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RESUMEN

En esta tesis se presenta el análisis, diseño y construcción de una nueva topo-
loǵıa de convertidor CC-CC apto para aplicaciones fotovoltaicas. Se realiza un
análisis de estado estacionario del convertidor que permite predecir el compor-
tamiento de todas sus corrientes y tensiones, en todo su rango de operación. A
partir de este análisis se obtiene un modelo de pérdidas en los principales com-
ponentes del circuito, con lo que puede conocerse en dónde se produce el mayor
monto de pérdidas y estimarse la eficiencia global del sistema. Se construye el
transformador de aislamiento de un modo no convencional, con el cuál puede ob-
tenerse una inductancia de dispersión elevada de valor espećıfico, para conseguir
que las llaves del convertidor operen en conmutación suave. Se desarrolla un mo-
delo dinámico promediado no lineal del convertidor y a partir de la linealización
del mismo en un punto de trabajo adecuado, se diseña un controlador para la
tensión de salida del sistema. Se construye y ensaya un convertidor de 3kw con
el fin de corroborar y contrastar los resultados teóricos obtenidos a lo largo de la
tesis.

ABSTRACT

This thesis presents the analysis, design and construction of a new topology of
DC-DC converter suitable for photovoltaic applications. A steady-state analysis
of the converter that allows to predict the behavior of all its currents and voltages,
throughout its range of operation is performed. From this analysis a model of the
losses of the main components of the circuit is obtained, which identifies where the
major losses occur, and also the overall efficiency of the system can be estimated.
The isolation transformer is constructed in an unconventional way, which achieves
high leakage inductance of an specific value to ensure that the switches of the
converter operate in soft switching. A dynamic nonlinear averaged model of the
converter is developed. From the linearization of this model in a suitable working
point, a controller for the output voltage of the system is designed. A 3kW
converter is constructed and tested in order to verify and compare the theoretical
results obtained throughout the thesis.
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1. Introducción

1.1. Presentación de la problemática

Debido al crecimiento en la demanda de enerǵıa eléctrica mundial y al aumento

de la contaminación ambiental, es necesario utilizar y mejorar los métodos de ob-

tención de enerǵıa limpia (no contaminante), a partir de los recursos renovables.

Particularmente, la República Argentina posee un vasto territorio y condiciones

climáticas favorables para la explotación tanto de la enerǵıa eólica como de la

solar. La conversión fotovoltaica (PV, por sus siglas en inglés) [1], que convierte

la enerǵıa solar en eléctrica es uno de los métodos más promisorios para la ob-

tención de enerǵıa limpia. La enerǵıa eléctrica obtenida de paneles solares, puede

ser aprovechada en puntos aislados o no de la red eléctrica. Cuando un sistema

fotovoltaico de pequeña escala se conecta a la red de distribución eléctrica para

generar enerǵıa en puntos cercanos al lugar de consumo, forma parte de lo que se

conoce como generación distribuida [2]. El hecho de que pueda generarse enerǵıa

cerca de consumidores que se encuentran en puntos distantes de las grandes cen-

trales eléctricas, disminuye la utilización de largas ĺıneas de transmisión, que trae

como beneficio la reducción de las pérdidas que se originan en éstas [3]. La ge-

neración distribuida puede ser utilizada tanto en aplicaciones residenciales como

industriales y puede ofrecer importantes beneficios a los consumidores cuando

se la combina con las redes eléctricas centralizadas tradicionales. Los consumi-

dores que tengan instalados sistemas de generación distribuida, cuentan con la

posibilidad de inyectar a la red eléctrica su excedente de enerǵıa generada. Esta
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enerǵıa puede ser vendida a la red o descontada de la factura eléctrica. Este tipo

de generación, y su impacto en la red de distribución, es actualmente un tema de

exhaustivo estudio [4–6], y permite, dentro de ciertos ĺımites, aliviar de carga a

los generadores principales del sistema público, con el consiguiente beneficio que

esto acarrea a la sociedad, disminuyéndose los gastos energéticos y mejorándose

la relación con el medio ambiente.

Los sistemas fotovoltaicos de generación distribuida (ver Fig. 1-1) constan, en

la mayoŕıa de las aplicaciones, de dos etapas de procesamiento de enerǵıa [7, 8]:

(a) una primera etapa, constituida por un convertidor de corriente continua a co-

rriente continua (CC-CC), que convierte el nivel de la tensión suministrada por

los paneles a otro nivel de tensión continua acorde con el requerido por la segunda

etapa; y (b) una segunda etapa, constituida por un convertidor de corriente con-

tinua a corriente alterna (CC-CA), encargado de transformar la tensión de CC

suministrada por la primera etapa, en una tensión de CA. La salida del segundo

convertidor se conecta a la red de distribución, a través de un filtro adecuado, y

se lo controla de modo de inyectar a la red de forma segura la enerǵıa generada

por los paneles. En general el convertidor CC-CA es controlado para inyectar a

la red, corrientes con factor de potencia unitario, aunque algunas veces puede ser

controlado para inyectar también potencia reactiva y aún más, para compensar

armónicos de corriente indeseables presentes en la red, generados por cargas no

lineales conectados a ella [9].

Los convetidores CC-CC utilizados en sistemas de generación solar, deben ser

Figura 1-1.: Sistema fotovoltaico de dos etapas de procesamiento de la enerǵıa.
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capaces de operar con un amplio rango de variación de la tensión y potencia de

entrada. Esto se debe a que la potencia producida por los paneles es una función

del nivel de radiación solar que incida sobre ellos. Para poder extraer en cada

momento la máxima potencia posible de los paneles, el convertidor CC-CC debe

ser controlado de modo que los paneles operen en su punto óptimo de operación.

Esto se denomina Seguimiento del Punto de Máxima Potencia (MPPT, por sus

siglas en inglés), y es un tema de estudio de interés actual, sobre el que se han

propuesto varias técnicas para su implementación [10–22]. Otro requerimiento

que generalmente deben satisfacer estos convertidores en sistemas de generación

distribuida, es el de proveer aislamiento entre entrada y salida para desvincular

los paneles solares de la red. La topoloǵıa más ampliamente difundida que cum-

ple con estas caracteŕısticas es el Convertidor de Puente Completo (Full Bridge

Converter, FBC) [23, 24], pero posee algunas desventajas, como la cantidad de

componentes que emplea y la necesidad de implementación de circuitos auxiliares

de protección como redes snubber [25]. En [26–31] se utiliza la etapa Convertidor

Semipuente Boost (Boost Half Bridge Converter, BHBC). Esta etapa presenta

como ventajas frente al Convertidor de Puente Completo, el poseer un menor

número de componentes y no precisar red snubber, además de poseer un amplio

rango de conmutación suave. Su desventaja es que para obtener un bajo ripple

en la corriente extráıda de los paneles se precisa un inductor de entrada de valor

elevado. Atendiendo a esto, en [32] se presenta el Convertidor Semipuente Boost

Compacto (CSPBC). Esta nueva topoloǵıa, se basa en el Convertidor Semipuente

Boost y conserva todas sus ventajas. Sin embargo, gracias a una diferencia en

la conexión de su fuente de alimentación, el nuevo convertidor permite obtener

un bajo ripple en la corriente extráıda de los paneles, utilizando un pequeño in-

ductor o, mejor aún, sin la necesidad de utilizar un inductor de entrada. Esta

nueva topoloǵıa requiere el diseño de un transformador de aislamiento con entre-

hierro, ya que su devanado primario debe soportar la componente de CC de la

corriente de entrada del convertidor. El diseño del transformador es un tópico de
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particular importancia para el funcionamiento adecuado del sistema, ya que éste

debe poseer inductancias de magnetización y dispersión de valores adecuados

para lograr que las llaves del convertidor conmuten a tensión cero [33] en todo

su rango de operación. Particularmente, el efecto de la inductancia de dispersión

del transformador, puede emularse utilizando un inductor externo, conectado en

serie con el transformador. Pero con el objetivo de reducir el volumen y número

de componentes, se desea que esta inductancia esté integrada directamente en

el transformador, como se propone en [34,35]. Existen varios métodos para con-

seguir que un transformador tenga una determinada inductancia de dispersión.

Los métodos convencionales se basan en agrandar el volumen que separa el de-

vanado primario del secundario, alejando los devanados espacialmente (de este

modo se obtiene un mayor flujo disperso por el aire) [36, 37]. Estos métodos no

son precisos y un aumento en la inductancia de dipersión siempre significa un

aumento en el volumen del transformador y en la longitud del cobre de los deva-

nados, lo que acarrea un aumento en las pérdidas en el cobre del transformador.

Otros métodos, como el que se implementará para construir el transformador

de aislamiento en esta tesis, consisten en disponer los núcleos y las vueltas de

los devanados primario y secundario, de tal modo que los flujos concatenados

por los devanados no sean iguales [38, 39]. La porción de flujo concatenado no

compartido por ambos devanados, conforma la inductancia de dispersión.

1.2. Objetivos y contribuciones de la tesis

En este trabajo, se realizará un análisis completo del convertidor CSPBC. Se

explicará detalladamente su funcionamiento y se presentarán las ecuaciones ne-

cesarias para conocer los valores de todas las corrientes y tensiones presentes

en su circuito en estado estacionario. Esto resulta útil para poder predecir el

comportamiento y realizar el correcto diseño del convertidor. A partir de estos

resultados se analizarán las condiciones que debe cumplir el convertidor para

operar en conmutación suave, y se desarrollará un modelado de las pérdidas que
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se producen en sus principales componentes, a fin de poder predecir dónde se

pierde potencia y poder estimar la eficiencia global del sistema. Además se ana-

lizará el modelo dinámico promediado no lineal del convertidor [40], a partir del

cuál se obtendrá un modelo discreto de pequeña señal para realizar el control

de la tensión de salida del sistema. Se construirá el transformador de aislamien-

to de un modo poco convencional, con el cual puede conseguirse una elevada

inductancia de dispersión integrada. Se desarrollan las ecuaciones que modelan

el comportamiento del transformador. Con estas ecuaciones se puede realizar el

diseño del transformador, con la libertad de elegir valores espećıficos deseados de

inductancia de dispersión, inductancia de magnetización y relación de transfor-

mación. Finalmente se construirá un prototipo de convertidor CSPBC de 3kW ,

basado en los resultados teóricos desarrollados a lo largo de la tesis, y con el fin

de contrastar dichos resultados con los resultados experimentales obtenidos en la

práctica.

El desarrollo de esta tesis permitió profundizar los conceptos teóricos y obte-

ner resultados experimentales sobre el convertidor presentado en [32]. Además,

resulta contribución de la tesis, la obtención del modelo promediado de pequeña

señal del convertidor, partiendo del modelo no lineal presentado en [40]. En [41]

se presentó un trabajo basado en el modelado de pérdidas del convertidor obteni-

do en el Caṕıtulo 4, y en los resultados experimentales obtenidos en el Caṕıtulo

7 de esta tesis.

1.3. Organización de la tesis

Esta tesis se presenta en siete caṕıtulos. El Caṕıtulo 2 brinda una clasificación

y descripción general del funcionamiento de las principales topoloǵıas de conver-

tidores CC-CC utilizados en aplicaciones fotovoltaicas con el fin de contextualizar

al convertidor bajo estudio. El Caṕıtulo 3 se aboca ı́ntegramente a presentar el

convertidor CSPBC. Se explica detalladamente su funcionamiento y se presenta

un conjunto de ecuaciones no lineales, que permiten predecir el comportamiento
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del convertidor en estado estacionario. Además se analizan las condiciones que

debe cumplir el convertidor, para que sus llaves operen en conmutación suave,

en todo su rango de operación. En el Caṕıtulo 4 se obtiene un modelo de las

pérdidas en los principales componentes del convertidor, con el fin de poder pre-

decir dichas pérdidas y estimar la eficiencia global del sistema en cada punto de

operación. Para ello, primero se obtienen anaĺıticamente los valores medios y rms

de las corrientes y tensiones del convertidor, necesarios para el cómputo de las

pérdidas. El Caṕıtulo 5 se aboca ı́ntegramente al transformador de aislamiento

del convertidor. Se explica detalladamente su funcionamiento, se desarrollan las

ecuaciones que modelan su comportamiento y permiten su diseño, y se obtiene un

modelo completo de sus pérdidas. En el Caṕıtulo 6 se expone el modelo dinámico

promediado no lineal del convertidor. Partiendo de este modelo, se obtiene un

modelo promediado de pequeña señal, que se utiliza para realizar el diseño de

un controlador PI abocado a mantener constante la tensión de salida del siste-

ma. En el Caṕıtulo 7 se presentan los resultados experimentales obtenidos sobre

un prototipo de convertidor CSPBC, los que corroboran los resultados teóricos

obtenidos a lo largo de la tesis.

1.4. Nomenclatura

A lo largo de la tesis los valores instantáneos de corrientes y tensiones serán

representados con letras minúsculas, mientras que los valores continuos de estado

estacionario serán representados con mayúsculas. Aśı por ejemplo ix indica el

valor instantáneo de una corriente, mientras que Ix indica su valor continuo

de estado estacionario. Además se utilizará la notación īx para representar un

valor promedio de corriente en un periodo de conmutación. Esta notación será

utilizada principalmente en el Caṕıtulo 6 cuando se exponga el modelo dinámico

promediado no lineal del convertidor.
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2. Convertidores conmutados

CC-CC

2.1. Introducción

Los convertidores conmutados CC-CC son ampliamente utilizados en aplica-

ciones fotovoltaicas. Estos convertidores se utilizan para convertir una entrada

de CC no regulada, en una salida de CC regulada a un nivel deseado. Existe una

gran variedad de topoloǵıas de convertidores CC-CC, cuya utilización depende de

los requerimientos del sistema y de su aplicación (ganancia en tensión, potencia,

rango de tension de entrada, necesidad de aislamiento galvánico, etc.). Particu-

larmente, el requerimiento de aislamiento galvánico es muy usual en aplicaciónes

fotovoltaicas, donde comúnmente se desea que no exista una vinculación eléctrica

directa entre los paneles solares y la carga. Este caṕıtulo repasa las topoloǵıas de

convertidores CC-CC no-aisladas y aisladas que más se utilizan en aplicaciones

fotovoltaicas, dándose una breve descripción de su funcionamiento.

2.2. Revisión de las principales topoloǵıas de

convertidores CC-CC

Los convertidores CC-CC más utilizados en aplicaciones fotovoltaicas pueden

clasificarse en convertidores aislados y no-aislados, de acuerdo al uso o no de

aislamiento galvánico entre la entrada y la salida. Las principales topoloǵıas de
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convertidores CC-CC no-aisladas y aisladas se listan en la Tabla 2-1. Los conver-

tidores no-aislados Reductor (Buck) y Elevador (Boost) son comúnmente con-

siderados como topoloǵıas básicas [42]. Las demás topoloǵıas (tanto no-aisladas

como aisladas) suelen verse como derivadas de estas dos topoloǵıas básicas, mo-

dificándolas ligeramente y/o combinando las mismas. En esta sección se repasa

el funcionamiento de las topoloǵıas listadas en la Tabla 2-1. Los convertidores se

presentan en sus formas básicas y se analizan brevemente, considerándose solo

su funcionamiento convencional en modo de conducción continua y en régimen

estacionario. Los dispositivos de conmutación (llaves y diodos) son considerados

ideales y las pérdidas en los componentes capacitivos e inductivos son desprecia-

das. La tensión de CC de entrada de los convertidores, es considerada una fuente

de tensión constante ideal (sin impedancia interna), y la carga conectada a la

salida es tratada como una resistencia de valor RL.

2.2.1. Convertidores CC-CC no-aislados

En aplicaciones donde no es cŕıtico el aislamiento galvánico entre la entrada y

la salida del convertidor, es común optar por el uso de una topoloǵıa no-aislada,

ya que estas son simples, de bajo costo, y se evitan las pérdidas que introduce

el agregado de un transformador de aislamiento al sistema. A continuación se

presenta una revisión de las topoloǵıas no-aisladas de la Tabla 2-1.

Tabla 2-1.: Clasificación de las topoloǵıas de convetidores CC-CC más utilizadas.

CONVERTIDORES CC-CC
No-aislados Aislados

- Convertidor Reductor (Buck) - Convertidor Flyback

- Convertidor Elevador (Boost) - Convertidor Fordward

- Convertidor Reductor/Elevador - Convertidor Forward de dos llaves

- Convertidor Cuk - Convertidor Push-Pull

- Convertidor Semipuente (HB)

- Convertidor de Puente Completo (FB)

- Convertidor Semipuente Boost (BHB)
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Figura 2-1.: Convertidor Reductor (Buck).

Convertidor Reductor (Buck):

El circuito básico de un convertidor Reductor (Buck) y sus principales formas

de onda de corriente se muestran en la Fig. 2-1. Como su nombre lo indica, este

convertidor produce un voltaje de salida Vo más bajo que su voltaje de entrada

Vin. En modo de conducción continua, la corriente iL que circula por el inductor

L es siempre positiva y se transfiere a la resistencia de carga RL y al capacitor C.

Cuando la llave S esta cerrada, el diodoD esta polarizado en inversa y la corriente

iL se incrementa. Cuando la llave S se abre, el diodo D se polariza en directa y

cierra el camino de conducción de la corriente del inductor, la cual disminuye. El

capacitor se ocupa de absorber la mayor parte de la componente de alta frecuencia

de la corriente que circula por el inductor, reduciendo la componente de ripple

en la tensión de salida aplicada a la resistencia de carga. Si Ts es el periodo de

conmutación de la llave S y d es el ciclo de trabajo de la misma (tal que la llave

esta encendida durante el intervalo de tiempo dTs y apagada durante el intervalo

(1− d)Ts), controlando el ciclo de trabajo puede controlarse la tensión de salida
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del convertidor. Suponiendo un capacitor C muy grande (de modo que la tensión

de salida se mantengan constante durante el periodo de conmutación), la relación

de conversión de voltajes puede hallarse a partir de la siguiente ecuación:

(Vin − Vo)dTs = Vo(1− d)Ts (2-1)

Que surge de realizar el balance volt-segundo sobre el inductor durante un periodo

de conmutación. Aśı, despejando la ecuación (2-1), se obtiene que la relación de

conversión de este convertidor está dada por:

Vo
Vin

= d (2-2)

Por lo tanto en modo de conducción continua, la tensión de salida del convertidor

Buck varia linealmente con el ciclo de trabajo d de la llave S, y ya que este varia

entre cero y uno, la tensión de salida es siempre menor o igual que la tensión de

entrada. Observado en la Fig. 2-1 las formas de onda de corriente, puede verse que

la corriente de entrada iin en este convertidor tiene una caracteŕıstica pulsante,

por lo que esta topoloǵıa no es conveniente, o debe implementarse junto con un

filtro adecuado en aplicaciones que requieran un reducido ripple en la corriente

drenada por la fuente Vin.

Convertidor Elevador (Boost):

En la Fig. 2-2 se muestra la configuración básica de un convertidor Elevador

(Boost) y sus principales formas de onda de corriente. Como su nombre lo in-

dica, este convertidor genera un voltaje de salida Vo que es siempre mayor que

su voltaje de entrada Vin. En modo de conducción continua, cuando la llave S

esta encendida, la tensión de entrada suministra enerǵıa al inductor aumentando

su corriente iL, mientras que el diodo D esta polarizado en inversa, quedando

la resistencia de carga RL alimentada por la enerǵıa almacenada en el capacitor

C. Cuando la llave esta abierta, la corriente por el inductor polariza en directa
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Figura 2-2.: Convertidor Elevador (Boost).

el diodo y circula hacia la salida. En este momento, esta corriente disminuye

suministrando enerǵıa a la carga y almacenando enerǵıa en el capacitor. Si Ts es

el periodo de conmutación y d es el ciclo de trabajo de la llave S, realizando las

mismas consideraciones que se hicieron para el análisis del convertidor Buck, a

partir del balance Volt-segundo sobre el inductor durante un periodo de conmu-

tación, puede obtenerse la relación de conversión del convertidor Boost en modo

de conducción continua:

Vo
Vin

=
1

1− d
(2-3)

De esta ecuación puede deducirse que la relación de conversión del convertidor

Boost es siempre mayor o igual que 1 y que tiende a infinito cuando el ciclo

de trabajo tiende a 1, sin embargo en la practica la relación de conversión no

puede elevarse a valores muy grandes debido a las pérdidas producidas en los

elementos parásitos del circuito [42]. Observado las formas de onda de corriente
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Figura 2-3.: Convertidor Reductor/Elevador (Buck-Boost).

de la Fig. 2-2, puede verse que en este convertidor, la corriente de entrada iin

es igual a la corriente iL que circula por el inductor, por lo que el ripple de la

corriente drenada por la fuente Vin es menor en comparación con el convertidor

Buck. Para obtener un buen filtrado de la corriente io hacia la carga, el capacitor

de salida debe absorber el ripple de la corriente pulsante iD, por esta razón el

capacitor de salida del convertidor Boost sufre un mayor estrés que el capacitor

de salida del convertidor Buck.

Convertidor Reductor/Elevador (Buck-Boost):

La configuración básica de un convertidor Reductor-Elevador (Buck-Boost)

junto con sus principales formas de onda de corriente se muestra en la Fig. 2-3.

Como su nombre lo indica, este convertidor puede proveer un voltaje de salida

Vo tanto mayor como inferior a su voltaje de entrada. Durante el intervalo dTs en

que la llave S esta cerrada, el diodo D está polarizado en reversa y la fuente de

entrada Vin provee enerǵıa al inductor L, haciendo que la corriente iL aumente.

18



Simultáneamente, la resistencia de carga RL es alimentada por el capacitor C.

Cuando la llave S esta abierta, el diodo se polariza en directa y la corriente iL

del inductor, circula hacia la salida. En este momento, esta corriente disminuye

suministrando enerǵıa a la carga y almacenando enerǵıa en el capacitor. En este

intervalo de tiempo la fuente de entrada no entrega enerǵıa. Nótese que en esta

configuración, la polaridad de la tensión de salida queda invertida con respecto a

la de la tensión de entrada. Realizando el balance Volt-segundo sobre el inductor

L durante un periodo de conmutación Ts, puede obtenerse que la relación de

conversión del convertidor Buck-Boost está dada por:

Vo
Vin

=
d

1− d
(2-4)

De esta ecuación puede deducirse que este convertidor se comporta como re-

ductor para ciclos de trabajo d < 0.5 y como elevador para ciclos de trabajo

d > 0.5. Nótese que esta relación de conversión puede obtenerse multiplicando

las ecuaciones (2-2) y (2-3), y pone de manifiesto que el comportamiento del

convertidor Buck-Boost, es equivalente a la conexión en cascada de las dos topo-

loǵıas de convertidores básicas presentadas anteriormente: el convertidor Buck y

el convertidor Boost.

Convertidor Cúk:

En la Fig. 2-4 se muestra el circuito del convertidor Cúk [43] y sus principales

formas de onda de corriente cuando este opera en modo de conducción continua.

Este convertidor puede ser considerado como una combinación en serie de un

convertidor Boost seguido de un convertidor Buck, con la caracteŕıstica particular

de que el capacitor C1 de salida de la etapa Boost, es una fuente de enerǵıa para la

etapa Buck del sistema [44]. De manera similar al Buck-Boost, este convertidor

puede comportarse como reductor o como elevador, y provee una tensión de

salida Vo de polaridad invertida con respecto al terminal común con la tensión de

entrada Vin. Durante el intervalo dTs en que la llave S está conduciendo, la fuente
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Figura 2-4.: Convertidor Cúk.

de entrada Vin carga el inductor L1. Mientras tanto, el capacitor C1 polariza en

inversa al diodo D y transfiere enerǵıa a la carga y al inductor L2. Durante el

intervalo (1−d)Ts en que la llave S está abierta, las corrientes de ambos inductores

fluyen a través del diodo D y el capacitor C1 es cargado por la corriente iL1 . La

corriente iL2 suministra enerǵıa a la carga y almacena enerǵıa en el capacitor

C2. Aplicando la regla del balance Volt-segundo a ambos inductores durante

un periodo de conmutación Ts, puede obtenerse que la relación de conversión

del convertidor Cúk, es la misma que la del convertidor Buck-Boost dada en la

ecuación (2-4).
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Figura 2-5.: Convertidor Flyback.

2.2.2. Convertidores CC-CC aislados

Los convertidores CC-CC aislados son utilizados en aplicaciones en las que

se requiere aislamiento eléctrico entre la entrada y la salida del convertidor. El

aislamiento galvánico en estos convertidores se logra utilizando un transforma-

dor que opera en alta frecuencia, el que provee aislamiento entre la entrada y

la salida. Además de proveer aislamiento, el ajuste de la relación de vueltas del

transformador permite aumentar o reducir la relación de conversión de un conver-

tidor. Algunos convertidores además utilizan el transformador como dispositivo

de almacenamiento de enerǵıa. A continuación se presenta una revisión de las

topoloǵıas aisladas listadas en la Tabla 2-1.

Convertidor Flyback:

En la Fig. 2-5 se ilustra la configuración básica del convertidor Flyback. Este

convertidor se deriva del convertidor Buck Boost presentado anteriormente (Fig.

2-3). El inductor en el convertidor Buck-Boost es sustituido por el transformador

TF que provee de aislamiento eléctrico y se comporta prácticamente como un

inductor. Durante el tiempo dTs en que la llave S esta encendida, debido a la

polaridad de los devanados, el diodo D se polariza en reversa por la tensión Vin

reflejada al secundario, y al mismo tiempo Vin suministra enerǵıa a la inductancia

de magnetización Lm del transformador. Cuando la llave S se abre, la enerǵıa

almacenada en la inductancia de magnetización hace que la corriente circule por

el devanado secundario a través del diodo, transfiriendo la enerǵıa a la carga. A
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Figura 2-6.: Convertidor Forward.

partir del balance Volt-segundo sobre la inductancia de magnetización del trans-

formador puede hallarse que la relación de conversión del convertidor Flyback

esta dada por:

Vo
Vin

=
NS

NP

d

(1− d)
(2-5)

Donde NS es el número de vueltas del secundario y NP es el número de vueltas del

primario del transformador TF . Nótese que esta relación de transformación es la

misma que la del convertidor Buck-Boost (ecuación (2-4)) escalada por el inverso

de la relación de vueltas del transformador. Debido a que la tensión aplicada sobre

el primario del transformador tiene siempre la misma polaridad, solo se utiliza el

primer cuadrante de la curva de magnetización del núcleo, lo que significa una

pobre utilización del mismo. Además, como este convertidor almacena toda la

enerǵıa que transfiere en el núcleo ferromagnético, requiere un transformador más

voluminoso que otros convertidores. Debido a estas limitaciones el convertidor

Flyback sólo suele utilizarse en un rango de potencia de hasta unos pocos cientos

de Vatios.

Convertidor Forward:

La Fig. 2-6 muestra el circuito de un convertidor Forward. Si se compara con

la Fig. 2-1, puede verse que este convertidor se deriva del convertidor Buck, mo-

dificando su circuito de entrada; y, aunque luce similar al convertidor Flyback,
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su principio de operación es diferente y generalmente es más eficiente que éste.

El convertidor Forward no almacena enerǵıa en el transformador de aislamiento.

En el intervalo de tiempo dTs en que la llave S esta cerrada, el diodo D2 esta

polarizado en inversa y el diodo D1 está polarizado en directa, conduciendo la

corriente que carga el inductor L y alimenta la carga. Cuando la llave S se abre,

el diodo D2 se polariza en directa y la corriente del inductor comienza a circular

a través de D2, mientras que el diodo D1 se polariza en inversa. Debido a que

en el núcleo del transformador queda circulando la corriente de magnetización, y

que la tensión aplicada al primario es siempre positiva, para evitar la saturación

del núcleo y consecuente falla del convertidor, el núcleo debe descargarse antes

de que vuelva a encenderse la llave S. Para esto, se agrega al transformador de

aislamiento un tercer devanado de desmagnetización con ND vueltas, junto con

un diodo D3 polarizado en inversa por Vin, que evita la circulación de corrien-

te directa por el devanado. Este devanado de desmagnetización permite que la

enerǵıa almacenada en la inductancia de magnetización sea recuperada y devuel-

ta a la fuente de alimentación. Aplicando la regla del balance Volt-segundo sobre

el inductor L, la relación de conversión del convertidor Forward esta dada por:

Vo
Vin

=
NS

NP

d 0 < d < NP/(NP +ND) (2-6)

Donde Ns es el número de vueltas del secundario y Np es el número de vueltas

del primario del transformador TF . Nótese que esta relación de conversión es

la misma que la del convertidor Buck (ecuación (2-2)) escalada por la relación

NS/NP , y esta relación define el máximo valor de tensión de salida que puede

proveer el convertidor Forward. Los valores de NP y ND definirán el ciclo de

trabajo máximo con el que puede operar el convertidor para poder descargar el

núcleo. Para asegurar que el transformador sea totalmente desmagnetizado en

un periodo de conmutación Ts, el ciclo de trabajo máximo de este convertidor

debe limitarse a dmax = NP/(NP +ND).
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Figura 2-7.: Convertidor Forward de dos llaves.

Convertidor Forward de dos llaves:

Una variante del convertidor Forward presentado anteriormente es el converti-

dor Forward de dos llaves que se muestra en la Fig. 2-7. Su principio de funcio-

namiento es básicamente el mismo que el del convertidor Forward de una llave.

Como su nombre lo indica, en lugar de una, utiliza dos llaves S1 y S2, las cuales se

encienden y apagan simultáneamente. La diferencia en su funcionamiento radica

en que cuando las llaves están apagadas, la corriente de la inductancia de mag-

netización fluye a través de los diodos D1 y D2 retornando la enerǵıa almacenada

en el núcleo a la fuente de alimentación, de esta manera se elimina la necesidad

de emplear un transformador con un tercer devanado de desmagnetización. Sin

embargo agrega la necesidad de utilizar para el circuito de disparo de la llave S1,

una fuente flotante aislada de la tierra del circuito de disparo de la llave S2. El

voltaje de operación de las llaves de este convertidor, es la mitad del voltaje en la

topoloǵıa de una sola llave. La relación de conversión del convertidor Forward de

dos llaves, es la misma de la ecuación (2-6) hallada para el esquema de una sola

llave. Para evitar la saturación del núcleo y consecuente falla del convertidor, en

cada periodo de conmutación, el núcleo debe llegar a descargarse antes de que se

enciendan las llaves, por lo que el ciclo de trabajo máximo con el que puede ope-

rar este convertidor es dmax = 0.5. Al igual que el convertidor Flyback, tanto el

convertidor Forward de una llave como el de dos llaves, solo hacen uso del primer

cuadrante de la curva de magnetización del núcleo ferromagnético. Debido a esta
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Figura 2-8.: Convertidor Push-Pull.

pobre utilización del núcleo, estos convertidores son empleados generalmente en

aplicaciones de baja potencia, de hasta no más de 100 ó 200 Vatios.

Convertidor Push-Pull:

El circuito de un convertidor Push-Pull con rectificador con transformador de

punto medio se muestra en la Fig. 2-8. Si se compara con la Fig. 2-1, puede

verse que este convertidor pertenece a la familia de convertidores derivados del

convertidor Buck, y se obtiene del mismo modificando su circuito de entrada.

Contiene dos llaves que son disparadas con respecto a tierra, siendo esta su

principal ventaja, ya que a diferencia del convertidor Forward de dos llaves, este

no necesita una fuente de alimentación aislada para el circuito de disparo. Las

llaves S1 y S2 operan por modulación PWM con un periodo de conmutación Ts,

desfasadas 180º de tal manera que no se solapen (pueden estar apagadas pero

no encendidas simultáneamente), por lo que el ciclo de trabajo de cada llave no

puede ser mayor que 0.5. Cuando S1 (S2) esta encendida, D2 (D1) se polariza en

inversa y D1 (D2) conduce la corriente que alimenta la carga y almacena enerǵıa

en el inductor L. Cuando S1 y S2 están apagadas simultáneamente, los diodos D1

y D2 están ambos polarizados en directa, conduciendo la corriente del inductor

que alimenta la carga. La relación de conversión del convertidor Push-Pull esta
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Figura 2-9.: Convertidor Half-Bridge.

dada por:

Vo
Vin

= 2
NS

NP

d 0 < d < 0.5 (2-7)

El transformador de este convertidor opera en ambos cuadrantes de la curva de

magnetización. T́ıpicamente, este convertidor es utilizado en un rango de poten-

cia media, de 150 a 500 Vatios. Utilizando un transformador con un devanado

secundario simple, el rectificador del Push-Pull puede implementarse utilizando

un rectificador de puente completo. Los diodos conectados en antiparalelo con

las llaves, son necesarios para proveer un camino de conducción para la corrien-

te debida al flujo de dispersión del transformador. La inductancia de dispersión

del transformador junto con la inductancia parásita de las llaves, pueden oca-

sionar grandes sobrepicos de tensión sobre las llaves. Cuando es necesario, estos

sobrepicos suelen atenuarse mediante la implementación de redes snubber.

Convertidor Semipuente (Half-Bridge):

El convertidor semipuente (del inglés Half-Bridge), se muestra en la Fig. 2-9.

Este también deriva de la modificación del circuito de entrada del convertidor

Buck de la Fig. 2-1. Los capacitores C1 y C2, de igual valor, establecen un punto

medio entre tierra y la tensión de entrada Vin. Las llaves S1 y S2 operan por

modulación PWM con un periodo de conmutación Ts, desfasadas 180º de tal
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manera que no se solapen (igual que en el convertidor Push-Pull), por lo que

el ciclo de trabajo de cada llave no puede ser mayor que 0.5. El la Fig. 2-9 se

muestran las señales de encendido de las llaves. Durante la primera mitad del

periodo de conmutación Ts, se enciende la llave S1 por un intervalo de tiempo dTs,

aplicándose sobre el primario del transformador una tensión Vin/2 que polariza el

diodo D2 en inversa y el diodo D1 en directa. En este intervalo circula corriente

por D1 transfiriéndose potencia al inductor y a la carga. Durante la segunda

mitad del periodo Ts, se enciende la llave S2 durante un intervalo de tiempo

dTs, aplicándose sobre el primario del transformador una tensión −Vin/2 que

polariza en inversa el diodo D1 y en directa el diodo D2. En este intervalo circula

corriente por D2 y a través de este diodo, se suministra potencia al inductor

y a la carga. Durante los intervalos ∆ en que las dos llaves están apagadas, la

corriente por el inductor cierra su camino por los dos diodos D1 y D2. Debido a

que en la práctica el transformador de aislamiento presenta una inductancia de

dispersión en su devanado primario, se utilizan los diodos en anti-paralelo con las

llaves, para que al momento del apagado de las llaves la enerǵıa almacenada en

la inductancia de dispersión sea devuelta a la fuente de alimentación. La relación

de conversión de este convertidor esta dada por:

Vo
Vin

=
NS

NP

d 0 < d < 0.5 (2-8)

Este convertidor es adecuado para aplicaciones en un rango de potencia de 150W

a 1kW . Utilizando un transformador con un devanado secundario simple, el recti-

ficador del Half-Bridge puede implementarse utilizando un rectificador de puente

completo.

Convertidor de puente completo (Full-Bridge):

El convertidor de puente completo (del inglés Full-Bridge) [23,24], es el conver-

tidor más ampliamente utilizado en aplicaciones fotovoltaicas. El esquema básico

de este convertidor, mostrado en la Fig.2-10, es también un derivado de la modi-
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Figura 2-10.: Convertidor Full-Bridge: a) Con un rectificador con transformador
de punto medio. b) Con un rectificador de puente completo.

ficación del circuito de entrada del convertidor Buck de la Fig. 2-1. Se obtiene a

partir del convertidor Half-Bridge de la Fig. 2-9, simplemente reemplazando los

capacitores C1 y C2 por llaves controladas, quedando su etapa de conmutación

conformada por cuatro llaves de potencia controlables S1, S2, S3 y S4. Este con-

vertidor puede ser implementado utilizando un rectificador con transformador

de punto medio (ver Fig. 2-10 (a)), o con un rectificador de puente completo

(ver Fig. 2-10 (b)). La operación básica de este convertidor es poniendo en con-

ducción los pares de llaves (S1, S2) y (S3, S4) alternadamente, del mismo modo

que en el convertidor Half-Bridge, con la diferencia de que en el Full-Bridge los

niveles de voltaje aplicados al primario del transformador resultan −Vin ó Vin, lo

que permite entregar la misma potencia con menos corriente por las llaves. Los

pares de llaves (S1, S2) y (S3, S4) operan por modulación PWM con un periodo

de conmutación Ts, desfasadas 180º de tal manera que no se solapen, por lo que

el ciclo de trabajo de cada llave no puede ser mayor que 0.5. Para el circuito del
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Figura 2-11.: Formas de onda del convertidor Full-Bridge con rectificador con
transformador de punto medio (Fig. 2-10 (a)).

convertidor Full-Bridge con rectificador con transformador de punto medio (Fig.

2-10 (a)), en la Fig. 2-11 se muestran las señales de disparo de las llaves y las

formas de onda de las corrientes iD1 , iD2 e iL, que circulan por los diodos del

rectificador y por la inductancia L respectivamente. Durante la primera mitad

del periodo de conmutación Ts, se enciende el par (S1, S2) por un intervalo de

tiempo dTs, aplicándose sobre el primario del transformador una tensión Vin que

polariza el diodo D2 en inversa y el diodo D1 en directa. En este intervalo la

corriente iL por el inductor es creciente y circula por D1. Durante la segunda

mitad del periodo Ts, se enciende el par (S3, S4) por un intervalo de tiempo dTs,

aplicándose sobre el primario del transformador una tensión −Vin que polariza

en inversa el diodo D1 y en directa el diodo D2. En este intervalo la corriente

iL por el inductor también es creciente pero circula por D2. Durante los inter-

valos ∆ en que las cuatro llaves están apagadas, suponiendo diodos ideales, la

corriente iL por el inductor decrece y se reparte en partes iguales por los diodos

D1 y D2. El capacitor C de salida se encarga de absorber en la mayor medida

posible la componente de ripple de la corriente iL, para poder transferir una co-

rriente continua io hacia la resistencia de carga RL. Debido a que en la práctica
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el transformador de aislamiento presenta una inductancia de dispersión en su

devanado primario, se utilizan los diodos en anti-paralelo con las llaves, para que

al momento del apagado de las llaves la enerǵıa almacenada en la inductancia de

dispersión sea devuelta a la fuente de alimentación. La relación de conversión de

este convertidor esta dada por:

Vo
Vin

= 2
NS

NP

d 0 < d < 0.5 (2-9)

Las señales de encendido de las llaves pueden también ser generadas utilizando

el método de modulación PWM por desplazamiento de fase [45,46]. El Full-Bridge

operando con modulación por desplazamiento de fase (Full Bridge-Phase Shif-

ted, FBPS), es la topoloǵıa de convertidor CC-CC aislada, más popularmente

utilizada para manejar rangos de potencia elevados, que van de 500W a 5kW o

más.

Con la topoloǵıa FBPS, se puede conseguir que las llaves controladas (S1, S2,

S3 y S4) conmuten a tensión cero en un amplio rango de operación del converti-

dor, utilizando la inductancia de dispersión del transformador y las capacitancias

de juntura de los dispositivos semiconductores [47,48]. Sin embargo este conver-

tidor presenta varias limitaciones y desventajas [49].

La primera limitación del convertidor FBPS, es el rango acotado de conmu-

tación suave para la pierna conformada por las llaves S2 y S3, lo cual es una

desventaja en aplicaciones fotovoltaicas donde se requiere un amplio rango de

variación de la potencia transferida por el convertidor. Ya que la conmutación

suave de estas llaves se consigue utilizando la enerǵıa almacenada en la induc-

tancia de dispersión del transformador, la conmutación suave se pierde cuando

el convertidor opera bajo condiciones de carga liviana. El rango de conmutación

suave puede ser extendido para operar con baja carga, incrementando la induc-

tancia de dispersión del transformador [47] o de ser necesario, adicionando un

inductor externo en serie con el trasformador [50]. Sin embargo, una inductancia

serie grande en el primario del transformador extiende el tiempo requerido por
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la corriente primaria para cambiar de signo de negativa a positiva, y viceversa,

lo cual resulta en una pérdida del ciclo de trabajo efectivo en el lado secunda-

rio del transformador. Normalmente un transformador con una elevada relación

de transformación es requerido para compensar la pérdida del ciclo de trabajo

efectivo. Con una elevada relación de transformación, la corriente reflejada al

primario del transformador se incrementa, lo que resulta en un aumento en las

pérdidas por conducción en el lado primario del convertidor (lo que decrementa

la eficiencia de conversión). Además, se incrementa el valor de tensión que tienen

que soportar los diodos del rectificador.

Muchas técnicas que utilizan la enerǵıa almacenada en circuitos auxiliares adi-

cionales, en vez de en la inductancia de dispersión, han sido propuestos para

aumentar el rango de conmutación suave del convertidor FBPS [51–55]. Sin em-

bargo estos métodos propuestos no pueden encontrar un equilibrio óptimo entre

la disminución de las pérdidas (que resulta de ampliar el rango de conmutación

suave) y las pérdidas producidas en los circuitos adicionales.

La segunda limitación del convertidor FBPS tradicional, es que durante los

intervalos en que conducen los diodos de recuperación inversa de las llaves (in-

tervalos de freewheeling), la corriente del primario del transformador, que es la

corriente del inductor L reflejada, circula a través del lado primario del conver-

tidor, lo cual genera pérdidas. Si el rango de potencia del convertidor requerido

por la aplicación es amplio, se requiere que este opere con un amplio rango del

ciclo de trabajo de las llaves. A ciclos de trabajo pequeños y condiciones de carga

elevada, las pérdidas producidas durante los intervalos de freewheeling se vuelven

severas, degradando significativamente la eficiencia del convertidor.

La tercer mayor limitación del convertidor FBPS convencional, esta dada por

los elevados sobrepicos de tensión y oscilaciones que se producen sobre los diodos

del rectificador durante el apagado de los mismos. Los sobrepicos de tensión están

causados básicamente por resonancias parásitas entre los capacitores de juntura

de los diodos del rectificador y la inductancia de dispersión del transformador.
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Figura 2-12.: Modelo y formas de onda del rectificador del convertidor Full-
Bridge con transformador de punto medio (Fig. 2-10 (a)).

En la Fig. 2-12 se ilustra un modelo del rectificador que incluye las inductancias

parásitas de los secundarios del transformador (en serie con los diodos) y las

capacidades de juntura de los diodos (modeladas como capacitores en paralelo

con los diodos ideales). La corriente por el inductor se modela como una fuente

de corriente constante de valor iL. Se ilustran también, la forma de onda de la

tensión vp aplicada al primario del transformador (que es igual a la forma de

onda que aparece en cada secundario, escalada por la relación de vueltas del

transfomador), las formas de onda de las corrientes iD1 e iD2 por los diodos D1

y D2 respectivamente, y las formas de onda de las tensiones inversas vD1 y vD2

aplicada sobre los diodos. Se analizará lo que sucede en la transición de encendido

a apagado del diodo D1, el mismo análisis es válido para el diodo D2.

En el instante previo a que la tensión vp pase de su valor positivo a cero, el

diodo D2 esta apagado y el diodo D1 encendido conduciendo la corriente del in-
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ductor, es decir que iD1 = iL. Cuando la tensión del primario del transformador

se hace cero, el diodo D2 se enciende y cada uno de los diodos pasa a conducir la

mitad de la corriente por el inductor, es decir que iD1 = iD2 = iL/2. En el instante

en que la tensión vp conmuta a su valor negativo, el diodo ideal D1 se abre y su

capacidad de juntura CD1 tiende a cargarse rápidamente por la tensión inversa

aplicada sobre el diodo. En este momento se produce un fenómeno de resonancia

entre la capacidad de juntura del diodo y la inductancia de dispersión del secun-

dario del transformador LLKs1 en serie con el diodo. Este fenómeno provoca un

gran sobrepico y oscilaciones en la tensión inversa del diodo D1, lo cuál puede

resultar en la destrucción del dispositivo. Las oscilaciones entre la inductancia de

dispersión y la capacidad de juntura, resultan amortiguadas al producirse pérdi-

das resistivas en el diodo y en el transformador. En la simulación del circuito de

la Fig. 2-12 se agregaron las resistencias en serie con las capacidades de juntura,

para amortiguar las oscilaciones y que en las curvas se destaquen los sobrepicos

de tensión inversa que aparecen sobre los diodos del rectificador. En la literatura,

un buen número de soluciones han sido propuestas para resolver este problema.

Algunas soluciones tratan de reducir la inductancia de dispersión tanto como sea

posible, mediante configuraciones especiales de los devanados del transformador.

Sin embargo, reducir la inductancia de dispersión va a resultar en una reducción

del rango de conmutación suave.

En [56] se utiliza un circuito snubber pasivo RCD para mitigar el sobrepico de

tensión sobre los diodos del rectficador. El principal problema con dicho circuito

esta dado por las pérdas producidas en el resistor del snubber, lo que degra-

da considerablemente la eficiencia principalmente cuando el convertidor opera en

condiciones de elevada potencia. El snubber activo implementado en [57] resuelve

el problema de la degradación de la eficiencia y reduce efectivamente el sobrepico

de voltaje sobre los diodos del rectificador. Sin embargo, el circuito del snubber

activo incrementa la complejidad del convertidor y degrada la confiabilidad del

sistema, debido a la introducción de un circuito adicional de disparo para con-
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trolar la llave activa del snubber.

Varios circuitos snubber auxiliares recuperadores de enerǵıa, y sin componentes

de pérdidas pasivas han sido propuestos en [58,59], para suavizar el efecto de los

sobrepicos de voltaje. Aunque estas técnicas recuperadoras de enerǵıa son útiles

para reducir el estrés en los diodos del rectificador, la magnitud de los sobrepicos

de voltaje depende del ciclo de trabajo con el que opera el convertidor [58,60] y

del valor del voltaje de salida del convertidor [59,61]. Por lo tanto, estas técnicas

no son las preferidas en aplicaciones fotovoltaicas, donde comunmente se requie-

re que el convertidor opere con un rango amplio de variación en la tensión de

entrada, en la potencia transferida y en el ciclo de trabajo.

Convertidor Semipuente-Boost (Boost-Half-Bridge, BHB):

La Fig. 2-13 muestra el circuito básico del convertidor Semipuente-Boost

(Boost-Half-Bridge, BHB) [26–31] y sus principales formas de onda de corriente.

Su nombre se debe a que el circuito de entrada de esta topoloǵıa es un h́ıbrido

entre el convertidor Boost (Fig. 2-2) y del convertidor Half-Bridge (Fig. 2-9)

presentados anteriormente. Los capacitores C1 y C2 conforman el bus de CC con

el que se alimenta a una pierna conformada por las llaves S1 y S2 las cuales ope-

ran de modo complementario. Si d, tal que 0 < d < 1, es el ciclo de trabajo de la

llave S1, en estado estacionario la tensión promedio sobre el capacitor C2 es Vin y

la suma de las tensiones sobre de los capacitores C1 y C2 resulta vbus = Vin/d. La

pierna cumple dos funciones. Por un lado actúa como una etapa boost, conmu-

tando entre tierra y la tensión vbus > Vin, extrayendo corriente de la fuente Vin a

través del inductor Lin. Por otro lado, alimenta el primario del transformador de

aislamiento TF funcionando como un inversor PWM que opera a alta frecuencia.

Aśı, actúa como semipuente, haciendo que la tensión vp del primario del trans-

formador conmute entre la tensión v2, sobre el capacitor C2 , y la tensión (−v1)

sobre el capacitor C1. El flujo del transformador es excitado bidireccionalmente

con una onda rectangular de media cero, con lo que se tiene una buena utilización
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Figura 2-13.: Circuito del convertidor Semipuente-Boost y sus principales formas
de onda de corriente.

del núcleo ferromagnético al igual que en el convertidor Full-Bridge. La enerǵıa

que ingresa en el primario del transformador se transfiere hacia el secundario, el

que posee un circuito rectificador doblador de tensión, conformado por los diodos

D1 y D2 y los capacitores C0. La salida de la etapa es la tensión V0 de donde se

alimenta la carga, modelada aqúı como una resistencia de carga RL.

Este convertidor deriva directamente del convertidor Doble-Semipuente (Dual-

Half-Bridge) apto para conversión bidireccional de enerǵıa en aplicaciones foto-

voltaicas, el cuál fue propuesto en [62,63] y posteriormente investigado en [64–66].

EL nombre del convertidor Dual-Half-Bridge, surge del hecho de que está imple-

mentado con dos convertidores Half-Bridge ubicados a cada lado del transforma-

dor de aislamiento. Con él, se puede obtener una elevada eficiencia de conversión

cuando sus llaves operan conmutando a tensión cero. El convertidor Boost-Half-
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Figura 2-14.: Modelo y principales formas de onda del rectificador doblador de
tensión del convertidor Semipuente-Boost.

Bridge con rectificador doblador de tensión fue propuesto en [26, 27] y utilizado

en [28–31]. Es una versión unidireccional del convertidor Dual-Half-Bridge y nace

al reemplazar las llaves activas del semipuente secundario del Dual-Half-Bridge

por un rectificador doblador de tensión implementado con diodos.

La etapa BHB se ha vuelto muy popular desde su presentación por varias ra-

zones, una de las cuales es que integra una etapa boost y un semi-puente aislado

en una misma etapa, permitiendo reducir el número de semiconductores (si se

compara con el convertidor Full-Bridge). La segunda razón es que con un diseño

adecuado, esta topoloǵıa permite operar con las llaves en conmutación suave en

todo el rango de operación. Otra razón es que no utiliza un inductor como filtro

de salida, y su circuito doblador de tensión no presenta el problema de los ele-

vados sobrepicos y oscilaciónes en la tensión inversa de los diodos, que presenta

el circuito rectificador del convertidor Full-Bridge. En la Fig. 2-14 se ilustra un
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modelo del rectificador doblador de tensión, que incluye la inductancia parásita

del secundario del transformador LLKs y las capacidades de juntura de los diodos

(modeladas como capacitores en paralelo con los diodos ideales). La corriente de

salida del convertidor se modela como una fuente de corriente constante de valor

io. Se ilustran también, la forma de onda de la tensión vp aplicada al primario

del transformador (que es igual a la forma de onda que aparece en el secundario

del transformador ideal, escalada por la relación de vueltas Np/Ns), las formas

de onda de las corrientes iD1 e iD2 por los diodos D1 y D2 respectivamente, y

las formas de onda de las tensiones inversas vD1 y vD2 aplicada sobre los diodos.

Se analizará lo que sucede en la transición de encendido a apagado del diodo

D1, el mismo análisis es válido para el diodo D2. En el instante previo a que la

tensión vp conmute de positiva a negativa, el diodo D1 está encendido y el diodo

D2 está apagado con una tensión inversa aplicada vD2 = Vo. Cuando la tensión

del primario del transformador se hace negativa, la corriente iD1 por el diodo

D1 alcanza su máximo valor positivo y comienza a decrecer con pendiente finita,

dada por la inductancia de dispersión LLKs. Cuando la corriente iD1 llega a cero,

el diodo D1 se apaga a tensión cero. A partir de este instante la corriente que

circula por la inductancia de dispersión cambia de signo y se divide en partes

iguales por las dos capacidades de juntura CD1 y CD2 de los diodos, haciendo que

la tensión inversa vD2 decrezca y la tensión inversa vD1 crezca (en este momento

los dos diodos están apagados). Cuando la tensión vD2 llega a cero el diodo D2

se enciende y comienza a conducir toda la corriente del inductor LLKs, en este

instante la corriente iD1 se hace cero y la corriente inversa en el diodo D1 alcanza

su máximo valor vD1 = Vo. Como puede verse, el único problema que presentan

los diodos del rectificador es el pequeño pico de corriente inversa que se produce

en el apagado de los mismos, debido a la capacidad de juntura. Este fenómeno

se denomina corriente de recuperación inversa y puede minimizarse si se utilizan

diodos de carburo de silicio, los cuales presentan una reducida capacidad de jun-

tura [67,68].
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Todas las razones mencionadas anteriormente, hacen mejor al convertidor

Boost-Half-Bridge frente al convertidor Full-Bridge, sin embargo, en aplicacio-

nes en las que se tienen grandes tensiones de entrada (debido a la limitación

en tensión de los dispositivos semiconductores) se sigue utilizando el convertidor

Full-Bridge, ya que los dispositivos semiconductores solo tienen que bloquear Vin

(ver Fig. 2-10), mientras que en el convertidor Boost-Half-Bridge, las llaves de-

ben bloquear una tensión Vbus = Vin/d.

El convertidor BHB permite obtener un bajo ripple en su corriente de entrada

iin (ver Fig. 2-13). Sin embargo, esto requiere la utilización de un inductor de

entrada Lin de un valor elevado, debido a que este inductor se conecta entre la

fuente de alimentación y la salida de la pierna, que es un punto de elevado rip-

ple en tensión. Un inductor de valor elevado incrementa el costo y volumen del

convertidor. Atendiendo a esto, en [32] se presenta la etapa Semipuente Boost

Compacto (CSPBC). Esta nueva topoloǵıa es el objeto de estudio de esta tesis

y su funcionamiento será explicado detalladamente en el siguiente caṕıtulo. El

convertidor Semipuente Boost Compacto se basa en el Boost-Half-Bridge, pero

se diferencia de éste en que, en vez de conectar el inductor de entrada al punto

medio de la pierna de conmutación, se conecta al punto medio de los capacitores

del semipuente, que es un punto de reducido ripple en tensión. De esta manera

puede obtenerse un bajo ripple en la corriente de entrada con un inductor mucho

más pequeño o, mejor aún, hasta puede suprimirse este inductor de entrada.
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3. Convertidor CC-CC Semipuente

Boost Compacto (CSPBC)

3.1. Introducción

En este caṕıtulo se dará una descripción detallada del funcionamiento del con-

vertidor CC-CC Semipuente Boost Compacto (CSPBC) [32], el cual es el objeto

de estudio de esta Tesis. Este convertidor es apto para ser utilizado como primera

etapa de un sistema fotovoltaico. Esta etapa se encarga de convertir el nivel de la

tensión continua suministrada por los paneles, a un nivel de tensión continua más

elevado, acorde con los requerimientos de la siguiente etapa de procesamiento de

la enerǵıa [7,8]. Los convetidores CC-CC utilizados en sistemas de generación so-

lar, deben ser capaces de operar con un amplio rango de variación de la tensión

y potencia de entrada. Esto se debe a que la potencia producida por los paneles

es una función del nivel de radiación solar que incida sobre ellos. Además, se

desea que el convertidor tenga una eficiencia elevada. Uno de los requerimientos

comunes que debe cumplir un convertidor para minimizar sus pérdidas, es que

sus llaves operen en conmutación suave. Otro requerimiento es que se reduzca

al mı́nimo el número de componentes que integran el convertidor, con lo cual

se reduce el número de componentes que producen pérdidas, se reduce el volu-

men y la complejidad del convertidor. El convertidor CSPBC cumple con estos

requisitos, siendo una topoloǵıa capaz de operar en conmutación suave en todo

su rango de operación, y de trabajar a potencia nominal, aún si su tensión de
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Figura 3-1.: Diferencias entre: (a) el convertidor BHB y (b) el convertidor
CSPBC.

entrada se reduce más de un 50 % de su valor máximo de operación.

El convertidor CSPBC nace a partir de una pequeña modificación en la

conexión del transformador de aislamiento en el convertidor Semipuente-Boost

(BHB) [26–31] (ver Caṕıtulo 2). El convertidor CSPBC mantiene todas las ven-

tajas del convertidor BHB, y presenta mucho menor ripple en la corriente de

entrada, eliminando o reduciendo a un valor muy pequeño el inductor de entrada

Lin. Esta topoloǵıa resulta más compacta y económica que la topoloǵıa BHB.

Para poder realizar una comparación, la Fig. 3-1 muestra los circuitos básicos

del convertidor BHB (Fig. 3-1(a)) y del convertidor CSPBC (Fig. 3-1(b)). El

convertidor CSPBC se diferencia del BHB, básicamente en dos aspectos. Por un

lado, la entrada del convertidor CSPBC se conecta al punto común de los capa-

citores CU y CL, mientras que en el convertidor BHB la entrada está conectada

a la salida de la pierna de conmutación conformada por las llaves SU y SL. El
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punto común a ambos capacitores es un punto de reducido ripple en tensión, a

diferencia de la salida de la pierna, cuya tensión es una onda rectangular que

excursiona entre la tierra de la fuente alimentación y vbus (tensión referida a tie-

rra, suma de las tensiones en los capacitores CU y CL). Esto permite que, con

muy bajos valores de inductancia de entrada Lin, se pueda obtener un ripple en

la corriente de entrada iin mucho menor que el obtenido en el convertidor BHB,

utilizando un valor de inductancia Lin1 � Lin. Más aún, de acuerdo al valor

del capacitor CL y del valor de la impedancia de salida que presente la fuente

de alimentación (paneles solares), el convertidor puede conectarse directamente

a la fuente Vin, sin la necesidad de incluir el inductor de filtrado Lin. Debido

a la caracteŕıstica opcional de este inductor, en la Fig. 3-1(b), se lo dibuja en

ĺınea a trazos. La segunda gran diferencia entre el CSPBC y el BHB reside en las

caracteŕısticas del transformador de aislamiento. Nótese en la Fig. 3-1(b) que

en el convertidor CSPBC, la componente de CC de la corriente de entrada iin

circula por el primario del transformador, mientras que en el caso del convertidor

BHB, los capacitores CU y CL bloquean el paso de esta componente por el prima-

rio del transformador. Ya que en el CSPBC el primario del transformador debe

soportar la corriente continua de entrada del convertidor, este transformador de-

be poseer entrehierro, un requerimiento similar al que aparece en el convertidor

Flyback [42]. Este requerimiento incrementa el volumen del transformador para

un valor especificado de inductancia de magnetización. Sin embargo, nótese en

la Fig. 3-1(a) que si Lm es el valor de la inductancia de magnetización, vista

desde el primario del transformador del convertidor BHB, la pierna esta cargada

por una inductancia efectiva (despreciando la inductancia de dispersión) de valor

Lin1//Lm. Mietras que en el convertidor CSPBC, la pierna sólo esta cargada por

la inductancia de magnetización del transformador de aislamiento. Por lo tanto

para el mismo requerimiento de ripple de corriente por la pierna, el transforma-

dor del convertidor CSPBC tiene que tener una inductancia de magnetización de

valor Lin1//Lm, que resulta menor al valor Lm del transformador del converti-
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dor BHB. Esta reducción en la inductancia de magnetización del transformador,

compensa parcialmente el aumento de volumen del transformador que trae apa-

rejada la presencia del entrehierro.

En la sección 3.2 de este caṕıtulo se presenta una descripción del convertidor

CSPBC. En la sección 3.3 se realiza un análisis del comportamiento del converti-

dor en estado estacionario, describiéndose detalladamente cada uno de sus modos

de operación y mostrándose las principales formas de onda que permiten com-

prender el funcionamiento del circuito. A partir de este análisis, se arriba a un

conjunto de cuatro ecuaciones no lineales con cuatro incógnitas, que describen el

comportamiento del convertidor en estado estacionario. Dichas ecuaciones serán

utilizadas a lo largo de la tesis, ya que su solución numérica será la base para

poder conocer los valores pico, medios y rms de todas las corrientes y tensiones

presentes en el circuito del convertidor, en todo su rango de operación. En la

sección 3.4 se analizarán las condiciones que debe cumplir el convertidor para

que sus llaves conmuten a tensión cero, aśı como el rango de tensión y corriente

de entrada y salida en el que esto ocurre. Finalmente en la sección 3.5, se dará

una introducción inicial acerca del convertidor CSPBC que será implementado en

la práctica, en el marco de esta tesis. Se darán los primeros pasos en su diseño,

con el fin de definir sus principales parámetros y especificaciones. Estos datos

serán utilizados en los siguientes caṕıtulos para realizar el diseño, modelado y

simulación del convertidor.

3.2. Descripción del Semipuente Boost Compacto

CSPBC

El modelo circuital del convertidor CSPBC [32] se ilustra en la Fig. 3-2. A la

entrada del convertidor se conecta la fuente de alimentación (paneles solares), la

cual será modelada aqúı como una fuente de tensión constante Vin. El inductor

Lin se utiliza para atenuar la componente de ripple en la corriente de entrada
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Figura 3-2.: Convertidor CSPBC.

iin. Cabe destacar que Lin puede eliminarse del circuito de acuerdo al valor de la

impedancia de salida de la fuente de alimentación o, de acuerdo al requerimiento

de ripple en la corriente de entrada. El transformador de aislamiento TF , de

relación de transformación n, se modela mediante su inductancia de dispersión

LLKp y su inductancia de magnetización Lmp referidas al primario. Los detalles

del modelo del transformador y su diseño se presentan en el Caṕıtulo 5. Uno de

los extremos del primario del transformador esta conectado al nodo que une los

capacitores CL y CU , y su tensión respecto del terminal de tierra de la fuente de

alimentación, es vL. La pierna conformada por las llaves SU y SL opera por mo-

dulación PWM a la frecuencia de conmutación fs = 1/Ts. Las llaves, que pueden

ser dispositivos IGBT’s o MOSFET’s, con sus respectivos diodos de recuperación

inversa DU y DL, operan en modo complementario, de modo que cuando se apaga

SU se enciende SL y viceversa. Se deja un pequeño tiempo muerto tD adecuado

entre el apagado de una llave y el encendido de la otra, para evitar que (debido al

retardo de apagado de las llaves) las dos llaves puedan estar encendidas al mismo

tiempo y se produzca un cortocircuito en el bus. El otro extremo del primario

del transformador está conectado a la salida de la pierna, y tiene una tensión vSL

(medida respecto del terminal de tierra), que conmuta entre tierra y la tensión

vbus (que es la suma entre las tensiones vL y vU sobre los capacitores CL y CU

respectivamente). De este modo, la tensión vp del primario del transformador
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toma el valor vL (tensión sobre el capacitor CL) cuando la llave SL esta cerrada,

y toma el valor (−vU) (tensión sobre el capacitor CU) cuando la llave SU esta

cerrada. La enerǵıa que ingresa en el primario del transformador es transferida al

secundario, el cual está conectado a un circuito rectificador doblador de tensión

conformado por los diodos DRU y DRL, y por los capacitores CRU y CRL. Estos

capacitores filtran la tensión de salida Vo de donde se alimenta la carga, mode-

lada como una fuente de corriente continua Io. La enerǵıa promedio, es extráıda

de la fuente de alimentación Vin a través del valor medio de la corriente ip del

primario del transformador. Nótese que el valor promedio īin, de la corriente iin

drenada de la fuente, es igual al valor promedio īp de la corriente ip.

Si d, tal que 0 < d < 1, es el ciclo de trabajo de la llave SU , el valor promedio

en Ts de la tensión en el punto medio de la pierna, esta dado por v̄SL = dv̄bus,

donde v̄bus representa el valor promedio en Ts de vbus. En estado estacionario,

los valores promedio de las cáıdas de tensión sobre el inductor Lin, y sobre la

inductancia de magnetización Lmp deben ser cero, por lo tanto el valor promedio

de la tensión sobre la llave SL, es igual al valor promedio de la tensión sobre el

capacitor CL y a la tensión de la fuente de alimentación, esto es:

v̄SL = v̄L = Vin (3-1)

Junto a la condición v̄SL = dv̄bus, implica que:

v̄bus =
Vin
d

(3-2)

Los capacitores de snubber Cr alivian el apagado de las llaves SU y SL, re-

trasando el crecimiento de sus correspondientes tensiones vSU y vSL durante el

apagado. Este aspecto se explicará con más detalle en la sección 3.4.
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Figura 3-3.: Formas de onda para d ≤ 0.5: (a) Señales de encendido SU y SL.
(b)ip, īp e im. (c)iSL e iSU . (d)is, iDRL e iDRU .

3.3. Operación del convertidor

Para realizar un análisis del comportamiento del convertidor en estado estacio-

nario, se supondrá que los capacitores CL, CU , CRU y CRL, son lo suficientemente

grandes como para mantener constante la tensión sobre sus bornes en un ciclo Ts

de PWM. Por lo que, para este análisis, las tensiones vL y vU serán reemplazadas

(a partir de las ecuaciones (3-1) y (3-2)) por fuentes de tensión constante de

valor Vin y VU = Vin(1 − d)/d respectivamente, que corresponden a sus valores
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medios de estado estacionario. Del mismo modo, las tensiones vRU y vRL serán

reemplazadas por las tensiones constantes VRU y VRL, que corresponden a sus

valores medios teóricos de estado estacionario. Además, en este análisis no se

tendrán en cuenta los capacitores de snubber Cr, por lo que se supondrá que la

conmutación de corriente de una llave a la otra se realiza de manera instantánea.

La Fig. 3-3 ilustra las formas de onda que permiten comprender el funcionamien-

to del circuito del convertidor (Fig. 3-2). Como puede observarse, estas figuras

corresponden al convertidor operando con un ciclo de trabajo de la llave SU ,

d < 0.5. La Fig. 3-3(a) ilustra las señales de encendido de las llaves SU y SL.

Nótese la introducción de tiempos muertos de duración tD entre el apagado y el

encendido de ambas llaves. La Fig 3-3(b) ilustra la corriente ip por el primario

del transformador, su valor medio īp, y la corriente de magnetización im. En la

Fig 3-3(c) se muestran las formas de onda de las corrientes iSL e iSU por las

llaves SL y SU respectivamente; y en la Fig. 3-3(d) las corrientes iDRL e iDRU por

los diodos del rectificador, y la corriente is por el secundario del transformador.

3.3.1. Modos de operación

Se analizará a continuación la Fig. 3-3 de manera detallada. En el instante

previo a t0, la llave SL está encendida, las corrientes ip e im son crecientes, y el

diodo DRU se encuentra en estado de conducción (ver Figs. 3-3(a), (b) y (d)).

Durante un periodo de conmutación Ts, el comportamiento del convertidor puede

dividirse en cuatro modos de operación que corresponden a los cuatro circuitos

de la Fig. 3-4.

Modo 1 (Periodo td = t1 − t0td = t1 − t0td = t1 − t0) : En el instante t0 en que se apaga la llave

SL, la corriente ip toma su máximo valor positivo ip(t0), y pasa a circular ins-

tantáneamente por el diodo de recuperación inversa DU de la llave SU (ver Figs

3-3(c)). El circuito que representa al convertidor en este intervalo es el de la Fig.

3-4(a). En este modo de operación, la tensión aplicada al primario del transfor-

mador (igual a la tensión sobre la inductancia de magnetización) es vp = −VU . La
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Figura 3-4.: Circuitos para los distintos modos de operación del convertidor
CSPBC.

corriente del secundario circula por el diodo DRU , de modo que la tensión aplica-

da sobre el secundario del transformador es vs = VRU y, sobre la inductancia de

dispersión aparece una tensión vLKp = −(VU +nVRU). Aśı, durante este intervalo

la corriente im decrece con pendiente −VU/Lmp y la corriente por la inductancia

de dispersión decrece con pendiente −(VU + nVRU)/LLKp. La corriente ip por el

primario del transformador (que es la suma entre la corriente por la inductancia
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de magnetización y la corriente por la inductancia de dispersión), decrece con

pendiente:

−p3 = −
(
VU
Lp

+ n
VRU
LLKp

)
; Donde : Lp = LLKp//Lmp (3-3)

Luego del intervalo tD (tiempo muerto), contado a partir de t0, se activa el gate

de la llave SU (ver Fig.3-3(a)). El encendido de SU se realiza a tensión y corriente

cero, pues ip que es positiva circula en ese instante por el diodo en antiparalelo

con SU , por lo tanto no se producirán pérdidas de conmutación en el encendido

de esta llave. Este modo finaliza en el instante t1, cuando la corriente ip iguala a

la corriente im, momento en el que el diodo DRU se apaga naturalmente cuando

su corriente se hace cero.

Modo 2 (Periodo ta = t2 − t1ta = t2 − t1ta = t2 − t1) : Cuando este modo de operación comienza,

la corriente que circula por el primario del transformador es igual a la corriente

por la inductancia de magnetización, y su valor es ip(t1). Luego del instante t1,

la corriente ip se hace menor a la corriente de magnetización im (ver Fig. 3-

3(b)), por lo que la corriente por el secundario pasa a circular por el diodo DRL.

El circuito que representa el convertidor en este intervalo se ilustra en la Fig. 3-

4(b). Nótese que la corriente iDRL crece desde cero, con pendiente limitada, lo que

hace que el diodo DRL no presente pérdidas durante el encendido [42]. La tensión

aplicada sobre la inductancia de magnetización sigue siendo vp = −VU y, sobre

el secundario del transformador aparece una tensión vs = −VRL. Por lo tanto la

corriente im decrece con pendiente −VU/Lmp y la corriente por la inductancia

de dispersión decrece con pendiente −(VU −nVRL)/LLKp. La corriente ip decrece

con pendiente:

−p4 = −
(
VU
Lp
− n VRL

LLKp

)
; Donde : Lp = LLKp//Lmp (3-4)

El Modo 2 finaliza en t2 = dT , cuando se apaga la llave SU .
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Modo 3 (Periodo tb = t3 − t2tb = t3 − t2tb = t3 − t2) : Cuando se apaga la llave SU , la corriente ip

por el primario del transformador toma su máximo valor negativo ip(t2), y pasa

a circular instantáneamente por el diodo de recuperación inversa DL de la llave

SL (ver Fig. 3-3(c)). El diodo DRL del rectificador permanece en conducción,

y su corriente comienza a decrecer (ver Fig. 3-3(d)). El circuito en este modo

de operación se ilustra en la Fig. 3-4(c). La tensión sobre la inductancia de

magnetización del transformador pasa a ser vp = Vin, mientras que la tensión

en el secundario sigue siendo vs = −VRL. La corriente im crece entonces con

pendiente Vin/Lmp, y la corriente por la inductancia de dispersión crece con

pendiente (Vin + nVRL)/LLKp. La corriente por el primario crece con pendiente:

p1 =

(
Vin
Lp

+ n
VRL
LLKp

)
; Donde : Lp = LLKp//Lmp (3-5)

Para asegurar el encendido a tensión y corriente cero de SL, la activación de

esta llave debe hacerse antes de que la corriente ip cambie de signo (punto A de

la Fig. 3-3(b)). Esta es una condición de diseño para el correcto funcionamiento

del convertidor y se verá con más detalle en la sección 3.4. La misma asegura

que en el instante de activación la corriente esté circulando por el diodo de

recuperación inversa DL (ver Fig. 3-3(c)). Este modo finaliza en el instante t3

en el que la corriente ip iguala a la corriente im, momento en el que el diodo DRL

del rectificador se apaga naturalmente cuando su corriente se hace cero (ver Fig.

3-3(d)).

Modo 4 (Periodo tc = t4 − t3tc = t4 − t3tc = t4 − t3) : En este periodo la corriente ip que ingresa

al primario del transformador, se hace mayor que la corriente de magnetización

im (ver Fig. 3-3(b)), por lo que el diodo DRU comienza a conducir (ver Fig.

3-3(d)). El circuito en este modo de operación corresponde al de la Fig. 3-4(d).

La tensión sobre el primario del transformador sigue siendo vp = Vin, y la tensión

aplicada sobre el secundario del transformador pasa a ser vs = VRU . La corriente

im crece con pendiente Vin/Lmp, y la corriente por la inductancia de dispersión
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crece con pendiente (Vin − nVRU)/LLKp. La corriente ip crece con pendiente:

p2 =

(
Vin
Lp
− n VRU

LLKp

)
; Donde : Lp = LLKp//Lmp (3-6)

Este modo de operación finaliza en t4 = Ts, momento en que se apaga la llave

SL y vuelve a comenzar el Modo 1.

3.3.2. Caracteŕıstica de estado estacionario del convertidor

CSPBC

Para caracterizar a un convertidor CC-CC se desea conocer su ganancia en

tensión Vo/Vin. El convertidor CSPBC tiene un comportamiento no lineal y no

puede hallarse una ecuación cerrada que exprese su ganancia. Aqúı se hallará de

manera anaĺıtica un conjunto de cuatro ecuaciones no lineales con cuatro incógni-

tas, las cuales definen el comportamiento del convertidor en estado estacionario y

permiten encontrar su ganancia en tensión en cualquier punto de operación. Para

que los resultados no dependan de la relación de transformación n, se expresarán

los resultados con las magnitudes del lado secundario del transformador referidas

al primario. Aśı, se hallará la ganancia V ′o/Vin, donde V ′o = nVo es la tensión de

salida del convertidor referida al primario. Esta ganancia puede hallarse como el

producto entre V ′o/Vbus con Vbus/Vin. De la ecuación (3-2), la relación Vbus/Vin es

simplemente 1/d, lo que asegura el equilibrio volts por segundo sobre el primario

del transformador. Se pasa a continuación a encontrar la relación V ′o/Vbus, rela-

ción que como se verá, depende de la corriente de salida del convertidor referida

al primario I ′o = Io/n, y del ciclo de trabajo d, de la llave SU .

Si se observa la Fig. 3-3, puede verse que el ciclo de trabajo del diodo DRL

(denotado alĺı dD), no coincide con el de la llave SU , (denotado d). La tensión

v′s = nvs (tensión del secundario del transformador reflejada al primario), apli-

cada durante el intervalo dDTs en el que conduce DRL es, de acuerdo a las Figs.

3-4(b) y (c), v′sdD
= −nVRL, mientras que en el intervalo (1 − dD)Ts, en el que
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Figura 3-5.: Detalle de las corrientes i′DRU y i′DRL.

conduce DRU , es v′s(1−dD)
= nVRU . A partir del balance volt por segundo sobre el

secundario del transformador en el periodo Ts, se obtiene que:

−nVRLdD + nVRU(1− dD) = 0 (3-7)

Adoptando la notación V ′RU = nVRU y V ′RL = nVRL para las tensiones sobre

los capacitores CRU y CRL referidas al primario. Utilizando la igualdad V ′o =

V ′RU +V ′RL, se obtiene de (3-7) que el ciclo de trabajo de los diodos del rectificador

está dado por:

dD =
V ′RU
V ′o

(3-8)

En la Fig. 3-5 se ilustran las corrientes i′DRL = (iDRL/n) e i′DRU = (iDRU/n),

por los diodos del rectificador, reflejadas al primario del transformador. En esta

figura se destacan las pendientes de cada flanco de las corrientes, las cuales de

denotan como mi, con i = 1, ., 4. Con ayuda de la Fig. 3-4, dichas pendientes

pueden obtenerse fácilmente a partir del conocimiento de la tensión aplicada sobre

la inductancia de dispersión LLKp, en cada modo de operación del convertidor.
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Estas pendientes están dadas por:

m1 =

(
VU − V ′RL
LLKp

)
; m2 = −

(
Vin + V ′RL
LLKp

)
;

m3 =

(
Vin − V ′RU
LLKp

)
; m4 = −

(
VU + V ′RU
LLKp

)
. (3-9)

Observando en la Fig. 3-5 la forma de onda de la corriente iDRL, ya que

i′DRL(t1) = i′DRL(t3) = 0, se tiene que m1ta = −m2tb. Reemplazando en esta

igualdad los valores de m1 y m2 de la ecuación (3-9), utilizando ta = dDTs − tb,

VU = Vbus−Vin, V ′RL = V ′o−V ′RU y la ecuación (3-8), puede arribarse a la siguiente

ecuación:

[Vbus − Vin − (V ′o − V ′RU)]
V ′RU
V ′o

Ts = Vbustb (3-10)

Del mismo modo, observando la forma de onda de la corriente iDRU , ya que

i′DRU(t1) = i′DRU(t3) = 0, se tiene que m3tc = −m4td. Reemplazando en esta

igualdad los valores de m3 y m4 de la ecuación (3-9), utilizando tc = [(1 −

dD)Ts − td], Vbus = VU + Vin y la ecuación (3-8), puede arribarse a la siguiente

ecuación:

(Vin − V ′RU)

(
V ′o − V ′RU

V ′o

)
Ts = Vbustd (3-11)

Por otro lado, pueden obtenerse dos igualdades más, notando el hecho de que

tanto el valor promedio en Ts de i′DRL como el de i′DRU , debe ser igual a I ′o =

Io/n (ver Fig. 3-5). La corriente i′DRL tiene la forma de un triángulo (de altura

h = −m2tb y base dDTs), por lo que su valor promedio en Ts puede computarse

calculando el área de este triángulo. De este modo se tiene que I ′o = −[m2tbdD/2].

Reemplazando en esta igualdad el valor de m2 de la ecuación (3-9), utilizando

V ′RL = V ′o − V ′RU y la ecuación (3-8), puede arribarse a la siguiente ecuación:

I ′o =
V ′RU
2V ′o

(
Vin + V ′o − V ′RU

LLKp

)
tb (3-12)
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La corriente i′DRU tiene también la forma de un triángulo (de altura h = −m4td

y base (1 − dD)Ts), y calculando su valor promedio en Ts se tiene que I ′o =

−[m4td(1−dD)/2]. Reemplazando en esta igualdad el valor de m4 de la ecuación

(3-9); utilizando VU = Vbus−Vin y la ecuación (3-8), puede arribarse a la siguiente

ecuación:

I ′o =
−m4td(1− dD)

2
=
V ′o − V ′RU

2V ′o

(
Vbus − Vin + VRU

LLKp

)
td (3-13)

Suponiendo a Vin, I ′o y V ′o datos, las ecuaciones (3-10)-(3-13) son cuatro ecua-

ciones no lineales que involucran cuatro incógnitas: V ′RU , Vbus, tb y td. Estas

ecuaciones pueden ser resueltas numéricamente, para cada punto de operación

espećıfico del convertidor dado por Vin, I ′o y V ′o . Aśı se pueden obtener los valo-

res de las incógnitas en dicho punto de operación y a partir de estas calcular la

relación V ′o/Vbus deseada.

La solución de las ecuaciones no lineales halladas previamente, depende de los

valores particulares de potencia, tensión y corriente del convertidor. Para inde-

pendizar los resultados de dichos valores, es de utilidad expresar las ecuaciones

en valores por unidad. Para esto, se definen los valores de corriente y tensión

base I ′oB y V ′oB, como los valores nominales de I ′o y V ′o respectivamente; la impe-

dancia base se define como RB = V ′oB/I
′
oB, el periodo base como TsB = Ts y la

inductancia base como LB = RBTsB/2π. Reemplazando estos valores base en las

ecuaciones (3-10)-(3-13), se puede rescribir el conjunto de ecuaciones no lineales

en valores por unidad de la forma:

[
Vbus(pu) − Vin(pu)

−
(
V ′o(pu) − V

′
RU(pu)

)] V ′RU(pu)

V ′o(pu)
Ts(pu) = Vbus(pu)tb(pu) (3-14)

(
Vin(pu)

− V ′RU(pu)

)(V ′o(pu) − V ′RU(pu)

V ′o(pu)

)
Ts(pu) = Vbus(pu)td(pu) (3-15)
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(a) Vbuspu V s. Vinpu

(b) d V s. Vinpu

Figura 3-6.: (a)d V s. Vinpu y (b)Vbuspu V s. Vinpu ; para V ′opu = 1 y distintos valores

de I ′opu .

I ′o(pu) =
V ′RU(pu)

2V ′o(pu)

(
Vin(pu)

+ V ′o(pu) − V
′
RU(pu)

LLKp(pu)

)
2πtb(pu) (3-16)

I ′o(pu) =
V ′o(pu) − V

′
RU(pu)

2V ′o(pu)

(
Vbus(pu) − Vin(pu)

+ VRU(pu)

LLKp(pu)

)
2πtd(pu) (3-17)

En la Fig. 3-6 se muestra la tensión Vbuspu (Fig. 3.6(a)) y el ciclo de trabajo d

(Fig. 3.6(b)), en función de la tensión de entrada Vinpu del convertidor y parame-

trizadas en función de la corriente de salida I ′opu . Haciendo uso de la herramienta

de software matemático MATLAB [69], estas curvas fueron obtenidas resolvien-

do numéricamente las ecuaciones (3-14)-(3-17) en cada punto de operación Vinpu ,

I ′opu y V ′opu , para un convertidor operando a tensión de salida constante V ′opu = 1,
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(a) V ′o/Vin

(b) V ′o/Vbus

Figura 3-7.: Ganancias del convertidor CSPBC en función del ciclo de trabajo d
y de la corriente de salida I ′o(pu) .

con LLKppu = 0.1 y Lmppu = 10LLKp. Observando la Fig. 3.6(a) se puede ver que

operando a tensión de salida constante, la tensión Vbus del convertidor crece para

bajos y altos valores de la tensión de entrada Vin. El máximo valor que puede

tomar Vbus está limitado por la tensión máxima que pueden soportar las llaves

SL y SU que se utilicen en la implementación práctica del convertidor. Este valor

máximo de diseño definirá el rango de Vin en el que puede operar el convertidor. A

partir de la Fig. 3.6(b) se puede obtener el correspondiente rango de variación en

el ciclo de trabajo. Los mismos datos utilizados para trazar las curvas de la Fig.

3-6, pueden organizarse de otra manera para obtener las curvas de ganancia del

convertidor. Aśı, en la Fig. 3-7 se grafican las relaciones V ′o/Vin y V ′o/Vbus como

función del ciclo de trabajo d del convertidor, y parametrizadas en función de la

corriente de salida I ′opu . Puede observarse en la Fig. 3.7(a) que la ganancia V ′o/Vin
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del convertidor aumenta con la disminución del ciclo de trabajo d y disminuye

con el aumento del mismo, además esta ganancia aumenta con la reducción de la

corriente de carga I ′opu . Obsérvese en la Fig. 3.7(b) que la relación V ′o/Vbus tiende

a uno para bajas corrientes de carga y cae al aumentar la corriente. También

nótese que para cada corriente, esta relación tiene su máximo para d = 0.5 y cae

a medida que d se aproxima a cero o a uno.

3.4. Conmutación suave

En esta sección se analizarán las condiciones que debe cumplir el convertidor

CSPBC para operar en conmutación suave (zero voltage switching, ZVS) [33],

aśı como el rango de tensión de entrada y corriente de salida en que esto se

puede lograr. Se verá que el rango de conmutación suave está definido por la

relación entre la inductancia de magnetización y la inductancia de dispersión

del transformador Lmp/LLKp , por el valor de los capacitores de snubber Cr y el

tiempo muerto tD entre el apagado de una llave y el encendido de la otra.

3.4.1. Encendido a tensión cero de la llave SU :

El encendido a tensión cero de la llave SU es fácil de lograr. Si se observa la Fig.

3-3, cuando se apaga la llave SL la corriente ip por el primario del transformador

pasa a circular por el diodo de recuperación inversa DU de la llave SU , haciendo

que su tensión se vaya a cero. Como en este momento ip está en su máximo valor

positivo se tiene tiempo considerable para encender la llave SU antes de que la

corriente cambie de signo y despolarice el diodo DU .

3.4.2. Encendido a tensión cero de la llave SL :

El encendido a tensión cero de la llave SL es más cŕıtico que el de la llave SU .

Obsérvese en la Fig. 3-3 el instante t2, en el cual se apaga la llave SU . En este

instante, la corriente ip por el primario del transformador alcanza su valor mı́nimo
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Figura 3-8.: Curvas para tD ≤ tz: (a) Señales de encendido SU y SL. (b)ip, īp e
im. (c)iSL e iSU . (d)vSL y vSU .

y pasa a circular por el diodo de recuperación inversa DL. La magnitud de la

corriente mı́nima que alcanza ip, ip(t2) puede ser pequeña y, además, a partir de

este momento, la corriente por el primario del transformador comienza a crecer

con una pendiente elevada, p1. Esto hace que el tiempo muerto tD máximo que

puede utilizarse (entre el apagado de la llave SU y el encendido la llave SL), antes

de que se despolarice el diodo DL, sea reducido.
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Figura 3-9.: Curvas para tD > tz: (a) Señales de encendido SU y SL. (b)ip, īp e
im. (c)iSL e iSU . (d)vSL y vSU .

Tiempo muerto tD:

Luego del apagado de la llave SU , para asegurar que la llave SL encienda a

tensión cero, su activación debe realizarse antes de que la corriente ip cambie de

negativa a positiva (punto A de la Fig. 3-3(b)). Si se define tA como el tiempo

contado desde t0, hasta el instante en que la corriente cruza por cero en el punto

A (ver Fig. 3-3), y se define tz = (tA− t2) como el tiempo que tarda la corriente

ip en cruzar por cero luego del momento t2 en que se apagó SU ; para que la

llave SL encienda a tensión cero debe ser tD < tz. En la Fig. 3-8 se ilustran las
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Figura 3-10.: Forma de onda de las corrientes ip e im para: (a) im(t3) > 0 y
(b)im(t3) < 0.

formas de onda del convertidor para tD ≤ tz y en la Fig. 3-9 para tD > tz. Si

se comparan ambas, puede verse que si tD > tz, la llave SL encenderá con una

tensión vSL = vbus aplicada en sus terminales, lo que equivale a grandes pérdidas

en la llave. Para conocer el valor máximo que se puede dar al tiempo muerto tD,

es necesario conocer el valor de tz en todo el rango de operación del convertidor.

El cálculo del tiempo tz depende del signo de la corriente de magnetización en

el tiempo t3, que en ese instante iguala a la corriente ip, im(t3) = ip(t3). En la

Fig. 3-10 se ilustran las corrientes ip e im para el caso en que im(t3) > 0 (Fig.

3-10(a)) y el caso en que im(t3) < 0 (Fig. 3-10(b)). El tiempo tz en ambos casos

59



0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
−4.5

−4

−3.5

−3

−2.5

−2

−1.5

−1

−0.5

0

Vin=0.42pu

Vin=0.7pu

Vin=0.9pu

I
o

pu

i p(t
2 )

pu
V´

o
=1pu; L

LKp
=0.1pu; L

m
=10L

LKp
  

(a) ip(t2)

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
−0.5

0

0.5

Vin=0.42pu Vin=0.7pu

Vin=0.9pu

I
o

pu

i m
(t

3 )
pu

V´
o
=1pu; L

LKp
=0.1pu; L

m
=10L

LKp
  

(b) im(t3)

Figura 3-11.: (a) ip(t2) y (b) im(t3), para V0pu = 1, 0 < I ′opu < 1 y 0.42 < Vinpu <

0.9.

puede calcularse de la siguiente manera:

tz =


−ip(t2)/p1; si im(t3) ≥ 0

[(−ip(t2) + im(t3))/p1 − im(t3)/p2]; si im(t3) < 0.

(3-18)

Donde los valores de las corrientes ip(t2) e im(t3) pueden computarse a partir de

la solución numérica de las ecuaciones (3-10)-(3-12) y de simples consideraciones

geométricas sobre las formas de onda de las corrientes ip e im. En la Fig. 3-11 se

ilustran los valores ip(t2) (Fig. 3.11(a)) e im(t3) (Fig. 3.11(b)), en función de la

corriente de salida I ′o; para el convertidor operando a tensión de salida constante
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Figura 3-12.: tz para Vopu = 1, 0 < I ′opu < 1, 0.42 < Vinpu < 1.08 y TB = 20µs

V ′opu = 1, en el rango de corriente de salida 0 < I ′opu < 1 y el rango de tensión de

entrada 0.42 < Vinpu < 0.9. Las pendientes de trepada de la corriente ip, p1 (para

el intervalo t2 < t < t3) y p2 (para el intervalo t3 < t < t4), pueden calcularse

utilizando las ecuaciones (3-5) y (3-6) respectivamente.

La Fig. 3-12 ilustra el tiempo tz en función de la corriente de salida I ′o,

computado utilizando la ecuación (3-18), para el convertidor operando a tensión

de salida constante V ′opu = 1, en el rango de corriente de salida 0 < I ′opu <

1 y el rango de tensión de entrada 0.42 < Vinpu < 1.08. Estas curvas fueron

confeccionadas para un periodo de conmutación Ts = 20µs, que será el utilizado

en la implementación práctica del convertidor CSPBC que se realizará en esta

tesis (ver Caṕıtulo 7). Puede observarse que en el rango de tensión de entrada

0.42 < Vinpu < 1, y rango de corriente de salida 0.05 < I ′opu < 1, se tiene

tz ≥ 0.45µs. Por lo tanto, en este rango de operación se puede lograr el encendido

a tensión cero de la llave SL, implementando la conmutación de las llaves con un

tiempo muerto tD ≤ 0.45µs. Para Vinpu > 1, tz tiende a cero para baja corriente

de carga I ′o, lo que requiere aplicar un tiempo muerto tD reducido. En la práctica

la llave SU no apaga instantáneamente, sino que presenta un tiempo de retardo

y de cáıda antes de que su corriente se haga cero. Por esta razón no es factible la

aplicación de un tiempo muerto demasiado reducido, y el tiempo muerto utilizado

debe ser lo suficientemente grande para que no se encienda la llave SL antes de que
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la corriente por la llave SU se haya extinguido totalmente. Es interesante notar

que para el rango 0.42 < Vinpu < 0.9, todas las curvas presentan un valor mı́nimo

tzmin
. Además, entrando en la Fig. 3.11(b) (gráficas de la corriente im(t3)), con el

valor de corriente Iopu en el que tz = tzmin
(para el valor correspondiente de Vin),

puede verse que este mı́nimo ocurre para im(t3) = 0. La condición im(t3) = 0

en la que tz = tzmin
ocurre a una corriente I ′o espećıfica, que depende del valor

actual de Vin. Dicho de otra manera, para cada valor de Vin, existe un valor de

I ′o para el que resulta tz = tzmin
.

Haciendo sencillas consideraciones geométricas sobre la forma de onda de la

corriente de magnetización im (ver Fig. 3-3(b)), cuando im(t3) = 0, se pueden

encontrar las siguientes expresiones para la corriente im(t2):

im(t2) = −Vintb
Lmp

(3-19)

im(t2) =
V ′oI

′
o

Vin
− d(1− d)TsVbus

2Lm
(3-20)

Igualando las expresiones de la izquierda de las ecuaciones (3-19) y (3-20), y

utilizando d = (Vin/Vbus), se obtiene la siguiente ecuación de restricción, asociada

a la condición im(t3) = 0:

V ′oI
′
o

Vin
− Vin
Lmp

[(
1− Vin

Vbus

)
Ts − tb

]
= 0 (3-21)

Esta ultima ecuación junto con las ecuaciones (3-10)-(3-12) conforman un siste-

ma de cinco ecuaciones no lineales que pueden ser resueltas numéricamente para

Vin y V ′o conocidos, con el fin de hallar tzmin
. En la Fig. 3-13 se ilustra el valor

de tzmin
en función de Vinpu para el rango 0.42 < Vinpu < 0.9 , para el convertidor

operando con Vopu = 1 y con un periodo de conmutación Ts = 20µs. Esta gráfica

está confeccionada para tres valores diferentes (9,10 y 11) de la relación entre

las inductancias del transformador de aislamiento Lmp/LLKp . Puede verse que

reducir esta relación incrementa el valor de tzmin
. Una reducción en Lmp/LLKp
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Figura 3-13.: tzmin
para 0.42 < Vinpu < 0.9 y para distintos valores de Lmp/LLKp

puede obtenerse disminuyendo el valor de la inductancia de magnetización Lmp

o aumentando en el valor de la inductancia de dispersión LLKp . Disminuir Lmp

incrementa los valores pico y rms de la corriente ip por el primario del transforma-

dor (lo que equivale a un aumento de las pérdidas en el convertidor). Aumentar

LLKp hace que se incremente el valor máximo de la tensión Vbus aplicada sobre

las llaves. Ambas situaciones no son deseables, razón por la cual debe limitarse

el valor mı́nimo de la relación Lmp/LLKp . Por otro lado, puede verse en la Fig.

3-13, que aumentar Lmp/LLKp reduce el valor de tzmin
. Esto no es conveniente,

ya que como se dijo previamente, este tiempo limita el tiempo muerto tD, que

será el tiempo que tienen las llaves en el apagado, para llevar a cero su corriente

y para realizar la carga o descarga de los capacitores de snubber. Estas son las

razones por las cuales se utiliza como valor de compromiso una relación entre

las inductancias Lmp/LLKp = 10. El valor mı́nimo de la curva correspondiente

a esta relación de inductancias establece que para que el convertidor opere en

conmutación suave en todo el rango 0.42 < Vinpu < 0.9, debe utilizarse un tiempo

muerto tD ≤ 0.48µs.

Efecto de los capacitores de snubber Cr:

Hasta el momento, no se ha incluido en el análisis del comportamiento del

convertidor, el efecto de los capacitores de snubber Cr presentes en el circuito
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Figura 3-14.: Señales de encendido de SL y SU , corriente iSU , y tensiones vSU y
vSL para los casos: a) Cr = 0; b) Cr = Cropt ; c) Cr > Cropt.

de la Fig. 3-2. La función de estos capacitores es retrasar el crecimiento de la

tensión sobre las llaves SL y SU durante el apagado de las mismas. Este retardo

es preciso, debido a que en la práctica las llaves no pueden apagarse llevando su

corriente del estado de encendido a cero instantáneamente. En la realidad existe

un tiempo finito en el apagado de una llave, desde el momento en que su co-

rriente empezó a disminuir hasta el momento en que se hace cero, denominado

”tiempo de cáıda”(del inglés fall time). Durante este tiempo es preciso retrasar el

crecimiento de la tensión sobre la llave que se apaga, para reducir sus pérdidas.

Es deseable que los capacitores de snubber sean lo más grandes posible, a fin de

retrasar al máximo la crecida de la tensión y aśı minimizar las pérdidas de apa-

gado. Sin embargo, debe notarse que la tensión en la llave próxima a encenderse

disminuye en la misma medida que crece la tensión en la llave que se apaga. Esto

significa que si se colocan capacitores demasiado grandes con el fin de retardar
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el crecimiento de la tensión sobre la llave que se está apagando, se esta retardan-

do la cáıda a cero de la tensión en la llave próxima a encenderse. Si el retardo

es demasiado grande, la llave próxima a encenderse, encenderá con un valor de

tensión distinto de cero en sus terminales, produciéndose pérdidas de encendido.

Para cada punto de operación del convertidor debe existir un valor optimo de

los capacitores de snubber Cropt , que haga que la tensión sobre la llave próxima

a encenderse llegue a cero justo en el instante de encendido. En la Fig. 3-14 se

ilustran las tres situaciones que pueden ocurrir durante el encendido de la llave

SL (que es el más cŕıtico). Esta figura muestra las señales de encendido de las

llaves SL y SU , la corriente iSU por la llave SU y las tensiones vSU y vSL sobre

las llaves SL y SU respectivamente. En la Fig. 3-14(a) se ilustra lo que sucede

cuando Cr = 0; puede verse que la tensión vSU crece bruscamente al valor de la

tensión vbus. En esta situación, durante el tiempo en que la corriente iSU descien-

de desde su valor pico a cero, se producirán grandes pérdidas por conmutación.

En la Fig. 3-14(b) puede verse lo que sucede cuando Cr = Cropt , el crecimiento

de la tensión vSU se retarda, manteniéndose con magnitud reducida durante el

tiempo que tarda la corriente iSU en caer a cero; lo cual reduce considerablemente

las pérdidas producidas en el apagado de la llave SU . Con este valor de capacidad,

la tensión vSL cae a cero justo en el instante de encendido de la llave SL, por

lo que no se producen pérdidas de conmutación en el encendido de la llave SL.

En la Fig. 3-14(c) se ilustra lo que sucede si se utilizan capacitores de snubber

Cr > Cropt . En este caso, en el momento de encendido de la llave SL, su tensión

vSL aún no llegó a cero, y la tensión vSU aun no llego a vbus. Al encenderse SL el

capacitor de snubber en paralelo con esta llave (ver Fig. Fig. 3-2) se cortocircuita

a través de la llave SL, transformándose su enerǵıa almacenada en pérdidas en

la llave. Al mismo tiempo, el capacitor de snubber en paralelo con la llave SU

debe cargarse súbitamente a la tensión vbus, a través de la llave SL, generándose

un pico de corriente que provoca aun más pérdidas en la llave. Para evitar que

esto último suceda y poder colocar capacitores más grandes, es natural pensar en
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Figura 3-15.: Ilustración de la enerǵıa Q, utilizada para realizar el dimensiona-
miento de los capacitores de snubber Cr. (a) Señales de encendido
SU y SL. (b)ip, īp e im.

aumentar el tiempo muerto tD (que es el tiempo que tienen los capacitores para

completar su proceso de carga y descarga), sin embargo recordemos que esto no

es posible, ya que (como se explicó previamente) el tiempo muerto está limitado

por el tiempo tzmin
que se tiene para encender la llave SL antes de que la corriente

por el primario del transformador haya cambiado de signo en el punto A.

Diseño de los capacitores de snubber Cr:

Para calcular el valor máximo que pueden tener los capacitores de snubber

Cr, a fin de que la tensión haya llegado a cero antes de que se encienda la llave

SL en todo el rango de operación del convertidor, se utilizará una aproximación

conservativa que consiste en calcular el área de la corriente ip, durante el intervalo

de tiempo muerto tD en el que it < 0. Este área corresponde al área sombreada

que se ilustra en la Fig. 3-15, y representa la mı́nima cargaQ posible a transferir a

los capacitores Cr (pues el área está computada para Cr = 0). Esta aproximación
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Figura 3-16.: Conservativa

es conservativa, debido a que el retardo en el descenso de la tensión vSL (luego de

que se apaga SU), provocado por la presencia de los capacitores de snubber en el

circuito del convertidor, tendrá como efecto una mayor carga posible a transferir

a dichos capacitores durante el intervalo tD. Para ilustrar esto, en la Fig. 3-16

se compara el comportamiento de la corriente ip para los casos en que Cr = 0

(ĺınea continua) y en que Cr > 0 (ĺınea a trazos). Es fácil notar en esta figura,

que el área de la corriente ip durante el intervalo de tiempo muerto tD, es mayor

para el caso en que Cr > 0.

Si se analiza el circuito del convertidor (Fig. 3-2), cuando se abre SL, la

corriente ip comienza a cargar el capacitor Cr en paralelo con SL, mientras que

al mismo ritmo, descarga el capacitor Cr en paralelo con SU . Aśı, durante el

apagado de SL, la corriente ip transfiere la enerǵıa Q al equivalente a de los dos

capacitores de snubber conectados en paralelo, 2Cr. Para completar el proceso

de carga y descarga de los capacitores de snubber en el tiempo de retardo tD, la

enerǵıa Q debe ser suficiente en todo el rango de operación para cargar totalmente

un capacitor de magnitud 2Cr desde cero a la tensión Vbus. Asi, se puede definir

el cociente Cr0 = Q/2Vbus, que representa el valor máximo que pueden tener los

capacitores Cr, para asegurar la excursión de la tensión vSL sobre la llave SL,

desde Vbus hasta cero en el tiempo tD. Utilizando como tiempo muerto el valor

máximo tD = 0.48µs (obtenido previamente en esta sección), en la Fig. 3-17 se
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mutación suave

ilustra la capacidad en valores por unidad Crpu = (2πRB/TB)Cr0 , en función de la

corriente de salida del convertidor, calculada para Vo = 1pu y para varios valores

de Vin en el rango 0.42 < Vinpu < 0.9. El mı́nimo de cada curva representa el

máximo valor de capacidad que asegura la excursión en VSL desde Vbus hasta cero,

en todo el rango posible de I ′o, cuando el convertidor opera a la correspondiente

tensión Vin. Nótese que las curva correspondiente a Vin = 0.9 es la que impone

el máximo valor de capacidad Cr a utilizar, pues las curvas correspondientes a

valores menores de Vin se encuentran por encima de esta. El caso de alta tensión

de entrada es entonces el peor caso para lograr la conmutación suave. Un valor

de Crpu ≈ 0.02 asegura la conmutación suave para todo el rango de corriente de

salida 0 < I ′opu < 1 y 0.42 < Vinpu < 0.9.

3.5. Convertidor CSPBC a implementarse en la

práctica

En el marco de esta tesis se realizará el diseño y construcción de un prototipo

de convertidor CSPBC de 3kW . Con este prototipo, se podrán corroborar expe-

rimentalmente las caracteŕısticas en cuanto al comportamiento del convertidor

que fueron desarrolladas en este caṕıtulo, y todos los resultados teóricos que se

obtendrán en los caṕıtulos siguientes. En esta sección se dará una introducción
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inicial acerca del convertidor a implementarse, dándose los primeros pasos de su

diseño. Se dejarán definidas sus principales caracteŕısticas, tales como sus rangos

de potencia, tensión y corriente; y los parámetros de su transformador de aisla-

miento, necesarios para que las llaves operen en conmutación suave. Se dejarán

definidos también los valores de los capacitores de entrada y salida, los cuales

serán necesarios en caṕıtulos siguientes, para desarrollar modelos y realizar si-

mulaciones del convertidor. Los detalles constructivos y de implementación, del

transformador de aislamiento y del convertidor propiamente dicho, se remiten a

los Caṕıtulos 5 y 7 respectivamente.

En las secciones anteriores, se realizó el análisis del convertidor en valores por

unidad; mientras que se utilicen los mismos valores por unidad de los inducto-

res Lmp y LLKp, las curvas obtenidas previamente son válidas para diseñar y

predecir el comportamiento del convertidor independientemente de sus valores

particulares de tensión, corriente y potencia.

3.5.1. Caracteŕısticas deseadas del convertidor

Se desea diseñar un convertidor CSPBC de potencia máxima nominal Pn =

3kW , que opere con una tensión de salida constante Vo = 460V y cuya máxima

tensión de entrada sea Vinmax = 300V . Se utilizará para la implementación una

frecuencia de conmutación fs = 50kHz (periodo de conmutación Ts = 20µs).

Los valores base para las tensiones y corrientes del convertidor (ver sec. 3.3.2),

fueron definidos respectivamente como la tensión de salida nominal referida al

primario del transformador y la corriente máxima de salida nominal referida al

primario. Aśı, con los datos especificados para el convertidor resulta V ′oB = n460V

y I ′oB = Pn/nVo ≈ (6.52/n)A.
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3.5.2. Definición de la relación de vueltas del transformador

y el rango de tensión de entrada

Se definirá el valor de la relación de transformación n del transformador de

aislamiento y el rango de tensión de entrada Vin. De acuerdo con los resultados

expresados en valores por unidad, obtenidos en la sección 3.4, para que el con-

vertidor opere en conmutación suave, es conveniente trabajar con un rango de

tensión de entrada 0.42 < Vinpu < 0.9. Se desea por lo tanto limitar en valor de la

tensión máxima de entrada a Vin < 0.9V ′oB. Reemplazando en esta desigualdad

el valor de la tensión base, puede despejarse n > (Vinmax/0.9VoB) = 0.7246, y se

escoge n = 3/4. Con este valor de la relación de transformación, la tensión base

del convertidor resulta V ′oB = 345V y la corriente base I ′oB = 8.6957A. Multipli-

cando la tensión base por el rango de tensión de entrada conveniente en valores

por unidad (0.42 < Vinpu < 0.9), resulta 145V < Vin < 310.5V . Como se impuso

la condición inicial de que la máxima tensión de entrada sea Vinmax = 300V , el

rango final de tensión de entrada del convertidor resulta 145V < Vin < 300V

(0.42 < Vinpu < 0.87).

3.5.3. Definición de los valores de inductancia de dispersión

y magnetización del transformador

La impedancia base del convertidor a implementarse esta dada por RB =

V ′oB/I
′
oB = 39.675Ω, el periodo base TsB = 20µseg y la inductancia base LB =

(RBTB/2π) = 126.9µHy. Se utilizará para la implementación del transforma-

dor del convertidor CSPBC, una inductancia de magnetización igual al valor de

la impedancia base Lm = 126.9µHy y una inductancia de dispersión LLKp =

12.69µHy, igual al 10 % de la inductancia de magnetización.
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3.5.4. Definición de los valores de los capacitores del

semipuente

Con el fin de mitigar el ripple en la corriente y tensión de entrada del con-

vertidor, se utilizará un capacitor de valor elevado CL = 100µHy. Por otro la-

do, el capacitor de bus se implementará con un capacitor de valor moderado

CU = 22µHy, con el fin de suavizar el ripple sobre la tensión vbus, pero a su vez

que su dinámica no se vuelva demasiado lenta. Los capacitores del rectificador

de salida CRL y CRL, se implementarán con valores iguales Co = 8µF . Estos

valores de capacidades fueron probados y ajustados realizando la simulación del

convertidor, resultando adecuados para la implementación.

En la Tabla 3-1 se listan las especificaciones y parámetros del convertidor

definidos previamente. Los valores en esta tabla serán utilizados a lo largo de la

tesis para realizar el modelado y simulación del convertidor, y para realizar el

diseño de su transformador de aislamiento.

Tabla 3-1.: Especificaciones y parámetros del convertidor a implementarse en la
práctica.

Pnom 3kW
Vonom 460V
Vinmin

− Vinmax 145V − 300V
fs(frecuencia de conmutación) 50kHz
CL; CU ; Co 100µF ; 22µF ; 8µF
Lmp; LLKp 126.29µHy; 12.629µHy
n (rel. de transformación) 3/4
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4. Modelado de pérdidas en los

componentes

4.1. Introducción

Es objetivo de este caṕıtulo desarrollar los modelos necesarios para estimar

las pérdidas del convertidor CSPBC en sus principales componentes y en todo

su rango de operación, aśı como poder estimar la eficiencia global del sistema.

Este conocimiento será utilizado en el Caṕıtulo 7 para realizar la estimación de

las pérdidas y la eficiencia del convertidor implementado en la práctica. Además,

permitirá saber en qué componentes se producen la mayor parte de las pérdidas

del convertidor, y dónde se debe poner énfasis a la hora del diseño para reducir

las mismas. En [41] se presentó un trabajo basado en el modelado de las pérdi-

das del convertidor obtenido en este caṕıtulo, y en los resultados experimentales

obtenidos en el Caṕıtulo 7.

En el Caṕıtulo 3 se dio una descripción detallada del funcionamiento del con-

vertidor CSPBC. Se realizó un análisis de su circuito y de sus principales formas

de onda de corriente. A partir de este análisis se arribó a un conjunto de cuatro

ecuaciones no lineales que describen el comportamiento del convertidor en estado

estacionario. Esas ecuaciones serán utilizadas en este caṕıtulo para obtener los

valores medios y rms, de las corrientes y/o tensiones necesarias para el cálculo

de pérdidas.

Para poder calcular las pérdidas, primero es necesario conocer los valores me-
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Figura 4-1.: Convertidor CSPBC.

dios y medios cuadráticos (rms, por sus siglas en inglés), de las corrientes y/o

tensiones que deben soportar los componentes del circuito en todo el rango de

operación del convertidor. Estos valores se pueden hallar, para cada punto de

operación particular definido por Vin, I ′o y V ′o ; partiendo de la solución numérica

de las ecuaciones no lineales (3-10)-(3-13) y haciendo uso de sencillas considera-

ciones geométricas sobre las formas de onda de las corrientes y/o tensiones. El

mismo procedimiento puede utilizarse para conocer los valores máximos y mı́ni-

mos de corriente y tensión, que deben soportar los componentes del circuito, a

fin de poder seleccionar los más adecuados para la implementación práctica del

convertidor.

4.2. Procedimiento para calcular los valores

medios y rms

En la Fig. 4-1 se muestra el circuito del convertidor, donde se indican todas

sus corrientes y tensiones. En la Fig. 4-2 se ilustran las formas de onda que per-

miten comprender el funcionamiento del circuito del convertidor. Estas formas

de onda ya fueron presentadas en el Caṕıtulo 3 y se repiten aqúı, para facilitar

la comprensión de lo expuesto en este caṕıtulo. En estas figuras Ts es el periodo
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Figura 4-2.: Formas de onda para d ≤ 0.5: (a) Señales de encendido SU y SL.
(b)ip, īp e im. (c)iSL e iSU . (d)is, iDRL e iDRU .

de conmutación de las llaves del convertidor, d es el ciclo de trabajo de las llaves

activas y dD es el ciclo de trabajo de los diodos del rectificador. Las formas de

onda corresponden al convertidor operando con un ciclo de trabajo de la llave

SU , d < 0.5. La Fig. 4-2(a) ilustra las señales de encendido de las llaves SU

y SL. La Fig 4-2(b) ilustra la corriente ip por el primario del transformador,

su valor medio īp, y la corriente de magnetización im. Se indican las pendientes

p1 − p4 de los segmentos que conforman la corriente ip, y los valores que toman

las corrientes ip e im en los instantes t0, t1, t2 y t3 en los cuales se producen los
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cambios de pendiente. El tiempo indicado como tA es el instante (contado desde

t0), en que la corriente ip cambia de negativa a positiva en el punto A, y el tiem-

po indicado como tH es el instante en que la corriente ip cambia de positiva a

negativa en el punto H. En la Fig. 4-2(c) se muestran las formas de onda de las

Tabla 4-1.: Procedimiento para computar todos los tiempos, y pendientes de
las formas de onda del convertidor, necesarios para el cálculo de las
corrientes medias y rms.

Parámetro Forma de obtenerlo
Vin, I ′o y V ′o Datos del punto de operación, con I ′o = Io/n y V ′o = nVo
tb; td; Vbus y
V ′RU

Resolver el sistema de ecuaciones (3-10)-(3-13) en el puento
de operación

VU VU = (Vbus − Vin)
V ′RL V ′RL = (V ′o − V ′RU). Donde V ′RL = nVRL y V ′RU = nVRU
¯̄ip īp = (I ′oV

′
o/Vin)

d d = (Vin/Vbus)
dD dD = (V ′RU/V

′
o)

ta ta = (dDTs − tb)
tc tc = [(1− dD)Ts − td]
t0 t0 = 0
t1 t1 = td
t2 t2 = (ta + td)
t3 t3 = (t2 + tb)
t4 t4 = Ts
m1 m1 = (VU − V ′RL)/LLKp
m2 m2 = −(Vin + V ′RL)/LLKp
m3 m3 = (Vin − V ′RU)/LLKp
m4 m4 = −(VU + V ′RU)/LLKp
p1 p1 = (Vin/Lp + V ′RL/LLKp)
p2 p2 = (Vin/Lp − V ′RU/LLKp)
p3 p3 = (VU/Lp + V ′RU/LLKp)
p4 p4 = (VU/Lp − V ′RL/LLKp)
im(t0) im(t0) = [ ¯̄ip + (t2VU/LLmp)]
im(t1) im(t1) = [im(t0)− (t1VU/LLmp)]
im(t2) im(t2) = [im(t0)− (t2VU/LLmp)]
im(t3) im(t3) = [im(t2) + (tbVin/LLmp)]
ip(t0) ip(t0) = (im(t1) + p3t1)
ip(t1) ip(t1) = im(t1)
ip(t2) ip(t2) = (ip(t1)− p4ta)
ip(t3) ip(t3) = im(t3)

tz tz =

{
[−ip(t2)/p1] ; si ip(t3) ≥ 0
[−ip(t2)/p1 + ip(t3)/p1 − ip(t3)/p2] ; si ip(t3) < 0

tA tA = t2 + tz
tH tH = t2 + [ip(t2)/p4]
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corrientes iSL e iSU por las llaves SL y SU respectivamente (nótese que los valores

pico y las pendientes de estas corrientes tienen una correspondencia con los de

la corriente ip). En la Fig. 4-2(d) se ilustran las corrientes iDRL e iDRU por los

diodos del rectificador y la corriente is por el secundario del transformador. Se

indican los valores de las pendientes nm1−nm4 de los segmentos que conforman

estas corrientes.

Las ecuaciones no lineales (3-10)-(3-13) presentadas en el Caṕıtulo 3, pueden

ser resueltas utilizando un programa de resolución numérica como Matlab [69],

para cualquier punto de operación de estado estacionario del convertidor definido

por Vin, I ′o y V ′o . Esta solución numérica arrojará como resultado los valores de

estado estacionario Vbus y V ′RU = nVRU (correspondientes a las tensiones vbus y

nvRU indicadas en la Fig. 4-1), y los tiempos tb y td (indicados en la Fig. 4-

2). Con estos resultados y haciendo uso de sencillas consideraciones geométricas

sobre las formas de onda, pueden calcularse los valores de todos los tiempos,

pendientes, valores pico de las corrientes, etc; indicados en la Fig. 4-2. En la

Tabla 4-1 se lista el procedimiento para calcular estos valores, los cuales serán

utilizados a lo largo de este caṕıtulo para calcular los valores medios y rms de

las corrientes y/o tensiones del convertidor.

Todas las corrientes (o tensiones) del convertidor son periódicas en Ts y están

formadas por triángulos (o rectángulos) superpuestos, por lo tanto con el cono-

cimiento de todas las pendientes de sus formas de onda y los valores que toman

las corrientes en los instantes de cambio de pendiente, pueden computarse fácil-

mente las integrales para obtener los valores medios y rms de las corrientes (o

tensiones) en cada componente del convertidor:

Imed =
1

Ts

∫ Ts

0

i(t) dt (4-1)

Irms =

√
1

Ts

∫ Ts

0

[i(t)]2 dt (4-2)
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En lo que sigue se presentarán las ecuaciones que permiten realizar el cálculo

de los valores medios y rms, de las corrientes y/o tensiones, necesarios para

realizar el cálculo de las pérdidas en los principales componentes del circuito

del convertidor. Como se explicó en el Caṕıtulo 3, para obtener un resultado

general que no dependa de las caracteŕısticas particulares de potencia, tensión

y corriente del convertidor, las ecuaciones pueden ser resueltas en valores por

unidad. Definiendo a los valores de base I ′oB y V ′oB como los valores nominales

de I ′o y V ′o respectivamente; la impedancia base como RB = V ′oB/I
′
oB, el periodo

base TsB = Ts y la inductancia base LB = RBTsB/2π. Aśı, para ver los resultados

generales del comportamiento de las corrientes y/o tensiones del convertidor, las

ecuaciones de valores medios y rms obtenidas en este caṕıtulo, serán graficadas

en valores por unidad, para el convertidor operando con tensión y corriente de

salida nominal V ′o = 1pu e I ′o = 1pu, y para el rango de tensión de entrada

0.42pu < Vin < 1pu.

Figura 4-3.: Corriente ip que circula por el primario del transformador.
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4.3. Transformador: Valores medios y rms

4.3.1. Valor medio y rms de la corriente por el primario del

transformador

En la Fig. 4-3 se muestra la forma de onda de la corriente ip que circula por el

primario del transformador. A partir de esta figura y resolviendo las ecuaciones

(4-2) y (4-1), se pueden computar las siguientes ecuaciones que permiten obtener

el valor rms Iprms , y el valor medio Ipmed
de la corriente que circula por el primario

del transformador, en función de los valores computados usando la Tabla 4-1:

TsI
2
prms

=



i2p(t1)t1 + ip(t1)p3t
2
1 +

p2
3

3
t31 +

p2
4

3
(tH − t1)3+

+
p2

4

3
(t2 − tH)3 +

p2
1

3
(tA − t2)3 +

p1

3
(t3 − tA)3+

+i2p(t3)(t4 − t3) + ip(t3)p2(t4 − t3)2 +
p2

2

3
(t4 − t3)3; si ip(t3) ≥ 0

i2p(t1)t1 + ip(t1)p3t
2
1 +

p2
3

3
t31 +

p2
4

3
(tH − t1)3+

+
p2

4

3
(t2 − tH)3 + i2p(t3)(t3 − t2)− ip(t3)p1(t3 − t2)2+

+
p2

1

3
(t3 − t2)3 +

p2
2

3
(tA − t3)3 +

p2
2

3
(t4 − tA)3; si ip(t3) < 0.

(4-3)

TsIpmed
=



ip(t1)t1 +
p3

2
t21 +

p4

2
(tH − t1)2 − p4

2
(t2 − tH)2+

−p1

2
(tA − t2)2 +

p1

2
(t3 − tA)2 + ip(t3)(t4 − t3)+

+
p2

2
(t4 − t3)2; si ip(t3) ≥ 0

ip(t1)t1 +
p3

2
t21 +

p4

2
(tH − t1)2 − p4

2
(t2 − tH)2+

+ip(t3)p1(t3 − t2)2 − p1

2
(t3 − t2)2 − p2

2
(tA − t3)2+

+
p2

2
(t4 − tA)2; si ip(t3) < 0.

(4-4)
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Figura 4-4.: Corrientes Ipmed(pu) y Iprms(pu) del primario del transformador; y co-
rriente Isrms(pu) del secundario reflejada al primario. Para el con-
vertidor operando con V ′o = 1pu e I ′o = 1pu, y en el rango
0.42pu < Vin < 1pu.

El la Fig. 4-4 se grafican los valores medio y rms de la corriente por el primario

del transformador, en valores por unidad, obtenidos para el convertidor operando

con tensión y corriente de salida nominal V ′o = 1pu e I ′o = 1pu y para la tensión

de entrada variando en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

4.3.2. Valor rms de la corriente por el secundario del

transformador

La forma de onda de la corriente is que circula por el secundario del trans-

formador, se muestra en la Fig. 4-5. Esta corriente tiene valor medio cero, y su

Figura 4-5.: Corriente is, que circula por el secundario del transformador.
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valor rms Isrms , puede obtenerse de la siguiente ecuación:

TsI
2
srms

=
(m1n)2

3
t3a +

(m2n)2

3
t3b +

(m3n)2

3
t3c +

(m4n)2

3
t3d (4-5)

En la Fig. 4-4 se grafica el valor rms de la corriente por el secundario del trans-

formador reflejada al primario, i′s = is/n. Esta figura esta expresada en valores

por unidad y obtenida para el convertidor operando con tensión y corriente de

salida nominal V ′o = 1pu e I ′o = 1pu y para la tensión de entrada variando en el

rango 0.42pu < Vin < 1pu.

4.3.3. Valor rms de la tensión en la inductancia de

magnetización del transformador

Más adelante en este caṕıtulo se propone un modelo para calcular las pérdidas

en el transformador. En este modelo, se agrega al circuito del transformador una

resistencia en paralelo con la inductancia de magnetización Lmp. Para calcular

las pérdidas en dicha resistencia se se precisa conocer el valor rms de la tensión

aplicada sobre Lmp. En la Fig. 4-6 se muestra la forma de la tensión aplicada

sobre la inductancia de magnetización, que es igual a la tensión vp aplicada sobre

el primario del transformador (ver circuito Fig. 4-1). A partir de esta figura y

Figura 4-6.: Tensión vp, aplicada sobre la inductancia de magnetización.
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Figura 4-7.: Valor rms Vprms(pu) de la tensión aplicada sobre la inductancia de
magnetización del transformador, para el convertidor operando con
V ′o = 1pu e I ′o = 1pu, y en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

resolviendo la ecuación (4-2), puede obtenerse que el valor rms Vprms de vp, esta

dado por:

Vprms = Vin

√
1− d
d

(4-6)

El la Fig. 4-7 se grafica el valor rms Vprms , de la tensión aplicada sobre la

inductancia de magnetización. Esta curva esta expresada en valores por unidad,

para el convertidor operando con tensión y corriente de salida nominal V ′o = 1pu

e I ′o = 1pu y para la tensión de entrada variando en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.
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Figura 4-8.: Corriente iSL, que circula por la llave SL.
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4.4. Semiconductores: Valores medios y rms

Aqúı se presenta la forma de calcular los valores medios y rms de las corrientes

que circulan por los dispositivos semiconductores del convertidor CSPBC. Estos

dispositivos son: las llaves de la pierna de conmutación SL y SU y los diodos del

rectificador DRL y DRU . Para poder calcular las pérdidas en las llaves es preciso

separar el cálculo de los valores medios y rms de las corrientes correspondientes

a sus IGBT’s y sus correspondientes diodos de recuperación inversa.

4.4.1. Llave SL

La Fig. 4-8 ilustra la corriente iSL que circula por la llave SL del convertidor.

La parte positiva corresponde a la corriente por el IGBT de la llave SL y se

denotará IigbtL. La parte negativa es la corriente que circula por su diodo de

recuperación inversa DL y se denotará IDL. Los valores de corriente media y

rms correspondientes al IGBT (IigbtLrms , IigbtLmed
), y al diodo de recuperación

inversa (IDLrms , IDLmed
), pueden obtenerse a partir de la resolución numérica de

las siguientes ecuaciones:

TsI
2
igbtLrms

=



p2
1

3
(t3 − tA)3 + ip(t3)2(t4 − t3)+

+ip(t3)p2(t4 − t3)2 +
p2

2

3
(t4 − t3)3; si ip(t3) ≥ 0

p2
2

3
(t4 − tA)3; si ip(t3) < 0.

(4-7)

TsIigbtLmed
=



p1

2
(t3 − tA)2 + ip(t3)(t4 − t3)+

+
p2

2
(t4 − t3)2; si ip(t3) ≥ 0

p2

2
(t4 − tA)2; si ip(t3) < 0.

(4-8)
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Figura 4-9.: Valores rms y medios, de las corrientes que circulan por los IGBT’s
y los diodos de las llaves SU y SL. Para el convertidor operando con
V ′o = 1pu e I ′o = 1pu, y en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

TsI
2
DLrms

=



p2
1

3
(tA − t2)3; si ip(t3) ≥ 0

ip(t3)2(t3 − t2)− ip(t3)p1(t3 − t2)2+

+
p2

1

3
(t3 − t2)3 +

p2
1

3
(tA − t3)3; si ip(t3) < 0.

(4-9)

TsIDLmed
=


p1

2
(tA − t2)2; si ip(t3) ≥ 0

p2

2
(tA − t3)2 − ipt3(t3 − t2) +

p1

2
(t3 − t2)2; si ip(t3) < 0.

(4-10)

Los valores medios y rms de las corrientes que circulan por el IGBT y el diodo

de recuperación inversa de la llave SL, se ilustran en la Fig. 4-9. Los datos en
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esta figura están expresados en valores por unidad, para el convertidor operando

con tensión y corriente de salida nominal V ′o = 1pu e I ′o = 1pu, y para la tensión

de entrada variando en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

4.4.2. Llave SU

La Fig. 4-10 ilustra la corriente iSU que circula por la llave SU del convertidor

CSPBC. Al igual que para la corriente por la llave SL, la parte positiva de la co-

rriente iSU corresponde al IGBT de la llave SU y se denotará iigbtU , mientras que

la parte negativa es la corriente que circula por su diodo de recuperación inversa

DU y se denotará iDU . Los valores de corriente media y rms correspondientes

al IGBT (IigbtUrms , IigbtUmed
), y al diodo de recuperación inversa de la llave SU

(IDUrms , IDUmed
), pueden calcularse utilizando las siguientes ecuaciones:

TsI
2
igbtUrms

=
p2

4

3
(t2 − tH)3 (4-11)

TsIigbtUmed
=
p4

2
(t2 − tH)2 (4-12)

TsI
2
DUrms

=
p2

4

3
(tH − t1)3 + i2p(t1)t1 + ip(t1)p3t

2
1 +

p2
3

3
t31 (4-13)

TsIDUmed
=
p4

2
(tH − t1)2 + ip(t1)t1 +

p3

2
t21 (4-14)

Figura 4-10.: Corriente iSU , que circula por la llave SU .
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Los valores medios y rms de las corrientes que circulan por el IGBT y el diodo

de recuperación inversa de la llave SU , se ilustran en la Fig. 4-9. Los datos en

esta figura están expresados en valores por unidad, para el convertidor operando

con tensión y corriente de salida nominal V ′o = 1pu e I ′o = 1pu, y para la tensión

de entrada variando en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

4.4.3. Diodos rectificadores

En la Fig. 4-11 se muestran las formas de onda de las corrientes iDRL y iDRU

que circulan por los diodos del rectificador DRL y DRU respectivamente. Los

valores rms (IDRLrms , IDRUrms), y medios (IDRLmed
, IDRUmed

) de estas corrientes

pueden computarse resolviendo las siguientes ecuaciones:

TsI
2
DRLrms

=
(m1n)2

3
t3a +

(m2n)2

3
t3b (4-15)

TsIDRLmed
=

(m1n)

2
t2a +

(m2n)

2
t2b (4-16)

TsI
2
DRUrms

=
(m3n)2

3
t3c +

(m4n)2

3
t3d (4-17)

TsIDRUmed
=

(m3n)

2
t2c +

(m4n)

2
t2d (4-18)

El la Fig. 4-12 se grafican los valores medios y rms de las corrientes que

circulan por los diodos del rectificador referidas al primario, i′DRU = iDRU/n e

Figura 4-11.: Corrientes iDRL e iDRU , que circulan por los diodos del rectificador.
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Figura 4-12.: Valores medios y rms de las corrientes iDRU e iDRL, referidas al
primario. Para el convertidor operando con V ′o = 1pu e I ′o = 1pu,
y en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

i′DRL = iDRL/n. Los datos en esta figura están expresados en valores por unidad,

para el convertidor operando con tensión y corriente de salida nominal V ′o = 1pu

e I ′o = 1pu, y para la tensión de entrada variando en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

Nótese que los valores medios de las corrientes que circulan por los diodos del

rectificador, son ambos iguales a la corriente media de salida para todo el rango

de operación del convertidor.

4.5. Capacitores: Valores rms

Aqúı se calculan los valores rms de las corrientes que circulan por los capaci-

tores de entrada CL y CU , y los capacitores de salida CRL y CRU . Para poder

calcular la corriente que circula por el capacitor CL se supondrá el caso ideal (y

peor caso para el capacitor), en que la corriente iin entregada por la fuente de

alimentación (Ver circuito: Fig: 4-1) es continua (sin ripple de alta frecuencia),

y que todo el ripple de la corriente iSL es absorbido por este capacitor. Con esta

suposición, la forma de onda de la corriente iCL, que circula por el capacitor CL,

es la mostrada en la Fig. 4-13. Realizando algunas consideraciones geométricas

sobre esta forma de onda y computando la ecuación 4-2, el valor rms ICLrms de

iCL puede obtenerse de la siguiente ecuación:

87



TsI
2
CLrms

= īp
2
t2 + (īp − ip(t2))2tb − (īp − ip(t2))p1t

2
b +

p2
1

3
t3b+

+(īp − ip(t3))2tc − (īp − ip(t3))p2tc
2 +

p2
2

3
t3c

(4-19)

El valor rms de la corriente iCL que circula por el capacitor CL, se ilustra en la

Fig. 4-14, en valores por unidad y para el convertidor operando con tensión y

corriente de salida nominal V ′o = 1pu e I ′o = 1pu, y para la tensión de entrada

variando en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

Para calcular el valor de corriente rms que debe soportar el capacitor de entra-

da superior CU , debe notarse que la corriente iCU que circula por este capacitor

(ver Fig. 4-1), es igual a la corriente iSU que circula por la llave SU cambiada

de signo, por lo que tendrá su mismo valor rms. La corriente iSU , se graficó en

la Fig. 4-10. A partir de esta figura y computando la ecuación 4-2, de puede

obtener el valor rms ICUrms de iCU resolviendo la siguiente ecuación:

TsI
2
CUrms

= TsI
2
SUrms

=
p2

4

3
(t2 − tH)3 +

p2
4

3
(tH − t1)3 + i2p(t1)t1 + ip(t1)p3t

2
1 +

p2
3

3
t31

(4-20)

El valor rms ICUrms , se ilustra en la Fig. 4-14, en valores por unidad y pa-

ra el convertidor operando con tensión y corriente de salida nominal V ′o = 1pu

e I ′o = 1pu, y para la tensión de entrada variando en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

Figura 4-13.: Corriente iCL, que circula por el capacitor CL.
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Figura 4-14.: Valores rms de las corrientes que circulan por los capacitores CU ,
CL, CRU y CRL. Para el convertidor operando con V ′o = 1pu e
I ′o = 1pu, y en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

Para calcular los valores rms de las corrientes iCRL e iCRU que circulan por los

capacitores de salida CRU y CRL respectivamente, se supondrá que la corriente

de salida Io es perfectamente continua (sin ripple de alta frecuencia), y que las

componentes de ripple de las corriente que circulan por los diodos del rectificador,

son totalmente absorbidas por los capacitores. Con esta suposición, las formas

de onda de las corrientes iCRL y iCRU , resultan las que se muestran en la Fig.

4-15. Los valores rms ICRLrms e ICRUrms de estas corrientes, pueden computarse

Figura 4-15.: Corrientes iCRL e iCRU , que circulan por los capacitores de salida
CRU y CRL.
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resolviendo las siguientes ecuaciones:

TsI
2
CRLrms

= TsI
2
o − Iom1nt

2
a +

(m1n)2

3
t3a − Io(m2n)t2b +

(m2n)2

3
t3b (4-21)

TsI
2
CRUrms

= TsI
2
o − Iom3nt

2
c +

(m3n)2

3
t3c − Io(m4n)t2d +

(m4n)2

3
t3d (4-22)

El la Fig. 4-14 se muestran los valores rms de las corrientes que circulan por

los capacitores del rectificador, referidas al primario, en valores por unidad. Para

el convertidor operando con tensión y corriente de salida nominal V ′o = 1pu e

I ′o = 1pu, y para la tensión de entrada variando en el rango 0.42pu < Vin < 1pu.

4.6. Modelos de pérdidas

En esta sección se proponen los modelos aproximados de las pérdidas en los

principales componentes del convertidor CSPBC, útiles para poder predecir en

que componentes se producen la mayor cantidad de pérdidas, y para poder esti-

mar la eficiencia global del convertidor. Las ecuaciones halladas serán empleadas

en el Caṕıtulo 7 para realizar la estimación de las pérdidas totales y la eficiencia

del convertidor de 3kW que será implementado en la práctica. Este conocimiento

será esencial al momento de optimizar el diseño del convertidor y poder mejorar

la eficiencia del mismo en futuras aplicaciones.

Las pérdidas en el convertidor CSPBC, pueden separarse en cuatro componen-

tes principales: pérdidas en las llaves Psw, pérdidas en los diodos del rectificador

PD, pérdidas en el transformador de aislamiento Ptr y pérdidas en los capacitores

Pcap. Se presentará la forma de calcular cada una de estas pérdidas, las cuales

pueden computarse para todo el rango de operación del convertidor, utilizando

los valores medios y rms hallados previamente en este caṕıtulo.
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4.6.1. Pérdidas en las llaves SL y SU

Debido a que el convertidor opera en conmutación suave en todo el rango de

operación, las llaves SL y SU (ver Fig. 4-1) presentan mı́nimas pérdidas por

conmutación, y sus principales pérdidas son por conducción [42]. Las corrientes

iSL e iSU por las llaves del convertidor se muestran en las Figs. 4-8 y 4-10, y

los valores de las corrientes rms y media de sus respectivos IGBT’s y diodos de

recuperación inversa, pueden obtenerse a partir de las ecuaciones (4-7)-(4-14).

Para calcular sus pérdidas, Los IGBT’s y los diodos se modelarán como una

fuente de tensión continua más una resistencia en serie con la fuente [70]. Con

este modelo, las pérdidas por conducción promedio en los IGBT’s y los diodos

de las llaves resultan:

PigSL
= UigSL

IigbtLmed
+ rigSL

I2
igbtLrms

PdiSL
= UdiSL

IDLmed
+ rdiSL

I2
DLrms

PigSU
= UigSU

IigbtUmed
+ rigSU

I2
igbtUrms

PdiSU
= UdiSU

IDUmed
+ rdiSU

I2
igbtLrms

(4-23)

Donde PigSL
y PdiSL

son las pérdidas correspondientes al IGBT y el diodo de re-

cuperación inversa de la llave SL y, PigSU
y PdiSU

las pérdidas correspondientes al

IGBT y diodo de la llave SU . UigSL
, UdiSL

, UigSU
y UdiSU

son los voltajes de encen-

dido, rigSL
, rdiSL

, rigSU
y rdiSU

son las resistencias de encendido correspondientes

a cada componente de SL y SU respectivamente.

Sumando las ecuaciones (4-23), pueden obtenerse las pérdidas totales en las

llaves del convertidor:

Psw = PigSL
+ PdiSL

+ PigSU
+ PdiSU

(4-24)
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4.6.2. Pérdidas en los diodos DRL y DRU del rectificador

Como desea implementarse el rectificador del convertidor con diodos de Car-

buro de Silicio, los cuales presentan mı́nimas pérdidas de recuperación inver-

sa [67,68], se considera que los diodos solo presentan pérdidas por conducción. El

cálculo de las pérdidas en los diodos DRL y DRU del rectificador, puede realizarse

utilizando la misma aproximación que se utilizó para las llaves. Con las ecuacio-

nes (4-15)-(4-18) pueden calcularse los valores rms y medio de las corrientes iDRL

e iDRU (ver Fig. 4-11), y con estos computar las pérdidas por conducción PDRL

y PDRU
en los diodos del rectificador como:

PDRL
= UDRL

IDRLmed
+ rDRL

I2
DRLrms

PDRU
= UDRU

IDRUrms + rDRU
I2
DRUrms

(4-25)

Donde UDRL
, UDRU

, rDRL
y rDRU

son las tensiones y resistencias de encendido co-

rrespondientes a los diodos DRL y DRU respectivamente. Sumando las ecuaciones

(4-25), pueden obtenerse las pérdidas totales en los diodos del rectificador

PD = PDRU
+ PDRL

(4-26)

4.6.3. Pérdidas en el transformador de aislamiento

En la figura 4-16 se muestra el modelo del transformador de aislamiento que

será utilizado para estimar sus pérdidas. El desarrollo de este modelo y la ob-

tención de sus parámetros se remite al Caṕıtulo 5, donde se presenta el diseño

y análisis del transformador de aislamiento, para el convertidor CSPBC de 3kw

que será implementado en la práctica. Las pérdidas en el transformador se mo-

delan mediante tres resistencias. Una resistencia Rccp , que toma en cuenta las

pérdidas originadas por la componente de corriente continua que circula por el

devanado primario, las cuales deben diferenciarse de las pérdidas producidas por

la corriente alterna, pues es conocido que la resistencia efectiva que presentan los
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Figura 4-16.: Modelo de pérdidas del transformador.

devanados es dependiente de la frecuencia, debido a los efectos Skin y proximi-

dad [71–74]. La inductancia infinita en serie con esta resistencia no tiene sentido

f́ısico y se incluye en el modelo para representar una impedancia infinita de la

rama a la componente de alterna. Del mismo modo se incluyó un capacitor de

valor infinito para modelar una impedancia infinita a la componente de corriente

continua, y una impedancia cero a la componente alterna de la corriente del pri-

mario, en su camino hacia la rama de excitación. La segunda resistencia, RLk (en

serie con la inductancia de dispersión LLKp), agrupa las pérdidas en el cobre en

los devanados primario y secundario, provocadas por la componente de corriente

alterna que ingresa al primario y es transferida al secundario, y las pérdidas en

el núcleo provocadas por el flujo de dispersión en el mismo. Esto se explicará

con mas detalle en el Caṕıtulo 5, y es debido a que la inductancia de dispersión

se conseguirá haciendo uso del propio núcleo ferromagnético del transformador.

Por último, la resistencia de magnetización RM (que aparece circuitalmente en

paralelo con la inductancia de magnetización Lmp), aglutina las pérdidas en el

núcleo del transformador debidas a la variación de flujo y las pérdidas en el co-

bre del devanado primario, producidas por la componente alterna de la corriente

de magnetización. Las pérdidas en el núcleo ferromagnético del transformador

dependen del valor de la componente continua del flujo magnético presente en

el núcleo [75], sin embargo este efecto no será tenido en cuenta en el modelo de
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pérdidas del transformador (ver Caṕıtulo 5 sec. 5.4.1). Las resistencias RLk y

RM , pueden ser obtenidas realizando sobre el transformador los ensayos de cor-

tocircuito y circuito abierto respectivamente [76]. A partir del modelo de la Fig.

4-16, las pérdidas en el transformador para un determinado punto de operación

del convertidor se pueden computar de la forma:

Ptr = Ipmed

2Rccp +
V 2
prms

RM

+

(
Isrms

n

)2

RLk (4-27)

Donde Ipmed
es la componente continua de la corriente ip que circula por el deva-

nado primario del transformador, e (Isrms/n) es el valor eficaz de la corriente is

que circula por el secundario, reflejada al primario. Vprms (ecuación(4-6)) es el va-

lor eficaz de la tensión aplicada sobre la inductancia de magnetización Lmp. Para

el transformador construido en la práctica (Caṕıtulo 5), las resistencias utilizadas

en este modelo de pérdidas, serán estimadas anaĺıticamente y luego verificadas

experimentalmente realizando ensayos sobre el transformador.

4.6.4. Pérdidas en los capacitores

En la práctica, los capacitores de entrada CLP , CUP , y los capacitores del

rectificador CRL y CRU , no son ideales. Estos presentan pérdidas, que se modelan

mediante sus respectivas resistencias equivalentes serie (ESR), RCLP
, RCUP

, RCRL

y RCRU
. Con el conocimiento de estas resistencias (que pueden ser medidas o

pueden obtenerse de las hojas de datos de los capacitores) pueden obtenerse las

pérdidas en los capacitores como:

Pcap = I2
CLrms

RCLP
+ I2

CUrms
RCUP

+

+I2
CRUrms

RCRU
+ I2

CRLrms
RCRL

(4-28)

Donde ICLrms , ICUrms , ICRLrms y ICRUrms son los valores de corriente rms corres-

pondientes a cada capacitor. Estos valores pueden obtenerse para cada punto de

operación del convertidor, utilizando las ecuaciones desarrolladas en la sec. 4.5.
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5. Transformador de aislamiento

5.1. Introducción

En este caṕıtulo se presenta el diseño del transformador de aislamiento para el

convertidor CSPBC. Se dedica a esto un caṕıtulo aparte, ya que no se trata de

un transformador convencional. Se trata de un diseño experimental, que emplea

dos núcleos ferromagnéticos en paralelo, bobinados de una manera particular que

brinda la posibilidad de obtener una inductancia de dispersión deseada.

Como se vio en el Caṕıtulo 3, para lograr que las llaves del convertidor CSPBC

diseñado operen en conmutación suave en todo su rango de operación, se requie-

re un transformador de aislamiento con una inductancia de dispersión LLKp =

Lmp/10, es decir, que sea un 10 % de la inductancia de magnetización. Es pre-

ciso por lo tanto, disponer de un método para el diseño del transformador que

brinde la posibilidad de obtener una inductancia de dispersión elevada y de un

valor espećıfico. El efecto de la inductancia de dispersión del transformador, bien

podŕıa emularse utilizando un inductor externo, conectado en serie con el trans-

formador. Pero con el objetivo de reducir el volumen y número de componentes,

se desea que esta inductancia sea parte integral del transformador, como se pro-

pone en [34, 35]. Existen varios métodos para conseguir que un transformador

tenga una determinada inductancia de dispersión. Los métodos convencionales,

consisten básicamente en agrandar el volumen que separa el devanado primario

del devanado secundario, alejando ambos devanados espacialmente. De este mo-

do se obtiene un mayor flujo disperso por el aire y por consiguiente una mayor
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inductancia de dispersión. Estos métodos no son precisos y, la dispersión que

se obtiene es proporcional al volumen de los devanados, al volumen que separa

los devanados y al cuadrado de las vueltas del devanado primario [36, 37]. Por

consiguiente, una inductancia de dispersión grande requiere un gran número de

vueltas o bien, una separación excesiva de los devanados. Esto siempre se traduce

en un aumento en el volumen del transformador y en la longitud del cobre de los

devanados, lo que acarrea un aumento en las pérdidas en el cobre del transforma-

dor. Otros métodos, como el que se implementará para construir el transformador

de aislamiento en este caṕıtulo, consisten en disponer los núcleos y las vueltas

de los devanados primario y secundario, de tal modo que los flujos concatenados

por los devanados no sean iguales [38, 39]. La porción de flujo concatenado no

compartido por ambos devanados, conforma la inductancia de dispersión. Este

flujo de dispersión se mantiene confinado en el interior de los núcleos del trans-

formador, a diferencia de los métodos anteriormente mencionados, en los cuales

el flujo que conforma la inductancia de dispersión, se dispersa por el aire.

Además de requerir una inductancia de dispersión elevada, el transformador

para el convertidor CSPBC debe poseer entrehierro, ya que el devanado primario

tiene que soportar la corriente continua de entrada del convertidor. Este último

requerimiento es similar al del convertidor flyback [42].

Este caṕıtulo comienza con una descripción del transformador, donde se expli-

can sus caracteŕısticas constructivas y funcionales. Se desarrollan las ecuaciones

necesarias para poder realizar el diseño del transformador, con el fin de obtener

valores espećıficos deseados de inductancia de dispersión, inductancia de magne-

tización y relación de transformación. Luego se desarrolla el diseño y construcción

del transformador para ser utilizado en el convertidor CSPBC de 3kW que será

implementado en la práctica. Se realiza un análisis de las pérdidas del trans-

formador diseñado y se obtiene un modelo completo del comportamiento del

transformador que incluye sus pérdidas. Los parámetros del modelo obtenidos

del análisis teórico, se comparan con los respectivos parámetros medidos sobre el
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transformador construido.

En el Apéndice A, se encuentra disponible un repaso de algunos conceptos uti-

lizados en este caṕıtulo para describir y analizar el funcionamiento del transfor-

mador. Dicho apéndice presenta una revisión de algunos de los principios básicos

de la teoŕıa electromagnética y la teoŕıa de circuitos magnéticos. Una revisión

más profunda de dichos temas puede ser hallada en [73,77].

5.2. Descripción del transformador

Usualmente los devanados primario y secundario de los transformadores se

construyen de modo concéntrico, compartiendo el mismo flujo magnético. Aqúı

se propone la construcción de un transformador, utilizando dos núcleos ferro-

magnéticos iguales en paralelo, y bobinando los devanados primario y secunda-

rio, de un modo tal que haya vueltas que encierran a los dos núcleos y vueltas

que encierran a uno solo de los núcleos. Esto se ilustra en la Fig. 5-1. Aqúı, R1,

R2, lg1 y lg2 son las reluctancias y longitudes de los entrehierros respectivos a los

núcleos 1 y 2; ip e is son las corrientes respectivas de los devanados primario y

secundario; Npc es el número vueltas del devanado primario que encierran a los

dos núcleos (vueltas comunes del primario), Np1 es número de vueltas del deva-

nado primario que sólo encierran al Núcleo 1, Nsc es el número de vueltas del

devanado secundario que encierran a los dos núcleos (vueltas comunes del secun-

dario) y Ns2 es el número de vueltas del devanado secundario que sólo encierran

al Núcleo 2. Bobinando el transformador de esta manera, parte del flujo que es

generado por el devanado primario no atraviesa algunas vueltas del secundario

y viceversa. El flujo no compartido por los dos devanados conforma la induc-

tancia de dispersión del transformador. Partiendo de la Fig. 5-1 se derivarán

expresiones para la relación de transformación equivalente n, la inductancia de

magnetización Lmp (vista desde el primario), y la inductancia de dispersión LLKp

(vista desde el primario) que presenta este transformador.
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Figura 5-1.: Bobinado del transformador.

Si Np = Npc + Np1 es el número total de vueltas del devanado primario y

Ns = Nsc + Ns2 es el número total de vueltas del devanado secundario, se tiene

que los flujos magnéticos (ec. (A-12)) en ambos núcleos están dados por:

Φ1 =
Npip
R1

+
Nscis
R1

Φ2 =
Npcip
R2

+
Nsis
R2

(5-1)

Los flujos concatenados (ec. (A-17)) por los devanados primario y secundario

pueden escribirse como:

λp = NpΦ1 +NpcΦ2

λs = NscΦ1 +NsΦ2

(5-2)

Reemplazando las expresiones de los flujos magnéticos (ec. (5-1)) en la ec. (5-2),

los flujos concatenados resultan:

λp = Np

(
Npip
R1

+
Nscis
R1

)
+Npc

(
Npcip
R2

+
Nsis
R2

)
λs = Nsc

(
Npip
R1

+
Nscis
R1

)
+Ns

(
Npcip
R2

+
Nsis
R2

) (5-3)
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Figura 5-2.: (a) Modelo circuital del transformador como dos transformadores
TF1 y TF2 con sus devanados primarios y secundarios conectados
en serie; (b) Conexión equivalente del transformador como dos trans-
formadores TF1 y TF2 con sus devanados primarios y secundarios
conectados en serie.

Definiendo los parámetros: n1 = Np/Nsc, n2 = Npc/Ns, Lmp1 = N2
p/R1 y Lmp2 =

N2
pc/R2, la ec. (5-3) puede expresarse de la siguiente manera:

λp = Lmp1

im1︷ ︸︸ ︷(
ip +

is
n1

)
︸ ︷︷ ︸

λp1

+Lmp2

im2︷ ︸︸ ︷(
ip +

is
n2

)
︸ ︷︷ ︸

λp2

= λp1 + λp2

λs =
Lmp1
n1

(
ip +

is
n1

)
︸ ︷︷ ︸

λs1

+
Lmp2
n2

(
ip +

is
n2

)
︸ ︷︷ ︸

λs2

=
λp1
n1

+
λp2
n2

= λs1 + λs2

(5-4)

De estas ecuaciones se puede deducir [73], que el transformador de la Fig. 5-1, se

comporta de manera equivalente al circuito de dos transformadores TF1 y TF2

con sus devanados primarios y secundarios conectados en serie como se mues-

tra en la Fig. 5-2(a). F́ısicamente este circuito se corresponde con la conexión

equivalente que se muestra en la Fig. 5-2(b), considerando como cero las induc-

tancias de dispersión en ambos transformadores (caso ideal en que no hay flujo

disperso por el aire). El transformador TF1 de la conexión equivalente, estaŕıa
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bobinado sobre el Núcleo 1 y tendŕıa: Np vueltas de devanado primario (que

concatenan un flujo λp1 = NpΦ1), Nsc vueltas de devanado secundario (que con-

catenan un flujo λs1 = NscΦ1), y un entrehierro de longitud lg1 . El transformador

TF2 estaŕıa bobinado sobre el Núcleo 2 y tendŕıa: un primario de Npc vueltas

(que concatenan un flujo λp2 = NpcΦ2), un secundario de Ns vueltas (que con-

catenan un flujo λs2 = NsΦ2), y un entrehierro de longitud lg2 . Las relaciones de

transformación de estos transformadores seŕıan n1 y n2, y tendŕıan inductancias

de magnetización referidas al primario Lmp1 y Lmp2, respectivamente.

En el modelo obtenido, las corrientes de magnetización im1 e im2 que circulan

por las inductancias Lmp1 y Lmp2 respectivamente, pueden expresarse en función

de las corrientes ip e is, y en función de las relaciones de transformación n1 y n2,

de la siguiente manera:

im1 = ip +
is
n1

im2 = ip +
is
n2

(5-5)

Si se define Lmp = Lmp1+Lmp2, como la inductancia de magnetización total del

transformador vista desde el primario, y se define la relación de transformación

equivalente global del transformador, como la siguiente función de las relaciones

de transformación y las inductancias de magnetización de TF1 y TF2:

n =
Lmp(

Lmp1
n1

+
Lmp2
n2

) (5-6)

pueden reescribirse las ecuaciones de flujo concatenado (5-4), ambas referidas al

primario de la forma:

λp = Lmp

im︷ ︸︸ ︷(
ip +

is
n

)
λsp = nλs = Lmp

(
ip +

is
n

)
︸ ︷︷ ︸

λp

+

(
Lmp1

n2

n2
1

+ Lmp2
n2

n2
2

− Lmp
)
is
n︸ ︷︷ ︸

λLKp

(5-7)
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Donde λsp = nλs, se define como el flujo concatenado del secundario del trans-

formador reflejado al primario por la relación de transfomación equivalente n

(ec. 5-6). Es importante observar que, la expresión de λsp = nλs es igual a la

suma del flujo concatenado por el devanado primario λp, y un término λLKp.

Este término es la parte del flujo concatenado por el devanado secundario, que

no es concatenado por el devanado primario. Por lo tanto, λLKp es el flujo con-

catenado de dispersión del transformador. Además este término es igual a una

constante multiplicada por la corriente del secundario reflejada al primario is/n.

La constante de proporcionalidad que multiplica a is/n, puede ser definida como

la inductancia de dispersión primaria:

LLKp =

(
Lmp1

n2

n2
1

+ Lmp2
n2

n2
2

− Lmp
)

(5-8)

Reemplazando la ec. (5-8) en la ec. (5-7), puede derivarse fácilmente el modelo

circuital simplificado del transformador que se muestra en la Fig. 5-3(b). Es-

te circuito representa el comportamiento global del transformador y, desde los

bornes de entrada/salida, se comporta de manera exacta al modelo de los dos

transformadores conectados en serie de la Fig. 5-2(a) (el cual se repite en la

Fig. 5-3(a) con el fin de poder comparar directamente ambos circuitos). Se debe

resaltar el hecho de que, aunque en el modelo de la Fig. 5-3(a), los dos trans-

formadores individuales no poseen inductancia de dispersión, al conectarlos de

la forma especificada, el conjunto se comporta como el transformador TF de la

Fig. 5-3(b), y presenta una inductancia de dispersión LLKp. Se concluye que un

transformador bobinado tal como en la Fig. 5-1 tiene una relación de transfor-

mación n (dada por la ec. (5-6)), una inductancia de magnetización vista desde

el primario Lmp = Lmp1 + Lmp2 y, una inductancia de dispersión vista desde el

primario LLKp (dada por la ec. (5-8)). Estos parámetros resultan funciones de

las relaciones de transformación e inductancias de magnetización de los trans-

formadores TF1 y TF2. Por lo tanto pueden obtenerse valores deseados de los
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Figura 5-3.: (a) Modelo circuital del transformador como dos transformadores
TF1 y TF2 con sus devanados primarios y secundarios conectados
en serie; (b) Modelo circuital simplificado del comportamiento del
transformador.

parámetros del transformador TF , seleccionando adecuadamente los parámetros

de los transformadores TF1 y TF2.

5.2.1. Parámetros de los tranformadores TF1 y TF2 en

función de los parámetros deseados para el

transformador TF

Ya que Lmp = Lmp1 + Lmp2, para simplificar los resultados es útil definir el

parámetro k = Lmp1/Lmp, tal que: 0 < k < 1. De este modo pueden representarse

las inductancias de magnetización de los transformadores en serie como Lmp1 =

kLmp y Lmp2 = (1 − k)Lmp. Utilizando estas expresiones y manipulando las

ecuaciones (5-6) y (5-8), pueden despejarse expresiones para las relaciones de

transformación n1 y n2. Aśı, para que el transformador TF (Fig. 5-3(a)) tenga

relación de transformación n, inductancia de magnetización Lmp e inductancia de

dispersión LLKp, los parámetros de los transformadores TF1 y TF2 (Fig. 5-3(a))

102



deben ser:



n1 =
n

1−

√
LLKp
Lmp

(1− k)

k

n2 =
n

1 +

√
LLKp
Lmp

k

(1− k)

Lmp1 = kLmp

Lmp2 = (1− k)Lmp

;
LLKp

LLKp + Lmp
< k ≤ LLKp

LLKp + Lmp(1− n)2

(5-9)

Estas expresiones son funciones del parámetro k, y es objeto de diseño seleccionar

un valor adecuado de este parámetro, que derive en una implementación práctica

satisfactoria del transformador. El rango válido de k expresado a la derecha en

(5-9), surge de la expresión para la relación de transformación n1. El valor mı́nimo

de k, surge de la condición de que, el denominador de la expresión para n1 debe

ser mayor que cero. Nótese que cuando este denominador tiende a cero, la relación

de transformación n1 tiende a infinito. Por otro lado, el valor máximo posible de

k, esta impuesto por la restricción n1 = (Np/Npc) ≥ 1 (ya que por definición

Np = Np1 +Npc).

5.2.2. Distribución de las densidades de flujo en los núcleos

del transformador

Si el transformador de la Fig. 5-1 se construye con núcleos iguales de área de

sección transversal An, las densidades de flujo magnético (ec. A-4) correspondien-

tes al Núcleo 1 y al Núcleo 2, están dadas por B1 = (Φ1/An) y B2 = (Φ2/An)

respectivamente. En función de las corrientes de magnetización (ec. 5-5), y ha-
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Figura 5-4.: Formas de onda en el transformador cuando se lo emplea en el con-
vertidor CSPBC: (a) Corrientes ip e is que circulan por el primario
y secundario. (b) Corrientes de magnetización im1 e im2. (c) Densi-
dades de flujo magnético B1 y B2.

ciendo uso de las ecuaciones (A-16) y (A-20), pueden expresarse estas densidades

de flujo magnético de la forma:

B1 =

(
kLmp
AnNp

)
im1

B2 =

(
(1− k)Lmp
AnNpc

)
im2 ;

(5-10)

donde se utilizó Lmp1 = kLmp y Lmp2 = (1− k)Lmp. Se debe notar en el modelo

del transformador de la Fig. 5-2 que, si son distintas las relaciones de transfor-

mación de los dos transformadores TF1 y TF2, para is 6= 0 resultarán distintas las

corrientes de magnetización im1 e im2 ( ver ec. (5-5)). Por lo tanto (añadiendo

el hecho de que Lmp1 6= Lmp2 y Np 6= Npc), de la ec. (5-10) se tiene que serán

distintas las densidades de flujo B1 y B2. Esto quiere decir que, el transformador
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bobinado como en la Fig. 5-1, operará con un desbalance tanto en las corrientes

de magnetización como en los flujos magnéticos en los núcleos del transformador.

Para ilustrar esto, en la Fig. 5-4 se muestran las formas de onda que tendrán

las corrientes y los flujos magnéticos del transformador cuando se lo emplea en

el convertidor CSPBC (ver Caṕıtulo 3). Se muestra en (a): las formas de onda

de las corrientes ip e is que circulan por el devanado primario y secundario del

transformador respectivamente, en (b): las formas de onda de las corrientes de

magnetización im1 e im2 correspondientes a TF1 y TF2 (obtenidas utilizando la

ec. (5-5)), y en (c): las formas de onda de las densidades de flujo magnético B1

y B2 correspondientes al Núcleo 1 y al Núcleo 2 respectivamente (obtenidas a

partir de la ec. (5-10)).

5.3. Diseño del transformador

Se desea diseñar el transformador de aislamiento para un convertidor CSPBC

de potencia nominal Pn = 3kW que será construido y ensayado experimental-

mente en el marco de esta Tesis (ver Caṕıtulo 7). Los parámetros de este con-

vertidor fueron definidos en el Caṕıtulo 3 (sec. 3.5). Dicho convertidor opera con

una tensión de salida constante Vo = 460V y un rango de variación de la tensión

de entrada de 145V ≤ Vin ≤ 300V . Además, para su correcto funcionamiento

requiere que su transformador de aislamiento posea inductancia de dispersión

LLKp = 12.63µHy, inductancia de magnetización Lmp = 126.3µHy y relación de

transformación n = 3/4. Este transformador será diseñado, para el peor punto

de funcionamiento del convertidor.
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5.3.1. Especificación del punto de trabajo del convertidor

CSPBC en el cual se realizará el diseño del

transformador

Cuando el convertidor transfiere la potencia nominal Pn = 3kW con la mı́ni-

ma tensión de entrada (Vin = 145V ), la componente de corriente continua que

circula por el primario del transformador es máxima. Además en esta condición,

tanto la corriente que circula por en primario como la que que circula por el

secundario, alcanzan sus máximos valores pico y rms (respecto a todo el rango

de operación del convertidor). Este punto de operación es entonces, la peor con-

dición de operación para el transformador y será tomado como punto de diseño.

Para este punto, en la Fig. 5-5 se muestran las formas de onda de corriente y

tensión en el transformador que serán útiles para realizar el diseño. En estas

figuras Ts es el periodo de conmutación de las llaves del convertidor, d es el ciclo

de trabajo de las llaves activas SU y SL, y dD es el ciclo de trabajo de los diodos

del rectificador (ver Capitulo 3). En la Fig. 5-5(a) se muestra la corriente ip

que circula por el primario del transformador, se indica su valor medio īp, las

pendientes p1− p4 de los segmentos que conforman la corriente, y los valores que

toma esta corriente en los instantes t0, t1, t2 y t3 en los cuales se producen los

cambios de pendiente. En la Fig. 5-5(b) se muestra al corriente is que circula

por el secundario del transformador, se indican las pendientes m1n−m2n de los

segmentos que la conforman, y los valores que toma esta corriente en los ins-

tantes t0, t1, t2 y t3. En la Fig. 5-5(c) se muestra la forma de onda de la tensión

aplicada al primario del transformador. Esta tensión es Vin durante el intervalo

(1− d)Ts y es −(Vbus − Vin), durante el intervalo dTS. Todos los datos indicados

en estas curvas, para el punto de operación de diseño fueron calculados a partir

de los conceptos teóricos desarrollados en los Caṕıtulos 3 y 4. En la Tabla 5-1 se

listan las especificaciones de diseño del transformador, junto con los valores de

las pendientes, los valores en los instantes (t0, t1, t2; t3), y los valores rms y medio
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Figura 5-5.: Formas de onda en el transformador, para el peor punto de operación
del convertidor: (a) Corriente ip en el primario del transformador;
(b) Corriente is en el secundario del transformador. (c) Tensión vp
aplicada al primario del transformador.

de las corrientes que circulan por el primario y secundario del transformador, en

el punto de operación del convertidor que será utilizado para el diseño.

5.3.2. Caracteŕısticas constructivas del transformador

En la Tabla 5-1 se listaron las especificaciones de diseño del transformador.

Este se construirá utilizando dos núcleos idénticos de ferrite tipo E. Con el fin

de reducir las pérdidas producidas por los efectos skin y proximidad [73, 74], los
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devanados primario y secundario se construirán con láminas de cobre de espesor

hpcu y hscu , respectivamente. Ambos devanados tendrán el mismo ancho w y se

separarán entre si por una lámina de material aislante de espesor hais. Notar que

en la lista de especificaciones, se impuso la restricción Npc = Nsc, esto es, que

las vueltas comunes del devanado primario sean iguales a las vueltas comunes

del secundario (ver Fig 5-1). Esta restricción permite que se puedan bobinar de

forma entrelazada, la mayor cantidad posible de vueltas (Npc = Nsc) de los de-

vanados primario y secundario. Bobinar de forma entrelazada consiste en que las

láminas de cobre del secundario y primario, se enrollen alrededor del núcleo de

forma paralela (separadas por el material aislante). De este modo, en la sección

entrelazada resulta: una capa de devanado primario, luego una capa de devanado

secundario, luego una capa de primario y aśı sucesivamente. Hacer esto reduce

considerablemente las pérdidas debidas al efecto de proximidad que genera la

componente de corriente alterna que circula por los devanados [73,78].

Debido a que la corriente continua de entrada del convertidor debe circular

Tabla 5-1.: Especificaciones del transformador y del punto de trabajo del con-
vertidor CSPBC en el cual se realizará el diseño.

Lmp 126.3µHy
LLKp Lmp/10 = 12.63µHy
n 3/4
Vueltas comunes Npc = Nsc

Ts 20µs
Núcleos Material: ferrite; tipo de núcleo: E
(ip(t1); ip(t2)) (26.8; −38.2)[A]
(ip(t3); ip(t4)) (14.5; 55.2)[A]
¯̄ip 20.7A
Iprms 32.2A
(p1; p2) (3.0590× 107; 3.2718× 106)[A/s]
(p3; p4) (4.0036× 107; 1.2717× 107)[A/s]
(is(t1); is(t2)) (0; 38.1)[A]
(is(t3); is(t4)) (0; −19.8)[A]
Isrms 15.8
(nm1; nm2) (7.4458× 106; 2.2082× 107)[A/s]
(nm3; nm4) (1.5933× 106; 2.7934× 107)[A/s]
d 0.2914
dD 0.3422
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Figura 5-6.: Construcción del devanado del transformador de aislamiento: (a)
Disposición de los núcleos E y de los devanados en secciones idénti-
cas. (b) Vista superior de una de las secciones idénticas de los de-
vanados alrededor de los núcleos.

por el primario del transformador, para evitar la saturación de los núcleos, estos

se deberán construir con entrehierros de longitudes considerables. El efecto del

flujo que se abre por el aire a los lados de los entrehierros de los núcleos (fringing

flux) [77], produce pérdidas por corrientes de Eddy en las láminas de cobre cer-

canas a los entrehierros, lo que puede incrementar drásticamente la resistencia

de los devanados a la componente de corriente alterna [79–82]. Para disminuir

este efecto, los devanados del transformador se construirán en dos secciones de

ancho w, separadas por los entrehierros, como se muestra en la Fig. 5-6(a). Con

el fin de facilitar la construcción de los devanados y de que estos sean fácilmente

reproducibles (si se quiere construir el transformador en serie), las dos secciones

serán idénticas y serán llamadas ”devanados mitad”. Aśı, cada devanado mitad

contendrá la mitad de las vueltas del primario y la mitad de las vueltas del se-

cundario. Esto agrega al diseño del transformador una restricción de paridad en

sus números de vueltas. Es decir, que el transformador construido será tal que

Np = par, Ns = par, Npc = Nsc = par y por lo tanto Np1 = par y Ns2 = par (ver

Fig. 5-1). En la Fig. 5-6(b) (comparar esta figura con la Fig. 5-1), se ilustra
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Figura 5-7.: Ilustración del transformador utilizada para la estimación de las
dimensiones de los núcleos.

la vista superior de los devanados mitad. Aqúı puede verse la forma en que se

bobinarán las Np1 vueltas del devanado primario que sólo encierran al Núcleo 1,

las Ns2 vueltas del devanado secundario que sólo encierran al Núcleo2, y las

Npc = Nsc vueltas comunes de modo entrelazado que encierran a los dos núcleos.

5.3.3. Selección de los núcleos del transformador

Como se dijo previamente, el transformador se construirá de la forma que se

ilustra en la Fig. 5-6, utilizando dos núcleos idénticos de ferrite tipo E. Para co-

menzar el diseño del transformador primero debe seleccionarse el material y las

dimensiones de los núcleos E que se utilizarán. El material seleccionado es el Fe-

rrite N87 de EPCOS [83]. Este material es apto para la aplicación, ya que presenta

pérdidas por unidad de volumen (a la frecuencia fundamental fs = 50kHz) rela-

tivamente bajas con respecto a otros materiales de la misma familia. El tamaño

de los núcleos se seleccionará a partir de una estimación inicial. Esta estimación

se basa en calcular las mı́nimas dimensiones que deben tener los núcleos, para

asegurar que las pérdidas en el cobre del transformador y el valor máximo en las

densidades de flujo en los núcleos, no superen valores espećıficos, en el punto de

operación de diseño definido previamente. Para realizar esta estimación inicial, se

supondrá que se desea construir un transformador convencional, utilizando dos

núcleos tipo E en paralelo como se ilustra en la Fig. 5-7 (los devanados primario
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y secundario se bobinan ambos alrededor de la rama central de los núcleos). Aqúı,

Ac es el área de la sección transversal de los núcleos, Aw es su área de ventana

(área disponible para el bobinado) y lT es la longitud media de las vueltas de

los devanados. Esta longitud media por vuelta supone que los devanados ocupan

toda el área de ventana y que se bobinan pegados a los núcleos. Se supondrá

que el devanado primario tiene Nprim vueltas de lámina de cobre, de área de

sección transversal Scuprim y que el devanado secundario tiene Nsec vueltas de

sección transversal Scusec . Este transformador tiene una relación de transforma-

ción Nprim/Nsec. Para simplificar los resultados, se supondrá que son iguales las

densidades de corriente por los devanados primario y secundario. Esto implica

que, el producto entre el número de vueltas y el área de sección transversal del

devanado primario, es igual al producto entre el número de vueltas y el área

de sección transversal del devanado secundario (NprimScuprim = NsecScusec). Con

esta condición el área de sección transversal total ocupada por el cobre de los

devanados resulta Acu = 2NprimScuprim .

Para maximizar la utilización del área de ventana de los núcleos Aw, debe igua-

larse el área de ventana efectiva con el área de la sección transversal ocupada por

los devanados:

Awkw = 2NprimScuprim (5-11)

Donde 0 ≤ kw ≤ 1, es el factor de utilización de ventana. En este factor se

incluirá la reducción del área de ventana efectiva, debida a la posible utilización

de un carrete sobre el cual se arrollan los devanados y debida a la fracción del

área de ventana reservada para el material aislante que se utilizará para separar

el devanado primario del secundario.

Sean Iccp e Iprms respectivamente, la componente continua y la magnitud rms

de la componente de ca, de la corriente que circula por el devanado primario, y

sea Isrms la magnitud rms de la componente de ca que circula por el secundario.

Las pérdidas en el cobre de los devanados del trasformador pueden calcularse
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como:

Pcu = RccpI
2
ccp + Frest(RccpI

2
prms

+RccsI
2
srms

) (5-12)

Donde Rccp y Rccs , son las resistencias a la componente de corriente continua

del devanado primario y del devanado secundario respectivamente. El factor

Frest = Rca/Rcc, representa la relación estimada entre la resistencia a la com-

ponente de corriente alterna Rca de los devanados y la resistencia a la compo-

nente de corriente continua (esto será explicado con más detalle en la sección

5.4). Reemplazando en (5-12): las expresiones para las resistencias de continua

Rccp = (NprimρculT/Scuprim) y Rccp = (NsecρculT/Scusec) (ec. (5-27)), la condición

Scusec = (NprimScuprim/Nsec), y la relación entre la corriente alterna del secundario

y del primario Isrms = (NprimIprms/Nsec); se obtiene que:

Pcu = 2Nprim
ρculT
Scuprim

(
I2
ccp

2
+ FrestI

2
rmsp

)
(5-13)

Por otro lado, si el transformador tiene una inductancia de magnetización vista

desde el primario Lmp, haciendo uso de las ecuaciones (A-16) y (A-20) puede

expresarse el valor máximo de la densidad de flujo magnético en los núcleos de

la forma:

Bmax =
Lmp

Nprim(2Ac)

[̂
impca + Iccp

]
(5-14)

Donde Iccp es el valor de la componente de corriente continua e împca es el valor

pico de la componente de corriente alterna, correspondientes a la corriente que

circula por la inductancia de magnetización Lmp. Si se aplica al primario del

transformador, la tensión del punto de trabajo de diseño (ver Fig. 5-5(c)), el

valor pico de la corriente de magnetización resultante, puede expresarse como

împca = [Vin(1 − d)Ts/(2Lmp)]. Donde Vin es la tensión de entrada y d el ciclo
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de trabajo del convertidor CSPBC, en el punto de operación de diseño, para el

cuál se realiza la estimación de las dimensiones de los núcleos. Remplazando esta

expresión en la ec. (5-14) resulta:

Bmax =
1

Nprim(2Ac)

[
Vin(1− d)

Ts
2

+ LmpIccp

]
(5-15)

Combinando las ecuaciones (5-11), (5-13) y (5-15), puede obtenerse la siguiente

constante, que relaciona las dimensiones del núcleo con los parámetros eléctricos

y magnéticos de diseño:

Knuc =
A2
cAw
lT

=
ρcu

kwB2
maxPcu

[
Vin(1− d)

Ts
2

+ LmpIccp

](
I2
ccp

2
+ FrestI

2
rmsp

)
(5-16)

Con esta ecuación se estimará el mı́nimo Knuc que debe tener el núcleo E se-

leccionado para construir el transformador de aislamiento para el convertidor

CSPBC. En la Tabla 5-2 se listan, los valores de Ac, Aw, lT y el correspondiente

valor calculado de la constante dimensional Knuc, para varios tamaños de núcleos

de ferrite tipo E.

Para realizar la estimación del valor mı́nimo de Knuc, se utilizará un valor

para el factor de ventana de los núcleos kw = 0.5. Con este valor se deja un

margen suficiente del área de ventana, destinado al espació ocupado por el ma-

terial aislante que separará los devanados, y al espacio ocupado por un carrete

donde se arrollarán los devanados. Se supondrá como primera aproximación que

la resistencia a la componente de corriente alterna de los devanados aumenta

Tabla 5-2.: Knuc para distintos núcleos de ferrite tipo E.

Núcleo Ac Aw lT Knuc

E56/24/19 340mm2 271.78mm2 151.4mm 2.15× 10−10

E55/28/25 420mm2 375.55mm2 175mm 3.78× 10−10

E65/32/27 535mm2 537.24mm2 198mm 7.76× 10−10

E70/33/32 683mm2 569.4mm2 224mm 11.85× 10−10
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un factor Frest = 10, con respecto a la resistencia a la componente de corriente

continua de los mismos (debido a los efectos skin y proximidad [73]). Se utilizará

el valor de la resistividad del cobre a 20◦C, ρcu = 1.724 × 10−8. Se utilizarán

los datos del punto de trabajo del convertidor CSPBC listados en la Tabla 5-1:

Vin = 145V , d = 0.2914, Iccp = īp = 20.7A, Irmsp = Isrms/n = 21.06A, Ts = 20µs,

y Lmp = 126.3µHy. Se impondrá la restricción de que, las pérdidas máximas en

el cobre del transformador sean de un 1 % de la potencia nominal Pn = 3kW

del convertidor, es decir Pcumax = 30W . Los núcleos de ferrite tienen un valor

t́ıpico de densidad de flujo magnético de saturación Bsat = 400mT . Con el fin de

operar con un margen de seguridad por debajo de este valor, se impondrá como

restricción para la estimación, una densidad de flujo máxima en los núcleos de

Bmaxest = 380mT . Reemplazando en la ec. (5-16), todos los valores definidos, se

obtiene que las dimensiones del núcleo seleccionado deben ser tales que:

Knuc > 4.9× 10−10 (5-17)

Comparando este valor mı́nimo, con los valores correspondientes a los núcleos

listados en la Tabla 5-2, el núcleo más adecuado para la implementación del

transformador es el E65/32/27, cuya constante dimensional es Knuc = 7.76 ×

10−10.

El núcleo seleccionado para el transformador a partir de la estimación inicial,

es entonces el E65/32/27 de material ferrite N87 de Epcos [83], cuyas principales

caracteŕısticas se listan en la Tabla 5-3. Las dimensiones que se encuentran en

Tabla 5-3.: Caracteristicas principales del núcleo E65/32/27 seleccionado.

Nombre Epcos E653227 B66387-G-X187 [83]
AwAn 284200mm4

Aw 537.24mm2

An 529mm2

Ve (×dosE) 78600mm3

Dim.(A,B,C,D,E, F )[mm] (54.6, 32.8, 27.4, 44.2, 20, 22.2) (Ver Fig. 5-8)
Material Ferrite N87 de EPCOS [83]
Bsat 490mT@25ºC; 390mT@100ºC
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Figura 5-8.: Ilustración de las dimensiones del núcleo E indicadas en la Tsbla
5-3

esta tabla, corresponden a las indicadas en la ilustración del núcleo de la Fig.

5-8.

5.3.4. Selección del número de vueltas de los devanados del

transformador.

Habiendo definido las caracteŕısticas constructivas del transformador y selec-

cionado los núcleos que se utilizarán para su implementación, resta definir los

números de vueltas Np, Ns y Npc con que se construirán sus devanados.

Se desea que el transformador tenga los valores de inductancia de dispersión

LLkp, inductancia de magnetización Lmp y relación de transformación n, espe-

cificados en la Tabla 5-1. Para conseguir esto, las relaciones n1 = Np/Npc y

n2 = Npc/Ns que deben tener las vueltas del transformador (construido como

en la Fig. 5-1), y las inductancias de magnetización Lmp1 y Lmp2 de los trans-

formadores de su modelo equivalente (Fig. 5-2), pueden obtenerse utilizando
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las ecuaciones (5-9). De acuerdo a estas ecuaciones, existen múltiples soluciones

(n1, n2, Lmp1, Lmp2) que arriban al conjunto de especificaciones (LLKp, Lmp, n).

Cada solución estará definida por el valor particular que se utilice para el paráme-

tro k = Lmp1/Lmp. Además, suponiendo que se definiera el valor de k, existiŕıan

muchas soluciones (Np, Ns, Npc) con las cuales se podŕıa obtener las relaciones

de transformación n1 y n2. Con el fin de acotar el rango de posibles soluciones

y seleccionar la más adecuada, se impondrán restricciones de diseño sobre las

densidades de flujo magnético en los núcleos del transformador.

En la Fig. 5-4(c), se ilustraron las formas de onda de las densidades de flu-

jo que se presentan en los núcleos del transformador cuando se lo emplea en el

convertidor CSPBC. Se hallará una solución adecuada para la construcción del

transformador que verifique que, en el punto de operación del convertidor CSPBC

utilizado para el diseño (Tabla 5-1), los valores máximos de las densidades de

flujo en ambos núcleos sean tales que B1max ≤ 0.38T y B2max ≤ 0.38T , y las va-

riaciones de las densidades de flujo en ambos núcleos sean tales que ∆B1 ≤ 0.3T

y ∆B2 ≤ 0.3T .

Como se dijo en la sección 5.3.2, el transformador se construirá con Npc = Nsc.

Con esta condición las relaciones de transformación resultan n1 = Np/Npc y

n2 = Npc/Ns, y a partir de las ecuaciones (5-9) se tiene que:



Np =
nNpc

1−

√
LLKp
Lmp

(1− k)

k

Ns =
Npc

n

[
1 +

√
LLKp
Lmp

k

(1− k)

]

Lmp1 = kLmp

Lmp2 = (1− k)Lmp

;
LLKp

LLKp + Lmp
< k ≤ LLKp

LLKp + Lmp(1− n)2

(5-18)
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Aśı, el conjunto de soluciones (Np, Ns, Lmp1, Lmp2), que verifican el conjunto de

especificaciones de diseño (LLKp, Lmp, n), resultan una función del parámertro k

y del número de vueltas comunes del devanador primario Npc. Por otro lado, para

cada solución particular, se pueden encontrar expresiones que permiten conocer

(en el punto de operación del convertidor CSPBC que se utiliza para diseñar del

transformador) los valores máximos y las variaciones máximas de las densidades

de flujo magnético en los núcleo del transformador.

En la Fig. 5-4(b) se ilustraron las formas de onda de las corrientes de magne-

tización im1 e im2, y en la Fig. 5-4(c), las formas de onda de las densidades de

flujo magnético B1 y B2. Los valores máximos i+m1 e i+m2, y los valores mı́nimos

i−m1 e i−m2, de las corrientes de magnetización, puede computarse utilizando las

ecuaciones (5-5), con los valores conocidos de las corrientes ip e is en los instan-

tes (t0, t1, t2; t3) listados en la Tabla 5-1. Observando la Fig. 5-4(b) se pueden

derivar las siguientes ecuaciones en función de los parámetros del transformador:



i+m1 = ip(t0) +
is(t0)

n1

i−m1 = ip(t2) +
is(t2)

n1

i+m2 =


ip(t1) si m1n

p4
6 n2

ip(t2) +
is(t2)

n2

si m1n
p4
≥ n2

i−m2 = ip(t3) +
is(t3)

n2

(5-19)

Donde p4 y m1n son las pendientes de las corrientes ip e is en el intervalo de

tiempo t1 < t < t2. Estas pendientes se indican en la Fig. 5-5, y sus valores para

el punto de trabajo de diseño se encuentran en la Tabla 5-1.

Con las expresiones obtenidas para los valores máximos y mı́nimos de las co-
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rrientes de magnetización, observando la Fig. 5-5 y utilizando las ecuaciones

(5-10), pueden obtenerse expresiones para los valores máximos y las variaciones

máximas de las densidades de flujos en los núcleos del transformador. Agregando

a estas expresiones las limitaciones deseadas, se obtiene el siguiente conjunto de

ecuaciones de restricción que es función de las soluciones de las ecuaciones (5-18):



B1max =

[
kLm
AnNp

]
i+m1 ≤ 0.38T

B2max =

[
(1− k)Lm
AnNpc

]
i+m2 ≤ 0.38T

∆B1 =

[
kLm
AnNp

]
(i+m1 − i−m1) ≤ 0.3T

∆B2 =

[
(1− k)Lm
AnNpc

]
(i+m2 − i−m2) ≤ 0.3T

(5-20)

Para el punto de trabajo de diseño (Tabla 5-1), Lmp = 126.3µHy, LLKp =

12.63µHy y n = 3/4. Con estos valores, el rango de posibles soluciones del

parámetro k (ec. 5-18), resulta 1/11 < k ≤ 8/13. Utilizando el área de sección

transversal An del núcleo seleccionado (Tabla 5-3), y con los datos listados en la

Tabla 5-1, las ecuaciones (5-18) pueden resolverse bajo las restricciones (5-20),

para todo el rango de k y en función de las vueltas comunes Npc. Aśı, en la Fig.

5-9 se grafica la región sombreada de posibles soluciones (Npc, k) con que puede

construirse el transformador para satisfacer las especificaciones de diseño, bajo

las restricciones impuestas sobre las densidades de flujo en los núcleos.

Se desea construir los devanados del transformador con el mı́nimo número po-

sible de vueltas (para reducir las pérdidas en el cobre y el volumen ocupado por

el transformador) y puede verse en la Fig. 5-9 que la mı́nima cantidad de vueltas

Npc con que puede bobinarse el transformador para satisfacer los requerimientos

de diseño es 11. Sin embargo, en la sección 5.2 se impuso al diseño la condición
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Figura 5-9.: Región sombreada de posibles soluciones (Npc, k) con que puede
construirse el transformador para satisfacer las especificaciones de
diseño

constructiva de que todas las vueltas sean pares, por lo tanto se selecciona el

número mı́nimo de vueltas comunes pares Npc = 12. En la Fig. 5-9, se indica el

rango de posibles soluciones del parámetro k, para Npc = 12.

Habiendo seleccionado el número de vueltas comunes, resta seleccionar el valor

del parámetro k que resulte en Np ≈ par y Ns ≈ par. En la Fig. 5-10 se ilus-

tran el número de vueltas del primario Np y el número de vueltas del secundario

Ns, en función de las soluciones posibles del parámetro k. Estas curvas fueron

obtenidas resolviendo las ecuaciones (5-18) bajo las restricciones (5-20), y agre-

gando la condición Npc = 12. De esta figura se selecciona para la construcción del

transformador k = 0.345, y los números de las vueltas se redondean a Np = 16 y

Ns = 20. Habiendo redondeado los números de vueltas a valores enteros, los valo-

res de la inductancia de dispersión y la relación de transformación resultantes se

desviarán levemente de los valores de diseño. Reemplazando Lmp = 126.3µHy,

Lmp1 = kLmp = 43.57µHy, Lmp2 = (1 − k)Lmp = 82.73µHy, n1 = Np/Npc y

n2 = Npc/Ns, en las ecuaciones (5-6)-(5-8), se obtiene que con esta selección de

parámetros se espera obtener una inductancia de dispersión LLKp = 13.15µHy

y una relación de transformación n = 0.7405 ≈ 3/4. Utilizando las ecuaciones

(5-18) y (5-20), con los valores definidos para el transformador y en el punto de

trabajo de diseño, se esperan tener valores máximos de las densidades de flujo
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Figura 5-10.: Posibles soluciones (Np, Ns) en función del parámetro k, para
Npc = 12.

B1max ≈ 0.21T y B2max ≈ 0.35T , y variaciones máximas de las densidades de

flujo ∆B1 ≈ 0.26T y ∆B2 ≈ 0.16T .

5.3.5. Selección de las longitudes de los entrehierros del

transformador.

Las longitudes de los entrehierros lg1 y lg2 correspondientes al Núcleo 1 y al

Núcleo 2 respectivamente, se pueden obtener utilizando la ec. (A-22), y están

dados por:

lg1 ≈
µ0AnN

2
p

kLmp
; lg2 ≈

µ0AnN
2
pc

(1− k)Lmp
(5-21)

Con los valores k = 0.345, Np = 16, Npc = 12, Lmp = 126.3µHy, µ0 = 4π ×

10−7[Hym] y An = 529mm2, definidos previamente, resulta lg1 ≈ 3.9mm y

lg2 ≈ 1.2mm. Se debe recordar que, cada núcleo del trasformador esta conformado

por dos núcleos E enfrentados, y que las longitudes de los entrehierros se dividen

entre la rama central y las ramas laterales de los núcleos. Aśı, la separación de los

dos núcleos E enfrentados, que conforman el Núcleo 1 debe ser lg1/2 ≈ 1.95mm

y, la separación de los dos núcleos E enfrentados, que conforman el Núcleo 2

debe ser lg2/2 ≈ 0.6mm.
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5.3.6. Selección de las dimensiones de las láminas de cobre y

de aislación de los devanados primario y secundario.

Para la construcción de los bobinados se dispone de cintas de cobre de ancho

w = 180mm y espesor e = 0.15mm, con las cuales puede construirse cada de-

vanado utilizando una o más cintas de acuerdo al espesor requerido. Para aislar

las vueltas entre śı se utilizará una lámina de Mylar de espesor hais = 0.12mm.

Se construirá el devanado primario utilizando tres cintas de cobre en paralelo de

espesor e = 0.15mm y el devanado secundario utilizando dos cintas, de este mo-

do, el espesor resultante de la lámina de cobre del primario es de hpcu = 0.45mm

y el espesor resultante de la lámina de cobre del secundario es hscu = 0.3mm.

Con esta elección se tendrá una relación entre el espesor de la lámina de cobre

y la profundidad de penetración del cobre a fs = 50kHz, cercana la unidad, lo

cual permite reducir las pérdidas en el cobre producidas por los efectos skin y

proximidad (esto se explicará con más detalle en la sección 5.4.3).

5.3.7. Especificaciones finales y construcción del

transformador.

Se construirá el transformador conNp = 16,Ns = 20 distribuidas tal queNp1 =

4, Ns2 = 8 y Npc = Nsc = 12 (ver Fig. 5-1). Como se dijo previamente (sec. 5.3.2),

se construirá el devanado en dos partes iguales separadas por los entrehierros,

las cuales serán llamadas devanados mitad. Cada uno de los devanados mitad,

contendrá la mitad de las vueltas del devanado primario y del secundario, y se

conectarán en serie por sus extremos. En la Fig. 5-11 se ilustra una vista superior

de uno de los devanados mitad, para mostrar la forma en que se arrollarán los

devanados alrededor de los núcleos E. En esta figura, la ĺınea llena corresponde

al devanado primario y la ĺınea punteada al devanado secundario. Alrededor

del Núcleo 1 se bobinan Np1/2 = 2 vueltas de devanado primario, alrededor

del Núcleo 2 Ns2/2 = 4 vueltas de devanado secundario, y alrededor de los
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Figura 5-11.: Devanado mitad.

dos núcleos Npc/2 = Nsc/2 = 6 vueltas de devanado primario y secundario

entrelazadas. El segundo devanado mitad se construirá exactamente igual a este,

de modo que al ponerlos enfrentados queden bobinados en sentido opuesto y

puedan conectarse por sus extremos siguiendo el mismo sentido de giro.

En la Tabla 5-4 se resumen las caracteŕısticas constructivas y los parámetros

Tabla 5-4.: Resumen de las caracteŕısticas constructivas y parámetros resultan-
tes del diseño del transformador de aislamiento.

Lmp 126µHy
LLKp 13.15µHy
a 0.7405 ≈ 3/4
fs(frec. fundamental de op.) 50kHz
Np 16 V ueltas
Ns 20 V ueltas
Npc = Nsc 12 V ueltas
w 18mm
hpcu 0.45mm
hscu 0.3mm
hais 0.12mm
lg1 3.9mm
lg2 1.2mm
Núcleos E65/32/27 (ver Tabla 5-3)
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Figura 5-12.: Transformador de aislamiento construido en la práctica.

que se espera obtener del transformador diseñado. El transformador diseñado fue

construido para ser utilizado como transformador de aislamiento del convertidor

CSPBC de 3kW que será implementado en la práctica en el marco de esta tesis.

En la Fig. 5-12 se muestra una fotograf́ıa del transformador construido. El núcleo

de la izquierda en la fotograf́ıa, corresponde al Núcleo 1 y el de la derecha

corresponde al Núcleo 2, puede notarse claramente la diferencia en el tamaño de

los entrehierros de ambos núcleos y pueden apreciarse los dos devanados mitad

(comparar con la Fig. 5-6(a)). En la Fig. 5-13 se muestra una vista superior

de los devanados mitad del transformador construido, donde puede apreciarse

la disposición de los devanados alrededor de los núcleos (comparar con la Fig.

5-11).

En lo que resta de este caṕıtulo se realizará un análisis completo de las pérdidas

del transformador diseñado y construido previamente. Se desarrollará un modelo

completo del transformador que incluya todas sus pérdidas, y se realizarán las
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Figura 5-13.: Devanados mitad del transformador de aislamiento construido en la
práctica.

mediciones de parámetros correspondientes sobre el transformador construido,

para verificar la validez del modelo.

5.4. Análisis y modelado de las pérdidas en el

transformador

En esta sección se realizará un análisis de las pérdidas que se producen en el

transformador de aislamiento, cuyo diseño y detalles constructivos fueron desa-

rrollados previamente en este caṕıtulo. Estas pérdidas se incluirán como resis-

tencias en el modelo del transformador de la Fig. 5-3. Primero se analizarán y se

agregarán al modelo las resistencias que representan las pérdidas en los núcleos

del transformador. Luego se analizarán e incluirán en el modelo las resistencias

que representan las pérdidas en el cobre de los devanados del transformador.

Finalmente se hallará un modelo equivalente del transformador similar al de la
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Fig. 5-3(b), en el que se incluirán tres resistencias que modelan las pérdidas.

Una resistencia que modela las pérdidas producidas por la componente conti-

nua de la corriente que ingresa en el primario del transformador, una resistencia

que modela las pérdidas producidas por la componente de corriente alterna que

circula por la rama de magnetización (en paralelo con la inductancia de magne-

tización del transformador vista desde el primario), y una resistencia que modela

las pérdidas en la rama de dispersión (en serie con la inductancia de dispersión

del transformador vista desde el primario).

5.4.1. Análisis de las pérdidas en los núcleos del

transformador

Las pérdidas en los núcleos ferromagnéticos del transformador están produci-

das por las componentes de variación alterna de sus flujos magnéticos. Como las

formas de onda de los flujos (ver Fig. 5-4(c)) están compuestas por múltiples

componentes armónicas de la frecuencia fundamental fs = 50kHz, no resulta

sencillo predecir el monto exacto de pérdidas que se producirán en los núcleos.

Para realizar una estimación de las pérdidas en los núcleos del transformador di-

señado, se utilizarán los valores pico de las densidades de flujo magnético ∆B1/2

y ∆B2/2 (ver Fig. 5-4(c)). Se supondrá que estos picos corresponden a la am-

plitud de ondas sinusoidales de la frecuencia fundamental fs = 50kHz.

En la Fig. 5-14 se muestran las curvas de pérdidas volumétricas que se presen-

tan en el material Ferrite N87 de los núcleos utilizados para construir el transfor-

mador. Estas curvas están dadas para excitaciones sinusoidales, en función de la

frecuencia, y están parametrizadas en función del valor pico B̂ de la componente

alterna de la densidad de flujo, para temperaturas de 25◦C y 100◦C. Existe en la

literatura una formula muy popular para aproximar estas curvas conocida como

la ecuación de Steinmetz [75,77,84,85]:

PV = knf
αnB̂βn (5-22)
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Figura 5-14.: Pérdidas volumétricas en el material Ferrite N87 [83].

Donde B̂ (en Tesla [T]) es el valor pico de la densidad de flujo magnético, Pv

(en kilo-Watts por metro cúbico kW/m3) es el valor promedio de la potencia

disipada en el núcleo ferromagnético por unidad de volumen, f (en Hertz [Hz])

es la frecuencia de la excitación sinusoidal, y kn, αn, βn son parámetros parti-

culares del material ferromagnético. Para un valor fijo de la frecuencia f , la ec.

(5-22), resulta PV = Cf B̂
βn (donde Cf = knf

αn es una constante). T́ıpicamen-

te, para núcleos de ferrite βn ≈ 2, es decir que las pérdidas en núcleos de este

material cumplen una ley aproximadamente cuadrática en función del valor pico

de la densidad de flujo magnético, PV ≈ Cf B̂
2. Por esta razón las pérdidas en el

núcleo de un transformador suelen aproximarse mediante un resistor en paralelo

con la inductancia de magnetización. Enseguida se verá como puede calcularse

el valor de este resistor.

Un flujo sinusoidal en el núcleo de un transformador, es generado por una

tensión sinusoidal aplicada sobre su inductancia de magnetización. La magnitud
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del flujo está determinada por el número de vueltas del devanado y por el área

de sección transversal del núcleo. Conociendo el valor pico del flujo sinusoidal,

pueden obtenerse las pérdidas que se originan en el núcleo utilizando las curvas

de pérdidas volumétricas provistas por el fabricante. Luego, puede calcularse el

valor de un resistor equivalente en paralelo con la inductancia de magnetiza-

ción que genera las mismas pérdidas. Conociendo este resistor las pérdidas en el

núcleo pueden ser estimadas para cualquier valor rms de tensión aplicada sobre

la inductancia de magnetización (y por lo tanto sobre el resistor en paralelo con

la misma).

Si se aplica una tensión sinusoidal de frecuencia fsen y magnitud rms Vrms so-

bre los bornes de un devanado de N vueltas, enrolladas alrededor de un núcleo de

área de sección transversal Ac, la densidad de flujo magnético sinusoidal inducido

en el núcleo, tendrá un valor pico dado por:

B̂sen =

√
2Vrms

2πfsenNAc
(5-23)

Si la frecuencia y el valor pico de la densidad de flujo son datos conocidos, las

pérdidas producidas en el núcleo por el flujo sinusoidal Pnsen , pueden obtenerse de

las curvas de pérdidas volumétricas correspondientes al material ferromagnético

utilizado. Si se considera que Rm es un resistor equivalente que consume una

potencia Pnsen cuando se le aplica la tensión Vrms, se tiene que:

Pnsen =
V 2
rms

Rm

(5-24)

Despejando Vrms de la ec. (5-23) y reemplazando la expresión obtenida en la

ec. (5-24), se tiene que la resistencia paralelo Rm que modela las pérdidas en el

núcleo puede calcularse de la siguiente manera:

Rm =

(
2πfsenNAcB̂sen

)2

2Pnsen

(5-25)
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Figura 5-15.: Variación de los parámetros de Steinmetz k y β, del material ferrite
N87, en función de la componente continua de la intensidad de
campo magnético HDC , para T = 40◦C y T = 80◦C [75].

Es importante aclarar que, para el transformador del convertidor CSPBC tra-

tado aqúı, si se calculan las resistencias que modelan las pérdidas en los núcleos

utilizando la ec. (5-25), sólo se tendrá una idea aproximada de las pérdidas que

se producen en núcleo ferromagnético. El monto exacto de pérdidas que se pro-

ducirán en los núcleos en un punto dado de operación del convertidor es muy

dif́ıcil de predecir, ya que habŕıa que incluir en las resistencias que modelan las

pérdidas, la dependencia de las mismas con la temperatura de operación de los

núcleos y tendŕıan que tenerse en cuenta todas las componentes frecuenciales de

las densidades de flujo en los núcleos. Además, el devanado primario del transfor-

mador debe soportar la corriente continua de entrada del convertidor, por lo que

los núcleos estarán sometidos a componentes continuas de intensidad de campo

magnético. Una componente continua de magnetización distinta de cero, puede

incrementar las pérdidas que producen las variaciones alternas de flujo. En [75]

se realizan ensayos para medir la variación de los parámetros de Steinmetz en

diferentes núcleos de ferrite sometidos a una componente continua de intensidad

de campo magnético Hcc. Entre los materiales ensayados se encuentra el ferrite

N87 utilizado aqúı para la construcción del transformador. Se prueba alĺı que
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el parámetro αn de la ecuación de Steinmetz (5-22), se mantiene aproximada-

mente constante para distintos valores de Hcc, mientras que los parámetros de

Steinmetz kn y βn, vaŕıan en función de Hcc de la forma que se ilustra en la Fig.

5-15. En esta figura se muestran las variaciones de kn y βn en función de Hcc,

normalizadas con respecto a sus respectivos valores kn0 y βn0, correspondientes

a Hcc = 0. En estas curvas puede observarse que la variación en βn es pequeña,

mientras que el coeficiente kn es el más influenciado frente a una componente

continua de magnetización presente en el núcleo. Para tener en cuenta el efecto

de Hcc, podŕıa agregarse en el denominador del término derecho de la ec. (5-25),

un factor de corrección kcc = kn/kn0 obtenido de la Fig. 5-15. Sin embargo, este

factor presenta una gran variación con la temperatura de operación del núcleo.

Por esta razón, el efecto de la componente continua de magnetización Hcc no será

tenido en cuenta para la obtención de las resistencias que modelan las pérdidas

en el núcleo del transformador, pero se considera necesario hacer mención y tener

conocimiento del mismo.

5.4.2. Cálculo e inclusión de las pérdidas en los núcleos en el

modelo del transformador

Las pérdidas en el núcleo en el transformador construido se modelarán median-

te dos resistencias Rmp1 y Rmp2, agregadas al modelo del transformador de la Fig.

5-2(a) en paralelo con las inductancias de magnetización Lmp1 y Lmp2 respec-

tivamente, tal como se muestra en la Fig. 5-16. Estas dos resistencias modelan

las pérdidas en el Núcleo 1 y el Núcleo 2 del transformador respectivamente.

Los valores pico de la componente de alterna de las densidades de flujo de am-

bos núcleos, pueden calcularse utilizando las ecuaciones (5-19)-(5-20). Con los

parámetros del transformador diseñado, y con los datos del punto de operación

del convertidor utilizado para el diseño (ver Tabla 5-1), se obtiene que el valor

pico de la componente alterna de la densidad de flujo en el Núcleo 1 resulta

B̂1sen = ∆B1/2 ≈ 130mT y en el Núcleo 2, B̂2sen ≈ 80mT . En la Fig. 5-17 se
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Figura 5-16.: Modelo del transformador incluyendo las resistencias Rmp1 y Rmp2

que modelan las pérdidas en los núcleos

muestran las curvas de pérdidas por unidad de volumen que se producen en el

material N87 de los núcleos del transformador construido, en función del valor

pico de la densidad de flujo sinusoidal. Estas curvas (provistas por los fabricantes

de los núcleos), están confeccionadas para densidades de flujo sinusoidal de fre-

cuencia fsen = 50kHz y valor pico B̂sen, para temperaturas de operación de 25◦C,

50◦C y 100◦C. Se supondrá para el cálculo de las resistencias, una temperatura

intermedia de operación, por lo que se utilizará la curva de pérdidas por unidad

de volumen de la Fig. 5-17, correspondiente a 50◦C. Aśı, ingresando a esta cur-

va con los valores pico de las densidades de flujo calculadas, se obtiene que las

pérdidas por unidad de volumen en el Núcleo 1 y el Núcleo 2, resultan aproxi-

madamente Pv1 ≈ 73kW/m3 y Pv2 ≈ 22kW/m3 respectivamente. Multiplicando

estos valores por el volumen del núcleo utilizado Ve = 78600mm3 (ver Tabla

5-3), se obtienen las correspondientes pérdidas en los núcleos Pn1sen = 5.74W

y Pn2sen = 1.73W . Con el área de sección transversal de los núcleos utilizados

Ac = 529mm2, y con las vueltas de los devanados primarios conectados en se-

rie Np = 16 y Npc = 12, se obtiene utilizando la ec. (5-25), que las resistencias
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Figura 5-17.: Pérdidas en el núcleo por unidad de volumen en el material N87,
a la frecuencia de operación fs = 50kHz y para temperaturas de
operación T=25ºC y T=100ºC

paralelo resultan:

.Rmp1 =

(
2πfsenNpAcB̂1sen

)2

2Pn1sen

= 10.4kΩ

Rmp2 =

(
2πfsenNpcAcB̂2sen

)2

2Pn2sen

= 7.38kΩ

(5-26)

5.4.3. Análisis de las pérdidas en el cobre del transformador

Para poder calcular las pérdidas que se producen en el cobre de los devana-

dos del transformador e incluirlas en su modelo de circuito, es preciso conocer

la resistencia que presentan los devanados a la componente de corriente conti-

nua y a la componente de corriente alterna que circula por los devanados. Las

pérdidas en el cobre del transformador construido serán analizadas separando

las mismas en tres componentes. La primera componente de pérdidas a tener en

cuenta es generada por la corriente continua que circula por el devanado pri-

mario del transformador. Esta componente de pérdidas debe diferenciarse de las

pérdidas producidas por la componente alterna de la corriente, pues es conoci-

do que, la resistencia efectiva que presentan los devanados es dependiente de la
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frecuencia (debido a los efectos Skin y proximidad [71, 72]). La segunda compo-

nente de pérdidas a tener en cuenta, consta de las pérdidas que se producen en

el devanado primario por la corriente alterna de magnetización (corriente que

circula por el devanado primario y no es transferida al devanado secundario).

La tercer componente contempla las pérdidas que se generan en los devanados

primario y secundario, producto de la corriente alterna que ingresa en el deva-

nado primario y es transferida al secundario. La razón por la cual esta tercer

componente de pérdidas, debe diferenciarse de la producida por la corriente de

magnetización, es que las vueltas comunes de los devanados primario y secunda-

rio del transformador fueron construidos de manera entrelazada. El entrelazado

reduce considerablemente los efectos Skin y proximidad, y por lo tanto reduce la

resistencia de los devanados a la componente de corriente alterna que ingresa al

primario y es trasferida al secundario. Sin embargo el entrelazado no tiene efecto

sobre la corriente de magnetización que sólo circula por el devanado primario.

En esta sección se dará primero una introducción teórica necesaria para com-

prender y poder calcular las resistencias que modelan las pérdidas en el cobre del

transformador. Luego se realizará el cálculo e inclusión en el modelo del trans-

formador, de las resistencias que representan las componentes de pérdidas en el

cobre mencionadas previamente.

Teoŕıa y procedimiento para el cálculo de las resistencias de los devanados

La resistencia de un conductor de cobre de largo ` y sección transversal S por

el que circula una corriente continua, esta dada por:

Rcc =
ρcu`

S
(5-27)

Donde ρcu = 1.724x10−8[1 + 0.0039(Th − 20)] es la resistividad del cobre a una

temperatura de ThºC. Este cálculo de la resistencia no es válido para las com-

ponentes de corriente alterna que circulen por los devanados de inductores y

transformadores, ya que las corrientes de Eddy [71], causan un incremento de
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las pérdidas de estos dispositivos magnéticos. Las pérdidas producidas por la co-

rriente alterna en los devanados están originadas principalmente por dos efectos

de las corrientes de Eddy: el efecto skin y el efecto proximidad. Estos efectos

influyen en la distribución de la corriente alterna en los conductores, achicando

la sección transversal efectiva por la cual circula esta componente de corriente,

lo cual genera un incremento en la resistencia de los devanados.

En un conductor que transporta una componente de corriente alterna sinusoi-

dal, el efecto skin es básicamente una fuerza que hace que esta componente de

corriente tienda a circular por la superficie del conductor, alejándose del centro.

La distancia de la sección transversal por la que circula corriente, medida desde

la superficie del conductor hacia el centro, se conoce como profundidad de pe-

netración. Cuanto mayor es la frecuencia de la corriente, esta se aleja más del

centro, por lo tanto se reduce la profundidad de penetración y la sección transver-

sal efectiva por la cual circula la corriente. Esto se traduce en un aumento de la

resistencia que presenta el conductor a una componente de corriente sinusoidal,

en función de la frecuencia de dicha componente. Por otro lado, el efecto proxi-

midad se produce en un conductor cuando este transporta una componente de

corriente alterna sinusoidal y, tiene a otros conductores vecinos transportando la

misma corriente. Este efecto se debe básicamente a que las corrientes sinusoidales

se alejan de la zona próxima a otro conductor que lleva la misma corriente en

sentido y fase, lo cual hace que la sección transversal efectiva del conductor se vea

reducida y por lo tanto aumente la resistencia que presenta a esta componente

de corriente alterna.

El aumento de la resistencia a la componente de corriente alterna, debido a

los efectos skin y proximidad, puede reducirse en los devanados de inductores o

transformadores, si estos se construyen con láminas de cobre, con un espesor de

las láminas próximo a la profundidad de penetración. En un transformador, tam-

bién se pueden bobinar las láminas de los devanados primario y del secundario

de modo entrelazado. Por esta razón, se consideraron estas ideas para el diseño
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(a) (b)

Figura 5-18.: (a) Corte transversal de una vuelta de un devanado construido
con lámina de cobre para definir el cálculo de la resistencia Rac.
(b) Distribución de la fuerza magnetomotriz en el devanado de un
transformador construido con láminas de cobre.

y construcción del transformador presentado en este caṕıtulo (ver sec. 5.3.2).

En la Fig. 5-18(a) se ilustra un corte transversal de una vuelta del devana-

do de un transformador, por la cual circula una corriente alterna sinusoidal de

frecuencia f . Esta vuelta está construida con una lámina de cobre de espesor

uniforme h y se encuentra entre dos láminas pertenecientes a vueltas vecinas.

En esta figura, x representa la distancia perpendicular a la lámina medida desde

su extremo izquierdo. Se asume que las componentes de intensidad de campo

magnético perpendiculares a la superficie de la lámina son cero. Las intensidades

de campo magnético paralelas a la lámina, a la izquierda y a la derecha de la

misma, están denotadas por H(0) y H(h) respectivamente. Sea δ la profundidad

de penetración de una corriente de frecuencia f (expresada en Hz) circulando por

un conductor de cobre a 100ºC [72,73]. El valor de δ puede calcularse mediante

la siguiente ecuación:

δ =
7.5√
f
cm (5-28)
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Sea ϕ la relación entre el espesor de la lámina de cobre h y la profundidad de

penetración:

ϕ =
h

δ
(5-29)

Las intensidades de campo magnético H(0) y H(h), están producidos por fuerzas

magnetomotrices sinusoidales de magnitudes rms F (0) y F (h) respectivamente.

Si la magnitud rms de la corriente sinusoidal que circula por la lámina es I, la

diferencia ente las fuerzas magnetomotrices a los lados de la lámina está dada

por:

|F (h)−F (0)| = I (5-30)

Donde la función ”|u|” representa el valor absoluto de la variable u. Definiendo

el coeficiente m de la vuelta como [73]:

m =
máx (|F (h)|, |F (0)|)
|F (h)−F (0)|

(5-31)

Donde la función ”max(u, v)” indica valor máximo entre u y v. La resistencia

que presenta la vuelta a la componente de corriente alterna, se incrementa con

respecto a la resistencia de la misma a una componente de corriente continua,

por un factor Fr que es función de ϕ y de m, es decir que:

Rac(ϕ,m) = Fr(ϕ,m)Rcc (5-32)

El factor Fr representa entonces, la relación Fr = Rca/Rcc entre la resistencia

a una componente de corriente alterna Rca, que presenta una vuelta del deva-

nado de un transformador construido con lámina de cobre, y su correspondien-

te resistencia a una componente de corriente continua Rcc. El factor Fr puede
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Figura 5-19.: Factor Fr = Rca/Rcc.

computarse utilizando el siguiente conjunto de ecuaciones [73, 86]:



Fr = ϕQ′(ϕ,m)

Q′(ϕ,m) = (2m2 − 2m+ 1)G1(ϕ)− 4m(m− 1)G2(ϕ)

G1(ϕ) =
sinh (2ϕ) + sin (2ϕ)

cosh (2ϕ)− cos (2ϕ)

G2(ϕ) =
sinh (ϕ) cosϕ+ cosh (ϕ) sin (ϕ)

cosh (2ϕ)− cos (2ϕ)

(5-33)

En la Fig. 5-19 se muestra una gráfica de curvas del factor Fr, obtenida utili-

zando las ecuaciones (5-33), en función del factor ϕ y parametrizada para distin-

tos valores del coeficiente m. Estas curvas suelen llamarse ”Curvas de Dowell”, ya

que fue Dowell el primero en derivar curvas similares, para calcular la resistencia

de los devanados de un transformador frente excitaciones sinusoidales [74].

Para calcular la resistencia total que presentan los devanados de un transfor-

mador (construido con láminas de cobre), frente a una componente de corriente
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alterna sinusoidal, es preciso computar la resistencia de cada una de las vueltas

de los devanados y luego sumarlas. Por lo tanto, se debe computar el coeficien-

te m (ec. (5-31)) correspondiente a cada vuelta, y para esto primero es preciso

conocer los valores que toma la fuerza magnetomotriz, a los lados de la lámina

correspondiente a cada vuelta. Para explicar gráficamente como obtener los valo-

res de la fuerza magnetomotriz, en la Fig. 5-18(b) se ilustra el corte transversal

de los devanados de un transformador construido con láminas de cobre. Este

transformador tiene dos vueltas en su devanado primario y tres vueltas en su

devanado secundario, arrolladas en la rama central de un núcleo tipo E (sólo se

muestra la mitad del núcleo y del devanado). El devanado primario transporta

Tabla 5-5.: Pasos a seguir para calcular la resistencia a la componente de co-
rriente alterna de los devanados de un transformador construido con
láminas de cobre.

Paso 1: Calcular la resistencia a la componente de corriente con-
tinua de cada vuelta utilizando la ec. (5-27). Para esto se
necesita conocer el valor del área de la sección transversal
y la longitud de la lámina de cobre correspondiente a cada
vuelta.

Paso 2: Utilizar la ec. (5-28) para calcular el valor de la profundidad
de penetración del cobre, a la frecuencia de la onda sinusoi-
dal para la cual desea conocerse la resistencia. Calcular la
relación ϕ (ec. (5-29)) para cada devanado.

Paso 3: Dibujar un corte transversal de los devanados y trazar la
distribución de la fuerza magnetomotriz. Calcular el valor
de la fuerza magnetomotriz a los lados de la lámina de cobre
correspondiente a cada vuelta.

Paso 4: Conociendo la fuerza magnetomotriz a los lados de cada
lámina, computar el coeficiente m correspondiente a cada
vuelta utilizando la ec. (5-31).

Paso 5: Computar el factor Fr = Rca/Rcc para cada vuelta de los
devanados calculando la ec. (5-33) con los correspondientes
valores de ϕ y m obtenidos previamente.

Paso 6: Calcular la resistencia a la componente de corriente alterna
de cada vuelta. Esto puede hacerse, multiplicando para cada
vuelta, los factores Fr y las resistencias de las vueltas a la
componente de continua obtenidos previamente.

Paso 7: Finalmente se puede obtener la resistencia a la componente
de corriente alterna de un devanado completo (primario o
secundario), sumando las resistencias correspondientes de
cada una de sus vueltas, calculadas en el Paso 6.
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una corriente sinusoidal ip y el devanado secundario una corriente (2/3)ip. Para

trazar la distribución de la fuerza magnetomotriz en los devanados, se comienza

desde la izquierda, ya que la fuerza magnetomotriz debe ser cero en un punto

que no se encuentre encerrado por ninguna vuelta. A medida que nos adentra-

mos hacia el centro del devanado, la fuerza magnetomotriz crece una magnitud

ip por cada vuelta de primario y decrece una magnitud (2/3)ip por cada vuelta

de secundario. Nótese que en el interior de cada lámina, la distribución de la

fuerza magnetomotriz se ilustra como una ĺınea recta que une los valores a los

lados de la lámina. Aunque esta no es la distribución real, la aproximación es

válida para propósitos de cómputo, ya que sólo importan los valores a los lados

de cada lámina. Con el conocimiento de los valores de la fuerza magnetomo-

triz, se pueden computar los coeficientes m (ec. (5-31)) correspondientes a cada

vuelta de los devanados. Con estos coeficientes y el valor ϕ correspondiente a

cada devanado (calculado utilizando la ec. (5-29)), se puede obtener la relación

entre la resistencia a la componente de corriente alterna y la resistencia a la

componente de corriente continua Fr de cada vuelta de los devanados. Con el

conocimiento del área de sección transversal del cobre y el largo de cada vuelta,

pueden obtenerse sus correspondientes resistencias a la componente de corriente

continua Rcc. Finalmente, multiplicado estas resistencias por el respectivo Fr se

obtienen las resistencias a la componente de corriente alterna Rca de cada vuelta

de los devanados primario y secundario. Las resistencias de las vueltas corres-

pondientes a cada devanado deben sumarse para obtener sus resistencias totales.

Para clarificar un poco el procedimiento a seguir, en la Tabla. 5-5 se listan los

pasos necesarios (el orden no es estricto), para calcular la resistencia que presen-

tan los devanados de un transformador, construido con láminas de cobre, a una

componente de corriente alterna sinusoidal.
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Figura 5-20.: Recorte del devanado mitad para el cálculo de la longitud de las
vueltas.

Cálculo de la resistencia a la componente de corriente continua de los

devanados del transformador

Como se dijo previamente, antes de calcular la resistencia que presentan los

devanados del transformador a una componente de corriente alterna sinusoidal,

es preciso conocer la resistencia que presenta cada una de las vueltas de los deva-

nados a la componente de corriente continua. Para esto primero se deben conocer

las longitudes de cada una de las vueltas de los devanados.

Los devanados del transformador diseñado y construido en este caṕıtulo, tie-

nen una forma particular, ya que están conformados por algunas vueltas que

sólo encierran a uno de los núcleos del transformador y otras vueltas que encie-

rran a los dos núcleos (ver Fig. 5-1). El análisis del transformador se realizará

considerando la conexión equivalente de dos transformadores con sus devanados

primarios y secundarios conectados en serie, que se explicó en la sección 5.2 (ver

Fig. (5-3)). Se analizarán por separado las vueltas correspondientes al Núcleo 1

y al Núcleo 2. Se considerará el cálculo de las resistencias de uno solo de los

devanados mitad y luego los resultados se multiplicarán por dos, para obtener

los valores totales de las resistencias de los devanados.

En la Fig. 5-11 se ilustró la forma en que se construyeron los devanados

mitad. Para el cálculo de la longitud de las vueltas se cortará el devanado mitad

en dos partes, separando por un lado el Núcleo 1 y por el otro el Núcleo 2, tal

como se ilustra en la Fig. 5-20. Con esta separación, las longitudes de las vuel-
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tas que sólo encierran a uno de los núcleos, se calculan de modo convencional

y las longitudes de las vueltas que encierran a los dos núcleos, se dividen entre

un núcleo y el otro. Los valores de las longitudes Ay y Bx indicados en la Fig.

5-20 corresponden a las dimensiones de la rama central de los núcleos E, más un

carrete construido especialmente para separar los bobinados de los núcleos y dar

soporte al transformador. Para computar las longitudes, se definen los espesores

de los devanados primario y secundario como hp = hpcu + hais y hs = hscu + hais,

donde hpcu es el espesor de la lámina de cobre del primario, hscu es el espesor

de la lámina de cobre del secundario, y hais es el espesor del material aislante

que separa el devanado primario del secundario. Todo lo referente a las vueltas

se indicará con los sub́ındices ”pij” o ”sij”, donde ”p” y ”s” hacen referencia

al devanado primario y al secundario respectivamente, ”i” (con i = 1 ó 2) hace

referencia al Núcleo 1 o al Núcleo 2, y ”j” hace referencia a la j − ésima vuel-

ta contando desde el centro hacia afuera de los bobinados. Aśı por ejemplo, se

llamará `pij a la longitud de la j − ésima vuelta del devanado primario, sobre el

núcleo i y `sij a la longitud de la j− ésima vuelta del devanado secundario, sobre

el núcleo i. Las longitudes de cada vuelta pueden calcularse a partir de considera-

ciones geométricas sobre la forma de los bobinados. Con las longitudes obtenidas,

utilizando las secciones transversales Sp = hpcuw, Ss = hscuw correspondientes al

devanado primario y al secundario respectivamente, puede calcularse la resisten-

Tabla 5-6.: Resistencias a al componente de corriente continua de las vueltas de
los devanados primario y secundario.

Rp11 = 0.3080mΩ Rs11 = 0.3905mΩ Rp21 = 0.2672mΩ Rs21 = 0.4594mΩ

Rp12
= 0.3207mΩ Rs12 = 0.4071mΩ Rp22

= 0.2782mΩ Rs22 = 0.4735mΩ

Rp13
= 0.2667mΩ Rs13 = 0.4236mΩ Rp23

= 0.2893mΩ Rs23 = 0.4876mΩ

Rp14 = 0.2777mΩ Rs14 = 0.4402mΩ Rp24 = 0.3004mΩ Rs24 = 0.5016mΩ

Rp15
= 0.2888mΩ Rs15 = 0.4568mΩ Rp25

= 0.3114mΩ Rs25 = 0.4078mΩ

Rp16
= 0.2999mΩ Rs16 = 0.4734mΩ Rp26

= 0.3225mΩ Rs26 = 0.4244mΩ

Rp17
= 0.3109mΩ Rs27 = 0.4410mΩ

Rp18 = 0.3220mΩ Rs28 = 0.4576mΩ

Rs29 = 0.4742mΩ

Rs210 = 0.4907mΩ
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cia a la componente de corriente continua (ec. 5-27) de cada vuelta del primario

como Rpij = ρcu`pij/Sp y de cada vuelta del secundario como Rsij = ρcu`sij/Ss,

donde Sp y Ss son las áreas de la sección transversal de las láminas de cobre de

los devanados primario y secundario respectivamente. El cálculo detallado de las

longitudes y las resistencias a la componente de corriente continua de cada vuelta

se remite al Apéndice B. En la Tabla 5-6 se listan los valores de las resistencias a

la componente de corriente continua calculadas para cada vuelta. La resistencia

total que presenta el devanado primario a la componente de corriente continua

puede calcularse de la siguiente manera:

Rccp = 2
8∑
j=1

Rp1j + 2
6∑
j=1

Rp2j = 8.3mΩ (5-34)

Recordar que la multiplicación de las sumatorias por dos, es para contabilizar las

resistencias correspondientes a los dos devanados mitad. Con la resistencia Rccp

calculada, se pueden conocer las pérdidas que se producen en el transformador

debido a la corriente continua de entrada del convertidor, la cual circula por el

devanado primario. Más adelante se verá como se incluye esta resistencia en el

modelo final del transformador.

Resistencias del devanado primario a la componente de corriente alterna

de las ramas de magnetización

Las pérdidas en el cobre en las ramas de magnetización, debidas a las compo-

nentes de variación alterna de las corrientes de magnetización im1 e im2 , pueden

modelarse como dos resistencias serie Rmcu1 y Rmcu2, colocadas en las ramas

de magnetización del modelo del transformador, como se muestra en la Fig. 5-

21. Las corrientes de magnetización circulan por el devanado primario, sin ser

transferidas al secundario, por lo que estas resistencias deben diferenciarse de la

resistencia de los devanados a la componente de corriente alterna que se transfiere

al secundario. Esto es porque, al construir las vueltas comunes de los devanados

141



Figura 5-21.: Inclusión de las pérdidas en el cobre en las ramas de magnetización

primario y secundario de modo entrelazado, se reduce considerablemente la resis-

tencia a la componente de corriente alterna que es transferida al secundario. Sin

embargo el entrelazado no tiene efecto sobre las corrientes de magnetización que

sólo circulan por el devanado primario, por lo que para el cálculo de las pérdidas

que producen estas corrientes, sólo se considera el devanado primario.

En la Fig. 5-22 se ilustran los cortes transversales del devanado primario

alrededor de los núcleos del transformador y las distribuciones de fuerza mag-

netomotriz necesarias para calcular los coeficientes m de cada vuelta. Se toma

como cero la fuerza magnetomotriz en el espacio externo a los devanados (un

punto arbitrario que no se encuentre encerrado por ninguna vuelta). En la Fig.

5-22(a) se muestra la distribución de la fuerza magnetomotriz en el devanado

primario alrededor del Núcleo 1. Comenzando desde los laterales del devanado, al

adentrarnos hacia el centro, la fuerza magnetomotriz crece en im1ac
(componente

de corriente alterna de la corriente im1) por cada vuelta de devanado primario.

El número sobre las barras (láminas de cobre) indica el valor del coeficiente m

correspondiente a cada vuelta, este coeficiente está calculado utilizando la ec. (5-

31) con los valores de fuerza magnetomotriz normalizados por la corriente alterna

del primario F/im1ac
mostrados en la figura. De un modo similar, se obtienen los
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(a) Corte transversal del devanado primario alrededor del Núcleo 1.

(b) Corte transversal del devanado primario alrededor del Núcleo 2.

Figura 5-22.: Corte transversal de los devanados para obtener los coeficientes m
en cada vuelta del devanado primario para el cálculo de la resis-
tencia RMcu.

valores de los coeficientes m correspondientes a la vueltas del devanado primario

alrededor del Núcleo 2. En la Fig. 5-22(b) se muestra la distribución de la fuerza

magnetomotriz en el devanado primario alrededor del Núcleo 2, el número sobre

las barras indica el valor del coeficiente m correspondiente a cada vuelta.

Utilizando la ec. (5-28) se tiene que el valor de la profundidad de penetración

para la frecuencia fundamental de operación fs = 50kHz, es de δ = 0.335mm.

Utilizando la ec. (5-29) con el espesor de la lámina de cobre del primario hpcu =

0.45mm, se obtiene para el devanado primario ϕp = 1.3433. Con este valor y los

coeficientes m, utilizando la ec. (5-33), se obtienen los factores Fr = Rca/Rcc co-

rrespondientes a cada vuelta del devanado primario. En la Tabla 5-7 se listan los
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factores Frmpij calculados para cada una de las vueltas del primario (el sub́ındice

m indica que los factores corresponden al cálculo de las resistencias de las ramas

de magnetización). Estos factores deben multiplicarse por las correspondientes

resistencias a la componente de corriente continua de la Tabla 5-6, para obte-

ner aśı, los valores de las resistencias a la componente de corriente alterna de

cada vuelta. Sumando las vueltas correspondientes a cada núcleo se obtienen las

resistencias que modelan las pérdidas en el cobre, producidas por las corriente

alterna de las ramas de magnetización:

Rmcu1 = 2
8∑
j=1

Frmp1jRp1j = 101.8mΩ

Rmcu2 = 2
6∑
j=1

Frmp2jRp2j = 41.6mΩ

(5-35)

Recordar que las sumas de las resistencias se multiplican por dos, para contabi-

lizar los dos devanados mitad.

Resistencia de los devanados a la componente de corriente alterna que

ingresa en el primario y es transferida al secundario

Las pérdidas que se producen en el cobre debido a la corriente alterna que

ingresa en el devanado primario y es transferida al secundario, se modelará co-

mo una única resistencia RLkcus, colocada como resistencia serie en el devanado

Tabla 5-7.: Factores Frmp para el cálculo de las resistencias a la componente de
corriente alterna de las ramas de magnetización.

Frmp11 = 54.7363 Frmp21 = 29.9064
Frmp12 = 41.3664 Frmp22 = 20.3565
Frmp13 = 29.9064 Frmp23 = 12.7165
Frmp14 = 20.3565 Frmp24 = 6.9866
Frmp15 = 12.7165 Frmp25 = 3.1666
Frmp16 = 6.9866 Frmp26 = 1.2566
Frmp17 = 3.1666
Frmp18 = 1.2566
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Figura 5-23.: Inclusión de las pérdidas en el cobre producidas por la corriente
alterna que ingresa al primario del transformador y es transferida
al secundario.

secundario del transformador, tal como se muestra en la Fig. 5-23. Esta resis-

tencia concentra las pérdidas en el cobre de los devanados primario y secunda-

rio, producidas por la corriente alterna que ingresa al primario y es transferida

al secundario, a través de la relación de transformación global n. Como se di-

jo previamente, esta resistencia debe diferenciarse de las resistencias calculadas

previamente para las ramas de magnetización, porque las vueltas comunes de los

devanados primario y secundario fueron construidas de modo entrelazado, lo que

reduce considerablemente la resistencia a la componente de corriente alterna que

es transferida al secundario.

Si se hace pasar una corriente alterna ipca por el primario del transforma-

dor (despreciando por un momento la corriente de magnetización), recordando

que el transformador diseñado tiene una relación de transformación n = 3/4, la

corriente transferida al secundario será de 0.75ipca . Realizando un corte trans-

versal de uno de los devanados mitad sobre cada núcleo, pueden obtenerse las

distribuciones de fuerza magnetomotŕız necesarias para calcular los valores de

los coeficientes m de cada vuelta de los devanados, tal como se ilustra en la Fig.
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(a) Corte transversal de los devanados alrededor del Núcleo 1.

(b) Corte transversal de los devanados alrededor del Núcleo 2.

Figura 5-24.: Corte transversal de los devanados del transformador, para obte-
ner los coeficientes m en cada vuelta de los devanados primario y
secundario para el cálculo de la resistencia RLkcus.

5-24. En estas figuras, las barras oscuras corresponden a las láminas del devana-

do primario y las claras a las láminas del devanado secundario. Tomando como

cero la fuerza magnetomotriz en el espacio externo a los devanados (un punto

arbitrario que no se encuentre encerrado por ninguna vuelta), comenzando desde

los laterales de cada núcleo, al adentrarnos hacia en centro de los bobinados la

fuerza magnetomotriz crece una magnitud ipac por cada vuelta de primario y

decrece una magnitud 0.75ipca por cada vuelta de secundario. El número sobre

las barras indica el valor que toma el coeficiente m en la correspondiente vuelta,

este coeficiente está calculado utilizando la ec. (5-31) con los valores de fuerza

magnetomotriz normalizados por la corriente alterna del primario F/ipca mos-
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trados en la figura. Nótese que debido a la forma constructiva del bobinado, el

coeficiente m resulta distinto de los dos lados de los núcleos. Para considerar

el peor de los casos, se utilizará el mayor valor del coeficiente correspondiente

a cada vuelta. Utilizando la ec. (5-28) se tiene que el valor de la profundidad

de penetración para la frecuencia fundamental de operación fs = 50kHz, es de

δ = 0.335mm. Utilizando la ec. (5-29), con el espesor de la lámina de cobre del

primario hpcu = 0.45mm y la lámina de cobre del secundario hpcu = 0.3mm, se

obtiene para el devanado primario ϕp = 1.3433 y para el devanado secundario

ϕs = 0.8955. Con estos valores y los coeficientes m correspondientes, utilizando

la ec. (5-33) se obtienen los valores del factor Fr = Rca/Rcc de cada vuelta de

los devanados primario y secundario. En la Tabla 5-8 se listan los factores Frtpij

calculados para las vueltas correspondientes al devanado primario (el sub́ındice t

indica que los factores corresponden al cálculo de la resistencia de transferencia),

y los factores Frtsij , calculados para las vueltas correspondientes al devanado se-

cundario. Estos factores deben multiplicarse por las correspondientes resistencias

a la componente de corriente continua, calculadas en la Tabla 5-6, para obtener

aśı, los valores de las resistencias a la componente de corriente alterna de cada

vuelta. La resistencia RLkcus que modela las pérdidas en el cobre, producidas por

la componente de corriente alterna que ingresa al primario del transformador y

Tabla 5-8.: Factores Frtp para el cálculo de la resistencia de los devanados, a
la componente de coriente alterna que ingresa en el primario y es
transferida al secundario.

Frtp11 = 9.6128 Frts11 = 2.3032 Frtp21 = 3.9425 Frts21 = 1.4714
Frtp12 = 4.8378 Frts12 = 1.9738 Frtp22 = 3.1666 Frts22 = 1.0555
Frtp13 = 3.9425 Frts13 = 1.6999 Frtp23 = 2.51 Frts23 = 1.0555
Frtp14 = 3.1666 Frts14 = 1.4714 Frtp24 = 1.9729 Frts24 = 1.4714
Frtp15 = 2.51 Frts15 = 1.2834 Frtp25 = 1.555 Frts25 = 2.3032
Frtp16 = 1.9729 Frts16 = 1.1468 Frtp26 = 1.2566 Frts26 = 1.9738
Frtp17 = 1.555 Frts27 = 1.6999
Frtp18 = 1.2566 Frts28 = 1.4714

Frts29 = 1.2834
Fs210 = 1.1468
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es transferida al secundario, se obtiene de la siguiente expresión:

RLkcus =
RLkTcup

n2
+RLkTcus = 67.5mΩ

Donde : RLkTcup = 2

(
8∑
j=1

Frtp1jRp1j +
6∑
j=1

Frtp2jRp2j

)
= 25.6mΩ

RLkTcus = 2

(
6∑
j=1

Frts1jRs1j +
10∑
j=1

Frts2jRs2j

)
= 22mΩ

(5-36)

Recordar que las sumas de las resistencias se multiplican por dos, para contabi-

lizar los dos devanados mitad.

Obtención del modelo equivalente final del transformador incluyendo las

pérdidas

Habiendo agregado al modelo de los dos transformadores conectados en serie,

las resistencias que modelan las pérdidas en el núcleo y en el cobre en las ramas de

magnetización (Fig. 5-21), es lógico pensar que (del mismo modo que se explicó

en la sección 5.2 para el caso de las inductancias de magnetización), el trans-

formador en su conjunto se comporta de forma equivalente a un transformador

único, con una resistencia en su rama de magnetización y con una componente

resistiva en su rama de dispersión, que es una función de las resistencias de las ra-

mas de magnetización y las relaciones de transformación de los transformadores

conectados en serie. Esto es aśı y de hecho, los resultados obtenidos en la sección

5.3.2, pueden ser generalizados para el caso de cualquier impedancia conectada

en las ramas de magnetización de los transformadores conectados en serie.

En la Fig. 5-25(a) se ilustra el modelo general de dos transformadores TF1

y TF2 con sus devanados primarios y sus devanados secundarios conectados en

serie. Si estos transformadores tienen relaciones de transformación n1 y n2, e im-

pedancias en sus ramas de magnetización Zm1 y Zm2 respectivamente, se puede

demostrar que el comportamiento del conjunto es equivalente al del transforma-

dor TFz de la Fig. 5-25(b). La impedancia de magnetización Zm, la impedancia
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Figura 5-25.: (a) Modelo general de dos transformadores TF1 y TF2 con sus de-
vanados primarios y secundarios conectados en serie; (b) Modelo
equivalente.

de dispersión ZLK y la relación de transformación equivalente az de TFz se rela-

cionan con los parámetros de TF1 y TF2 mediante las siguientes expresiones:



Zm = Zm1 + Zm2

nz =
Zm(

Zm1

n1

+
Zm2

n2

)

ZLK =

(
Zm1

n2

n2
1

+ Zm2
n2

n2
2

− Zm
)

(5-37)

El modelo obtenido hasta ahora del transformador, analizado como dos trans-

formadores conectados en serie, se muestra en la Fig. 5-26(a). Este modelo

tiene en las ramas de magnetización: inductores Lmp1 = 43.57µHy, y Lmp2 =

82.73µHy; resistencias paralelo Rmp1 = 10.4kΩ, y Rmp2 = 7.38kΩ; y resisten-

cias serie Rmcu1 = 101.8mΩ, y Rmcu2 = 41.6mΩ. Estos valores pueden agru-

parse en dos impedancias complejas Zm1 y Zm2 correspondientes al modelo de
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Figura 5-26.: (a) Modelo del transformador como dos transformadores TF1 y
TF2, incluyendo las pérdidas en el núcleo y en el cobre producidas
por la componente de corriente alterna; (b) Modelo equivalente del
transformador incluyendo las pérdidas en el núcleo y en el cobre
producidas por la corriente alterna.

la Fig. 5-25(a). Aśı, con fs = 50kHz, resultan Zm1 = 0.1198 + j13.689Ω y

Zm2 = 0.1334 + j25.989Ω. Reemplazando estas impedancias y las relaciones de

transformación n1 = 16/12 y n2 = 12/20, en la ec. (5-37), puede obtenerse el

modelo equivalente de la Fig. 5-26(b). Los valores de los parámetros de este

modelo son:

Zm = 0.2532 + j39.678

RM = 6.217kΩ

Lmp = 126.3µHy

nz = 0.7405− j0.0004 ≈ 0.7405 ≈ n

ZLK = 35.6mΩ + j2πfs[13.15µHy]

RLkM = 35.6mΩ

LLKp = 13.15µHy

(5-38)

Donde RM = 6.217kΩ es la resistencia total vista desde el primario, que presenta

la rama de magnetización a la componente de corriente alterna. La resistencia

RLkM = 35.6mΩ, representa la parte de las pérdidas de las ramas de magneti-
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Figura 5-27.: Modelo completo del transformador incluyendo las pérdidas en la
rama de magnetización y las pérdidas en el cobre de la rama de
dispersión

zación de los transformadores serie, que se ve reflejada en la rama de dispersión

en el modelo equivalente. Nótese que la relación de transformación resultante

nz presenta una pequeña componente compleja, la cual es despreciable frente

a su componente real y resulta nz ≈ n = 3/4. Sin embargo esto deja ver que

con la elección adecuada de las impedancias Z1 y Z2, podŕıa lograrse que el

transformador se comporte con una relación de transformación que genere un

desplazamiento de fase deseado entre la entrada y la salida.

El modelo equivalente final del transformador incluyendo todas las pérdidas,

se muestra en la Fig. 5-27. Para arribar a este modelo se agregó al modelo de la

Fig. 5-26(b), la resistencia Rccp = 8.3mΩ, que modela las pérdidas en el cobre

producidas por la componente de corriente continua que circula por el devanado

primario del transformador. La inductancia infinita en serie con esta resistencia

no tiene sentido f́ısico y se incluye en el modelo para representar una impedancia

infinita de la rama a la componente de alterna. Del mismo modo se incluyó un

capacitor de valor infinito, para modelar una impedancia infinita a la componen-

te de corriente continua, y una impedancia cero a la componente alterna de la

corriente del primario, en su camino hacia la rama de excitación. En este modelo

equivalente final, la resistencia de los devanados a la componente de corriente

alterna de transferencia RLkcus, se reflejó al primario del transformador por la
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relación de transformación n, resultando:

RLkcup = n2RLkcus = 38mΩ (5-39)

Las resistencias RLkcup y RLkM pueden agruparse finalmente en una única resis-

tencia RLk = RLkcup + RLkM = 73.6mΩ equivalente, en serie con la inductancia

de dispersión. Las resistencias RLk y RM pueden ser medidas experimentalmen-

te sobre el transformador construido, realizando los ensayos de cortocircuito y

circuito abierto respectivamente [76], a la frecuencia fs = 50kHz. Nótese que se

agregó al modelo una inductancia de dispersión LLKair en serie con la inductancia

de dispersión LLKp. La inductancia LLKair se coloca en el modelo, para tener en

cuenta que existirá una componente de flujo (no concatenado por ambos deva-

nados), que se dispersa por el aire, es decir que no queda confinado en el interior

de los núcleos ferromagnéticos. Esta inductancia de dispersión no fue calculada,

pero se espera que resulte de unos pocos µHy.

El transformador construido fué ensayado a fin de comprobar la valides de los

conceptos teóricos desarrollados a lo largo de este caṕıtulo. En la Tabla 5-9 se

resumen los principales parámetros del transformador, se comparan los valores

teóricos esperados y los valores resultantes ensayados sobre el transformador pa-

ra la frecuencia de trabajo de fs = 50kHz. Nótese que el valor medido de la

inductancia de dispersión resulta mayor que el valor de diseño esperado LLKp,

Tabla 5-9.: Valores teóricos y medidos de los Parámetros del transformador im-
plementado en la practica.

Parámetro Valor teórico Valor medido
Lmp @50kHz 126.3µHy ∼ 128.85µHy
(LLKp + LLKair) @50kHz (13.15µHy + LLKair) ∼ 16.05µHy
n @50kHz 0.7405 ∼ 3/4
Rccp - 8.3mΩ ∼ 12mΩ
Rmcu1 +Rmcu2 @50kHz 143.5mΩ ∼ 150mΩ
RM @50kHz 6.217kΩ ∼ 6.05kΩ
RLk @50kHz 73.6mΩ ∼ 76mΩ
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esta diferencia es debida principalmente a la inductancia de dispersión por el

aire LLKair. Sin embargo, como se mencionó en el Capitulo 3, una inductancia

de dispersión mayor es favorable para la operación conmutación a tensión cero

de las llaves del convertidor. Los valores medidos de las resistencias del modelo

final del transformador RLk y RM , resultan próximos a los valores teóricos cal-

culados. La resistencia a la componente de corriente continua de los devanados

Rccp resultó mayor a la esperada, debido a que en su medición se incluyeron los

cables de conexión con la pierna del convertidor. Sin embargo, la resistencia de

estos cables forma parte de la impedancia que ve la pierna del convertidor hacia

el primario del transformador, por lo que es correcto utilizar en el modelo el valor

de resistencia medido.
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6. Modelo promediado y control

del convertidor

6.1. Introducción

En este caṕıtulo se describe un modelo dinámico promediado no lineal del con-

vertidor CSPBC. Este modelo no lineal, presentado en [40], es válido para todo

el rango de operación del convertidor. Se hallará a partir del mismo, un modelo

de pequeña señal en un punto de operación, el cuál permitirá aplicar las nociones

básicas de la teoŕıa de control clásico para diseñar un controlador adecuado para

el sistema.

Como en todo sistema dinámico, realizar un buen control del convertidor, es

una de las metas que deben plantearse a la hora del diseño. Particularmente, en

convertidores aptos para sistemas fotovoltaicos como este, es común que se desee

implementar algoritmos de seguimiento del máximo punto de potencia (MPPT

por sus siglas en inglés), con el fin maximizar la eficiencia del sistema. Si se con-

sigue una respuesta dinámica rápida, implementando un controlador adecuado,

se puede asegurar que el sistema opere el mayor tiempo posible en su punto

de máxima eficiencia [87]. Aśı, el controlador se vuelve una de las partes más

importantes para el correcto funcionamiento del convertidor, y debe hacer que

éste responda rápidamente, tanto para variaciones en su carga, como para varia-

ciones en su tensión de alimentación [88]. Sin embargo, antes de poder diseñar

un controlador para el convertidor, es preciso disponer de un modelo dinámico
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adecuado del mismo. Ya que el diseño de un controlador se realiza en base a un

modelo (que representa el conocimiento que se tiene acerca del comportamiento

del sistema real) si el modelo es malo, al aplicar el controlador diseñado al sistema

real, los resultados obtenidos diferirán de lo esperado. Los convertidores conmu-

tados como éste, suelen modelarse utilizando modelos promediados [73, 89–91],

que pueden ser lineales o no lineales. Los modelos lineales se utilizan cuando

se desea implementar algoritmos de control lineal, mientras que los modelos no

lineales se utilizan cuando se desea o se disponga de las herramientas para im-

plementar algoritmos de control no lineal, tales como los basados en la teoŕıa de

Liapunov o en la linealización exacta, entre otros [92].

El modelo promediado no-lineal del convertidor CSPBC que se expone en este

caṕıtulo, resulta una poderosa herramienta para poder simular el comportamien-

to del convertidor y a partir del cual se pueden diseñar algoritmos de control no

lineal. Se verá que este convertidor presenta una problemática particular por la

cual, no se puede aplicar la teoŕıa clásica de promediación de estados para hallar

su modelo promediado. Sin embargo esta dificultad es superada mediante una

estrategia diferente de promediación [40]. Con el fin de verificar la validez del

modelo promediado no lineal, este será simulado y comparando con el modelo de

circuito conmutado del convertidor. Luego, se obtendrá un modelo promediado

de pequeña señal del convertidor, realizando la linealizaćıón del modelo prome-

diado no lineal en un punto de operación adecuado. Se realizará la discretización

del modelo promediado de pequeña señal, con el fin de controlar el convertidor

digitalmente, utilizando un DSP. Finalmente se diseñará un controlador PI para

controlar la tensión de salida del convertidor de 3kW , que será implementado en

la práctica en el marco de esta tesis.
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Figura 6-1.: Circuito del convertidor para obtener el modelo promediado.

6.2. Modelo promediado no lineal

En la Fig.6-1 se muestra el circuito del convertidor para el cual se desarrollará

el modelo promediado no lineal. Nótese que (en la entrada del convertidor), Vin,

Lin y CL se muestran con ĺınea tenue. Para simplificar el análisis, se considerará

como entrada del convertidor a la tensión vL sobre el capacitor CL. De este modo

puede obtenerse un modelo del convertidor independiente de los valores de CL,

de Lin y de la impedancia de salida que pueda presentar la fuente de alimentación

Vin. Estos elementos, pueden ser considerados como un filtro externo al sistema

y, de ser necesario, su modelo puede agregarse luego en cascada al modelo obte-

nido del convertidor. La salida del convertidor se modela como una resistencia

de carga RL más una fuente extra de corriente de carga ioext. Esta fuente de co-

rriente extra, permitirá modelar el comportamiento del sistema ante variaciones

en la corriente de carga. Nótese que los capacitores CRL y CRU del rectificador

(ver Fig. 3-2), fueron reemplazados en el circuito por capacitores identicos Co,

ya que serán implementados en la práctica con capacitores del mismo valor. En

el Caṕıtulo 3, se presentó un conjunto de ecuaciones no lineales que describen el

comportamiento del convertidor en estado estacionario. A partir de la resolución

numérica de dichas ecuaciones, utilizando a Vin, I ′o y V ′o como datos conocidos,

se pueden encontrar los valores de estado estacionario de las tensiones VU , VRU y

VRL en los capacitores del circuito, de las corrientes promedio ip e im en el trans-
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formador, del ciclo de trabajo d de la llave superior SU y del ciclo de trabajo

dD del diodo inferior del rectificador de salida DRL. Aśı, ya se dispone de una

herramienta para predecir el comportamiento del convertidor en cualquier punto

de operación de estado estacionario. Sin embargo, aún no se presentó un modelo

que represente la dinámica del convertidor y a partir del cual se pueda realizar el

diseño del control del sistema. En esta sección se expondrá un modelo dinámico

promediado no lineal del convertidor CSPBC. Este modelo predice el comporta-

miento promedio de todos los estados dinámicos del convertidor, en todo su rango

de operación, siempre y cuando, en cada instante de un periodo de conmutación

Ts, uno de los diodos del rectificador se encuentre en estado de conducción. El

desarrollo del modelo promediado no lineal, partirá del análisis de las formas de

onda que se muestran en la Fig. 6-2, correspondientes al convertidor operando

con un ciclo de trabajo d < 0.5.

El convertidor CSPBC exhibe una caracteŕıstica particular en su comporta-

miento, que hace que sea imposible aplicar las técnicas usuales de promediación

de estados para hallar un modelo dinámico promediado. Anaĺıcese la corriente

iSU que circula por la llave SU y por el capacitor CU (Fig. 6-2(c)). Para esto,

observar primero que la componente de corriente continua de la corriente ip, que

circula por el primario del transformador (Fig. 6-2(b)), es igual a la corriente

continua de entrada del convertidor. Si se aplica la teoŕıa clásica de promediación

de estados sobre la corriente iSU , resultaŕıa:

īSU = −[d̄ip + (1− d)0] (6-1)

Donde x̄ representa el promedio en Ts de la variable x (convención que se utili-

zará a lo largo de este caṕıtulo), y d corresponde al ciclo de trabajo de la llave

SU . El resultado de la ecuación (6-1) es incorrecto, ya que si d > 0 e īp 6= 0,

se tendŕıa que en estado estacionario īSU 6= 0. Esto significaŕıa que el capacitor

CU no alcanzaŕıa nunca un estado estacionario de carga y estaŕıa continuamen-

te cargándose. El error cometido en el razonamiento realizado para arribar a la
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Figura 6-2.: Formas de onda para d ≤ 0.5

ecuación (6-1), radica en que se calcula el valor promedio de la corriente ip en

el intervalo Ts, y se supone que esta corriente tiene el mismo valor promedio

en el intervalo de tiempo dTs. Esta suposición se realiza siempre que se aplica

la teoŕıa de promediación estandar, sin embargo aplicarla en este caso da como

resultado un modelo promediado incorrecto. Es preciso entonces, hallar el valor

promediado correcto de la corriente ip en el intervalo dTs, con el cual se pueda

obtener expresiones que representen adecuadamente la dinámica de la corriente y

la tensión sobre el capacitor CU . El análisis del convertidor CSPBC (ver circuito

Fig.6-1) puede realizarse considerando cinco variables de estado dinámicas: las

tensiones vU , vRU y vRL sobre los capacitores, la corriente im por la inductan-

159



cia de magnetización y la corriente reflejada del secundario i′s = (is/n), sobre

la inductancia de dispersión. Se verá que esta última variable de estado puede

escribirse como una función de las cuatro variables de estado restantes. Aśı, el

modelo en variables de estado del sistema, estará compuesto por cuatro variables

de estado dinámicas y una quinta variable de estado que es una función no lineal

de las demás. La corriente ip que ingresa al primario del transformador, se expre-

sará en función de los estados dinámicos definidos, ya que ip = im − i′s (ver Fig.

6-1). En la Fig. 6-2 puede verse que el ciclo de trabajo d de las llaves activas,

es distinto del ciclo de trabajo dD de los diodos del rectificador. Se hallará una

representación para el ciclo de trabajo dD, que es una función no lineal del ciclo

de trabajo d, y de las variables de estado dinámicas.

Como se propuso en el Caṕıtulo 3, cuando se hallaron las ecuaciones no lineales

que representan el comportamiento en estado estacionario del convertidor, para

independizar los resultados de la relación de transformación n, las variables del

secundario se referirán al primario utilizándose la notación: i′o = io/n, i′oext =

ioext/n, v′o = nvo, v
′
DRU = nvDRU , v′DRL = nvDRL, C ′o = Co/n

2, R′L = n2RL. En

lo que resta de esta sección, se obtendrá el modelo promediado no lineal del con-

vertidor. En la siguiente sección, se obtendrá un modelo promediado de pequeña

señal, realizando la linealización del modelo promediado no lineal en un punto de

trabajo adecuado del convertidor. Este modelo promediado se discretizará, y se

diseñará un controlador PI para controlar de la tensión de salida del convertidor.

Debe realizarse la aclaración de que el modelo promediado obtenido se basará

en la suposición de que, durante un periodo de conmutación Ts, en todo momento

se encuentra conduciendo uno de los diodos del rectificador. Esto sucede siempre

durante la operación normal del convertidor, pero hay ciertas situaciones en las

que no ocurre. Por ejemplo, en un transitorio de arranque o cuando se produce

un descenso drástico de la tensión de alimentación del convertidor. En estas si-

tuaciones habrá intervalos durante el periodo de conmutación Ts, en que ninguno

de los diodos conduzca. En dichos casos, el modelo promediado obtenido no será
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válido. Sin embargo, ya que estos sucesos son transitorios de corta duración, la

respuesta del modelo no lineal no difiere significativamente de la respuesta del

modelo de circuito conmutado del convertidor.

6.2.1. Obtención del modelo promediado

La Fig. 6-2(d) ilustra un detalle de las corrientes i′DRL e i′DRU que circulan

por los diodos del rectificador cuando ambos diodos conducen. En el Caṕıtulo 3

(ec. (3-9)), se obtuvo que los valores m1 −m4 que representan las pendientes de

las rectas que conforman las corrientes por los diodos, están dados por:

m1 =
vU − v′RL
LLKp

;m2 = −vL + v′RL
LLKp

;m3 =
vL − v′RU
LLKp

;m4 = −vU + v′RU
LLKp

. (6-2)

Analizando la figura, pueden deducirse las siguientes igualdades que relacionan

los intervalos de tiempo y las pendientes:

td + ta = dTs (6-3)

tb + tc = (1− d)Ts (6-4)

m1ta +m2tb = 0 (6-5)

m3tc +m4td = 0 . (6-6)

De estas cuatro ecuaciones pueden despejarse los cuatro intervalos ta, tb, tc y td,

como función del ciclo de trabajo d, y de las pendientes m1 −m4 (que a su vez

son función de los valores de las tensiones vU , vL, vDRU y vDRL presentes en el

circuito). De la Fig. 6-2(d), también puede obtenerse que:

tc + td = (1− dD)Ts = d′DTs . (6-7)

Donde la expresión d′D = (1 − dD), corresponde al ciclo de trabajo del diodo

DRU . Reemplazando en la igualdad (6-7), los tiempos tc y td despejados de las
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ecuaciones (6-3)-(6-6), se puede arribar a la siguiente expresión para el ciclo de

trabajo dD del diodo DRL, que es función del ciclo de trabajo d de la llave SU y

de las tensiones presentes en el circuito:

dD = 1− m2(m4 −m3) + (m4 −m3)(m1 −m2)d

m4m2 −m1m3

(6-8)

A continuación se realizará el análisis del comportamiento de las tensiones

v′RU y v′RL, sobre los capacitores de salida C ′o. Durante el intervalo dDTs, en que

conduce el diodo DRL, el capacitor C ′o inferior, cuya tensión promedio es v̄′RL,

queda conectado en serie con el inductor LLKp del primario del transformador,

y descargándose mediante la corriente de carga i′o, mientras que el capacitor

C ′o superior cuya tensión promedio es v̄′RU se descarga por la corriente i′o. Las

derivadas promediadas en el intervalo dDTs de las tensiones v′RU y v′RL están

dadas por:

dv̄′RL
dt

=
1

C ′o
(ī′

dDTs
DRL −

v̄′RU + v̄′RL
R′L

− ī′oext) (6-9)

dv̄′RU
dt

=
1

C ′o
(− v̄

′
RU + v̄′RL
R′L

− ī′oext) (6-10)

Donde se ha supuesto que la corriente i′oext es constante durante todo el intervalo,

e igual a su valor promedio en Ts, ī
′
oext. La expresión ī′

dDTs
DRL representa el valor

promedio en dDTs de i′DRL:

ī′
dDTs
DRL =

1

dDTs

∫ t3

t=t1

i′DRLdt =
î′DRL

2
(6-11)

Donde î′DRL es el valor pico de i′DRL. Analizando la forma de onda de la corriente

i′DRL (ver Fig. 6-2(b)), puede obtenerse mediante consideraciones geométricas

que su valor pico está dado por:

î′DRL = − m1m2

m1 −m2

dDTs (6-12)
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Durante el resto del tiempo (1 − dD)Ts = d′DTs, la situación se invierte, que-

dando el capacitor C ′o superior conectado en serie con el inductor LLKp. En este

intervalo las derivadas promediadas de las tensiones sobre los capacitores están

dadas por:

dv̄′RL
dt

=
1

C ′o
(− v̄

′
RU + v̄′RL
R′L

− ī′oext) (6-13)

dv̄′RU
dt

=
1

C ′o
(ī′

d′DTs
DRU −

v̄′RU + v̄′RL
R′L

− ī′oext) (6-14)

Donde ī′
d′DTs
DRU representa el valor promedio en d′DTs de i′DRU :

ī′
d′DTs
DRU =

1

d′DTs

∫ Ts

t=t3

i′DRUdt =
î′DRU

2
(6-15)

Donde î′DRU es el valor pico de i′DRU que puede expresarse como:

î′DRU = − m3m4

m3 −m4

d′DTs (6-16)

Promediando ambos intervalos y utilizando las expresiones (6-11) y (6-15) para

los valores pico de las corrientes por los rectificadores, se arriba a que:

dv̄′RL
dt

=
1

C ′o
(
î′DRL

2
dD −

v̄′RU + v̄′RL
R′L

− ī′oext) (6-17)

dv̄′RU
dt

=
1

C ′o
(
î′DRU

2
d′D −

v̄′RU + v̄′RL
R′L

− ī′oext) (6-18)

Donde î′DRL e î′DRU deben computarse utilizando (6-12) y (6-16) respectivamen-

te, y dD utilizando (6-8). Se debe notar que para que el modelo sea válido, debe

resultar, al computar (6-12) y (6-16), î′DRL > 0 e î′DRU > 0, significando esto

que ambos diodos conducen en el intervalo Ts, de lo contrario ambos o alguno

de los diodos no se polarizaŕıa en directa en Ts. Como se aclaró previamente,

el modelo promediado que se está desarrollando aqúı, se basa en la suposición

de que durante un periodo de conmutación Ts, en todo momento se encuentra
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conduciendo uno de los dos diodos del rectificador. Por lo que el modelo no será

válido en casos excepcionales del funcionamiento del convertidor, en los cuales

durante intervalos dentro del periodo de conmutación Ts, los dos diodos no con-

duzcan.

Anaĺıcese ahora el comportamiento de la corriente de magnetización im. Ob-

servando el circuito del convertidor en la Fig. 6-1, puede verse que la tensión

aplicada sobre la inductancia de magnetización Lm, es igual a la tensión vp apli-

cada al primario del transformador. Por lo tanto, el valor promedio de la tensión

sobre Lm durante un periodo de conmutación Ts, es igual a v̄p = (d′v̄L − dv̄U).

Donde d′ = (1−d) es el ciclo de trabajo de la llave inferior SL. Luego la derivada

promedio de la corriente que circula por Lm, esta dada por:

d̄im
dt

=
1

Lm
(d′v̄L − dv̄U) (6-19)

Anaĺıcese ahora el comportamiento de la tensión vU . En la Fig. 6-2(c) se

muestra la forma de onda de la corriente por la llave superior SU que es igual a

la corriente por el capacitor CU cambiada de signo, es decir iSU = −iCU . Puede

verse que este capacitor se carga y descarga durante el intervalo de tiempo dTS.

El valor promedio de la corriente ip durante este intervalo vale:

īdTsp =
1

dTs

∫ t2

t=t0

ipdt = īm −
î′DRL
2dTs

ta +
î′DRU
2dTs

td (6-20)

El término de la derecha de esta igualdad es la suma de la corriente promedio

de magnetización más la corriente promedio que se transfiere a la salida a través

de los diodos durante el intervalo t0 − t2 (dos triángulos de base ta y td y altura

î′DRL y î′DRU respectivamente). El capacitor CU se carga y descarga a través de

īdTsp , solo cuando la llave SU conduce (intervalo dTs), y queda a circuito abierto

durante el intervalo (1− d)Ts. Por lo tanto, utilizando la ecuación (6-20), resulta
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que la tensión promedio sobre el capacitor evoluciona de acuerdo a:

dv̄U
dt

=
1

CU
d̄idTsp =

1

CU
d

(
īm −

î′DRL
2dTs

ta +
î′DRU
2dTs

td

)
(6-21)

Donde î′DRL e î′DRU deben computarse utilizando (6-12) y (6-16) respectivamente.

Resta hallar el comportamiento de la corriente promedio īp por el primario

del transformador. Esta corriente de entrada del transformador se divide entre

la corriente de magnetización por Lm, más la corriente que se deriva hacia los

diodos del secundario, a través del transformador ideal ilustrado en la Fig. 6-1.

El valor de īp puede computarse como:

īp = īm − dD ī′dDTsDRL + d′D ī
′dD
′Ts

DRU (6-22)

Reemplazando ī′
dDTs
DRL e ī′

dD′Ts
DRU por sus valores definidos en (6-11) y (6-15) resulta:

īp = īm − dD
î′DRL

2
+ d′D

î′DRU
2

(6-23)

Donde î′DRL e î′DRU deben computarse utilizando (6-12) y (6-16) respectivamen-

te, y dD utilizando (6-8).

Las ecuaciones (6-13), (6-14),(6-19), (6-21) y (6-23) desarrolladas, representan

el modelo dinámico no lineal del convertidor bajo estudio y pueden agruparse en

el siguiente sistema de ecuaciones:



dv̄′RU
dt

=
1

C ′o
(
î′DRU

2
d′D −

v̄′RU + v̄′RL
R′L

− ī′oext) = f1(v̄′RL, v̄
′
RU , īm, v̄U , d, v̄L, ī

′
o)

dv̄′RL
dt

=
1

C ′o
(
î′DRL

2
dD −

v̄′RU + v̄′RL
R′L

− ī′oext) = f2(v̄′RL, v̄
′
RU , īm, v̄U , d, v̄L, ī

′
o)

d̄im
dt

=
1

Lm
(d′v̄L − dv̄U) = f3(v̄′RL, v̄

′
RU , īm, v̄U , d, v̄L, ī

′
o)

dv̄U
dt

=
1

CU
d

(
īm −

î′DRL
2dTs

ta +
î′DRU
2dTs

td

)
= f4(v̄′RL, v̄

′
RU , īm, v̄U , d, v̄L, ī

′
o)

īp = īm − dD
î′DRL

2
+ d′D

î′DRU
2

= f5(v̄′RL, v̄
′
RU , īm, v̄U , d, v̄L, ī

′
o)

165



(6-24)

Donde î′DRL e î′DRU deben computarse utilizando (6-12) y (6-16) respectivamen-

te, y dD utilizando (6-8). Los intervalos de tiempo td = m3d
′
DTs/(m3 − m4) y

ta = dTs − td pueden computarse utilizando las ecuaciones (6-2)-(6-7). Este sis-

tema es el modelo promediado no lineal en variables de estado del convertidor

CSPBC. Sea x̄ = [v̄′RL v̄
′
RU īm v̄U ]T el vector de estados promediados del sistema,

y sea F = [f1 f2 f3 f4]T , el modelo resulta de la forma:

dx̄

dt
= F(x̄, d, v̄L, ī

′
o)

īp = f5(x̄, d, v̄L, ī
′
o)

(6-25)

Nótese que este modelo consta de cuatro estados en lugar de los cinco originales

vRL, vRU , im, vU e i′s, esto es porque el último de los estados puede computarse

en función de los restantes. Las entradas del sistema son: la tensión de entrada

vL (tensión sobre el capacitor CL,ver Fig. 6-1), el ciclo de trabajo d de la llave

superior SU y la corriente extra de carga referida al primario i′o.

6.2.2. Simulación del modelo promediado no lineal:

Con el fin de probar la validez o no del modelo hallado, se simulará el mo-

delo promediado no lineal del convertidor en lazo abierto, aplicando variaciones

de tipo escalón en las entradas para un punto de operación espećıfico. Los re-

sultados serán comparados con los obtenidos de la simulación (bajo las mismas

condiciones) del modelo de circuito conmutado del convertidor, mostrado en la

Fig. 6-1. El modelo promediado no lineal desarrollado previamente, se utilizó

para modelar el comportamiento del convertidor CSPBC de 3kW que será im-

plementado en la práctica en el marco de esta tesis. Los principales parámetros

y rangos de tensión y corriente de entrada de este convertidor fueron definidos

en el Caṕıtulo 3. Para la simulación, se realizó la implementación del sistema de

ecuaciones (6-24) que conforman el modelo no lineal del convertidor, utilizando
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Matlab-Simulink [69]. La simulación se realizó en el punto de operación ”Q”, que

corresponde al punto de máxima carga y mı́nima tensión de entrada del conver-

tidor. En este punto son máximos los valores medios, pico y rms de las corrientes

en sus componentes, por lo que representa el peor punto de operación para el

convertidor. En la Tabla 6-1 se muestran los parámetros del convertidor y los

valores de las variables en el punto de operación simulado, los cuales se indican

con letras mayúsculas y el sub́ındice ”Q”. En la Fig. 6-3 se muestra la respuesta

obtenida sobre los cuatro estados v′RL, v′RU , im, vU y sobre la corriente ip en el

primario del transformador, para un escalón ∆d = 0.01 aplicado sobre el ciclo

de trabajo d de la llave superior SU en el tiempo t = 0.02seg. En estas gráficas,

las curvas con ripple de alta frecuencia superpuesto corresponden al modelo de

circuito conmutado y las curvas sin ripple corresponden al modelo promediado no

lineal. Nótese que el modelo no lineal describe correctamente el comportamiento

promedio de los estados del convertidor. En la Fig. 6-4 se muestra la respuesta

del sistema para un escalón de tensión ∆vL = −5V aplicado sobre la tensión de

entrada vL y en la Fig. 6-5 se muestra la respuesta del sistema para un escalón

Tabla 6-1.: Especificaciones y parámetros del convertidor.

Pnom 3kW

Vonom 460V

Vinmin − Vinmax 145V − 300V

fs(frecuencia de conmutación) 50kHz

fm(frecuencia de muestreo) 25kHz

CL; CU ; Co 100µF ; 22µF ; 8µF

Lmp; LLKp 126.29µHy; 12.629µHy

n (rel. de transformación) 3/4

RL 70.533Ω

VinQ 145V

VoQ 460V

V ′RLQ
226.8504V

V ′RUQ
118.1496V

ImQ 20.6898A

VUQ
352.0014V

IpQ 20.6898A

DQ 0.2917

DDQ
0.3425
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Figura 6-3.: Modelo promediado no lineal Vs. Modelo de circuito conmutado:
Escalón de ∆d = 0.01 aplicado sobre el ciclo de trabajo d, sobre el
punto de trabajo ”Q” de la Tabla 6-1.

de corriente ∆i′oext = 0.5A aplicado sobre la corriente de carga extra ioext , co-

locada en la salida del convertidor. Además de estas simulaciones se realizaron

otras pruebas, en distintos puntos de operación del convertidor, y para distintos

valores de las variaciones de tipo escalón aplicadas a sus entradas.
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Figura 6-4.: Modelo promediado no lineal Vs. Modelo de circuito conmutado:
Escalón de ∆vL = −5V aplicado sobre la tensión de entrada vL,
sobre el punto de trabajo ”Q” de la Tabla 6-1.

En todos los casos el modelo no lineal arrojó resultados satisfactorios, demos-

trando que resulta válido para todo el rango de operación del convertidor, salvo

en algunas situaciones transitorias excepcionales, mencionadas previamente en

este caṕıtulo.
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Figura 6-5.: Modelo promediado no lineal Vs. Modelo de circuito conmutado:
Escalón de ∆ioext = 0.5A aplicado sobre la corriente extra de salida
i′oext , sobre el punto de trabajo ”Q” de la Tabla 6-1.

6.3. Modelo promediado de pequeña señal

Se desea realizar el control de la tensión de salida del convertidor CSPBC de

3kW que será implementado en la práctica, utilizando las técnicas clásicas de

control lineal. Para esto se obtendrá un modelo promediado de pequeña señal del

convertidor, realizando la linealización del modelo promediado no lineal hallado
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previamente, en un punto de trabajo [93]. Los parámetros del convertidor y del

punto de trabajo en el cual se realizará la linealización, son los mismos que se

definieron previamente en la Tabla 6-1, cuando se simuló el modelo no lineal.

A partir de la obtención del modelo promediado de pequeña señal del sistema,

puede hallarse la función de transferencia v̄o/d y diseñar un controlador adecuado

para controlar la tensión de salida promedio v̄o del convertidor.

Para obtener el modelo de pequeña señal del convertidor, cada variable puede

representarse de la forma x = X0 + x̃, donde X0 corresponde al valor de estado

estacionario en el punto de operación donde se realizará la linealización y x̃

corresponde a la componente de variación de pequeña señal, en torno al punto

de operación. Con esta notación se pueden reescribir las entradas del sistema

como d = D + d̃, v̄L = VL + ˜̄vL, y ī′oext = Ī ′oext + ˜̄i′oext , donde las componentes en

mayúscula corresponden a sus valores en el punto de operación donde se desea

linealizar el sistema y las cantidades en minúscula con el śımbolo ” ∼ ” sobre las

mismas representan las variaciones de pequeña señal de las variables en torno al

punto de operación. A partir de las ecuaciones (6-24) y (6-25) que representan

el modelo no lineal del convertidor, puede obtenerse el modelo promediado de

pequeña señal [94] del convertidor de la siguiente manera:

˙̄̃x = A˜̄x + Bdd̃+ Bv ˜̄vL + Bi
˜̄i′oext

˜̄ip = a˜̄x + bdd̃+ bv ˜̄vL + bi
˜̄i′oext

(6-26)

Donde

A =
∂F

∂x̄
|Po a =

∂f5

∂x̄
|Po

Bd =
∂F

∂d
|Po bd =

∂f5

∂d
|Po

Bv =
∂F

∂v̄L
|Po bv =

∂f5

∂v̄L
|Po

Bi =
∂F

∂ī′oext
|Po bi =

∂f5

∂ī′oext
|Po

(6-27)
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Donde Po = (Xo, D,DD, I
′
o, Vin) representa el punto donde se realizará la lineali-

zación (valores del punto ”Q” en la Tabla 6-1), ∂F/∂x̄ representa el Jacobiano de

F y ∂f5/dx̄ = [∂f5/∂v̄
′
RL ∂f5/∂v̄

′
RU ∂f5/∂īm ∂f5/∂v̄U ]. En un determinado punto

de trabajo Po, las matrices en la ecuación (6-27) pueden ser resueltas anaĺıtica y

numéricamente utilizando un programa de álgebra computacional como Mathe-

matica [95]. Para realizar el control de la tensión de salida v̄′o = (v̄′RU + v̄′RL) del

convertidor, puede reescribirse el sistema con ˜̄v′o como salida de la forma:

˙̄̃x = A˜̄x + Bdd̃+ Bv ˜̄vL + Bi
˜̄i′oext = A˜̄x + B[d̃ ˜̄vL

˜̄i′oext ]
T

˜̄v′o = C˜̄x
(6-28)

donde C = [1 1 0 0] y B = [Bd Bv Bi]. Para el punto de operación ”Q” del

convertidor CBHBC, dado en la Tabla 6-1, las matrices del modelo promedia-

do de pequeña señal obtenidas resolviendo numéricamente las ecuaciones (6-27)

resultan:

A =



−26785 73.3261 0 −1502.06

5032.5 −8554.96 0 6672.08

0 0 0 −2309.76

−4960.36 2550.72 13259.1 −2728.43


,

B =

[
Bd Bv Bi

]
=



−2678910 25356.3 −70312.5

5142800 −6915.37 −70312.5

−3935400 5608.52 0

−1640990 4782.67 0



(6-29)

Reemplazando estas matrices en el sistema de ecuaciones (6-28) se obtiene el

modelo promediado de pequeña señal del convertidor en el punto de operación

”Q”. Para comprobar la validez de la linealización, este sistema se implementó

utilizando Matlab-Simulink [69], y se comparó su respuesta frente a un escalón de

pequeña señal con la respuesta del modelo promediado no lineal (bajo las mismas
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Figura 6-6.: Modelo promediado de pequeña señal Vs. Modelo promediado no
lineal: Escalón de ∆d = 0.001 aplicado sobre el ciclo de trabajo d,
sobre el punto de trabajo ”Q” de la Tabla 6-1.

condiciones). En la Fig. 6-6 se muestra la respuesta a lazo abierto de la salida ˜̄v′o

del sistema, ante un escalón ∆d = 0.001 aplicado sobre el ciclo de trabajo d de

la llave superior SU en el tiempo t = 0.04seg. En esta gráfica, la curva de trazo

lleno corresponde al modelo promediado no lineal y la curva trazos corresponde

a la respuesta del modelo linealizado de pequeña señal. Se puede observar que

para esta pequeña variación en el ciclo de trabajo, prácticamente no se observa

diferencia entre la respuesta del modelo promediado de pequeña señal y la del

modelo promediado no lineal, por lo que se puede decir que la linealización de

modelo resulta válida.

6.3.1. Discretización del modelo promediado de pequeña

señal

Debido a que el control del convertidor será implementado en forma digital,

utilizando un DSP, para modelar el efecto del periodo de muestreo Tm = 1/fm

sobre el sistema, se debe hallar el equivalente discreto del modelo de pequeña
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señal desarrollado previamente. Este equivalente representará el comportamien-

to exacto del modelo continuo de pequeña señal en los instantes de muestreo

kTm. A partir del modelo de pequeña señal representado por el sistema (6-28),

considerando que las entradas del sistema permanecen constantes durante el pe-

riodo de muestreo Tm (mantenedor de orden cero), puede obtenerse el modelo

discreto de pequeña señal [96] del convertidor en el punto ”Q”, de la siguiente

forma:

˜̄x[k + 1] = Φ˜̄x[k] + Γ[d̃[k] ˜̄vL[k] ˜̄i′oext [k]]T

˜̄v′o[k] = C˜̄x[k]
(6-30)

Donde Φ = eATm , Γ =

∫ Tm

0

(eAγB)dγ.

Con los valores correspondientes al punto de operación ”Q” del convertidor y el

periodo de muestreo Tm = (1/fm) dados en la Tabla 6-1, las matrices del modelo

discreto de pequeña señal resultan (estas matrices pueden calcularse utilizando

un programa de resolución numérica tal como Matlab [69] o Mathematica [95]):

Φ =



0.3454 −0.0004 −0.0110 −0.0342

0.0861 0.7207 0.0602 0.2092

0.0061 −0.0041 0.9764 −0.0873

−0.1076 0.0812 0.5012 0.8890


,

Γ =

[
Γd Γv Γi

]
=



−63.8440 0.6187 −1.7299

157.9709 −0.1496 −2.5568

−153.7748 0.2167 −0.0024

−86.1129 0.1587 0.0632



(6-31)

Para realizar el diseño de un controlador PI para la tensión de salida del conver-

tidor, se hallará la función de transferencia ˜̄v′(z)/d̃(z). Esta función transferencia

174



0.04 0.041 0.042 0.043 0.044 0.045 0.046 0.047 0.048 0.049 0.05

343.6

343.8

344

344.2

344.4

344.6

344.8

345

v´
o

t[seg]

Figura 6-7.: Modelo promediado de pequeña señal discreto Vs. modelo prome-
diado no lineal: Escalón de ∆d = 0.001A aplicado sobre el ciclo de
trabajo d, sobre el punto de trabajo ”Q” de la Tabla 6-1.

en tiempo discreto de la tensión de salida del convertidor con respecto a la varia-

ble de control d̃, puede obtenerse a partir del modelo de pequeña señal discreto,

resolviendo la siguiente ecuación [97]:

Gd(z) =
˜̄v′(z)

d̃(z)
= C (zI4 −Φ)−1 Γd (6-32)

Donde I4 es la matriz identidad de orden 4 y las matrices Φ y Γd evaluadas en el

punto de trabajo de la Tabla 6-1, están dadas en la ecuación (6-31). Resolviendo

la ecuación (6-32) se llega la función transferencia del modelo de pequeña señal

discreto:

Gd(z) =
˜̄v′o(z)

d̃(z)
=

94.1268(z − 1.331)(z − 0.7454)(z − 0.1793)

(z − 0.6705)(z − 0.3375)(z2 − 1.923z + 0.9639)
(6-33)

En la Fig. 6-7 se muestra la respuesta a lazo abierto de esta función de trans-

ferencia. Se grafica la respuesta la salida ˜̄v′o[kTs] del sistema discreto, cuando se

aplica un escalón ∆d = 0.001 sobre el ciclo de trabajo d de la llave superior SU en
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Figura 6-8.: Respuesta en frecuencia de la planta Gd(jω).

el tiempo t = 0.04seg. En la misma gráfica, se superpone la curva correspondiente

a la simulación del modelo promediado no lineal (bajo las mismas condiciones).

Como es de esperarse la respuesta correspondiente al sistema discreto (ĺınea es-

calonada), es exactamente igual a la respuesta del modelo no lineal (ĺınea llena)

en los instantes de muestreo, y difiere levemente debido al escalonamiento propio

de la discretización.

6.3.2. Diseño de controlador PI

En la Fig. 6-8 se muestra la gráfica de la respuesta en frecuencia de la función

de transferencia discretaGd(z) (ec. (6-33)), correspondiente al modelo de pequeña

señal del convertidor operando en el punto de trabajo ”Q” de la Tabla 6-1. Puede

verse que el sistema presenta una frecuencia de resonancia ωr ≈ 5060rad/seg y

su fase es de 180◦ a baja frecuencia. Estos 180◦ resultan, del hecho de que la

respuesta de la planta está invertida con respecto a la variación en el ciclo de

trabajo de entrada, un aumento en el ciclo de trabajo de entrada al convertidor

produce una reducción de la tensión de salida y viceversa. Para realizar el control
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Figura 6-9.: Esquema de control.

de la tensión de salida del convertidor CSPBC operando con una carga resistiva

en la salida, se aplicará el esquema clásico de control en lazo cerrado [97] que

se muestra en la Fig. 6-9. El controlador DPI es un PI que será implementado

digitalmente utilizando un DSP TMS320F2812 de Texas Instruments, operando a

una frecuencia de muestreo fm = 25KHz. La función de transferencia discreta del

controlador PI, implementando su integrador mediante aproximación trapezoidal

[98], está dada por:

DPI(z) = −
(
Kp +KI

Tm
2

[
z + 1

z − 1

])
(6-34)

El signo negativo del controlador es para cancelar los 180◦ de la fase de la planta

a baja frecuencia. Se desea obtener un sistema de lazo cerrado con una dinámica

lenta y que no presente sobrepico, ya que los sobrepicos pueden provocar daños

en los dispositivos semiconductores u otros componentes del convertidor. Por lo

cual se diseña el controlador de modo que en cascada con la planta atenúe su

frecuencia de resonancia a −10dB y que el cruce de ganancia unitaria se produzca

a baja frecuencia, donde el aporte de fase de 90◦ del controlador haga que el

sistema resulte con un margen de fase φm ≈ 90◦. Lo cual dará como resultado

un tiempo de levantamiento lento [99]. Observando que la ganancia de la planta

en la frecuencia de resonancia es de |Gd(jωr)| = 74.6dB, se requiere que a esta

frecuencia el controlador tenga una ganancia |DPI(jω)| = −84.6dB. Si se diseña

el controlador para obtener un sistema con ganancia unitaria a una frecuencia

de corte ωc ≈ 200rad/seg, la ganancia del controlador a esta frecuencia debe

ser |GPI(jωc)| = −57.4dB. Dando a las ganancias proporcional e integral del
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Figura 6-10.: Respuesta en frecuencia de la planta Gd(jω), del controlador
DPI(jω) y del sistema compensado DPI(jω)Gd(jω).

controlador PI los valores:

KP = 2.6473x10−5 y KI = 0.27 ; (6-35)

se obtiene la respuesta en frecuencia del controlador DPI(jω) que se muestra

en la Fig.6-10 (ĺınea discontinua de punto y raya). Junto con la respuesta del

controlador, se muestra la respuesta en frecuencia en lazo abierto de la plan-

ta Gd(jω) (ĺınea discontinua de rayas) y la del sistema compensado resultante

DPI(jω)Gd(jω)(ĺınea continua). En esta gráfica puede verse que el sistema resul-

tante tendrá un margen de ganancia Am ≈ 10dB y un margen de fase φm ≈ 90◦,

por lo cual se tendrá un sistema cŕıticamente amortiguado o sobreamortigua-

do [93]. Con el controlador diseñado la función de transferencia de lazo cerra-

do [97] del sistema resulta:

Gdlc(z) =
˜̄v′o(z)

˜̄v′oref (z)
=
−0.0030001(z − 1.331)(z − 0.7454)(z − 0.6611)(z − 0.1793)

(z − 0.992)(z − 0.6704)(z − 0.3368)(z2 − 1.935z + 0.9752)

(6-36)
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Figura 6-11.: Respuesta de la función transferencia en lazo cerrado Gdlc(z) del
modelo de pequeña señal ante un escalón de 1V en la tensión de
referencia.

En la Fig.6-11 se muestra la respuesta de esta función de transferencia frente

a un escalón de 1V aplicado en la tensión de referencia ˜̄v′oref . Puede observarse

que esta respuesta resulta sobreamortiguada como era de esperarse y como se

deseaba, tiene un tiempo de trepada tr = 11.55mseg que es relativamente lento

con respecto al periodo de muestreo Tm = 0.04mseg.

Con el fin de probar el controlador PI y la validez del modelo de pequeña señal

utilizado para diseñar el mismo, se implementó el esquema de control en Matlab-

Simulink [69] con el modelo de circuito conmutado del convertidor CSPBC de

3kW , operando en el punto de diseño. En la Fig. 6-12 se muestra la tensión

de salida v′o = nvo del convertidor operando en el punto de trabajo ”Q” de la

Tabla 6-1, cuando se aplica un escalón de 10V a la tensión de referencia v′oref .

La forma de onda con ripple de alta frecuencia corresponde a la tensión real me-

dida sobre la resistencia de salida, y la forma de onda sin ripple corresponde a la

misma cuando se la pasa por un filtro elimina banda sintonizado a la frecuencia

de conmutación Ts = 50kHz. Si se compara la respuesta del modelo de circuito
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Figura 6-12.: Respuesta del modelo de circuito conmutado del convertidor en
lazo cerrado con en el controlador PI diseñado, ante un escalón de
10V en la tensión de referencia.

conmutado con la de la planta discreta de la Fig. 6-11, puede verse que aunque

se aplicó un escalón de 10V (gran señal), la respuesta sigue siendo prácticante

la misma, conservándose la forma de onda y su tiempo de trepada. Se concluye

de esto, que el modelo de pequeña señal obtenido en este caṕıtulo es válido para

diseñar un controlador adecuado para el convertidor.

Aunque el diseño del controlador PI se realizó sobre el modelo promediado de

pequeña señal del convertidor, operando en el punto ”Q”, el mismo fue ensayado

por simulación (tanto en el modelo promediado no lineal, como en el modelo

de circuito conmutado), en todas las posibles condiciones de carga y en todo el

rango de tensión de entrada del convertidor. Con esto se probó que el controla-

dor funciona adecuadamente y es apto para realizar el control de la tensión de

salida del convertidor, en todo su rango de operación. Una vez obtenidas estas

conclusiones, el controlador se implementó con un DSP TMS320F2812 de Texas

Instruments, operando a una frecuencia de muestreo fm = 25KHz; y se utilizó

para mantener constante la tensión de salida del prototipo de convertidor CSPBC
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de 3kW construido en la práctica. Con este controlador, se realizó la medición

de la eficiencia del convertidor en todo su rango de operación. Los resultados

obtenidos se encuentran en el Caṕıtulo 7.

181





7. Resultados Experimentales

7.1. Introducción

Este caṕıtulo presenta los resultados experimentales obtenidos en un prototipo

de convertidor CSPBC de 3kW construido a fin de corroborar los principios

teóricos desarrollados a lo largo de esta tesis. Se desea verificar los resultados

obtenidos acerca del funcionamiento del convertidor, la estimación de las pérdidas

en sus componentes y la estimación de la eficiencia global del sistema para todo

su rango de operación. Las corrientes y tensiones presentes en el circuito, para

el convertidor operando en estado estacionario, pueden ser computadas en cada

punto de operación a partir de la resolución numérica de las ecuaciones no lineales

(3-10)-(3-13) presentadas en el Caṕıtulo 3. Con esto pueden conocerse los valores

máximos de tensiones y corrientes que deben soportar todos los componentes del

circuito. Utilizando los resultados obtenidos en el Caṕıtulo 4, para el cálculo de los

valores medios y rms de las corrientes presentes en el convertidor, y el modelado

de pérdidas sobre los principales componentes, se puede realizar una estimación

de las pérdidas y la eficiencia del convertidor para cada punto de operación.

El transformador de aislamiento utilizado en la implementación práctica es el

diseñado en el Caṕıtulo 5 y se realizará el control de la tensión de salida del

convertidor con el controlador diseñado en el Caṕıtulo 6. Los resultados teóricos

obtenidos serán comparados con los resultados experimentales medidos sobre el

prototipo, con el fin de corroborar si el comportamiento y la eficiencia obtenidos

en la práctica son acordes a los esperados. En [41] se presentó un trabajo basado
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Figura 7-1.: Circuito del convertidor construido en la práctica.

en el modelado de las pérdidas del convertidor obtenido en el Caṕıtulo 4 y los

resultados experimentales obtenidos en este caṕıtulo.

7.2. Convertidor construido

En la Fig. 7-1 se muestra el circuito del convertidor CSPBC construido en la

práctica y en la Tabla. 7-1 se listan sus principales especificaciones y parámetros

de diseño. Los datos presentados en esta tabla fueron definidos previamente en

el Caṕıtulo 3 sec. 3.5, donde se realizó una introducción inicial acerca del conver-

tidor implementado y se dieron sus primeros pasos de diseño. En la simulación

del convertidor se utilizó un pequeño inductor de entrada Lin = 0.5µHy. Con el

valor del capacitor de entrada CL utilizado, este inductor resulta suficiente para

obtener un ripple casi nulo en la corriente de entrada del convertidor. Sin embar-

Tabla 7-1.: Especificaciones y parámetros del convertidor implementado en la
práctica.

Pnom 3kW
Vonom 460V
Vinmin

− Vinmax 145V − 300V
fs(frecuencia de conmutación) 50kHz
CL; CU ; Co 100µF ; 22µF ; 8µF
Lmp; LLKp 126.29µHy; 12.629µHy
n (rel. de transformación) 3/4
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go, el valor medido en la práctica (a la frecuencia fs = 50kHz) de la inductancia

de los cables de conexión entre la fuente de alimentación y el punto medio de

los capacitores resultó superior a 1µHy, por lo que no fue necesario utilizar un

inductor de entrada Lin.

El convertidor construido opera a una tensión de salida fija Vo = 460V , la

cual es controlada mediante el controlador PI diseñado en el Caṕıtulo 6, a partir

del modelo promediado de pequeña señal del sistema. El control es implementa-

do digitalmente con un DSP TMS320F2812 de Texas Instruments, operando a

una frecuencia de muestreo fm = 25kHz. Las señales de disparo de los IGBT’s

conmutan entre +15V y −9V , y son proporcionadas por Drivers optoacopla-

dos HCPL316J de Avago Technologies, a través de resistencias de compuerta

de 9Ω. La potencia de salida del convertidor puede variar entre cero y la po-

tencia nominal Pnom = 3kW , y esta se regula utilizando una resistencia de

carga RL variable. La máxima corriente de carga que puede entregar el con-

vertidor es de Ionom = Pnom/Vo = 6.52A, que corresponde a una resistencia de

carga mı́nima RLmin
= 70.53Ω. La tensión de entrada Vin del convertidor, pue-

de variar entre Vinmin
= 145V = 0.42pu y Vinmax = 300V = 0.87pu. En la

Fig. 7-2 se grafica: en (a) el ciclo de trabajo d de la llave superior SU , y en

(b) la tensión Vbus. Ambas curvas en función del rango de tensión de entrada

del convertidor 145V < Vin < 300V , y para tres valores de corriente de salida

Io = 0.1Ionom = 0.1pu, Io = 0.5Ionom = 0.5pu e Io = Ionom = 1pu. Obsérvese que

en todo el rango de operación del convertidor, el ciclo de trabajo se encuentra en

el rango 0.3 . d . 0.8, y que la tensión Vbus no supera los 500V . Esta tensión es

la máxima tensión continua aplicada sobre las llaves de la pierna de conmutación,

por lo cual se utilizan llaves SL y SU con una tensión máxima de operación de

600V , lo que deja un margen de seguridad de 100V , para prevenir la destruc-

ción de las llaves en caso de que existan sobrepicos pulsantes o transitorios en la

tensión.
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7.2.1. Selección de dispositivos semiconductores

La Fig. 7-3 ilustra las principales formas de onda del convertidor para un ciclo

de trabajo d < 0.5, estas mismas curvas se analizaron en el Caṕıtulo 3 y se repi-

ten aqúı para mayor comodidad. La Fig. 7-3(a) ilustra las señales de encendido

de las llaves SU y SL. La Fig 7-3(b) ilustra la corriente ip por el primario del

transformador, su valor medio īp, y la corriente de magnetización im. En la Fig

3-3(c) se muestran las formas de onda de las corrientes iSL e iSU por las llaves

SL y SU respectivamente; y en la Fig. 3-3(d) las corrientes iDRL e iDRU por los

diodos del rectificador y la corriente is por el secundario del transformador. Utili-

zando estas curvas y a partir de los resultados teóricos expuestos en los Caṕıtulos

186



Figura 7-3.: Formas de onda para d ≤ 0.5: (a) Señales de encendido SU y SL.
(b) ip, īp e im. (c) iSL e iSU . (d) is, iDRL e iDRU .

3 y 4, pueden calcularse los valores pico y rms de las corrientes que circularán

por los dispositivos semiconductores, en el convertidor a implementarse.

En la Fig. 7-4 se ilustran los valores de corrientes pico y rms que deben

soportar las llaves y los diodos del rectificador, para el convertidor operando a

máxima corriente de carga Ionom = 6.52A (que es la peor condición para las co-

rrientes sobre los dispositivos), y para todo el rango de variación de la tensión

de entrada. La corriente ip(t4) es el valor pico de corriente que debe soportar

el IGBT de la llave SL y el diodo de recuperación inversa de la llave SU (ver

Fig. 7-3(b) y (c)), mientras que −ip(t2) es el valor pico de corriente que debe
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Figura 7-4.: Corrientes pico y rms por las llaves y los diodos del rectificador para
Vo = 460V , Io = 6.52A y 145V < Vin < 300V .

soportar el IGBT de la llave SU y el diodo de recuperación inversa de la llave

SL. Hay que aclarar aqúı que los valores pico de las corrientes en los diodos de

recuperación inversa, están calculados para el caso ideal (peor caso), en que la

corriente conmute instantáneamente del IGBT de la llave SL al diodo de la llave

SU , y del IGBT de la llave SU al diodo de la llave SL. Esto en la práctica no

sucede debido a la existencia de los capacitores de snubber Cr (ver Fig. 7-1), que

retrasan el encendido de los diodos y reducen la corriente pico sobre los mismos.

Las corrientes IigbtLrms , IigbtUrms , IDLrms e IDUrms , corresponden a los valores de

corriente rms por los IGBT’s y los diodos de recuperación inversa de las llaves

SL y SU , respectivamente. Los valores iDRL(t2) e IDRLrms corresponden al valor
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pico y rms de la corriente por el diodo DRL, y los valores iDRU(t4) e IDRLrms son

los valores pico y rms de la corriente por el diodo DRU del rectificador.

En la Tabla 7-2 se resumen los máximos valores de corrientes pico, rms y

medios que deben soportar los semiconductores en el convertidor CSPBC a im-

plementarse en la práctica.

Selección de las llaves SU y SL

Observando los datos expuestos en la Tabla 7-2, se tiene que la llave SL es el

dispositivo que debe soportar mayor corriente rms, un máximo de aproximada-

mente ImaxigbtLrms
= 29.1A, por lo que debe seleccionarse en lo posible una llave SL

que presente mı́nimas pérdidas, es decir, que presente una mı́nima tensión de en-

cendido. Por otro lado puede verse que la llave SU debe soportar una corriente rms

máxima de aproximadamente ImaxigbtUrms
= 9.2A en su IGBT y de ImaxDUrms

= 12.3A

en su diodo en antiparalelo. Como las pérdidas tienen una relación cuadrática

con la corriente, la llave SU presentará al menos cuatro veces menos pérdidas que

la llave SL, por lo que no es tan cŕıtica la selección de la llave SU y bien, puede

implementarse con el mismo dispositivo que se utiliza para SL o puede utilizarse

una llave más económica si es necesario.

En cuanto a la corriente media de las llaves, se sabe que la llave SL debe sopor-

Tabla 7-2.: Valores pico, medios y rms máximos de las corrientes por los
semiconductores.
Llaves SL y SU Diodos DRL y DRU

IigbtLrms 29.1A IDRLrms 12.9A
IigbtUrms 9.2A IDRUrms 12.1A
IDLrms 5.5A iDRLpico 38.1A
IDUrms 12.3A iDRUpico 33.5A
iigbtLpico 63A IDRLmed

6.52
iigbtUpico 38A IDRLmed

6.52
iDLpico 38A
iDUpico 63A
IigbtLmed

21.9A
IigbtUmed

4.76A
iDLmed

1.21A
iDUmed

4.76A
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tar la corriente media de entrada del convertidor que tiene un máximo de 20.69A

(para el convertidor operando a potencia nominal y a Vin = 145V ), esta corriente

es la resta entre la corriente media máxima por el IGBT, ImaxigbtLmed
= 21.9A y la

corriente media máxima por su diodo de recuperación inversa ImaxDLmed
= 1.21A.

La corriente media por la llave SU es cero en estado estacionario, por lo que las

magnitudes de las corrientes medias por su IGBT y su diodo de recuperación

inversa son iguales y tienen un valor máximo ImaxigbtUmed
= ImaxDUmed

= 4.76A.

Se seleccionó para ambas llaves (SL y SU), el IGBT (con diodo de recupera-

ción inversa) IRGP50B60PD1, del cual en la Tabla 7-3 se listan algunos de los

principales valores máximos absolutos [100]. Si se comparan estos datos con los

valores máximos de corrientes por las llaves de la Tabla 7-2, puede verse que

este dispositivo es adecuado para la implementación. Debe notarse que el va-

lor máximo de corriente pico repetitiva del diodo de recuperación inversa es de

IFRM = 60A, mientras que el valor pico máximo de corriente por el diodo de la

llave SU en la Tabla 7-2 es de iDUpico
= 63A. Sin embargo debemos recordar que

este último valor, supone la conmutación instantánea de la corriente del IGBT

de la llave SL al diodo de la llave SU . En la práctica este valor pico será con-

siderablemente menor debido a la existencia de los capacitores de snubber, que

retrasan el encendido de los diodos de recuperación inversa y reducen su valor

pico de corriente, por lo tanto el dispositivo puede utilizarse sin inconveniente.

Tabla 7-3.: IRGP50B60PD1: Valores máximos absolutos.

Śımbolo Parámetro Máx

VCE Voltage Colector-Emisor 600V

IC @ TC = 25◦C Corriente continua de colector 75A

IC @ TC = 100◦C Corriente continua de colector 45A

ICM Corriente pulsante de Colector 150A

IF @ TC = 25◦C Corriente continua por el diodo 40A

IF @ TC = 100◦C Corriente continua por el diodo 15A

IFRM Corriente de pico repetitiva por el diodo 60A

VGE Voltage Gate-Emisor ±20V

PD @ TC = 25◦C Disipación de potencia 390W

PD @ TC =
100◦C

Disipación de potencia 156W

TJ Temperatura de Juntura −55 a 150◦C
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Selección de los diodos del rectificador DRU y DRL

Con el fin de reducir al mı́nimo las pérdidas de recuperación inversa, se desea

implementar el rectificador del convertidor con diodos de Carburo de Silicio [67,

68]. Al momento de la implementación práctica se dispone de diodos C4D08120A,

cuyos principales valores máximos absolutos se listan en la Tabla 7-4 [101]. Che-

queando en la Tabla 7-2 los valores máximos de las corrientes que deben soportar

los diodos del rectificador, puede notarse que la corriente pico máxima por el dio-

do DRU será iDRUpico
= 33.5A y por el diodo DRL será iDRLpico

= 38.1A, mientras

que el dispositivo utilizado, soporta una corriente máxima de pico repetitiva de

IFRM = 25A (a una temperatura de carcasa Tc = 110◦C). Es decir que este diodo

no soportaŕıa los picos máximos de corriente del rectificador. Sin embargo, los

diodos C4D08120A tienen la ventaja de poder ser conectados en paralelo, por lo

que cada diodo del rectificador fue implementado utilizando dos de estos diodos

en paralelo. Hacer esto aumenta la capacidad de corriente de los diodos, y además

permite disminuir a la mitad su resistencia equivalente serie, lo que reduce a la

mitad sus pérdidas.

Tabla 7-4.: C4D08120A: Valores máximos absolutos.

Śımbolo Parámetro Máx Condición

VRRM Voltage inverso pico repetitivo 1200V

VRRS
Voltage inverso máximo no repetiti-
vo

1300V

VR Voltage inverso continuo máximo 1200V

23A Tc = 25◦C
IF Corriente continua directa 11A Tc = 135◦C

8A Tc = 153◦C

IFRM Corriente pico repetitiva directa 37.5A Tc = 25◦C
25A Tc = 110◦C

IFSM Pulso de corriente pico no repetitiva 64A Tc = 25◦C
directa de tp = 10ms 49.5A Tc = 110◦C

IF,Max Pulso de corriente pico no repetitiva 600A Tc = 25◦C
directa de tp = 10µs 480A Tc = 110◦C

Ptot Disipación de potencia 120W Tc = 25◦C
52W Tc = 110◦C

Tj Temperatura de juntura −55 a 175◦C
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Figura 7-5.: Tiempo muerto máximo tDmax para operar en conmutación suave

7.2.2. Selección de capacitores de snubber y tiempo muerto

En la sección 3.4 del Caṕıtulo 3 se analizaron las condiciones que debe cumplir

el convertidor CSPBC para que sus llaves conmuten a tensión cero en todo el

rango de operación. Para lograr esto se deben cumplir dos condiciones. La primera

condición es que el tiempo muerto tD entre el apagado y encendido de las llaves,

sea inferior al tiempo tZ que tarda la corriente por el primario del transformador

en cambiar de signo luego del apagado de la llave SU (ver Fig. 7-3). La segunda

condición es que el valor de los capacitores de snubber Cr, sea lo suficientemente

grande para retrasar lo mayor posible la trepada de la tensión sobre las llaves,

al momento del apagado de las mismas, pero que no sea demasiado grande como

para que la tensión sobre la llave próxima a encenderse, no haya llegado a cero

antes del encendido.

Utilizando los datos de diseño del convertidor (Tabla 7-1) y en base a los

lineamientos dados en el Caṕıtulo 3, en la Fig. 7-5 se grafica el máximo tiempo

muerto tDmax con que pueden operar las llaves del convertidor en todo el rango

de tensión de entrada del mismo. Utilizar un tD inferior al valor mı́nimo de esta

curva, asegura que para todo el rango de tensión de entrada 145V < Vin < 300V ,

la corriente ip que circula por el primario del transformador no cambie de signo

en el punto A (ver Fig. 7-3) antes del encendido de la llave SL. De aqúı, se

selecciona para el convertidor construido, un tiempo muerto tD = 0.62µseg.
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Figura 7-6.: Capacitor de snubber máximo Crmax para operar en conmutación
suave

Una vez definido el valor del tiempo muerto de las llaves, se puede calcular

el valor máximo Crmax , que pueden tener los capacitores de snubber, para que

en todo el rango de operación del convertidor, la tensión sobre la llave SL llegue

a cero antes del encendido de SU . En la Fig. 7-6 se grafica Crmax para todo el

rango de potencia de salida del convertidor, y parametrizado para los valores de

tensión de entrada Vin = 145V , Vin = 241V y Vin = 300V . De esta gráfica se

deduce, que el máximo valor de capacidad que puede utilizarse para operar en

conmutación suave en todo el rango de operación es Cr = 2nF .

7.3. Estimación de las pérdidas y la eficiencia del

convertidor

En el Caṕıtulo 4 se desarrollaron los modelos necesarios para estimar las pérdi-

das en los principales componentes del convertidor CSPBC. Esta estimación pue-

de hacerse computando los valores medios y rms, de las corrientes y tensiones

presentes en el convertidor, a partir de la resolución numérica de las ecuaciones

no lineales (3-10)-(3-13) presentadas en el Caṕıtulo 3. En esta sección se reali-

za la estimación de las pérdidas y la eficiencia del convertidor CSPBC de 3kW

implementado en la práctica, para lo cual es necesario conocer los parámetros

correspondientes al modelo de pérdidas de cada componente. En la Tabla 7-5 se
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Figura 7-7.: Estimación de las pérdidas del convertidor en función de la potencia
de salida, para: (a)Vin = 145V y (b)Vin = 300V

encuentran todos los parámetros del convertidor implementado, necesarios para

realizar la estimación. Algunos de estos parámetros fueron obtenidos de hojas

de datos y otros, realizando mediciones adecuadas sobre los componentes. Los

detalles acerca de como se obtuvieron dichos parámetros se encuentran en el

Apéndice C sec. C.1.

En la Fig. 7-7 se grafican las pérdidas estimadas en función de la potencia

de salida Po, para los casos en que el convertidor opere a tensión de entrada

Vin = 145V = 0.42pu (Fig. 7.7(a)) y a Vin = 300V = 0.87pu (Fig. 7.7(b)). Aqúı
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Psw corresponde a la suma de las pérdidas PSL y PSU , en las llaves SL y SU ,

las cuales también se grafican por separado en ĺınea punteada. PD corresponde

a las pérdidas en los diodos rectificadores, Ptr corresponde a las pérdidas en el

transformador de aislamiento y Pcap corresponde a la suma de las pérdidas en los

capacitores del convertidor. Nótese que la mayor parte de las pérdidas se produ-

cen en las llaves y en el transformador de aislamiento, y que las pérdidas en las

llaves son notablemente mayores cuando el convertidor opera a mı́nima tensión

de entrada. Como se mencionó previamente (sec. 7.2.1), debido a que la llave

SL soporta mayor corriente rms y soporta la corriente continua de entrada del

convertidor, es la llave que mayor disipación presenta. El resto de las pérdidas

se mantiene relativamente independiente de la tensión de entrada. Puede verse

que, aunque el transformador es uno de los principales componentes de pérdi-

das, en todo el rango de operación, sus pérdidas resultan menores a los 62W ,

lo que significa una eficiencia del transformador de 3kW superior al 97.9 % en

todo el rango de operación. Se deduce que el mayor esfuerzo a fin de aumentar

la eficiencia del convertidor, debe ser puesto en escoger para SL una llave que

presente bajas pérdidas, y optimizar el diseño del transformador para minimizar

sus pérdidas.

Tabla 7-5.: Especificaciones y parámetros utilizados para realizar la estimación
de las pérdidas del convertidor construido.

Pnom 3kW

Vo 460V

Vinmin − Vinmax 145V − 300V

fs 50kHz

tD 0.62µseg

CLP ; CUP ; Co; Cr @50kHz 100µF ; 22µF ; 8µF ; 2nF

RCLP
; RCUP

; RCo @50kHz 12mΩ; 9mΩ; 9mΩ

Lmp; LLKp @50kHz 128.85µHy; 16.05µHy

Rm; Rca; Rcc @50kHz 6.05kΩ; 76mΩ; 12mΩ

n (rel. de transformación) 3/4

IGBT ′s IRGP50B60PD1

UigSL/SU
; rigSL/SU 2V ; 30mΩ

UdiSL/SU
; rdiSL/SU

1.5V ; 18.7mΩ

Diodos C4D08120A(dos en paralelo)

UdU/L
; rdU/L

0.91V ; 100mΩ
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Figura 7-8.: Eficiencia porcentual estimada.

Habiendo estimado las pérdidas en el convertidor, se tiene el conocimiento

aproximado de las pérdidas Psw y PD máximas, que se producirán en las llaves

y en los diodos del rectificador respectivamente. Con este conocimiento, pue-

den calcularse las resistencias térmicas máximas que deben tener los disipadores

térmicos sobre los cuales se montarán los dispositivos semiconductores, para que

las temperaturas de juntura estén siempre por debajo de sus valores máximos de

operación. El dimensionamiento y selección de los disipadores térmicos utilizados

en la implementación práctica del convertidor, se remite al Apéndice C sec. C.2.

La estimación de la eficiencia del convertidor puede obtenerse calculando η =

Po/(Po+Pperd), donde Pperd = (Psw +Ptr +PD +Pcap) corresponde a las pérdidas

estimadas totales. En la Fig. 7-8 se muestran las curvas de la eficiencia porcen-

tual estimada η% del convertidor, en función de la potencia de salida, para los

dos casos de tensión de entrada Vin = 145V = 0.42pu y Vin = 300V = 0.87pu.

Acorde con la Fig. 7-7, la eficiencia es menor cuando el convertidor opera a menor

tensión de entrada. Puede observarse que la eficiencia, decae abruptamente para

potencias de salida inferiores a P0 = 300W = 0.1pu, tiene un máximo aproxima-

damente en P0 = 600W = 0.2pu y decae suavemente para potencias superiores

a ésta.

196



a)

b)

c)

d)

e)

Figura 7-9.: Convertidor construido para evaluación experimental. a)DSP; b)Llaves
y capacitores de entrada; c) Transformador; d)Retificador; e)Placa de
mediciones.

7.4. Mediciones obtenidas sobre el prototipo

experimental

La Fig. 7-9 muestra una fotograf́ıa de la configuración experimental utilizada

para la implementación del prototipo de convertidor CSPBC de 3kW . El trans-

formador de aislamiento utilizado, fue diseñado en el Caṕıtulo 5 donde se explica

detalladamente su principio de funcionamieto, diseño y construcción.

197



El ciclo de trabajo del convertidor construido se controló mediante un contro-

lador PI, abocado a regular la tensión de salida en Vo = 460V . Dicho controlador

fue diseñado y simulado en el Caṕıtulo 6, en base al modelo promediado discreto

de pequeña señal del convertidor, obtenido a partir de su modelo promediado

no lineal. El PI se diseñó para realizar el control del convertidor en su punto de

operación de máxima carga y mı́nima tensión de entrada, es decir Vo = 460V ,

Io = (3kW/460V ) y Vin = 145V . El diseño obtenido fue ensayado por simulación

(tanto en el modelo promediado no lineal del convertidor, como en su modelo

de circuito conmutado), en todas las posibles condiciones de carga y en todo el

rango de tensión de entrada del convertidor. Con esto se probó que el contro-

lador es apto para realizar el control de la tensión de salida del convertidor, en

todo su rango de operación. Una vez obtenidas estas conclusiones, el controlador

se implementó en la práctica con un DSP TMS320F2812 de Texas Instruments,

operando a una frecuencia de muestreo fm = 25kHz. Para sensar la tensión de

salida, se utilizó una placa de mediciones diseñada especialmente para adaptar

los 460V medidos a una tensión admisible por los conversores A/D (analógico

a digital) del DSP. El circuito para producir las señales de disparo de las llaves

SL y SU , se implementó utilizando Drivers optoacoplados HCPL316J de Avago

Technologies. Los detalles constructivos y de funcionamiento de la placa de me-

diciones y del circuito de disparo, no se incluyeron en esta tesis, por considerarse

que no realizan un aporte significativo a la misma.

7.4.1. Evaluación del desempeño del controlador PI

Una vez que el convertidor fue puesto en marcha, se probó el correcto funcio-

namiento del controlador PI implementado, realizando variaciones conocidas en

la carga, en la tensión de referencia y en la tensión de entrada del convertidor.

Primero se evaluó el comportamiento del sistema de lazo cerrado ante una

variación en su carga. Para esto, se realizó una reducción de tipo escalón en la

resistencia de carga RL, de 320Ω a 200Ω, para el convertidor operando con una
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Figura 7-10.: Tensión de salida Vo del convertidor ante un escalón de 320Ω a 200Ω
en la resistencia de carga RL. a) Simulación del modelo de circuito
conmutado; b) Medición obtenida sobre el prototipo experimental.

tensión de entrada Vin = 180V . En la Fig. 7-10 se ilustra el comportamiento

de la tensión de salida Vo del convertidor ante dicha variación de carga. La Fig.

7-10 (a) ilustra la respuesta del modelo de circuito conmutado del convertidor,

y la Fig. 7-10 (b) ilustra la respuesta medida sobre el prototipo experimental.

Como puede observarse, el sistema experimental se comporta de un modo muy

próximo al modelo de circuito conmutado, presentando casi los mismos valores

de pico y tiempo de trepada.

Como segundo ensayo, se evaluó el seguimiento de la tensión de salida de refe-

rencia del sistema de lazo cerrado. Para esto se aplicó un escalón de 300V a 460V

en la tensión de referencia Voref del sistema, para el convertidor operando con una

tensión de entrada Vin = 180V y resistencia de carga RL = 200Ω. En la Fig. 7-11

se ilustra el comportamiento de la tensión de salida Vo del convertidor ante dicha

variación en su referencia. La Fig. 7-11 (a) ilustra la respuesta del modelo de

circuito conmutado del convertidor, y la Fig. 7-11 (b) ilustra la respuesta medi-

da sobre el prototipo experimental. Nótese que el sistema experimental presenta

prácticamente el mismo comportamiento que el modelo de circuito conmutado.
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Figura 7-11.: Tensión de salida Vo del convertidor ante un escalón de 300V a 460V
en la tensión de referencia Voref . a) Simulación del modelo de circuito

conmutado; b) Medición obtenida sobre el prototipo experimental.

La respuesta del sistema en lazo cerrado presenta la caracteŕıstica sobreamorti-

guada predicha en el diseño del controlador PI a partir del modelo de pequeña

señal del convertidor, manteniéndose la forma de onda y su tiempo de trepada

(comparar la Fig. 7-11 con las Figs. 6-11 y 6-12 del Caṕıtulo 6).

Como tercer y último ensayo del controlador PI, se evaluó el comportamien-

to de la tensión de salida del sistema en lazo cerrado, cuando se produce una

variación en la fuente de alimentación del convertidor. Para esto se aplico una

variación de tipo rampa descendente en la tensión de entrada Vin, de 250V a

150V y con una pendiente de 5000V/seg. En la Fig. 7-12 (a) se muestra la me-

dición de la variación de tensión de entrada aplicada al convertidor. La Fig. 7-12

(b) ilustra el comportamiento de la tensión de salida Vo del modelo de circuito

conmutado, y la Fig. 7-12 (c) ilustra la misma tensión medida sobre el prototipo

experimental. Nuevamente puede observarse que el sistema real se comporta de

un modo muy próximo al modelo de circuito conmutado del convertidor, alcan-

zando casi el mismo valor mı́nimo y con iguales tiempos de respuesta.

De los tres ensayos realizados previamente, se concluye que el controlador PI
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Figura 7-12.: a) Variación tipo rampa de 250V a 150V aplicada en la tensión de en-
trada del convertidor; b) Respuesta del modelo de circuito conmutado;
c) Respuesta medida sobre el prototipo experimental.

implementado, es adecuado para regular la tensión de salida del sistema y permi-

tió obtener resultados experimentales satisfactorios. Además, se comprueba que

resultan adecuados los modelos del convertidor CSPBC utilizados en el Caṕıtulo

6 para diseñar y simular el controlador.

7.4.2. Medición experimental de las formas de onda del

convertidor

En la Fig. 7-13 se muestran algunas de las formas de onda medidas experi-

mentalmente sobre el convertidor CSPBC implementado en la práctica. Estas

curvas fueron obtenidas para el convertidor operando con tensión de entrada

Vin = 178.3V , entregando una potencia Po = 1380W , con una corriente de salida

201



0 5 10 15 20
−10

0

10

SL SU

S
L,

 S
U

0 5 10 15 20

−10

0

10

20

30

i t

0 5 10 15 20

−10

0

10

20

30

i S
L

0 5 10 15 20
0

100

200

300

400

V
S

L

0 5 10 15 20

0

5

10
i
DL

i
DU

i D
L, i

D
U

t[µ seg]

Figura 7-13.: Formas de onda experimentales para el convertidor operando en el pun-
to de trabajo V in = 178.3V , Po = 1380W , Io = 3A, d = 0, 45.

Io = 3A. El ciclo de trabajo para este punto de operación resultó d = 0.45. En

esta figura se ilustran las señales de disparo de las llaves SL y SU , la corriente

ip que circula por el primario del transformador, la corriente iSL que circula por

la llave SL, la tensión vSL sobre la llave SL, y las corrientes iDRL y iDRU que

circulan por los diodos del rectificador. Para comparar estas curvas con las que

teóricamente se esperaŕıa obtener, en la Fig. 7-14 se muestran las mismas formas
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Figura 7-14.: Formas de onda simuladas para el convertidor operando en el punto de
trabajo V in = 178.3V , Po = 1380W , Io = 3A, d = 0, 45.

de onda obtenidas a partir de la simulación del modelo de circuito conmutado

del convertidor, en el mismo punto de operación. Puede verse que las formas de

onda medidas resultan acordes con las esperadas. Debe tenerse en cuenta que la

medición de las corrientes fue realizado con puntas de prueba con un ancho de

banda limitado, por lo que pueden observarse leves diferencias, particularmente

en los picos y flancos de las corrientes.
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Figura 7-15.: Eficiencia porcentual obtenida experimentalmente.

7.4.3. Obtención experimental de las curvas de eficiencia

Se midió la eficiencia del convertidor variando la potencia de salida de 0 a 3kW

para los dos valores extremos del rango de tensión de entrada del convertidor

Vin = 145V = 0.42pu y Vin = 300V = 0.87pu. Controlando la tensión de salida

en Vo = 460V , se realizó la variación de potencia de salida utilizando una carga

resistiva variable. En la Tabla 7-7 (que se encuentra al final de este caṕıtulo), se

listan los valores relevados de tensión y corriente de entrada y salida, junto con el

cómputo de las respectivas potencias Pin y Po, y la eficiencia del convertidor η =

Po/Pin. Estas medidas fueron obtenidas para Vin ≈ 145V , y para una cantidad

significativa de valores de la corriente de salida. En la Tabla 7-8 (también al final

de este caṕıtulo), se listan las mismas cantidades repitiendo el ensayo para una

tensión de entrada Vin ≈ 300V . El la Fig. 7-15 se grafican, para los dos casos

de tensión de entrada y en escala porcentual, los valores medidos de eficiencia

(cruces) junto a la aproximación de sus respectivas curvas de eficiencia(ĺıneas

segmentadas). Las mismas curvas se repiten en la Fig. 7-16, superpuestas con

las correspondientes curvas de eficiencia estimada obtenidas en la sección 7.3.

Si se comparan las curvas teóricas con las obtenidas experimentalmente, puede

observarse que el comportamiento de la eficiencia experimental resulta próximo
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Figura 7-16.: Eficiencia experimental Vs. Eficiencia estimada para Vin = 145V y
Vin = 300V .

a lo esperado. Sin embargo, la eficiencia medida experimentalmente resulta más

baja que la estimada, aproximadamente 1 %, principalmente cuando la potencia

de salida tiende a Po = 1pu. Esta diferencia puede deberse a componentes de

pérdidas no modeladas, tales como la componente de pérdidas por conmutación

en las llaves debida al efecto de cola de los IGBT’s utilizados, pérdidas resistivas

en el circuito, capacitores de snubber y cables de conexión, etc.

7.4.4. Ensayo térmico para determinar el monto de pérdidas

aproximado en cada componente en un punto de

operación

Se realizó un ensayo térmico de estado estacionario sobre los principales com-

ponentes del convertidor, con el fin de obtener la resistencia térmica de los mis-

mos. Aplicando potencias de corriente continua conocidas, luego de un tiempo

prolongado suficiente para que las temperaturas se estabilicen, se sensaron las

variaciones de temperatura en un punto sobre el disipador térmico en el cual

se montaron los IGBT’s, en un punto del disipador en el que se montaron los

diodos y en un punto sobre los núcleos del transformador. Haciendo el cociente
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entre las variaciones de temperatura y las correspondientes potencias aplica-

das, se obtuvo una resistencia térmica de juntura ambiente para los IGBT´s

de Rthjasw = 0.215C/W , una resistencia térmica de juntura ambiente para los

diodos del rectificador de RthjaD = 1.83◦C/W y una resistencia térmica para el

transformador de Rthtr = 2.35◦C/W . El conocimiento de estas resistencias es

de utilidad para estimar durante el funcionamiento del convertidor, el monto de

pérdidas actual en las llaves, en los diodos y en el transformador, basándose en el

incremento de temperaturas de los disipadores y los núcleos del transformador.

Para una temperatura ambiente Ta = 26◦C, se dejó el convertidor operando du-

rante 2hs (con el fin de que se estabilice la temperatura sobre los componentes),

en el punto de operación medido: Vin = 145.1V , Iin = 14.07A, Vo = 457.1V

e Io = 4.2A. En este punto de operación la potencia de entrada medida es de

Pin = 2041.5W y la potencia de salida Po = 1919.8W , por lo que las pérdidas y

la eficiencia resultan Pperd = 121.7W y η = 94.03 %. En la Tabla 7-6, se listan

en la segunda columna, los valores de las temperaturas finales medidas sobre los

disipadores y los núcleos del transformador. En la tercer columna se listan las

pérdidas en las llaves, en los diodos y en el transformador, obtenidas utilizando

las temperaturas medidas y las resistencias térmicas correspondientes. Además

se agregan las pérdidas en los capacitores, estas se suponen de Pcap ≈ 5W , con

lo que la suma de las pérdidas resulta acorde con las potencias de entrada y

salida medidas. En la cuarta columna de la Tabla 7-6 se listan los valores de las

pérdidas estimadas con el modelo de pérdidas para este punto de operación (ver

Fig. 7.7(a)). Finalmente, en la quinta columna se muestra la comparación entre

las pérdidas medidas y sus correspondientes estimaciones.

Tabla 7-6.: Ensayo termico y estimación de la potencia en el punto de operación
Vin = 145.1V , Iin = 14.07A, Vo = 457.1V e Io = 4.2A.

T ◦med Pmed Pest dif.

Disipador IGBT’s Tsw = 42.6◦C Pswmed
= 77.2W Pswest

= 53W Pswmed
� Pswest

Disipador Rect. TD = 55◦C PDmed
= 15.84W PDest = 21W PDmed

< PDest

Núcleos transf. Ttr = 93◦C Ptrmed
= 28.51W Ptrest = 28W Ptrmed

≈ Pswest

Capacitores − Pcap ≈ 5W Pcapest
= 5W -
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Figura 7-17.: Medición del flanco de la corriente en la llave SL, al momento de apa-
gado de la misma.

Se tiene como resultado del ensayo térmico, que las pérdidas medidas en el

transformador resultan próximas a las estimadas, las pérdidas en los diodos re-

sultan menores a las estimadas (error en los parámetros utilizados en el modelo),

y las pérdidas en las llaves resultan algo mayores a las estimadas. Esta diferencia

en las pérdidas en las llaves, es la principal razón por la cuál la eficiencia estimada

resulto superior a la obtenida experimentalmente. De esto se deduce, que existe

una fracción de pérdidas por conmutación en las llaves (IGBT’s), las cuales no

fueron modeladas, por el hecho de desarrollar el modelo de pérdidas partiendo

de la suposición de que las llaves operaban en conmutación suave.

7.4.5. Medición del flanco de la corriente en la llave SL,

durante el apagado

Con el fin de corroborar las existencia de pérdidas por conmutación no mode-

ladas, se midió el flanco de apagado de la llave SL. En la Fig. 7-17 se muestra

una captura de dicho flanco, obtenida con un osciloscopio FLUKE 190-202. En

esta figura se muestran las formas de onda de la corriente y tensión sobre la llave

SL (IGBT: IRGP50B60PD1), al momento de apagado de la misma. La forma de
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onda de corriente fue obtenida midiendo la tensión sobre una resistencia shunt

de valor Rsh = 0.1Ω, colocada en el emisor del IGBT, y filtrando el ruido de alta

frecuencia mediante un filtro pasabajos adecuado. El ensayo fue realizado para el

convertidor operando a baja potencia, debido a que al aumentar la potencia, el

ruido producido por los pulsos de corriente de disparo de las llaves, hizo imposible

la obtención de una buena captura del flanco. Puede observase en la figura, que

cuando la llave SL se apaga, la corriente que circula por la misma no se hace cero

instantáneamente, y va disminuyendo al tiempo que la tensión aplicada sobre la

llave crece. Por lo tanto, se producen pérdidas por conmutación en esta llave.

El comportamiento de la corriente en los dispositivos IGBT’s [102, 103], du-

rante el apagado de los mismos, presenta inicialmente un tiempo denominado

”tiempo de cáıda”(del inglés fall time), en que la corriente desciende rápidamen-

te desde su valor máximo, hasta aproximadamente un 10 % de este valor. Luego

de este tiempo, existe un efecto conocido como ”corriente de cola” (del inglés

tail current), en que la corriente remanente disminuye lentamente. Debido a que

durante el tiempo en que la cola de corriente tarda en extinguirse, la tensión

aplicada sobre la llave asciende a su valor máximo, por más que la corriente de

cola sea reducida, este efecto puede provocar grandes pérdidas por conmutación

en la llave.

Se concluye que las pérdidas por conmutación en las llaves del convertidor, se

deben principalmente al efecto de cola de los IGBT’s utilizados. Esto podŕıa me-

jorarse en una futura implementación, utilizando dispositivos MOSFET’s como

llaves de conmutación, los cuales no presentan dicho efecto de cola [104]. El mo-

delado de las pérdidas realizado en este caṕıtulo, dio como resultado una buena

aproximación inicial y cualitativa de como se comportan las pérdidas en el con-

vertidor implementado, en todo el rango de operación del mismo. Sin embargo

no se logró predecir el monto exacto de pérdidas en cada componente. En un

futuro trabajo podŕıa mejorarse el modelado, considerando las componentes de

pérdidas por conmutación en los IGBT’s.
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Tabla 7-7.: Valores medidos para el trazado de la curva de eficiencia experimental
del convertidor operando a Vin ≈ 145V .

Vin Iin Pin Vo Io Po η = Po/Pin
145,8 0,24 34,992 459,5 0,05 22,975 0,656578647

145,8 0,4 58,32 459,1 0,1 45,91 0,787208505

145,8 0,56 81,648 458,8 0,15 68,82 0,842886537

145,8 0,73 106,434 458,7 0,2 91,74 0,861942612

145,8 0,89 129,762 458,5 0,25 114,625 0,883347976

145,7 1,04 151,528 458,5 0,3 137,55 0,907753023

145,7 1,37 199,609 458,5 0,4 183,4 0,918796247

145,7 1,7 247,69 458,5 0,5 229,25 0,925552101

145,7 2,01 292,857 458,4 0,6 275,04 0,939161434

145,7 2,96 431,272 458 0,9 412,2 0,955777328

145,6 3,95 575,12 457,5 1,2 549 0,954583391

145,6 4,94 719,264 457,2 1,5 685,8 0,953474663

145,5 5,92 861,36 456,9 1,8 822,42 0,954792421

145,5 6,91 1005,405 456,9 2,1 959,49 0,954331836

145,4 7,92 1151,568 456,9 2,4 1096,56 0,952232087

145,4 8,92 1296,968 457 2,7 1233,9 0,95137274

145,3 9,96 1447,188 457,1 3 1371,3 0,947561754

145,3 10,97 1593,941 457,2 3,3 1508,76 0,946559503

145,2 12 1742,4 457 3,6 1645,2 0,944214876

145,2 13,05 1894,86 457,1 3,9 1782,69 0,940803014

145,1 14,07 2041,557 457,1 4,2 1919,82 0,940370511

145,1 15,25 2212,775 459,2 4,5 2066,4 0,93385003

145 16,33 2367,85 459,5 4,8 2205,6 0,931477923

145 17,41 2524,45 459,6 5,1 2343,96 0,928503238

145 18,59 2695,55 461,1 5,4 2489,94 0,923722431

144,9 19,65 2847,285 461,3 5,7 2629,41 0,923479736

144,9 20,82 3016,818 461,5 6 2769 0,917854508

144,9 22,7 3289,23 461,5 6,5 2999,75 0,91199156

209



Tabla 7-8.: Valores medidos para el trazado de la curva de eficiencia experimental
del convertidor operando a Vin ≈ 300V .

Vin Iin Pin Vo Io Po η = Po/Pin
301,6 0,1 30,16 458,5 0,05 22,925 0,760112732

301,6 0,19 57,304 459,2 0,1 45,92 0,801340221

301,7 0,26 78,442 460 0,15 69 0,87963081

301,7 0,33 99,561 460,3 0,2 92,06 0,924659254

301,7 0,41 123,697 460,3 0,25 115,075 0,93029742

301,7 0,49 147,833 460,4 0,3 138,12 0,934297484

301,7 0,65 196,105 460,6 0,4 184,24 0,939496698

301,7 0,81 244,377 460,7 0,5 230,35 0,942600981

301,7 0,96 289,632 460,7 0,6 276,42 0,954383494

301,5 1,43 431,145 460,8 0,9 414,72 0,961903768

301,5 1,91 575,865 461 1,2 553,2 0,960641817

301,5 2,38 717,57 461,1 1,5 691,65 0,963878089

301,4 2,87 865,018 461,5 1,8 830,7 0,960326837

301,4 3,35 1009,69 461,7 2,1 969,57 0,960265032

301,4 3,83 1154,362 461,9 2,4 1108,56 0,960322672

301,4 4,33 1305,062 462,3 2,7 1248,21 0,956437319

301,4 4,82 1452,748 462,8 3 1388,4 0,955706014

301,4 5,31 1600,434 463 3,3 1527,9 0,954678543

301,3 5,81 1750,553 463,1 3,6 1667,16 0,952361911

301,3 6,3 1898,19 463,2 3,9 1806,48 0,951685553

301,3 6,8 2048,84 463,2 4,2 1945,44 0,949532418

300,3 7,32 2198,196 462,8 4,5 2082,6 0,947413242

300,3 7,81 2345,343 462,8 4,8 2221,44 0,947170627

300,2 8,31 2494,662 462,6 5,1 2359,26 0,945723308

300,2 8,81 2644,762 462,6 5,4 2498,04 0,944523553

300,2 9,31 2794,862 462,3 5,7 2635,11 0,942840827

300,2 9,8 2941,96 462,1 6 2772,6 0,942432936

300,1 10,64 3193,064 462 6,5 3003 0,940475982
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8. Conclusiones

8.1. Contenido de la tesis y resultados obtenidos

En esta tesis se presentó una evaluación completa de una nueva topoloǵıa de

convertidor CC-CC apto para aplicaciones fotovoltaicas. Los Caṕıtulos 1 y 2,

brindaron una breve introducción al tema de estudio, para ubicar al lector en

contexto. Se dio una clasificación y descripción general, del funcionamiento de

las principales topoloǵıas de convertidores CC-CC utilizados en aplicaciones fo-

tovoltaicas, con el fin de contextualizar acerca de la familia de convertidores a la

cual pertenece y de la cual es derivado el convertidor bajo estudio. En el Caṕıtulo

3 se presentó el convertidor CSPBC. Se explicó detalladamente su funcionamien-

to y se desarrolló un conjunto de ecuaciones no lineales, que permiten predecir

anaĺıticamente su comportamiento en estado estacionario. Estas ecuaciones no

lineales resultan una poderosa herramienta de análisis, a partir de la cual se pue-

den conocer todos los valores de corrientes y tensiones presentes en el circuito del

convertidor para cada punto de operación del mismo. En base a estas ecuaciones,

se analizaron las condiciones que debe cumplir el convertidor para que sus llaves

operen en conmutación suave en todo el rango de operación, y en el Caṕıtulo

4 se obtuvieron los modelos de las pérdidas en los principales componentes del

convertidor. Dichos modelos resultan de gran utilidad, para comprender en qué

componentes del convertidor se producen la mayor cantidad de pérdidas, y para

poder estimar la eficiencia global del sistema en cada punto de operación. En

el Caṕıtulo 5, se presentó un diseño poco convencional para la implementación

211



del transformador de aislamiento del convertidor. Se desarrollaron las ecuacio-

nes que modelan el comportamiento del transformador. Con estas ecuaciones se

puede realizar el diseño del transformador, con la libertad de elegir valores es-

pećıficos deseados de inductancia de dispersión, inductancia de magnetización y

relación de transformación. Este transformador fue diseñado y construido acorde

a los requerimientos del convertidor CSPBC de 3kW implementado en la prácti-

ca. Se realizó un análisis detallado de las pérdidas del transformador diseñado

y se obtuvo un modelo completo del comportamiento del transformador que in-

cluye sus pérdidas. Los parámetros medidos sobre el transformador construido,

se compararon con los respectivos parámetros calculados para el modelo, dando

como resultado valores próximos a los esperados. En el Caṕıtulo 6 se desarrolló

un modelo dinámico promediado no lineal del convertidor y el mismo, se utilizó

para obtener un modelo de pequeña señal discretizado en un punto de operación

adecuado. A partir del modelo obtenido, se diseñó un controlador PI para regu-

lar la tensión de salida del sistema, el cual fue utilizado en la implementación

práctica del convertidor, para mantener su tensión de salida constante mientras

se variaba la carga. En el Caṕıtulo 7 se presentaron los resultados obtenidos sobre

un prototipo de convertidor CSPBC de 3kW , construido con el fin de probar la

validez de los resultados obtenidos a lo largo de la tesis. Se realizaron los ensayos

pertinentes para probar que el controlador PI diseñado resulta adecuado para

regular la tensión de salida del convertidor. Se midieron las principales curvas de

corriente y tensión sobre el convertidor para verificar que las mismas se corres-

pond́ıan con las formas de onda esperadas. Se realizó la estimación de las pérdidas

en sus principales componentes a parir de los resultados obtenidos en el Caṕıtulo

4, y con esto se estimó la eficiencia global del sistema. Esta eficiencia fue medida

experimentalmente para todo el rango de operación del convertidor, obteniéndose

como resultado que el comportamiento de la misma resultó acorde a lo espera-

do, aunque las pérdidas obtenidas en los ensayos resultaron mayores, lo cual se

deduce que se debe a las componentes de pérdidas no modeladas. Mediante la
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realización de un ensayo térmico sobre los principales componentes del circuito,

se obtuvo como resultado que la diferencia entre la eficiencia estimada y la medi-

da, radica principalmente en que se producen mayores pérdidas en las llaves que

las esperadas. Se deduce que existe una fracción de pérdidas por conmutación

en las llaves, no considerada en la estimación. Las pérdidas por conmutación son

debidas al efecto de cola de los IGBT’s utilizados y esto podŕıa mejorarse utili-

zando dispositivos MOSFET’s como llaves de conmutación. Se concluye que el

modelo de pérdidas utilizado da una buena aproximación inicial y cualitativa de

cómo se comportan las pérdidas en el convertidor en todo el rango de operación

del mismo, sin embargo no se logró predecir el monto exacto de pérdidas en cada

componente.

8.2. Trabajos pendientes y futuros en relación con

los resultados obtenidos

En base a los resultados obtenidos sobre la estimación de las pérdidas en las

llaves de conmutación, queda pendiente para un futuro trabajo mejorar dicha

estimación considerando las componentes de pérdidas por conmutación en los

IGBT’s. Por otro lado, debido a que las llaves IGBT’s utilizadas presentan el

efecto de cola (por el cual resulta muy dif́ıcil lograr que las llaves del conver-

tidor apaguen sin que se produzca una fracción de pérdidas por conmutación).

Queda pendiente repetir los ensayos sobre el convertidor, utilizando dispositivos

MOSFETs adecuados como llaves de conmutación, lo cual no fue posible durante

el desarrollo de esta tesis, por no disponerse de dichos dispositivos. Un trabajo

futuro sobre el convertidor CSPBC podŕıa considerar la mejora de su modelo

promediado no lineal, para contemplar los casos excepcionales mencionados en

el Caṕıtulo 6, en los cuales el modelo obtenido no es válido. También podŕıa

trabajarse en el desarrollo y experimentación de controladores avanzados para el

convertidor, basados en su modelo no lineal. Otro trabajo podŕıa vincularse a la
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optimización del diseño del transformador de aislamiento, con el fin de minimizar

sus pérdidas. Actualmente la linea de trabajo se encuentra abocada al desarro-

llo de técnicas de control de filtros LCL resonantes, utilizados para realizar el

filtrado de la corriente de entrada en convertidores Boost [105]. El convertidor

CSPBC, posee en su entrada un filtro LC conformado por su inductor de entrada

Lin, y los capacitores del semipuente. Este filtro produce modos resonantes en la

corriente de entrada del convertidor, que dificultan el control de la misma. Por

este motivo se estudia el modo de aplicar, al control de la corriente de entrada

del convertidor CSPBC, las mismas técnicas implementadas en los filtros LCL.
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A. Revisión de los principios básicos

de la teoŕıa electromagnética y

de circuitos magnéticos

En este apéndice se presenta una revisión de algunos de los principios básicos

de la teoŕıa electromagnética y de la teoŕıa de circuitos magnéticos [73, 77]. Se

da un resumen de conceptos, que son utilizados en el Caṕıtulo 5, para describir

y analizar el funcionamiento del transformador de aislamiento utilizado en la

implementación práctica del convertidor CSPBC.

A.1. Principios básicos de la teoŕıa

electromagnética

Las magnitudes magnéticas básicas se ilustran en la Fig. A-1. La fuerza mag-

netomotŕız F entre dos puntos x1 y x2, está dada por la integral de la intensidad

de campo magnético H a lo largo del camino que conecta a los dos puntos:

F =

∫ x2

x1

H.dlH.dlH.dl (A-1)

Donde dldldl es un vector de longitud diferencial, sobre el punto de integración y

con la dirección del camino de integración. El producto punto da como resultado

la componente deHHH en la dirección del camino de integración. Si la intensidad de
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Figura A-1.: Magnitudes magnéticas básicas

campo magnético es de longitud uniforme H, a través de un elemento de longitud

l como se muestra en la Fig. A-1, entonces la ecuación (A-1) se reduce a:

F = Hl (A-2)

Esta ecuación es análoga a la de un campo eléctrico de magnitud uniforme E,

que induce un voltaje V = El entre dos puntos separados una distancia l. La

Fig. A-1 también ilustra un flujo magnético total Φ pasando a través de una

superficie S de área Ac. El flujo total Φ, es igual a la integral de la componente

normal de la densidad de flujo BBB sobre la superficie:

Φ =

∫
supS

B.dAB.dAB.dA (A-3)

Donde dAdAdA es un vector de área diferencial cuya dirección es normal a la superficie.

Para una densidad de flujo uniforme de magnitud B como se ilustra, la integral

se reduce a:

Φ = BAc (A-4)

Comparando con las magnitudes eléctricas, la densidad de flujo BBB es análoga a

la densidad de corriente JJJ , y el flujo Φ es análogo a la corriente eléctrica I. Si

una densidad de corriente uniforme pasa a través de una superficie de área Ac,

entonces la corriente total es I = JAc.

La ley de Faraday relaciona el voltaje inducido en una espira de alambre con
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(a) (b)

Figura A-2.: (a) Ilustración para definir la Ley de Faraday. (b) Ilustración para
definir la Ley de Lenz.

.

el flujo total pasando a través del interior de la espira. La Fig. A.2(a) ilustra el

flujo Φ(t) pasando a través del interior de un lazo de alambre. El lazo encierra

una sección transversal Ac. Acorde a la ley de Faraday, el voltaje v(t) inducido

en el alambre esta dado por:

v(t) =
dΦ(t)

dt
(A-5)

Donde las polaridades de v(t) y Φ(t) están definidas como en la Fig. A.2(a),

acordes a la regla de la mano derecha. Para el caso en que la distribución de flujo

sea uniforme, se puede expresar v(t) en términos de la densidad de flujo B(t)

utilizando la ecuación (A-4):

v(t) = Ac
dB(t)

dt
(A-6)

De esta manera se relaciona el voltaje inducido en una espira con el flujo Φ y la

densidad de flujo B pasando a través del interior del devanado.

La ley de Lenz establece que, el voltaje vt inducido por el flujo variante en el

tiempo Φ(t) en la Fig. A.2(a), es de una polaridad tal que tiende a inducir una

corriente por el lazo para contrarrestar la variación de flujo. Si se considera la

espira en corto circuito de la Fig. A.2(b), el flujo variable Φ(t) pasando a través

del interior del lazo, induce un voltaje vt alrededor del lazo. Este voltaje, dividido
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Figura A-3.: Ilustración para definir la Ley de Ampere

por la impedancia del lazo de alambre conductor, produce una corriente i(t) del

modo ilustrado. La corriente i(t) induce un flujo Φ′(t), que tiende a oponerse al

cambio en Φ(t).

La ley de Ampere relaciona la corriente en un devanado con la fuerza magne-

tomotriz F y el campo magnético HHH. La fuerza magnetomotriz neta alrededor

de un camino cerrado de longitud lm, es igual a la corriente total que pasa por

el interior del camino. En la fig. A-3 se ilustra un núcleo ferromagnético en el

que, un hilo conductor llevando una corriente i(t), pasa N veces (con N=núme-

ro de espiras) a través de la ventana en el interior del núcleo. Considerando el

camino cerrado ilustrado, que sigue las ĺıneas de campo magnético en el interior

del núcleo. La ley de Ampere establece que:

∮
camino cerrado

H.dlH.dlH.dl = corriente total que atravieza el interior del camino (A-7)

La corriente total pasando a través del interior del camino es igual a la corriente

total Ni(t) pasando a través de la ventana en el centro del núcleo. Si el campo

magnético es uniforme y de magnitud H(t), de la ecuación (A-7) se deduce que:

F (t) = H(t)lm = Ni(t) (A-8)

Esta ecuación nos da la fuerza magnetomotriz F (t) en el interior de un núcleo

ferromagnético, producida por N espiras de hilo conductor transportando una

218



Figura A-4.: Modelo circuital de un elemento ferromagnético por el que pasa un
flujo Φ.

corriente i(t). Las espiras pueden verse como fuentes de fuerza magnetomotriz.

La relación entre BBB y HHH, o equivalentemente entre Φ y F , está determinada por

las caracteŕısticas del material del núcleo ferromagnético, mediante la ecuación:

BBB = µHHH (A-9)

Donde µ es la permeabilidad del núcleo ferromagnético, el cual para el aire se co-

noce como la permeabilidad del espacio libre y tiene un valor µ0 = 4π.10−7[Hym].

Suele expresarse la permeabilidad de los demás materiales como µ = µrµ0, donde

µr se conoce como la permeabilidad relativa, y sus valores t́ıpicos se encuentran

en el rango de 103 a 105.

A.2. Circuitos magnéticos

La Fig. A-4 ilustra un flujo y campo magnético uniforme dentro de un elemento

que tiene permeabilidad µ, longitud l, y una sección transversal de área Ac. La

fuerza magnetomotriz entre los dos extremos del elemento está dada por:

F = Hl (A-10)
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Ya que H = B/µ y B = Φ/Ac, F se puede expresar como:

F =
l

µAc
Φ (A-11)

Esta última ecuación es de la forma:

F = ΦR (A-12)

con:

R =
l

µAc
(A-13)

La ecuación (A-12) es equivalente a la ley de Ohm. Esta ecuación establece que la

fuerza magnetomotriz aplicada sobre un elemento ferromagnético, es proporcional

al flujo magnético a través del elemento, siendo la constante de proporcionalidad

la reluctancia R, la cual es análoga a la resistencia R en un circuito eléctrico. Por

lo tanto se puede modelar la ecuación (A-12) mediante un elemento circuital co-

mo se ilustra en la Fig A-4. En este modelo circuital, el voltaje y la corriente son

reemplazados por la fuerza magnetomotriz y el flujo magnético respectivamente,

y la resistencia R por la reluctancia R. Estructuras magnéticas más complica-

das, compuestas de múltiples devanados y elementos heterogéneos como núcleos

con entrehierros, pueden ser representados utilizando circuitos magnéticos equi-

valentes. Considere el inductor con entrehierro de la Fig. A-5. Aqúı se ilustra

un camino magnético cerrado que sigue las ĺıneas de campo magnético. Este ca-

mino pasa a través del entrehierro, de permeabilidad µ0 y longitud lg, y a través

del núcleo, de permeabilidad µ y longitud lc = lm − lg. La sección transversal

del núcleo y del entrehierro son aproximadamente iguales. Aplicando la ley de

Ampere sobre el camino cerrado, resulta:

Fc + Fg = Ni (A-14)
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Figura A-5.: Inductor con entrehierro

Donde Fc y Fg son las fuerzas magnetomotrices sobre el núcleo y el entrehierro,

respectivamente. Suponiendo que el área de la sección transversal del entrehierro

Ag es igual a la del núcleo Ac (f́ısicamente el área efectiva del entrehierro es

mayor a la del núcleo, dependiendo de la longitud lg, ya que las ĺıneas de campo

en el entrehierro se abren hacia los laterales). Las reluctancias del núcleo y del

entrehierro están dadas por:

Rc =
lc
µAc

; Rg =
lg

µ0Ac
(A-15)

El devanado es una fuente de fuerza magnetomotriz de magnitud F = Ni, y las

reluctancias del núcleo y del entrehierro resultan en una reluctancia serie igual a

la suma de las dos. La solución de este circuito magnético es:

Ni = Φ(Rc + Rg) (A-16)

Definiendo el flujo concatenado por la bobina de N vueltas como:

λ = NΦ (A-17)

De la ley de Faraday se tiene que la tensión en los bornes de la bobina está dada

por:
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v(t) =
dλ(t)

dt
= N

dΦ(t)

dt
(A-18)

Combinando esta última ecuación con la (A-16), se puede escribir:

v(t) =
N2

(Rc + Rg)

di(t)

dt
(A-19)

Esta última es la ecuación que describe el comportamiento de un inductor y de

donde se extrae que el valor de la inductancia L del circuito es:

L =
N2

(Rc + Rg)
(A-20)

De las ecuaciones (A-16) y (A-20), se tiene que el entrehierro incrementa la

reluctancia total del circuito y decrementa la inductancia. Los entrehierros se

utilizan en los inductores o transformadores por dos razones. Una de ellas es, que

la adición de un entrehierro permite al inductor operar a grandes corrientes, sin

saturar el núcleo ferromagnético. En caso de un transformador, permite al mismo

operar con mayores corrientes de magnetización sin saturar. La segunda razón

es que sin entrehierro (Rg = 0), la inductancia es directamente proporcional a la

permeabilidad µ, esta cantidad es dependiente de la temperatura y del punto de

operación, por lo que el valor de la inductancia es dif́ıcil de controlar. Agregando

un entrehierro con una reluctancia Rg >> Rc se tiene un valor de inductancia

insensible a las variaciones de µ y para el diseño se suele utilizar la aproximación:

L ≈ N2

Rg

(A-21)

Reemplazando en esta última ecuación el valor de Rg de (A-15), puede despejarse

la longitud que tiene que tener el entrehierro para obtener una inductancia de

magnetización deseada, con un núcleo y número de vueltas dados:

lg ≈
µ0AcN

2

L
(A-22)
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B. Cálculo de las longitudes y las

resistencias de cc, de las vueltas

de los devanados del

transformador

En este apéndice se realiza el cálculo de las longitudes y resistencias a la com-

ponente de corriente continua, correspondientes a cada vuelta de los devanados

del transformador de aislamiento del convertidor CSPBC. Este transformador

fue diseñado y construido en el Caṕıtulo 5. Los resultados obtenidos aqúı, son

utilizados en dicho caṕıtulo para realizar el cálculo de los valores de resistencia

total, que presentan los devanados a la componente de corriente continua y a la

componente de corriente alterna que circula por los mismos.

B.1. Cálculo de las longitudes de cada vuelta

Como se explicó en el Caṕıtulo 5, los devanados del transformador de aisla-

miento se construyeron en dos mitades iguales separadas por los entrehierros de

los núcleos del transformador, denominadas devanados mitad. En la Fig. B-1 se

ilustra la forma aproximada en que se bobinaron cada uno de estos devanados

alrededor de los núcleos. Para poder realizar el cálculo de las longitudes de las

vueltas, se deben separar las vueltas que encierran a los dos núcleos, en dos par-

223



Figura B-1.: Devanado mitad.

tes correspondientes a cada núcleo. Aśı, se cortará el devanado mitad en dos,

separando por un lado el Núcleo 1 y por el otro el Núcleo 2, tal como se ilustra

en la Fig. B-2. Con esta separación, las longitudes de las vueltas que solo encie-

rran a uno de los núcleos, se calculan de modo convencional y las longitudes de

las vueltas que encierran a los dos núcleos, se dividen entre un núcleo y el otro.

Los valores de las longitudes Ax y Bx indicados en la figura, corresponden a las

dimensiones de la rama central de los núcleos E, más un coilformer construido

especialmente para separar los bobinados de los núcleos y dar soporte al trans-

formador. Dichos valores serán medidos para el transformador construido en la

práctica.

Para computar las longitudes, se definen los espesores de los devanados pri-

mario y secundario como hp = hpcu + hais y hs = hscu + hais, donde hpcu es el

espesor de la lámina de cobre del primario, hscu es el espesor de la lámina de

cobre del secundario, y hais es el espesor del material aislante que separa el deva-

nado primario del secundario. Todo lo referente a las vueltas se indicará con los
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Figura B-2.: Recorte del devanado mitad para el cálculo de la longitud de las
vueltas.

sub́ındices ”pij” o ”sij”, donde ”p” y ”s” hacen referencia al devanado primario

y al secundario respectivamente, ”i” (con i = 1 ó 2) hace referencia al Núcleo 1 o

al Núcleo 2, y ”j” hace referencia a la j− ésima vuelta contando desde el centro

hacia afuera de los bobinados. Aśı por ejemplo, se llamará `pij a la longitud de

la j − ésima vuelta del devanado primario, sobre el núcleo i y `sij a la longitud

de la j − ésima vuelta del devanado secundario, sobre el núcleo i.

Como las vueltas de los devanados primario y secundario están bobinadas de

forma espiral y entrelazadas, se aproximará la geometŕıa de las particiones de la

Fig. B-2, mediante la geometŕıa que se ilustra en la Fig. B-3. En esta figura,

la sección superior corresponde a la partición del devanado mitad alrededor del

Núcleo 1 y la sección inferior corresponde a la partición del devanado mitad al-

rededor del Núcleo 2. Las franjas negras corresponden a las vueltas del devanado

primario de espesor hp y las franjas grises corresponden a las vueltas del deva-

nado secundario de espesor hs. Las longitudes de cada vuelta pueden obtenerse

a partir de sencillas consideraciones geométricas, realizadas sobre la forma en la

que se aproximaron las particiones de los devanados en la Fig. B-3. En la Tabla

B-1 se listan las longitudes de cada vuelta, expresadas en función de los paráme-

tros Ax, By, hp y hs. Estos parámetros fueron medidos sobre el transformador

construido en la practica, resultando: Ax = 31cm, By = 27cm, hpcu = 0.45mm,

hscu = 0.3mm, hais = 0.12mm, hp = 0.57mm, hs = 0.42mm. Finalmente, reem-
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Figura B-3.: Aproximación de las vueltas del devanado para calcular las longi-
tudes de cada vuelta.
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plazando estos valores en la Tabla B-1, se computan los valores aproximados de

las longitudes de cada vuelta de los devanados del transformador, los cuales se

listan en la Tabla B-2.

B.2. Cálculo de las resistencias a la componente

de corriente continua de cada vuelta

Con las longitudes obtenidas previamente, pueden calcularse las resistencias a

la componente de corriente continua (ec. 5-27), de las vueltas de los devanados

del transformador. Las secciones transversales correspondientes a las vueltas del

devanado primario y secundario respectivamente, están dadas por Sp = hpcuw,

Ss = hscuw, donde w = 18mm es el espesor de las laminas de cobre de ambos

devanados. Con estas secciones, puede computarse la resistencia a la componente

Tabla B-1.: Cálculo de las longitudes de las vueltas del primario y del secundario.

`p11
2A+ 2B+ 4hp `s11

2A+B+10hp+6hs `p21
2A+B+2hp+22hs `s21

2A+ 2B + 4hs

`p12
`p11

+ 8hp `s12
`p13

+ 2hp + 2hs `p22
`s25

+ 2hp + 2hs `s22
`s21

+ 8hs

`p13
`s11

+2hp+2hs `s13
`p14

+ 2hp + 2hs `p23
`s26

+ 2hp + 2hs `s23
`s22

+ 8hs

`p14
`s12

+2hp+2hs `s14
`p15

+ 2hp + 2hs `p24
`s27

+ 2hp + 2hs `s24
`s23

+ 8hs

`p15
`s13

+2hp+2hs `s15
`p16

+ 2hp + 2hs `p25
`s28

+ 2hp + 2hs `s25
`p21

+2hp+2hs

`p16
`s14

+2hp+2hs `s16
`p17

+ 2hp + 2hs `p26
`s29

+ 2hp + 2hs `s26
`p22

+2hp+2hs

`p17
`s15

+2hp+2hs `s27
`p23

+2hp+2hs

`p18
`s16

+2hp+2hs `s28
`p24

+2hp+2hs

`s29
`p25

+2hp+2hs

`s210
`p26

+2hp+2hs

Tabla B-2.: Valores de las longitudes de las vueltas del primario y del secundario.

`p11
110.28mm `s11 93.22mm `p21

95.68mm `s21 109.68mm

`p12
114.84mm `s12 97.18mm `p22

99.64mm `s22 113.04mm

`p13 95.5mm `s13 101.14mm `p23 103.6mm `s23 116.4mm

`p14 99.46mm `s14 105.1mm `p24 107.56mm `s24 119.76mm

`p15
103.42mm `s15 109.06mm `p25

111.52mm `s25 97.36mm

`p16
107.38mm `s16 113.02mm `p26

115.48mm `s26 101.32mm

`p17
111.34mm `s27 105.28mm

`p18
115.3mm `s28 109.24mm

`s29 113.2mm

`s210 117.16mm
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de continua de cada vuelta del primario como Rpij = ρcu`pij/Sp y de cada vuelta

del secundario como Rsij = ρcu`sij/Ss. Las ecuaciones para calcular las resisten-

cias de cada vuelta se listan en las Tabla B-3. Reemplazando en esta tabla los

valores de las longitudes correspondientes calculadas en la Tabla B-2, los valores

Sp = 18mm × hpcu = 5.4mm2, Ss = 18mm × hscu = 0.4mm2 correspondien-

tes al transformador construido, y el valor de la resistividad del cobre a 100◦C,

ρcu = ρcu(100C) = 2.2619x10−8, se obtienen los valores de las resistencias para

cada vuelta del transformador. Estos valores se listan en la Tabla B-4, y son

utilizados en el Caṕıtulo 5 para realizar el cálculo de las resistencias totales, que

presentan los devanados del transformador a la componente de corriente continua

y a la componente de corriente alterna.

Tabla B-3.: Calculo de las resistencias a al componente de corriente continua de
las vueltas de los devanados primario y secundario.

Rp11 ρcu`p11/Sp Rs11 ρcu`s11/Ss Rp21 ρcu`p21/Sp Rs21 ρcu`p21/Ss

Rp12
ρcu`p12

/Sp Rs12 ρcu`s12/Ss Rp22
ρcu`p22

/Sp Rs22 ρcu`s22/Ss

Rp13
ρcu`p13

/Sp Rs13 ρcu`s13/Ss Rp23
ρcu`p23

/Sp Rs23 ρcu`s23/Ss

Rp14
ρcu`p14

/Sp Rs14 ρcu`s14/Ss Rp24
ρcu`p24

/Sp Rs24 ρcu`s24/Ss

Rp15 ρcu`p15
/Sp Rs15 ρcu`s15/Ss Rp25 ρcu`p25

/Sp Rs25 ρcu`s25/Ss

Rp16 ρcu`p16/Sp Rs16 ρcu`s16/Ss Rp26 ρcu`p26/Sp Rs26 ρcu`s26/Ss

Rp17
ρcu`p17

/Sp Rs27 ρcu`s27/Ss

Rp18
ρcu`p18

/Sp Rs28 ρcu`s28/Ss

Rs29 ρcu`p29
/Ss

Rs210 ρcu`s210/Ss

Tabla B-4.: Valores calculados de las resistencias a al componente de corriente
continua de las vueltas de los devanados primario y secundario.

Rp11
= 0.3080mΩ Rs11 = 0.3905mΩ Rp21

= 0.2672mΩ Rs21 = 0.4594mΩ

Rp12
= 0.3207mΩ Rs12 = 0.4071mΩ Rp22

= 0.2782mΩ Rs22 = 0.4735mΩ

Rp13 = 0.2667mΩ Rs13 = 0.4236mΩ Rp23 = 0.2893mΩ Rs23 = 0.4876mΩ

Rp14
= 0.2777mΩ Rs14 = 0.4402mΩ Rp24

= 0.3004mΩ Rs24 = 0.5016mΩ

Rp15
= 0.2888mΩ Rs15 = 0.4568mΩ Rp25

= 0.3114mΩ Rs25 = 0.4078mΩ

Rp16
= 0.2999mΩ Rs16 = 0.4734mΩ Rp26

= 0.3225mΩ Rs26 = 0.4244mΩ

Rp17 = 0.3109mΩ Rs27 = 0.4410mΩ

Rp18
= 0.3220mΩ Rs28 = 0.4576mΩ

Rs29 = 0.4742mΩ

Rs210 = 0.4907mΩ
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C. Anexo al Caṕıtulo de resultados

experimentales

Con el fin de facilitar la lectura y organización del Caṕıtulo 7, se remiten a

este apéndice, algunos resultados anexos al desarrollo de dicho caṕıtulo. En la

sec. C.1 se obtienen los parámetros utilizados en el modelado de las pérdidas

del convertidor y en la sec. C.2 se realiza el dimensionamiento de los disipadores

sobre los cuales se montaron los dispositivos semiconductores del convertidor.

C.1. Parámetros utilizados para el modelado de

pérdidas del convertidor

En el Caṕıtulo 7 sec. 7.3 se realizó la estimación de las pérdidas en los principa-

les componentes del convertidor CSPBC implementado en la práctica, utilizando

los modelos de pérdidas desarrollados en el Caṕıtulo 4. En esta sección se descri-

be el modo en que se obtuvieron los parámetros de dichos modelos.

Las pérdidas en las llaves SL y SU se modelaron con las ecuaciones (4-23)

separando las pérdidas en los IGBT’s y en los correspondientes diodos de recu-

peración inversa de cada llave. Cada componente se modeló mediante una fuente

de tensión continua más una resistencia en serie con la fuente [70], cuyos valores

pueden obtenerse directamente de las hojas de datos de los componentes. Para

obtener estos parámetros se aproxima la curva Corriente Vs. Tensión del compo-

nente correspondiente mediante una ĺınea recta cuya pendiente corresponde a la
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Figura C-1.: Obtención de los parámetros Uig y rig de los IGBT’s.

resistencia serie y su cruce por cero corresponde a la fuente de tensión. En la Fig.

C-1 se ilustra el modo de obtener estos parámetros para los IGBT’s de las llaves

SU y SL, la familia de curvas utilizada es la de la llave operando a Tj = 125◦C,

ya que es la de peor caso para la cáıda de tensión IGBT, y se utiliza la curva

correspondiente a VGE = 15V que es la tensión de encendido utilizada en la im-

plementación práctica del convertidor. Del cruce por cero y la pendiente de esta

recta se obtiene para el modelo de pérdidas de los IGBT’s UigSL
= UigSU

= 2V y

rigSL
= rigSU

= 30mΩ. Del mismo modo de los datos proporcionados en la hoja

de datos para los diodos de recuperación inversa pueden obtenerse los parámetros

UdiSL
= UdiSU

= 1.5V y rdiSL
= rdiSU

= 18.7mΩ. Para el modelo de pérdidas de

los diodos rectificadores (ecuaciones (4-25)), los valores de la fuente de tensión

continua y la resistencia serie , pueden encontrarse en las hojas de datos de los

diodos utilizados [101] y están dados en función de su temperatura de juntura
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para el rango 25◦C < Tjd < 175◦C por las ecuaciones:

UDR
= 0.96− (2.1x10−3)Tjd [V ]

rDR
= [0.06 + (8x10−4)Tjd ]/2 [Ω]

(C-1)

Donde se agregó al cálculo de la resistencia la división por dos, ya que como

dijimos se implementará cada diodo del rectificador con dos diodos C4D08120A.

Notar que en este modelo, la fuente de tensión disminuye con el aumento de

la temperatura, mientras que la resistencia aumenta. Se tomará para el modelo

el peor de los casos para ambos, es decir, la tensión a Tjd = 25◦C que resulta

UDR
= 0.91V y la resistencia a Tjd = 175◦C que resulta rDR

= 100mΩ.

Los valores de las resistencias del modelo de pérdidas del transformador (ecua-

ciones (4-27)), fueron calculados en el Caṕıtulo 5, donde se desarrolló el modelo

completo de pérdidas del transformador construido. Estos valores fueron luego co-

rregidos, realizando sobre el transformador los correspondientes ensayos de corto-

circuito y circuito abierto a la frecuencia fundamental de operación fs = 50kHz.

Los valores de las resistencias medidas fueron finalmente verificadas utilizando

un medidor de impedancia. Del mismo modo, las resistencias equivalentes serie

para el modelo de pérdidas de los capacitores (ecuaciones (4-28)), fueron medidas

Tabla C-1.: Especificaciones y parámetros medidos del convertidor.

Pnom 3kW

Vo 460V

Vinmin − Vinmax 145V − 300V

fs 50kHz

tD 0.62µseg

CLP ; CUP ; Co; Cr @50kHz 100µF ; 22µF ; 8µF ; 2nF

RCLP
; RCUP

; RCo@50kHz 12mΩ; 9mΩ; 9mΩ

Lmp; LLKp @50kHz 128.85µHy; 16.05µHy

Rm; Rca; Rcc @50kHz 6.05kΩ; 76mΩ; 12mΩ

n (rel. de transformación) 3/4

IGBT ′s IRGP50B60PD1

UigSL/SU
; rigSL/SU 2V ; 30mΩ

UdiSL/SU
; rdiSL/SU

1.5V ; 18.7mΩ

Diodos C4D08120A(dos en paralelo)

UdU/L
; rdU/L

0.91V ; 100mΩ
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utilizando un medidor de impedancia, a la frecuencia de trabajo fs = 50kHz, y

a una temperatura de operación de 100ºC. En la Tabla C-1 se encuentran todos

los parámetros medidos necesarios para la estimación de pérdidas del convertidor

implementado.

C.2. Cálculo de los disipadores para montar los

dispositivos semiconductores

En el Caṕıtulo 7 sec. 7.3 se realizó la estimación de las pérdidas que se produ-

cirán en los principales componentes del convertidor CSPBC implementado en

la práctica. A partir de dicha estimación se tiene el conocimiento aproximado de

las pérdidas Psw y PD máximas, que se producirán en las llaves y en los diodos

del rectificador respectivamente. A partir de este conocimiento, se realiza aqúı

el dimensionamiento de los disipadores térmicos sobre los cuales se montarán los

dispositivos semiconductores del convertidor.

Para disipar la potencia de los dispositivos semiconductores y evitar que su

temperatura se eleve excesivamente, se utilizarán dos disipadores térmicos, uno

en el cuál se montarán las llaves SL y SU y otro en el que se montarán los

diodos DRL y DRU del rectificador. En la Tabla C-2 se listan las resistencias

térmicas de los dispositivos IRGP50B60PD1 utilizados para las llaves, y de los

diodos C4D08120A utilizados para los diodos del rectificador. Como puede verse,

el IGBT y el diodo del dispositivo IRGP50B60PD1, tienen resistencias térmicas

diferentes RθjcIG y RθjcID respectivamente y tendrán diferentes temperaturas de

Tabla C-2.: Resistencias térmicas de los dispositivos semiconductores utilizados.
Llaves SL y SU (IRGP50B60PD1) Diodos DRL y DRU (C4D08120A)

RθjcIG(IGBT) 0.32◦C/W RθjcR 1.26◦C/W
RθjcID(Diodo) 1.7◦C/W
RθcdI∗ (TO-247) 0.24◦C/W RθcdR∗ (TO-220) 0.5◦C/W
* Resistencia térmica carcasa a disipador con superficie plana engrasada.
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(a) Modelo térmico para las llaves SL y SU (b) Modelo térmico para los diodos del rec-
tificador

Figura C-2.: Modelos térmicos para el cálculo de los disipadores de: (a)Las llaves
SL y SU ; y (b) Los diodos DRL y DRU .

juntura. En la Fig. C-2 (a) se ilustra el modelo térmico de las llaves SU y

SL montadas sobre un mismo disipador. Aqúı, TjigL y TjdiL corresponden a las

temperaturas de juntura del IGBT y del diodo de la llave SL, y TcL es la tem-

peratura de carcasa de la llave SL. Del mismo modo, TjigU y TjdiU corresponden

a las temperaturas de juntura del IGBT y del diodo de la llave SU , y TcU es la

temperatura de carcasa de la llave SU . TdI es la temperatura sobre el disipador

en que se montan las llaves y Ta es la temperatura ambiente del aire circundante.

Las resistencias térmicas RθCDI
son las resistencias térmicas entre las carcasa de

las llaves utilizadas (de encapsulado TO-247) y el disipador, considerando que

las carcasas se pondrán en contacto térmico con el disipador utilizando láminas

de mica (aislante eléctrico) y grasa siliconada. PigSL
y PdiSL

son las pérdidas co-

rrespondientes al IGBT y al diodo de la llave SL respectivamente. PigSU
y PdiSU

son las pérdidas correspondientes al IGBT y al diodo de la llave SU (ec. (4-23)).

PSL = (PigSL
+ PdiSL

) y PSU = (PigSU
+ PdiSU

) corresponden a las potencias disi-

padas por las llaves SU y SL respectivamente, y su suma Psw = (PSL + PSU) es

la potencia total que deberá disipar el disipador de resistencia térmica RdI .
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Como se vio previamente en el Caṕıtulo 7 sec. 7.3, la llave SL disipará mucha

más potencia que la llave SU . Por lo tanto, si ambas llaves están montadas sobre

el mismo disipador y en las mismas condiciones, las junturas correspondientes a

la llave SL alcanzarán una temperatura mayor que las de la llave SU . Partiendo

de esto, se impondrá como primera condición para el cálculo del disipador, que

las temperaturas de juntura del IGBT y el diodo de la llave SL, no superen los

120◦C en el peor punto de operación del convertidor. Del circuito térmico de la

Fig. C.2(a), se tiene que las temperaturas de juntura máximas del IGBT y el

diodo de la llave SL, con respecto a la temperatura de su carcasa, están dadas

por:

TjigLmax
= TcLmax

+RθjcIGPigSLmax

TjdiLmax
= TcLmax

+RθjcIDPdiSLmax

(C-2)

En el peor punto de operación del convertidor (entregando Ponom = 3kW a

Vin = 145V ), se tiene que las pérdidas en el IGBT y el diodo de la llave SL

(estimadas utilizando ec. (4-23)) son de PigSLmax
= 77.9W y PdiSLmax

= 4.1W

respectivamente. Remplazando estos valores junto con las respectivas resistencias

térmicas en la ecuación (C-2), se tiene que la temperatura del IGBT de la llave

SL se incrementa 24.91◦C con respecto a la temperatura de carcasa, mientras que

la temperatura del diodo de la llave SL solo se incrementa 6.97◦C. Por lo tanto

el IGBT sufrirá la peor condición de elevación de temperatura, y se utilizará

como condición ĺımite para el cálculo del disipador TjigLmax
= 120◦C. Con esta

condición puede calcularse la temperatura máxima sobre el disipador mediante

la ecuación:

TdImax
= TjigLmax

− (RθjcIGPigSLmax
+RθCDI

PSLmax) (C-3)

Donde PSLmax es la potencia máxima disipada por la llave SL en el peor punto de

operación del convertidor, y siendo Pswmax la potencia disipada por ambas llaves
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Figura C-3.: Disipador térmico utilizado para montar las llaves SL y SU .

en el mismo punto, la máxima resistencia térmica que debe tener el disipador

utilizado está dada por:

RdImax
=

(TdImax
− Ta)

Pswmax

(C-4)

En el peor punto de operación del convertidor (entregando Ponom = 3kW a

Vin = 145V ) se tiene que Pswmax ≈ 96W y PSLmax ≈ 82W . Con estos valores

y suponiendo una temperatura ambiente extrema Ta = 50◦C, se tiene de la reso-

lución de las ecuaciones (C-3) y (C-4), que para que la temperatura de la juntura

del IGBT de la llave SL no supere TjigLmax
= 120◦C, se requiere que el disipador

utilizado tenga una resistencia térmica inferior a RdImax
= 0.2646◦C/W . El disi-

pador térmico empleado para montar las llaves SL y SU es el HS−9, cuya forma

y principales caracteŕısticas se muestran en la Fig. C-3. Este disipador posee una

resistencia térmica natural Rθ = 0.43◦C/W pero puede alcanzar una resistencia

térmica de hasta Rθ = 0.15◦C/W con convección forzada. La convección forzada

se realiza con un ventilador FAN de 12 V.

Para realizar el modelo térmico de los diodos del rectificador debe recordarse

que los diodosDRU yDRL se implementarán cada uno con dos diodos C4D08120A

en paralelo. Para facilitar los cálculos se supondrá que los dos diodos en paralelo

están equilibrados de modo que disipen la misma cantidad de potencia y que sus
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Figura C-4.: Disipador térmico utilizado para montar los diodos del recrificador DRL

y DRU .

resistencias térmicas y temperaturas de juntura son iguales. De este modo las re-

sistencias de juntura y carcasa de los diodos DRU y DRL resultan RθjcR/2, siendo

RθjcR la resistencia correspondiente de un diodo C4D08120A. En la Fig. C-2 (b)

se ilustra el modelo térmico del rectificador. En esta figura TjRL
, TcRL

, TjRU
, TcRU

corresponden a las temperaturas de juntura y de carcasa de los diodos DRL y

DRU respectivamente. TdR es la temperatura sobre el disipador del rectificador y

Ta es la temperatura ambiente del aire circundante. Las resistencias RθCDR
/2 son

las resistencias térmicas entre las carcasas de las llaves utilizadas (de encapsulado

TO-220, nótese que se divide por dos ya que se tienen dos diodos en paralelo y

por lo tanto el doble de la superficie) y el disipador, considerando que las carca-

sas se pondrán en contacto térmico con el disipador utilizando láminas de mica

(aislante eléctrico) y grasa siliconada. PDRL
y PDRU

corresponden a las potencias

disipadas por cada diodo, y su suma PD es la potencia que deberá disipar el

disipador de resistencia térmica RdR . Para el peor caso de funcionamiento del

convertidor (entregando Ponom = 3kW a Vin = 145V ), el diodo que mayor poten-

cia disipará será DRL (ver corrientes en la Fig. 7-4), por lo que para el cálculo

del disipador del rectificador, se impondrá la condición de que la temperatura de

la juntura de DRL, no supere TjRLmax
= 120◦C en el peor punto de operación del

convertidor . Con esta condición puede calcularse la temperatura máxima sobre
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el disipador mediante la ecuación:

TdRmax
= TjRLmax

− (
RθjcR

2
+
RθCDR

2
)PDRLmax

(C-5)

Donde PDRLmax
es la potencia máxima disipada por el diodo DRL en el peor

punto de operación del convertidor, y siendo PDmax la potencia disipada por

ambos diodos del rectificador en el mismo punto, la máxima resistencia térmica

que debe tener el disipador utilizado está dada por:

RdRmax
=

(TdRmax
− Ta)

PDmax

(C-6)

Para el peor punto de operación del convertidor se tiene PDmax ≈ 42.5W y

PDRLmax
≈ 26.6W . Con estos valores y suponiendo una temperatura ambiente

extrema Ta = 50◦C, se tiene de la resolución de las ecuaciones (C-5) y (C-6) que:

para que la temperatura de la juntura del diodo DRL no supere TjRLmax
= 120◦C,

se requiere que el disipador utilizado tenga una resistencia térmica inferior a

RdRmax
= 1.09◦C/W . El disipador térmico empleado para montar los diodos DRL

y DRU es el HS−5, cuya forma y principales caracteŕısticas se muestran en la Fig.

C-4. Este disipador posee una resistencia térmica natural Rθ = 0.7◦C/W , por

lo que se utilizará sin ventilación forzada. Con esta resistencia térmica la tempe-

ratura de juntura máxima de los diodos del rectificador será TjRLmax
= 103.15◦C

(suponiendo Ta = 50◦C).
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