado.
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2.3.1.2. Tensión en las terminales del inductor de desacoplo

La técnica NLC-híbrida permite balancear la tensión en los condensadores del MMC
sin la necesidad de un lazo de control individual para cada submódulo. Entonces, al estar
la tensión de los SM acotada, se puede decir que la tensión promedio de ambos bloques,
superior e inferior, es igual a la del enlace de cd ; aun cuando su valor instantáneo no
es igual para cualquier punto en el tiempo. Por tal razón, el uso de los inductores (L0)
que desacoplan los bloques se justifica, puesto que permiten la existencia de diferentes
potenciales eléctricos en la parte superior e inferior del convertidor.

La aseveración anterior se confirma mediante la simulación en lazo abierto del MMC,
para la cual los parámetros se describen en Tabla 1.3. La Figura 2.15 (a) expone el
comportamiento de la tensión en las terminales del inductor, cuando el convertidor
transfiere ±1 pu y las inversiones de potencia se realizan en 0.75 s y 1.5 s; se observa que
después de los transitorios de potencia, la tensión llega a un valor máximo de 0.1994 pu y
un mínimo de −0.2127 pu mientras que el valor promedio es de 0.005 pu. En la Figura 2.15
(b) muestra el lapso cuando se realiza la inversión de potencia en lazo abierto, donde a
tensión máxima en la terminales del inductor llega hasta 0.4 pu.
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Figura 2.14. Circuito del MMC trifásico, inductores de desacoplo.

Mediante estos resultados expuestos en la Figura 2.15 se corrobora que los inductores de
desacoplo (L0) posibilitan que los potenciales eléctricos instantáneos, del bloque superior e
inferior, sean diferentes; lo que se puede aprovechar haciendo que la técnica de modulación
sea menos rígida o que la frecuencia de conmutación sea menor, puesto que la tensión
solamente tiene que estar balanceada de forma general y no tiene que ser igual en todo
momento.
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Desde otra perspectiva, si el rizo de tensión en los condensadores (C0) se hace lo
suficientemente pequeño provocaría que el desbalance entre lo bloques sea nulo y en
consecuencia el valor de L0 podría disminuir o llegar a suprimirse.
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Figura 2.15. Tensión eléctrica en las terminales del inductor.

2.3.1.3. Variación paramétrica del condensador
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Figura 2.16. Circuito del MMC trifásico, varia-
ción de C0.

Con el propósito de verificar la susceptibi-
lidad paramétrica de la técnica de modulación
NLC-híbrida propuesta, se realiza una prueba
donde se transfiere 1 pu de potencia y durante la
operación se induce una variación paramétrica
en 1 de los 18 condensadores de cada bloque
de la misma rama, dicha alteración se ejecuta
en t = 0.5 s y consiste en variar de 9.9 mF a
0.99 mF la capacitancia C0 de los submódulos
SMUa

1 y el SMLa
1 , mostrados en la Figura 2.16.

El resto de los parámetros se muestran en la
Tabla 1.3.

En la Figura 2.17 se muestra el compor-
tamiento de la tensión los 18 SM del bloque
superior e inferior de la rama a del convertidor.
Primeramente, la capacitancia de los SM está
balanceada con lo que el rizo se mantiene constante; después de 500 ms se introduce la
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variación, la cual no provoca ningún tipo de inestabilidad en el sistema, sin embargo el
rizo aumenta hasta un 25%.

El aumento en el rizo de tensión de los submódulos no es visible en el PCC del
MMC, como se observa en la Figura 2.18. La tensión de la Figura 2.18 (a) después de
la variación presenta un THDv = 2.34259% que es practicamante igual que al principio
de la prueba. Mientras que la corriente en el PCC (Figura 2.18 (b)) presenta un mayor
cambio; primeramente un aumento en el nivel de cd del 1%, además el THDi es igual a
0.941982%.
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Figura 2.17. Comportamiento de la tensión de los C0 bajo una variación paramétrica.
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Figura 2.18. Comportamiento del sistema en el PCC, bajo una variación paramétrica en C0.
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Los resultados obtenidos en los escenarios de prueba validan la eficacia de la técnica
NLC-híbrida, que es propuesta en este trajo de investigación. Aunado a esto, mediante la
Tabla 2.4 se realiza una comparativa de los resultados obtenidos contra algunos reportados
en la literatura; con lo cual se establece que la NLC-híbrida propuesta es superior. Debido
a lo cual, a partir de este punto los diversos análisis, pruebas y simulaciones se llevarán
a cabo considerando esta técnica y por ende que los condensadores están balanceados en
todo momento sin importar que el MMC se encuentre en lazo abierto o cerrado.

Tabla 2.4. Comparativa de los resultados de la técnica de modulación.

Referencia Potencia Condensador Rizo Diferencia Máx-Mín
[W] [mF] [%] [%]

NLC-híbrida 1× 109 9.9 9 2.25
[68] 2× 107 26 20 8
[83] 1× 104 3.3 9.5 2
[84] 300 2 18 3
[81] 300 3 28 4
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El circuito eléctrico del MMC está compuesto por una gran cantidad de interruptores

de electrónica de potencia y elementos pasivos, como se mostró en Figura 1.6; lo que hace
a este convertidor un reto desde el punto de vista de implementación física, modelado
y simulación. Por esta razón es necesario hacer algunas simplificaciones que ayuden en
su análisis, sin que esto implique perder información de la dinámica o generalidad en los
resultados.

3.1. Modelo del MMC basado en fuentes dependientes

Como primer paso, se propone separar el circuito eléctrico del MMC en diferentes
secciones y por superposición conseguir analizar un todo de forma simple; para lograrlo
se hace uso de fuentes dependientes [85, 86]. Cabe destacar que al dividir el sistema,
además de simplificar el análisis circuital del MMC se atenúa la carga computacional y
en consecuencia se reducen los tiempos de simulación, los cuales se vuelven relevantes al
incrementar el número de interruptores o el número de convertidores dentro de un enlace
multiterminal [20,65].

Al dividir el circuito del MMC mediante fuentes dependientes, se consiguen siete sec-
ciones tal como es representado en la Figura 3.1. La primer sección emula la interacción
entre las etapas que representan la dinámica en cd y ca del sistema, donde la tensión
que imponen las fuentes dependientes en las ramas del MMC está en función de la
tensión de cada condensador y su respectiva señal de conmutación. Las seis secciones
restantes representan los bloques del MMC que son idénticos en su construcción; para
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éstos la corriente que recorre el arreglo serial de submódulos, es la misma que cruza por
la inductancia de desacoplo.
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Figura 3.1. Circuito eléctrico del MMC basado en fuentes dependientes.

Esta configuración propuesta para el circuito del MMC, desempeñará la tarea de
banco de pruebas para la técnica de modulación NLC-híbrida y los esquemas de control
desarrollados en este trabajo de tesis.

3.2. Modelo matemático del MMC

Una vez fragmentado el circuito eléctrico del MMC es necesario caracterizar las
diferentes variables eléctricas que posee, esto en función de las tareas de: controlar potencia
reactiva, además la potencia activa y/o controlar la tensión en las terminales de cd ; dentro
de una red HVDC; por lo tanto, es preciso modelar las siguientes dinámicas:
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• La corriente del bus de cd (icd).
• Las corrientes de cada una de las fases a frecuencia de red (ia, ib, ic).
• Las corrientes en cada una de las ramas del convertidor (icira , icirb , icirc).
• La tensión de ambos bloques de cada una de las 3 ramas (vUx , vLx).
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Figura 3.2. Circuito eléctrico equivalente.

Una vez definidas las variables del sistema y con la finalidad de generar un circuito
equivalente del MMC se hacen las siguientes suposiciones:

• Las corrientes y las tensiones en el PCC están balanceadas en magnitud y fase.
• La tensión en los submódulos está balanceada.
• Los submódulos de un bloque se modelan como una sola celda.
• El conjunto de señales de conmutación de la celda está representado por una señal

continua.
• La capacitancia de cada bloque (C) es el equivalente de los Nsm condensadores C0

conectados en serie.
• La tensión del bus de cd es constante y regulada por la red HVDC.
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Tomando en cuenta las suposiciones previas se construye el esquema mostrado por la
Figura 3.2.

Se comienza por analizar las corrientes en el nodo central de cada rama (Figura 3.2),
para con ello sintetizar (3.1).

ix = iUx − iLx . (3.1)

Antes de continuar con el análisis y basándose en la Figura 3.3, se define la corriente
que fluye por cada bloque del MMC; de las cuales solo se consideran las primeras tres
componentes, como se muestra en (3.2) y (3.3).

iUx =
1

3
icd +

1

2
ix + icirx , (3.2)

iLx =
1

3
icd −

1

2
ix + icirx . (3.3)

En ambos casos ix es la corriente por fase en el PCC, iBx es la corriente que circula a través
de cada bloque con B ∈ {U,L}; icirx representa la corriente que fluye por una rama del
MMC y su componente principal está a 2 fg, e icd corresponde a la corriente que proviene
del enlace en cd . Para todas las expresiones anteriores se tiene que x ∈ {a, b, c} designa la
fase.

3.2.1. Corriente de fase

Mediante la Ley de Voltajes de Kirchhoff (LVK) se analiza la trayectoria cerrada que
se forma a través de cada uno de los bloques y se obtienen las siguientes expresiones:

− vcd
2

+ sUx · vCUx + L0
d iUx

dt
+R0iUx + Lpcc

d ix
dt

+Rpccix + vx = 0 , (3.4)

vcd
2
− sLx · vCLx − L0

d iLx

dt
−R0iLx + Lpcc

d ix
dt

+Rpccix + vx = 0 , (3.5)

donde vx e ix son los voltajes y corrientes en el PCC, respectivamente. sBx representa las
señales de modulación para cada bloque y vCBx es la tensión del condensador equivalente
del bloque.

Se suman las expresiones (3.4) y (3.5) y al simplificar la expresión resultante tomando
en cuenta (3.1) se obtiene la dinámica de cada una de las corrientes en el PCC.

(L0 + 2Lpcc)
d

dt

iaib
ic

 = −2

vavb
vc

− (R0 + 2Rpcc)

iaib
ic

−
sUa vCUa

sUb
vCUb

sUc vCUc

+

sLa vCLa

sLb
vCLb

sLc vCLc

 . (3.6)
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3.2.2. Corriente en el bus de cd

Con el objetivo de sintetizar la corriente que fluye por el enlace en cd , se substrae (3.5)
de (3.4) dando lugar a:

− vcd

11
1

+

sUa vCUa

sUb
vCUb

sUc vCUc

+

sLa vCLa

sLb
vCLb

sLc vCLc

+ L0
d

dt

iUa + iLa

iUb
+ iLb

iUc + iLc

+R0

iUa + iLa

iUb
+ iLb

iUc + iLc

 = 0 . (3.7)

La sumatoria de las corrientes en cada bloque se obtiene a partir de (3.2) y (3.3),
aunado a esto se considera que las corrientes de las ramas del MMC están balanceadas;
con lo que se obtiene la siguiente expresión:

iUx + iLx =
2 icd
3

+ 2 icirx . (3.8)

La substitución de (3.8) en (3.7) da lugar a:

−vcd

11
1

+
sUa vCUa

sUb
vCUb

sUc vCUc

+
sLa vCLa

sLb
vCLb

sLc vCLc

+2 L0
d

dt


idc
3

+ icira
idc
3

+ icirb
idc
3

+ icirc

+2 R0


idc
3

+ icira
idc
3

+ icirb
idc
3

+ icirc

 = 0 . (3.9)

Al sumar las tres componentes de (3.9) y tomando en cuenta que icira + icirb + icirc = 0,
se obtiene la ecuación dinámica de la corriente del bus de cd .

2L0
d

dt
icd = 3Vcd − 2R0icd −

〈sUa

sUb

sUc

 ,

vcUa

vcUb

vcUc

〉−〈
sLa

sLb

sLc

 ,

vCLa

vCLb

vCLc

〉 . (3.10)

3.2.3. Corriente de rama

Una vez hecho lo anterior, se aislan las ramas del convertidor como lo muestra
la Figura 3.3 y a partir de esto se sintetiza la ecuación dinámica que reproduce el
comportamiento de las corrientes que fluyen por las ramas del MMC.

Mediante LVK se obtiene la ecuación de cada malla, como:sUb vCUb

sUc vCUc

sUa vCUa

+

sLb vCLb

sLc vCLc

sLa vCLa

+L0
d

dt

iUb
+ iLb

iUc + iLc

iUa + iUa

+R0

iUb
+ iLb

iUc + iLc

iUa + iUa

−
sUa vCUa

sUb vCUb

sUc vCUc

−
sLa vCLa

sLb vCLb

sLc vCLc

−L0
d

dt

iUa + iLa

iUb
+ iLb

iUc + iLc

−R0

iUa + iLa

iUb
+ iLb

iUc + iLc

 = 0 ,

(3.11)
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Figura 3.3. Circuito eléctrico equivalente de las ramas del convertidor.

mediante un cambio de variable utilizando (3.8) en (3.11), se encuentra que:

sUb vCUb

sUc vCUc

sUa vCUa

+

sLb vCLb

sLc vCLc

sLa vCLa

+L0
d

dt


2 icd
3

+ 2 icirb
2 icd
3

+ 2 icirc
2 icd
3

+ 2 icira

+R0


2 icd
3

+ 2 icirb
2 icd
3

+ 2 icirc
2 icd
3

+ 2 icira

−
sUa vCUa

sUb vCUb

sUc vCUc

−
sLa vCLa

sLb vCLb

sLc vCLc

−L0
d

dt


2 icd
3

+ 2 icira
2 icd
3

+ 2 icirb
2 icd
3

+ 2 icirc

−R0


2 icd
3

+ 2 icira
2 icd
3

+ 2 icirb
2 icd
3

+ 2 icirc

 = 0 ,

(3.12)

agrupando y cancelando los términos semejantes de (3.12), la expresión se reduce a:

2L0
d

dt

icirb − iciraicirc − icirb
icira − icirc

 = −2R0

icirb − iciraicirc − icirb
icira − icirc

+

 1 −1 0

0 1 −1
−1 0 1


sUa vCUa + sLa vCLa

sUb
vCUb

+ sLb
vCLb

sUc vCUc + sLc vCLc

. (3.13)

Recordando que cuando se tiene un sistema trifásico balanceado tanto en magnitud y
fase, sin importar la frecuencia de las componentes, se sabe que:

icira + icirb + icirc = 0 ,

⇒ −icira = icirb + icirc .
(3.14)

lo cual se analiza más a detalle en el Anexo B.
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Con el propósito de extraer de forma independiente la corriente de cada una de las
ramas, se restan entre sí las componentes de (3.13), de la siguiente manera:

icirb − icira − (icira − icirc) = −2icira + icirb + icirc = −3icira , (3.15)

icirc − icirb − (icirb − icira) = −2icirb + icirc + icira = −3icirb , (3.16)

icira − icirc − (icirc − icirb) = −2icirc + icira + icirb = −3icirc . (3.17)

Al realizar esta operación, la expresión resultante es:

2L0
d

dt

−3icira−3icirb
−3icirc

 = −2R0

−3icira−3icirb
−3icirc

+

 2 −1 −1
−1 2 −1
−1 −1 2


sLa vCLa + sUa vCUa

sLb
vCLb

+ sUb
vCUb

sLc vCLc + sUc vCUc

 , (3.18)

para finalmente obtener la ecuación dinámica que describe la corriente de cada una de las
ramas:

L0
d

dt

iciraicirb
icirc

 = −R0

iciraicirb
icirc

+
1

6

−2 1 1

1 −2 1

1 1 −2


sLa vCLa + sUa vCUa

sLb
vCLb

+ sUb
vCUb

sLc vCLc + sUc vCUc

 . (3.19)

3.2.4. Tensión eléctrica de los bloques

La tensión de cada uno de los bloques, representa el comportamiento en conjunto de
los Nsm submódulos y se describen como:

C
d

dt

vcUa

vcUb

vcUc

 =

sUa iUa

sUb
iUb

sUc iUc

 , (3.20)

y

C
d

dt

vcLa

vcLb

vcLc

 =

sLa iLa

sLb
iLb

sLc iLc

 , (3.21)

donde las corrientes de los bloques (iBx) no son variables de estado propias del sistema,
sin embargo es posible sintetizarlas mediante las expresiones (3.2) y (3.3), conjuntamente
la capacitancia bloque (C) es igual a C0/Nsm.
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El modelo matemático que representa al MMC es:

2L0
d

dt
icd = −2R0 icd −

sUa

sUb

sUc


T vcUa

vcUb

vcUc

−
sLa

sLb

sLc


T vCLa

vCLb

vCLc

+ 3Vcd ,

(L0 + 2Lpcc)
d

dt

iaib
ic

 = − (R0 + 2Rpcc)

iaib
ic

−
sUa vcUa

sUb
vcUb

sUc vcUc

+

sLa vcLa

sLb
vcLb

sLc vcLc

− 2

vavb
vc

 ,

L0
d

dt

iciraicirb

icirc

 = −R0

iciraicirb

icirc

+
1

6

−2 1 1

1 −2 1

1 1 −2


sLa vcLa + sUa vcUa

sLb
vcLb

+ sUb
vcUb

sLc vcLc + sUc vcUc

 ,

C
d

dt

vcUa

vcUb

vcUc

 =
1

3
icd

sUa

sUb

sUc

+
1

2

sUa ia

sUb
ib

sUc ic

+

sUa icira

sUb
icirb

sUc icirc

 ,

C
d

dt

vcLa

vcLb

vcLc

 =
1

3
icd

sLa

sLb

sLc

− 1

2

sLa ia

sLb
ib

sLc ic

+

sLa icira

sLb
icirb

sLc icirc

 .

(3.22)

3.3. Análisis en lazo abierto

Con ayuda de (3.6) se determina la magnitud y fase de la señal moduladora para
alcanzar un nivel de potencia eléctrica deseado. Para lograr esto, primeramente se define
la tensión por fase a la salida del convertidor como la diferencia entre la tensión del bloque
inferior y el superior, por lo tanto vRx está definido por:

vRx := sLx vCLx − sUx vCUx . (3.23)

Sin embargo, como la tensión de ambos condensadores equivalentes (vCUx , vCLx) se
supone balanceada, la expresión anterior se simplifica para obtener:

vRx := VdcmRx . (3.24)

Utilizando esta definición se reescribe la expresión (3.6), de la siguiente manera:

(L0 + 2Lpcc)
d ix
dt

= −2vx − (R0 + 2Rpcc) ix + Vdc mRx , (3.25)

donde (3.26) muestra la representación fasorial de la señal moduladora, basado en (3.25).
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MRx =
1

Vdc

(
2 Vx + 2(Rpcc + j ωg Lpcc) I∗x + (R0 + j ωg L0) I

∗
x

)
, (3.26)

donde: ωg := 2πfg, siendo fg la frecuencia de la red en ca, e I∗x es el complejo conjugado
de la corriente pico en el PCC, la cual se define en términos de potencia eléctrica como:

I∗x :=
√
6
Pg − j Qg

Vcd
. (3.27)

Al substituir (3.27) en (3.26) se obtiene la parte real e imaginaria de la señal
moduladora en función de la potencia eléctrica, de la siguiente manera:

MRx =
1

V 2
cd

[
√
6 (2Rpcc +R0) Pg + 2 Vx Vcd +

√
6 ωg (2Lpcc + L0) Qg

]
+

j
√
6

V 2
cd

[
(−2Rpcc +R0) Qg + ωg (2Lpcc + L0) Pg

] , (3.28)

partiendo de esta expresión se define la señal de modulación para cada una de las fases en
función del tiempo, como:

mRx (t) = |MRx| sen (ω t+ arg [MRx ] + φx) , (3.29)

donde φx ∈ {0,−2π/3, 2π/3}.
El diagrama a bloques de la Figura 3.4 muestra de forma gráfica el cálculo de las

componentes real e imaginaria de la señal moduladora, donde se observa que las variables
de potencia están acopladas.

*P

xV

cdV

*Q

� �026 RR pcc �

× 

� �026 LL pcc �Z

cdV 2x

� �026 RRpcc ��

� �026 LL pcc �Z

2

÷ 

÷ Σ  

Σ Σ 
Real

xR
M

Img

xR
M

Figura 3.4. Diagrama a bloques para sintetizar la señal moduladora.
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3.3.1. Región de operación del convertidor

La ecuación (3.28) define la parte real e imaginaria de la señal moduladora, sin
embargo, es de suma importancia definir cual es la región de operación donde el convertidor
es capaz de desempeñarse. Inicialmente se establecen los parámetros del sistema mostrados
por la Tabla 1.3, posteriormente se procede a realizar un barrido de ambas potencias
para obtener la magnitud de la señal moduladora necesaria. Finalmente, se descartan
todos aquellos valores resultantes mayores a 1 y el resto se grafican en un espacio de tres
dimensiones.

La Figura 3.5 muestra dos vistas de la región de operación, la primera hace evidente
como aumenta la magnitud de la señal moduladora en función de cantidad de potencia
que se desea transferir. La segunda evidencia que el convertidor tiene un 20% mayor de
capacidad para recibir potencia de la red eléctrica en ca; la razón radica en el efecto de las
resistencias parásitas de los inductores dentro del convertidor, que producen una pérdida
de potencia que el convertidor tiene que suministrar cuando Pg > 0. Lo anterior se hace
evidente al resolver (3.28) cuando Qg = 0 y MRx = 1, dando lugar a:

Pg = ±
√
6
k2
k1
− 2
√
6 Vx
k1

(R0 + 2Rpcc) , (3.30)

donde:
k1 =

6

Vcd
(R2

t +X2
t ) ;

k2 = (R2
tV

2
cd + V 2

cdX
2
t − 4V 2

xX
2
t )

1/2 ;
Rt = R0 + 2Rpcc ;
Xt = 2ωg (L0 + 2Lpcc) .

En (3.30) se observa que el término que incluye las resistencias parásitas aparta una
componente negativa lo que hace que la región lineal tenga una mayor capacidad de
absorber potencia activa. Desde otro enfoque se puede decir que la asimetría es producida
por la localización y sentido de la medición de potencia eléctrica.

De una manera similar el eje de la potencia reactiva presenta un comportamiento
asimétrico más pronunciado, mediante el cual el MMC tiene un 75% mayor capacidad de
compensar potencia reactiva negativa que positiva. Desde el punto de vista del convertidor,
la absorción de potencia reactiva (modo inductivo) está determinado por el valor de los
inductores. Mientras que la entrega de potencia reactiva (modo capacitivo) está en función
de máxima tensión en terminales con el PCC. De la misma manera se obtiene la cantidad
de potencia reactiva cuando Pg = 0 y MRx = 1, obteniendo:

Qg = ±
√
6
k2
k1
− 4
√
6 Vx
k1

ωg (L0 + 2Lpcc) . (3.31)
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Figura 3.5. Región de operación del MMC.

3.3.2. Resultados de simulación en lazo abierto

Para validar el comportamiento del modelo y del circuito fragmentado propuestos,
se realiza una comparación directa de las variables de estado en cada uno, contra los
resultados del circuito del MMC. Es preciso resaltar que las respuestas están en valores
por unidad (pu) o normalizadas y los trazos en las figuras subsecuentes se ordenan de la
siguiente manera:

1. Circuito eléctrico del MMC, Figura 1.6, trazo naranja, término or.
2. Modelo matemático, (3.22), trazo azul, término mo.
3. Circuito eléctrico fragmentado, Figura 3.1, trazo verde, término en fr.

La Figura 3.6 muestra el comportamiento macro de las variables de estado del MMC
en lazo abierto, en este escenario de prueba se ejecutan 3 transiciones; comenzando con
un escalón de potencia del 1 pu en t = 0.25 s, posteriormente 2 inversiones de potencia
en 0.75 s y 1.5 s. La Figura 3.6 (a) muestra el comportamiento de la corriente que fluye
por el enlace en cd , donde las tres corrientes alcanzan su valor deseado en estado estable
y representan en buena medida los transitorios; es preciso destacar que los condensadores
están precargados, para ello es posible utilizar las estrategias mostradas en [87, 88], aun
cuando en los presentes casos se les asigna una condición inicial a cada condensador.
Las variables de estado asociadas a las corrientes a frecuencia de red (ia, ib, ic) están
balanceadas y es por ello que la Figura 3.6 (b) únicamente muestra el comportamiento
de la fase a. Posteriormente, en la Figura 3.6 (c) se muestran las corrientes que circulan
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Figura 3.6. Comportamiento macro de las variables de estado del MMC.

por la rama a del convertidor; las cuales se sintetizan a partir de (3.2) puesto que no es
posible medirlas directamente en el circuito eléctrico. Finalmente, la tensión en cada uno
de los bloques se muestra en la Figura 3.6 (d), donde se observa que la tensión de ambos
bloques se mantiene con un valor promedio de 1 pu, sin embargo ambas tensiones no son
iguales en todo momento.

Con el objetivo de mostrar de mejor manera las diferencias entre los modelos circuitales
y dinámico, se lleva a cabo un acercamiento a la zona punteada de la Figura 3.6 que
corresponde al intervalo comprendido entre 500 y 700 ms. En la Figura 3.7 se muestran
las curvas obtenidas, donde primeramente se observa que la icd contiene un rizo del 10%
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Figura 3.7. Comportamiento de las variables de estado del MMC.

debido a las conmutaciones del convertidor y que la diferencia del valor promedio de las
señales es menos del 5%. En las corrientes ix, mostradas en la Figura 3.7 (b), se observan
diferencias en las crestas de la señal, las cuales se atribuyen al comportamiento de los
submódulos que están conmutando.

Además, la Figura 3.7 (c) que se asocia a las corrientes icirx , se observa que ocurren
2 ciclos completos por cada 20 ms, con lo que se concluyendo que esta señal tiene un
componente principal que está al doble de la frecuencia del PCC (como se había estipulado
previamente); además el primer y tercer trazo presentan componentes a frecuencias
mayores, y una de las razones es el efecto de la conmutación en los interruptores. Por
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último , en la Figura 3.7 (d) se observa que la tensión del bloque superior e inferior están
desfasadas 180◦ y la diferencia principal es provocada por la omisión de frecuencias de
mayor orden en el modelo dinámico.

Una vez realizada la comparación cualitativa de las variables de estado, en la Tabla 3.1
se muestra una comparativa cuantitativa de las variables de estado en el sistema.

Tabla 3.1. Comparación cuantitativa de las variables de estado.

Circuito eléctrico Modelo Matemático Circuito fragmentado

Variable Magnitud Rizo o THD Magnitud Rizo o THD Magnitud Rizo o THD
de estado [pu] [%] [pu] [%] [pu] [%]

icd 1.0636 7.69 1.1168 0.09 1.0348 7.04
ix 0.9738 0.902 1.0253 0.491 0.9645 0.906
icirx 0.02197 19.20 0.01980 0.92 0.02205 18.89
vUx 0.9769 5.35 0.9819 5.64 0.9766 5.34
vLx 0.9769 5.36 0.9818 5.64 0.9765 5.34

Una vez hecha esta comparación es factible establecer que la variante del circuito
y el modelo matemático propuestos en este capítulo representan de forma fiel el
comportamiento del MMC. Como complemento de la comparación entre las propuestas,
se analiza la diferencia que se presenta en el comportamiento de otras señales que no son
parte del modelo dinámico, sin embargo están presentes en el convertidor. Primeramente
se muestra en la Tabla 3.2 la descripción cuantitativa, con el objetivo de comparar
numéricamente el comportamiento del sistema.

Tabla 3.2. Comparación cuantitativa de las variables eléctricas.

Circuito eléctrico Modelo Matemático Circuito fragmentado

Variable Magnitud Rizo o THD Magnitud Rizo o THD Magnitud Rizo o THD
eléctrica [pu] [%] [pu] [%] [pu] [%]

Pg 0.9744 2.681 1.0253 0.008 0.9655 2.583
Qg -0.01940 2.636 -0.01414 0.015 -0.008427 2.731
Vcd 0.9786 0.0236 0.9819 0.0002 0.9785 0.0240
iUx 0.3082 2.76 0.3239 2.42 0.2997 2.83
iLx 0.3082 2.76 0.3240 2.42 0.2997 2.83

Una vez hecho esto, en la Figura 3.8 se muestra de forma gráfica el comportamiento de
las señales eléctricas que no son directamente modeladas por el convertidor. La Figura 3.8
(a) ilustra la potencia activa, en donde se puede apreciar que ambos modelos del MMC
alcanzan un valor cercano al deseado. No obstante, el circuito eléctrico del MMC y el
fragmentado presentan un tiempo de asentamiento mayor debido al efecto de la técnica de
modulación NLC-híbrida. También, se muestra el comportamiento de la potencia reactiva
en la Figura 3.8 (b); donde es interesante observar que el modelo matemático logra
representar los sobretiros producidos por los cambios de potencia. Asimismo, se recalca
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(b) Potencia reactiva del MMC.
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(c) Corriente circulante en los bloques del MMC.
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(d) Tensión eléctrica del enlace en cd .

Figura 3.8. Comportamiento de las variables eléctricas del MMC.

que el efecto de la técnica de modulación se considera y esto produce que al circuito
conmutado le tome un tiempo mayor realizar la inversión de potencia reactiva.

Posteriormente, se muestran las corrientes que circulan por los bloques del convertidor;
las cuales sí es factible medirlas en el sistema físico pero no son variables de estado propias
del sistema dinámico. La Figura 3.8 (c) permite analizar el comportamiento macro de iUa

e iLa donde ambas señales tienen un valor promedio igual pero presentan diferencias en
magnitud, lo cual se debe a que existen más componentes armónicas en el modelo circuital
que no se toman en cuenta en el modelo matemático.

Finalmente, la tensión en las terminales del convertidor se gráfica en la Figura 3.8
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(d), se observa que la diferencia entre los modelos es mínima y que la tensión en cd tiene
sobretiros menores al 10% durante ambas inversiones de potencia.
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4
Esquemas de control predictivo

basados en modelo
La función principal que desempeñan los VSC como etapa de conversión en una red

HVDC es acondicionar la energía y permitir el intercambio de potencia entre dos redes
eléctricas. Para lograr esto en la literatura se proponen diferentes esquemas de control
para los VSC, los cuales se pueden dividir en dos grandes grupos: los basados en el
control directo de corrientes (DCC) y los que realizan un control directo de potencia
(DPC). El DCC destaca puesto que se desempeña mejor en cierto tipo de aplicaciones,
principalmente de baja potencia. Sin embargo, el DPC sobresale por su sencillez de cálculo
e implementación, un ejemplo de esto es, que demanda una menor cantidad de operaciones
al no requerir una función de transformación, como la de Park [33].

Aunado a la función de controlar la potencia eléctrica, los convertidores VSC también
desarrollan la tarea de regular la tensión en cd en sus terminales. Para ello, en la literatura
se propone concatenar bloques de control, de tal modo que la estrategia que regula el nivel
de tensión en el enlace utilice el esquema de control directo de potencia. Para regular la
tensión en el enlace existen varias alternativas dentro de las que destacan, aquellas basadas
en el cálculo de la potencia en el condensador del enlace [89,90] y las basadas en la corriente
del enlace [91].

4.1. Control directo de potencia basado en el control

de matriz dinámica

En el diagrama a bloques de la Figura 4.1 muestra la estructura básica del control
directo de potencia propuesto, donde la potencia activa (pg) y reactiva (qg) están definidas
como [92]:
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pg :=

〈vavb
vc

 ,

iaib
ic

〉 , (4.1)

qg :=
1√
3

〈iaib
ic

 ,

 0 1 −1
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〉 . (4.2)
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Figura 4.1. Esquema general para el control directo de potencia.

4.1.1. Control predictivo indirecto basado en modelo

En los últimos años el control predictivo basado en modelo (MPC) se ha popularizado
en aplicaciones industriales, como el control de convertidores de electrónica de potencia;
esto se debe a que el MPC ofrece ventajas sobre otras técnicas clásicas, dentro de las que
destacan:

• alta velocidad de respuesta,
• sencillez para considerar nolinealidades,
• contempla restricciones del sistema y se penalizan de forma directa,
• considera retardos desde su síntesis y permiten contrarrestarlos,
• se concibe directamente discreto,
• debido a su diseño la respuesta de controlador es posible considerarla óptima,

además, ciertas técnicas permiten su directa implementación al generar las señales de
disparo de los interruptores.

Sin embargo, este tipo de estrategias de control padecen de ciertas dificultades, como:

• requieren de un gran número de operaciones para su implementaciones,
• llegan a necesitar funciones de optimización, que:

◦ incrementan el número de operaciones,
◦ pueden presentar problemas de convergencia,

• son sensibles al modelo del cual se sintetizan,
• no cuentan con una prueba para el análisis de estabilidad,
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4.1. Control directo de potencia basado en el control de matriz dinámica

• requieren de una plataforma de control digital veloz.

No obstante, las plataformas de control digital han reducido su costo al mismo tiempo
que han mejorado sus prestaciones, permitiendo implementar de forma industrial este tipo
de controladores [35, 37,80].

Desde el punto de vista de teoría de control, el análisis de estabilidad de los sistemas
no-lineales se realiza en el sentido Lyapunov ; el resto de las pruebas de estabilidad se
realiza sobre linealizaciones puntuales o de trayectorias [93,94]. En este sentido es factible
demostrar que los controladores predictivos son estables mediante la prueba punto a
punto de una superficie compuesta por condiciones de operación deseada para el sistema,
una desventaja de esta propuesta es que puede existir un punto inestable que si no es
considerado en el conjunto de puntos analizados, puede producir problemas en algún
momento. Otro aspecto que complica el análisis de estabilidad de los MPC es que en
diferentes aplicaciones se hace uso de alguna estrategia de optimización que están basadas
en rutinas recursivas lo que dificulta el análisis.

Una de las metodologías más utilizadas en aplicaciones de electrónica de potencia es
el MPC que analiza el conjunto finito de señales de disparo de los interruptores (FCS-
MPC); el cual consiste en probar todos los estados de conmutación dentro de un modelo
matemático y con base en las predicciones obtenidas elegir aquella que minimiza una
función de costo determinada. Los convertidores de 2 ó 3 niveles, presentan un bajo
número de interruptores, lo que implica un menor número de estados de operación, lo
que hace viable esta solución. Sin embargo, aplicar una técnica MPC, como el FCS-MPC,
a un MMC de 19 o más niveles es restrictivo debido a que el análisis de los 9.075 × 109

estados posibles consumiría una enorme cantidad de tiempo, lo que no es permisible para
la estructura de control de un convertidor de eléctronica de potencia [35, 37, 80, 95]. A
manera de ejemplo y para dimensionar la cantidad de tiempo, a un controlador digital
que pueda realizar 50 × 106 instrucciones por segundo, le tomaría 181.5 s analizar las
diferentes opciones.

Con la finalidad de sortear la restricción de la enorme cantidad de operaciones o
el tiempo que la estrategia requiere para controlar un convertidor con un alto número
de estados redundantes y a la vez beneficiarse de las propiedades de los controladores
predictivos, se propone aplicar una estructura conocida como control predictivo indirecto
basado en modelo (I-MPC). Esta estructura consiste en tomar la señal de control generada
por el MPC y procesarla de alguna manera, para con ella controlar la planta. El beneficio
principal es poder reducir el número de cálculos al momento de implementar un MPC
[95,96].
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Figura 4.2. DPC basado en un controlador predictivo indirecto.

Para el caso específico de este trabajo de investigación, la estructura a bloques del I-
MPC para regular la cantidad de potencia que fluye por un MMC se ilustra en la Figura 4.2.
Donde primeramente, el MPC calcula la referencia de potencia eléctrica con base en las
salidas del sistema. En seguida, las señales de control se mapean a señales sinusoidales
dependientes del tiempo, mediante (3.28) y (3.29). Posterior a esto, comienza la técnica de
modulación NLC-híbrida propuesta, que se vale de técnica PD-SPWM para sintetizar el
número de submódulos a encender por bloque; este dato junto con el signo de la corriente
y la tensión de los submódulos (en cada bloque) permite seleccionar el conjunto de señales
de conmutación que sintetizan una tensión a la salida que garantiza el flujo de potencia
deseado. Al implementar esta estructura se consiguen los siguientes beneficios:

• El número de operaciones que realiza el controlador es fijo, sin importar la cantidad
de niveles del convertidor.
• El algoritmo de control tiene la capacidad de ejecutarse a una frecuencia menor que

la de conmutación.
• Los horizontes que puede manejar esta solución son mucho mayores a los actualmente

utilizados en la literatura, lo que permite reducir las fluctuaciones en estado estable,
así como minimizar los sobretiros durante las transiciones de potencia.
• La cantidad de operaciones se reduce para una misma longitud en los horizontes.

No obstante el DMC presenta inconvenientes respecto a que sólo se puede aplicar
a plantas que son estables en lazo abierto y que requiere realizar una mayor cantidad
de operaciones en línea comparándola con otras técnicas como el control predictivo
generalizado.

4.1.2. Control predictivo de matriz dinámica

El control predictivo aparece en 1978 como una aplicación industrial [97], desde ese
momento diferentes metodologías han sido reportadas en la literatura especializada; sin
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4.1. Control directo de potencia basado en el control de matriz dinámica

embargo,de este conjunto sobresale la técnica de control mediante la matriz de dinámica
(dynamic matriz control) o DMC, a causa de diferentes ventajas como:

• La simplicidad en su implementación y ejecución.
• No precisa de un modelo dinámico previamente concebido.
• Su formulación parte de capturar la dinámica del sistema a controlar.
• Es capaz de lidiar con retardos intrínsecos del sistema.
• La dinámica capturada reduce el impacto de errores paramétricos en sistema.

Asimismo, es concebido de forma discreta lo que favorece su implementación sobre una
plataforma de control digital [98].

4.1.2.1. Controlador predictivo de matriz dinámica: descripción

Siguiendo la metodología descrita en [98], el primer paso para sintetizar el DMC
consiste en captar de forma discreta la dinámica de la planta bajo la acción de una entrada
escalón, la información de la dinámica obtenida se introduce de forma ordenada dentro de
la matriz G. A partir de esto se advierten los siguientes puntos:

• la metodología es exclusiva para plantas estables, en caso contrario la respuesta
escalón tiende a infinito,
• la efectividad del controlador está directamente relacionada con la dinámica

adquirida,
• el nombre del método proviene de almacenar de forma ordenada la dinámica dentro

una matriz,
• la adquisición discreta define la frecuencia con la que las señales de control se

actualizan.

Para el caso donde el sistema posee multiples entradas y multiples salidas (Multiple
outputs - Multiple inputs) o MiMo, la metodología indica que se debe adquirir la dinámica
introduciendo escalones independientes, tantos como entradas tenga el sistema.

Para el caso particular del sistema analizado en este trabajo, el cual cuenta con
2 entradas y 2 salidas; primero se alimenta un escalón unitario en la primer entrada y
la dinámica de ambas salidas se almacena en los vectores gY1U1

k y gY2U1
k . Posteriormente, se

introduce el escalón en la segunda entrada para generar gY1U2
k y gY2U2

k . El valor máximo del
subíndice k corresponde al horizonte de modelado N , entre más grande sea este horizonte
el controlador será capaz de:

• predecir de mejor manera el valor final que tendrá la acción de control que se
proponga,
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Capítulo 4. Esquemas de control predictivo basados en modelo

• reducir las oscilaciones de la señal de control y de la salida del sistema, que es
característica de los MPC,
• contemplar los periodos transitorios dentro de las predicciones;

en contra parte un horizonte demasiado grande resulta en tiempos de procesamiento y
esfuerzos de computo elevados.

La información obtenida mediante la respuesta en lazo abierto es utilizada para llenar
de forma ordenada la matriz G ∈ R2Hp×2Hm :

G :=

[
G11 G12

G21 G22

]
, (4.3)

donde G i j ∈ RHp×Hm es la matriz que corresponde a la i−ésima salida del sistema
cuando es excitada por le j−ésima entrada.

La técnica DMC está diseñada para minimizar la función de costo J , definida como:

J :=

Hp∑
j=1

‖ŷ (t+ j|t)− w (t+ j) ‖2R +
Hm∑
j=1

‖∆u (t+ j − 1) ‖2Q , (4.4)

donde: ŷ (t+ j|t) representa el valor esperado para la salida y (t+ j) del sistema con la
información disponible en el instante t, y ∆u (t) := u (t) − u (t− 1). En este punto se
resalta que la primer sumatoria de J considera la diferencia entre la referencia y la salida
medida, lo que en un comparativa directa es la función que tiene el integrador dentro de
un controlador clásico; aunado a esto, el segundo término toma en cuenta los incrementos
de la señal de control lo que podría verse como la parte proporcional.

Ahora, definiendo ∆U := [∆u(k) ... ∆u(k +Hm− 1)], los incrementos de la señal de
control (∆U) deberán de calcularse de tal manera que se minimice la función (4.4). El
mínimo de la función J se consigue cuando ∇J = 0, tomando en cuenta esto y después
del desarrollo algebraico se obtiene que:

∆U = K (w − f) =
(
GT R̃G + Q̃

)−1
GT R̃ (w − f) , (4.5)

donde R̃ y Q̃ son las matrices de pesos, w es el vector de referencias, y f es el vector que
contiene la respuesta forzada.

Las matrices de pesos R̃ ∈ R2Hp×2Hp y Q̃ ∈ R2Hm×2Hm están definidas como:

R̃ := diag
[
R1

1, R
2
1, ..., R

Hp
1 , R1

2, R
2
2, ..., R

Hp
2

]
, (4.6)

Q̃ := diag
[
Q1

1, Q
2
1, ..., Q

Hm
1 , Q1

2, Q
2
2, ..., Q

Hm
2

]
. (4.7)
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El vector w ∈ R2Hp×2 de (4.5) corresponde a las referencias actuales y futuras. La
presente aplicación asigna las referencias futuras de cada sección de w iguales a los valores
presentes. Además, el vector f ∈ R2Hp×2 tiene la estructura mostrada en (4.8), donde
cada elemento del arreglo está dado por (4.9); los valores de este vector se calculan cada
vez que el algoritmo de control se ejecuta (fzoh1) y debido a su estructura serial requiere
un número de operaciones que es proporcional a la dimensión de los horizontes utilizados.

f :=

[
f1 1 ... f1Hp

f2 1 ... f2Hp

]T
, (4.8)

fi k := ymi +

Ni 1∑
`=1

(
gYiU1

k+` − g
YiU1

`

)
∆u1(t− `) +

Ni 2∑
`=1

(
gYiU2

k+` − g
YiU2

`

)
∆u2(t− `) . (4.9)

Para la expresión anterior, ymi
es el valor actual de la i−ésima salida, Ni j es la longitud

que posee la matriz dinámica, y gYiUj

k son los valores muestreados de la i−ésima salida
producida por la j−ésima entrada.

Para optimizar el uso de los recursos computacionales de la plataforma que ejecutará
el algoritmo de control, se proponen las siguientes acciones. Puesto que la matriz K no
varía durante la evolución del sistema dinámico, la primera acción es calcular fuera de
línea dicha la matriz e introducir sus valores dentro de la rutina del controlador. Aunado
a esto, se substituye la matriz K por únicamente su primer renglón (K̃); debido a que éste
contiene la información suficiente para que el DMC entregue el valor óptimo de la señal
de control para el instante siguiente.

4.1.2.2. Dinámica del convertidor modular multinivel

Como se menciona en la sección anterior, la parte medular de la estrategia DMC es la
dinámica del sistema en lazo abierto y la precisión de datos adquiridos define la efectividad
de las técnicas; por esta razón se detallan lo más posible los elementos del MMC, para
conseguir una dinámica lo más cercana a la realidad.

La Tabla 1.3 muestra los parámetros del MMC y de las redes que interconecta, además
en las subsecuentes simulaciones se consideran las características del IGBT CM2500DY-
24S de Powerex [99]; que son:

• Tiempo máximo de conmutación igual a 1.5 µs.

• Caída de tensión inversa es de 2.25 V.

• Resistencia de conducción del par IGBT-diodo es de 0.11 Ω.
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Figura 4.3. Respuesta del sistema a una entrada escalón.

En la Figura 4.3 se presentan las cuatro respuestas obtenidas, que corresponden a los
siguientes escenarios de operación:

1. Se impone un escalón de 1 pu a la primer entrada que es UPg .

a) gY1U1
k almacena la información medida de pg (Figura 4.3 (a)).

b) gY2U1
k almacena los valores muestreados de qg (Figura 4.3 (b)).

2. Se impone un escalón de 1 pu a la segunda entrada que es UQg .

a) gY1U2
k almacena la información medida de pg (Figura 4.3 (c)).

b) gY2U2
k almacena los valores muestreados de qg (Figura 4.3 (d)).

Además, se aprecia el efecto del retenedor de orden cero (ZOH) que opera a una frecuencia
fzoh1 = 4 fg = 200 Hz. La Tabla 4.1 presenta las características cuantitativas de las
salidas del sistema, que posteriormente permitirá validar los valores de los horizontes
seleccionados.

Haciendo uso de la definición de tiempo de asentamiento proporcionada por [93]; se
establece que las salidas del sistema llegan a un estado estable en Nij = 30 muestras,
debido a que la variación entre muestra y muestra es menor al 5%. En consecuencia, el
horizonte de modelado tiene que ser igual a este valor para así conocer el valor final del
sistema ante alguna entrada. Es posible utilizar un horizonte más pequeño, sin embargo
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Tabla 4.1. Descripción cuantitativa de las señales de salida del sistema.

gY1U1
k gY1U2

k gY2U1
k gY2U2

k

N=18 Rizo Máx. 8.47% 11.95% 3.2% 10.69%
N=30 Rizo Máx. 1.043% 0.752% 2.19% 1.467%

Rizo 0.0975% 0.35% 0.98% 0.335%
N=80 Sobretiro 55% 81% 70.9% 54.5%

Error en estado estable 3.69% 3.67% 11.27% 9.205%

el sistema en lazo cerrado será más susceptible a oscilaciones y mayores errores en estado
estable.

Siguiendo una metodología similar, se propone que tanto el horizonte de predicción
(Hp) y el horizonte de control (Hm) sean iguales a 18, para conseguir que estos horizontes
tengan la capacidad de considerar la mayor parte de la dinámica transitoria del sistema.
Otra ventaja de que el horizonte de control sea extendido, reside en la posibilidad de
contrarrestar retardos del controlador mayores [80].

4.1.2.3. Aplicación del DMC con horizontes reducidos

Con el objetivo de ilustrar la metodología de control propuesta se considera implemen-
tar el DMC en el sistema analizado, pero por cuestiones de espacio se reduce la dimensión
de los horizontes a: N = 5,Hp = 3,Hm = 3. Entonces, la matriz G contiene la información
obtenida mediante la simulación en tiempo real, dando lugar a:

G =



−0.0637 0 0 −0.0637 0 0

0.9400 −0.0637 0 0.7083 −0.0637 0

1.5135 0.9400 −0.0637 0.1019 0.7083 −0.0637
0.0055 0 0 0.0055 0 0

−0.8051 0.0055 0 0.9734 0.0055 0

−0.1666 −0.8051 0.0055 1.5423 0.9734 0.0055


. (4.10)

Las matrices de pesos definidas por (4.6) y (4.7) y el valor de cada elemento esta dado
por:

Rj
1 = 90

(
4.5

6

)j
, Rj

2 = 4.5

(
3

4

)j
, (4.11)

Qj
1 = 3.2× 103 (2)j , Qj

2 = 75

(
12

5

)j
. (4.12)

Dando lugar a (4.13) y (4.14); que serán empleadas para realizar los cálculos fuera de
línea.
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R̃ = diag
[
90 67.5 50.625 4.5 3.38 2.53

]
, (4.13)

Q̃ = diag
[
3200 6400 12800 75 180 432

]
. (4.14)

El primer renglón de K está definido por (4.5) y al ser calculado da lugar a:

K̃ =



−1.011189× 10−3

1.340924× 10−2

1.966891× 10−2

4.376844× 10−6

−1.216370× 10−3

−7.676216× 10−4



T

. (4.15)

4.1.2.4. Número de operaciones requeridas

Como ya se analizó previamente, los horizontes de modelado Nij permiten conocer la
respuesta forzada del sistema, por esta razón al tener la longitud suficiente el controlador
será capaz de contemplar los transitorios así como el valor en estado estable. Las
oscilaciones en la dinámica son cercanas al 10% en las primeras 18 muestras y el total de
la respuesta transitoria está contenida en 30 muestras; Es por esta razón que se seleccionó,
para la implementación final del DMC, que Nij = 30, Hp = 18 y Hm = 18.

Al analizar las expresiones (4.5), (4.8) y (4.9) se determina el número de operaciones
requeridas para generar la señal de control, como:

Nopc = 4Hp (4Nij + 3) + 6Hp + 2 . (4.16)

Para la solución propuesta en este trabajo de investigación el número de operaciones
requeridas para generar una señal de control válida se muestra en la Tabla 4.2.

Tabla 4.2. Número de operaciones en función de los horizontes.

Hp Nij Nopc

Caso 1 3 5 296
Caso 2 18 30 8966

En este punto se retoma lo detallado hasta ahora en este capítulo, se ha desarrollado
un control directo de potencia basado en la técnica de matriz dinámica con horizontes
extendidos, para un MMC de 19 niveles. Acompañando al controlador se encuentra la
estrategia de modulación NLC-híbrida que opera a una frecuencia fzoh0 = 20 KHz, para
generar una portadora de 2 KHz. Los lazos de controlador discreto propuesto discretizan
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4.1. Control directo de potencia basado en el control de matriz dinámica

las señales medidas a una frecuencia fzoh1 = 200 Hz, lo que quiere decir que cada 5 ms la
señal de control se actualizará; esto permite concluir varias cosas, como:

1. La plataforma de control digital tiene 5 ms para llevar a cabo las 8966 operaciones
necesarias para obtener una salida de control válida.

2. Por cada actualización de la señal de control proveniente del DMC, la técnica de
modulación habrá actuado 10 veces.

Este último punto quiere decir que el funcionamiento de ambos bloques está desacoplado
y es independiente, lo cual se considera una de las contribuciones más importantes del
trabajo de investigación, puesto que los diferentes esquemas de control predictivo deben
ejecutarse en lapsos menores al periodo de conmutación, lo que restringe los horizontes o
la consideración de posibles restricciones en el control.

4.1.2.5. Esquema del control directo de potencia

El diagrama a bloques de la Figura 4.4 muestra a detalle la estructura del DPC
implementado, cuyos objetivos de control son: la regulación de la potencia activa y reactiva
en el PCC con la red en ca. Este esquema está compuesto por las siguientes secciones.
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Figura 4.4. Diagrama a bloques del DPC.

1. Control de matriz dinámica para la regulación de la potencia en el PCC.
2. Cálculo de las componentes de la señal moduladora.
3. Obtención de la señal moduladora de cada rama mediante el ángulo de fase.
4. Generación de las señales moduladoras simétricas.
5. Algoritmo de modulación y balance de tensión de los SM.
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Capítulo 4. Esquemas de control predictivo basados en modelo

El Apéndice A.3 de este documento describe el conjunto de instrucciones en código c++
necesario para resolver (4.5), (4.8) y (4.9) y con ello generar las señales de control upg y uqg .
Además en el Apéndice D se detalla el esquema para para generar las señales moduladoras
en función del tiempo. A manera de resumen, se presenta, en la Figura 4.4, el diagrama a
bloques del DMC indirecto que regula la potencia activa y reactiva en el PCC.

4.2. Regulación de la tensión de cd basada en el

control predictivo generalizado

Esta sección se centra en la implementación de un controlador predictivo generalizado
(Generalized Predictive Control) o GPC; cuya principal tarea será regular la tensión del
enlace de cd . Desde su publicación en 1987, el GPC se ha convertido en una de las
metodologías más populares tanto en la industria como en la academia [98,100,101]

La idea principal del GPC es calcular una secuencia de señales de control futuras de tal
manera que se minimice una función de costo definida sobre un horizonte de predicción.
En comparación con otras metodologías de tipo predictivo, el GPC sobresale por:

• Proveer una expresión analítica que calcula la señal de control.
• Permitir lidiar con sistemas de fase no mínima, así como con sistemas inestables en

lazo abierto.
• Facilitar el uso de horizontes extendidos.

4.2.1. Expresión analítica para la implementación del GPC

Las técnicas de control predictivo están clasificadas dentro del grupo de controladores
óptimos; la razón es que las señales de control calculadas minimizan una función de costo
propuesta (J) que tiene la estructura:

J :=

Hp∑
j=1

R̃ [ŷ (t+ j|t)− w (t+ j)]2 +
Hm∑
j=1

Q̃ [∆u (t+ j − 1)]2 . (4.17)

Sin embargo, el GPC se caracteriza por realizar la predicción a partir del modelo
Carima (Controller Auto-Regressive Moving-Average), que tiene la siguiente forma:

A
(
z−1
)
y (t) = z−dB

(
z−1
)
u (t− 1) + C

(
z−1
) e (t)

1− z−1
, (4.18)

donde: u (t− 1) es la secuencia de control, y (t) es la salida medida de la planta, d
representa un retraso en el sistema y e (t) es una señal de ruido blanco. Los polinomios A,
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4.2. Regulación de la tensión de cd basada en el control predictivo generalizado

B, y C están en función del operador de atraso z−1, definidos como:

A
(
z−1
)
:=1 + a1z

−1 + a2z
−2 + ...+ anaz

−na , (4.19)

B
(
z−1
)
:=b0 + b1z

−1 + b2z
−2 + ...+ bnb

z−nb , (4.20)

C
(
z−1
)
:=c0 + c1z

−1 + c2z
−2 + ...+ cncz

−nc . (4.21)

donde na, nb, nc son el grado de cada polinomio.
Partiendo de este modelo se genera la matriz G que permitirá predecir las salidas

futuras del sistema, además G′ y F que en conjunto con G lograrán sintetizar el controlador
que minimiza la función objetivo.

Utilizando un procedimiento similar al desarrollado en la sección anterior para el DMC,
se minimiza la función de costo J , para con ello definir el incremento de la secuencia de
control (∆U), de la siguiente manera:

∆U = K (w − f) =
(
GT R̃G + Q̃

)−1
GT R̃ (w − f) , (4.22)

donde f es el vector de salidas basado en información pasada, w es el vector de referencias
futuras y las matrices de peso R̃ ∈ RHp×Hp y Q̃ ∈ RHp×Hp ahora están definidas como:

R̃ := diag
[
R1, R2, ..., RHp

]
, (4.23)

Q̃ := diag
[
Q1, Q2, ..., QHp

]
. (4.24)

Con el propósito de obtener una expresión analítica que describa la ley de control y al
mismo tiempo simplifique la implementación digital del GPC, se lleva a cabo el siguiente
procedimiento, donde primeramente se toma la operación polinomial w− f y se define de
forma vectorial como:

w − f = [I − F − G′]
[
w1 . . . wHp , ∆u1 . . . ∆unb

, y0 . . . yna

]T
. (4.25)

Al substituir (4.25) en (4.22) se consigue calcular ∆U de la siguiente manera.

∆U = K [I − F − G′]
[
w1 . . . wHp , ∆u1 . . . ∆unb

, y0 . . . yna

]T
. (4.26)

Ahora se define κ como el primer renglón de la matriz K [I − F − G′], el cual es
posible calcularlo fuera de línea y permite determinar el incremento de la señal de control
que minimizará la función de costo para el siguiente instante de tiempo. A partir de lo
anterior se define la señal de control que se aplicará a la planta en el instante actual, como:

u (t) = u (t− 1) + κ
[
y0 . . . yna , ∆u1 . . . ∆unb

, w1 . . . wHp

]T
. (4.27)

Por tanto, mediante (4.27) se define la expresión analítica que calcula la señal de
control, la cual consiste en la multiplicación de dos vectores de dimensionesHp+nb+na+1.
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Capítulo 4. Esquemas de control predictivo basados en modelo

4.2.2. Descripción de la planta

El objetivo principal de este controlador es regular la tensión del enlace de cd en la
terminales del MMC, pero a diferencia de otras topologías de 2 o 3 niveles, este convertidor
no tiene un condensador conectado directamente al enlace de cd , como se observa en la
Figura 4.5 (a). No obstante, el modo de operación descrito en el Capitulo 2 permitirá
adaptar el análisis realizado para convertidores que tienen un condensador directamente
conectado, como el que se muestra en la Figura 4.5 (b).

v c
d 

HVAC 
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En
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 H
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Pg
Qg

MMC
(a) MMC de 19 niveles.

VSC

vC 
C

E
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ac
e 

H
V

D
C HVAC 

Red

Pg
Qg

(b) VSC de 6 pulsos.

Figura 4.5. Esquema de interconexión HVAC-HVDC.

Entonces se comienza retomando el análisis del VSC de seis pulsos, de la Figura 4.5
(b), que cuenta con un condensador directamente conectado a la línea de transmisión en
cd , y con base en la energía almacenada en dicho condensador se determina la potencia
que se disipa en el enlace de cd (pC) en función de la tensión de condensador(vC).

pC (t) =
d WC (t)

dt
=
C

2

dv2C (t)

dt
. (4.28)

El MMC no cuenta con un condensador directamente conectado entre sus terminales
y el bus de cd , por ende y con el objetivo de aplicar (4.28) es esencial determinar el valor
de la capacitancia equivalente del convertidor. Para ello se analiza el funcionamiento del
convertidor bajo la Condición 1, mediante la cual en todo momento en las terminales
de las 3 ramas están conectados Nsm condensadores en serie. Al tomar en cuenta las tres
ramas del convertidor, se determina que la capacitancia equivalente (Ceq) en las terminales
del MMC y se define como:

Ceq := 3
C0

Nsm

, (4.29)
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y al reescribir (4.28) se obtiene que:

pcd (t) =
Ceq
2

d v2cd (t)

dt
. (4.30)

donde pcd es la potencia que consume el enlace y vcd es la tensión en las terminales del
MMC conectadas al bus de cd . Partiendo de los parámetros mostrados en la Tabla 1.3 se
establece que Ceq = (3× 9.9)/18 = 1.65 mF.

Cabe destacar que la planta obtenida es lineal y de primer orden; sin embargo es
inestable ante una entrada de tipo escalón; es por ello que se opta por el uso de la técnica
GPC. La teoría de control lineal menciona que este tipo de sistemas, puramente integrales,
requieren sólo de una ganancia proporcional para asegurar un error en estado estable igual
a cero; sin embargo, existen fenómenos que se omiten en la planta propuesta es por ello
que que el GPC propuesto penalizará el error en estado estable y los incrementos de la
señal de control. Para este controlador los horizontes extendidos no se justifican debido a
que la planta es relativamente simple.

Una vez substituidos los valores en (4.30) se sintetiza la siguiente función de
transferencia:

H(s) =
y (s)

x (s)
=
v2cd (t)

pcd (t)
=

2

1.65× 10−3 s
, (4.31)

que describe la tensión del enlace en términos de la potencia que fluye a través del
convertidor, como se muestra en la Figura 4.6.

Discretizando (4.31) (con un fzoh1 = 200 Hz) se obtiene el modelo de la planta, como:

B (z−1)

A (z−1)
:= TF

(
z−1
)
=

5.6116× 10−2 z−1

1− z−1
, (4.32)

y se define que el grado de los polinomios es na := 1, nb := 1.

2
cdv

cdp
GPC Σ

sC qe �

2

*
gP

2*
cdV

Sistema dinámico

Figura 4.6. Sistema dinámico del enlace de cd .

4.2.2.1. Síntesis del controlador predictivo generalizado

Partiendo de la planta (4.32) se sigue la metodología propuesta en [98], donde a partir
de diferentes ensayos se encuentra que Hm = 2 y Hp = 5, son los horizontes más pequeños
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que logran controlar la planta. Entonces, se procede a generar las matrices F y E :

F =

[
2 3 4 5 6 7

−1 −2 −3 −4 −5 −6

]T
, (4.33)

E =



1 0 0 0 0 0

1 2 0 0 0 0

1 2 3 0 0 0

1 2 3 4 0 0

1 2 3 4 5 0

1 2 3 4 5 6


. (4.34)

Siguiendo la metodología se construye la matriz G que depende de los estados futuros
y G′ que entrega información de los estados pasados.

G =



0 0 0 0 0 0

6.0606 0 0 0 0 0

12.1212 6.0606 0 0 0 0

18.1818 12.1212 6.0606 0 0 0

24.2424 18.1818 12.1212 6.0606 0 0

30.3030 24.2424 18.1818 12.1212 6.0606 0


, (4.35)

G′ =
[
6.0606 12.1212 18.1818 24.2424 30.3030 36.3636

]T
. (4.36)

Se concatenan algunas de las matrices de la siguiente manera:

[
I − F − G′

]
=



1 0 0 0 0 0 −6.0606 −2 1

0 1 0 0 0 0 −12.1210 −3 2

0 0 1 0 0 0 −18.1820 −4 3

0 0 0 1 0 0 −24.2420 −5 4

0 0 0 0 1 0 −30.3030 −6 5

0 0 0 0 0 1 −36.3640 −7 6


. (4.37)

A continuación se proponen los valores de las matrices de pesos, de tal manera que la
respuesta del GPC se aproximadamente una década más lenta que la del DMC, para con
ello lograr desacoplar las dinámicas de ambos esquemas de control.

Rj = 750 , (4.38)

Qj = 100000

(
1

12

)2 j

. (4.39)
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estos elementos permiten construir las matrices cuadradas y diagonales, siguientes:

R̃ = diag[ 750 750 750 750 750 750 750 750 ] , (4.40)

Q̃ = diag[ 1×105 6.944×102 4.822 3.348×10−2 2.325×10−4 1.615×10−6 ] . (4.41)

Finalmente se obtiene el vector κ que corresponde al primer renglón deK [I − F − G′],
como:

κ =



0

3.4894× 10−2

1.7267× 10−3

−5.4988× 10−6

−2.1126× 10−9

4.6004× 10−14

−4.5422× 10−1

−1.11563× 10−1

7.4947× 10−2



T

. (4.42)

Cabe destacar que la técnica GPC destaca sobre la DMC, en varios aspectos, como:

• El número de operaciones para implementarlo es fijo y mucho menor.
• No presenta problemas con respecto al tiempo de cómputo.
• Precisa de horizontes más pequeños para funcionar correctamente.
• Es capaz de controlar plantas que no son estables en lazo abierto.

4.2.2.2. Esquema del control para la regulación de la tensión de cd

En la Figura 4.7 se muestran los diagramas a bloques del controlador I-MPC con doble
lazo de control, donde los objetivos de control son: la regulación de la tensión en el enlace
de cd y de la potencia reactiva que se inyecta a la red en ca. El primer lazo de control
genera las nuevas referencias de potencia que el convertidor debe de seguir, para con ello
reducir el error entre la potencia eléctrica de referencia y la transferida. El segundo lazo
varía la referencia de potencia activa tomando en cuenta la energía en el enlace, de tal
forma que la tensión de cd se mantenga regulada.

Para cerrar este capítulo, se concluye que los esquemas de control propuestos son
suficientes para satisfacer las diferentes tareas que el MMC debe realizar dentro de una
red distribuida en cd . Un ejemplo de ello podría ser una red VSC-HVDC de dos puertos
(back to back), donde el par de VSC se conectan mediante una línea de transmisión; en
este caso las tareas de control serían asignadas de manera indistinta como:
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Figura 4.7. Diagrama a bloques del GPC.

• El MMC1 estaría encargado de regular:

◦ la potencia activa;
◦ la potencia reactiva.

• El MMC2 llevaría a cabo la regulación de:

◦ la tensión de cd en las terminales del convertidor;
◦ la potencia reactiva.
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Comportamiento del convertidor

modular multinivel dentro de un

enlace en corriente directa de alta

tensión
El presente capítulo se enfoca en mostrar el comportamiento del MMC dentro de una

red de transmisión VSC-HVDC, donde sus principales tareas son:

• Transferir potencia activa.
• Compensar potencia reactiva.
• Regular la tensión en las terminales del enlace en cd.

El convertidor de electrónica de potencia se implementará dentro de una simulador digital
en tiempo real (digital real-time simulator) o DRTS; para así conseguir un prototipado
rápido, que ofrece un entorno de prueba cercano al experimental, simultáneamente reduce
el tiempo y costo relacionado con la implementación. Aunado a esto, la plataforma ofrece
la posibilidad para comunicarse con controladores externos y así verificar los algoritmos
generados.

5.1. Simulación en tiempo real

El DRTS es una herramienta que permite simular sistemas compuestos por un gran
número de elementos y que éstos den forma a modelos complejos, dentro de un entorno
realista. Se le asigna la propiedad de tiempo real por que el simulador es capaz de resolver
estos modelos complejos en un tiempo igual o menor al paso de integración de la simulación
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tensión

(Ts), como se muestra en la Figura 5.1. Esto permite que un segundo en el simulador sea
calculado en un segundo en el tiempo real, de no ser así se generan retrasos (overruns) en
la simulación. Una característica más de estas plataformas es que permiten la interacción
con diferentes tarjetas de control digital, y así conseguir un mayor apego a un esquema
experimental [39,63,102].

Tamaño del paso de integración (Ts)

Adquisición de 
datos

Solución de 
sistema

Exportación de 
datos y reset Tiempo residual

Ts adecuado Ts rebasado (Overrun)

t

Figura 5.1. Tareas del DRTS durante un Ts.

La plataforma en tiempo real se utiliza como herramienta para probar convertidores de
electrónica de potencia, así como los algoritmos de control y las técnicas de modulación
necesarios para su funcionamiento. Puesto que permiten utilizar modelos complejos y
altamente detallados de los semiconductores y elementos pasivos, y de esta manera
emular de mejor manera un sistema de transmisión con condiciones similares a las que se
presentarían en un esquema real o un prototipo experimental de baja potencia [103,104].

El DRTS tiene una función que permite medir la cantidad de tiempo que necesita
para realizar cierto proceso, con esto es posible determinar de mejor manera si la carga
computacional puede aumentar o si es factible reducir el Ts propuesto. Otra utilidad es
determinar de forma simple si cierto esquema o algoritmo es factible de ser calculado por
una plataforma digital, de forma particular esta herramienta es utilizada para establecer
el tiempo necesario para ejecutar los algoritmos de control y modulación propuestos, que
se distinguen por requerir un gran número de operaciones.

5.1.1. Plataforma de simulación en tiempo real

La plataforma de simulación en tiempo real de la compañía OPAL-RT Technologiesr

permite validar de forma efectiva, ágil y acertada los diferentes esquemas de modulación
y control necesarios para operar el MMC dentro de una red VSC-HVDC. Con el objetivo
de resolver los diferentes elementos que forman parte de este sistema eléctrico, el DRTS
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cuenta con dos unidades de simulación en tiempo real modelo OP5607 [105], cada una
equipada con:

• Un procesador Intel Xeon de 6 núcleos que operan a 3.46 GHz.

• Un FPGA modelo VC707 de la familia Virtex 7.

• Un convertidor analógico-digital (ADC) y otro digital-analógico (DAC), ambos con:

◦ 16 canales de entrada o salida.
◦ ±1.6 volts de rango dinámico.
◦ 16 bits de resolución.

(a) Vista de frente (b) Vista trasera

Figura 5.2. Plataforma de simulación en tiempo real de OPAL-RTr.

La Figura 5.2 muestra el simulador previamente descrito, que opera con un protocolo
de comunicación TCP/IP para transferir información de forma bidireccional entre el DRTS
y una computadora personal. El software RT-Lab además de establecer la comunicación,
gestiona los diferentes proyectos a implementar.

Los proyectos dentro de RT-Lab contienen la estructura del sistema a simular y la
forma en que los recursos del simulador serán usados. Con el propósito de codificar
o describir el sistema, se utiliza el entorno Simulink de MatLab que ofrece diferentes
librerías, inclusive algunas propias del fabricante OPAL-RT Technologiesr que permiten
modificar los parámetros del sistema en tiempo real y otras que aprovechan al máximo las
prestaciones del DRTS.
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5.1.2. Modelo multinúcleo

Además de utilizar unidades centrales de procesamiento o CPU de alto desempeño, el
DRTS es capaz de distribuir las tareas de cálculo entre los diferentes núcleos para conseguir
así un procesamiento en paralelo acelerado. Esta función permite simular sistemas más
complejos o con mayor número de elementos sin la necesidad de aumentar el paso de
integración de la simulación.

Al tener la propiedad de modularidad y estar compuesto por un gran número de
elementos activos y pasivos, el MMC se convierte en un candidato ideal para dividir el
esquema en bloques de análisis para procesarlo de forma paralela. Para ello se parte del
circuito basado en fuentes dependientes mostrado por la Figura 5.3, el cual consta de
siete secciones eléctricamente desacopladas pero que comparten información a través de
las respectivas mediciones de tensión y corriente.
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Figura 5.3. Circuito eléctrico del MMC basado en fuentes dependientes.

La distribución de tareas se presenta de forma gráfica en la Figura 5.4, donde cada
núcleo del DRTS desempeña las funciones descritas a continuación:
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5.1. Simulación en tiempo real

• El Núcleo-1 simula la interacción entre la tensión de los bloques del MMC y las
fuentes de tensión en ca y cd .

◦ Las entradas son las 6 tensiones de cada bloque.

◦ Las salidas consisten en las 6 corrientes de cada bloque, además las 3 corrientes
y 3 tensiones en el PCC.

• Los cálculos referentes a la técnica de control, así como los esquemas de modulación
y balance de condensadores son asignados al Núcleo-2.

◦ Las salidas de este núcleo son las señales de control para cada uno de los bloques
del MMC.

◦ Como entrada son necesarios: el signo de la corriente en los bloques y la tensión
de los condensadores de los SM.

◦ Además, las tensiones y corrientes del PCC permiten hacer el cálculo de la
potencia instantánea.

• Los núcleos 3, 4, y 5, emulan el comportamiento de los bloques del MMC, además
de generar las señales de conmutación complementarias e incluir el tiempo muerto
respectivo. Con estas señales se calcula la tensión en los condensadores de ambos
bloques de cada rama.

◦ Como estradas están la corriente de cada uno de los dos bloques y la señal de
encendido de cada SM.

◦ Las salidas del núcleo corresponden a las tensiones de los 2Nsm submódulos de
la rama.

Bajo este esquema, se transmite información entre núcleos al compartir la memoria
física del CPU y la comunicación entre unidades de procesamiento se realiza por medio
de fibra óptica; además el FPGA genera las señales de visualización análogas. Es preciso
señalar que la simulación multinúcleo y el cálculo en paralelo requiere introducir bloques
de retardo constante igual o mayor a Ts, para lograr que los diferentes sistemas en cada
núcleo sean causales y no se presenten trayectorias algebraicas cerradas. Estos retardos
están implícitos en los prototipos experimentales y se asocian a: los tiempos de propagación
presentes en la circuitería, al tiempo que les toma a los sensores medir, al tiempo de cálculo
de la plataforma digital utilizada, entre otras. Los retardos aun cuando son intrínsecos en
los sistemas pueden llegar a causar un mal desempeño o inestabilidad de la planta; sin
embargo el controlador DMC propuesto tiene la ventaja de ser robusto contra retardos o
inclusive utilizar las predicciones para cancelar su efecto [98].

87



Capítulo 5. Comportamiento del convertidor modular multinivel dentro de un enlace en corriente directa de alta

tensión

18...1

aB
S

ZOH
200Hz

mB
abcs B

abc

Comparación

POD
Selección 

y balance

Determinar
|mx| ∟ θmx

DMC
2 Entradas
2 Salidas

P, Q
Medición

a
U

v
b

U
v

c
U

v

a
L

v
b

L
v

c
L

v

a
v

M

b
v

c
v

b
U

i
c

U
i

a
L

i
b

L
i

c
L

i

cd
Z

cd
Z

0
Z

0
Z

0
Z

0
Z

0
Z

0
Z

pcc
Z

pcc
Z

pcc
Z

a
U

i

a
i

b
i

c
i

vabc

iabc

18...1

bB
S

18...1

cB
S

cba

B
v

108...1

0
C
v

Núcleo-1

Núcleo-2

Núcleo-3

Núcleo-4

Núcleo-5

cba

B
i

a
B

i

v 1
Ba

v18
Ba

x
B
v

Capa de comunicación – Fibra Óptica 

d-Space 

DS1103 

gp
u

gq
u

cd
V

Figura 5.4. Simulación multinúcleo del MMC.

5.1.2.1. Paso de integración del DRTS

El paso de integración con el que la plataforma en tiempo real ejecuta los cálculos del
sistema, está en función del número de submódulos de cada bloque, tomando en cuenta
las metodologías mostradas en [39] y [38]. Entonces se selecciona un Ts = 50 µs con el
objetivo de aumentar la precisión en los resultados y a la vez que los núcleos 3, 4, 5 tengan
suficiente tiempo para resolver los circuitos asignados; que constan de una rama del MMC
de 19 niveles, compuesta por 2 bloques con 18 submódulos cada uno, que da un total de
72 IGBT y 36 condensadores en cada núcleo.

5.1.2.2. Elementos de simulación RTE

Los DRTS utilizan métodos de solución discretos así como pasos de integración fijos,
con lo cual al elevar el Ts ocasiona que los resultados obtenidos dejen de ser veraces
debido a la pérdida de precisión en los elementos eléctricos de potencia de la librería
SimPowerSystems.

Una solución para este problema, es el uso de los elementos de la librería Eventos
en Tiempo Real (real-time events) o RTE, puesto que utilizan un método numérico de
quinto orden, lo que mejora la precisión ante valores elevados de Ts. Además, los elementos
RTE son capaces de realizar operaciones de forma súper-síncrona, en otras palabras, estos
elementos pueden ser resueltos hasta 255 veces por cada Ts fijo del simulador. En la
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5.1. Simulación en tiempo real

Figura 5.5 se muestra una comparativa entre el comportamiento de ambas librerías, el
trazo en verde realiza cálculos súper-síncronos lo que permite sintetizar el resultado de
mejor manera puesto que no tiene que esperar el siguiente Ts para actualizarse; caso
contrario el trazo azul que sufre retardos y variaciones en el ancho de los pulsos.

4 8 12 160
Ts

Salida

RTE

Sim

Figura 5.5. Comportamiento de los elementos RTE.

Los elementos RTE son controlados por señales especiales, las cuales tienen dos
componentes principales, una es el valor del estado (booleano o double) y la segunda
es una componente temporal que permite determinar el instante cuando ocurre un cambio
del estado. Además los modelos RTE de los dispositivos semiconductores son iterativos
y ofrecen una mejora en la estabilidad y precisión de la solución, sin aumentar el tiempo
de procesamiento; debido al uso de un método de solución (solver) de quinto orden
optimizado. Adicionalmente, la solución que se entregan a través de los nodos eléctricos
es totalmente compatible con los elementos de SimPowerSystems, lo que permite la
interacción con otras secciones del sistema.
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Figura 5.6. Circuito eléctrico de un submódulo basado en el convertidor HB.

Los diagramas de la Figura 5.6 representan el circuito del SM utilizado ambas librerías,
las ventajas de usar el esquema mostrado por la Figura 5.6 (b) son:

• Aumento en la precisión en los resultados.
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• Eliminación de retrasos en la respuesta del DRTS.

• Posibilitan el uso de Ts mayores.

Además, la ejecución súper-síncrona permite introducir el efecto del tiempo muerto (Td)
dentro de la simulación, puesto que los modelos de semiconductores RTE son capaces de
considerar y responder a fenómenos con duraciones menores a Ts.

5.2. Simulación del MMC dentro de una red

VSC-HVDC

En esta sección se evalúa el MMC de 19 niveles que opera como enlace entre una
fuente de tensión en cd y otra en ca; el resto de los parámetros del sistema se indican en
la Tabla 1.3.

5.2.1. MMC acompañado del DPC

Pg*

Pg

Qg*

Qg

Figura 5.7. Comportamiento de la potencia en el PCC.

En la Figura 5.7 se
muestra el desempeño del
MMC ante una variación
de potencia activa y reac-
tiva, en esta figura se
aprecia que ambas refe-
rencias se alcanzan en
180 ms, con un error en
estado estable menor al
3%. El sobretiro en la
potencia reactiva tan so-
lo alcanza el 17%, com-
probando que el contro-
lador reduce el efecto de
fase no-mínima, que es
una característica intrín-
seca de los VSC. Las se-
ñales de control para alcanzar las referencias deseadas se muestran en la Figura 5.8; donde
se observa que el DMC discreto tiene una frecuencia de muestreo de 200 Hz, que reajusta
la señal de control cada 5 ms.
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UPg

Pg

UQg

Qg

5 ms

Figura 5.8. Señales de control y potencia del convertidor.

ia ib ic

va

ia180 ms

Figura 5.9. Señales de tensión y corriente en el PCC.

Las corrientes de fa-
se se exhiben en la Fi-
gura 5.9, las cuales no
muestran sobretiros du-
rante la inversión de po-
tencia, además de que en
todo momento las magni-
tudes están balanceadas
y centradas en cero. Tam-
bién, se distingue dentro
del recuadro anexo que la
corriente cambia de direc-
ción e inclusive antes de
que llegue a 1 pu ya se
encuentra en fase con la
tensión de la red en ca.
En la Figura 5.10 se puede apreciar que la tensión de los condensadores se mantiene
alrededor de 1 pu con un rizo del 5%. Además durante la inversión de potencia, el rizo
disminuye puesto que la cantidad de corriente que circula por el convertidor también lo
hace.
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Inversión de potencia

Figura 5.10. Tensión de los condensadores del bloque superior de la rama a.

vRa vRb vRc

Figura 5.11. Tensión escalonada trifásica a la salida del convertidor.

La tensión en cada ra-
ma del convertidor con
respecto al nodo de tierra
(VRx) se ilustra en la Fi-
gura 5.11, donde se ve que
están compuestas por 18

niveles y de valor RMS de
1.14 pu. a 50 Hz.

El espectro armónico
de la Figura 5.12 muestra
las componentes principa-
les de la señal de tensión
y su magnitud se enlistan
en la Tabla 5.1, con la cual
se calcula que el THDv es
de 5.7%.

Sin embargo, es importante resaltar que al transmitir una potencia activa de 1 pu,
el THDi de las corrientes en el PCC es de 0.43% y la tensión en el PCC presenta un
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THDv = 1.54%, debido al efecto de las inductancias de enlace.

vRa

Figura 5.12. Espectro armónico de la tensión a la salida del convertidor.

Tabla 5.1. Magnitud de las componentes armónicas en tensión de la rama vRx
.

Frecuencia Amplitud Frecuencia Amplitud
Hz pu Hz pu
50 0.5381 950 0.01127
150 0.002311 1050 0.01127
350 0.003652

Una vez que el circuito del MMC, la técnica de modulación y la estrategia de control se
ejecutan en tiempo real, se obtiene el tiempo máximo que necesita el DRTS para resolver
el sistema que está en cada uno de los núcleos de ambos CPU. El Núcleo-1 requiere 15 µs,
los núcleos del 3 al 5 realizan la misma tarea en 48 µs, finalmente el Núcleo-2 necesita
tan sólo 7 µs. La Figura 5.13 (a) muestra la fracción máxima del Ts (50 µs) requerida por
cada núcleo.

En [106] se especifica que la simulación en tiempo real de convertidores del electrónica
de potencia debe de tener un Ts≤ 50 µs, para considerar como válidos los resultados. En
consecuencia si se desea utilizar un Ts más pequeño o trabajar con un convertidor con un
mayor número de niveles es necesario utilizar más núcleos del DRTS.
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Figura 5.13. Desempeño del esquema de simulación multinúcleo del MMC en lazo cerrado.

5.2.1.1. Comparativa de resultados

En la Tabla 5.2 es posible hacer una comparativa directa entre la técnica de control
propuesta y diferentes esquemas reportados en la literatura especializada. El esquema de
control propuesto tiene una mejor respuesta dinámica que otra aplicaciones del mismo
rango de potencias, sin embargo en [107] se reporta que la estrategia de control logra
escalones casi instantáneos de potencia, aunque no muestra resultados correspondientes a
un inversión de potencia. La aplicación analizada en [20] es de un rango similar de potencia
y tensión, para este caso en particular la estrategia de control propuesta es muy superior,
puesto que logra invertir totalmente la potencia en la mitad del tiempo y eliminando el
sobretiro.

Tabla 5.2. Comparativa de resultados del esquema de regulación de potencia.

Referencia Potencia Tensión Variación Rizo T de asentamiento
[W] [KV] [pu] [%] [ms]

MDC propuesto 1000× 106 115 ±1 0 180
[20] 600× 106 230 −0.3333 10 400
[21] 50× 106 30 ±0.8 0 200
[64] 240× 106 166 ±0.83 3.125 200
[108] 80× 106 100 0.625 10 500
[107] 13× 106 24.5 −0.5 2 3

5.2.1.2. Variación trifásica de la tensión en el PCC

En este escenario de prueba se varia de forma trifásica la tensión del PCC, con el
objetivo analizar si el DPC propuesto es capaz de contrarrestar este tipo de fenómenos.
En la Figura 5.14 (a) se observa la variación produce que en t = 1 s la tensión en el PCC
disminuye un 0.1 pu, en t = 2 s regresa a su valor original, posteriormente en t = 3 s
aumenta 0.1 pu, finalmente en t = 4 s la tensión regresa a su valor base. Para esta prueba
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el convertidor y ambas fuentes de tensión presenta los mismos parámetros de operación
mostrados en la Tabla 1.3.
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Figura 5.14. Comportamiento del esquema de control directo de potencia ante una variación trifásica.

En la Figura 5.14 (c) se exhibe el comportamiento de la potencia activa que fluye por
el MMC y cuando se presenta la variación de tensión la cantidad de potencia transferida se
modifica lo que se refleja como sobretiros del 16%, lo cuales se mitigan en 250 ms; cuando
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se presenta la sobre tensión de 1.1 pu, el rizo en la potencia aumenta del 2% al 3%.
Los sobretiros de Pg conllevan un cambio en la potencia reactiva, que también presenta
máximos del 16% que se disipan en 200 ms. El excedente o la falta de tensión se refleja
en la corriente del enlance en cd , produciendo sobretiros que llegan hasta 1.25 pu.
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Figura 5.15. Comportamiento del esquema de control directo de potencia ante una variación monofásica

5.2.1.3. Variación monofásica de la tensión en el PCC

Ahora se propone que en el mismo sistema se presenta una variación únicamente en
la tensión de la fase a del PCC, como lo muestra la Figura 5.15 (a), donde en t = 1 s

96



5.2. Simulación del MMC dentro de una red VSC-HVDC

la tensión disminuye un 0.1 pu, en t = 2 s regresa a su valor original, posteriormente en
t = 3 s aumenta 0.1 pu, finalmente en t = 4 s la tensión regresa a su valor base; cabe
destacar que las dos tensiones restantes permanecen constantes.

Esta variación en la tensión de la fase a produce una disminución en la cantidad de
potencia transferida, lo que se refleja DMC y produce un aumento en el rizo de potencia
del 1% al 12% puesto que por instantes el MMC trata de compensar la potencia faltante;
para este caso los sobretiros no son tan elevados, llegando únicamente hasta 12%.

El rizo de Pg provoca un aumento en el rizo de la potencia reactiva del 10%, sin
embargo DPC logra que el valor medio de la potencia reactiva inyectada sea igual a la
referencia. La corriente del enlace en cd , absorbe las variaciones de potencia producidas
por la variación de tensión de la fase a del PCC.

5.2.2. MMC acompañado del esquema para la regulación de la

tensión en cd

v
cd

 
HVAC 

Red

Pg

Qg

MMC

carga
R

Figura 5.16. Esquema simplificado de la
operación del convertidor.

Durante esta prueba la fuente en ca suministra
la potencia necesaria para transferir la energía que
exige la resistencia de carga y al mismo tiempo el
controlador mantiene regulada la tensión del enlace
en cd , la Figura 5.16 muestra el quema simplificado
de la prueba.

Los parámetros del sistema se enlistan en la
Tabla 1.3, el esquema de doble lazo de control se
prueba sobre un MMC de 19 niveles. En este caso
las tareas del controlador son mantener regulada la
tensión en las terminales con el enlace de cd mientras
se compensa potencia reactiva.

La Figura 5.17 (a) despliega el comportamiento de la corriente que fluye a través del
enlace en cd , entre 0 y 1 s la corriente es prácticamente igual a cero, si embargo en t = 1 s
se produce un cambio de carga instantáneo tal que la corriente alcanza un valor de 0.5 pu.
Este cambio en la corriente produce una caída de tensión del 8.5%, como se observa en
la Figura 5.17 (b); esto suscita que el control para a regulación exija un aumento en la
potencia a absorber por el MMC. Entonces el DPC recibe la nueva referencia de potencia
y genera las señales necesarias para alcanzar una potencia activa de 0.5 pu, sin embargo
el lazo externo (GPC) produce una referencia con sobretiro lo que produce un pico de
transferencia del 18%. Al variar la cantidad de potencia activa transferida es necesario en
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(d) Potencia reactiva en el PPC.
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Figura 5.17. Comportamiento del esquema para la regulación de la tensión en cd .

consecuencia ajustar la señal de control de la potencia reactiva para lograr un factor de
potencia unitario, lo que genera un sobretiro del 8.5% en la potencia reactiva. Finalmente,
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las corrientes en el PCC (Figura 5.17 (e) ) reflejan el cambio en la potencia transferida.
Todo el proceso de regulación de la tensión en las terminales del enlace de cd requiere
800 ms.

Durante todo el escenario de prueba, la tensión del enlace alcanza su valor deseado,
con un error en estado estable del 0.055 pu y un rizo de 0.015 pu. La acción de ambos
lazos produce un sobretiro de 0.145 pu en la potencia activa, mientras que el tiempo de
estabilización alcanza los 650 ms debido a que la referencia de potencia que entrega el lazo
interno tiene una dinámica más lenta. La potencia reactiva se mantiene alrededor de cero
con un rizo menor al 3%, fuera de los instantes que llega hasta el 8.5% producto de que
los VSC se comportan como un sistema de fase no mínima.

Ambas señales de control se actualizan cada 5 ms, lo que impone un límite en la
velocidad con la que los controladores pueden responder ante un cambio de carga, aunado
a ello se seleccionan las matrices de ganancias de tal manera que la dinámica del lazo
externo sea dos octavas más lento que el lazo interno.

La Tabla 5.3 muestra una comparativa contra esquemas de regulación de tensión
reportados en la literatura. Contrastando los diferentes resultandos en [65,108], se observa
que los resultados propuestos son superiores desde el punto de vista de velocidad de
respuesta, si embargo se genera un mayor sobretiro.

Tabla 5.3. Comparativa de resultados del esquema de regulación de tensión.

Referencia Potencia Tensión de cd Variación Rizo T de asentamiento
[W] [KV] [pu] [%] [ms]

MDC propuesto 1000× 106 235 0.5 8.5 650
[65] 200× 106 320 0.2 0 1500
[108] 80× 106 200 0.625 5 800

5.2.3. Red de tres puertos

El esquema de la Figura 5.18 muestra una red de transmisión multipuerto VSC-HVDC,
en la cual existen dos fuente en en ca ideáticas en parámetros que son interconectadas
mediante un par de MMC con características ideáticas y su tarea es transferir un gran
volumen de potencia, además un tercer puerto que aporta un pequeña cantidad de energía
con la finalidad de fijar la tensión del enlace. El esquema de control utilizado por el MMC
es el DPC que logra regular la cantidad de potencia que fluye por el convertidor. Para esta
prueba los parámetros de las redes en ca y cd , así como el valor de los elementos pasivos
está desplegado en la Tabla 1.3.
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Figura 5.18. Red MMC-HVDC multipuerto.

No obstante, algunas características del MMC cambian en este escenario de prueba
debido a las limitaciones del DRTS y a que el Ts no puede superar los 50 µs; el número
de niveles pasa de 19 a 11, con lo que cada rama estará compuesta por 2 bloques de
10 submódulos cada una, lo que corresponde a 20 IGBT y 10 condensadores por bloque.
Al tener dos convertidores de 11 niveles operando de forma simultánea, representa que el
DRTS debe resolver la dinámica de 240 interruptores, 120 condensadores, 18 inductores y
debe de transferir buses de datos con hasta 66 señales.

La potencia activa que transfieren ambos MMC está controlada por la estrategia DMC,
la Figura 5.18 muestra el comportamiento de la potencia activa que aporta cada uno de los
puntos de conexión. Para este caso el sobretiro es nulo en Pg1 y Pg2 mientras llevan acabo
la inversión del flojo de potencia, el tercer puerto aporta 0.05 pu de potencia promedio
pero durante la inversión la potencia aumente hasta llegar a ±0.18 pu. El lazo de control
estabiliza el sistema en 180 ms y las tres potencias presentan un rizo del 5%.

La compensación de potencia reacitva que realiza cada MMC en su respectivo PCC
se presenta en la Figura 5.19 (b), donde se aprecia que es posible regular a Qg de
forma independiente en cada convertidor del enlace. De forma arbitraria Qg1 = 0.3 pu
y Qg2 = 0.4 pu, valores que alcanzan el estado estable en 250 ms y presentan un rizo del
4.8% e estado estable. La estrategia DMC minimiza los sobretiros de la potencia reactiva
producidos por la variación de la potencia activa, consiguiendo que sean menores a 0.1 pu,
aun cuando la potencia activa sufre cambios de dirección instantáneos.

La corriente que fluye desde cada punto de conexión se muestra en la Figura 5.19 (c),
donde la corriente de cada MMC presenta un rizo máximo del 0.0702 pu y la magnitud
promedio corresponde a la potencia que se desea transferir. La corriente del tercer nodo
tiene un valor promedio de 0.0325 pu con sobretiros que llegan hasta los 0.187 pu, debido a
que durante la inversión de potencia este punto es el que se encarga de mantener regulada
la tensión del enlace.

Finalmente, los trazos de la Figura 5.19 (d) permiten observar el comportamiento de la
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Figura 5.19. Comportamiento del esquema multipuerto.

tensión de cd en la terminales de cada MMC. La tensión de ambos puntos alcanza valores
máximos del 1.005 pu y mínimos del 0.9862 pu en un tiempo de 180 ms. Estas diferencias
en la tensión entre un punto y otro permiten que la corriente fluya de un convertidor a
otro.

Los escenarios de prueba y las comparaciones realizadas, corroboran el buen desempeño
de la técnica de modulación y las estrategias de control predicativo propuestas; logrando
que el MMC realice tanto tareas de transferencia de potencia como regulación de la
tensión en el enlace de cd . En el primer escenario, se comprueba que el DMC logra
que el convertidor transfiera la cantidad de potencia eléctrica necesaria, mientras que
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minimiza el efecto de fase no mínima; además se evalúa el comportamiento del MMC bajo
condiciones de sags y swells en la tensión del PCC, con magnitud de ±10% y una duración
del 500 ms. El segundo escenario, corrobora la efectividad la estructura de control en
cascada propuesto, el cual hace uso de dos estrategias diferentes de control predictivo; este
controlador ofrece una velocidad de respuesta que es competitiva si embargo el sobretiro
en la tensión de cd es elevado. El último escenario muestra una red de tres puertos, donde
diferentes convertidores en lazo cerrado interactúan para lograr la transferencia de potencia
deseada; este escenario además de corroborar que es posible que diferentes convertidores
interactúen, desafía al DRTS puesto que hace uso de todos los núcleos disponibles.
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Se analizan las características del convertidor modular multinivel (MMC) y cómo éstas

lo hacen apropiado para desempeñarse como una etapa de conversión dentro de una red
de transmisión en corriente directa de alto voltaje (HVDC). La modularidad, el elevado
número de niveles, la intercambiabilidad y la baja frecuencia de conmutación son las
grandes diferencias entre este convertidor y otras topologías de 2 o 3 niveles de tensión.

La adecuada selección de la inductancia para los inductores de desacoplo dentro de
cada rama del MMC, reduce la magnitud de las componentes armónicas presentes en la
corriente de los bloques, que son principalmente pares; además relajan la restricción de
que la tensión en los bloques superior e inferior sea igual en todo momento.

El método para seleccionar la capacitancia del condensador en cada submódulo,
está basado en un análisis energético y con base en su desempeño se advierte que
su sobredimensionamiento evita cambios abruptos en la tensión de los submódulos, lo
que aminora la diferencia instantánea de tensión entre los bloque y se traduce en una
disminución del efecto de las componentes armónicas pares en la corriente de los bloques.
Además, otorga flexibilidad al lazo de control que regula la tensión en cd y eventualmente
la energía almacenada puede ser usada para artificialmente generar inercia en el PCC. Por
lo tanto la adecuada selección de los elementos pasivos del MMC logra reducir el efecto de
las componentes armónicas pares en la corriente que fluye por las ramas del convertidor,
a tal grado que se excluye el lazo de control extra que las minimizaría.

Se analizó la condición de operación del MMC, donde en todo momento Nsm

submódulos están encendidos en cada rama; ésta no es restrictiva pero si brinda un
gran número de ventajas como para ser considerada esencial. Posibilita definir de forma
analítica la cantidad de estados redundantes en función del número de submódulos por
bloque. Mantiene fija la frecuencia de conmutación. Posibilita que en todo momento los
SM soporten un nivel de tensión constante. Favorece el análisis del lazo de control para la
regulación de tensión. Además, reduce el rizo de tensión en los SM.

Se propone la técnica de modulación NLC-híbrida, donde la principal mejora consiste
en que la estrategia de balance se optimiza haciendo uso de un algoritmo recursivo, además
el algoritmo sólo compara la tensión de los SM que se pueden conmutar con el fin de
encontrar cuál es el que tiene la mayor o la menor tensión. Este algoritmo suprime la
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necesidad de considerar un lazo de control para realizar la tarea de balance. La técnica de
comparación SPWM multinivel que acompaña a la estrategia de balance, consigue elevar
la frecuencia de conmutación para con ello reducir y focalizar el espectro armónico de la
señales de salida, lo que permite disminuir aún más las etapas de filtrado que por definición
son pequeñas para el MMC.

El modelo matemático generado, caracteriza las dinámicas eléctricas del MMC y al
mismo tiempo permite encontrar una solución en estado estable para lograr transferir una
cantidad de potencia activa y reactiva deseada, que es la base del controlador directo de
potencia. Además, esta solución logra definir la región de operación lineal del convertidor,
donde la potencia máxima reactiva que el MMC puede absorber (modo inductivo) está
determinada por el valor de los inductores. Y la máxima potencia reactiva que es capaz
de entregar (modo capacitivo), está en función de la tensión máxima en la terminales del
convertidor en ca.

Se implementó una estrategia de control predictivo indirecto que utiliza la solución
lineal en estado estable y la técnica NLC-híbrida, para conseguir mantener acotado el
número de operaciones que el controlador debe resolver para regular la potencia eléctrica
y al mismo tiempo mantener balanceadas las tensiones de los submódulos. Asimismo, la
técnica de matriz dinámica se actualiza con una frecuencia menor que la frecuencia de
conmutación del convertidor, lo que otorga un mayor tiempo al controlador digital para
realizar los cálculos necesarios, pero limita la velocidad de respuesta del sistema en lazo
cerrado. La reducción en la cantidad de operaciones y el aumento en el tiempo para que el
controlador se ejecute posibilita el aumento del tamaño de los horizontes del controlador,
para conseguir disminuir el rizo de salida y el error en estado estable. Cabe destacar que es
posible mejorar la respuesta dinámica del DPC incrementando la frecuencia de muestreo
en el lazo de retroalimentación.

El segundo lazo de control está basado en la técnica GPC y trabaja en conjunto con el
DMC para regular la tensión en el enlace mediante la variación de la cantidad de potencia
activa que fluye por el convertidor. El número de operaciones necesario para ejecutar el
GPC es menor, lo que no incrementa excesivamente el tiempo de cálculo de las señales de
control.

Finalmente, se concluye que los algoritmos de control predictivo son funcionales y
factibles de implementarse dentro de una plataforma de control digital, para así llegar a
controlar un prototipo a escala.
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Aportaciones

De manera condensada, este trabajo de tesis propone una solución al problema de
controlar la potencia transferida por un convertidor modular multinivel; la cual permite el
uso de grandes horizontes de predicción, además no requiere de un modelo dinámico o que
éste sea altamente preciso. Además, se deduce de manera analítica el número de estados
redundantes y se propone una estrategia para seleccionar el más adecuado para mantener
la tensión de los submódulos balanceada. Se propone un mecanismo basado en elementos
pasivos para reducir el efecto de las componentes pares en la corriente de cada bloque.

No obstante, las ideas originales que aporta este trabajo se mencionan a continuación:

• Síntesis de un control directo de potencia, mediante la aplicación del control
predictivo indirecto basado en la estrategia de matriz dinámica, que permite el uso
de horizontes amplios.

• Generación de un control para la regulación de la tensión del bus de cd , basado en
el control predictivo generalizado.

• Optimización de la técnica de modulación de nivel más cercano para MMC con bajo
número de niveles.

• Empleo de un esquema multi-núcleo para generar una plataforma de pruebas, dentro
de un simulador en tiempo real.

Publicaciones generadas

A lo largo del desarrollo de este trabajo de tesis se generaron diferentes publicaciones,
las cuales se enlistan a continuación.

1. Isaac González-Torres, Homero Miranda-Vidales, José Espinoza, César-Fernando
Méndez-Barrios, Mario González, “State feedback control assisted by a gain schedu-
ling scheme for three-level NPC VSC-HVDC transmission systems”, Electric Power
Systems Research, Volume 157, 2018, Pages 227-237, ISSN 0378-7796, Publicado.

2. Isaac González-Torres, Homero Miranda, César-Fernando Méndez-Barrios, José
Espinoza, “Long-Length Horizons Dynamic Matrix Predictive Control for a MMC
Inverter”, Elsevier Electric Power Systems Research, Aceptado con correcciones
menores.
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3. I. González-Torres, H. Miranda, C. Méndez-Barrios, J. Espinoza, M. I. González
and M. Pérez, “Dynamic matrix predictive control on DC-AC modular multilevel
converter: Design, control and real-time simulation”, 2017 IEEE Energy Conversion
Congress and Exposition (ECCE), Cincinnati, OH, 2017, pp. 4552-4559, Publicado.

4. I. González, H. Vidales, V. Cardenas, M. González, C.F.F. Méndez-Barrios,
“Esquema de Control DPC para un Enlace HVDC con Convertidores Modulares
Multinivel”, AMCA Congreso Nacional de Control Automático (CNCA), 2016,
Publicado.

5. I. González-Torres, H. Miranda, V. Cardenas and R. A. Salas, “Gain scheduling
scheme assisting the control strategy for three-level NPC VSC-HVDC transmission
system”, IECON 2014 - 40th Annual Conference of the IEEE Industrial Electronics
Society, Dallas, TX, 2014, pp. 4635-4641, Publicado.

Los siguientes trabajos se encuentran actualmente en revisión, donde el segundo surge
de una colaboración realizada durante la estancia de investigación en la Universidad de
Concepción, Chile.

I Marcos González, Luis Morán, José Espinoza, Isaac González-Torres, “Real-Time
Simulation of a High-Power Cycloconverter Drive”, 44th Annual Conference of the
IEEE Industrial Electronics Society (IECON), 2018, En revisión.

II Esteban Pulido, Luis Morán, Isaac González-Torres, “Active Short-Circuit Current
Reduction in Power Substation”, IEEE Transactions on Power Delivery, 2018,
Modificándose a partir de las observaciones.

Problemas abiertos

Durante la evolución del trabajo de investigación han surgido interrogantes que revelan
áreas de oportunidad, aunado a esto existen otros aspectos del tema que sería interesante
continuar desarrollando. Dentro de estos puntos destacan:

• Desarrollar un controlador predictivo que permita minimizar las corrientes de
segundo orden que fluyen por las ramas del convertidor modular multinivel,
denotadas como icirx .

• Desarrollar un controlador directo de corriente basado en las técnicas de control
predictivo basado en modelo, para poder llevar a cabo un comparación entre ambas
vertientes.
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• Desarrollar un controlador que logre emular el efecto de inercia que presentan las
máquinas rotativas.

• Acrecentar las tareas que puede desempeñar el MMC para actuar como un filtro
activo o un compensador estático síncrono, con la finalidad de aumentar su campo
de aplicación dentro de una red.

• Implementar un MMC de mayor número de niveles en el DRTS, utilizando soluciones
como: el uso de un mayor número de núcleos o resolver la dinámica del convertidor
dentro del FPGA embebido en el CPU.

• Implementar un prototipo a escala del MMC, para dar el siguiente paso con dirección
a la aplicación a gran escala.

• Profundizar en el estudio del sistema de transmisión de potencia, basado en el MMC
y analizar diferentes fenómenos como:

◦ Fenómeno de isla.

◦ Restablecimiento tras apagones, resincronización y arranque suave.

◦ Manejo de energía y funciones de optimización dentro de la generación.
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Secuencias de comandos en C++ y

MatLab
Con el objetivo de implementar el controlador predictivo indirecto, fue necesario

sintetizar diferentes códigos que llevarán a cabo tareas específicas de forma repetitiva.
Además se desea que sean flexibles y modificables en tiempo real para así poder hacer
cambios de una manera simple y directa, mientras se están ejecutando sin la necesidad de
recompilar el sistema.

A.1. Cálculo del número de SM a encender

Una parte de la técnica de modulación NLC-híbrida consiste en determinar cuántos
niveles necesitan ser encendidos por cada bloque a cada instante de tiempo. Esto se logra
mediante la comparación de la señal moduladora y un grupo de señales triangulares,
el resultado de las comparaciones se suma y se obtiene como resultado el número de
submódulos a encender. El diagrama del flujo de este grupo de instrucciones se muestra
en la Figura 2.6.

1 #include <math . h>
#include <s td i o . h>

3 #include <s t d l i b . h>

5 #define Nsm 18 // The number o f submodules i s de f i ned
#define NsmInv 0.05555555555 // The i nv e r s e o f the number o f submodules

7
int Set_PWM; // S e l e c t the modulation method .

9 int i =0; // Array po i n t e r s .
int PWM_Signal=0; // The base value od the PWM s i g n a l .

11 double TriVector [Nsm ] ; // The va lue s o f t r i a n g l e waves .

13 // Family o f Tr iang l e S i gna l s − Phase Opposit ion Ve r t i c a l Sh i f t ed S−PWM
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// In t h i s s e c t i o n i s generated the fami ly o f t r i a n g l e waveform , with the PD−SPWM
15 // ( phase d i s p o s i t i o n s i n u s o i d a l pu l s e width modulation ) s t r a t e gy .

// I t i s p o s s i b l e to choose between 4 types o f d i s t r i b u t i o n s .
17

Set_PWM=TipMod [ 0 ] ;
19 i f (Set_PWM == 0)

{
21 for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)

{
23 TriVector [ i ] = ( i +0.5)∗NsmInv ;

}
25 }

else i f (Set_PWM == 1)
27 {

i f ( BloPos [ 0 ] == 1)
29 {

for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)
31 {

TriVector [ i ] = ( Tri [0 ]+ i ) ∗NsmInv ;
33 }

}
35 else i f ( BloPos [ 0 ] == −1)

{
37 for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)

{
39 TriVector [ i ] = ((−1∗Tri [ 0 ]+1 . 0 )+i ) ∗NsmInv ;

}
41 }

}
43 else i f (Set_PWM == 2)

{
45 for ( i =0; i <=(Nsm/2)−1; i++)

{
47 TriVector [ i ] = ( (−1.0∗Tri [ 0 ]+1 . 0 ) + i ) ∗NsmInv ;

}
49

for ( i =(Nsm/2) ; i<=Nsm−1; i++)
51 {

TriVector [ i ] = ( Tri [0 ]+ i ) /(Nsm) ;
53 }

}
55 else i f (Set_PWM == 3)

{
57 for ( i =0; i<=Nsm−1; i+=2)

{
59 TriVector [ i ] = ( (−1.0∗Tri [ 0 ]+1 . 0 ) + i ) ∗NsmInv ;

}
61

for ( i =1; i<=Nsm−1; i+=2)
63 {

TriVector [ i ] = ( Tri [0 ]+ i ) ∗NsmInv ;
65 }

}
67 else

{
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69 for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)
{

71 TriVector [ i ] = ( i +0.5)∗NsmInv ;
}

73 }

75 // Comparison S igna l − PWM Pattern
// After the t r i ang l e−wave gene ra t i on i s executed , the comparison i s developed

77 // Normally the comparison i s developed as the way showed below .
// When the r e f e r e n c e i s EQUAL OR GREATER than the t r i a ng l e−waves gene ra t e s a 1 .

79 // Moduladora < Portadora = 0
// Moduladora > Portadora = 1

81 // The r e s u l t o f each comparison i s added , in order to get the number ON−s t a t e submodules
.

for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)
83 {

i f (Mod [ 0 ] >= TriVector [ i ] )
85 {

PWM_Signal=PWM_Signal+1;
87 }

}
89 S_PWM[0]=PWM_Signal ;

A.2. Selección del SM a conmutar

La siguiente lista de instrucciones permite encontrar el submódulo adecuado a
conmutar, en función de la dirección de la corriente y la tensión de los condensadores;
además el número de SM a encender es calculado por el código anterior y lo único necesario
es calcular las variaciones entre el estado actual y el anterior.

1 #include <math . h>
#include <s td i o . h>

3 #include <s t d l i b . h>

5 #define Nsm 18 // The number o f submodules i s de f i ned

7 int Non_Ant ; // Num of ON s t a t e SM l a s t sample .
int Non_Act ; // Num of ON s t a t e SM actua l .

9 int D_Non; // D i f f e r e n c e between Non va r i a b l e s .
int Num_D_Non; // The abso lu t e va lue o f D_Non.

11 double Curr ;
double Tabla0 [Nsm ] [ 3 ] ; // Matrix to s to rage : Gate_Number , Voltage , Gate_Signal .

13 double Tabla1 [Nsm ] [ 2 ] ; // Matrix to s to rage the chosen gate s .
double Val_Max [ 2 ] ;

15 double Val_Min [ 2 ] ;
int i =0; // Array po in t e s .

17 int j =0; // Array po in t e s .

19 Non_Act = S_pwm[ 0 ] ; // The number o f ON−s t a t e SM i s read and s to rage
Curr=I_Blo [ 0 ] ; // The cur rent s i g n a l i s read and s to rage

21
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// The d i f f e r e n c e , o f number o f ON−s t a t e SM, between the ac tua l and the past s t a t e
23 // i s computed

25 Non_Ant=0;
for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)

27 {
Non_Ant=Non_Ant+Tabla0 [ i ] [ 2 ] ;

29 }
D_Non = Non_Act − Non_Ant ; // I s the d i f f e r e n c e between i n s t an c e s .

31 Num_D_Non = abs (D_Non) ; // The abso lu te number o f changes

33 // Submodule s e l e c t i o n
// In t h i s s e c t i o n the cur rent s i gn choose to turn ON or OFF the SM,

35 // and f i nd the capac i t o r with the MAX or MIN vo l tage .
// Then , the a lgor i thm i s used as many times as the number o f SM

37 // to switch .

39 for ( j =0; j<=Num_D_Non−1; j++)
{

41 // Condit ion 1 : Turn ON SM
i f (D_Non > 0)

43 {
// Condicion 1−1: Find the MIN vo l tage between the OFF−SM −> ON

45 i f ( I_Blo [ 0 ] > 0)
{

47 for ( i =0; i<=Nsm−1; i++) // Store the vo l t ag e s as a func t i on o f the gate s i g n a l .
{

49 Tabla1 [ i ] [ 0 ]= Tabla0 [ i ] [ 0 ] ; // Store in Table1 the gate number .

51 i f ( Tabla0 [ i ] [2 ]==0)
{

53 Tabla1 [ i ] [ 1 ]= Tabla0 [ i ] [ 1 ] ; // Store the vo l tage l e v e l i n to Table1 , at
the same gate number p lace .

}
55 else

{
57 Tabla1 [ i ] [ 1 ]=1 e6 ; // When the gate s i g n a l i s 0 the vo l tage value in

changed to i n f .
}

59 }
// Rutine to f i n ed the minimum vo l tage value

61 Val_Min [ 0 ] = Tabla1 [ 0 ] [ 0 ] ;
Val_Min [ 1 ] = Tabla1 [ 0 ] [ 1 ] ;

63 for ( i =1; i<=Nsm−1; i++)
{

65 i f ( Tabla1 [ i ] [ 1 ] < Val_Min [ 1 ] )
{

67 Val_Min [1 ]= Tabla0 [ i ] [ 1 ] ;
Val_Min [0 ]= Tabla0 [ i ] [ 0 ] ;

69 }
}

71 i=Val_Min [ 0 ] ; // The i po in t e r i s equal to the chosen SM
Tabla0 [ i ] [ 2 ] = 1 . 0 ; // The Tabla0 i s modi f i ed with the new gate value

73 }
// Condicion 1−2: Find the MAX vo l tage between the OFF−SM −> ON
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75 i f ( I_Blo [ 0 ] < 0)
{

77 for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)
{

79 Tabla1 [ i ] [ 0 ]= Tabla0 [ i ] [ 0 ] ; // Store in Table1 the gate number .

81 i f ( Tabla0 [ i ] [2 ]==0)
{

83 Tabla1 [ i ] [ 1 ]= Tabla0 [ i ] [ 1 ] ; // Store the vo l tage l e v e l i n to Table1 , at
the same gate number p lace .

}
85 else

{
87 Tabla1 [ i ] [ 1 ] = 0 . 0 ; // When the gate s i g n a l i s 0 the vo l tage value in

changed to Zero .
}

89 }
// Rutine to f i n ed the maximum vo l tage value

91 Val_Max [ 0 ] = Tabla1 [ 0 ] [ 0 ] ;
Val_Max [ 1 ] = Tabla1 [ 0 ] [ 1 ] ;

93 for ( i =1; i<=Nsm−1; i++)
{

95 i f ( Tabla1 [ i ] [ 1 ] > Val_Max [ 1 ] )
{

97 Val_Max[1 ]= Tabla0 [ i ] [ 1 ] ;
Val_Max[0 ]= Tabla0 [ i ] [ 0 ] ;

99 }
}

101 i=Val_Max [ 0 ] ; // The i po in t e r i s equal to the chosen SM
Tabla0 [ i ] [ 2 ] = 1 . 0 ; // The Tabla0 i s modi f i ed with the new gate value

103 }
}

105 // Condit ion 2 : Turn OFF SM
else i f (D_Non < 0)

107 {
// Condicion 2−1: Find the MAX vo l tage between the ON−SM −> OFF

109 i f ( I_Blo [ 0 ] > 0)
{

111 for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)
{

113 Tabla1 [ i ] [ 0 ]= Tabla0 [ i ] [ 0 ] ; // Store in Table1 the gate number .

115 i f ( Tabla0 [ i ] [2 ]==1)
{

117 Tabla1 [ i ] [ 1 ]= Tabla0 [ i ] [ 1 ] ; // Store the vo l tage l e v e l i n to Table1 , at
the same gate number p lace .

}
119 else

{
121 Tabla1 [ i ] [ 1 ] = 0 . 0 ; // When the gate s i g n a l i s 0 the vo l tage value in

changed to Zero .
}

123 }
// Rutine to f i n ed the maximum vo l tage value

125 Val_Max [ 0 ] = Tabla1 [ 0 ] [ 0 ] ;
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Val_Max [ 1 ] = Tabla1 [ 0 ] [ 1 ] ;
127 for ( i =1; i<=Nsm−1; i++)

{
129 i f ( Tabla1 [ i ] [ 1 ] > Val_Max [ 1 ] )

{
131 Val_Max[1 ]= Tabla0 [ i ] [ 1 ] ;

Val_Max[0 ]= Tabla0 [ i ] [ 0 ] ;
133 }

}
135 i=Val_Max [ 0 ] ; // The i po in t e r i s equal to the chosen SM

Tabla0 [ i ] [ 2 ] = 0 . 0 ; // The Tabla0 i s modi f i ed with the new gate value
137 }

// Condicion 2−2: Find the MIN vo l tage between the ON−SM −> OFF
139 i f ( I_Blo [ 0 ] < 0)

{
141 for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)

{
143 Tabla1 [ i ] [ 0 ]= Tabla0 [ i ] [ 0 ] ; // Store in Table1 the gate number .

145 i f ( Tabla0 [ i ] [2 ]==1)
{

147 Tabla1 [ i ] [ 1 ]= Tabla0 [ i ] [ 1 ] ; // Store the vo l tage l e v e l i n to Table1 , at
the same gate number p lace .

}
149 else

{
151 Tabla1 [ i ] [ 1 ]=1 e6 ; // When the gate s i g n a l i s 0 the vo l tage value in

changed to i n f .
}

153 }
// Rutine to f i n ed the minimum vo l tage value

155 Val_Min [ 0 ] = Tabla1 [ 0 ] [ 0 ] ;
Val_Min [ 1 ] = Tabla1 [ 0 ] [ 1 ] ;

157 for ( i =1; i<=Nsm−1; i++)
{

159 i f ( Tabla1 [ i ] [ 1 ] < Val_Min [ 1 ] )
{

161 Val_Min [1 ]= Tabla0 [ i ] [ 1 ] ;
Val_Min [0 ]= Tabla0 [ i ] [ 0 ] ;

163 }
}

165 i=Val_Min [ 0 ] ; // The i po in t e r i s equal to the chosen SM
Tabla0 [ i ] [ 2 ] = 0 . 0 ; // The Tabla0 i s modi f i ed with the new gate value

167 }
}

169 }
// Output − Routing command s i g n a l s

171 // The rou t ine FOR i s used to l o c a t e the gate s i g n a l s
for ( i =0; i<=Nsm−1; i++)

173 {
Ds [ i ]=Tabla0 [ i ] [ 2 ] ;

175 }
// This ext ra output can be avoided

177 Aux[0 ]=Non_Act ;
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A.3. Esquema DPC basado en el DMC

Una vez que las rutinas para la modulación fueron descritas, se exhiben las instruccio-
nes para efectuar el cálculo de las señales de salidas del DPC. Este algoritmo está dividido
en diferentes partes, de la siguiente manera:

1. La primera consiste en inicializar las variables cuando el controlador comienza a
funcionar, una señal externa activa su funcionamiento.

2. La segunda parte introduce los valores necesarios dentro de las variables Gsis y
K_tilde, los cuales son previamente generados fuera de línea.

3. Se calcula la diferencia entre la referencia y la respuesta forzada del sistema.

4. Se obtienen el incremento y el valor actual de las señales de control.

5. Se hace una corrimiento en los vectores de salidas, incrementos de control y señales
de control.

6. Los nuevos valores del controlador son enviados a las variables de salida.

1 #include <math . h>
#include <s td i o . h>

3 #include <s t d l i b . h>

5 #define N 18 //Horizon o f natura l system response
#define Hp 18 // Pred i c t i on Horizon

7 #define Hm 18 // Control hor i zon

9 #define N_in 2 // Number o f inputs
#define N_out 2 // Number o f outputs

11
#define Pasos 100 // Number o f s t ep s between each con t r o l computation

13
// Var iab le d e c l a r a t i o n

15 // The length o f the ve c to r s i s dec l a r ed
int LonDU = N;

17 int LonW = Hp;
int LonU = Hm;

19 int LonY = Hm;

21 //This v a r i a b l e s must be in zero every time the a lgor i thm i s run
double Elem_Sum[ N_in ] = {0 .0 , 0 . 0 } ;

23 double Elem_Mul [ N_in ] = {0 .0 , 0 . 0 } ;
double Uactual [ N_in ] = {0 .0 , 0 . 0 } ;

25 double DeUactual [ N_in ] = {0 . 0 , 0 . 0 } ;

27 // Data ve c t o r s p r ev i ou s l y computed
double Gsis [ N_in+N_out ] [N+(2∗Hp) ] ; // Natural r e sponse o f the system

115



Apéndice A. Secuencias de comandos en C++ y MatLab

29 double K_tilde [ ( 2∗Hp) ] ; // Con t r o l l e r parameters , o f f−l i n e computed

31 // Data ve c t o r s on−l i n e computed
double Vc_wf [N_out ] [ ( 2 ∗Hp) ] ; // The subt ra c t i on between W y F

33 double Vc_W[N_out ] [ Hp ] ; // Reference vector , l ength LonW+1

35 // Pe r s i s t e n t data ve c to r s
stat ic double Vc_DU[ N_in ] [N ] ; // Control increments vector , l ength N+1

37 stat ic double Vc_U[ N_in ] [Hm] ; // Control va lue s vector , l ength LonU+1
stat ic double Vc_Y[N_out ] [Hm] ; // Output system measured values , l ength LonY+1

39

41 // Po inte r s
int i ;

43 int j ;
int g ;

45
// Var i ab l e s r e l a t e d with the low frequency sampling

47 stat ic int cuenta=0;
stat ic double val_muestra [N_out ] = {0 .0 , 0 . 0 } ;

49
i f ( cuenta==0) //This cond i t i on emulate the new frequency sampling

51 {

53 // 1.− Var iab le i n i t i a l i z a t i o n
i f ( Reset [0]==1)

55 {
for ( j =0; j <=2−1; j++)

57 {
for ( i =0; i<=LonDU−1; i++)

59 {
Vc_DU[ j ] [ i ]=0 . 0 ;

61 }
for ( i =0; i<=LonW−1; i++)

63 {
Vc_W[ j ] [ i ]=0 . 0 ;

65 }
for ( i =0; i<=LonU−1; i++)

67 {
Vc_U[ j ] [ i ]=0 . 0 ;

69 }
for ( i =0; i<=LonY−1; i++)

71 {
Vc_Y[ j ] [ i ]=0 . 0 ;

73 }
}

75 }

77 // 1.1.− Getting the ex t e rna l measurements

79 Vc_W[ 0 ] [ 0 ]= P_ref [ 0 ] ; // Reference 1
Vc_W[ 1 ] [ 0 ]= Q_ref [ 0 ] ; // Reference 2

81
Vc_Y[ 0 ] [ 0 ]=P_med [ 0 ] ; // Output 1

83 Vc_Y[ 1 ] [ 0 ]=Q_med [ 0 ] ; // Output 2
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85 // For t h i s c o n t r o l l e r the fu tu r e r e f e r e n c e s are equal to the pre sent

87 for ( j =0; j <=2−1; j++)
{

89 for ( i =1; i<=LonW−1; i++)
{

91 Vc_W[ j ] [ i ]=Vc_W[ j ] [ 0 ] ;
}

93 }

95 // 2.− The constant ve c t o r s
// 2.1.− The matrix o f natura l r e sponse o f the system

97 Gsis [0 ] [ 0 ]= −6 .3743 e−2; Gsis [ 1 ] [ 0 ]=5 . 5 1 8 2 e−3; Gsis [2 ] [ 0 ]= −6 .3743 e−2; Gsis [ 3 ] [ 0 ]=5 . 5 1 8 2 e−3;
Gsis [ 0 ] [ 1 ]=9 . 4 0 0 3 e−1; Gsis [1 ] [ 1 ]= −8 .0510 e−1; Gsis [ 2 ] [ 1 ]=7 . 0 8 2 7 e−1; Gsis [ 3 ] [ 1 ]=9 . 7 3 4 1 e−1;

99 Gsis [ 0 ] [ 2 ]=1 . 5 1 3 4 e+0; Gsis [1 ] [2 ]= −1 .6661 e−1; Gsis [ 2 ] [ 2 ]=1 . 0 1 8 6 e−1; Gsis [ 3 ] [ 2 ]=1 . 5 4 2 2 e+0;
Gsis [ 0 ] [ 3 ]=1 . 2 3 9 9 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 ]=1 . 1 4 1 5 e−1; Gsis [2 ] [ 3 ]= −2 .1503 e−1; Gsis [ 3 ] [ 3 ]=1 . 3 0 1 0 e+0;

101 Gsis [ 0 ] [ 4 ]=1 . 2 3 1 2 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 ]=2 . 1 4 9 4 e−1; Gsis [2 ] [ 4 ]= −3 .0785 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 ]=1 . 3 1 8 0 e+0;
Gsis [ 0 ] [ 5 ]=8 . 4 5 4 0 e−1; Gsis [ 1 ] [ 5 ]=4 . 5 8 6 9 e−1; Gsis [2 ] [ 5 ]= −5 .8695 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 ]=9 . 3 3 4 4 e−1;

103 Gsis [ 0 ] [ 6 ]=4 . 3 6 1 3 e−1; Gsis [1 ] [ 6 ]= −7 .6096 e−2; Gsis [2 ] [ 6 ]= −2 .3941 e−2; Gsis [ 3 ] [ 6 ]=5 . 3 7 4 6 e−1;
Gsis [ 0 ] [ 7 ]=1 . 0 6 9 1 e+0; Gsis [1 ] [ 7 ]= −5 .7809 e−1; Gsis [ 2 ] [ 7 ]=4 . 3 8 3 7 e−1; Gsis [ 3 ] [ 7 ]=1 . 1 0 1 8 e+0;

105 Gsis [ 0 ] [ 8 ]=1 . 5 4 9 4 e+0; Gsis [ 1 ] [ 8 ]=1 . 5 3 0 8 e−2; Gsis [2 ] [ 8 ]= −5 .6018 e−2; Gsis [ 3 ] [ 8 ]=1 . 5 4 2 8 e+0;
Gsis [ 0 ] [ 9 ]=1 . 1 0 7 4 e+0; Gsis [ 1 ] [ 9 ]=3 . 9 0 7 5 e−1; Gsis [2 ] [ 9 ]= −4 .1891 e−1; Gsis [ 3 ] [ 9 ]=1 . 1 6 2 7 e+0;

107 Gsis [ 0 ] [ 1 0 ]=8 . 8 9 8 4 e−1; Gsis [ 1 ] [ 1 0 ]=1 . 5 0 6 8 e−1; Gsis [2 ] [10 ]= −2 .0990 e−1; Gsis [ 3 ] [ 1 0 ]=9 . 8 7 0 6 e
−1;

Gsis [ 0 ] [ 1 1 ]=9 . 5 0 1 7 e−1; Gsis [ 1 ] [ 1 1 ]=7 . 1 3 6 6 e−2; Gsis [2 ] [11 ]= −1 .8077 e−1; Gsis [ 3 ] [ 1 1 ]=9 . 9 5 7 2 e
−1;

109 Gsis [ 0 ] [ 1 2 ]=8 . 8 7 9 7 e−1; Gsis [1 ] [12 ]= −3 .1801 e−2; Gsis [2 ] [12 ]= −2 .0213 e−2; Gsis [ 3 ] [ 1 2 ]=9 . 1 8 6 5
e−1;

Gsis [ 0 ] [ 1 3 ]=1 . 1 1 8 6 e+0; Gsis [1 ] [13 ]= −2 .0923 e−1; Gsis [ 2 ] [ 1 3 ]=1 . 2 5 0 3 e−1; Gsis [ 3 ] [ 1 3 ]=1 . 1 4 2 3 e
+0;

111 Gsis [ 0 ] [ 1 4 ]=1 . 3 2 9 3 e+0; Gsis [ 1 ] [ 1 4 ]=7 . 6 2 8 3 e−2; Gsis [2 ] [14 ]= −1 .2025 e−1; Gsis [ 3 ] [ 1 4 ]=1 . 3 4 8 3 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 1 5 ]=1 . 0 2 9 5 e+0; Gsis [ 1 ] [ 1 5 ]=2 . 9 5 1 5 e−1; Gsis [2 ] [15 ]= −3 .5148 e−1; Gsis [ 3 ] [ 1 5 ]=1 . 0 9 8 3 e
+0;

113 Gsis [ 0 ] [ 1 6 ]=8 . 1 9 8 0 e−1; Gsis [ 1 ] [ 1 6 ]=5 . 3 8 1 4 e−2; Gsis [2 ] [16 ]= −1 .3662 e−1; Gsis [ 3 ] [ 1 6 ]=9 . 3 3 9 7 e
−1;

Gsis [ 0 ] [ 1 7 ]=9 . 9 4 0 3 e−1; Gsis [1 ] [17 ]= −9 .7674 e−2; Gsis [2 ] [17 ]= −4 .3251 e−2; Gsis [ 3 ] [ 1 7 ]=1 . 0 4 5 4
e+0;

115 Gsis [ 0 ] [ 1 8 ]=1 . 0 6 7 1 e+0; Gsis [1 ] [18 ]= −1 .3649 e−2; Gsis [2 ] [18 ]= −5 .5298 e−2; Gsis [ 3 ] [ 1 8 ]=1 . 0 9 3 3
e+0;

Gsis [ 0 ] [ 1 9 ]=1 . 0 7 8 4 e+0; Gsis [1 ] [19 ]= −1 .2930 e−2; Gsis [2 ] [19 ]= −5 .7622 e−2; Gsis [ 3 ] [ 1 9 ]=1 . 1 2 5 4
e+0;

117 Gsis [ 0 ] [ 2 0 ]=1 . 1 2 6 4 e+0; Gsis [ 1 ] [ 2 0 ]=7 . 3 7 4 4 e−2; Gsis [2 ] [20 ]= −1 .3117 e−1; Gsis [ 3 ] [ 2 0 ]=1 . 1 9 9 0 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 2 1 ]=1 . 0 0 7 9 e+0; Gsis [ 1 ] [ 2 1 ]=1 . 5 6 3 4 e−1; Gsis [2 ] [21 ]= −2 .4467 e−1; Gsis [ 3 ] [ 2 1 ]=1 . 0 7 3 5 e
+0;

119 Gsis [ 0 ] [ 2 2 ]=9 . 0 8 1 0 e−1; Gsis [ 1 ] [ 2 2 ]=3 . 3 0 6 1 e−2; Gsis [2 ] [22 ]= −1 .0443 e−1; Gsis [ 3 ] [ 2 2 ]=9 . 8 5 0 3 e
−1;

Gsis [ 0 ] [ 2 3 ]=1 . 0 3 9 3 e+0; Gsis [1 ] [23 ]= −7 .1976 e−2; Gsis [2 ] [23 ]= −3 .4513 e−2; Gsis [ 3 ] [ 2 3 ]=1 . 0 7 7 7
e+0;

121 Gsis [ 0 ] [ 2 4 ]=1 . 1 2 1 6 e+0; Gsis [ 1 ] [ 2 4 ]=3 . 2 1 4 3 e−2; Gsis [2 ] [24 ]= −8 .2523 e−2; Gsis [ 3 ] [ 2 4 ]=1 . 1 4 6 1 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 2 5 ]=1 . 0 6 1 7 e+0; Gsis [ 1 ] [ 2 5 ]=7 . 8 8 2 2 e−2; Gsis [2 ] [25 ]= −1 .3711 e−1; Gsis [ 3 ] [ 2 5 ]=1 . 1 0 9 7 e
+0;
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123 Gsis [ 0 ] [ 2 6 ]=1 . 0 3 5 8 e+0; Gsis [ 1 ] [ 2 6 ]=6 . 4 6 8 6 e−2; Gsis [2 ] [26 ]= −1 .2269 e−1; Gsis [ 3 ] [ 2 6 ]=1 . 1 1 3 4 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 2 7 ]=1 . 0 1 8 4 e+0; Gsis [ 1 ] [ 2 7 ]=6 . 3 1 5 1 e−2; Gsis [2 ] [27 ]= −1 .6536 e−1; Gsis [ 3 ] [ 2 7 ]=1 . 0 7 4 3 e
+0;

125 Gsis [ 0 ] [ 2 8 ]=9 . 8 4 7 2 e−1; Gsis [ 1 ] [ 2 8 ]=2 . 4 2 7 7 e−2; Gsis [2 ] [28 ]= −9 .4006 e−2; Gsis [ 3 ] [ 2 8 ]=1 . 0 4 0 9 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 2 9 ]=1 . 0 4 7 3 e+0; Gsis [1 ] [29 ]= −2 .7253 e−2; Gsis [2 ] [29 ]= −6 .7904 e−2; Gsis [ 3 ] [ 2 9 ]=1 . 0 9 0 5
e+0;

127 Gsis [ 0 ] [ 3 0 ]=1 . 0 9 1 5 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 0 ]=3 . 9 9 0 5 e−2; Gsis [2 ] [30 ]= −9 .8700 e−2; Gsis [ 3 ] [ 3 0 ]=1 . 1 3 9 4 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 3 1 ]=1 . 0 3 9 4 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 1 ]=7 . 6 1 7 7 e−2; Gsis [2 ] [31 ]= −1 .5332 e−1; Gsis [ 3 ] [ 3 1 ]=1 . 0 9 5 2 e
+0;

129 Gsis [ 0 ] [ 3 2 ]=1 . 0 0 3 3 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 2 ]=4 . 6 0 9 1 e−2; Gsis [2 ] [32 ]= −1 .1301 e−1; Gsis [ 3 ] [ 3 2 ]=1 . 0 8 2 1 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 3 3 ]=1 . 0 2 6 3 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 3 ]=2 . 0 2 4 0 e−2; Gsis [2 ] [33 ]= −1 .2576 e−1; Gsis [ 3 ] [ 3 3 ]=1 . 0 7 8 5 e
+0;

131 Gsis [ 0 ] [ 3 4 ]=1 . 0 3 1 3 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 4 ]=3 . 0 6 0 8 e−2; Gsis [2 ] [34 ]= −9 .4487 e−2; Gsis [ 3 ] [ 3 4 ]=1 . 0 8 0 3 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 3 5 ]=1 . 0 4 6 1 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 5 ]=1 . 6 9 5 9 e−2; Gsis [2 ] [35 ]= −9 .9097 e−2; Gsis [ 3 ] [ 3 5 ]=1 . 0 9 3 8 e
+0;

133 Gsis [ 0 ] [ 3 6 ]=1 . 0 6 1 8 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 6 ]=4 . 6 9 8 2 e−2; Gsis [2 ] [36 ]= −1 .0492 e−1; Gsis [ 3 ] [ 3 6 ]=1 . 1 2 1 0 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 3 7 ]=1 . 0 3 5 9 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 7 ]=6 . 1 2 6 7 e−2; Gsis [2 ] [37 ]= −1 .4604 e−1; Gsis [ 3 ] [ 3 7 ]=1 . 0 8 9 2 e
+0;

135 Gsis [ 0 ] [ 3 8 ]=1 . 0 1 2 2 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 8 ]=4 . 2 0 8 2 e−2; Gsis [2 ] [38 ]= −1 .0568 e−1; Gsis [ 3 ] [ 3 8 ]=1 . 0 7 8 5 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 3 9 ]=1 . 0 3 6 4 e+0; Gsis [ 1 ] [ 3 9 ]=1 . 5 8 0 6 e−2; Gsis [2 ] [39 ]= −1 .1296 e−1; Gsis [ 3 ] [ 3 9 ]=1 . 0 8 4 7 e
+0;

137 Gsis [ 0 ] [ 4 0 ]=1 . 0 4 7 3 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 0 ]=3 . 7 0 7 4 e−2; Gsis [2 ] [40 ]= −9 .7798 e−2; Gsis [ 3 ] [ 4 0 ]=1 . 0 9 7 0 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 4 1 ]=1 . 0 4 3 0 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 1 ]=3 . 5 9 2 0 e−2; Gsis [2 ] [41 ]= −1 .1763 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 1 ]=1 . 0 9 2 6 e
+0;

139 Gsis [ 0 ] [ 4 2 ]=1 . 0 3 9 6 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 2 ]=4 . 4 3 0 1 e−2; Gsis [2 ] [42 ]= −1 .0571 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 2 ]=1 . 1 0 4 6 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 4 3 ]=1 . 0 3 3 8 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 3 ]=4 . 1 4 1 4 e−2; Gsis [2 ] [43 ]= −1 .3462 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 3 ]=1 . 0 8 6 7 e
+0;

141 Gsis [ 0 ] [ 4 4 ]=1 . 0 2 3 6 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 4 ]=3 . 7 3 3 0 e−2; Gsis [2 ] [44 ]= −1 .0260 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 4 ]=1 . 0 8 4 0 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 4 5 ]=1 . 0 3 8 4 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 5 ]=2 . 0 4 8 2 e−2; Gsis [2 ] [45 ]= −1 .1321 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 5 ]=1 . 0 8 7 3 e
+0;

143 Gsis [ 0 ] [ 4 6 ]=1 . 0 4 5 8 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 6 ]=3 . 9 8 1 2 e−2; Gsis [2 ] [46 ]= −1 .0059 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 6 ]=1 . 1 0 1 5 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 4 7 ]=1 . 0 3 9 2 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 7 ]=4 . 0 3 0 1 e−2; Gsis [2 ] [47 ]= −1 .2497 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 7 ]=1 . 0 9 0 6 e
+0;

145 Gsis [ 0 ] [ 4 8 ]=1 . 0 3 1 9 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 8 ]=4 . 2 8 6 0 e−2; Gsis [2 ] [48 ]= −1 .0483 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 8 ]=1 . 0 9 6 8 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 4 9 ]=1 . 0 3 5 2 e+0; Gsis [ 1 ] [ 4 9 ]=3 . 2 9 4 3 e−2; Gsis [2 ] [49 ]= −1 .2649 e−1; Gsis [ 3 ] [ 4 9 ]=1 . 0 8 7 1 e
+0;

147 Gsis [ 0 ] [ 5 0 ]=1 . 0 3 3 8 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 0 ]=3 . 8 3 2 2 e−2; Gsis [2 ] [50 ]= −1 .0165 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 0 ]=1 . 0 9 0 6 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 5 1 ]=1 . 0 4 0 0 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 1 ]=2 . 9 1 3 6 e−2; Gsis [2 ] [51 ]= −1 .1720 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 1 ]=1 . 0 8 9 1 e
+0;

149 Gsis [ 0 ] [ 5 2 ]=1 . 0 4 1 7 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 2 ]=4 . 1 4 7 3 e−2; Gsis [2 ] [52 ]= −1 .0227 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 2 ]=1 . 1 0 0 4 e
+0;
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Gsis [ 0 ] [ 5 3 ]=1 . 0 3 8 1 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 3 ]=3 . 8 7 6 9 e−2; Gsis [2 ] [53 ]= −1 .2612 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 3 ]=1 . 0 8 9 6 e
+0;

151 Gsis [ 0 ] [ 5 4 ]=1 . 0 3 1 3 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 4 ]=4 . 1 0 2 3 e−2; Gsis [2 ] [54 ]= −1 .0369 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 4 ]=1 . 0 9 3 8 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 5 5 ]=1 . 0 3 7 0 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 5 ]=2 . 9 8 9 2 e−2; Gsis [2 ] [55 ]= −1 .2250 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 5 ]=1 . 0 8 7 8 e
+0;

153 Gsis [ 0 ] [ 5 6 ]=1 . 0 3 7 1 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 6 ]=3 . 9 0 9 3 e−2; Gsis [2 ] [56 ]= −1 .0190 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 6 ]=1 . 0 9 4 5 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 5 7 ]=1 . 0 3 8 9 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 7 ]=3 . 2 6 4 0 e−2; Gsis [2 ] [57 ]= −1 .2053 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 7 ]=1 . 0 8 9 1 e
+0;

155 Gsis [ 0 ] [ 5 8 ]=1 . 0 3 7 3 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 8 ]=4 . 1 1 6 3 e−2; Gsis [2 ] [58 ]= −1 .0282 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 8 ]=1 . 0 9 8 1 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 5 9 ]=1 . 0 3 7 1 e+0; Gsis [ 1 ] [ 5 9 ]=3 . 5 3 3 7 e−2; Gsis [2 ] [59 ]= −1 .2517 e−1; Gsis [ 3 ] [ 5 9 ]=1 . 0 8 8 8 e
+0;

157 Gsis [ 0 ] [ 6 0 ]=1 . 0 3 3 1 e+0; Gsis [ 1 ] [ 6 0 ]=3 . 9 9 1 9 e−2; Gsis [2 ] [60 ]= −1 .0310 e−1; Gsis [ 3 ] [ 6 0 ]=1 . 0 9 3 7 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 6 1 ]=1 . 0 3 7 9 e+0; Gsis [ 1 ] [ 6 1 ]=3 . 0 7 4 0 e−2; Gsis [2 ] [61 ]= −1 .2134 e−1; Gsis [ 3 ] [ 6 1 ]=1 . 0 8 8 2 e
+0;

159 Gsis [ 0 ] [ 6 2 ]=1 . 0 3 7 9 e+0; Gsis [ 1 ] [ 6 2 ]=4 . 0 1 1 1 e−2; Gsis [2 ] [62 ]= −1 .0226 e−1; Gsis [ 3 ] [ 6 2 ]=1 . 0 9 6 2 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 6 3 ]=1 . 0 3 8 5 e+0; Gsis [ 1 ] [ 6 3 ]=3 . 4 4 1 1 e−2; Gsis [2 ] [63 ]= −1 .2254 e−1; Gsis [ 3 ] [ 6 3 ]=1 . 0 8 9 0 e
+0;

161 Gsis [ 0 ] [ 6 4 ]=1 . 0 3 5 6 e+0; Gsis [ 1 ] [ 6 4 ]=4 . 1 1 1 8 e−2; Gsis [2 ] [64 ]= −1 .0293 e−1; Gsis [ 3 ] [ 6 4 ]=1 . 0 9 6 4 e
+0;

Gsis [ 0 ] [ 6 5 ]=1 . 0 3 7 4 e+0; Gsis [ 1 ] [ 6 5 ]=3 . 3 5 7 7 e−2; Gsis [2 ] [65 ]= −1 .2370 e−1; Gsis [ 3 ] [ 6 5 ]=1 . 0 8 8 6 e
+0;

163
// 2.2.− The f i r s t row o f the matrix K, which i s p r ev i ou s l y computed

165 K_tilde [0]=−1.4645 e−3; K_tilde [1 ]=1 .6803 e−2; K_tilde [2 ]=1 .9902 e−2; K_tilde [3 ]=1 .2479 e−2;
K_tilde [4 ]=9 .7040 e−3; K_tilde [5 ]=5 .2334 e−3; K_tilde [6 ]=2 .0514 e−3; K_tilde [7 ]=3 .4182 e−3;

167 K_tilde [8 ]=3 .7055 e−3; K_tilde [9 ]=2 .0337 e−3; K_tilde [10 ]=1 .2667 e−3; K_tilde [11 ]=1 .0111 e−3;
K_tilde [12 ]=6 .923 e−4; K_tilde [13 ]=6 .4001 e−4; K_tilde [14 ]=5 .7360 e−4; K_tilde [15 ]=3 .4007 e

−4;
169 K_tilde [16 ]=2 .0602 e−4; K_tilde [17 ]=1 .8488 e−4; K_tilde [18 ]=6 .3391 e−6; K_tilde [19]=−8.5760 e

−4;
K_tilde [20]=−2.790 e−4; K_tilde [21]=−9.869 e−5; K_tilde [22]=−3.6806 e−5; K_tilde [23 ]=5 .4474 e

−5;
171 K_tilde [24]=−6.4525 e−5; K_tilde [25]=−1.3119 e−4; K_tilde [26]=−3.1645 e−5; K_tilde

[27 ]=8 .5890 e−6;
K_tilde [28]=−8.8604 e−6; K_tilde [29]=−9.443 e−6; K_tilde [30]=−1.0565 e−5; K_tilde

[31]=−1.3490 e−5;
173 K_tilde [32]=−4.4288 e−6; K_tilde [33 ]=2 .0507 e−7; K_tilde [34]=−2.5849 e−6; K_tilde

[35]=−3.2207 e−6;

175
// 3.− The d i f f e r e n c e between the r e f e r e n c e vec to r (w) and the f o r c ed response ( f ) .

177 for ( g=0; g<=N_out−1; g++)
{

179 for ( i =0; i <=(2∗Hp)−1; i++)
{

181 Elem_Sum[ g ]=0 . 0 ;

183 for ( j =0; j<=N−1; j++)
{
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185 Elem_Sum[ g ] = Elem_Sum[ g ] + ( ( Gsis [ 2∗ g ] [ i+j ]−Gsis [ 2∗ g ] [ j ] ) ∗ Vc_DU[ 0 ] [ j ] ) + ( (
Gsis [ 2∗ g+1] [ i+j ]−Gsis [ 2∗ g+1] [ j ] ) ∗ Vc_DU[ 1 ] [ j ] ) ;

}
187 Vc_wf [ g ] [ i ] = Vc_W[ g ] [ i ] − ( Vc_Y[ g ] [ 0 ] + Elem_Sum[ g ] ) ;

}
189 }

191 // 4.− The value o f the increment o f the c on t r o l s i g n a l
for ( j =0; j<=N_in−1; j++)

193 {
Elem_Mul [ j ] = 0 . 0 ;

195 for ( i =0; i <=2∗Hp−1; i++)
{

197 Elem_Mul [ j ] = Elem_Mul [ j ] + K_tilde [ i ]∗Vc_wf [ j ] [ i ] ;
}

199 DeUactual [ j ] = Elem_Mul [ j ] ;
Uactual [ j ]=DeUactual [ j ]+Vc_U[ j ] [ 0 ] ;

201 }

203 // 5.− The vec to r s p l i t
for ( j =0; j<=N_out−1; j++)

205 {
for ( i=LonY−1; i >=1; i−−)

207 {
Vc_Y[ j ] [ i ]=Vc_Y[ j ] [ i −1] ;

209 }
}

211
for ( j =0; j<=N_in−1; j++)

213 {
for ( i=LonU−1; i >=1; i−−)

215 {
Vc_U[ j ] [ i ]=Vc_U[ j ] [ i −1] ;

217 }

219 for ( i=LonDU−1; i >=1; i−−)
{

221 Vc_DU[ j ] [ i ]=Vc_DU[ j ] [ i −1] ;
}

223 }
// 6.− Present c on t r o l va lue s are l o ca t ed in the output por t s

225 for ( i =0; i<=N_in−1; i++)
{

227 Vc_U[ i ] [ 0 ] = Uactual [ i ] ;
Vc_DU[ i ] [ 0 ]= Vc_U[ i ] [ 0 ] − Vc_U[ i ] [ 1 ] ;

229 }
val_muestra [ 0 ] = Uactual [ 0 ] ;

231 val_muestra [ 1 ] = Uactual [ 1 ] ;
cuenta=Pasos−1;

233 }
else

235 {
cuenta=cuenta −1; \\The counter o f the low frequency sampling i s obta ined .

237 }
P_U[ 0 ] = val_muestra [ 0 ] ;
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239 Q_U[ 0 ] = val_muestra [ 1 ] ;

A.4. Esquema de regulación de la tensión basado en el

GPC

En esta sección se presenta el conjunto de instrucciones que permiten calcular la señal
de control que mantiene regulada la tensión de cd en las terminales del MMC. Este
algoritmo es mucho más simple de realizarse y el número de instrucciones es menor en
comparación con el GPC.

#include <math . h>
2 #include <math . h>

#include <s td i o . h>
4 #include <s t d l i b . h>

6 # define Hp 15 // Pred i c t i on hor i zon
# define Hm 5 // Control hor i zon

8
# define N_in 1 // Number o f inputs

10 # define N_out 1 // Number o f outputs

12 # define n_a 1 // Exponent o f the denominator
# define n_b 1 // Exponent o f the numerator

14
# define LonW Hp

16 # define LonU n_b
# define LonY n_a+1

18
# define Pasos 100 // Number o f s t ep s between each con t r o l computation

20
// Po inte r s

22 int i ;
int j ;

24 int g ;

26 // Var iab le d e c l a r a t i on
double DeUactual=0;

28 double Uactual =0.0 ;
double ElmMul=0;

30 stat ic int cuenta_GPC=0;
stat ic double Val_Salida =0.0 ;

32
// Var iab l e s must be in zero every time the a lgor i thm run

34 double VarAnt [ LonY+LonU+LonW] ;
double Cte [ LonY+LonU+LonW] ;

36 double Vec_W[LonW] ;

38 // Pe r s i s t e n t data ve c to r s
stat ic double Vec_U[LonU ] ; // Control s i g n a l vector , l ength LonU+1
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40 stat ic double Vec_Y[LonY ] ; // Measured output vector , l ength LonY+1

42 i f (cuenta_GPC==0) //This cond i t i on emulate the new frequency sampling
{

44 // 1.− Var iab le i n i t i a l i z a t i o n
i f ( Reset [0]==1)

46 {
for ( i =0; i<=LonY−1; i++)

48 {
Vec_Y[ i ]=0 . 0 ;

50 }
for ( i =0; i<=LonU−1; i++)

52 {
Vec_U[ i ]=0 . 0 ;

54 }
for ( i =0; i<=LonW−1; i++)

56 {
Vec_W[ i ]=0 . 0 ;

58 }
for ( i =0; i<=LonY+LonU+LonW−1; i++)

60 {
VarAnt [ i ]=0 . 0 ;

62 }
}

64 // 1.1.− Getting the ex t e rna l measurements
Vec_W[0]=W_med[ 0 ] ; // Reference

66 Vec_Y[0]=Y_med [ 0 ] ; // Ouput

68 // For t h i s c o n t r o l l e r the fu tu r e r e f e r e n c e s are equal to the pre sent
for ( i =1; i<=LonW−1; i++)

70 {
Vec_W[ i ]=Vec_W[ 0 ] ;

72 }

74 // 2.− The constant ve c t o r s
Cte [ 0 ] = −2.363945828349517 e+00;

76 Cte [ 1 ] = 2.017827662717298 e+00;
Cte [ 2 ] = −1.132338755733612e−01;

78 Cte [ 3 ] = 0.000000000000000 e+00;
Cte [ 4 ] = 2.384068709352879 e−02;

80 Cte [ 5 ] = 4.413752210374356 e−02;
Cte [ 6 ] = 5.957341488166718 e−02;

82 Cte [ 7 ] = 6.889945129492604 e−02;
Cte [ 8 ] = 7.122039118343222 e−02;

84 Cte [ 9 ] = 6.635873026515014 e−02;
Cte [ 1 0 ] = 5.520499074106178 e−02;

86 Cte [ 1 1 ] = 3.988363566507275 e−02;
Cte [ 1 2 ] = 2.352361706094646 e−02;

88 Cte [ 1 3 ] = 9.503396315110312 e−03;
Cte [ 1 4 ] = 3.084230166479620 e−04;

90 Cte [ 1 5 ] = −3.472143997542441e−03;
Cte [ 1 6 ] = −3.274353271734282e−03;

92 Cte [ 1 7 ] = −1.454117855906300e−03;

94 // 3.− Build the a new vecto r
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for ( i =0; i<=LonY−1; i++)
96 {

VarAnt [ i ]=Vec_Y[ i ] ;
98 }

for ( i=LonY ; i<=LonY+LonU−1; i++)
100 {

VarAnt [ i ]=Vec_U[ i−LonY ] ;
102 }

for ( i=LonY+LonU ; i<=LonY+LonU+LonW−1; i++)
104 {

VarAnt [ i ]=Vec_W[ i−LonY−LonU ] ;
106 }

108 // 4.− Compute the increment o f s i g n a l c on t r o l
for ( i =0; i<=LonY+LonU+LonW−1; i++)

110 {
ElmMul=Cte [ i ]∗VarAnt [ i ] ;

112 DeUactual=DeUactual+ElmMul ;
}

114 Uactual=DeUactual+Vec_U [ 0 ] ;

116 // 5.− The vec to r s p l i t
for ( i=LonY−1; i >=1; i−−)

118 {
Vec_Y[ i ]=Vec_Y[ i −1] ;

120 }

122 for ( i=LonU−1; i >=1; i−−)
{

124 Vec_U[ i ]=Vec_U[ i −1] ;
}

126
// 6.− Present c on t r o l va lue s are l o ca t ed in the output por t s

128 Vec_U[0]= DeUactual ;
Val_Salida=Uactual ;

130 cuenta_GPC=Pasos−1;
}

132 else
{

134 cuenta_GPC=cuenta_GPC−1; // The counter o f the low frequency sampling i s obta ined
}

136 U_ctrl [0 ]= Val_Salida ;
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Análisis y equivalencia de un

sistema trifásico
Este análisis permite simplificar el modelo matemático presentado en el Capítulo 3, el

objetivo es encontrar cómo se relacionan las corrientes de cada fase y las corrientes que
fluyen por ambas fases de un circuito de doble-estrella balanceado. Se comienza definiendo
la corriente que fluye por cada una de las fases, como:

ia = Ip cos (ωt+ φ) , (B.1)

ib = Ip cos

(
ωt+ φ− 2π

3

)
, (B.2)

ic = Ip cos

(
ωt+ φ− 4π

3

)
, (B.3)

donde ω = 2πf y f puede ser cualquier preferencia.
La corriente compuesta está dada por la diferencia entre la corriente de cada una de

las fases.

iab = ia − ib

= Ip cos (ωt+ φ)− Ip cos
(
ωt+ φ− 2π

3

)
. (B.4)

Se tiene la definición (B.5), la cual parte del análisis trigonométrico.

cos(a) + cos(b) := −2 sen
(
a+ b

2

)
sen

(
a− b
2

)
. (B.5)

Al utilizar la definición anterior, se reescribe (B.4) como:

iab = −2Ip sen
(
ωt+ φ+ wt+ φ− 2π

3

2

)
sen

(
ωt+ φ− ωt− φ+ 2π

3

2

)
, (B.6)
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y se realiza la simplificación de término semejantes, de la siguiente manera:

iab = − 2Ip sen
(
ωt+ φ− π

3

)
sen
(π
3

)
= − 2

√
3

2
Ip sen

(
ωt+ φ− π

3

)
= −

√
3Ip sen

(
ωt+ φ− π

3

)
. (B.7)

Al hacer un corrimiento de fase, es posible cambiar el sen por cos, para obtener:

iab =
√
3Ip cos

(
ωt+ φ− π

3
− π

2

)
=
√
3Ip cos

(
ωt+ φ− 11π

6

)
=
√
3Ip cos

(
ωt+ φ+

π

6

)
. (B.8)

A través del mismo procedimiento se sintetizan las dos corrientes restantes, las cuales
presentan las misma magnitud pero un desfase entre ellas de 120◦. A continuación se
muestra las tres corrientes compuestas.

iab =
√
3Ip cos

(
ωt+ φ+

π

6

)
, (B.9)

ibc =
√
3Ip cos

(
ωt+ φ− π

2

)
, (B.10)

ica =
√
3Ip cos

(
ωt+ φ− 7π

6

)
. (B.11)

B.1. Síntesis de las señales originales

Una vez que se observa que las corrientes compuestas están balanceadas en magnitud
y fase, es necesario encontrar la relación que permite obtener las señales por fase a partir
de las compuestas. Para ello se propone restar dos corrientes consecutivas, como:

ia = iab − ica

=
√
3Ip cos

(
ωt+ φ+

π

6

)
−
√
3Ip cos

(
ωt+ φ− 7π

6

)
, (B.12)
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y se utiliza la definición (B.7) para obtener:

ia =− 2
√
3Ip sen

(
ωt+ φ+

1

2

[
π

2
− 7π

6

])
sen

(
π

2
+

7π

6

)

=− 2
√
3Ip sen

(
ωt+ φ− π

2

)
sen

(
2π

3

)
=− 2

√
3

(√
3

2

)
Ip sen

(
ωt+ φ− π

2

)
=− 3Ip sen

(
ωt+ φ− π

2

)
. (B.13)

Se agrega un corrimiento en el ángulo del argumento para con ello cambiar el operador,
como:

ia = −1
[
−3Ip cos

(
ωt+ φ− π

2
+
π

2

)]
, (B.14)

y al reducir los términos semejantes se sintetiza la señal original, que está escalada por
una constante.

ia = 3Ip cos (ωt+ φ) (B.15)

Este procedimiento establece que: es posible recuperar el comportamiento de las
corrientes por fase a partir de las señales compuestas, mediante la resta escalada de las
señales consecutivas, como lo muestra (B.16).

ia =
iab − ica

3

ib =
ibc − iab

3

ic =
ica − ibc

3

(B.16)
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Simulación en tiempo real

En este anexo se muestran los detalles de la simulación en tiempo real, puesto que
existen detalles dentro de la plataforma que es necesario comentar, como: las funciones
que desarrolla cada uno de los núcleos del simulador, además de los parámetros de los
bloques de configuración.

C.1. Esquema multinúcleo

El esquema principal de la si-
mulación se muestra en la Figu-
ra C.1, donde se observa que es-
tá compuesta por 6 subsistemas
y con esto se consigue que cada
uno de estos se ejecuta por un
núcleo del simulador en tiempo
real.
En la parte superior se encuen-
tran dos bloques que definen los
parámetros de la simulación. El
primer bloque en el lado dere-
cho (powergui) define los pará-
metros del método de solución
de los elementos eléctricos y el
paso de integración.

Figura C.1. Esquema multinúcleo.
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En el lado izquierdo se encuentra el bloque (Model Inizialization) que ejecuta la
Rutina C.1 que contiene los parámetros eléctricos del MMC, cada vez que el modelo
se abre y cada vez que se ejecuta.

(a) powergui (b) Model Inizialization

Figura C.2. Configuración de los parámetros de simulación.

%% −−−−− TIME PARAMETERS −−−−− %%
2 % 1.− Main Frequency

Pr_Frq_Ac=50; % Grid f requency
4 Pr_Nsm=18; % Number o f l e v e s

Pr_Nev=8; % Number o f RT−Lab events
6 Pr_PWM=3; % Type o f modulation ( Level , PD, POD, POOD)

8 % 2.− Modulation Index
m_zh0=4; % zero sample−and−hold index to acqu i r e the measures

10 m_tri=5∗2; % modulation index to generate the t r i a n g l e wave
m_plt=2; % p lo t index to generate the wave forms

12 m_zh1=5; % zero sample−and−hold index to generate the s i g n a l s
m_sim=1; % s imu la t i on index

14
% 3.− Frequenc ie s

16 Pr_Frq_Zh0 = Pr_Frq_Ac ∗ m_zh0 ; % Zero sample−and−hold f o r measures
Pr_Frq_Tri = Pr_Frq_Zh0 ∗ m_tri ; % Tr iangu lar s i g n a l

18 Pr_Frq_Plt = Pr_Frq_Tri ∗ m_plt ; % Plot f requency
Pr_Frq_Zh1 = Pr_Frq_Plt ∗ m_zh1 ; % Zero sample−and−hold gor waves

20 Pr_Frq_Sim = Pr_Frq_Zh1 ∗ m_sim ; % Simulat ion f requency

22 % 4.− Time Per iods
Pr_Tm_Ac = 1/Pr_Frq_Ac ;

24 Pr_Tm_Zh0 = 1/Pr_Frq_Zh0 ;
Pr_Tm_Tri = 1/Pr_Frq_Tri ;

26 Pr_Tm_Plt = 1/Pr_Frq_Plt ;
Pr_Tm_Zh1 = 1/Pr_Frq_Zh1 ;

28 Pr_Tm_Sim = 1/Pr_Frq_Sim ;
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30 Ts=Pr_Tm_Sim % "Ts" i s a OPAL time step parameter
%% −−−−− TIME PARAMETERS −−−−− %%

32 Pr_Tm_Chg = Pr_Tm_Sim; % Change r a t i o
Pr_Fq_Sw = (Pr_Frq_Ac/Pr_Nsm) ∗(m_zh0∗m_tri ) ; %SM swi tch ing f requency

34 Pr_Plt_Nm = f ix (Pr_Frq_Sim/Pr_Frq_Ac∗10) ; % Number o f samples to d i sp l ay
Pr_Plt_Dc = ce i l (Pr_Frq_Sim/Pr_Frq_Plt ) ; % Decimation number

36 Pr_Ctl_Num= Pr_Frq_Sim/Pr_Frq_Zh0 ; % Control f requency
Pr_Ref_Cam= 1 . 5 ;

38
%% −−−−− POWER MESURMENT −−−−− %%

40 % This i s the window time during the averaga block keep the mesurement .
Pr_Pwr_Ave1=1.00∗(1/Pr_Frq_Ac) ;

42 %% −−−−− ELECTRICAL PARAMETERS −−−−− %%
Sis_P=1000e6 ;

44 Sis_Q=1000e6 ;
Sis_S=1000e6 ;

46
% 1.− DC Bus Voltage

48 Vcd_Bus=325e3 ; %230 e3 ;
Pcd_Bus=10e6 ;

50 Rcd_Bus=(Vcd_Bus∗Vcd_Bus) /(2∗Pcd_Bus) ;

52 % 2.− AC Source
Vac_Magnitude=115e3 ;

54 Vac_Phase=−30; %Sexagecimal grades
Vac_Frequency=Pr_Frq_Ac ;

56
%% −−−−− IGBT PARAMETERS −−−−− %%

58 Pr_Tm_Det = 2 .5 e−6; % Dead time .
Pr_IGBT_DT = 2.5 e−6∗1; % Dead time in Ts .

60 Pr_IGBT_Vf = 2 . 2 5 ; % Po l a r i z a t i on vo l tage
Pr_IGBT_Ron = 0.11 e−3; % Res i s tance

62
%% −−−−− PASSIVE COMPONENTS −−−−− %%

64 % 1.− SubModule Parameters
Pr_SM_C0=9.9∗1e−3;

66 Pr_SM_VC0=Vcd_Bus/Pr_Nsm;

68 % 2.− Branch Link Parameters
Pr_Blc_L=50∗1e−3; %5mH

70 Pr_Blc_R=2∗pi ∗60∗Pr_Blc_L∗(10/100) ;
Pr_Blc_Z=sqrt ( (2∗ pi∗Pr_Frq_Ac∗Pr_Blc_L)^2+(Pr_Blc_R) ^2) ;

72
% 3.− PCC Parameters

74 Pr_PCC_L=5∗1e−3;
Pr_PCC_R=2∗pi ∗60∗Pr_PCC_L∗ (12 .5/100) ;

76 Pr_PCC_Z=sqrt ( (2∗ pi∗Pr_Frq_Ac∗Pr_PCC_L)^2+(Pr_PCC_R) ^2) ;

78 % 4.− TR Parameters
%Pr_Tr_M2=0.5;

80 Pr_TR_L=2.5e−3;
Pr_TR_R=2∗pi ∗60∗Pr_TR_L∗ (12 .5/100) ;

82 Pr_TR_Z=sqrt ( (2∗ pi∗Pr_Frq_Ac∗Pr_TR_L)^2+(Pr_TR_R) ^2) ;
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84 % 4.− DC Bus Parameters
Pr_CD_L=5e−6;

86 Pr_CD_R=200e−6;
Pr_ST_R=200; % Star t r e s i s t a n c e .

88 Pr_St_T=0.15/9; % Time o f s t a r t i n g sw i t che s .

90 % 5.− Compoused pa s s i v e components
Pr_Cop_L=Pr_Blc_L+2∗(Pr_PCC_L+2∗Pr_TR_L) ;

92 Pr_Cop_R=Pr_Blc_R+2∗(Pr_PCC_R+2∗Pr_TR_R) ;

94 %% −−−−− PU Values −−−−− %%
S_Ba1=Sis_S ;

96 V3_Ba1=Vac_Magnitude ;
V1_Ba1=Vac_Magnitude/sqrt (3 ) ;

98 I_Ba1=Sis_S /( sqrt (3 ) ∗Vac_Magnitude ) ;
Z_Ba1=Vac_Magnitude^2/Sis_S ;

100
Pr_Blc_Zpu=(Pr_Blc_Z/Z_Ba1) ∗100 ;

102 Pr_PCC_Zpu=(Pr_PCC_Z/Z_Ba1) ∗100 ;
Pr_TR_Zpu=(Pr_TR_Z/Z_Ba1) ∗100 ;

104
S_Ba2=Sis_S ;

106 V_Ba2=Vcd_Bus ;
I_Ba2=Sis_S/Vcd_Bus ;

108 Z_Ba1=Vcd_Bus^2/Sis_S ;

110 V_Ba3=Vcd_Bus/Pr_Nsm;

112 %% −−−−− START TIME OF MODULES −−−−− %%
% 1.− Tiempo de Arranque

114 Pr_Ti_1=0.20∗1 e0 ; % Time to compute Vcd
Pr_Ti_2=0.23∗1 e0 ; % Time to con t r o l a c t i on

116 Pr_Ti_3=0.26∗1 e0 ; % Control r e s e t
Pr_Ti_4=0.3; % Reference change

Rutina C.1. Rutina de los parámetros de la simulación.

C.1.1. SM_Master

Este es el subsistema principal donde se especifican los parámetros de la simulación,
además se tiene el bloque de configuración para obtener de forma analógica las señales
medidas. Hay que destacar que sólo se permite un único subsistema principal con el prefijo
SS. Además, se aprovecha la capacidad del núcleo para simular la interacción entre el MMC
y las redes HVDC y HVAC, como lo muestra la Figura C.3.

Además se cuenta con el bloque que permite obtener hasta 8 señales análogas, con un
rango dinámico de ±1.6 V y una resolución de 16 bits. En la Figura C.4 (a) se muestra
la llegada de dos grupos de 4 señales que están normalizadas y son multiplexadas para
posteriormente ser amplificadas por 10, puesto que la ganancia de salida del simulador es
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Figura C.3. MMC y las redes HVDC y HVAC.

de 1/10. En el interior del bloque Analog Signals se encuentran los bloques que aparecen
en la Figura C.4 (b), donde las señales son convertidas a punto flotante con doble longitud
y posteriormente se mandan a los puertos de salida. El bloque OpControl lee los archivos
“.bin” de configuración. Además en AnalogOut1 se define el número de señales a generar
y el puerto de salida.

(a) Bloque de configuración de salidas análogas. (b) Estructura del bloque de salidas.

Figura C.4. Salidas analógicas del simulador.

C.2. SS_Switches

Los subsistemas esclavos se definen por el prefijo SS y dependen del SM, en lo
subsistemas SS_Switches utiliza la librería RTE para simular el comportamiento de
los interruptores de electrónica de potencia, así como la generación de las señales
complementarias y la adición del tiempo muerto, como lo muestra la Figura C.5. Como
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entradas se tienen las señales de conmutación de cada SM y la corriente del bloque. Y
la tensión de los condensadores, así como la del bloque son las señales de salida, que son
igualmente enviadas al bloque de control y al circuito de interacción con las redes.

Figura C.5. Estructura de un bloque de 4 submódulos.

C.3. SS_DMC

Este subsistema ejecuta la estrategia de control predictivo indirecto; que consiste en:

• Las estrategias de control DMC y GPC.

• Cálculo de la señal moduladora y descomposición simétrica.
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• Técnica SPWM para determinar el número de niveles.

• Selección del sumódulo a conmutar.

(a) Primera sección del controlador.

(b) Segunda sección del controlador.

Figura C.6. Técnica de control predictivo indirecto.

La técnica de modulación requiere de una señal portadora base, para con ella generar la
familia de curvas y llevar a cabo las comparaciones. Sin embargo, las librerías de MatLab
no ofrecen un generador preciso y que funcione en tiempo discreto, es por eso que se
propone la estructura de la Figura C.7 para generar la señal portadora.

C.4. SC_GUI

Finalmente se describe el bloque de control externo del simulador, el cual es definido
por el prefijo SC. En este bloque obtienen las señales medidas y las despliega digitalmente,
asimismo se tienen los valores constantes que permiten modificar las características del
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Figura C.7. Generador de la señal portadora discreta.

sistema, como: la potencia activa y reactiva, además de poder seleccionar las señales que
son desplegadas por el osciloscopio.

Figura C.8. Estructura de un bloque de 4 submódulos.

136



A
p

é
n

d
ic

e

D
Sistema seguidor de fase

Como parte de la técnica de modulación se requiere generar una señal moduladora
que esté en sincronía con la red eléctrica y añadirle un desfasamiento para provocar un
intercambio de potencia en el PCC. Para generar primeramente una señal que esté en
sincronía con la red, se emplea la transformada αβ dada por (D.1), donde: vx, vy, vz son
las señales medidas en el PCC, vα es la componente sinusoidal que está en sincronía con
va y vβ es una función cosenoidal con el mismo argumento que vx.

[
vα

vβ

]
=

1 −1

2
−1

2

0

√
3

2
−
√
3

2


vxvy
vz

 (D.1)

A partir de las componentes vα y vβ se sintetizan las señales normalizadas, a partir de
(D.2) y (D.3).

sen (θt) =
vα√

v2α + v2β

(D.2)

cos (θt) =
vβ√

v2α + v2β

(D.3)

Una vez obtenidas las señales de referencia se añade el ángulo de desfase deseado
mediante, el uso de la siguiente identidad trigonométrica.

cos
(
θt + θmRx

)
= cos (θt) cos

(
θmRx

)
− sen (θt) sen

(
θmRx

)
(D.4)
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El diagrama a bloques de la Figura D.1 define el circuito seguidor de fase, el cual
está basado en las operaciones previamente definidas, la ventaja de este esquema es su
simplicidad y que hace uso de la característica de las redes de alta tensión que presentan
desblances reducidos.

x2

x2

cos(x)

sin(x)

× Σ 

× 

× zoh0

»
¼

º
«
¬

ª

��

�

21211

23230

xR
m

zyxv ,,

xR
T xm

Σ 

÷  

÷  
Figura D.1. Diagrama a bloques del generador de la señal moduladora.

Para tener las señales de un sistema trifásico basta con triplicar el circuito anterior,
reduciendo la cantidad de operaciones y la necesidad de tener la referencia del tiempo.
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Comparación de la técnica de

modulación de nivel más cercano
Este anexo se enfoca en mostrar las diferencias entre la técnica de modulación NLC

clásica y modulación NLC-híbrida, donde la diferencia fundamental radica en utilizar una
comparación SPWM con el objetivo de calcular cuantos SM deben de estar encendidos en
un momento en específico.
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Figura E.1. Esquemas eléctricos del MMC de 5 niveles.
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Figura E.2. NLC clásica. (a) Moduladora del bloque. (b) Señales de conmutación de los 4 SM. (c) Corriente
del bloque superior. (d) Tensión de los 4 C0.
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Figura E.3. NLC-híbrida. (a) Moduladora del bloque. (b) Señales de conmutación de los 4 SM. (c)
Corriente del bloque superior. (d) Tensión de los 4 C0.
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E.1. Seguimiento paso a paso

Además de mostrar las diferencias entre ambas técnicas, este capitulo pretende
demostrar paso a paso el comportamiento del algoritmo de modulación que aparece en la
Sección 2.2.3.1, el cual mantiene balanceada la tensión de los 4 diferentes condensadores
del bloque superior del MMC de la Figura E.1, operado por la técnica NLC-clásica de la
Figura E.2.

E.1.1. Periodo de encendido

E.1.1.1. En 2 ms

1. Encender un submódulo.

2. Sólo se mide la tensión de los SM apagados, en este caso todos.

3. Corriente positiva.

4. Se selecciona y enciende el SM4 que presenta la menor tensión.

5. Esto propicia la elevación de la tensión.

E.1.1.2. En 4 ms

1. Encender un submódulo.

2. Se mide la tensión de los SM1, SM2, SM3.

3. Corriente positiva.

4. Se selecciona y enciende el SM1 que presenta la menor tensión.

5. Con esto se incrementa la tensión del SM.

E.1.1.3. En 6 ms

1. Encender un submódulo.

2. Se mide la tensión de los SM2, SM3.

3. Corriente positiva.

4. Se selecciona y enciende el SM2 que presenta la menor tensión.

5. Este SM eleva su nivel de tensión.
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E.1.1.4. En 8 ms

1. Encender un submódulo.

2. Se mide la tensión de último SM que resta por encender.

3. Corriente positiva.

4. Enciende el SM3 que es al única opción.

5. Para con ello encender todos los SM.

Producto de que la corriente cambie de signo alrededor de los 8 ms, todos los
condensadores comienzan a disminuir su nivel de tensión.

E.1.2. Periodo de apagado

E.1.2.1. En 12 ms

1. Apagar un submódulo.

2. Sólo se mide la tensión de los SM encendidos, en este caso todos.

3. Corriente negativa.

4. Se selecciona y apaga el SM1 que presenta la menor tensión.

5. Para evitar que se siga descargando.

E.1.2.2. En 14 ms

1. Apagar un submódulo.

2. Se mide la tensión de los SM2, SM3, SM4.

3. Corriente negativa.

4. Se selecciona y apaga el SM3 que presenta la menor tensión.

5. Consiguiendo que no continue descargándose.
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E.1.2.3. En 16 ms

1. Apagar un submódulo.

2. Se mide la tensión de los SM2, SM4.

3. Corriente positiva.

4. Se selecciona y apaga el SM4 que presenta la mayor tensión.

5. Esto evita que continue elevándose la tensión de este SM.

E.1.2.4. En 18 ms

1. Apagar un submódulo.

2. Se mide la tensión de último SM que resta por encender.

3. Corriente positiva.

4. Apaga el SM2 que es al única opción.

5. Para con ello apagar todos los SM. y su tensión no cambiará en este periodo.

Al estar todos los SM apagados, la tensión de los condensadores en cada SM permanece
constante.

Este mismo algoritmo de selección se aplica en el ejemplo de la Figura E.3, sin embargo
al realizar un mayor número de cambios de nivel por cada ciclo de la señal de salida, se
consigue disminuir el rizo de tensión de los SM, así como la diferencia entre la máxima y
mínima tensión de los SM. Cabe destacar que al aumentar lo suficiente la frecuencia de
conmutación de los SM, el rizo de tensión disminuiría lo suficiente como para considerar
que las tensiones en los C0 son iguales y con ello lograr la condición de operación para
eliminar los inductores de desacoplo; aun cuando estas son necesarias para afrontar casos
de falla.
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