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1. INTRODUCERE

1.1 CONTEXT SI MOTIVATIE

O proportie semnificativa din instalatiile de energie regenerabila la scara rezidentiald, cum ar fi
sistemele fotovoltaice (PV), se bazeaza pe invertoare monofazate. Controlul eficient al acestor
invertoare este, prin urmare, crucial, de exemplu, in gestionarea oscilatiilor de ordinul doi, inerente
legaturii de curent continuu a invertoarelor monofazate. Fara o filtrare corespunzatoare a acestor
componente oscilatorii de pe partea de curent continuu, acestea ar putea avea efecte adverse asupra
performantei sursei primare. Efectele includ supraincalzirea bateriilor in sistemele de stocare a energiei
in baterii, cresterea stresului termic asupra condensatoarelor din circuitul de curent continuu si
reducerea randamentului de conversie in sistemele fotovoltaice [1] ,[2] . Pentru a rezolva aceasta
provocare, in afara metodei pasive bazate pe condensatoare electrolitice, au fost propuse metode de
decuplare activa a puterii (APD) [3] ,[4] ,[5] . Metodele APD se bazeaza pe redirectionarea acestor
oscilatii de la partea de curent continuu catre alte elemente de procesare (ex. condensatoare film). Prin
metodele APD, cerintele de capacitate pe circuitul de curent continuu al invertorului pot fi, de
asemenea, reduse semnificativ, permitand inlocuirea condensatoarelor electrolitice voluminoase cu
condensatoare cu peliculd subtire, care oferd o duratd de viatd mai lungd. in literatura de specialitate
au fost propuse diverse topologii pentru realizarea APD. Majoritatea acestor topologii implica
implementarea unui circuit suplimentar la circuitul invertorului principal pentru a procesa oscilatiile de
joasa frecventa[6] ,[7] . Cu toate acestea, aceste topologii genereaza costuri suplimentare asociate
componentelor semiconductoare suplimentare, filtrelor si circuitelor de comanda aferente. Pentru a
evita acest dezavantaj, au fost propuse invertoare diferentiale monofazate[8] ,[9] . Avantajele obtinerii
APD, mentinand in acelasi timp numdrul de componente suplimentare la un nivel minim, au motivat
aceastd teza sd intreprinda un studiu cuprinzator asupra acestei clase de invertoare.

Microretelele (MG) ofera un cadru ideal pentru integrarea diverselor resurse energetice distribuite
(DER) bazate pe invertoare, cum ar fi sistemele fotovoltaice, eoliene si unitatile de stocare a energiei in
baterii. Aceste MG pot functiona fie in mod izolat, fie conectate la retea[10] ,[11] . In cadrul MG,
invertoarele actioneaza ca interfatd principala pentru DER, permitandu-le sa furnizeze energie activa
si reactivd, mentinand in acelasi timp stabilitatea tensiunii si frecventei. in prezent, majoritatea
invertoarelor conectate la retea functioneaza in modul de urmarire a retelei, grid-following (GFL),
bazandu-se pe o sursa de tensiune externa, cum ar fi reteaua, pentru sincronizare[12] . Desi controlul
GFL este eficient pentru retelele rigide, acesta sufera de probleme de stabilitate in cazul retelelor
slabe[13] . Aceastd provocare devine critica in conditiile unei penetrdri ridicate a energiei regenerabile,
din cauza inertiei reduse a sistemului si a impedantei efective crescute a retelei, care slabesc
reteaua[14] . In astfel de scenarii, invertoarele trebuie si poata functiona autonom, mentinand in
acelasi timp stabilitatea. Pentru a aborda aceastd provocare, majoritatea cercetarilor se concentreaza
acum pe controlul de tip grid-forming (GFM)[15] . Spre deosebire de GFL, invertorul GFM este capabil
sd stabileascd propria tensiune si frecventd, permitand MG-urilor sa mentind o functionare stabila chiar
si in medii cu inertie redusd, in timp ce sunt deconectate de la reteaua locald. Au fost dezvoltate mai
multe strategii GFM, care includ controlul de tip droop, masina sincrona virtuala (VSM) si metode de
control mai recente bazate pe oscilatoare virtuale (VOC)[16],[17] . Avantajele oferite de VOC, cum ar fi
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sincronizarea mai rapida si raspunsul tranzitoriu mai rapid, au motivat studierea controlului primar
bazat pe VOC, cu accent pe sistemele monofazate.

In timp ce controlul primar asigurd reglarea tensiunii si frecventei pentru fiecare invertor, abaterile de
regim stationar vor exista in continuare dupa o perturbatie[18]. Sarcina restabilirii tensiunii si frecventei
la valori nominale este atribuitd controlului secundar. in general, metodele de control secundar pot fi
clasificate in centralizate, distribuite si descentralizate[19] . Metoda centralizata vine cu dezavantajul
fiabilitatii reduse, precum si de provocari legate de scalabilitate, in timp ce metodele de control
descentralizate care functioneazd numai pe baza masuratorilor locale pot avea performante
suboptimale din cauza lipsei unei coordonari adecvate[20] . Datoritd structurii distribuite a MG, care
consta de obicei din unitdti independente si dispersate spatial, controlul secundar distribuit oferd o
modalitate eficientd de a regla tensiunea si frecventa, imbunatdtind in acelasi timp scalabilitatea si
rezilienta[21] . Acest lucru a motivat elaborarea siimplementarea in cadrul acestei teze a unor metode
de control secundar distribuit compatibile cu VOC. Accentul a fost pus pe controlul secundar distribuit
bazat pe metode de mediere distribuita si consens.

1.2 NECESITATEA SI JUSTIFICAREA TEZEI

Urgenta de a aborda schimbarile climatice si, in acelasi timp, de a satisface cererea globala de energie
a dus la o trecere din ce in ce mai mare de la combustibilii fosili la sursele de energie regenerabile
(RES)[22] ,[23] . MG-urile sunt un factor cheie al acestei tranzitii, fiind capabile sa integreze diverse
DER-uri si sarcini intr-o unitate controlabild[24] . Capacitatea invertoarelor GFM de a functiona
autonom, stabilind si mentinand tensiunea si frecventa fard a depinde de o retea externd, le face ideale
pentru MG izolate. VOC este una dintre strategiile de control GFM care a castigat recent atentie datorita
capacitatilor sale de autosincronizare si control avansat[25] . In aceastd teza sunt prezentate doua
modele VOC neliniare, Van-der-Pol si Andronov-Hopf Oscillator (AHO). In ciuda avantajelor sale,
metodele existente de control VOC nu dispun de mecanisme de limitare a puterii si de metode robuste
de control secundar. Aceasta teza abordeaza aceasta lipsd, dezvoltand o structura de control care
integreaza limitarea puterii si nivelul de control secundar distribuite intr-un cadru bazat pe VOC.
Regulatorul de limitare a puterii distribuie puterea in functie de conditiile de functionare si de
disponibilitatea sursei primare a fiecdrui invertor. Prin urmare, acest mecanism permite invertorului sa
se adapteze la natura intermitenta a RES si la constrangerile operationale ale bateriilor de stocare.
Controlerul poate limita atat puterea activa, cat si cea reactiva la valori de referinta specificate, iar cand
invertorul atinge limita de putere, celelalte care nu sunt restrictionate de limitarea puterii preiau sarcina
suplimentara. n plus, controlul secundar a fost formulat utilizand strategii de control distribuit, adica
aborddri bazate pe mediere si consens. Metodele de control secundar dezvoltate pot regla atat
tensiunea, cat si frecventa, precum si mentinerea distribuirii puterii in functie de puterea disponibila in
sursa primara. In plus, la dezvoltarea strategiei de control secundar s-a luat in considerare sirobustetea
impotriva efectelor derivei de ceas (c/lock drifts), inerente controlerelor digitale.

In ultimul deceniu, cercetarea in domeniul invertoarelor monofazate a castigat o atentie semnificativa,
determinata in principal de necesitatea de a dezvolta aplicatii RES mai eficiente, mai fiabile si mai
rentabile. Cu toate acestea, in ciuda progreselor recente atat in solutiile de control, cat si in cele
hardware, adoptarea elementelor de comutatie de mare viteza (adicd semiconductoare din carburd de
siliciu (SiC)/nitrura de galiu (GaN)) si necesitatea de a implementa tehnici avansate de control au
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introdus noi provocari tehnice. O problemad importanta legata de migrarea catre noile tehnologii este
prelungirea duratei de viatd a sistemului. Mai precis, in aplicatiile fotovoltaice, imbunatatirea fiabilitatii
invertoarelor este cruciald pentru reducerea disparitatii actuale dintre durata lor de viata (de obicei 10-
15 ani) si cea a panourilor fotovoltaice (20-25 ani)[26] ,[27] . Unul dintre obiective este prelungirea
duratei de viatd a invertoarelor pentru a se potrivi cu cea a panourilor fotovoltaice. in consecinta,
aceastad teza se concentreaza pe cele mai recente topologii de invertoare monofazate care prioritizeaza
un design hardware minimalist in scopuri APD, cu utilizarea de componente extrem de fiabile, in special
condensatoare cu film.

Aceastad cercetare este in concordanta cu Obiectivul de Dezvoltare Durabild (ODD) 7 al Natiunilor Unite,
care vizeaza asigurarea accesului la energie accesibila, fiabild, durabild si modernd pentru toti[28] .In
mod similar, Pactul verde european si-a stabilit un obiectiv ambitios de a deveni neutru din punct de
vedere climatic pana in 2050[29], ambele subliniind importanta energiei regenerabile si a unui sistem
energetic rezilient.

1.3 SCOP SI OBIECTIVE

Aceastd cercetare are ca scop dezvoltarea, analiza si validarea strategiilor avansate de control pentru
invertoarele monofazate, in vederea imbundtatirii fiabilitatii si performantei acestora pentru integrarea
intr-o microretea.

Obiectivele acestei teze sunt prezentate in continuare:

= Analizarea diverselor invertoare monofazate diferentiale propuse in literatura de specialitate
(impartite in trei clase principale: buck, boost si buck-boost) si derivarea topologiei optime pe
baza parametrilor si indicilor precum solicitarea in tensiune si curent, gradul de utilizare a
semiconductoarelor si pierderile de putere.

= Dezvoltarea unei descrieri matematice unificate a fiecdrei topologii APD pentru a permite o
evaluare mai usoard a limitelor operationale ale invertoarelor in conditii de parametri diferiti.

* Identificarea si discutarea principalelor strategii de control APD si implementarea acestora.
Accentul principal fiind pus pe algoritmi de control autonomi care minimizeaza dependenta de
parametrii sistemului.

= Dezvoltarea de metode avansate de control pentru invertoarele monofazate bazate pe VOC,
care sa permita sincronizarea rapidd, imbunatdtirea raspunsului tranzitoriu, reglarea stabila a
tensiunii si frecventei in MG.

* Integrarea controlului APD cu controlul avansat bazat pe VOC pentru imbunatdtirea
performantei invertoarelor monofazate in MG.

* Proiectareasidezvoltarea de metode de control secundar distribuit pentru restabilirea tensiunii
si frecventei si distribuirea sarcinii. Metodele sunt proiectate pentru a asigura rezilientd la
derivei de ceas inerente controlerelor digitale.

* Dezvoltarea si validarea strategiei de limitare a puterii pentru invertoarele bazate pe VOC,
imbunatatind functionarea acestora intr-un mediu MG. Un controler de limitare a puterii care
distribuie energia in functie de conditiile de functionare si de disponibilitatea sursei primare,



permitand invertorului sa se adapteze la natura intermitenta a RES si la constrangerile
operationale ale bateriilor.

= Verificarea eficacitdtii abordarilor de control dezvoltate prin simulari si experimente extensive
efectuate utilizand configuratii MG la scara de laborator.

1.4 STRUCTURA TEZEI
Teza este organizatd in sapte capitole:

Capitolul 1: Introducere — prezintd contextul si motivatia cercetdrii. In primul rand, sunt evidentiate
provocdrile oscilatiilor de ordinul doi in legdtura de curent continuu a sistemelor de invertoare
monofazate si necesitatea unor solutii de control eficiente pentru gestionarea acestor oscilatii.
Metodele de control APD au fost propuse ca o optiune viabild, avand in vedere avantajele lor de
minimizare a cerintelor de capacitate ale legaturii de curent continuu. S-a pus un accent mai mare pe
topologiile care utilizeaza un numé&r minim de componente pentru a realiza APD. in continuare, capitolul
discutd contextul mai larg al integrarii invertoarelor monofazate in microretele, care necesitd un control
GFM fiabil pentru a mentine tensiunea si frecventa stabile. Capitolul oferd, de asemenea, justificarea
cercetdrii si se incheie cu prezentarea scopului general si a obiectivelor tezei.

Capitolul 2: Topologii diferentiale ale invertoarelor monofazate cu APD si determinarea topologiei
optime — oferd o analizd de ultima ord, incluzand principalele topologii utilizate pentru a obtine APD
cu un numdr minim de componente, precum si metodele de control. in plus fata de stadiul actual al
tehnicii, capitolul include descrieri matematice unificate si rezultate analitice dezvoltate ca parte a
acestei cercetdri pentru fiecare topologie examinatd, permitand o evaluare mai usoara a limitelor
operationale ale invertoarelor in conditii de parametri diferiti.

Capitolul 3: Controlul unui invertor diferential monofazat si integrarea acestuia cu controlul avansat
bazat pe Van der Pol VOC pentru integrarea MG — prezinta dezvoltarea cadrului de control avansat
pentru invertoarele monofazate bazate pe controlul primar al oscilatorului Van der Pol. Capitolul se
concentreaza pe functionarea autonoma a unui singur invertor pentru a stabili principiile de baza ale
controlului VOCinainte de integrarea acestuia intr-un MG in capitolele urmatoare. Sunt prezentate atat
schemele de control VOC conventionale, cat si cele inverse, iar performantele in stare stationara si
dinamica sunt realizate in conditii de incarcare liniara si neliniard.

Capitolul 4: Controlul unei microretele monofazate in regim insularizat bazat pe VOC de tip V/an der Pol,
imbundtatit cu limitarea puterii si control secundar distribuit robust — Bazandu-se pe principiile de
control primar ale Van der Po/\V/OC stabilite in capitolul 3, acest capitol se concentreaza pe integrarea
mai multor invertoare intr-o MG. Apoi prezinta o strategie de limitare a puterii care poate limita atat
puterea activa, cat si cea reactiva la valori de referinta specificate, imbundtatind functionarea
invertoarelor bazate pe VOC. In final, este prezentatd o schema de control secundar distribuit bazat
pe mediere pentru a restabili tensiunea si frecventa la valori nominale, precum si pentru a asigura
distribuirea puterii intre invertoare.

Capitolul 5: Control bazat pe oscilatorul Andronov-Hopf al unei MG izolate cu control secundar
distribuit consensual — Acest capitol extinde studiul VOC prin prezentarea unei MG cu un cadru de
control derivat din oscilatorul Andronov-Hopf. Acest lucru a fost motivat de avantajele oferite de acest
oscilator de a genera semnale cu mai putine componente armonice in comparatie cu oscilatorul Van

8



der Pol. Dupd aceea, este prezentat un cadru de control secundar distribuit bazat pe consens, conceput
pentru a fi compatibil cu invertoarele GFM bazate pe AHO, pentru restabilirea tensiunii si frecventei,
precum si pentru mentinerea distribuirii puterii intre invertoare.

Capitolul 6: Dezvoltarea platformelor experimentale pentru aplicati MG — acest capitol prezinta
platformele experimentale, atat configuratia HIL, cat si configuratia cu invertoare fizice utilizate pentru
validarea strategiilor de control MG dezvoltate pe parcursul tezei. Experimentele au fost efectuate la
Institutul de Cercetare si Dezvoltare al Universitatii Transilvania din Brasov si la Universitatea Aalborg
din Danemarca.

Capitolul 7: Concluzii — prezinta concluziile tezei, rezumand principalele constatari, contributii, directii
viitoare de cercetare si diseminarea rezultatelor cercetdrii.



2. TOPOLOGII DIFERENTIALE DE INVERTOARE MONOFAZATE CU DECUPLARE ACTIVAA
PUTERII $| DETERMINAREA TOPOLOGIEI OPTIME

Continutul acestui capitol a fost publicat de autor in IEEE Access, vol. 11, 2023 [30] si in volumul
conferintel internationale 2023 International Aegean Conference on Electrical Machines and Power
Electronics (ACEMP) & 2023 International Conference on Optimization of Electrical and Electronic
Equipment (OPTIM) [317].

Ca segment important al electronicii de putere, invertoarele monofazate sunt utilizate pe scara largd in
prezent intr-o varietate de aplicatii la scara mica (adica in gama kW), cum ar fi RES, incdrcatoare on-
board pentru vehicule electrice, aparate electrocasnice sau surse de alimentare neintreruptibile [32],
[33], [34] . Tn consecintd, a crescut interesul pentru cercetarea topologiilor hardware si a solutiilor de
control pentru invertoarele monofazate, cu accent pe imbundtatirea fiabilitatii, reducerea costurilor,
cresterea eficientei siimbundtatirea densitatii de putere[35],[36],[37]. Adoptarea semiconductoarelor
cu banda interzisa largd, precum SiC si GaN, care s-au dovedit a fi mai performante decat cele
traditionale pe baza de siliciu (cel putin in aplicatiile la scara micd) datorita tensiunilor si temperaturilor
nominale mai ridicate, vitezelor de comutare mai rapide si pierderilor mai mici[38] ,[39] ,[40] ,[41],
reprezintd o cale importantd cdtre atingerea obiectivelor mentionate anterior.

O altd provocare majorad in cazul invertoarelor monofazate este procesarea componentei inerente de
oscilatie de putere de ordinul doi, care trebuie impiedicata sa fie transferatd la sursa de curent
continuu[8] ,[42] ,[43] . Procesarea acestor oscilatii de joasa frecventd necesita stocarea unei cantitati
mari de energie. in mod conventional, s-au utilizat tehnici pasive de decuplare care utilizeaza
condensatoare electrolitice mari pe linia de curent continuu a invertorului. Cu toate acestea, din cauza
duratei de viatd relativ scurte a condensatoarelor electrolitice, care depind in mare mdsura de
temperaturd[44] ,[45],[46] , in literatura de specialitate au fost studiate alte solutii, denumite in mod
obisnuit tehnici APD[7] ,[3] ,[47] ,[48] ,[49] . Ideea principald din spatele solutiilor APD este de a
directiona oscilatiile de putere cdtre un element de stocare a energiei pe termen scurt mai fiabil, cum
ar fi condensatoarele cu film subtire, denumite in continuare condensatoare de decuplare.

in metodele APD se utilizeazd in mod obisnuit doud tehnici diferite pentru a transfera puterea
pulsatorie cdtre o componenta tampon. Prima implica adaugarea de comutatoare active la circuitul
convertorului, cum ar fi o a treia ramura[50] ,[51] ,[52] , iar a doua nu adauga niciun element activ
suplimentar. Utilizarea dispozitivelor semiconductoare suplimentare pentru a realiza decuplarea puterii
afecteazd densitatea puterii, costul si eficienta convertorului[53] ,[54] . Prin urmare, invertoarele
diferentiale sunt o optiune adecvata pentru realizarea APD fdra a fi nevoie de componente
semiconductoare suplimentare. Datorita numarului redus de componente, acestea ofera o solutie
rentabild pentru gestionarea componentei de unda de ordinul doi in invertoarele monofazate.

Structura generala a unui invertor monofazat diferential cu sursa de tensiune este ilustrata in Fig 1

[30]. Acesta este format din doud convertoare semi-punte (HB) (A si B) care functioneaza fie in mod

diferential (DM), fie in mod comun (CM). DM transfera energia de la portul de intrare (DC) la portul de

iesire (AC), iar CM poate fi utilizat pentru a obtine APD. Fiecare HB este un convertor DC-DC care poate

fi configurat ca o topologie buck, boost sau buck-boost. Pornind de |a aceste topologii de bazd, pot fi

identificate diferite topologii de invertoare, si anume buck diferential (DBU), boost diferential (DBO),
10



buck-boost diferential (DBB) si invertoare buck diferentiale cu condensatoare divizate pe partea AC
(DBU-SC). In plus, sunt luate in considerare si alte topologii pentru a realiza APD, cum ar fi o punte H cu
un condensator divizat DC (DSCHB) si varianta de invertor cu numar redus de semiconductoare (RS-
DSCHB).

Al ,_,\i@‘ Bl
AZ ] o B2

Vdcc_) HB-A val  vs HB-B

Fig 1. Structura generica a invertoarelor diferentiale monofazate.

2.1 TOPOLOGII DE INVERTOARE DIFERENTIALE MONOFAZATE

Asa cum se ilustreaza in Fig 1, structura generala a unui invertor monofazat diferential cu sursa de
tensiune consta din doua semipunti (HB-A si HB-B) alimentate de o sursa comund de curent
continuu[30] . Invertorul suporta doua moduri de functionare: DM si CM. DM este modul principal de
livrare a energiei de la portul de intrare (curent continuu) la portul de iesire (curent alternativ).
Functionarea CM poate fi utilizata in alte scopuri, cum ar fi controlul APD. Un invertor sincron HB are
doua comutatoare care functioneaza in mod complementar si un inductor de filtrare conectat la punctul
median. Un condensator de filtrare este, de asemenea, addugat la iesire pentru a asigura filtrarea
tensiunii de iesire. HB-A si HB-B sunt conectate in paralel la aceeasi sursa de intrare DC, iar fiecare HB
este modulat astfel incat tensiunea de iesire diferentiald intre cele doud HB sa fie sinusoidald. Aceasta
topologie generica este configurabila si, in functie de dispunerea componentelor, poate fi configurata
pentru a implementa una dintre cele trei topologii fundamentale: buck, boost sau buck-boost.

O cronologie a topologiilor analizate ale invertorului diferential cu APD, cu principalele referinte care au
furnizat o noua abordare care a dus la dezvoltarea topologiei luate in considerare, este prezentatd in
Tabelul 1 . Axa verticala reprezinta topologia, asa cum este definitd in acest studiu, in timp ce axa
orizontald reprezintd anulin care a fost publicata referinta, precum si tipurile de controlere de decuplare
si sarcini (liniare/neliniare, functionare autonoma sau conectate la retea). Dupd cum se arata in Tabelul
1, majoritatea contributiilor au fost aduse invertorului DBU, care s-a dovedit a fi cel mai practic, asa
cum se arata si in acest capitol.

Fig 2 (a) pana la Fig 2 (c) prezintd schemele invertorului DBU, DBO si DBB, respectiv. Punctul median
dintre cele doua condensatoare de decuplare, (; si ( este conectat la borna negativd a sursei de curent
continuu. O operatie similara se obtine daca punctul comun al condensatoarelor de decuplare este
conectat la linia CC pozitivd. Cele doud borne, A> si B, de pe partea de curent alternativ sunt apoi
conectate diferential la sarcind sau la retea.
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Tabelul 1 : Cronologia topologiilor de decuplare a puterii active pentru invertoarele diferentiale.

Topologie Anul publicarii Controler de decuplare Tipul sarcinii
20132014201520162017 201820192020 2021 2022 2023 20242025

DBU [55] Generare analitica a referintei Liniard
[8] Multi rezonant Liniar
[56] Multi-rezonant Retea
[57] HPF + PR Liniar
[53] HPF + PR Retea

[58] Multi rezonant Retea/ Linear

[59] HPF + PR Linear
[60] Multi rezonant Retea

[9] Multi rezonant Liniar /

neliniar

[61] Multi-rezonant Linear
[62] Generare analiticd a referintei Retea

[63] Multi-rezonant Liniar /

neliniar
[43] Multi-rezonant Liniar

[64] Multi-rezonant Linear

[65] Multi-rezonant Linear

[66] Multi rezonant Linear

[31] Multi-rezonant Linear
[67] SOGI + Rezonant Retea
[68] SOGI + Multi rezonant Retea
[69] Multi-rezonant Retea
DBO [59] HPF + PR Linear
[70] Filtru trece-banda Retea
[71] Controler bazat pe reguli Retea
[72] Generare analitica a referintei Liniar

[9] Multi rezonant Liniar /

neliniar

[73] Multi-rezonant Liniar /

neliniar

[1] Filtru notch de ordin fractionar Liniar /

neliniar
DBB [59] HPF + PR Liniar
[74] Generare analiticd a referintei Liniar

[9] Multi rezonant Liniar/neliniar

[75] Generare analiticd a referintei Liniar

[76] HPF + Controler repetitiv cu frecventd uniforma Nelinear
DBU-SC [77] Generare analitica a referintei Liniar
DSCHB [78] PR Retea
[42] Multi rezonant Retea
[79] Controler s/iding mode Retea
[80] Generare analitica a referintei Linear
RS- [81] PR Retea
DSCHB [82] Multi rezonant Retea/
Linear
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Fig 2. Invertoare monofazate diferentiale: (a) buck; (b) boost; (c) buck-boost .

Alte topologii pot fi generate din aceste topologii fundamentale, ca in[77] , in care condensatoarele
initiale de decuplare de pe partea de curent alternativ a invertorului DBU sunt impartite in doud forme
simetrice. Fig 3 prezinta DBU-SC. in [83], punctul median al celor doud condensatoare de decuplare a
fost conectat la punctul median al condensatorului divizat de pe linia de DC. Astfel, utilizarea
condensatoarelor de decuplare este imbundtatita. Tensiunea de iesire a invertorului diferential
monofazat, asa cum se aratd in Fig 1, este generata ca o componenta diferentiald intre cele doua
porturi de iesire ale celor doud HB (Az, 5,).
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Fig 3. Invertor buck diferential cu condensator divizat pe partea de curent alternativ.

Fara decuplarea puterii, cele doud tensiuni de iesire HB sunt controlate pentru a urma referintele
prezentate in (1) cu aceeasi magnitudine si frecventd, dar cu un defazaj de 180°.

{UA =V, + 0.5V,sin (ot) "

vg = V3 — 0.5V, sin (wt)

unde Iz, I/ si w sunt, offset-ul tensiunii de curent continuu, amplitudinea tensiunii de iesire AC si
frecventa unghiulara. Componenta DM este datd apoi de (2), care este tensiunea de iesire a invertorului:

v, = vy — vg = Vp, sin(wt) (2)

2.1.1 DECUPLARE ACTIVA A PUTERII IN INVERTORUL DIFERENTIAL BUCK

Sa presupunem ca topologia invertorului DBU prezentata in Fig 2 (a) alimenteaza o sarcind liniara cu o
tensiune de iesire sinusoidald, datd de (2), puterea de iesire instantanee p, va rezulta:

Vinlm

> [cosp— cos(Rwt + ¢)] (3)

Do =

unde /, este amplitudinea curentului de iesire si¢ este unghiul de defazaj dintre tensiunea de iesire v, si
curentul de iesire /;.

Componenta de putere de ordinul doi, inerenta in (3), trebuie decuplatd pentru a impiedica transferul
acesteia catre sursa de curent continuu. Dupa cum s-a mentionat deja, in loc sa se utilizeze un
condensator electrolitic masiv pe partea de curent continuu, decuplarea puterii in topologiile analizate se
realizeaza prin devierea pulsatiei de putere cdtre un condensator cu film subtire mai fiabil, de capacitate
mai micd. Neglijand cdderea de tensiune pe filtrulinductiv de iesire, puterea absorbita de condensatoarele
de decuplare trebuie sa fie egalda cu puterea componentei oscilante. Acest lucru duce la urmdtoarea
ecuatie diferentiald de ordinul intai (&),

Clvclw + CZUCZW = i cosQwt + ¢) (&)

Pentru incarcarea simetrica a invertorului, s-a presupus ca (; = (; = (). Cunoscand tensiunea
diferentiala de iesire (17 — V) data in(2) si rezolvand(4) si(2) , cele doud tensiuni de iesire rezultd in(5),
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unde Seste puterea aparentd, I/, este valoarea RMS a tensiunii de iesire, iar A, este un parametru de
initializare, asa cum se explica mai jos.

Pe baza constrangerilor de functionare ale unui HB, tensiunile dintre cele doua condensatoare de
decuplare trebuie sa fie pozitive, asa cum se aratd in (6) . Mai mult, partea de sub radical in (5) trebuie sa
fie, de asemenea, pozitiva. Aceste doud constrangeri pot fi indeplinite prin intermediul parametrul A,
care poate fi calculat astfel dupa relatia din (7) .

|/ 125 . . 25
Ve = i7m sin(wt) + 3 w—cdsm(Zwt — @) — 2V2 sin%(wt) + a)—Cdsm(gb) + K, (5)
Ve12 =20 Vot € [0,27] (6)
Ko= max_[42sin?(ot) ~ —[sin(20t — ) + sin( ) g
o= max |4V, sin"(@ oCy [sin(Cw sin

Asadar, regulatorul APD va genera v¢; Si vz conform (5) pentru realizarea functiei APD. Cu toate acestea,
aceasta metoda este sensibild la variatia parametrilor implicati; prin urmare, este posibil ca decuplarea
precisd a puterii sa nu poata fi realizatd daca parametrii, cum ar fi capacitatea condensatoarelor de
decuplare, se modificd sau daca exista perturbatii in curentul de iesire. Pentru parametrii principali
furnizati in Tabelul 2 si luand in considerare sarcina rezistivd, adicd ¢ = O (care va fi considerata la fel in
analiza urmatoare), Fig 4 (a) arata formele de unda de tensiune obtinute v si vz pe condensatoarele de
decuplare si tensiunea de iesire diferentiala (1) la puterea nominald. Rezultatele aratd ca varful tensiunii
pe condensatoarele de decuplare este de aproximativ 1,23 ori mai mare decat valoarea maxima a
tensiunii de iesire. Prin urmare, tensiunea minima de intrare CC necesara in acest caz este mai mare decat
cea a puntii H conventionale. Fig 4 (b) prezinta formele de unda ale curentului de iesire al invertorului (/.
$i Ii2).

Tabelul 2 : Parametrii principali ai invertorului .

Parametru Valoare
Tensiunea de iesire efectiva si frecventa 230V, 50 Hz
Puterea activa nominala de iesire 1TkwW
Capacitatea condensatoarelor de decuplare (C, G) 60 pF
4000 P 6 —— —— .
/ \ A Vel T iL/ T N / T N
200 v, - / \ i5 A
_ . y \ ;
% // \\\ / = 0
2 0 f* - \ /
g Veo \
Vdc(min) =400V -5 \
-200 /
- \\\//
-400 - - -10 - -
0 1 2 3 4 5 6 0 1 2 3 4 5 6
wt [rad] wtfrad]

(a) (b)
Fig 4 . Invertor monofazat diferential buck: (a) forme de unda ale tensiunilor vc;, Vez, Vo, (b) forme de
unad ale curentilor fy; 5ilz.
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2.1.2 DECUPLARE ACTIVA A PUTERIIIN INVERTORUL DIFERENTIAL BOOST

Topologia generala a unui invertor DBO este prezentatd in Fig 2 (b). Ecuatia generald pentru v si ve
radmane aceeasi cu cea a topologiei DBU, asa cum se arata in(5), si numai expresia lui Ap este modificata
pentru a satisface noua restrictie (8) introdusa pentru invertorul DBO.

Vo1 2 Ve Vot €[0,2m] (8)

unde V. reprezinta tensiunea de intrare CC.

In acest caz, A, se obtine prin rezolvarea numericd a ecuatiei (9) .

Ko = max_ 4V3. — 42V, V, sin(wt) + 4V2sin?(wt) — (j—gd [sinRwt — @) + sin( ¢)]] (9)
Formele de undad ale tensiunilor v si v, precum si tensiunea diferentialda de iesire (1), sunt
prezentate in Fig 5 (a). Se observa ca tensiunile condensatorului sunt deplasate deasupra tensiunilor
de intrare CC. Avantajul acestei topologii este cd poate functiona cu o tensiune de intrare CC mai mica
decat varianta buck prezentatd anterior. Cu toate acestea, deoarece tensiunea pe condensatoarele de
decuplare este deplasatd deasupra tensiunii de intrare CC, aceste condensatoare sunt supuse unor
tensiuni mai mari. Fig 5 (b) prezintd formele de unda ale curentului invertorului.

600 */«\ ) "T ' 10 L o
Ve, — v = T / AN
400 N c2 o 5L/ i N
~ ~ 7 L2 N / \
; — — \ ,/ N
% 200
8 < © \
> = . X
= L1 /N
o /
> V. =250V v 5
4o = 250 o \ \\// Y
\. /
200 ‘ 10\ / pe
. 7 \
400 - 15 - -
0 1 2 3 4 5 6 1 2 3 5 6
wtifrad] wtifrad]

(a) (b)

Fig 5. Invertor monofazat diferentia boost: (a) forme de unaa ale tensiunilor vcr, vez, Vo, (b) forme de
undda ale curentilor vy 5i'lz.

2.1.3 DECUPLARE ACTIVA A PUTERII IN INVERTORUL DIFERENTIAL BUCK-BOOST

Structura de baza a DBB este prezentatd in Fig 2 (c). Aceasta constd din doua convertoare buck-boost
(HB-A si HB-B) conectate la aceeasi sursa de intrare CC /x . Tensiunea de iesire 1, este tensiunea
diferentiald intre cele doua condensatoare de decuplare (; si ;. DBB poate functiona fie in modul
buck, fie in modul boost, in functie de tensiunea de intrare DC. in mod similar, ecuatiile de tensiune, v
si V> rdman aceleasi cu cele ale DBU, asa cum se aratd in (5) . In modul buck, valoarea A, este datd
de(7) , in timp ce in modul boost, aceasta este data de(9) . Desi aceasta topologie are un interval de
functionare mai larg pentru tensiunea de intrare DC, tensiunea pe ramura invertorului este cea mai
mare (suma tensiunii de intrare DC si a tensiunii pe condensatorul de decuplare). Fig 6 (a) si Fig 6 (b)
arata formele de unda ale tensiunilor v si vz pentru cele doua moduri de functionare (boost si buck),
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respectiv Fig 6 (c) siFig 6 (d) prezinta formele de unda ale curentului de iesire. Din motive practice, s-a
luat in considerare o tensiune de curent continuu de 250 V pentru modul boost [9] .

600 |

Voltages|[V]
N B
o o
o o
<
Q—>
<
Voltages[V]
N e
o o
o o o 3

’ |
\" \
V., =250V c2 c1
200 do 200 v /
V de(min) = 325V

- L -400 -
400 1 2 3 4 5 6 0 1 2 3 4 5 6

wtifrad] wtifrad]

(@) (b)

3 3
wtifrad] wtrad]

(c) (d)

Fig 6. Invertor monofazat diferential buck-boost: (a) forme de unda de tensiune ale vc;, Vez, Vo in
modul boost; (b) forme de unda de tensiune ale vc;, vcz, Vo in modul buck; (c) forme de unda ale
curentului i;; s iz in modul boost; (d) forme de unda ale curentului i,; 51 i.> in modul buck .

2.1.4 DECUPLARE ACTIVA A PUTERII IN INVERTORUL DIFERENTIAL BUCK CU CONDENSATOR
DIVIZAT PE PARTEA DE CURENT ALTERNATIV

Aceasta topologie, prezentatad in Fig 3, este derivata din DBU[77] . Condensatoarele de decuplare sunt
divizate in doud forme simetrice. Bucla de filtrare creata de sursa de curent continuu si condensatoarele
(7, Gs sau (5, G, oferd o cale de conductie pentru curentii de inalta frecventd, ceea ce reduce cerintele
condensatoarelor de legatura de curent continuu. Componenta oscilanta este procesata utilizand toate
cele patru condensatoare, asa cum se aratd in (10) , cu constrangeri (2) si (11) .

dvey dv,, dvgs dv,
C1v¢q dtc_ + Cve, _; + Cgvcgd—; + C4_Uc4d—; = 0.5V,,I,,, cosQuwt + ¢) (10)
Ve1,2,3,4 >0 Vot € [0,27‘[] )
11

{vci = Vdc - vC(i—Z) Vot € [0,27'[] {I_ = 3’4}

Rezolvarea ecuatiei diferentiale (10) cu constrangerile (2) si (11) dd (12) , unde A, se obtine prin

rezolvarea numerica a urmatoarei expresii (13) .
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%4 |74
Ve = % + 7’” sin(wt)
1 S (12)
+ = [V = 2V2sin?(wt) + —[sinRwt — )] + sin (#)] — K,
2 a)Cd
. 2 2 . 2 S . .
Ky = min |Vi. —2Vy/sin*(wt) + —[sin(Qwt — ¢)] + sin( @) (13)
0<wt<2m aCy

Formele de undd ale condensatorului de decuplare V¢, Vez, Ves, Ve sunt prezentate in Fig 7 (a), iar Fig
7 (b) prezinta formele de undd ale curentului invertorului.
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(a) (b)

Fig 7. Invertor diferential cu condensator divizat pe partea de curent alternativ: (a) forme de unaa de
tensiune ale vci, Vez, Ves, Ve, Vo, (b) forme de unda de curent ale i15i 1.2 .

2.1.5 DECUPLARE ACTIVA A PUTERII PENTRU INVERTOR PUNTE H CU CONDENSATOR DIVIZAT DC
Sl NUMAR REDUS DE SEMICONDUCTOARE

Pentru a oferi 0 analiza echilibratd a invertoarelor monofazate diferentiale, s-au luat in considerare si
topologia H-bridge cu o ramura suplimentara pentru APD, DSCHB [19], si varianta cu numar redus de
semiconductoare derivati din aceasta, RS-DSCHB [29], asa cum se arat in Fig 8 (a) i Fig 8 (b). In Fig
8 (a), o ramura buck sincrond suplimentara este addugata la invertorul H-bridge. Condensatorul DC-
link este, de asemenea, impadrtit in doua condensatoare identice conectate in serie. Avantajul acestor
topologii este cd nu sunt necesare condensatoare suplimentare pentru APD, deoarece aceleasi
condensatoare DC-link vor indeplini functionalitdtile duale de mentinere a unei tensiuni rigide a liniei
de CCside realizare a APD.

. iC?_
i £ D5 {kss Di{kgﬂ D3 53
c2 Ve1
i
t D6 E\?E D2 {\52 D4 sa

(@)
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Fig 8. Invertor H-Bridge cu condensator CC divizat: (a) Invertor punte H cu decuplare sincronad a
puterii active buck; (b) varianta cu numar redus de comutatoare,

Ecuatia generald(%) se aplica pentru aceste douad topologii cu urmadtoarele constrangeri:

V1,20 Vot € [02r]

v, = Vpp sin(wt) (14)
Vez = Ve — Ver

Rezolvarea ecuatiei(4) cu constrangerile mentionate mai sus conduce la ecuatia (15), unde A este data
de optimizarea functiei(16) .

% 1 28
Ve =~ + = V3 +—— [sinQawt — §)] + sin (§) — K, (15)
2 2 wCq4
S
— P 2 . _ .
Ky = OSZ)ltngn' [Vdc + _a)Cd [sin(2wt — @)] + sin( @) (16)

Formele de undad ale tensiunilor v¢; si 1> pe condensatoarele de decuplare pentru I minimain conditii

de capacitate nominald si putere nominala sunt prezentate in Fig 9 (a), iar Fig 9 (b) prezinta formele de
unda ale curentului invertorului.
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Fig 9. Invertor punte H cu condensator DC divizat: (a) forme de unaa de tensiune ale vc;, Vez, Vi, (b)
forme de unda de curent ale i1 5/ i,
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2.2 SOLICITAREA LA TENSIUNE SI CURENT SI PIERDERILE INVERTOARELOR DIFERENTIALE APD

Adaugarea unei tensiuni de compensare pentru a obtine APD are ca rezultat o crestere a tensiunii pe
condensatoarele de decuplare si semiconductoare, respectiv o crestere a cerintei de tensiune DC-link.
Tensiunea pe elementele de comutatie este considerata ca fiind tensiunea pe ramura invertorului. Din
considerentele din Tabelul 3, se efectueaza o analiza a tensiunii, unde V. este tensiunea maxima pe
condensatoarele de decuplare.

Tabelul 3 : Limite de tensiune pentru semiconductoare si condensatoare de decuplare .

Topologie Solicitarea de tensiune pe Constrangeri de tensiune pe condensatoarele
semiconductoare de decuplare

DBU Vac 0=Va, =V

DBO Vcmax Verp 2 Ve

DBB Ve +Vemax Ve 20

DBU-SC Vec Vei23s 20

DSCHB Vac Ve 20

RS-DSCHB Vac Verczm,mz 20

Graficul tensiunilor minime pe semiconductoare in functie de capacitatea de decuplare pentru
topologiile buck si boost este prezentatin Fig 10 (a) si Fig 10 (b), respectiv. Dupa cum se poate observa,
tensiunea totala pe ramura invertorului a scdzut odatd cu cresterea capacitdtii. Acest lucru se
datoreaza faptului cd, pentru aceeasi energie a condensatorului, tensiunea acestuia este invers
proportionald cu radacina patrata a capacitatii. Fig 10 (a) arata cd topologia DBU are cea mai mica
tensiune pe elementele de comutatie. Acest lucru face posibila utilizarea tranzistoarelor cu tensiuni
nominale relativ scazute, ceea ce reduce pretul acestora. in plus, o marji de sigurantd mai mare este
benefica pentru imbunatdtirea fiabilitatii. Mai mult, tensiunea redusd se traduce prin pierderi reduse la
comutatie, ceea ce imbunétiteste randamentul invertorului si cerintele sistemului de ricire. In schimb,
DBB (in modul buck) a prezentat cea mai mare tensiune. Dintre topologiile boost Fig 10 (b), DBO are o
tensiune redusa in comparatie cu DBB (in modul boost). Peste 60pF se poate observa in Fig 10 (a) ca
tensiunea pe DSCHB este mai mica decat cea pe RS-DSCHB pentru a mentine o tensiune v pozitiva.
Tensiunile de comutatie ale topologiei invertorului DBB sunt o combinatie intre tensiunea legaturii de
curent continuu si tensiunea din condensatorul de decuplare, ceea ce le face mai mari decat cele ale
celorlalte topologii.

‘ ]
—DBU — —DBO
DBU-SC 850 [ —DBB(Boost mode)

800 — DSCHB T T
— —RS-DSCHB
e —DBB(Buck mode)| 800
700 T
_ — 750
S
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< > 700
500 S R 650
400 — 600 e —
300 **% J
30 40 50 60 70 80 %0 “ 0 ar " ” ”
Cd[uF] v
() (b)

Fig 10. Solicitarea la tensiune: (a) topologii buck; (b) topologii boost.
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Pentru a analiza tensiunile curentului invertorului, s-a luat in considerare valoarea efectiva (RMS) a
curentului prin inductorul filtrului, iar graficele sunt prezentate in Fig 11 (a) si Fig 11 (b) pentru
topologiile buck si boost, respectiv. Dupd cum se aratd, tensiunea curentului creste odatd cu
capacitatea de decuplare. Solicitarea curentului invertorului este importanta pentru determinarea
pierderilor semiconductoarelor. Mai mult, o solicitare ridicata a curentului implica necesitatea utilizarii
inductoarelor de filtrare cu un curent de saturatie mai mare. Prin urmare, valoarea optima a capacitatii
de decuplare ar trebui sa fie un compromis intre pierderi si dimensiunea componentelor. Dintre
topologiile buck, topologia DBU are, de asemenea, curenti mai mici, in timp ce pentru topologiile boost,
topologia DBO are un curent mai mic.

—DBU
10 |—DBU-SC | -
DSCHB and RS-DSCHB — 14~ |—DBB(Boost mode)
9 DBB(buckMode) ///
13
< 8 i —
sA 212
: =
i 7 1"
6 i 10
5 & 1 } 9
' 40 50 60 70 80 90 B—Lifiiiﬁiﬁ,”,, |
* 0 % 60 70 80 Ll
Cd[uF] Cd[uF]

(a) (b)

Fig 11. Solicitarea in curent: (a) topologii buck; (b) topologii boost.
2.3 UTILIZAREA ELEMENTELOR DE COMUTATIE

Dupd cum s-a mentionat anterior, numadrul minim de elemente de comutatie este principalul avantaj al
topologiilor de invertor analizate. Cu toate acestea, cresterea tensiunii si a curentului implica
supradimensionarea usoard a semiconductoarelor. Gradul de utilizare a elementului de comutatie (SU),
0 metrica adesea utilizatd pentru a analiza performanta unui convertor, indica raportul dintre puterea
de iesire furnizata de convertor si puterea maxima a tuturor tranzistoarelor, definita ca [84] :

V.1
SU[%] = =—

=—"" __.100 (17)
22=1 VskIsk

unde: V/,, /» sunt tensiunea si curentul de iesire maxima ale invertorului; Vs, /&% sunt tensiunea si

curentul maxim al celor ntranzistoare.

Tabelul 4 prezinta SU pentru invertoarele analizate, luand in considerare conditiile de functionare
corespunzdtoare la (s = 60pF, asa cum s-a discutat anterior.

Tabelul 4 : SU al topologiilor invertoarelor analizate .

Conventionala DBU DBO DBB DBB DBU-SC DSCHB RS-

Topologie (mod (mod DSCHB
boost) buck)
SU[%] 25.0 13.6 6.0 3.0 55 6.4 9.8 13.6
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2.4 ANALIZA PIERDERILOR

Pe langa complexitatea minima, o alta caracteristica importanta care trebuie luatd in considerare in
topologiile analizate este randamentul. Dupa cum s-a ardtat anterior, asigurarea decuplarii puterii
necesita o crestere a tensiunii si a curentului pe tranzistoare, ceea ce va duce la cresterea pierderilor in
invertor. Prin urmare, aceasta sectiune analizeaza pierderile (in comutatie si in conductie) ale
topologiilor investigate in comparatie cu invertorul conventional in punte H, luat ca referintd. Deoarece
Sse preconizeaza cd invertoarele monofazate vor utilizain viitor tranzistoare MOSFET cu banda interzisa
larga (SiC si GaN), aceastd analiza se concentreaza pe caracteristicile unice ale acestor tranzistoare in
ceea ce priveste pierderile de conductie si de comutatie. in plus, in scopul simplificirii si generalizarii,
pierderile de conductie si comutatie sunt analizate separat si normalizate, luand ca valori de baza
pierderile unui invertor conventional in punte H care utilizeaza acelasi tip de MOSFET si functioneaza
in conditii similare. Tensiunile si curentii determinati anterior pentru fiecare topologie au fost luati in
considerare la calcularea acestor pierderi. Luand in considerare aceeasi capacitate pentru
condensatoarele de decuplare ((s = 60pF), Tabelul 5 prezinta tensiunea optima (teoreticd) a sursei de
curent continuu (V) a fiecarei topologii pentru a produce tensiunea de iesire nominald de curent
alternativ mentionatd in Tabelul 2, precum si tensiunea de curent continuu a HB (care poate fi aceeasi
cu Vi sau diferita, in functie de topologie), ambele furnizate in unitati pe unitate (p.u.), luand in
considerare amplitudinea tensiunii de curent alternativ (/) ca valoare de baza.

Tabelul 5 : Tensiuni optime (sursa de curent continuu si semi-punte).

) Sursa de curent ) )
Topologie , Tensiune DC semi-punte (p.u.)
continuu (Vq) (p.u.)

Conventionala 1.0 1.0
DBU 1.23 1.23
DBO 0.77 0.77 — 1.84
DBB (mod buck) 1.00 1.00 - 2.23
DBB (mod boost) 0.77 1.54 - 2.61
DBU-SC 1.83 1.83
DSCHB 1.42 1.42
RS-DSCHB 1.42 1.42

Dupa cum s-a mentionat anterior, avand in vedere implementarea cu MOSFET-uri, pierderile de
conductie normalizate fata de pierderile de conductie ale invertorului conventional sunt estimate
folosind urmdtoarea ecuatie:

2 =< Lrms )2 ig)
PC—COTlU Irms—conv

unde: /ms Si lms-cony SUNt curentii efectivi ai topologiei analizate si, respectiv, ai invertorului conventional.

In ecuatia de mai sus, s-a presupus cd rezistentele MOSFET in stare activa in cadranele 1 si 3 (adicd
pentru cdile de curent direct si invers) sunt aceleasi, in timp ce pierderile de conductie care apar in
diodele de nul in perioada timpului mort sunt neglijate (adica timpul mort a fost considerat mai mic de
1% din timpul de comutatie). in analiza pierderilor de comutatie, s-a presupus c& frecventa de comutatie
este constanta pentru toate topologiile, in timp ce energia totald de comutatie a MOSFET-ului a fost
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consideratd direct proportionald cu tensiunea si curentul gestionate de tranzistor in momentul
comutarii[85] . Mai mult, s-au neglijat pierderile de comutatie in dioda de nul SiC/GaN. Prin urmare,
pierderile de comutatie normalizate in raport cu aceleasi pierderi ale invertorului conventional sunt
estimate dupa cum urmeaza:

Pav—conv %Z( co(,f(k) 'Is_lcsoi?(k)) (19)

k=1

unde: Vs, Veconv, s, lscony SUNt tensiunile si curentii topologiei analizate si, respectiv, ai invertorului
conventional, la momentul comutatiei 4 iar 7este numarul total de comutatii pe durata unei perioade
a tensiunii de iesire.

Pe baza procedurii de calcul de mai sus, pierderile de conductie si comutatie pentru topologiile analizate
sunt enumeratein Tabelul 6 . Retineti cd cele doua componente ale pierderilor sunt normalizate la valori
diferite; prin urmare, suma lor nu reflecta o valoare corespunzatoare pierderilor totale. Dupd cum se
aratd, DBU are cele mai mici pierderi, in timp ce topologia RS-DSCHB urmeaza indeaproape. Asa cum
era de asteptat, DBB este topologia cu cele mai mari pierderi, deoarece este configurata sa accepte o
variatie mai mare a tensiunii de intrare, in detrimentul unei utilizari mai reduse a comutatorului

Tabelul 6 : Analiza pierderilor in conductie si comutatie .

Pierderi conductie (p.u.) Pierderi comutatie (p.u.)
Topologie P, P,
Pe—conw Pow—conv

Conventionala 1 1

DBU 1.4 1.46
DBO 3.89 2.78
DBB (mod buck) 3.66 3.34
DBB (mod boost) 9.4 6.63
DBU-SC 3.10 3.10
DSCHB 1.99 2.41
RS-DSCHB 1.49 1.71

Deoarece analiza de mai sus s-a bazat pe o procedura de calcul simplificatd, topologiile conventionale
si DBU au fost investigate in continuare folosind simuldri numerice si experimente bazate pe procedura
descrisa in[65] . Parametrii principali utilizati atat in simulare, cat si in experiment sunt enumerati in
Tabelul 7 . Trebuie mentionat ca invertorul SiC utilizat in analiza experimentald prezentata in aceasta
sectiune face parte din configuratia descrisa in capitolul 6, Fig 32.
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Tabelul 7 : Parametrii principali ai invertorului (SiC) utilizati in simulare si experiment.

Descrierea parametrilor Invertor conventional punte H Invertor DBU
Putere activa nominala de iesire TkW

Tensiune de intrare CC 450

Tensiune efectivd de iesire 230

Condensator filtru diferential 4.4 pF -
Condensatoare de decuplare a puterii - Ci=C, =60pF
Frecventa de comutatie 50 kHz

Inductanta de filtrare L1 =L2 =280pH

Tip MOSFET (SiC) C3M0120090)

in cadrul experimentului, pierderile totale ale invertorului SiC au fost masurate folosind un analizor de
putere de precizie (Yokogawa WT-1806). Tabelul 8 oferd o comparatie intre rezultatele simuldrii si cele
experimentale pentru pierderile din ambele topologii. Trebuie remarcat faptul ca, in timp ce in simulare
pot fi estimate diverse componente ale pierderilor (adica pierderile de comutatie si de conductie ale
semiconductoarelor, inductoarelor si condensatoarelor), in analiza experimentald au putut fi mdsurate
doar pierderile totale ale invertorului. Rezultatele arata ca pierderile totale din simulare sunt apropiate
de cele experimentale, indicand faptul cd modelul de simulare este suficient de precis pentru a fi utilizat
ca referinta si pentru a compara pierderile de conductie si comutatie din simulare cu valorile calculate
anterior.

Tabelul 8 : Analiza comparativa a pierderilor invertorului (simulare si experiment).

Topologie

Cond. Com. Cond.+Com. Diverse” Total (W]
Conv. 8.39 3.04 11.43 11.03 22.46 24.08
DBU 1M.44 3.2 14.64 1279 27.43 29.28

"Pierderi suplimentare care apar in snubber, inductante de filtrare, condensatoare de decuplare.

Tabelul 9 prezinta pierderile de conductie si comutatie ale invertorului DBU, normalizate la pierderile
invertorului conventional, obtinute din simuldri si calcule.

Tabelul 9 : Pierderi normalizate ale invertorului DBU (simulare si calcul).

Pierderi de conductie DBU Pierderi de comutatie DBU

(p.u.) (p.u.)
Fe Psw
Fe—conv Psw—conv
Simulare 1.36 1.05
Calcul 1.43 1.19
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2.5 CONCLUZII

Acest capitol a prezentat topologii de invertoare diferentiale monofazate care au fost implementate in
literatura de specialitate pentru a realiza APD. Obtinerea APD fdra a creste complexitatea hardware a
invertorului, adica fara a fi necesare dispozitive semiconductoare suplimentare, prezinta un interes
practic considerabil in ceea ce priveste reducerea costurilor si imbunatatirea fiabilitatii. Prin urmare,
studiul actual a analizat diverse invertoare diferentiale propuse in literatura de specialitate (impartite
in trei clase principale: buck, boost si buck-boost) in ceea ce priveste solicitarea semiconductoarelor si
pierderile. De asemenea, a fost furnizatd o descriere matematicd unificata a fiecarei topologii,
permitand o evaluare mai usoard a limitelor operationale ale invertoarelor in conditii de parametri
diferiti. in plus, au fost discutate cele mai comune strategii de control, iar ideea principald a fost
generarea autonoma a tensiunii de compensare pentru decuplarea eficienta a componentei de putere
oscilante. Acest lucru minimizeaza dependenta metodei de control de parametrii sistemului.
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3. CONTROLUL UNUI INVERTOR DIFERENTIAL MONOFAZAT INGLOBAND VOC TIP VAN DER
POL PENTRU INTEGRAREA iN MICRORETEA

Continutul acestei sectiuni a fost publicat de autor in lucrdrile conferinte 2024 6" Global Power, Energy
and Communication Conferences (GPECOM) [86] si 2025, 74th International conference on renewable
energy research and applications (ICRERA) [87] .

VOC a apdrut ca o solutie alternativa pentru controlul invertoarelor conectate in paralel in MG datorita
capacittilor sale de autosincronizare si control avansat. in comparatie cu controlul de tip droopsi VSM,
ale caror operatiuni sunt derivate din functionarea generatoarelor conventionale, VOC se bazeaza pe
dinamica oscilatoarelor neliniare, cum ar fi oscilatoarele dead-zone, Van der Pol si Andronov-Hopf
(AHO), care asigura in mod inerent sincronizarea atunci cand sunt cuplate intr-o retea. Oscilatoarele
slab neliniare se sincronizeaza la un ciclu limitd sinusoidal in stare stationara dintr-o conditie initiala
arbitrard. Cu toate acestea, in ciuda faptului ca este neliniar, s-a demonstrat in [88] ,[89] ca VOC se
comporta similar metodei droopin starea stationard, dar este superior in regimul tranzitoriu.

Numeroase eforturi de cercetare au fost dedicate explordrii VOC, motivate de potentialul sdu
semnificativ de a imbunatati performantele MG prin sincronizare descentralizata si rdspuns dinamic
rapid. O comparatie intre controlul droop si VOC este prezentatd in [90], unde s-a demonstrat ca VOC
ofera un rdspuns relativ mai rapid si amortizat. Pentru a obtine echilibrarea puterilor, controlul drogp
opereazd pe cantitati fazoriale, adica puteri active si reactive, iar utilizarea filtrelor trece-jos pe buclele
de putere afecteaza performanta sa dinamica. Provocarea cu oscilatorul Van der Pol este prezenta
armonicii a treia datorita elementului neliniar din structura sa.

3.1 CONTROLUL OSCILATORULUI VIRTUAL

VOC emuleaza dinamica unui oscilator neliniar, cum ar fi oscilatorul Van der Pol. Fig 12 (a) prezinta un
model tipic de oscilator Van der Pol, unde /oc este curentul de feedback detectat de la invertor Si Vr
este tensiunea de referinta de la oscilator. Structura este compusa dintr-un circuit LC rezonant care
stabileste frecventa sistemului, o sursa de curent neliniard dependenta de tensiune si o rezistenta de
amortizare. Dinamica VOC este data de urmatoarele ecuatii [25]:

diL Uref
== 20
dt ~  k, (20)
dvref vﬁef
C—2L=—a—2+ ovpp — kyiy — kykiiy (21)
dt k2

unde L si Csuntinductanta si capacitatea virtuala.

Parametrii o si o determind performantele de reglare a tensiunii. Interfata dintre VOC si invertor se
realizeaza prin intermediul amplificarii de curent 4 si amplificdrii de tensiune &, . Parametrul 4;
actioneaza asupra curentului de iesire al invertorului inainte de a fi transmis catre VOC, in timp ce 4,
actioneaza asupra tensiunii de iesire din VOC pentru a genera tensiunea de referinta v.r pentru
modulatia invertorului. Tensiunea de referinta pentru invertor este generatd dupa cum urmeaza:
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Vref = kv(vvoccos¢ - siLsin¢) (22)

unde ¢ reprezintd impedanta caracteristica data dupa cum urmeaza, ¢ = (L/C).

in functie de caracteristicile de reglare, @ poate fi ales zero, astfel producand o cuplare intre puterea
activa (P) - tensiune (V) si puterea reactiva (Q) - frecventa (w), sau 90° caz in care obtinem varianta
VOC invers. Aceasta din urma situatie produce o cuplare in stare stationara intre P - w si @ - U,
compatibila cu modul de functionare clasic ale generatoarelor sincrone.

o » » +
Ve - L | avdy| lvoc
.R . C v_
.

AAAA
A

i~y
[cos® -sin®] F—>Vref o0

Fig 12. VOC bazat pe oscilatorul Van der Pol/

Fig 13 prezinta structura generalda de control pentru generarea impulsurilor PWM ale invertorului.
Controlerul este compus dintr-un VOC care genereaza tensiunea de referinta pentru buclele interne de
control al tensiunii si curentului. in plus, un controler APD genereazad o componenta in mod CM care
este adaugatd la semnalele de modulatie. Regulatorul rezonant a fost setat pentru a amplifica
frecventele pare multiple ale frecventei fundamentale, adica armonici de ordinul 2, 4 si 6 prezente in
tensiunea de pe linia CC a invertorului. Controlerul APD produce o tensiune de compensare Veomp, Care
este addugata la tensiunile de modulatie ale bratelor invertorului. Tensiunea de iesire, care este o
componenta diferentiald, nu va fi influentata de aceasta componenta CM. Dinamica controlerului APD
este data de functia de transfer de mai jos:

Ucomp ZkJD(JJJ
Gy(s) =——= Z - 3z (23)
Vac j=2,4,65 + wj

unde kp este amplificarea componentei j» corespunzdtoare si w, este frecventa unghiulara
fundamentala.

Veer Voltage | iref +—~ [Current | Vinv/2 - dq
h Loop b Loop + 4
—>P1
i Ve pwM—>P2

\,'0 lo —»pg
Vd4e_,| APD Vcomp 7 ¥ do—= P4
Controller = :

Fig 13. Structura de control a invertorului cu VOC si APD
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3.2 STRUCTURA PROPUSA BAZATA PE VOC A INVERTORULUI MONOFAZAT DBU

Tensiunea la iesirea invertorului este controlata de VOC, programat in controlerul digital, asa cum se
arata in Fig 14 . Un controler APD suplimentar este, de asemenea, inclus pentru a elimina oscilatiile de
joasa frecventa din legdtura DC, asa cum se detaliaza in sectiunea 3.2. Prelucrarea acestor oscilatii se
realizeaza prin condensatoarele de decuplare ; si ( ale invertorului DBU, prezentate in Fig 14 . Prin
controlul APD, oscilatiile sunt redirectionate cdtre condensatoarele (; si (.

VOC

?
\7e) D%R . L C‘L o’ . Ivoc
C‘R : ? I

VY e

v
[cos® -sin®] ref [0.5 -0.5] x [dnda [ pyym

+
Generator
| Vdc

APD Pulses@
controller @ Pulses

A

l?

A
»

H-bridge

Fig 14 . Structura de control propusa pentru un invertor DBU.

3.3 REZULTATE EXPERIMENTALE ALE VOC CONVENTIONAL

Pentru a evalua performantele sistemului atat in regim stationar, cat si in regim tranzitoriu, a fost
implementat un stand experimental, detaliat in Capitolul 6, configuratia de laborator 1. Standul
cuprinde un controler n timp real de tip RCP, dSPACE DS1103. Doua pldci de evaluare cu MOSFET-uri
SiC alcatuiesc partea hardware a invertorului. Tensiunea de intrare de 450 V a fost furnizata de o sursa
de alimentare DC. Mdsuratorile au fost efectuate in mediul software ControlDesk al dSPACE. Principalii
parametri utilizati in experiment sunt prezentati in Tabelul 12 din capitolul urmator.

3.3.1 RASPUNS DINAMIC

Fig 15 si Fig 16 prezintd raspunsul dinamic al invertorului in cazul conectdrii si deconectdrii unei sarcini
liniare rezistive. Figurile prezinta principalele forme de undd care includ curentii de iesire ai invertorului,
tensiunea de iesire, factorii de umplere ale undelor PWM aferente modulatiei celor doua brate,
tensiunea DC si puterea activa de iesire. Se observa ca sistemul rdmane stabil, iar tensiunea DC se
mentine in limite admise, cu un regim tranzitoriu de aproximativ 60 ms, ceea ce demonstreaza
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performanta buna a algoritmilor de control, precum si adaptabilitatea acestora la aplicatii in care
sarcina se modifica rapid.
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Fig 15. Conectare sarcind liniara: curentul de Fig 16. Deconectare sarcind liniara: curentul de
lesire; tensiunea de lesire; factor de umplere; lesire; tensiunea de lesire; factor de umplere;
tensiunea DC; puterea activa. tensiunea DC; puterea activa.

3.4 REZULTATE EXPERIMENTALE ALE VOC INVERS

In aceasta sectiune sunt prezentate rezultatele experimentale ale VOC invers. Comanda cu VOC invers
este studiatd deoarece relatiile sale - w si @ — I/ suntin mod natural compatibile cu masinile sincrone,
asigurand o distributie proportionald a puterii si o functionare stabild atunci cand invertoarele
functioneaza alaturi de generatoare conventionale. Sectiunea 3.1 a detaliat modul in care oscilatorul
genereazd tensiunea de referintd pentru a obtine relatia inversa.
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3.4.1 RASPUNS DINAMIC CU SARCINA LINIARA

Rdspunsul dinamic a fost analizat supunand sistemul unei schimbdri treptate a sarcinii (conectarea sau
deconectarea unei sarcini liniare de 1 kW). Fig 17 si Fig 18 prezinta principalele forme de unda pentru
cele doud evenimente (conectare/deconectare sarcind), care includ curentii de iesire ai invertorului (prin
inductanta filtrului si prin sarcind), tensiunea diferentiald de iesire, factorul de umplere, tensiunea DC si
puterea activd. In ambele cazuri invertorul a fost capabil sd asigure controlul rapid, regland tensiunea
de iesire si stabilizand tensiunea DC in aproximativ 3 cicluri. Acest lucru este esential in aplicatiile
practice, unde sunt necesare performante bune in stare stationara si dinamica.
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Fig 17. Conectare sarcind liniard: curentul de Fig 18. Deconectare sarcind liniara: curentul de
iesire; tensiunea de iesire; factor de umplere; lesire; tensiunea de iesire; factor de umplere;
tensiunea DC; puterea activa, tensiunea DC; puterea activa.

3.4.2 ANALIZA COMPARATIVA INTRE VOC CONVENTIONAL SI VOC INVERS

In aceastd sectiune, s-a efectuat o evaluare comparativa intre VOC invers si conventional pe baza
distorsiunilor tensiunii de iesire a invertorului DBU si a invertorului monofazat conventional. In analiza,
s-aluatin considerare un condensator de filtrare de iesire de 10uF si o capacitate pe linia DC de 1000pF
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in cazul invertorului monofazat conventional. Toti ceilalti parametri au fost identici cu cei prezentati in
Tabelul 12 . Tabelul 10 si Tabelul 11 prezintd THD-ul tensiunii de iesire pentru invertorul DBU cu APD si,
respectiv, pentru invertorul monofazat conventional. Pentru cazurile luate in considerare, VOC invers a
atins un THD scdzut in comparatie cu VOC conventional la tensiune si frecventa nominale in conditii de
incarcare diferite. Sistemul a fost readus la tensiunea si frecventa nominale prin reglarea parametrilor
VOC asi ( respectiv. THD scdzut poate fi atribuit filtrdrii curentului armonic al inductantei virtuale a
VOC, astfel incat utilizarea curentului inductorului virtual ca referinta din VOC are ca rezultat un THD
mai scizut al tensiunii de iesire. In plus, diferenta micd intre THD-ul invertorului DBU cu APD si
invertorului monofazat conventional pentru ambele algoritmi de control demonstreaza ca APD nu
afecteaza in mod semnificativ THD-ul tensiunii de iesire.

Tabelul 10 : Distorsiunea armonica totald a tensiunii de sarcind pentru invertorul DBU .

THDy [%]
Parametru VOCinvers VOC conventional
P = 0kW, Q = OkVAr 0.75 2.4
P =0kW, Q = 1 kVAr (capacitiv) 0.93 2.98
P =0kW, Q =1 kVAr (inductiv) 0.89 23
P=1kW, Q=0kVAr 0.82 2.26
P =0,8 kW, Q = 0,6 kVAr (inductiv) 0.81 2.2
P =0,8 kW, Q = 0,6 kVAr (capacitiv) 0.78 2.35
Sarcina neliniarg, (0,5 kW/1 kVA) 3.8 410

Tabelul 11 : Distorsiunea armonicd totald a tensiunii de sarcind pentru invertorul conventional.

THDy [%]
Parametru VOC invers VOC conventional
P = 0kW, Q = OkVAr 0.81 2.4
P =0kW, Q = 1 kVAr (capacitiv) 1.0 2.81
P =0kW, Q = 1 kVAr (inductiv) 0.74 2.36
P=1kW, Q=0kVAr 0.82 2.19
P =0,8 kW, Q = 0,6 kVAr (inductiv) 0.77 2.19
P =0,8 kW, Q = 0,6 kVAr (capacitiv) 0.87 2.25
Sarcina neliniarg, (0,5 kW/1 kVA) 4,62 4,92

3.5 CONCLUZII

Acest capitol a prezentat dezvoltarea si analiza schemei VOC formulata pe baza oscilatorului neliniar
Van der Pol. Pornind de la structura si principiile sale de functionare, capitolul a stabilit o intelegere a
modului in care VOC regleaza tensiunea si frecventa invertorului. Au fost examinate atat arhitecturile
VOC conventionale, cat si cele inverse, iar comportamentul lor in regim stationar si dinamic a fost
analizat pe un invertor monofazat. VOC invers asigura o legdturd intre P - w si @ — . Aceastd relatie
este compatibild cu dinamica naturald a masinilor sincrone. In comparatie cu VOC conventional, VOC
invers a prezentat un THD al tensiunii de iesire mai mic la tensiunea si frecventa nominald pentru
diferite conditii de incarcare. APD a fost, de asemenea, integrat cu VOC, iar controlul stabilit a fost
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eficient in eliminarea oscilatiilor de joasa frecventd de ordin par de pe linia de curent continuu. Analiza
a fost efectuata atat in conditii de sarcina liniard, cat si neliniarda, pentru a oferi o intelegere a modului
in care controlul propus functioneaza in situatii variate. in timpul regimurilor tranzitorii induse de
comutarea sarcinii, tensiunea DC a fost restabilita in mai putin de 20 ms.

Pe baza analizei prezentate in acest capitol, capitolele urmatoare vor explora in continuare utilizarea
VOC pentru controlul invertoarelor paralele intr-o microretea.
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4. CONTROLUL UNEI MICRORETELE MONOFAZATE INSULARIZATE BAZAT PE VOCTIP VAN
DER POLTMBUNﬁTﬁ'[IT CU LIMITAREA PUTERII $| CONTROL SECUNDAR DISTRIBUIT
ROBUST

Continutul acestur capitol a fost publicat de autor in IEEE Open Journal of the Industrial Electronics
Society, vol. 6, 2025 [91].

Situatia energeticd globala inregistreaza o schimbare majora de paradigmad, trecand de la sistemele
energetice traditionale dominate de masini sincrone la sisteme energetice dominate de convertoare
[92]. Trecerea la resurse bazate pe invertoare, cum ar fi energia fotovoltaicd, energia eoliana si
sistemele de stocare cu baterii, este influentatd in mare mdsura de necesitatea tranzitiei cdtre energii
curate si durabile pentru a satisface nevoile energetice in crestere. Tranzitia catre un sistem energetic
mai rezilient si descentralizat poate fi facilitata de MG [93],[94]. MG integreaza diverse DER si sarcini
intr-o unitate controlabild, capabila sa functioneze fie independent, fie conectata la o altd retea.
Microretelele pot oferi mai multe avantaje cheie, printre care imbunatdtirea securitdtii energetice, a
fiabilitatii, a durabilitatii si reducerea emisiilor de carbon [95] . in acelasi timp, provocérile legate de
stabilitate sunt mai acute in MG din cauza naturii fragile a acestor sisteme [96] . Prin urmare, cercetarea
ar trebui sa se concentreze in primul rand pe dezvoltarea de algoritmi de control care sa asigure
functionarea coordonatad stabild si eficienta a diverselor DER-uri.

in prezent, un procent mare din resursele bazate pe invertoare sunt controlate prin convertoare de tip
GFL [97] , care functioneaza optim atunci cand este conectat la o retea rigidd. Comanda GFL
controleaza invertorul pentru a se comporta ca o sursd de curent. in timpul functionarii, invertorul
trebuie sa mentind sincronizarea cu reteaua printr-o bucla cu calare de faza (PLL). Necesitatea unei
surse de tensiune pentru sincronizare reprezinta o provocare pentru controlerele GFL, in special in
retelele slabe sau in timpul insularizarii anumitor sectiuni ale retelei. in plus, aceste invertoare GFL nu
pot participa la procese precum autopornirea (b/ack-start) in cazul unei intreruperi totale sau partiale a
retelei.

Pe mdsura ce sistemele electroenergetice trec catre o generare de energie descentralizatd, controlul
GFM a aparut ca o tehnologie cheie pentru a depdsi provocdrile mentionate mai sus [98] . Comanda
GFM controleaza invertorul pentru a se comporta ca o sursa de tensiune si stabileste in mod autonom
tensiunea interna si unghiul de faza al invertorului. Controlerul GFM utilizeaza sincronizarea bazata pe
putere/curent si tinde sa fie relativ stabil in retelele slabe, datorita faptului ca nu depinde de PLL pentru
a rdmane sincronizat cu restul retelei. Adoptarea controlului GFM imbundtdteste stabilitatea si
fiabilitatea MG [99] . in plus, GFM poate furniza si alte servicii auxiliare, cum ar fi capacitatea de
autopornire.

4.1 STRUCTURA SISTEMULUI

Fig 19 prezinta structura MG consideratd, format din trei invertoare monofazate in paralel. Fiecare
invertor este conectat la PCC printr-un comutator (5w). Impedanta in serie este asiguratd in principal
de bobinele £, L>si L5 (si rezistentele corespunzdtoare acestora), care asigurd filtrarea armonicelor de
ordin superior si actioneaza ca inductante de cuplare.

33



———————————————————————————————————————————————————————

Digital Controller

v

Secondary | Inner P Primary
Control | controller control(VOC)

i01 SW1

A

Inverter 1 |:| Vo
«—> Digital controller !

Inverter 2

Communication network
|I
I

Dam— T RS
_
\/ Inverter 3

Fig 19. Structura MG propusa, formata din trei invertoare in paralel.

4.2 CONTROLUL PROPUS AL MICRORETELEI

Fig 20 prezinta structura generald de control a unui invertor (celelalte avand un control similar),
compusd din etajele de control primar si secundar implementate. Sectiunile urmatoare detaliaza fiecare
subsistemn al controlului propus.
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Fig 20. Structura generald de control a unui invertor cu bucle de control primar si secundar.
34



4.2.1 CONTROLUL SECUNDAR

Controlerul secundar propus, descris in (24) si (25), utilizeaza informatii locale si colecteaza date de la
vecinii apropiati pentru a imbundtati performanta de optimizare globald a intregului sistem MG si
coordonarea actiunilor de control. Prin acest control, efectele derivei ceasului asupra controlului
secundar sunt atenuate, asa cum se evidentiaza in masurdtorile experimentale. Primul termen al
controlerului secundar de frecventa propus compara frecventa masurata la PCC cu frecventa nominala
Si eroarea este furnizata unui bloc de integrare. Controlerul secundar de tensiune compara tensiunea
efectivd nominald cu media tensiunilor efective ale tuturor invertoarelor. in acest fel, tensiunea medie
a tuturor nodurilor este apropiata de tensiunea nominald. Aceasta abordare ajutd la rezolvarea
conflictului dintre reglarea tensiunii si distribuirea uniformd intre invertoare a puterii active. Al doilea
termen este generat de fiecare invertor prin compararea puterii sale normalizate cu puterile
normalizate medii ale invertoarelor alaturate. Eroarea generatad este, de asemenea, transmisa unui bloc
de integrare, iar cei doi termeni sunt combinati pentru a genera termenii de compensare. In acest fel,
se realizeaza atat reglarea frecventei si tensiunii, cat si distributia uniforma a puterii. Calcularea mediei
tensiunilor si puterilor in (24) si (25) are loc de fiecare datd cand un nou pachet continand date de la un
invertor vecin ajunge prin canalul de comunicatie. Pentru restabilirea frecventei, termenul compensator
generat este adaugat la capacitatea virtuald a VOC dupd cum urmeaza: G, = C + 8¢ (t) unde Ceste
capacitatea nominald. in cazul tensiunii, termenul compensator generat este addugat la termenul « al
VOC dupd cum urmeaza: aqo, =a + 6, (t). Controlerele secundare sunt descrise de (24) si (25) .

n
1 .
8p(t) = k,fj(wo —wi)dt+k,Qf gi—— Qi dt (24)
Q; nj=1 Qj
n n
1 P 1O P
j=1 ‘ j=1/

unde Ar, kv, ki Si ki sunt amplificarile componentelor integrative. P Si @’i sunt puterea activa Si
reactivd nominald a invertorului curent, in timp ce P, si @) sunt puterea activa si reactivd nominald a
invertoarelor vecine.

4.3 VALIDARE EXPERIMENTALA

Pentru a valida rezultatele simuldrii, a fost construit un ansamblu experimental, asa cum se aratd in
capitolul 6, configuratia 1, in conformitate cu structura MG prezentata in Fig 2, ansamblul MG fiind
format din doud invertoare. Fiecare invertor a fost controlat de un controler dSPACE DS1103 separat,
iar formele de unda au fost achizitionate prin intermediul software-ului ControlDesk. Comunicatia
necesara controlului secundar, asa cum este descrisd anterior, a fost realizata prin protocolul CAN. n
aceasta configuratie au fost utilizate doua surse separate de curent continuu pentru alimentarea
invertoarelor. Informatii detaliate despre configuratie sunt furnizate in capitolul 6. Parametrii
sistemului sunt sintetizatiin Tabelul 12 . Analiza prezentatd mai jos sintetizeaza diferite scenarii pentru
a valida experimental functionarea sistemului propus.

35



Tabelul 12 : Parametri sistern MG.

Simbol Cantitate Valoare
S Putere aparenta de iesire 1kVA
Vo tensiune nominala de iesire 230
f frecventa nominala de iesire 50 Hz
fs frecventa de comutare 40 kHz
Ve Tensiune DC-link 450V
Car, Caz condensatoare de decuplare 60 pF
Ly, L> inductante de filtrare 280pH
Lg inductanta partea retelei 2.5 mH

4.3.1 CONTROL SECUNDAR

Pentru a demonstra efectul derivei ceasului asupra performantei controlerului secundar, a fost

implementat un control secundar descentralizat, cu integratoare locale si fara comunicatie intre

invertoare. Rezultatele sunt prezentate in Fig 21 . Controlul secundar a fost activat la t = 6s. in ciuda

faptului ca controlerul este capabil sd regleze frecventa si tensiunea la valorile lor nominale, se poate

observa cd puterile active continud sa se modifice pe mdsura ce timpul trece, rezultand o functionare

instabila.
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Fig 21. Control secundar cu integratoare locale .

Odata cu implementarea metodei de control secundar propuse, in care fiecare invertor schimba

informatii despre puterile active si reactive, provocdrile introduse de deriva ceasului sunt limitate. In
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plus, controlul secundar propus mentine partajarea puterii, asigurand o contributie proportionald a
puterii din partea fiecarui invertor si prevenind suprasolicitarea oricdrei unitati.
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Fig 22 . Control secundar propus: (a) schimbare treptata a puterii active; (b) schimbare treptata a
puterij reactive.

Pentru a evalua precizia distributiei puterii active si reactive a fiecdrei unitati, eroarea de distributie a
puterii unitatii /» poate fi definita prin (26) si (27) .

Pirery — P,
Perr(ty 6 = ‘%‘ 1100 (26)
(iref)
Qeirer) — Qi
Qerr(i) % = ZCref) < .100 (27)
Qirer)

unde PyrSi Qyren Sunt puterea activa si, respectiv, puterea reactiva de referinta. #si @; sunt puterile

reale de iesire ale invertorului unitatii /.

Fig 22 (a) arata performanta controlului secundar propus atunci cand existd o schimbare brusca a
puterii active a sarcinii (P, La t = Os, se introduce o sarcind de 1kW, iar la t = 3.1s sarcina este oprita.
inambele cazuri, controlul secundar restabileste tensiunea in aproximativ 2s, mentinand in acelasi timp
distributia echilibratd a puterii. Dupd cum se arata in figurd, eroarea de distributie a puterii invertorului
1 si 2 este Payn2%= 0% Un scenariu similar a fost, de asemenea, realizat pentru a testa raspunsul
controlului secundar la o schimbare brusca a puterii reactive (). Fig 22(b) prezinta puterile reactive
furnizate de fiecare invertor, puterea sarcinii si frecventa. in ambele cazuri de pornire si oprire a sarcinii
reactive, frecventa a fost restabilita in aproximativ 8 secunde. n acest caz, Qomys= 4% Si Qer2)4= 0.7%.

4.3.2 LIMITAREA PUTERII

Dupd cum s-a descris deja, controlerul de limitare a puterii poate limita puterea de iesire a
convertizorului in functie de conditiile sale de functionare. Pentru a valida experimental functionarea
controlerului de limitare a puterii active, au fost luate in considerare doud scenarii. in primul caz
prezentat in Fig 42(a), se introduce o crestere treptatd a puterii active (1 kW) la t = O s, invertorul 1
avand puterea activa limitatd la 0.25 kW, iar invertorul 2 neavand nicio limitare de putere. Puterea
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furnizatd de invertorul 2 este limitatd doar de capacitatea sa nominald (1 kVA). in timpul unei cresteri
treptate a sarcinii, invertorul 11si limiteaza puterea activa de iesire la 0.25 kW, iar celalalt invertor, care
nu a atins inca limita, isi mdreste puterea de iesire pentru a echilibra consumul sarcinii. La t = 3.1 s,
sarcina este oprita. Dupa cum se observa in Fig 23 (a), controlul secundar restabileste, de asemenea,
tensiunea in conditii de limitare a puterii active. in al doilea caz prezentat in Fig 23(b), invertoarele sunt
initial pornite cu o distributie egald a puterii (fara limitare a puterii). La t = 3s, Py pentru invertorul 1
este redus la 0.25 kW. Dupd cum se aratd, invertorul 1 isi limiteaza puterea activa la P, In timp ce
puterea rimasa este furnizatd de invertorul 2. in plus, rezultatele demonstreaza ci controlul secundar
restabileste tensiunile in timpul limitarii puterii.

Scenarii similare sunt testate pentru controlerul de limitare a puterii reactive, iar rezultatele sunt
prezentate in Fig 24 . In cazul 1, se introduce o crestere treptatad a sarcinii reactive la t = Os, invertorul
1 avand puterea reactiva limitata la 0.17kVAr. Dupd cum se arata in Fig 24 (a), invertorul 11si limiteaza
puterea reactivd, iar invertorul 2 furnizeaza puterea rimasa a sarcinii. in cazul 2 prezentat in Fig 24 (b),
Omax pentru invertorul 1 este modificat la 0.1 kVAr la t = 10s. Puterea sa de iesire este redusa la 0.1
kVAr, demonstrand capacitatea limitdrii puterii de a controla puterea distribuitd de invertor. Rezultatele
demonstreazd, de asemenea, capacitatea controlul secundar de a restabili frecventa in aproximativ 8s.
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4.4 CONCLUZII

Necesitatea de a controla si gestiona in mod eficient diverse DER-uri necesita mai multe cercetari privind
strategiile de control pentru MG. Pentru a gestiona natura intermitentd a RES si constrangerile impuse
de sursele primare, acest capitol a prezentat un controler de limitare a puterii pentru invertoarele bazate
pe VOC pentru a distribui puterea in functie de conditiile de functionare ale sursei primare. Controlerul a
limitat cu succes atat puterea activa, cat si cea reactiva furnizata de invertoare, ceea ce este esential
pentru optimizarea utilizarii capacitdtii sursei primare si prevenirea supraincarcdrii invertoarelor. in plus,
aceastd teza a dezvoltat un controler secundar integrat cu VOC, conceput pentru a fi robust impotriva
efectelor derivelor de ceasin controlerele digitale.Tn acestscop, afostimplementat un controler secundar
descentralizat care utilizeaza o abordare de mediere distribuitd. Controlerul propus a restabilit frecventa
si tensiunea la valoarea nominald, mentinand in acelasi timp distributia echilibrat a puterii sarcinii. in cele
din urmd, a fost implementat un control APD in invertoarele bazate pe VOC pentru a elimina
componentele de joasa frecventd din legatura de curent continuu. Au fost luate in considerare diverse
scenarii prin simuldri si experimente pentru a analiza performanta controlerelor propuse.
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5. CONTROLULUL UNEI MICRORETELE INSULARIZATE BAZAT PE OSCILATOR ANDRONOV-
HOPF SI CONTROL SECUNDAR DISTRIBUIT CONSENSUAL

Continutul acestui capitol face parte dintr-un articol de revista trimis de autor pentru evaluare la Electric
Power Systems Research [104]. In plus, cea mai mare parte a cercetarii prezentate in acest capitol, in
special validarea experimentala, a fost realizata in cadrul unui program de mobilitate Erasmus la
Universitatea Aalborg, Danemarca.

Acest capitol prezinta o strategie de control secundar distribuit bazat pe consens, conceputa pentru a
fi compatibild cu invertoarele GFM bazate pe AHO in MG izolate. in comparatie cu oscilatorul Van der
Pol, AHO a demonstrat performante superioare datorita capacitdtii sale de a genera forme de unda fara
armonici si fard a compromite performanta dinamica [100] .

In studiile anterioare, AHO a fost frecvent aplicat in sisteme trifazate datoritd structurii sale care
acceptd in mod inerent douad intrdri, componentele a-B. Cu toate acestea, in aceastad tezd, AHO este
adaptat pentru sisteme monofazate prin utilizarea unui integrator generalizat de ordinul doi (SOGI)
pentru a genera componenta virtuald $ din componentele curentului « mdsurate ale invertorului. O
stare actuald a solutiilor de control bazate pe AHO, precum si modelarea si sincronizarea pentru
invertoarele GFM interconectate cu controlul AHO sunt furnizate in [101] .

5.1 CONFIGURAREA $I CONTROLUL MICRORETELEI

Fig 25 prezinta MG izolat propus, format din trei invertoare de tensiune monofazate paralele care
alimenteaza o sarcind comuna. Invertoarele sunt sincronizate pe un linie CA comund, permitand
distributia coordonata a puterii. lesirile terminalelor invertoarelor sunt conectate la magistrala comuna
prin filtrul LCL pentru a atenua armonicele introduse de comutatia tranzistoarelor si pentru a asigura o
impedanta de cuplare. Conectarea si deconectarea in siguranta a fiecdrui invertor la microretea s-a
realizat prin intermediul unui intrerupdtor de circuit. Controlul primar bazat pe oscilatorul AHO si
algoritmii de control secundar distribuit bazat pe consens au fost programati intr-un controler digital,
care furnizeaza semnalele de comutatie cdtre invertoare.

Digital Control 1
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1
1
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l—i i 1
: A control | ¢ 'S : . Ly L Lo y
' % . o—"\
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1 c 1
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= PWM
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2 [ €— 50! lo2
15 control R i
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Fig 25. Structura de control MG propusa cu trei invertoare conectate in paralel.
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5.1.1 CONTROLUL OSCILATORULUI ANDRONOQOV HOPF

Asa cum este ilustratin Fig 26, structura AHO este compusa dintr-un circuit LC rezonant care oscileaza
cu frecventa naturald de rezonantd datd de w,, = 1/vLC , unde Lsi Csunt inductanta si capacitatea
virtuald. De asemenea, include surse virtuale de tensiune si curent neliniare, dependente de stare, care
sustin oscilatia. Interfata dintre invertor si AHO este asiguratd prin amplificarea tensiunii si a curentului,
prin termenii 4, si &; . Dinamica AHO poate fi exprimata ca un sistem de ecuatii diferentiale, asa cum se
arata in (28) si (29).

dig,
LE: —Ve + Uy — Uy (29)

Tensiunea la bornele condensatorului virtual este notata cu vy jar /; este curentul care trece prin
inductorul virtual. Intrdrile oscilatorului sunt notate cuv v; si vy, iar sursele neliniare de tensiune si
curent v, Si /my Ccare joaca un rol esential in reglarea oscilatiilor autosustinute, sunt date de:

Uy = ¢ (2X2 — x? — x3)x, (30)
Wnom

i = ¢ (2X3 — xf — x3)x (31)
gwnom

unde& este constanta de amorsare care influenteaza viteza de convergentd catre o stare stationara; X,
este amplitudinea RMS, iars este impedanta caracteristica datd de e = /L/C .

Variabilele de stare din (30), (31) pot fi definite ca x; = v, six, = €i;. Referintele de tensiune din
oscilatorul din sistemul o3 pot fi produse prin scalarea variabilelor de stare cu amplificarea de tensiune
k, dupd cum urmeaza: vap = ky[x1,x,] .

+o *

Fig 26. Structura de control AHO.

Inlocuind (30), (31) v Si vin (28) ,(29) se obtin urm&toarele ecuatii:

kvki.

dv, &
a_ p(ZVnz —v2 - vé)va —wnVp ———la (32)
v

dt
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dv/;_

§ kyk; .
7 —k—s(ZVnz—vé—vE)v/g+wnva— LA

B (33)

unde ¥, = k,X,, este tensiunea efectiva nominala.

Constanta de scalare a curentului 4 pentru curentul de iesire al invertorului, care este utilizat ca
feedback pentru oscilator, se calculeaza ca k; = V,,/Syqteq . In timp ce factorul de scalare a tensiunii
estek, =V,.

O proiectare detaliata a celorlalti parametri este furnizatd in [102], iar valorile parametrilor utilizati sunt
prezentate in Tabelul 13 . Distributia puterii invertoarelor satisface urmatoarea conditie[100] :

Pi _¢iky (34)
P @jk;

unde &;, &, si P, P, , si @;, ¢; sunt amplificarile de curent, puterile active si raporturile de distributie a
puterii pe invertoarele vecine / si/ .

5.1.2 CONTROL SECUNDAR DE CONSENS

Aplicarea algoritmului de consens in controlul distribuit are scopul de a asigura ca variabilele de stare,
precum tensiunea si frecventa tuturor DER-urilor, converg catre o valoare comuna printr-un proces
iterativ care implica schimbul de informatii intre unitatile invecinate. O regula tipica de actualizare a
consensului este datd de:

dxl-
dar Z ai,-(xj - x;) (35)

JEN;
unde a; sunt elementele matricei de adiacenta, x; este variabila de stare a agentului / si /i, denotd un
set de vecini.

Controlul propus se bazeaza pe o abordare consensuala complet distribuita pentru a estima tensiunea
si frecventa medie si pentru a converti toate DER-urile la 0 medie comund, asa cum se aratd in (36) si
(37) . Fiecare DER comunicd estimarea sa medie cu vecinii imediati pentru a forma un consens la nivel
de retea care aproximeaza starea globala. Fiecare DER implementeaza apoi un controler integral local
pentru a readuce tensiunea si frecventa locald la valori nominale, asa cum se arata in (38) si (39) . Pentru
a mentine distributia echitabilda a energiei intre DER-uri, conform controlului primar, este inclus un
termen suplimentar. Acest termen este, de asemenea, calculat pe baza consensului, in care DER-urile
schimba informatii normalizate despre puterea activa si reactiva cu vecinii lor pentru a ajusta simentine
in mod colectiv distributia energiei. Controlul secundar este implementat prin urmatoarele ecuatii:

t

VEH(E) = Vi) + f Z ay (VE (x) — V(1)) dr (36)
0 jen;
t

Wf () = wy(t) + f > a0 (@ - of () de 37)
0 JEN;

pjnom Pinom
dt (38)

t t
Vi(e) = Ky [ Gr= Ve +Kip [ <———
0 0 X, Pj i
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t t nom nom
swi(8) = Kia fo (wn — W (D)dr — Kig fo > (Q’ —) dt (39)

fen, Pj @i

unde: I/*** si w/*" sunt estimadrile starii globale la nivelul intregii retele, in timp ce 61/ (¢)si dw; (t)sunt
termeni de corectie addugati la controlul primar pentru a restabili tensiunea si frecventa; Kv, Ki , Kir,
Kio sunt constantele integratorului, 27, Br°7, Qr°”, @f°™ sunt puterile active si reactive normalizate
ale invertoarelor / si / respectiv; ¢; si ¢, denotd raporturile de partajare a puterii.

Astfel, ecuatiile complete cu control primar si secundar pot fi scrise dupd cum urmeaza:

d Vg f kvki ,

= k—g(Z(Vn + 8V;(t))? — v2 — vﬁz)va — (wp + Sw;(t))vg — o la (40)

dv & kyk;

d—tﬁ =z (2 + 8V ()2 — vZ — v} )vg — (wy + 6w (1)) — "C “ig (41)
v

Fig 27 prezinta structura ierarhica generala de control pentru un singur invertor. Toate celelalte
invertoare sunt controlate cu o structurd de control similard, compusa dintr-un control primar bazat pe
AHO si un control secundar bazat pe consens. A fost addugata o impedanta virtualda /7, pentru a
minimiza neconcordantele de distributie a puterii datorate impedantelor diferite ale liniilor si, de
asemenea, pentru a ajuta la amortizarea oscilatiilor [103]. Tensiunea vs,c este utilizata pentru procesul
de sincronizare a invertorului, care va fi descris mai tarziu.

Communication

A ‘ ‘
P1mum Q1n0m V_]eSt w1est Vjest UJJ'ESt" Pjnom anom

Secondary Control

A

Androncv-Hopf Oscillator control

A
s
Inner voltage and < \illf)11
current control Loops (E v SOGI |
dc
¢ [d4. do]
[ PWM generator |
2 iL1
PCC

| DC [ i
Vdc(—<3dc — @
o I AC

Fig 27 . Structura generala a controlului invertorului propus.
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Tabelul 13 : Specificatii ale parametrilor invertorului si AHO.

Simbol Descriere Valoare
Parametrii invertorului
Srominal Putere aparentd nominala 1k VA
A Tensiune nominala efectiva 230V
Vininpu Tensiune minima normalizata 0.95 p.u.
Wn Frecventa unghiulara nominala 2m50 rad/s
/0 @ [rmax Frecventa unghiulara maxima de compensare 210,5 rad/s
L, Inductanta pe partea invertorului 1.8 mH
Lg Inductanta pe partea retelei 1.8 mH
Cr Capacitate filtru 9 uF
Vee Tensiune DC-link 450V
fs Frecventa de comutatie 10 kHz

5.2 REZULTATE EXPERIMENTALE

Pentru a valida metoda de control propusd, au fost implementate doua configuratii experimentale (2 si
3), prezentate in capitolul 6, in conformitate cu structura prezentata in Fig 25 . Configuratia 2 ce
cuprinde un sistem HIL a fost compusa din platforma in timp real dSPACE DS1006 si PLECS RT-Box.
Cea de-a treia configuratie a fost realizata cu trei invertoare, fiecare cu o putere nominald de 1 kW
monofazat, alimentate de la o sursd de curent continuu programabild (cele trei invertoare sunt
conectate pe o magistrald comuna de curent continuu). Toti ceilalti parametri ai configuratiei sunt
prezentatiin Tabelul 13 . Masuratorile in timp real au fost afisate siinregistrate prin intermediul dSPACE
ControlDesk. Mai multe detalii despre configuratii sunt furnizate in capitolul 6.

5.2.1 REZULTATE EXPERIMENTALE CU MICRORETEA FIZICA

Dupa verificarea strategiei de control propuse prin experimente HIL, s-a efectuat o validare
suplimentara utilizand hardware real de invertor pentru a evalua performanta controlerului propus
intr-un mediu MG real. Configuratia utilizatd este detaliata in capitolul 6.3.

5.2.1.1 CONTROL SECUNDAR
Cazul A: Madificare sarcina rezistiva

Fig 28 prezinta principalele marimi masurate la bornele celor trei invertoare: puterile active ale, curentul
efectiv, tensiunea efectiva si frecventa. In urma comutarii sarcinii rezistive (2 = 1,9kW)la t=1s Si t=
3 s, controlul secundar a restabilit tensiunea la valoarea nominala intr-un interval de 1 s. Se poate
observa, de asemenea, o anumita cuplare intre puterea activa si frecventd in Fig 28 (d), ceea ce duce la
unele oscilatii de frecventd dupa pornirea si oprirea sarcinii, care se atenueazd rapidin 0.5 s. inplus fata
de restabilirea tensiunii, abordarea consensuald a mentinut, de asemenea, distributia puterii intre DG-
uri in conditii de sarcind dinamicd, asa cum se arata in Fig 28 (a).
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Fig 28. Modificare sarcind activa: (a) putere activa, (b) curent efectiv; (c) tensiune efectiva;

Cazul B: Maodificare sarcina inductiva

(d) frecventa.

In acest caz, raspunsul controlului secundar a fost evaluat in conditiile unei modificari bruste a cererii
de putere reactiva din partea sarcinii (¢, = 1kVAr). O sarcind reactivd a fost activata lat = 1 s si
dezactivatd lat = 3s. Fig 29 prezintd puterile reactive ale celor trei invertoare, curentul efectiv, frecventa

si tensiunea efectiva.
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Fig 29. Modificare sarcind reactivd (inductiva): (a) putere reactiva; (b) curent efectiv; (c) frecventa,
(d) tensiune efectiva.
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Dupa conectarea sarcinii, frecventa a depdsit pentru scurt timp 50.24 Hz si a revenit la valoarea
nominald in aproximativ 1 s. in mod similar, dup& deconectarea sarcinii, frecventa a revenit la valoarea
nominala in aproximativ 800 ms. Controlul secundar mentine, de asemenea, distributia puterii reactive,
inainte si dupa perturbarea sistemului.

Cazul C: Modificare sarcind activa cu distributie inegald a puterii

in practicd, DG-urile pot avea puteri disponibile inegale si, prin urmare, se asteapta ca unitdtile sa
alimenteze sarcina proportional cu capacitatea lor, pentru a preveni supraincdrcarea unitatilor mai mici.
Pentru a reflecta aceste conditii, performanta controlului secundar a fost analizatd in conditii de raport
inegal de distributie a curentului de 1: 1: 2. Rezultatele experimentale sunt prezentate in Fig 30 . O
schimbare treptatd a cererii de putere activa a fost introdusa la £= 1 s sila £= 3 s prin conectarea si
deconectarea sarcinii rezistive. in ambele scenarii, controlul secundar a reusit sd restabileascd
tensiunea la valoarea nominald in 1s.In plus, raportul de distributie a puterii a fost mentinut si inainte
si dupad perturbatie.
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Fig 30. Modificare sarcind activa cu distributie inegald a puteri: (a) curent efectiv; (b) putere activa;
(c) tensiune efectiva; (d) frecventa.

Cazul D: Control secundar luand Tn considerare intarzierea liniei de comunicatie

Intarziere comunicatie 75 ms

Intarzierea de comunicatie a fost crescutd in pasi discreti de 15 ms. La 75 ms, efectele mai pronuntate
ale intarzierii incep sa fie observate asupra curentului si puterii active. Invertoarele au fost adaugate
unul dupa altul, urmand o procedura discutata anterior, iar invertoarele addugate sunt la limita de
stabilitate. Fig 31 aratd puterea activd de iesire a invertoarelor, puterea reactivd, curentul de iesire,

tensiunea de iesire si frecventa. In ciuda oscilatiilor de putere, abordarea consensuald a reusit sa
46



restabileasca tensiunea si frecventa dupd o schimbare bruscad a puterii active si reactive lat=1sit =
3s. Acest lucru demonstreaza capacitatea abordarii consensuale propuse de a asigura un control stabil
al tensiunii si frecventei in conditii de intarzieri moderate de comunicatie. Cu toate acestea, cand
intarzierea a crescut la 80 ms, sistemul a devenit instabil.
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Fig 31. Schimbare treptatd a puterii cu o intdrziere de comunicatie de 75 ms: (a) putere activa; (b)

putere reactiva; (c) curent efectiv; (d) tensiune efectiva; (e) frecventa.

5.3 CONCLUZII

in acest capitol a fost implementati o strategie de control secundar bazata pe consens, integratd intr-
un cadru de control ierarhic, cu AHO servind ca control primar intr-o MG monofazata functionand
insularizat. Abordarea consensuald permite invertoarelor sa regleze atat frecventa, cat si tensiunea,
precum si sd mentina distributiei puterii prin schimbul de informatii locale. Validarea experimentald a
fost realizata utilizand platforma de control dSPACE DS1006 si trei invertoare monofazate. Rezultatele
experimentelor au demonstrat eficacitatea strategiei propuse in cazul diverselor schimbadri treptate ale
cererii de putere electricd (activa/reactivd). Rezultatele au ardtat, de asemenea, ca abordarea
consensuald a restabilit tensiunea si frecventa, mentinand in acelasi timp distributia puterii in diverse
conditii de functionare, care includ incdrcare egald si inegald a invertoarelor si diferite scenarii de
intarziere a comunicatiei din controlul secundar.
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6. DEZVOLTAREA PLATFORMELOR EXPERIMENTALE PENTRU APLICATII MG

Acest capitol prezinta configuratiile experimentale care au fost utilizate pe parcursul tezei pentru a
sprijini dezvoltarea, validarea si testarea solutiilor propuse. Prima configuratie a fost dezvoltata la
Universitatea Transilvania din Brasov/IDCT/L4 si constd intr-o platforma MG compusa din doua
invertoare monofazate. Controlul in timp real a fost implementat utilizand un sistem RCP de tip dSPACE
1103. A doua configuratie a fost dezvoltata la Universitatea Aalborg (AAU) Danemarca, in laboratorul
de sisteme fotovoltaice echipat cu hardware dSPACE 1006 si PLEXIM RT Box care executa modelul MG,
permitand implementarea HIL. A treia configuratie a fost realizatd, de asemenea, la AAU, in Laboratorul
MG. Configuratia MG a cuprins trei invertoare monofazate, iar controlul a fost asigurat de dSPACE 1006.
Descrierile detaliate si configuratiile acestor configuratii sunt prezentate in subsectiunile urmdatoare.

6.1 CONFIGURATIE DE LABORATOR 1
6.1.1 DEZVOLTAREA HARDWARE-ULUI SI A SISTEMULUI DE CONTROL

A fost construita o configuratie experimentald, asa cum se aratd in Fig 32 compusa din doua invertoare.
Fiecare invertor a fost controlat de un controler dSPACE DS1103 separat, iar formele de undad au fost
achizitionate prin intermediul software-ului ControlDesk. DS1103 oferd capacitdti de procesare in timp
real, ceea ce il face potrivit pentru aborddri de tip RCP.
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Fig 32 . Stand experimental: (a) partea hardware; (b) detaliu invertor IGBT; (c) detaliu invertor SiC.
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6.2 CONFIGURATIE DE LABORATOR 2
6.2.1 DEZVOLTAREA HARDWARE-ULUI SI A SISTEMULUI DE CONTROL

Configuratia experimentald prezentata in Fig 33 a fost conceputa pentru a facilita testarea HIL a
strategiilor de control MG dezvoltate. Aceasta configuratie a fost necesara ca etapa preliminard inainte
de implementarea hardware-ului propriu-zis, descris in sectiunea urmatoare. Aceasta face parte din
laboratorul de sisteme fotovoltaice al Departamentului de Energie al Universitatii Aalborg din
Danemarca. Configuratia constd din dSPACE 1006 pentru control in timp real si PLEXIM RT Box pentru
executarea modelului. Frecventa de comutatie a invertoarelor a fost de 10 kHz, ceea ce s-a aliniat cu
specificatiile hardware reale ale invertoarelor din configuratia 3. Modelul MG cu trei invertoare a fost
executat in RT box la un timp de esantionare de 5 ps.

dSPACE DS 1006

Fig 33. Banc de testare experimental MG compus din PLECS, RTBox si dSPACE 1006.

6.3 CONFIGURATIE DE LABORATOR 3
6.3.1 DEZVOLTAREA HARDWARE-ULUI SI A SISTEMULUI DE CONTROL

A treia configuratie experimentald prezentatd in Fig 34, consta din trei invertoare Danfoss
interconectate fizic pentru a forma o MG de laborator care alimenteaza o sarcind comuna. Configuratia
urmeaza aceeasi structura ca si configuratia HIL descrisa anterior, dar utilizeaza hardware real pe
partea de alimentare a MG. Platforma de control s-a bazat, de asemenea, pe sistemul de control in
timp real dSPACE 1006. Algoritmii de control au fost modelatiin MATLAB/Simulink si configurati pentru
a rula la o perioada de esantionare fixda de 100 ps. dSPACE ControlDesk a fost utilizat pentru
vizualizarea semnalelor, achizitionarea datelor si reglarea parametrilor.
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Fig 34 . Banc de testare experimental MG compus din 3 invertoare si dSPACE 1006.
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7. CONCLUZII FINALE

Aceastd teza a prezentat strategii avansate de control dezvoltate pentru invertoare monofazate,
pentru a permite integrarea acestora in microretele. Prima parte a oferit o analiza extinsa a solutiilor
APD pentru atenuarea oscilatiilor de ordinul doi inerente liniei de curent continuu a invertoarelor
monofazate si a dezvoltat descrieri matematice unificate pentru invertoarele diferentiale, pentru a
deriva o topologie optimd, luand in considerare diferiti parametri. Invertoarele monofazate au fost
ulterior integrate in sistemele MG utilizand un control avansat bazat pe VOC, unde au fost
implementate doua oscilatoare: oscilatorul Van der Pol si oscilatorul Andronov-Hopf. In cadrul VOC, a
fost dezvoltat un controler de limitare a puterii pentru a permite invertoarelor sd isi distribuie sarcina
in functie de conditiile de functionare si de disponibilitatea sursei primare. Au fost formulate doud
abordari de control secundar bazate pe medierea distribuita si protocolul de consens, pentru
restabilirea tensiunii si frecventei, precum si pentru mentinerea distributiei echitabile a puterii intre
invertoare. Pentru validarea metodelor de control propuse au fost utilizate simulari si platforme
experimentale care includ testarea HIL si un MG de laborator cu invertoare fizice.

7.1 SEMNIFICATIE SI IMPACTUL MAI LARG AL CERCETARII

Concluziile acestei teze au o valoare semnificativa in proiectarea si dezvoltarea invertoarelor
monofazate si integrarea acestora in MG. Metodele de control propuse si analizate, care se bazeaza pe
APD, contribuie la imbunatatirea fiabilitatii si duratei de viata a invertoarelor monofazate, oferind o
metoda rentabild de inlocuire a condensatoarelor electrolitice voluminoase cu condensatoare cu film
mai fiabile. Acest lucru se datoreaza faptului cd, prin redirectionarea oscilatiilor DC-link departe de DC-
link, cerintele de capacitate sunt reduse. Acest lucru este deosebit de important in aplicatiile
fotovoltaice, unde, de obicei, invertoarele au o durata de viata mult mai scurtd decat panourile
fotovoltaice. Prin urmare, prelungirea duratei de viata a invertoarelor reduce costurile de intretinere si
inlocuire si imbundtéteste fiabilitatea generald a sistemului. In plus, concluziile sunt importante in
contextul transformadrii continue a sistemelor de alimentare cu energie electricd, determinata de
cresterea integrarii energiei regenerabile. In retelele electrice slabe, necesitatea unor strategii avansate
de control GFM a devenit esentiald pentru a asigura stabilitatea, rezilienta si furnizarea fiabild a energiei
electrice. Prin extinderea cadrului VOC emergent, integrarea limitarii puterii si a schemelor de control
secundar distribuit, aceasta teza propune o directie promitatoare pentru urmdtoarea generatie de
invertoare GFM.

7.2 CONTRIBUTIILE TEZEI

Contributiile principale ale tezei pot fi sintetizate dupd cum urmeaza:

* Analiza cuprinzatoare a stadiului actual al tehnicii privind invertoarele monofazate diferentiale,
prezentand principalele caracteristici, principiile lor de functionare si o analiza comparativa a
performantelor in ceea ce priveste cerintele de tensiune ale legdturii de curent continuu, pierderile
si solicitarile asupra componentelor invertorului. Pe baza acestei analize, s-a obtinut o topologie
optima.
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= Dezvoltarea unei descrieri matematice unificate a principalelor topologii ale invertoarelor
diferentiale monofazate, permitand o evaluare mai usoara a limitelor lor operationale in conditii de
parametri diferiti.

= Tezaaexaminat principalele strategii de control aplicate acestei clase de invertoare pentru a realiza
atat controlul primar (functionare autonomd sau conectata la retea), cat si functile APD,
promovand in acelasi timp dezvoltarea de algoritmi de control care sunt mai putin dependenti de
variatiile parametrilor si mai rezistenti la perturbatii externe.

= Dezvoltarea si implementarea strategiilor VOC avansate pe invertoare monofazate diferentiale
pentru integrarea in MG, utilizand atat oscilatoarele Van der Pol si Andronov-Hopf. Aceste strategii
de control asigura sincronizarea rapidad, raspunsul tranzitoriu imbundtatit si reglarea stabild a
tensiunii si frecventei.

= Integrarea VOC cu tehnici APD, stabilind un cadru de control unificat pentru invertoarele
monofazate care elimina oscilatiile de ordinul doi din legatura DC, mentinand in acelasi timp un
comportament GFM stabil.

= Dezvoltarea metodei de limitare a puterii in cadrul VOC, asigurand ca invertoarele pot distribui
puterea in functie de conditiile de functionare si disponibilitatea sursei primare. Controlerul poate
limita atat puterea activa, cat si cea reactiva la valorile de referinta specificate. Cand un invertor
atinge limita de putere, celelalte care nu sunt restrictionate de limitarea puterii preiau sarcina
suplimentara.

* Formularea si implementarea strategiilor de control secundar distribuit pentru MG-uri bazate pe
oscilatoare, utilizand o metodd de mediere distribuita pentru Van der Pol si un protocol bazat pe
consens pentru VOC-ul oscilatorului Andronov Hopf. Aceste controlere permit restabilirea tensiunii
si frecventei si distributia echitabild a puterii intre invertoare. Metodele de control secundar au fost,
de asemenea, proiectate pentru a fi robuste la deriva de ceas, fenomen asociat controlerelor
digitale.

* \Validarea strategiilor de control propuse prin testarea HIL in timp real si experimente pe sistem MG
fizic bazat pe invertoare monofazate, demonstrand fezabilitatea practica in conditii de functionare
realiste.

7.3 DIRECTII VIITOARE DE CERCETARE

Pe baza lucrdrii prezentate in aceastad teza, pot fi identificate mai multe directii pentru cercetarea

viitoare:

* Ointelegere mai profundd a modului in care topologiile invertoarelor monofazate cu scheme APD,
care utilizeaza un numar minim de semiconductoare pot mentine sau chiar spori fiabilitatea in
comparatie cu topologiile traditionale. Combinarea topologiilor cu numdr redus de comutatoare si
utilizarea semiconductoarelor cu banda interzisa larga poate fi o abordare de proiectare eficienta.

= Dezvoltarea de algoritmi de control avansati care pot gestiona in mod eficient frecventa ridicatd de
comutatie a tranzistoarelor moderne cu banda largd, care au atins acum frecvente de MHz (de
exemplu, dispozitive GaN), este o sarcind cruciald. In astfel de circumstante, metodele care nu se
bazeaza pe modulatoare PWM, mentinand in acelasi timp o frecventa de comutatie constantd, se
pot dovedi a fi solutia optimd. Mai mult, pe masura ce frecventa de comutatie creste, problema
curentului de scurgere devine din ce in ce mai semnificativa, in special in aplicatiile fotovoltaice.
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* Analizand modulin care circuitul APD influenteaza serviciile auxiliare pe care trebuie sa le furnizeze
astfel de invertoare. De exemplu, o provocare este legatd de capacitatea de a functiona la tensiune
redusd, care este impusd in prezent in multe coduri de retea pentru invertoarele conectate la retea.
Odata cu reducerea capacitatii pe linia de curent continuu, invertoarele bazate pe APD au mai putina
energie stocata in legatura de curent continuu pentru a sustine functionarea in cazul caderilor de
tensiune in retea. Sunt necesare cercetdri suplimentare pentru a oferi solutii la aceasta problema.

= (Cercetdrile viitoare ar putea investiga compatibilitatea VOC cu tehnicile de control GFM consacrate,
cum ar fi controlul drogp si SM.

= O alta directie promitdatoare este explorarea strategiilor de control bazate pe inteligenta artificiala
ca alternative potentiale sau completari la controlul GFM bazat pe oscilator virtual.

7.4 PUBLICATII PE TEMA CERCETARII DOCTORALE

In timpul programului de doctorat, ne-am orientat citre reviste WOS cu impact ridicat (Q1/Q2) Si
conferinte internationale IEEE, majoritatea publicatiilor avandu-ma ca prim autor. Acest lucru a asigurat
faptul ca cercetarea a contribuit |a literatura stiintifica evaluata prin proces de peer-review.

Lucrari in reviste indexate WOS

= R. Musona and I. Serban, "Control of a Single-Phase Islanded Microgrid Based on Virtual
Oscillator Control Enhanced With Power Limitation and Robust Distributed Secondary Control,’
in /EEE Open Journal of the Industrial Electronics Society, vol. 6, pp. 25-42, 2025, doi:
10.1109/0JIES.2024.3519809. - Link
o WOS Quartile: Q1;
o WOS Impact Factor: 4.3
= R.Musona and |. Serban, "Differential Single-Phase Inverters With Active Power Decoupling: A
Survey,"in /EEE Access, vol. 11, pp. 53654-53670, 2023, doi: 10.1109/ACCESS.2023.3280228.
— Link
o WOS Quartile: Q2;
o WOS Impact Factor: 3.6
= R. Musona, |. Serban, T. Kerekes, “Andronov-Hopf-Oscillator Based Control of an Islanded
Microgrid With Distributed Consensus Secondary Control’, submitted for review to Electric
Power Systems Research—
o WOS Quartile: Q2;
o WOS Impact Factor: 4.2

Lucrdri prezentate la conferintele internationale IEEE (indexate IEEE Xplore / WOS)

- R. Musona and I. Serban, “Improving Microgrid Operation by Integrating Virtual Oscillator
Control and Active Power Decoupling in Single-Phase Inverters’, 2025 74th international
conference on renewable energy research and applications (ICRERA), \lienna, Austria, 2025, pp.
311-316, doi: 10.1109/ICRERA66237.2025.11283952.- Link

o Lucrare prezentatd de autor in cadrul conferintei.
o Lucrare indexata IEEE Xplore
- ). Sora, I. Serban, R. Musona, “Control of a DC MG Integrating a Single-Phase Inverter and a

DAB for EV Charging and V2G Operation ", 2025 74th international conference on renewable
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https://scholar.google.com/citations?view_op=view_citation&hl=en&user=sAdNShQAAAAJ&citation_for_view=sAdNShQAAAAJ:_FxGoFyzp5QC
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energy research and applications (ICRERA), Vienna, Austria, 2025, pp. 276-281, doi:
10.1109/ICRERA66237.2025.11284060.- Link

o Lucrare prezentatd de autor in cadrul conferintei.

o Lucrare indexata IEEE Xplore

- R.Musonaand I. Serban, "Active Power Decoupling on a Differential Single-Phase Inverter With
Non-linear Load," 2024 6th Global Power, Energy and Communication Conference (GPECOM),
Budapest, Hungary, 2024, pp. 74-78, doi: 10.1109/GPECOM61896.2024.10582620. - Link

o Lucrare prezentata de autor in cadrul conferintei.
o Lucrare indexata IEEE Xplore si WOS.

- R.Musona and I. Serban, "A Comparative Performance Analysis Between the Buck and Boost
Differential Single-Phase Inverters with Active Power Decoupling," 2023 International Aegean
Conference on Electrical Machines and Power Electronics (ACEMP) & 2023 International
Conference on Optimization of Electrical and Electronic Equipment (OPTIM), |stanbul, Turkiye,
2023, pp. 1-6, doi: 10.1109/ACEMP-0OPTIM57845.2023.10287078. - Link

o Lucrare prezentatd de autor in cadrul conferintei.
o Lucrare indexatd IEEE Xplore

- |. Serban and R. Musona, "A Single-Phase Reactive Power Compensator with Reduced-Size
Film Capacitors and Active Power Decoupling Control," 2023 8th IEEE Workshop on the
Electronic  Grid  (eGRID), Karlsruhe, Germany, 2023, pp. 1-5, doi:
10.1109/eGrid58358.2023.10380895. - Link

o Lucrare indexata IEEE Xplore.

Lucrdri publicate inainte de perioada doctoratului in domeniul tezei:

- R.Musona and I. Serban, "A Comparative Analysis on a Single-Phase Inverter With a Reduced
Component Count Power Decoupling Circuit," 2022 IEEE 20th International Power Electronics
and Motion Control Conference (PEMC), Brasov, Romania, 2022, pp. 333-338, doi
10.1109/PEM(C51159.2022.9962863. - Link

o Lucrare prezentatd de autor in cadrul conferintei.
o Lucrare indexata IEEE Xplore si WOS

- R. Musona and I. Serban. "Comparative efficiency analysis between a conventional single-
phase inverter and an inverter with a minimalist active power decoupling circuit" Bulletin of the
Transilvania ~ University —of Brasov. Series [-Engineering  Sciences(2022): 1-8,
doi: doi.org/10.31926/but.ens.2022.15.64.1.1 ( BDI journal) - Link
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