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RESUMEN 
 

DISEÑO DE UN CONVERTIDOR ELECTRÓNICO PARA UN MOTOR DE 
RELUCTANCIA CONMUTADA CON CONTROL DIGITAL POR MODOS 

DESLIZANTES 
 

Ing. Ever Adrián Hernández Castillo 
Candidato a Maestro en Ciencias en Ingeniería Electrónica 

División de Estudios de Posgrado e Investigación 
Instituto Tecnológico de Chihuahua 

Chihuahua, Chih. 2026 
Asesor: C. Dr. Rogelio Baray Arana 

 
 

Este trabajo de tesis se centra en el diseño, implementación y control de un convertidor 

electrónico de potencia, tratando su arquitectura de hardware como el sistema dinámico 

principal. La estrategia de control propuesta, una estructura en cascada de Modos Deslizantes 

(CMD) y Proporcional-Integrativo (PI), está diseñada para regular el comportamiento del 

convertidor ante las perturbaciones y no linealidades impuestas por un Motor de Reluctancia 

Conmutada (MRC) actuando como carga. Así, el objetivo primordial es la gestión robusta de 

la etapa de potencia, independientemente de la dinámica mecánica del motor. 

Se analizaron diferentes topologías de convertidores electrónicos de potencia para MRC 

y se compararon con un convertidor basado en un inversor monofásico de medio puente con 

divisor de voltaje mediante capacitores, el cual, aprovechando el uso de dichos capacitores, es 

acoplado a un convertidor elevador (Boost), siendo este último controlado por el control PI-

CMD. De esta forma se obtuvo un convertidor lo suficientemente estable y robusto para ser 

capaz de entregar voltajes y corrientes para las altas exigencias que demanda una carga 

altamente no lineal y variante en el tiempo como lo es un MRC. 

El diseño y control del convertidor se validaron mediante un análisis comparativo de 

rendimiento, el desarrollo del modelo matemático y su posterior verificación tanto en 

simulación como en experimentación física utilizando un MRC como carga. En todas las 

etapas, los resultados obtenidos fueron satisfactorios. 
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I INTRODUCCIÓN 

1.1 Estado del arte. 

Actualmente el tema de la eficiencia energética en todos los ámbitos de la vida del 

hombre se ha vuelto prioritario, por ello, en el área de la electrónica de potencia, es de suma 

importancia considerar la eficiencia en el diseño de los convertidores electrónicos de potencia. 

En la mayoría de los casos, el diseño de los convertidores se vuelve de mayor costo unitario 

debido a la adición de nuevos componentes electrónicos para mejorar, tanto el proceso de 

conversión de la energía, como las protecciones necesarias para los dispositivos, sin olvidar la 

calidad de la energía que exige filtros de entrada y de salida, pero con esas acciones se da 

mayor valor agregado al producto, compensándose en el tiempo por los beneficios en el ahorro 

de energía al ser integrado a sistemas más eficientes de conversión de la energía de lo que 

fueron sus antecesores. Además, en los últimos años se ha dado mucha importancia a hacer 

más eficientes, desde el punto de vista de cómputo, a los procesadores, ya que se exige que 

sean más potentes en cuanto a rapidez de procesamiento (millones de instrucciones por 

segundo MIPS) con el fin de tener procesos de cálculo y procesamiento de algoritmos en 

menor tiempo, traduciéndose en un ahorro de energía. Lo anterior logra tener un impacto 

bastante significativo en los diversos productos electrónicos comercialmente disponibles y 

sobre todo en aquellos que son alimentados por baterías y cuya demanda crece en los 

mercados cada año. Algunas ventajas en estos dispositivos son el tener computadoras súper 

rápidas, medios de almacenamiento masivo electrónicos (memorias) con más capacidad, más 

funciones a dispositivos telefónicos inteligentes (Smartphones), televisores con una alta 

calidad de imagen, videojuegos con alta definición de gráficos, altas velocidades de 

transmisión de datos (internet), iluminación basada en tecnología LED, manufactura mediante 

robots, etc. 

La electrónica de potencia se puede definir como la forma en que se aplican los 

dispositivos semiconductores en el proceso de la conversión de la energía eléctrica y en el 

control de la misma, la cual se basa principalmente en la forma de conmutación de esos 

dispositivos semiconductores como interruptores del flujo de energía entre la fuente de 
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alimentación y la forma en la cual la carga demanda la energía para hacer uso de ella [1]. Esas 

aplicaciones incluyen circuitos que procesan desde miliwatts hasta megawatts de potencia. Las 

aplicaciones típicas de la electrónica de potencia son, entre otras, la conversión de corriente 

alterna en corriente directa (AC/DC), conversión de corriente directa en corriente alterna 

(DC/AC), conversión de una corriente directa no regulada en una corriente directa regulada 

(DC/DC) y la conversión de una corriente alterna con una determinada amplitud y frecuencia 

en otra de amplitud y frecuencia distinta (AC/AC) [2]. 

Los dispositivos semiconductores de potencia (interruptores electrónicos) se pueden 

clasificar con base en [1]: 

1. Cerrado y apertura no controlados (Diodo). 

2. Cerrado controlado y apertura no controlados (SCR). 

3. Características controladas de cerrado y apertura (BJT, MOSFET, GTO, SITR, IGBT, SIT, 

MCT). 

4. Necesidad de señal continúa en compuerta (BJT, MOSFET, IGBT, SIT). 

5. Necesidad de impulso en compuerta (SCR, GTO, MCT). 

6. Capacidad de resistir un voltaje bipolar (SCR, GTO). 

7. Capacidad de resistir un voltaje unipolar (BJT, MOSFET, GTO, IGBT, MCT). 

8. Capacidad de corriente bidireccional (TRIAC, RCT, MOSFET, IGBT/Diodo). 

9. Capacidad de corriente unidireccional (SCR, GTO, BJT, MCT, IGBT, SITR, SIT, Diodo). 

Para mejorar la eficiencia en los sistemas de conversión de energía eléctrica, el flujo de 

energía debe ser controlado, por ello, el proceso de conversión de la energía debe ir de la 

mano de la teoría de control. Existen varias estrategias de control, como es el control clásico, 
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que incluye técnicas como el ON/OFF, ON/OFF con histéresis, Proporcional (P), Proporcional 

Integral (PI), Proporcional Derivativo (PD) y Proporcional Integral Derivativo (PID), o bien, 

en el caso del control moderno formal como son las técnicas de control óptimo, robusto, 

adaptivo, modos deslizantes, basado en pasividad, entre otros y el control moderno informal o 

también llamadas técnicas de control heurísticas como es la técnica de control con lógica 

difusa (fuzzy logic), redes neuronales, algoritmos genéticos, etc. 

Antes de hablar de la ingeniería de control tal como la conocemos hoy en día, 

hablaremos de su desarrollo a través de la historia. El primer trabajo significativo en el campo 

lo realizó James Watt en el siglo XVIII, haciendo un control automático para controlar la 

velocidad de una máquina de vapor. En el siglo XIX, se establece el teorema de Routh-

Hurwitz para determinar si un sistema dinámico es estable o no. Luego en 1922, Nicolás 

Minorsky desarrolló e implementó un método de control conocido como PID, que aun en 

nuestros días es ampliamente utilizado. En 1932, Harry Nyquist diseño un método simple para 

determinar la estabilidad de sistemas de lazo cerrado. A principios de los años cincuenta se 

terminó de desarrollar el método del lugar geométrico de las raíces gracias a la propuesta de 

Walter R. Evans. Hasta aquí se desarrollaron los métodos clásicos de control que se basan en 

el análisis en respuesta a la frecuencia y lugar geométrico de las raíces, estos sistemas son 

estables, pero no son óptimos [3]. Además, estas técnicas se basan en la transformada de 

Laplace como método de solución a los modelos matemáticos lineales, principalmente 

modelos basados en la función de transferencia. 

Debido al aumento de la complejidad en las plantas a controlar y el desarrollo de 

modelos matemáticos no lineales, los esquemas de control clásico empezaron a tener 

limitaciones en su desempeño, pero el desarrollo de tecnologías basadas con múltiples 

entradas y múltiples salidas (MIMO) motivaron el planteamiento de métodos de análisis 

diferente a los métodos clásicos (teoría de control clásica). Así es como a partir de 1960, 

debido a la disponibilidad de computadoras digitales, nació la teoría de control moderna, 

basada en el análisis en el dominio del tiempo y la síntesis a partir de variables de estado [3]. 



INTRODUCCIÓN 

	 4	

Entre 1960 y 1980 se desarrollaron los controles óptimos y adaptables y a partir de 1980 

la teoría de control moderna se centró en el control robusto [3]. En la actualidad hay un amplio 

desarrollo de investigación en técnicas de control moderno como son el control por modos 

deslizantes y control basado en pasividad, control adaptivo, entre otras, así como el desarrollo 

de técnicas de control inteligente como son el control difuso, el control con redes neuronales, 

control basado en algoritmos genéticos, entre otros. 

Los sistemas de control retroalimentados se pueden clasificar en lineales y no lineales, 

variantes en el tiempo e invariantes en el tiempo, tiempo continuo y tiempo discreto [4] y una 

entrada una salida (SISO) y múltiples entradas y múltiples salidas (MIMO). Estas 

clasificaciones se explican a continuación: 

• Los sistemas lineales: son aquellos en que la causa es proporcional al efecto, es decir, si 

se puede aplicar el principio de superposición al sistema, entonces el sistema es lineal [3] 

[4] y, por lo tanto, si no se cumple el principio de superposición el sistema es no lineal. 

• Sistema variante en el tiempo: Cuando los parámetros de un sistema son dinámicos con 

respecto al tiempo durante la operación del sistema, el sistema se llama sistema variante 

en el tiempo [4]. El ejemplo clásico de un sistema variante en el tiempo es el de una nave 

espacial donde sus parámetros varían cuando hay cambio en la resistencia aerodinámica al 

salir de la atmosfera terrestre, al igual que también varía el parámetro peso, al ir 

consumiendo el combustible. 

• Diferencia entre los sistemas de tiempo continuo y discreto: es como son las señales en 

uno o más puntos dentro del sistema, ya sea señales análogas, pulsos, códigos binarios, 

etc. 

• Sistemas SISO y MIMO: Los sistemas de control SISO regularmente son analizados con 

la teoría de control clásico en el dominio de la frecuencia y los sistemas MIMO con la 

teoría de control moderno y en el dominio del tiempo usando Ecuaciones de Estado. 
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Como ya se mencionó anteriormente, existen varios métodos de control que su uso 

depende del tipo de sistema que se quiera controlar. Existe un método de control de reciente 

auge llamado control por Modos Deslizantes, el cual está basado en control discontinuo para 

manejar la trayectoria de estado de un sistema sobre una superficie especificada en el espacio 

de estado llamada superficie deslizante y mantiene al sistema dentro de esta superficie deseada 

durante los tiempos siguientes [5]. El término control por modo deslizante primero apareció en 

el contexto de los sistemas de control de estructura variable (VSS por sus siglas en inglés) y 

poco después, hasta ahora, los modos deslizantes han jugado un papel muy importante en el 

diseño de los VSS, tanto en el diseño teórico, como en las aplicaciones prácticas [6]. La 

investigación en el área de los VSS y el control por modos deslizantes inició en la Unión 

Soviética hace más de 60 años (Emelyanov, 1962). [7] 

La característica principal de los VSS es la retroalimentación del control no lineal la cual 

tiene una discontinuidad en uno o más manifolds (región de convergencia o subconjunto del 

espacio de estado en el que queremos estar para dar control óptimo) en el espacio de estado, 

esto quiere decir que la estructura del sistema de retroalimentación es conmutada cada vez que 

su estado cruza cada superficie de discontinuidad. Los VSS pueden ser vistos como una 

combinación de subsistemas los cuales tienen una estructura y operación fijas en una región 

especificada del espacio de estado [8] o, en otras palabras, son subsistemas continuos con una 

lógica que realiza una conmutación entre ellos en función de los estados del sistema [9]. 

El movimiento deslizante en los VSS ocurre cuando el estado del sistema queda 

confinado a una superficie, una selección de superficies o todas las superficies (manifolds) 

juntas, a este último caso se dice que el sistema está en modo deslizante [8]. 

El control por modo deslizante tiene la propiedad de reducción de orden del sistema y 

baja sensibilidad a los disturbios y variaciones de los parámetros de la planta, por lo tanto, es 

una excelente herramienta para controlar la operación de plantas dinámicas complejas de alto 

orden operadas bajo condiciones inciertas que son muy comunes en la tecnología moderna [6]. 

Esto explica el alto nivel de investigación y publicación de modos deslizantes y el continuo 

interés de los ingenieros en las últimas tres décadas. 
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En la última década, los sistemas de accionamiento basados en MRC han mantenido un 

interés significativo debido a su alta robustez, eficiencia, tolerancia a fallas y bajo costo de 

fabricación, especialmente en aplicaciones emergentes como la movilidad eléctrica y los 

sistemas alimentados por energía fotovoltaica [10], [11]. Diversos trabajos han demostrado la 

viabilidad de los MRC en esquemas de bombeo de agua y aplicaciones de potencia media 

alimentadas por arreglos fotovoltaicos, en los que un convertidor CC–CC adecuado resulta 

esencial para maximizar el aprovechamiento del bus de continua bajo condiciones variables de 

irradiancia [10]. En el ámbito de la electrónica de potencia asociada a MRC, se observa una 

tendencia clara hacia topologías boost, buck–boost e híbridas, diseñadas para ampliar el 

rango de operación del motor cuando la fuente primaria es limitada o variable, así como para 

mejorar la utilización del bus de CD y mitigar problemas de desbalance en configuraciones 

con divisor de tensión, en línea con el uso de convertidores front–end elevadores y 

convertidores bipolares para el accionamiento de MRC [10], [11]. 

Históricamente, el accionamiento convencional del MRC ha dependido del convertidor 

asimétrico por su capacidad para independizar las fases del motor. Sin embargo, esta 

arquitectura presenta limitaciones en la flexibilidad del control de potencia. Ante esto, la 

literatura reciente muestra una tendencia hacia el uso de topologías front-end elevadoras y 

convertidores bipolares que buscan mejorar la utilización del bus de CD y mitigar problemas 

de desbalance en configuraciones con divisor de voltaje [10] [11]. 

A diferencia de la mayoría de las investigaciones, que centran su atención en la dinámica 

mecánica (par y velocidad), este trabajo desvía la atención hacia el convertidor de potencia. 

Bajo esta perspectiva, se propone el uso de un inversor trifásico convencional con un divisor 

de voltaje capacitivo y un convertidor boost integrado. En este esquema, el inversor se trata 

como el sistema dinámico principal, mientras que el MRC se considera como una perturbación 

de carga RL no lineal con variaciones paramétricas. 

Si bien esta investigación se originó hace más de una década, mantiene una vigencia 

absoluta ante la evolución de los semiconductores de banda ancha, como el Carburo de Silicio 

(SiC). La aparición de plataformas de procesamiento de última generación, incluyendo DSPs 
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de alto rendimiento, FPGAs y SoCs con aceleradores dedicados, permite ahora ejecutar 

algoritmos de Modos Deslizantes en cascada con controles PI con latencias mínimas. Esta 

combinación resuelve el desafío crítico del balance de voltaje en los capacitores del divisor del 

voltaje y la estabilidad del bus, garantizando una robustez del hardware que los controles 

lineales tradicionales no logran alcanzar frente a las exigencias de los sistemas de reluctancia 

modernos. 

 

1.2 Motivación. 

Diversos sectores económicos, como la industria, el transporte y los electrodomésticos, 

dependen de motores eléctricos para realizar sus procesos productivos. En consecuencia, la 

generación y transformación de energía desde diversas fuentes de alimentación hacia los 

motores eléctricos se ha convertido en una actividad fundamental y de gran relevancia 

económica. En este contexto, la búsqueda de alternativas más eficientes en el conjunto 

convertidor-motor se vuelve una estrategia clave de competitividad para las empresas 

dedicadas al desarrollo de tecnologías de propulsión eléctrica. Un ejemplo claro se encuentra 

en las tecnologías de transporte que requieren motores eléctricos para generar los sistemas de 

tracción [12]. Por lo tanto, nuestra primera motivación es incursionar en la búsqueda de 

nuevas topologías y esquemas de control que permitan competir dentro del amplio espectro de 

soluciones existentes para la transformación y el control de la energía aplicada a sistemas 

propulsores basados en motores eléctricos. 

Hoy en día, el Motor de Reluctancia Conmutada (MRC) se considera una alternativa 

viable frente al motor de inducción (IM) y el motor síncrono de imán permanente (PMSM), 

principalmente debido a su rotor pasivo sin devanados ni imanes permanentes. Esta 

característica elimina las pérdidas por efecto Joule asociadas a las corrientes inducidas en el 

rotor del motor de inducción, así como las pérdidas por corrientes parásitas y los riesgos de 

desmagnetización térmica presentes en los imanes permanentes del motor síncrono [13], [14]. 

Además, los imanes de tierras raras utilizados en los PMSM implican una fuerte dependencia 

de materiales críticos, con impactos en el costo, la disponibilidad y la sostenibilidad de estas 
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máquinas [15]. En contraste, el MRC concentra la disipación térmica principalmente en el 

estator y reduce significativamente las pérdidas rotóricas, lo que mejora su robustez y 

fiabilidad en un amplio rango de condiciones de operación [16] [17].	 Sin embargo, debido a su 

estructura fuertemente no lineal, el MRC requiere que el convertidor de potencia asociado 

maneje la energía de manera precisa y consistente, de modo que la máquina eléctrica pueda 

extraer el máximo de energía con la mayor eficiencia posible a partir del convertidor que la 

alimenta. Aunque este tipo de motor fue propuesto originalmente en el siglo XIX, su auge se 

consolidó a partir de la década de 1970, gracias al avance de tres áreas tecnológicas 

fundamentales: la electrónica digital, la electrónica de potencia y los esquemas modernos de 

control para sistemas no lineales [12] [18] [19]. En consecuencia, nuestra segunda 

motivación es el desarrollo de un convertidor electrónico de potencia específico para este tipo 

de motores, considerando que las topologías más empleadas hasta ahora son de carácter 

convencional, conocidas de manera general como convertidores asimétricos. 

Uno de los problemas característicos de los convertidores asimétricos es que deben 

responder a exigencias de corriente muy elevadas en intervalos de tiempo muy pequeños. Esto 

se debe a que, a altas velocidades de operación, el MRC demanda valores de 𝑑𝑖/𝑑𝑡 elevados 

para energizar los devanados de los polos del estator, y, adicionalmente, requiere desalojar 

rápidamente la corriente de fase para desmagnetizar el núcleo del estator y conservar el 

desacople de flujos magnéticos entre polos, condición crucial para el control de la 

conmutación de la máquina eléctrica. A bajas velocidades, por la naturaleza misma del MRC, 

es necesario conmutar cada fase mediante un voltaje “troceado” para mantener el control de la 

corriente de fase [19]. Todo lo anterior provoca que la corriente de CD presente un rizo 

significativo, que la corriente pueda volverse discontinua y que, en consecuencia, se genere un 

alto contenido armónicos. Desde el punto de vista de control, nuestra tercera motivación es 

aprovechar que este tipo de convertidores representa una buena oportunidad para aplicar un 

esquema de control robusto; en particular, se propone el uso de control por modos 

deslizantes, ya que este tipo de control es especialmente adecuado para sistemas altamente no 

lineales y variantes en el tiempo, además de ser robusto e insensible a perturbaciones [7]. 
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Para dar solución a los problemas anteriores, la presente investigación propone una 

arquitectura de conversión basada en un inversor convencional con un divisor de voltaje 

capacitivo y una etapa boost. Se aborda específicamente la limitación del bus DC, la cual 

restringe la aplicación del voltaje total y es susceptible a desbalances de los capacitores. 

La contribución fundamental reside en el desarrollo de una estrategia de control robusta 

bajo la técnica de Modos Deslizantes en cascada con un PI, diseñada para estabilizar el punto 

neutro del bus y gestionar la conversión de potencia de manera independiente a las 

perturbaciones del MRC. Con ello, se busca no solo resolver las restricciones de voltaje, sino 

también garantizar la vigencia de la propuesta ante las exigencias de procesamiento y 

eficiencia de las tecnologías actuales, como el SiC y los sistemas SoC/FPGA. 

 

1.3 Resumen del contenido de esta tesis. 

En el primer capítulo de este trabajo se da una breve explicación de lo que es de interés 

para la realización relacionando el estado del arte con las problemáticas que existen, desde la 

conversión de la energía eléctrica en otro tipo de energía eléctrica y/o mecánica hasta lo que 

encierra el control para llevar a cabo esa conversión. 

En el segundo capítulo se revisan convertidores electrónicos de potencia para dos clases 

de motores, inducción y de reluctancia conmutada, esto con el fin de ver los modos de 

operación con carga lineal RL y adentrarnos un poco a lo que es la conversión de energía 

eléctrica mediante el análisis de circuitos y mediante gráficos y así comenzar a definir algunos 

conceptos para luego pasar a diseñar un convertidor para un MRC. 

El tercer capítulo está dividido en varias secciones, primeramente, explica los principios 

de operación de un MRC que es la carga del sistema (convertidor) que se diseñó, y así conocer 

lo que los convertidores deben ser capaces de realizar. La siguiente sección analiza tres 

convertidores para MRC, dos básicos (asimétricos) y uno con una topología nueva basada en 

un convertidor inversor para un motor de inducción, que después se comparan en base a su 
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topología, rapidez, y formas de las corrientes y voltajes, y a partir de allí se define cual es el 

convertidor base para el diseño de un nuevo convertidor. La siguiente parte del capítulo 

soluciona los principales problemas del convertidor base analizando y diseñando una etapa 

que se acopla al convertidor base. 

En el cuarto capítulo se realiza el análisis para encontrar el modelo matemático de todo el 

sistema en el espacio de estado y una vez obtenidas las ecuaciones de estado se procedió a 

realizar el diseño de un control basado en modos deslizantes. 

El quinto capítulo muestra la implementación del sistema y su control en un MRC, 

teniendo en cuenta los elementos utilizados para realizar una maqueta prototipo para 

posteriormente seguir con la investigación y desarrollo de una nueva tecnología. 

Y por último se tiene el capítulo de resultados y conclusiones. 
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II CONVERTIDORES ELECTRÓNICOS DE POTENCIA 

En este capítulo se analizará algunos convertidores de potencia, desde su 

funcionamiento, así como su modelado matemático. El capítulo está dividido en dos partes, la 

primera parte hablaremos sobre los inversores y en la segunda parte de los convertidores 

asimétricos. Aun cuando parte de estos conceptos se encuentran en la literatura clásica sobre 

inversores, es importante resaltar algunos de sus principios de operación, debido a la 

naturaleza del convertidor propuesto en este trabajo. 

2.1 Convertidores clásicos (inversores) 

Los inversores (convertidores DC/AC) tienen muchas aplicaciones hoy en día, como, por 

ejemplo, se usan en monitores, en sistemas basados en fuentes de alimentación DC (baterías, 

celdas solares, turbinas eólicas, etc.), impulsores de motores de inducción, hornos de 

inducción, entre muchas otras aplicaciones. 

Existen básicamente dos clasificaciones de inversores, monofásicos y trifásicos, los 

cuales a su vez se dividen en básicamente cuatro tipos, alimentados por voltaje (VFI, Voltage 

Fed Inverter), alimentados por corriente (CFI, Current Fed Inverter), alimentados por voltaje 

controlado (DC-Link Voltage) y pulso resonante [2]. En este trabajo, sólo se analiza el inversor 

monofásico y trifásico alimentado por voltaje, ya que para el propósito del presente trabajo 

sólo es necesaria la alimentación por voltaje. También solamente se analiza para cargas RL 

debido a que el MRC es altamente inductivo y variante en el tiempo. 

2.1.1 Inversor monofásico de medio puente alimentado por voltaje con carga RL 

Para convertir la energía de CD a CA se utiliza un inversor y debido a que la CA tiene 

dos polaridades, es necesario dividir en dos modos de operación la conmutación de los 

dispositivos semiconductores de potencia del inversor, los cuales se explican individualmente 

a continuación con la ayuda del circuito mostrado en la Figura 2.1: 
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• Modo 1: S2 es apagado y se enciende S1 durante un tiempo 𝑇/2, donde 𝑇 es el tiempo 

total de cada ciclo (periodo), por lo tanto, el voltaje del capacitor C1 es entregado a la 

carga durante el primer medio ciclo, entonces: 

𝑣!" = 𝑣#/2 = 𝑣$ (2.1) 

	

• Modo 2: S1 es apagado y se enciende S2 durante un tiempo 𝑇/2, por lo tanto, el voltaje 

del capacitor C2 es entregado a la carga durante el segundo medio ciclo. 

𝑣!% = −𝑣#/2 = −𝑣$ (2.2) 

	

Los dos modos se repiten, y así se entrega voltaje y corriente positivos durante la mitad 

de un ciclo y voltaje y corriente negativos durante el otro medio ciclo como se ve en la Figura 

2.3. 

	

Figura 2.1 Inversor Monofásico de Medio Puente. 

	

Figura 2.2 Modos de operación del inversor monofásico de medio puente. a) Modo 1 y b) Modo 2. 
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A continuación, en la Figura 2.3 se muestran las formas de onda a la salida del inversor, 

así como las señales de disparo de los interruptores S1 y S2. 

	

Figura 2.3 Formas de onda para los modos 1 y 2. 

2.1.2 Inversor monofásico de puente completo con carga RL. 

La principal desventaja del inversor anterior es el uso de dos capacitores que forman un 

divisor de tensión, esto es que el voltaje de salida es igual a la mitad del voltaje de entrada 

𝑣$&'( = 𝑣#/2 , para solucionar este problema se sustituyen los capacitores por dos 

interruptores electrónicos, a esta topología se le llama puente completo y se muestra en la 

Figura 2.4. 

	

Figura 2.4 Inversor monofásico de puente completo. 



CONVERTIDORES ELECTRÓNICOS DE POTENCIA 

	 14	

Para explicar la operación de este inversor se divide en cuatro modos de operación 

(estados) lo cual permite entender la acción del diodo de libre rodada (freewheeling) y la 

desenergización forzada. Esto nos ayudará a comprender fácilmente el funcionamiento de los 

estados de conmutación del convertidor electrónico propuesto para un MRC. Los modos de 

operación son mostrados en la Figura 2.5. 

	

Figura 2.5 a) Modo 1, b) Modo 2, c) modo 3 y d) modo 4 del inversor monofásico de puente completo. 

 

• Modo 1: Energización positiva. S3 y S4 son apagados y se encienden S1 y S2 como se 

muestra en la Figura 2.5a durante un tiempo 𝑇)/2 , donde 𝑇)  es el tiempo total que 

conducen cada par de interruptores (S1S2 y S3S4), por lo tanto, el voltaje de la fuente 𝑣# 

es entregado a la carga 𝑣$ = 𝑣#. 

Para determinar la corriente de salida instantánea durante este modo, por la ley de 

Kirchhoff para voltajes se tiene que 

𝑣# − 𝑣* − 𝑣+ = 0 
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Despejando 𝑣+ 

𝑣+ = 𝑣# − 𝑣* 

𝐿
𝑑𝑖+
𝑑𝑡 = 𝑣# − 𝑖+ ∙ 𝑅 

resolviendo por medio de la transformada de Laplace 

𝐿 ∙ 𝑠 ∙ 𝐼(𝑠) − 𝐿 ∙ 𝐼" =
𝑣#
𝑠 − 𝑅 ∙ 𝐼(𝑠) 

𝐿(𝑠 ∙ 𝐼(𝑠) − 𝐼") =
𝑣#
𝑠 − 𝑅 ∙ 𝐼(𝑠) 

𝑠 ∙ 𝐼(𝑠) − 𝐼" =
𝑣#
𝐿 ∙ 𝑠 −

𝑅
𝐿 ∙ 𝐼(𝑠) 

𝐼(𝑠) 2𝑠 +
𝑅
𝐿4 =

𝑣#
𝐿 ∙ 𝑠 + 𝐼" 

𝐼(𝑠) =
𝑣#

𝐿 ∙ 𝑠(𝑠 + 𝑅𝐿)
+

𝐼"

𝑠 + 𝑅𝐿
 

Resolviendo por fracciones parciales y agrupando tenemos 

𝐼(𝑠) =
𝑣#
𝑅 ∙ 𝑠 −

𝑣#

𝑅 5𝑠 + 𝑅𝐿6
+

𝐼"

𝑠 + 𝑅𝐿
=
𝑣#
𝑅 7

1
𝑠 −

1

𝑠 + 𝑅𝐿
9 +

𝐼"

𝑠 + 𝑅𝐿
 

Utilizando la antitransformada de Laplace 

𝑖(𝑡) =
𝑣#
𝑅 21 − 𝑒

,*+-4 + 𝐼" ∙ 𝑒
,*+- (2.3) 

donde 𝐼" es el valor de corriente en la carga al iniciar el modo 1, entonces 0 ≤ 𝑡 < .!
%

, es 

decir que la mitad de un ciclo es .
%
= .!

%
+ /

%
, donde 𝛼 2⁄  es el tiempo que existe entre el 
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modo 1 al 4 y viceversa (cambio de polaridad) para prevenir un corto circuito (shoot-

through). 

• Modo 2: Desenergización forzada (Retorno de energía a la fuente de voltaje). Todos los 

interruptores son apagados como se muestra en la Figura 2.5b durante un tiempo α / 2 en 

el cual se genera un voltaje con signo contrario en la inductancia, circulando por ella una 

corriente decreciente hacia la fuente de alimentación ya sea cerrando el lazo D4, la carga, 

D3 y la fuente de alimentación o el lazo D2, la carga, D1 y la fuente de alimentación. 

Debido a la conducción de los diodos y el cambio de polaridad en el voltaje de la 

inductancia, la Ecuación de voltajes según la ley de Kirchhoff para voltajes queda así 

𝑣# + 𝑣* + 𝑣+ = 0 

Llevando el mismo procedimiento del modo 1, tenemos la transformada de Laplace 

𝐼(𝑠) =
𝑣#
𝑅 7

1

𝑠 + 𝑅𝐿
−
1
𝑠9 +

𝐼%

𝑠 + 𝑅𝐿
 

Antitransformando tenemos que: 

𝑖(𝑡) =
𝑣#
𝑅 2𝑒

,*+- − 14 + 𝐼% ∙ 𝑒
,*+- 

Debido a que este modo es después del modo 1 o del modo 4, la corriente de salida 

durante este modo es 

𝑖(𝑡) =
𝑣#
𝑅 2𝑒

,*+(-,
.!
% ) − 14 + 𝐼% ∙ 𝑒

,*+(-,
.!
% ) (2.4) 

Donde 𝐼% es el valor de corriente en la carga al iniciar el modo 2 (en	el	instante	𝑖(.!
%
)) y el 

tiempo de duración de este modo es .!
%
≤ 𝑡 < .!

%
+ /

%
, es decir, que el ciclo completo de 

este inversor es: 
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𝑇 = 𝑇) + 𝛼 (2.5) 

• Modo 3: Desmagnetización libre. S2 y S4 son apagados y S1 o S3 (o, al contrario) son 

encendidos como se muestra en la Figura 2.5c durante un tiempo 𝛼 2G , siendo este modo 

una alternativa al modo 2, con la diferencia que la corriente tendrá libre camino con 

voltaje cercano a cero a través del lazo S1, la carga y S3 (o S2, la carga y S4) hasta que se 

disipa la energía almacenada en la inductancia o se pasa a otro estado.  

Por la ley de Kirchhoff de voltajes, la ecuación matemática es: 

𝑣+ + 𝑣* = 0 

Realizando el mismo procedimiento que en el modo anterior obtenemos la transformada 

de Laplace. 

𝐼(𝑠) =
𝐼%

𝑠 + 𝑅𝐿
 

Antitransformando 

𝑖(𝑡) = 𝐼% ∙ 𝑒
,*+- 

Debido a que este modo es después del modo 1 o el modo 4, la corriente de salida durante 

este modo es 

𝑖(𝑡) = 𝐼% ∙ 𝑒
,*+(-,

.!
% ) (2.6) 

Donde los valores son los mismos que se definieron en el modo 2. 

• Modo 4: Energización negativa. S1 y S2 son apagados y se encienden S3 y S4 como se 

muestra en la Figura 2.5d durante un tiempo .!
%

, por lo tanto, el voltaje de la fuente Vs es 

entregado en las terminales opuestas de la carga, entonces: 
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𝑣$ = −𝑣# 

La Ecuación matemática para la corriente en este modo es igual al modo 1, sin embargo, 

al tener voltaje negativo, la corriente de salida durante este modo es 

𝑖(𝑡) = −
𝑣#
𝑅 21 − 𝑒

,*+(-,(.!2/))4 + 𝐼" ∙ 𝑒
,*+(-,(.!2/)) (2.7) 

 

Donde 𝐼3 = 𝑖 5.!
%
+ /

%
6 para .!

%
+ /

%
≤ 𝑡 < 𝑇) 

Después de este modo se repite ya sea el modo 2 o el modo 3 durante un tiempo /
%
 

cerrándose así un ciclo completo. 

Se debe enfatizar que este inversor funcionaría sólo con los modos 1 y 4, pero en la 

realidad se debe de hacer uso de un tiempo muerto entre el modo 1 y el 4 para evitar un corto 

circuito con los interruptores S1 y S4 o S2 y S3, para evitar esto se debe de usar cualquiera de 

los modos 2 y 3. En la Figura 2.6 se puede observar que en el intervalo de tiempo que se deja 

para evitar un corto circuito utilizando el modo 2, el nivel de corriente es muy rápido casi 

llegando a cero y no es así utilizando el modo 3 como se puede observar en la Figura 2.7.  

	

Figura 2.6 Formas de onda para los modos 1, 2 y 4. 
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Figura 2.7 Formas de onda para los modos 1, 3 y 4. 

2.1.3 Inversor trifásico de puente completo con carga RL. 

Este inversor se analiza como tres inversores monofásicos completos con voltajes de 

salida desfasados entre si 120°. Existen dos tipos de inversores trifásicos completos según el 

tiempo de conducción de cada interruptor, 180° y 120°. En esta tesis sólo se analiza la 

conducción a 180° debido a su amplio uso. 

El diagrama eléctrico se muestra en la Figura 2.8 y en la Figura 2.9 se muestran las 

formas de onda del voltaje de línea a línea y las secuencias de disparo de los interruptores 

electrónicos de potencia. 

	

Figura 2.8 Inversor trifásico de puente completo. 
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Figura 2.9 Formas de onda para los voltajes de línea y las secuencias de disparo. 

Este inversor consta de 7 modos de operación los cuales se explican según la Figura 2.10. 

• Modo 1: S2, S3 y S4 son apagados y se encienden S1, S5 y S6 durante 0 ≤ 𝜔𝑡 < 𝜋
3G , en 

la Figura 2.11 se ilustra el circuito equivalente con las cargas vistas como impedancias, 

por lo tanto, 𝑣'4 = 𝑣#, 𝑣45 = −𝑣# y 𝑣5' = 0. 

Tomando en cuenta que las impedancias son iguales y resolviendo el divisor de tensión de 

la Figura 2.10 obtenemos los voltajes de fase. 

𝑣'6 = 𝑣56 =
𝑣# ∙

𝑧
2

𝑧
2 + 𝑧

=
𝑧 ∙ 𝑣#
2

𝑧 + 2𝑧
2

=
𝑧 ∙ 𝑣#
3𝑧  

𝑣'6 = 𝑣56 =
1
3𝑣# (2.8) 

Y por la ley de Ohm y respetando la polaridad mostrada en la Figura 2.8, obtenemos: 

𝑣46 = 𝑣'6 − 𝑣# 

𝑣46 = −
2
3𝑣# (2.9) 
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Figura 2.10 Circuito equivalente para el modo 1. 

Los siguientes 5 modos de operación para el inversor trifásico son descritos como se 

realizó en el modo 1 y se resumen en la Tabla 2.1 así como en la Tabla 2.2. 

Tabla 2.1 Tiempos de conducción de cada modo. 

Modo Tiempo de conducción (un ciclo) 

1 0 ≤ ωt <
1
3π 

2 1
3π ≤ ωt <

2
3π 

3 2
3π ≤ ωt < π 

4 π ≤ ωt <
4
3π 

5 4
3π ≤ ωt <

5
3π 

6 5
3π ≤ ωt < 2π 

  
Tabla 2.2 Voltajes de fase y línea de cada modo. 
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Modo Interruptores Circuito Equivalente Voltaje de línea Voltaje de fase 

1 

S1=S5=S6=ON 

	

𝑣'4 = 𝑣#	
𝑣45 = −𝑣#	
𝑣5' = 0	

𝑣'6 =
1
3𝑣#	

𝑣46 = −
2
3𝑣#	

𝑣56 =
1
3𝑣#	

S2=S3=S4=OFF 

2 

S1=S2=S6=ON 

	

𝑣'4 = 𝑣#	
𝑣45 = 0	
𝑣5' = −𝑣#	

𝑣'6 =
2
3𝑣#	

𝑣46 = −
1
3𝑣#	

𝑣56 = −
1
3𝑣#	

S3=S4=S5=OFF 

3 
S1=S2=S3=ON 

	

𝑣'4 = 0	
𝑣45 = 𝑣#	
𝑣5' = −𝑣#	

𝑣'6 =
1
3𝑣#	

𝑣46 =
1
3𝑣#	

𝑣56 = −
2
3𝑣#	

S4=S5=S6=OFF 

4 

S2=S3=S4=ON 

	

𝑣'4 = −𝑣#	
𝑣45 = 𝑣#	
𝑣5' = 0	

𝑣'6 = −
1
3𝑣#	

𝑣46 =
2
3𝑣#	

𝑣56 = −
1
3𝑣#	

S1=S5=S6=OFF 

5 

S3=S4=S5=ON 

	

𝑣'4 = −𝑣#	
𝑣45 = 0	
𝑣5' = 𝑣#	

𝑣'6 = −
2
3𝑣#	

𝑣46 =
1
3𝑣#	

𝑣56 =
1
3𝑣#	

S1=S2=S6=ON 

6 

S4=S5=S6=ON 

	

𝑣'4 = 0	
𝑣45 = −𝑣#	
𝑣5' = 𝑣#	

𝑣'6 = −
1
3𝑣#	

𝑣46 = −
1
3𝑣#	

𝑣56 =
2
3𝑣#	

S1=S2=S3=OFF 
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Existen otros dos modos, uno de ellos consiste en cerrar ya se el conjunto de 

interruptores S1, S3 y S5 o los interruptores S2, S4 y S6 con esto se genera corrientes de libre 

camino y el otro modo sucede cuando abrimos todos los interruptores generándose una 

corriente de retorno a la fuente de alimentación. 

Al igual al inversor monofásico de puente completo no es posible encender los dos 

interruptores que hay en cada lazo en el mismo tiempo (S1-S4, S3-S6 y S5-S2) porque 

provocaría un corto circuito (shoot-through). 

 

2.2 Convertidores asimétricos. 

Este tipo de convertidores no son convencionales debido a sus pocas aplicaciones porque 

sólo permiten corrientes positivas a diferencia de los inversores, aun así, los estudiaremos ya 

que son los más usados en los motores de reluctancia conmutada. El análisis aquí presentado 

parte del principio de que el acoplamiento mutuo entre cada una de las fases es ignorado en los 

MRC, dando la característica de que la generación y control del par en cada uno de los 

devanados de fase es independiente uno del otro, facilitando con ello el diseño del convertidor. 

Por lo anterior, es importante hacer la siguiente observación: la energía del campo magnético 

tiene que ser provista de una trayectoria durante la conmutación de la fase, o de lo contrario, 

resultará en un voltaje excesivo a través de los devanados y, por lo tanto, exceder las 

capacidades de los interruptores semiconductores de potencia encargados de la conmutación 

provocándoles falla severa. Por lo cual, la forma en que esa energía es manejada hace que un 

convertidor difiera de otro generando diversas topologías de convertidores para manejar un 

MRC. Se puede jugar de diversas formas en la colocación de los componentes del circuito de 

conmutación para el manejo de la energía, pero lo que es esencial, como se mencionó 

anteriormente, es la trayectoria de desalojo del magnetismo en los devanados a través de 

diodos de libre rodada o desmagnetización colocados estratégicamente para cada una de las 

diversas topologías. Analizaremos dos de las topologías trifásicas básicas, el convertidor 

Clásico y el convertidor Miller, las cuales tienen como característica principal que las fases del 

MRC son conectadas en serie a los interruptores que las energizan [20]. 
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2.2.1 Convertidor clásico 

También conocido como puente asimétrico, el cual usa dos interruptores y dos diodos de 

libre rodada por cada fase. En la Figura 2.11 se muestra un convertidor clásico de 3 fases. 

Las principales ventajas de este convertidor, es el rango relativamente bajo de voltaje de 

los componentes y la principal característica es que todas sus fases pueden ser analizadas y 

controladas independientemente [21], lo cual es esencial para la operación en alta velocidad 

[12]. La principal desventaja de este convertidor es el número total de componentes 

electrónicos. 

	

Figura 2.11 Convertidor puente asimétrico. 

El funcionamiento para el convertidor clásico se basa en tres modos de operación, 

tomando en cuenta sólo una fase ya que éstas son independientes [21] [12]. 

• Modo 1: Magnetización. Los dos interruptores S1 y S2 se activan (se cierran) aplicando 

así el voltaje CD a la carga. La corriente aumentara en la carga a medida que fluye por el 

lazo compuesto por la terminal positiva de la fuente Vs, S1, la carga, S2, y la terminal 

negativa Vs. El tiempo de activación de los dos dispositivos dependerá de la corriente 

máxima que se desea. Cuando la corriente se eleva hasta el valor de referencia entonces 

los interruptores S1 y S2 se desactivan. El circuito equivalente se muestra en la Figura 

2.12a. 
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• Modo 2: Desenergización libre. S2 permanece encendido y se apaga a S1, como la carga 

está energizada se crea una corriente de libre camino a través del lazo formado por la 

carga, S2 y D1. El circuito equivalente se muestra en la Figura 2.12b. 

• Modo 3: Desenergización forzada. S1 y S2 se apagan, la energía almacenada en la 

inductancia de la fase trata de mantener el mismo sentido de la corriente y por lo tanto la 

polaridad de la bobina cambia y se convierte entonces en una fuente de corriente que 

polariza directamente a los diodos D1 y D2, entonces la corriente de la carga fluirá a 

través de D2, la terminal positiva Vs, la terminal negativa Vs, D1 y la carga.  La energía 

almacenada en la carga es regresada a la fuente CD. El circuito equivalente se muestra en 

la Figura 2.12c. 

	

Figura 2.12 Circuitos equivalentes a) Modo 1, b) modo 2 y c) modo 3 del convertidor clásico. 

 

	

Figura 2.13 Formas de onda para las tres fases en los modos 1 y 2. 
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Figura 2.14 Formas de onda para las tres fases en los modos 1 y 3. 

2.2.2 Convertidor Miller 

Este convertidor tiene como característica principal que utiliza un interruptor por fase 

más un interruptor compartido para todas las fases, es por eso que también es llamado 

convertidor n+1, donde n es el número de fases. Al tener un interruptor compartido, se 

presenta dos grandes desventajas al compararlo con otros convertidores, no pueden 

magnetizarse dos fases al mismo tiempo y debe de desmagnetizarse completamente una fase 

para poder magnetizar la siguiente fase [18], esto tratará el Capítulo 3 del presente trabajo. La 

Figura 2.15 muestra el diagrama eléctrico de un convertidor Miller. 

	

Figura 2.15 Convertidor Miller. 
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Los modos de operación para el convertidor Miller se muestran en la Figura 2.16 y se 

explican a continuación para una fase [18]: 

• Modo 1: Energización. Los dos interruptores S0 y S1 se encienden aplicando así el 

voltaje CD a la carga. La corriente aumentará en la carga a medida que fluye por el lazo 

compuesto por la terminal positiva de la fuente Vs, S0, la carga, S1, y la terminal negativa 

Vs. El circuito equivalente se muestra en la Figura 2.16a. 

• Modo 2: Desenergización libre. S0 es apagado, entonces la corriente de rodada libre fluye 

a través de la carga, S1 y D0. El circuito equivalente se muestra en la Figura 2.16b. 

• Modo 3: Desenergización forzada. S1 es apagado y la energía almacenada en la carga 

fluye a través de D0, la carga y D1 devolviéndose energía a la fuente Vs. El circuito 

equivalente se muestra en la Figura 2.16c. 

	

Figura 2.16 a) Modo 1, b) modo 2 y c) modo 3 del convertidor Miller. 

 

En la Figura 2.17 se muestra que es lo que sucede antes de que se desenergice 

completamente una fase y se empiece a energizar la siguiente fase. Se puede notar que la fase 

a está en el modo 3 cuando la fase b entra en el modo 1, por lo tanto, el voltaje negativo 

generado en la fase 1 se vuelve cero y la fase a automáticamente entra en el modo 2 hasta que 

se colapsa toda la energía almacenada en la fase. Estos es una desventaja en medias y altas 

velocidades, que como ya se mencionó, será explicado en el Capítulo 3. 
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Figura 2.17 Formas de onda para los tres modos de operación del convertidor Miller. 

 

2.3 Conclusiones del capítulo 

En este capítulo se vieron diferentes topologías de convertidores y sus principios de 

operación, y se observa la diferencia entre los convertidores inversores y los asimétricos. Está 

diferencia consiste en que en el caso de los inversores la polaridad del voltaje de salida, así 

como la corriente alterna cada mitad de un ciclo y no así en los convertidores asimétricos. 

También se observa que en los convertidores inversores existe la posibilidad de un corto 

circuito (shoot-through) como se explica en la sección 2.1.2 en su parte final y tal posibilidad 

no sucede en los convertidores asimétricos debido a la forma de conexión de las fases del 

MRC [20]. 

En los convertidores asimétricos existe discontinuidad en las corrientes de fase lo cual 

hace que tengan alto contenido armónico a la salida, pero la corriente de entrada no es 

discontinua, entonces se podría hacer uso de filtros a la entrada para reducir el contenido 

armónico. 
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III DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DE UN CONVERTIDOR PARA UN MRC 

Para el diseño de un convertidor electrónico de potencia, primeramente, se debe tomar en 

cuenta el tipo de energía eléctrica de la fuente de alimentación, la cual es la entrada al 

convertidor de potencia, así mismo, considerar cual es la forma de la energía eléctrica que la 

carga conectada a la salida del convertidor demanda. Para ello necesitamos conocer el 

principio de operación de la carga a la que se le suministrará la energía proveniente del 

convertidor, es decir, se debe conocer el comportamiento del MRC como una carga altamente 

no lineal, para posteriormente explicar su efecto en los convertidores de interés para el 

presente trabajo, los cuales serán el convertidor Clásico, Miller y un inversor trifásico aplicado 

a un MRC. 

 

3.1 Motor de reluctancia conmutada. 

Un Motor de Reluctancia Conmutada (MRC) tiene como característica principal, que el 

rotor está diseñado de tal forma que presenta polos salientes y que no requiere de bobinados de 

ningún tipo, además de no contener imanes ni en el rotor, ni en el estator, dándole 

características de desempeño que son superiores en comparación a otros motores. Pero el 

hecho de tener polos salientes en el rotor lo hace altamente no lineal con parámetros variantes 

en el tiempo, lo cual le genera también sus propias desventajas [19]. 

3.1.1 Constitución geométrica del MRC. 

En los polos del estator se ubican las bobinas conectadas en serie a pares diametralmente 

opuestos y que forman las fases del motor. El número de polos del rotor tiene que ser tal que 

impida, para cualquier posición, la alineación completa con todos los polos del estator, ya que 

siempre ha de existir algún polo en el rotor que pueda alcanzar el alineamiento. Comúnmente 

se utiliza un mayor número de polos en el estator: 

𝑁7 > 𝑁8 
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Donde 𝑁7 es el número de polos en el estator y 𝑁8 es el número de polos en el rotor. 

Actualmente se utilizan las siguientes configuraciones, tomándose el primer número como la 

cantidad de polos en el estator seguido por la cantidad de polos en el rotor: para dos fases 4/2, 

para tres fases 6/4 y 12/8, para cuatro fases 8/6 y 16/12 y para cinco fases 10/8. 

La relación entre velocidad y frecuencia de conmutación fundamental de cada fase, está 

dada por la Ecuación 3.1 [19]. 

𝑓" = 𝑛𝑁8 =
𝑟. 𝑝.𝑚.
60 𝑁8 (3.1) 

donde 𝑛 es la velocidad del motor en revoluciones por segundo y 𝑓" está dada en Hertz. 

Si hay 𝑝 fases, entonces existen 𝑝𝑁8 pasos por revolución, por lo tanto, cada uno de estos 

pasos tiene un desplazamiento angular 𝛾 que se puede determinar por la Ecuación 3.2 [19]. 

𝛾 =
2𝜋
𝑝𝑁8

	𝑟𝑎𝑑 (3.2) 

3.1.2 Principio de generación de par motor en el MRC. 

En la Figura 3.1 se observa que al hacer fluir una corriente eléctrica a través de la fase b 

se crea un campo magnético el cual busca la trayectoria para el flujo magnético hacia el rotor 

con menor oposición, es decir, la mínima reluctancia, por lo cual se provoca un movimiento 

del polo saliente del rotor que se encuentra más cercano al polo del estator energizado,  

buscando de esta forma alinearse para reducir la reluctancia entre los dos polos [19], 

originando un ángulo de paso igual a 15º. El proceso de movimiento anterior obliga, por lo 

tanto, a conocer en todo momento la posición del rotor con respecto al estator para determinar 

la secuencia correcta al energizar cada una de las fases. 
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Figura 3.1 Vista transversal de un MRC trifásico de 12/8. 

Existe una variación en el valor de la inductancia 𝐿  en cada fase causada por el 

movimiento del rotor siendo la inductancia mínima 𝐿&9: en la posición en que los polos están 

desalineados y 𝐿&'( en que los polos están alineados, en la Figura 3.2 se explica lo anterior 

para la fase a con dos diferentes posiciones del rotor, donde el ángulo de giro del rotor entre la 

posición de alineación y la desalineada es: 

∅ =
𝜋
𝑁8
	𝑟𝑎𝑑 (3.3) 

  

	

Figura 3.2 Ángulo entre posición de alineación y posición de desalineación para un MRC 12/8. 
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En la Figura 3.3, se interpreta de forma gráfica lo que se muestran en las Figuras 3.1 y 

3.2, tomando en cuenta a 𝛼 y 𝛽 como los instantes de energización y desenergización de la 

fase a respectivamente. En la misma Figura 3.3 se muestra la corriente en la fase a y el par 

motor generado por esta misma fase, donde las formas de onda de las señales son consideradas 

en su forma ideal. Cada una de las fases contribuye con una tercera parte del par motor total. 

En la Figura 3.4 se presenta tres regiones de operación; motor, generador y frenado. 

Básicamente la región de operación como motor se produce cuando la fase es energizada en la 

región de pendiente positiva de la inductancia, donde se produce el par motor positivo. La 

región de operación como generador es cuando el par motor es negativo y se produce con la 

energización de la fase cuando la pendiente de la inductancia es negativa. Finalmente, la 

región de operación de frenado se da en la parte de inductancia máxima, que en este caso está 

idealizada en forma plana, en este caso el par generado es cero debido a que la pendiente es 

cero. Por lo tanto, se vuelve importante determinar la posición que tienen los polos uno con 

respecto al otro para secuenciar de forma correcta el instante de energización de cada una de 

las fases, para producir siempre par motor. 

	

Figura 3.3 Operación ideal de un MRC con respecto a la posición del rotor. 
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Figura 3.4 Cuadrantes de operación de un MRC. 

 

3.2 Principios de funcionamiento de un convertidor asimétrico aplicado a un 
MRC. 

3.2.1 Convertidor clásico con carga MRC. 

Se conecta un convertidor clásico (asimétrico) a un MRC 12/8 como se muestra en la 

Figura 3.5. 

	

Figura 3.5 Conexión del convertidor clásico trifásico con un MRC 12/8. 

En la Figura 3.2 se observa cual es el ángulo entre la posición alineada del polo saliente 

del rotor con el polo del estator (𝐿&'() y la posición no alineada del polo saliente del rotor con 

el polo del estator (𝐿&9:) que es de 22.5º. Este ángulo determina el margen angular para 
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energizar la fase correspondiente y obtener el par motor deseado. Pero en realidad, en la 

Figura 3.6 se muestra que la fase aún sigue magnetizada en la región de frenado y en la región 

de generador a causa del flujo de corriente que aún circula por la fase debido a la 

autoinducción, sobrepasando el ángulo de 22.5º y provocando una caída en la generación de 

par motor. El ángulo ∆ (ángulo que conducen los diodos en el modo 3) se reduce en el 

convertidor debido al voltaje negativo generado a través de la inductancia (fase) como ya se 

explicó en el modo 2 de la sección 2.1.2. 

Debido al problema de rizo en la generación de par motor en el MRC, existen diferentes 

métodos para reducirlo, uno de ellos está en la capacidad del convertidor de energizar dos 

fases al mismo tiempo (traslape de energización de fases) [20], lo cual es una gran ventaja 

para el convertidor clásico. 

	

Figura 3.6 Ángulos de disparo del convertidor clásico. 

3.2.2 Convertidor Miller con carga MRC. 

El convertidor Miller se conecta a un MRC como se muestra en la Figura 3.7: 
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Figura 3.7 Conexión del convertidor Miller trifásico con un MRC 12/8. 

Al tener como base la Figura 2.17, se observa que si se energiza la fase b durante la 

desenergización forzada (modo 3) de la fase a mediante los diodos D0 y D1, la fase a entraría 

en desenergización libre (modo 2), por lo tanto, la región sombreada en rojo en la Figura 3.6 

se haría más ancha, influyendo notablemente en la caída del valor para el par motor, debido a 

que la fase a aún contiene energía en la región de generador. 

Por lo anterior, se puede concluir que el convertidor Miller sólo servirá para velocidades 

lo suficientemente bajas como para no sacrificar el par motor. Además, por obviedad el 

convertidor Miller no es capaz de traslapar fases a diferencia del convertidor Clásico que si es 

capaz. 

 

3.3 Principios de funcionamiento de un convertidor convencional (inversor) 
aplicado a un MRC. 

Aunque la topología para un inversor trifásico de puente completo como el de la Figura 

2.8 (las fases dependen del número de ramas de conmutación en el convertidor) sugiere que no 

es posible ser utilizada en un MRC, y esto es simplemente porque algunos autores dan las 

mismas desventajas que pueda tener en un motor de inducción a que si es implementado en un 

MRC, sin tomar en cuenta que los principios de operación de ambas máquinas son totalmente 

diferentes. En la Figura 3.8 se muestra la topología de un inversor en conjunto con dos 

capacitores que forman un divisor de voltaje formando así una topología que se llamará 
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convertidor bipolar [22], ya que su función no es la de un inversor si no la de un convertidor 

para un MRC, añadiendo como característica que se producirá tanto corriente positiva, como 

corriente negativa en una misma fase (lo que le da la característica bipolar). 

	

Figura 3.8 Conexión del convertidor Bipolar trifásico a un MRC 12/8. 

El convertidor bipolar se basa en la Ecuación para el par motor explicado en [19] y en 

[20] 

𝑇 =
𝑖%

2
𝑑𝐿
𝑑𝜃 

(3.4) 

 

La Ecuación 3.4 es utilizada por la mayoría de los autores para justificar la utilización de 

corriente unipolar para la generación de par motor unipolar en un MRC, pero en este caso se 

utiliza esta Ecuación (aprovechando la característica de la corriente al cuadrado) para la 

implementación del convertidor bipolar o corriente bipolar en un MRC [22] para generar par 

motor unipolar. 
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3.3.1 Modos de operación del convertidor Bipolar. 

En la Figura 3.9 se muestra como la corriente 𝑖' (corriente en la fase a) va alternándose 

entre valor positivo y valor negativo, generando par motor positivo siendo así que el sentido 

del par motor sólo depende de la posición y no del sentido de la corriente. 

	

Figura 3.9 Ángulos de disparo del convertidor Bipolar. 

En la Tabla 3.1 se muestra la secuencia de conmutación del convertidor Bipolar 

comenzando por la fase a. 

Tabla 3.1 Secuencia de conmutación del convertidor Bipolar. 

Secuencia Fase Modo Interruptor Signo 
Corriente/Voltaje 

1 a 1 S1 +/+ 
2 D2 +/- 

2 b 1 S4 -/- 
2 D3 -/+ 

3 c 1 S5 +/+ 
2 D6 +/- 

4 a 1 S2 -/- 
2 D1 -/+ 

5 b 1 S3 +/+ 
2 D4 +/- 

6 c 1 S6 -/- 
2 D5 -/+ 
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Si se observa bien la Figura 3.8, se puede ver que el convertidor Bipolar no es capaz de 

manejar corrientes de libre camino debido a que los diodos de desahogo están en antiparalelo a 

los interruptores, cosa que no sucede en los convertidores asimétricos analizados 

anteriormente, por lo tanto, el convertidor Bipolar sólo tiene dos modos de operación: 

energización y desenergización forzada como se puede ver en la Figura 3.9, los cuales son 

iguales al convertidor Clásico con la diferencia que sólo se conmuta un solo interruptor como 

se expone en la Tabla 3.1. 

 

3.4 Comparación entre convertidores. 

Se hará un resumen de lo que se espera de cada convertidor al aplicarse a un MRC y en 

base a esto determinar cuál será el convertidor a utilizar. 

3.4.1 Reutilización de la energía almacenada en las fases. 

Primeramente se tiene que las fases al ser altamente inductivas, almacenan energía 

considerablemente alta, y que para nuestro propósito se debe de disipar lo más rápidamente 

posible, pero tampoco podemos desconectar la fase repentinamente ya que se elevaría el 

voltaje a niveles muy altos provocando destrucción de los dispositivos de conmutación, 

entonces hay varios caminos por donde se puede conducir a esta energía, una de ellas es 

disiparla con una resistencia eléctrica (convertidor R-Dump) [18], la cual se lograría disipar la 

energía muy rápidamente pero con la desventaja de que esta energía eléctrica se convierte en 

calor, entonces no es posible la recuperación de la energía. 

Otro método para disipar la energía almacenada es la utilización de capacitores 

(convertidor C-Dump) [18] en lugar del uso de resistencias, lo cual a estos tipos de 

convertidores los hace más eficiente debido a que no se disipa la energía en forma de calor y 

puede ser reutilizada.  
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El método que se utiliza en el convertidor Clásico es el de utilizar la energía ya sea de 

regreso a la fuente o entregarla a la siguiente fase, en el convertidor Miller esta energía 

solamente es devuelta a la fuente y en el convertidor Bipolar también es regresada a la fuente 

o utilizada en la siguiente fase, pero con la ventaja que se tiene dos capacitores los cuales 

suavizan el esfuerzo de la fuente al momento de energizar a las fases. 

Ahora se analizarán matemáticamente los convertidores Clásico y Bipolar para realizar 

una comparativa de eficiencia en cuanto a recuperación de energía cuando es encendida la fase 

a antes de que se desenergice totalmente la fase c (como se vio anteriormente el convertidor 

Miller no aplica en esta condición). Primeramente, será el turno del convertidor Clásico y 

después el convertidor Bipolar. 

3.4.1.1 Reutilización de la energía almacenada en la fase en el convertidor Clásico. 

	

Figura 3.10 Circuitos equivalentes en la desenergización de una fase para el convertidor Clásico a) 
etapa 1 y b) etapa 2. 

En la Figura 3.10 se muestra a la fase c (fase que se desenergiza) como una fuente de 

corriente la cual es variable decreciente y se muestran dos etapas que en conjunto equivalen a 

∆ y a continuación se explican: 

• Etapa 1. En este momento solamente la fase c alimenta a la fase a y también parte de su 

energía es regresada a la fuente Vs, entonces tenemos por la ley de Kirchhoff para 

corrientes: 

𝑖5 − 𝑖; − 𝑖' = 0 

𝑖' = 𝑖5 − 𝑖; (3.5) 
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Esta etapa es válida si y sólo si i< ≥ i= ya que la energía almacenada en i< va decreciendo 

y la corriente i= va creciendo, entonces se deduce que durante esta etapa la corriente i> es 

negativa y por lo tanto la fuente también recibe energía. 

• Etapa 2. En este momento la fase c y la fuente Vs entregan juntos corriente para 

energizar la fase a, entonces por la ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 

𝑖5 + 𝑖; − 𝑖' = 0 

𝑖' = 𝑖5 + 𝑖; (3.6) 

Esta etapa es válida si y sólo si i< < i= hasta que 𝑖5 = 0 y después de que sucede esto 

solamente la fuente Vs entrega energía a la fase a.  

3.4.1.2 Reutilización de la energía almacenada en la fase en el convertidor Bipolar. 

	

Figura 3.11 Circuito equivalente en la desenergización de una fase para el convertidor Bipolar a) etapa 
1 y b) etapa 2. 

En la Figura 3.11 se muestra a la fase c como una fuente de corriente la cual es variable 

decreciente y se muestran dos etapas que en conjunto equivalen a ∆ y a continuación se 

explican: 

• Etapa 1. En este momento solamente la fase c alimenta a la fase a y también parte de su 

energía es regresada a la fuente Vs, entonces tenemos por la ley de Kirchhoff para 

corrientes: 

𝑖5 − 𝑖; − 𝑖5" − 𝑖' = 0 
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𝑖' = 𝑖5 − 𝑖5" − 𝑖; (3.7) 

Esta etapa es válida si y solo si i< ≥ i= y se puede apreciar tanto en la Figura 3.11a como 

en la Ecuación 3.7 que la corriente en la fase a es proporcionada por la fase c y el resto de 

la energía almacenada es devuelta a la fuente Vs y al capacitor C1. 

• Etapa 2. En este momento la fase c, la fuente Vs y el capacitor C1 entregan juntos 

corriente para energizar la fase a, entonces por la ley de Kirchhoff para corrientes 

tenemos: 

𝑖5 + 𝑖; + 𝑖5" − 𝑖' = 0 

𝑖' = 𝑖5 + 𝑖; + 𝑖5" (3.8) 

Esta etapa es válida si y sólo si i< < i= hasta que i< = 0 y después de que sucede esto la 

fuente Vs y C1 entregan juntos energía a la fase a. 

En el caso del convertidor bipolar hay que tomar en cuenta el valor de los capacitores 

debido a que en la etapa 2 debe ser capaz de entregar energía durante esta misma etapa, ya 

que, de no ser así, el sistema podría entrar en resonancia y entonces la forma deseada de la 

corriente no sería controlable. 

De la Figura 3.11 y tomando a los capacitores e inductancias como ideales podemos 

decir que |𝑖;| = |𝑖5"| = |𝑖5%|, es decir, para la etapa 1: 

𝑖' = 𝑖5 − 2 ∗ 𝑖; (3.9) 

Para la etapa 2: 

𝑖' = 𝑖5 + 2 ∗ 𝑖; (3.10) 

e  
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𝑖'& = 2 ∗ 𝑖; (3.11) 

donde 𝑖'& es la corriente cuando 𝑖5 = 0. 

Entonces podemos decir que la fuente Vs en el convertidor bipolar sólo entrega la mitad 

de la corriente que requieren las fases para ser energizadas a diferencia del convertidor Clásico 

en donde la fuente Vs entrega toda la corriente exigida por las fases. 

3.4.2 Generación de voltajes en las fases. 

La generación de voltajes negativos en el caso de los convertidores Clásico y Miller y 

generación de voltajes de signo contrario para desenergizar una fase en el caso del convertidor 

Bipolar es de suma importancia, ya que es lo que lleva a desenergizar (desmagnetizar) 

rápidamente a las fases. 

Se analiza el convertidor Clásico (igual para el convertidor Miller) y después el 

convertidor Bipolar. 

3.4.2.1 Generación de voltaje negativo en el convertidor Clásico. 

La generación de voltaje negativo se da en el modo 3 (explicados en el Capítulo 2) y en 

las Figuras 2.12c y 2.14 se muestra este voltaje negativo, donde por la ley de Kirchhoff para 

voltajes tenemos para la fase a: 

𝑣' = −𝑣# (3.12) 

Y tiene la misma duración que el ángulo ∆  y se da de forma natural al abrir los 

interruptores y por la acción de los diodos. 
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3.4.2.2 Generación de voltaje con signo contrario en el convertidor Bipolar. 

Al igual que los otros convertidores, este voltaje se genera por la acción de los diodos y 

tiene una duración ∆ hasta que las fases se desenergizan totalmente, en la Figura 3.12 se 

muestran las formas de onda de los voltajes para este convertidor. 

	

Figura 3.12 Formas de onda de voltaje para una fase en el convertidor Bipolar. 

Como se puede observar en la Figura 3.8 existe el divisor de tensión formado por los 

capacitores C1 y C2, por lo tanto, el voltaje para la fase a en el semiciclo positivo es: 

𝑣' =
𝑣#
2  (3.13) 

3.4.3 Potencia entregada por la fuente de voltaje. 

De la Ecuación 3.6 sustituimos 𝑖5 = 0 que es cuando solamente la fuente Vs alimenta a 

las fases activas (en este caso la fase a) y llamaremos a esta corriente de fase como corriente 

alimentadora 𝑖'& , entonces tenemos la potencia entregada por Vs en este momento: 

𝑃# = 𝑖# ∗ 𝑣# 

y sustituyendo: 
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𝑃# = 𝑖'& ∗ 𝑣' (3.14) 

En el caso del convertidor Bipolar tenemos 

𝑃# = 𝑖# ∗ 𝑣# 

y sustituyendo de las Ecuaciones 3.11 y 3.13 tenemos: 

𝑃# =
𝑖'&
2 ∗ 2 ∗ 𝑣' = 𝑖'& ∗ 𝑣' (3.15) 

Entonces concluyendo de las Ecuaciones 3.14 y 3.15 al elevar el voltaje de Vs al doble 

en el convertidor Bipolar para tener el mismo voltaje en las fases que en el convertidor Clásico 

(o Miller), la potencia entregada por Vs será la misma en ambos convertidores. 

3.4.4 Dispositivos de conmutación. 

Como el número de polos en el rotor es igual al número de pulsos por cada fase en una 

revolución, entonces tenemos que en un MRC 12/8 tenemos 8 pulsos por revolución en cada 

fase. Tomando en cuenta lo anterior, el número de dispositivos de conmutación y la forma en 

que se conmutan, se llega a la siguiente Tabla en un rango de una revolución del MRC. 

Tabla 3.2 Comparación de convertidores según su conmutación. 

Convertidor	 Número	dispositivos	
de	conmutación	

Veces	que	se	conmuta	
cada	interruptor	

Miller	 8	 8	y	24	el	interruptor	S0	
Clásico	 12	 8	
Bipolar	 6	 4	

	 	 	
 

Aunque en la topología del convertidor Bipolar existen 12 dispositivos de conmutación, 

en la Tabla 3.2 solo se muestra que son 6, debido a que es muy común encontrar encapsulados 

de IGBTs (o MOSFETs) con un diodo en antiparalelo, entonces se puede decir que sólo son 6 

dispositivos de conmutación. 
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Los convertidores para MRC tiene la característica de seguir funcionales a pesar de que 

falle un dispositivo de conmutación, en el caso del convertidor Clásico, debido a que es 

necesario de dos interruptores para energizar las fases, sólo es permitido el fallo de un 

interruptor para un MRC trifásico, ya que al ocurrir tal fallo el motor sólo funcionará con dos 

fases sacrificando su potencia de salida (se incrementa el rizo de par) [20]. Con el convertidor 

Miller sucede lo mismo que el convertidor Clásico con la diferencia que si es el interruptor S0 

el que llegará a fallar entonces todo el sistema dejará de funcionar. En el caso del convertidor 

Bipolar, aún con el fallo de un interruptor las fases pueden ser energizadas habiendo una 

pequeña pérdida en el par solamente dos veces por revolución, y lo sobresaliente es que 

podrían fallar hasta tres interruptores, entonces, podríamos decir que el convertidor Bipolar es 

altamente robusto. 

 

3.5 Ventajas y desventajas de los convertidores. 

A continuación, se resume las características en los convertidores analizados 

anteriormente en la Tabla 3.3. 

Tabla 3.3 Comparación entre convertidores para MRC. 

Características	 Clásico	 Miller	 Bipolar	
Todo	el	rango	de	
velocidades	 ✓	 ✕	 ✓	

Fases	independientes	
entre	si	 ✓	 ✕	 ✓	

Corrientes	de	libre	
camino	 ✓	 ✓	 ✕	

Reutilización	de	energía	 ✓ ✓ ✓ 
Traslape	de	fases	 ✓	 ✕	 ✓	

Bus	completo	de	VCD.	 ✓	 ✓	 ✕	
A	prueba	de	fallas	de	dos	
o	más	interruptores	 ✕ ✕ ✓ 

Bajo	número	de	
elementos	 ✕	 ✓	 ✓	
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Vemos en la Tabla 3.3 que las desventajas del convertidor Bipolar se pueden corregir (y 

no así en los demás convertidores), ya que al utilizar desenergización forzada, la frecuencia de 

conmutación para trocear el voltaje se incrementa, pero al usar un solo interruptor podríamos 

decir que se compensa con el número de conmutaciones en los otros dos convertidores y la 

desventaja del divisor de tensión en la siguiente sección se muestra una solución. 

3.6 Solución al problema del divisor de tensión en el convertidor Bipolar. 

Como se pudo apreciar en la Figura 3.8, el convertidor Bipolar tiene una característica 

que puede ser aprovechada, la cual es la utilización de los dos capacitores para formar una 

etapa de elevación de voltaje o mejor dicho convertidor boost, como se muestra en la Figura 

3.13. 

	

Figura 3.13 Convertidor Boost-Bipolar. 

A partir de la Figura 3.13 se llega a una nueva topología, la cual es propuesta en el 

presente trabajo, en donde dos convertidores, un boost (recuadro rojo) y un Bipolar (recuadro 

azul), se traslapan (acoplan) mediante el divisor de tensión formado por los capacitores C1 y 
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C2, llegando así a poder elevar aún más el voltaje de Vs y encontrar la solución al problema 

del convertidor Bipolar. 

3.6.1 Diseño de la etapa de elevación de voltaje. 

Para diseñar el convertidor boost es necesario separar en dos etapas el sistema como se 

mostró en la Figura 3.13, y se utiliza una carga resistiva en paralelo a cada capacitor debido a 

que el efecto de una carga inductiva es despreciable ya que lo que se busca es elevar el voltaje 

y no la corriente, además se colocan las dos resistencias de modo que los voltajes en los 

capacitores estén balanceados, ya que la naturaleza del convertidor Bipolar es que la carga está 

conmutando su conexión entre los dos capacitores, entonces llegamos al circuito equivalente 

de la Figura 3.14: 

	

Figura 3.14 Convertidor boost con divisor de tensión. 

El análisis es similar al de un convertidor boost convencional donde tenemos dos modos 

de operación dependientes del interruptor Sb y los cuales se muestran los circuitos 

equivalentes de la Figura 3.15. 
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Figura 3.15 Modos de operación del convertidor Boost a) modo 1 cuando Sb está cerrado y b) modo 2 
cuando Sb está abierto. 

El funcionamiento básico del convertidor Boost es conmutar el interruptor Sb 

periódicamente, donde tenemos que 𝐷𝑇 es el tiempo en que el interruptor permanece cerrado y 

(1 − 𝐷)𝑇 el tiempo que permanece abierto dentro de un periodo 𝑇, entonces 𝐷 es el ciclo de 

trabajo del convertidor y 0 ≤ 𝐷 < 1 . Considerando lo anterior y que la corriente en la 

inductancia 𝑖+  siempre es mayor a cero (continua), llegamos al siguiente análisis para 

encontrar la inductancia mínima. 

 

3.6.1.1 Obtención de la inductancia Lb para operación con corriente continua. 

• Modo 1. [1]Este modo es cuando el interruptor Sb está cerrado (durante 𝐷𝑇), entonces la 

corriente en la inductancia Lb comienza a aumentar linealmente y la carga se aísla debido 

a que el diodo Db se polariza inversamente, entonces por la ley de voltajes de Kirchhoff 

tenemos que: 

𝑣# = 𝑣+ = 𝐿4
𝑑𝑖+
𝑑𝑡  

entonces debido a la linealidad se tiene que la variación de i?  con respecto al tiempo 

durante este modo es: 
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𝑣#
𝐿4
=
𝑑𝑖+
𝑑𝑡 =

∆𝑖+
𝐷𝑇 

(∆𝑖+)&6@6	" =
𝑣# ∗ 𝐷𝑇
𝐿4

 (3.16) 

• Modo 2. [1]Este modo es cuando el interruptor Sb está abierto (durante (1 − 𝐷)𝑇 ), 

entonces la corriente en la inductancia Lb comienza a disminuir linealmente y el diodo Db 

se polariza directamente, entonces por la ley de voltajes de Kirchhoff tenemos que: 

𝑣# = 𝑣+ + 𝑣!" + 𝑣!% 

despejando v? tenemos: 

𝑣+ = 𝐿4
𝑑𝑖+
𝑑𝑡 = 𝑣# − 𝑣!" − 𝑣!% 

como los capacitores están balanceados como se observa en la Figura 3.14, entonces 

𝑣!" = 𝑣!% = 𝑣!  

𝐿4
𝑑𝑖+
𝑑𝑡 = 𝑣# − 2𝑣!  

y debido a la linealidad se tiene que la variación de i? con respecto al tiempo durante este 

modo es: 

𝑣# − 2𝑣!
𝐿4

=
∆𝑖+
∆𝑡 =

∆𝑖+
(1 − 𝐷)𝑇 

(∆𝑖+)&6@6	% =
(𝑣# − 2𝑣!) ∗ (1 − 𝐷)𝑇

𝐿4
 (3.17) 
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La tasa de cambio de la corriente de los dos modos debe ser igual (en estado estable) ya 

que de no ser así el convertidor será inestable, por lo tanto, tenemos de las Ecuaciones 3.16 y 

3.17: 

(∆𝑖+)&6@6	" + (∆𝑖+)&6@6	% = 0 

𝑣# ∗ 𝐷𝑇
𝐿4

+
(𝑣# − 2𝑣!) ∗ (1 − 𝐷)𝑇

𝐿4
= 0 

𝑣# ∗ 𝐷 + (𝑣# − 2𝑣!) ∗ (1 − 𝐷) = 0 

despejando 𝑣!  

𝑣! =
𝑣#

2 ∗ (1 − 𝐷) 
(3.18) 

Ahora para encontrar el valor de la corriente media se parte de la potencia de salida la 

cual, al tener dos cargas iguales se llega a la siguiente Ecuación por la ley de ohm: 

𝑃6 =
2𝑣!%

𝑅  

se iguala la potencia de entrada a la de salida y se sustituye 𝑣!  y queda: 

𝑃9 = 𝑣# ∗ 𝚤+f =
2𝑣!%

𝑅 =
22 𝑣#
2 ∗ (1 − 𝐷)4

%

𝑅 =
𝑣#%

2𝑅 ∗ (1 − 𝐷)% 

𝚤+f =
𝑣#

2𝑅 ∗ (1 − 𝐷)% (3.19) 

Ahora se puede encontrar la corriente en la inductancia Lb máxima 𝑖+&'( y mínima 𝑖+&9: 

utilizando cualquiera de las dos Ecuaciones 3.16 y 3.17 dividida entre dos ya que tienen la 

misma tasa de cambio, pero se utilizará la más sencilla. 

𝑖+&'( = 𝚤+f +
(∆𝑖+)&6@6	"

2 =
𝑣#

2𝑅 ∗ (1 − 𝐷)% +
𝑣# ∗ 𝐷𝑇
2𝐿4

 (3.20) 
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𝑖+&9: = 𝚤+f −
(∆𝑖+)&6@6	"

2 =
𝑣#

2𝑅 ∗ (1 − 𝐷)% −
𝑣# ∗ 𝐷𝑇
2𝐿4

 (3.21) 

 

La Ecuación 3.20 sirve para elegir el interruptor y el diodo que tengan la capacidad de 

manejar esta corriente y la Ecuación 3.21 se utiliza para diseñar el inductor Lb, dando la 

posibilidad de elegir una inductancia mínima para que el convertidor trabaje en modo 

continuo, así como se muestra a continuación. 

Para que el convertidor trabaje en modo continuo se debe cumplir la condición que la 

corriente 𝑖+ siempre deberá ser mayor a cero, entonces igualamos a cero la Ecuación 3.21. 

𝑖+&9: =
𝑣#

2𝑅 ∗ (1 − 𝐷)% −
𝑣# ∗ 𝐷𝑇
2𝐿4

= 0 

1
𝑅 ∗ (1 − 𝐷)% =

𝐷𝑇
𝐿4

 

despejando 𝐿4 

𝑖+"&9: = 𝐷𝑇 ∗ 𝑅 ∗ (1 − 𝐷)% =
𝐷 ∗ 𝑅 ∗ (1 − 𝐷)%

𝑓4
 

(3.22) 

 

Donde 𝑓4 es la frecuencia de conmutación del convertidor Boost y la cual también podría 

ser modificada en lugar de la inductancia para que el convertidor opere en modo de corriente 

continua. 
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3.6.1.2 Obtención de la capacitancia para un rizo de voltaje de salida mínimo. 

Debido a que no existe capacitancia infinita (ideal) se debe procurar escoger un valor que 

sea capaz de reducir altamente el rizo en el voltaje de salida, entonces partimos de la Ecuación 

de corriente para un capacitor (análogo al voltaje en la inductancia). 

𝑖! = 𝐶
𝑑𝑣!
𝑑𝑡 = 𝐶

∆𝑣!
∆𝑡 = 𝐶

∆𝑣!
𝐷𝑇  

como 𝑖! = 𝑖* y por la ley de ohm tenemos, 

𝑖! =
𝑣!
𝑅  

entonces tenemos que la variación del capacitor cuando se descarga (en el modo 1) es: 

∆𝑣! =
𝑣! ∗ 𝐷𝑇
𝑅𝐶 =

𝑣! ∗ 𝐷
𝑅𝐶𝑓4

 (3.23) 

 

Típicamente los valores para el rizo de voltajes se expresan en términos de porcentaje, 

por lo tanto, reacomodamos a la Ecuación 3.23 y se obtiene el rizo de voltaje en cada 

capacitor. 

𝑟𝑖𝑧𝑜	𝑑𝑒	𝑣𝑜𝑙𝑡𝑎𝑗𝑒 =
∆𝑣!
𝑣!

∗ 100 =
𝐷

𝑅𝐶𝑓4
∗ 100 (3.24) 

 

3.6.2 Desbalance de voltaje en los capacitores. 

3.6.2.1 Obtención de la constante de tiempo para la descarga de los capacitores. 

Como ya se mencionó anteriormente, las cargas (fases del motor) al estar conmutando las 

la conexión entre los dos capacitores, éstos tienden a desbalancearse como se muestra en la 
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Figura 3.16, entonces el convertidor Bipolar está limitado a una frecuencia mínima de 

operación (velocidad mínima de operación del MRC). 

	

Figura 3.16 Desbalance en el voltaje de los capacitores. 

De la Ecuación 3.24 suponemos que la frecuencia 𝑓 tiende a infinito (debido a la alta 

frecuencia de conmutación del control por modos deslizantes), por lo tanto, el rizo en el 

voltaje en los capacitores tiende a cero, aquí se puede decir que el voltaje es constante, 

entonces solo se toma en cuenta el efecto producido en los capacitores al conmutar los 

interruptores del convertidor bipolar. 

Para definir la frecuencia mínima de conmutación del convertidor Bipolar y obtener una 

tasa de desbalance aceptable, se debe de establecer algunas consideraciones. El ciclo de 

trabajo en el convertidor bipolar es de 50%, es decir 𝑡" = 𝑡%, donde 𝑡" es el tiempo en que 

𝑢% = 1 y 𝑡% cuando 𝑢3 = 1. También se considera que 𝑢% y 𝑢3 son complementarios, ya que 

si existiera traslape de fases o desenergización forzada los capacitores tenderán a balancearse. 

El voltaje máximo de desbalance en cualquiera de los dos capacitores es 𝑣! = 𝑣4 donde 𝑣4 es 

el voltaje entregado por el convertidor boost considerándolo constante (sin rizo de voltaje). 

Debido a que la tasa de desbalance es igual en ambos, sólo se analiza el circuito equivalente de 
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la Figura 3.17 tomando como carga una resistencia ya que es el elemento que define la 

corriente máxima. 

	

Figura 3.17 Circuito Equivalente cuando u2=1. 

usando la Figura 3.17 y por la ley de Kirchhoff para corrientes se tiene: 

𝑖# − 𝑖!" − 𝑖* = 0 

despejando 

𝑖!" = 𝐶1
𝑑𝑣!"
𝑑𝑡 = 𝑖# − 𝑖* 

deduciendo de la Ecuación 3.11 se puede decir que 

𝑖# =
𝑖*
2 =

𝑣!"
2𝑅  (3.25) 

Sustituyendo 

𝐶1
𝑑𝑣!"
𝑑𝑡 =

𝑣!"
2𝑅 −

𝑣!"
𝑅 = −

𝑣!"
2𝑅  

𝑑𝑣!"
𝑑𝑡 = −

𝑣!"
2𝑅𝐶1 (3.26) 
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Resolviendo la Ecuación diferencial anterior con la transformada de Laplace 

𝑠𝑉!"(𝑠) − 𝑉 = −
𝑉!"(𝑠)
2𝑅𝐶1  

2𝑠 +
1

2𝑅𝐶14𝑉!"
(𝑠) = 𝑉 

𝑉!"(𝑠) =
𝑉

5𝑠 + 1
2𝑅𝐶16

 

Antitransformando 

𝑣!"(𝑡) = 𝑉𝑒,- %*!"⁄  

De la Ecuación anterior se toma como la constante de tiempo de descarga del capacitor 

𝜏 = 2𝑅𝐶1 

entonces se tiene: 

𝑣!"(𝑡) = 𝑉𝑒,- C⁄  (3.27) 

3.6.2.2 Velocidad mínima de operación de un MRC. 

Haciendo un ajuste en la Ecuación 3.27 se puede obtener la frecuencia mínima de 

operación en el convertidor Bipolar para tener un rizo de voltaje en los capacitores aceptable, 

tomando al valor final como 𝑣!"(𝑡)) = 𝑣!nnn − ∆𝑣!  y la condición inicial como 𝑉 = 𝑣!nnn + ∆𝑣! , 

donde 𝑣!nnn =
D"
%

, entonces sustituyendo y despejando 𝑡 se tiene: 

𝑣!nnn − ∆𝑣! = (𝑣!nnn + ∆𝑣!)𝑒,- C⁄  

𝑣!nnn − ∆𝑣!
𝑣!nnn + ∆𝑣!

= 𝑒,- C⁄  
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𝐿𝑛 2
𝑣!nnn − ∆𝑣!
𝑣!nnn + ∆𝑣!

4 = 𝐿𝑛(𝑒,- C⁄ ) 

𝐿𝑛 2
𝑣!nnn − ∆𝑣!
𝑣!nnn + ∆𝑣!

4 = −
𝑡
𝜏 

𝑡 = −𝜏𝐿𝑛 2
𝑣!nnn − ∆𝑣!
𝑣!nnn + ∆𝑣!

4 

la Ecuación anterior hace referencia solo al tiempo de descarga, como la tasa de cambio 

en la carga del capacitor es igual a la descarga, se define: 

𝑇9 = 2𝑡 =
1
𝑓9

 

donde 𝑇9  y 𝑓9  es el periodo y la frecuencia de conmutación del convertidor bipolar 

respectivamente, entonces sustituyendo tenemos: 

𝑓9&9: = −
1

2𝜏𝐿𝑛 5𝑣!nnn − ∆𝑣!𝑣!nnn + ∆𝑣!
6
 (3.28) 

Para encontrar la tasa de cambio a partir del porcentaje de rizo de voltaje, se reacomoda 

la siguiente Ecuación: 

%𝑟𝑖𝑧𝑜 =
∆𝑣!
𝑣!nnn

∗ 100 

∆𝑣! =
%𝑟𝑖𝑧𝑜(𝑣!nnn)

100  (3.29) 

Como 𝑇 = 2𝑡 = 1 𝑓9⁄  entonces 𝑡 = 1 2𝑓9⁄  y como se analizó en el Capítulo 2, para que 

haya una revolución en un MRC se necesitan 𝑝𝑁8 pulsos de tiempo igual a 𝑡, donde 𝑝 y 𝑁8 es 

el número de fases y el número de polos en el rotor respectivamente, por lo tanto, 
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𝑇&85 ≈
𝑝𝑁8
2𝑓9

 (3.30) 

Para encontrar la velocidad mínima de operación de un MRC con un convertidor bipolar, 

se debe de tomar la Ecuación 3.30 y convertirla a r.p.m., 

𝑣𝑒𝑙&9: =
60
𝑇&85

=
60
𝑝𝑁8
2𝑓9&9:

 

𝑣𝑒𝑙&9: =
120𝑓9&9:
𝑝𝑁8

 (3.31) 

3.6.2.3 Frecuencia fundamental en las fases de un MRC a partir de la frecuencia mínima. 

De la Ecuación 3.1 se despeja 𝑟. 𝑝.𝑚. y se iguala con la Ecuación 3.31: 

60𝑓"
𝑁8

=
120𝑓9
𝑝𝑁8

 

y despejando 𝑓" 

𝑓" =
2𝑓9
𝑝  (3.32) 

Entonces ya se podría obtener la frecuencia fundamental en cada fase si se quisiera 

realizar un análisis de Fourier para encontrar las armónicas. 

 

3.7 Conclusiones del capítulo. 

Una de las desventajas de utilizar un inversor en un motor de inducción es el problema 

del shoot-through, lo cual es prácticamente imposible que ocurra al ser implementado en un 

MRC, debido a la forma de conmutación alternada como se explica en la Tabla 3.1. 
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Una ventaja de utilizar el convertidor Bipolar es que, en el mercado actual, existen 

inversores trifásicos encapsulados en un solo dispositivo, permitiendo así la reducción de 

espacio del convertidor, a diferencia de los otros convertidores. 

Ahora ya tenemos todas las herramientas para diseñar un convertidor Boost-Bipolar para 

un MRC, pero, aunque en este capítulo se analizaron las frecuencias mínimas de conmutación, 

no es suficiente para lograr reducir el rizo en el voltaje de los capacitores C1 y C2 (aunque 

estos lleguen a ser de valores altos), debido a que los capacitores en la realidad no tienen 

exactamente el mismo valor. También, al poner en funcionamiento un MRC el ciclo de trabajo 

para el convertidor Bipolar no será del 50% y con el tiempo podría no alcanzar la simetría (o 

balance) aun estando el MRC en velocidad continua, entonces, es necesario aplicar una 

estrategia de control al convertidor Boost-Bipolar, el cual se explica en el siguiente capítulo. 
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IV CONTROL DE UN CONVERTIDOR BOOST-BIPOLAR 

Como se vio anteriormente, en esta tesis se trata a un MRC como la carga de un 

convertidor Boost-Bipolar, la cual tiene variaciones paramétricas dependientes de la posición 

y de la corriente eléctrica, sumado el hecho de que es altamente no lineal, además el 

convertidor Boost-Bipolar también es un sistema no lineal (sistema bilineal) [6], entonces no 

será fácil que la carga tenga la corriente y el voltaje cuando sean requeridos sin el control 

correcto (traducido a nuestro sistema significa que el MRC no tendrá ni el par ni la velocidad 

que se deseen), por lo tanto, se diseñó un control por modos deslizantes para mantener un 

nivel de Voltaje de Corriente Directa (VCD) en cada capacitor y mantenerlos balanceados, 

para ello, primero se obtuvo el modelo matemático del sistema y después se diseñó el control. 

 

4.1 Modelado matemático del convertidor Boost-Bipolar. 

El modelo matemático se realiza en el espacio de estado debido a que el sistema 

convertidor-carga es altamente no lineal y en el caso de usar una estrategia de control clásico 

(en el dominio de la frecuencia) sería muy complejo. También, para efecto de simplicidad, el 

modelo matemático obtenido está modelado con carga resistiva lineal (no hay corrientes de 

desenergización fluyendo por los diodos del convertidor Bipolar). Adicionalmente, un Control 

por Modos Deslizantes (CMD) es propuesto ya que es insensible a variaciones paramétricas y 

a perturbaciones [6] que pueda generar el MRC. 

En este convertidor se utilizan tres señales de control 𝑢", 𝑢% y 𝑢3 los cuales son la señal 

de control en la compuerta (gate) del interruptor Sb, en los interruptores superiores S1, S3 y 

S5 y en los interruptores inferiores S2, S4 y S6 respectivamente, debido a que si 𝑢% = 1, 

entonces alguna de las cargas (fases del MRC) estará conectada al capacitor C1 y si 𝑢3 = 1, 

entonces alguna carga estará conectada a C2. El circuito equivalente para el modelado 

matemático se muestra en la Figura 4.1. Todas las señales de control son discretas {0,1}. 
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De lo anterior, se deduce que existen 8 posibles combinaciones de 𝑢", 𝑢% y 𝑢3, las cuales 

se les llamará condiciones como se muestra en la Tabla 4.1 y el circuito equivalente se 

muestra en la Figura 4.1. 

	

Figura 4.1 Circuito equivalente para el modelo matemático de un convertidor Boost-Bipolar. 

 

Tabla 4.1 Condiciones posibles de las señales de control. 

Condición	 𝑢"	 𝑢%	 𝑢3	
1	 0	 0	 0	
2	 0	 0	 1	
3	 0	 1	 0	
4	 0	 1	 1	
5	 1	 0	 0	
6	 1	 0	 1	
7	 1	 1	 0	
8	 1	 1	 1	
	
	 	 	 	

Se obtendrá el modelo matemático a partir de las Ecuaciones de voltaje en la inductancia 

Lb y de las corrientes en los capacitores C1 y C2. 
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4.1.1 Primer Ecuación diferencial a partir del voltaje en la inductancia Lb. 

Para establecer la Ecuación diferencial que define la dinámica de la corriente en el 

inductor Lb se debe considerar de acuerdo a la Tabla 4.1 que el voltaje en ese inductor sólo 

depende del valor de 𝑢", existiendo dos posibilidades (𝑢" = 0, 𝑢" = 1), entonces se utiliza de 

la condición 1 a la 4 para obtener un circuito equivalente y de la condición 5 a la 8 para 

obtener el otro circuito equivalente para las dos condiciones de operación de la señal de 

control 𝑢", los cuales se muestran en la Figura 4.2. 

	

Figura 4.2 Circuitos equivalentes cuando a) Sb está abierto y b) Sb está cerrado. 

• Condición 1-4. El interruptor Sb está abierto, o sea, u" = 0, entonces, por la ley de 

Kirchhoff para voltajes tenemos: 

𝑣# − 𝑣+ − 𝑣!" − 𝑣!% = 0 

𝑣+ = 𝑣# − 𝑣!" − 𝑣!% (4.1) 

• Condición 5-8. El interruptor Sb está cerrado, o sea, u" = 1, entonces, por la ley de 

voltajes de Kirchhoff tenemos: 

𝑣# − 𝑣+ = 0 

𝑣+ = 𝑣# (4.2) 
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Se observa que los voltajes de los capacitores no están presentes en la Ecuación 4.2, 

entonces, podemos fusionar las Ecuaciones 4.1 y 4.2 en una sola ecuación agregando el 

termino 𝑢"  (condiciones de operación del interruptor), obteniendo así la primera ecuación 

diferencial. 

𝑣+ = 𝐿
𝑑𝑖+
𝑑𝑡 = −(1 − 𝑢")𝑣!" − (1 − 𝑢")𝑣!% + 𝑣# 

𝑑𝑖+
𝑑𝑡 = −

1 − 𝑢"
𝐿 𝑣!" −

1 − 𝑢"
𝐿 𝑣!% +

𝑣#
𝐿  (4.3) 

4.1.2 Segunda Ecuación diferencial a partir de la corriente en el capacitor C1. 

En este caso nos interesa encontrar la ecuación diferencial que describe el 

comportamiento dinámico del voltaje en el capacitor C1. La corriente en C1 depende del valor 

de 𝑢" y 𝑢% y el valor de 𝑢3 no importa, entonces con solamente las condiciones 1, 3, 5 y 7 de 

la Tabla 4.1, se llega a la segunda ecuación diferencial siguiendo la ley de Kirchhoff para 

corrientes en el nodo que se indica en la Figura 4.3, en donde se aprecia que el nodo no tiene 

conexión con C2. 

	

Figura 4.3 Circuitos equivalentes en la a) condición 1, b) condición 3, c) condición 5 y d) condición 7. 
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• Condición 1. Sb y todos los interruptores superiores están abiertos, por lo tanto, según la 

ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 

𝑖+ − 𝑖!" = 0 

𝑖!" = 𝑖+ (4.4) 

 

• Condición 3. Sb está abierto y algún interruptor superior está cerrado, por lo tanto, según 

la ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 

𝑖+ − 𝑖!" − 𝑖* = 0 

𝑖!" = 𝑖+ − 𝑖* (4.5) 

 

• Condición 5. Sb está cerrado y todos los interruptores superiores están abiertos, por lo 

tanto, según la ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 

𝑖!" = 0 (4.6) 

 

• Condición 7. Sb está cerrado y algún interruptor superior está cerrado, por lo tanto, según 

la ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 

−𝑖!" − 𝑖* = 0 

𝑖!" = −𝑖* (4.7) 
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Se observa que 𝑖+  desaparece en las Ecuaciones 4.6 y 4.7 e 𝑖*  desaparece en las 

Ecuaciones 4.4 y 4.6, entonces, podemos fusionar las ecuaciones anteriores en una sola 

ecuación agregando el termino 𝑢" y 𝑢%, obteniendo así la segunda ecuación diferencial. 

𝑖!" = 𝐶1
𝑑𝑣!"
𝑑𝑡 = (1 − 𝑢")𝑖+ − 𝑢%𝑖* 

Como R está en paralelo a C1 en las condiciones anteriores, entonces, 𝑖* =
𝑣!"

𝑅G , 

sustituyendo tenemos: 

𝑑𝑣!"
𝑑𝑡 =

1 − 𝑢"
𝐶1 𝑖+ −

𝑢%
𝑅𝐶1𝑣!" (4.8) 

 

4.1.3 Ecuaciones de estado del convertidor Boost-Bipolar. 

La tercera ecuación diferencial que está basada en la corriente de C2 está implícita en la 

Ecuación 4.8, ya que los capacitores son del mismo valor y forman un divisor de voltaje, se 

deduce que solo se debe de sustituir 𝑢% por 𝑢3 y 𝑣!" por 𝑣!% (ver Anexo A), por lo tanto, la 

tercera ecuación es la siguiente: 

𝑑𝑣!%
𝑑𝑡 =

1 − 𝑢"
𝐶2 𝑖+ −

𝑢3
𝑅𝐶2𝑣!% (4.9) 

 

Se hace un cambio de 𝑖+ , 𝑣!" y 𝑣!% en las Ecuaciones 4.3, 4.8 y 4.9 por variables de 

estado, así como se muestra a continuación: 

𝑖+ = 𝑥" 

𝑣!" = 𝑥% 

𝑣!% = 𝑥3 
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Entonces tenemos las Ecuaciones de Estado para un mejor manejo y comprensión en el 

espacio de estado. 

𝑥̇" = −
1 − 𝑢"
𝐿 𝑥% −

1 − 𝑢"
𝐿 𝑥3 +

𝑣#
𝐿  (4.10) 

𝑥̇% =
1 − 𝑢"
𝐶1 𝑥" −

𝑢%
𝑅𝐶1𝑥% 

(4.11) 

𝑥̇3 =
1 − 𝑢"
𝐶2 𝑥" −

𝑢3
𝑅𝐶2𝑥3 

(4.12) 

 

4.2 Diseño del control por Modos Deslizantes para un convertidor Boost-
Bipolar. 

Primeramente, al diseñar un control para un sistema se debe tomar en cuenta las 

necesidades y problemas que se involucran con el sistema a controlar, en este caso, se puede 

observar en las Ecuaciones 4.10, 4.11 y 4.12 que la señal de control 𝑢" aparece en las tres 

Ecuaciones, afectando tanto a los voltajes (𝑥% y 𝑥3) como a la corriente (𝑥"), se puede decir 

que es un sistema bilineal altamente no lineal [6], además, están presentes otras dos señales 𝑢% 

y 𝑢3, por lo tanto, es un sistema de control difícil de diseñar. Otro elemento que altera el 

comportamiento del sistema, es que este convertidor satisface el principio de separación de 

movimiento, el cual significa que la tasa de cambio de la corriente es más rápida que la tasa de 

cambio del voltaje [6]. 

Al tratarse de un convertidor (planta a controlar) para un MRC (la carga de la planta), le 

suma dificultad el hecho que sólo tenemos un dispositivo discreto de control, además está la 

situación que se puede presentar desbalance en los capacitores. A continuación, se comienza 

con el diseño del control. 
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4.2.1 Punto de equilibrio. 

Para el problema del principio de separación de movimiento, se establece un control PI 

en cascada con un CMD, utilizando dos lazos de realimentación uno interior y el otro exterior, 

dejando el CMD en el lazo interior para el control de la corriente siguiendo algunas reglas para 

el diseño [23] como se muestra en la Figura 4.4. 

	

Figura 4.4 Diagrama a bloques del sistema de control. 

Teniendo en cuenta la anterior se procede a reducir las Ecuaciones de Estado del 

convertidor, se supone 𝑥% = 𝑥3 debido a que los voltajes estarían en el punto de equilibrio, la 

Ecuación 4.12 la despreciamos debido a la simetría y en la segunda ecuación y en el segundo 

término lo dividimos entre dos debido al divisor de tensión, entonces se obtiene: 

𝑥̇" = −
2(1 − 𝑢")

𝐿 𝑥% +
𝑣#
𝐿  (4.13) 

𝑥̇% =
1 − 𝑢"
𝐶1 𝑥" −

𝑢%
2𝑅𝐶1 𝑥% 

(4.14) 

Para obtener el punto de equilibrio se igualan las ecuaciones anteriores a cero y se 

despeja 𝑢" y se renombrará como 𝑈 el cual es una constante [24]. 

0 = −
2(1 − 𝑈)

𝐿 𝑥% +
𝑣#
𝐿 = −2(1 − 𝑈)𝑥% + 𝑣# 

−2𝑥% + 2𝑈𝑥% = −𝑣# 
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𝑈 =
2𝑥% − 𝑣#
2𝑥%

= 1 −
𝑣#
2𝑥%

 (4.15) 

 

Ahora se sustituye 𝑈  en la Ecuación 4.14 y 𝑢% = 1  suponiendo que la carga está 

conectada en C1. 

0 =
1 − 𝑈
𝐶1 𝑥" −

1
2𝑅𝐶1𝑥% = 𝑥" − 𝑈𝑥" −

𝑥%
2𝑅 

𝑥" −
2𝑥% − 𝑣#
2𝑥%

𝑥" −
𝑥%
2𝑅 =

2𝑅𝑥"𝑥% − 2𝑅𝑥"𝑥% + 𝑅𝑣#𝑥" − 𝑥%%

2𝑅𝑥%
= 𝑅𝑣#𝑥" − 𝑥%% = 0 

Como ya se mencionó anteriormente, el CMD se realiza sobre la corriente en Lb, 

entonces se debe de obtener el valor de 𝑥" en el punto de equilibrio y utilizarlo como nuestra 

referencia, para ello primero se despeja de la ecuación anterior. 

𝑥" =
𝑥%%

𝑅𝑣#
 

Ahora sustituimos 𝑥% por un valor de voltaje deseado 𝑣@ (voltaje de referencia) y a 𝑥" lo 

sustituimos por el valor de referencia de corriente 𝑥"∗ para el CMD, el cual deberá de ser 

entregado por el control PI para alcanzar el modo deslizante en el punto de equilibrio. 

𝑥"∗ =
𝑣@%

𝑅𝑣#
 

(4.16) 

 

4.2.2 Condición de existencia. 

 Esta condición hace referencia a la existencia del modo deslizante de la dinámica del 

sistema, ósea, del convertidor Boost-Bipolar, y para cumplir con esta condición se debe de 

establecer dos cosas, el control 𝑢" y la superficie deslizante [7]. 
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𝑢" =
1
2 (1 − 𝑠𝑖𝑔𝑛

(𝑠)) (4.17) 

𝑠 = 𝑥" − 𝑥"∗ (4.18) 

Se elige a 𝑢" de la forma de la Ecuación 4.17 debido a que la superficie 𝑠 toma valores 

positivos y negativos, entonces de esta forma se limita a 𝑢" a solo tomar valores discretos 

{0,1} y se toma a 𝑠 de la forma de la Ecuación 4.18, ya que es el error en la corriente de la 

inductancia. Ahora se elige a la siguiente función como candidata para análisis de Lyapunov 

para encontrar la condición de existencia. 

𝑉 =
1
2 𝑠

% > 0 

Derivando tenemos la condición de existencia (estabilidad). 

𝑉̇ = 𝑠𝑠̇ < 0 (4.19) 

Derivando 𝑠 de la Ecuación 4.18 se tiene: 

𝑠̇ = 𝑥̇" = −
2(1 − 𝑢")

𝐿 𝑥% +
𝑣#
𝐿  

sustituyendo en la Ecuación 4.19 

𝑠 2−
2(1 − 𝑢")

𝐿 𝑥% +
𝑣#
𝐿 4 < 0 

sustituyendo la Ecuación 4.17 en la Ecuación anterior 

𝑠
𝐿 2−2(1 −

1
2 (1 − 𝑠𝑖𝑔𝑛

(𝑠)))𝑥% + v#4 < 0 

𝑠
𝐿
(−2𝑥% + (1 − 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑠))𝑥% + 𝑣#) < 0 
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𝑠
𝐿
(−2𝑥% + 𝑥% − 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑠)𝑥% + 𝑣#) < 0 

𝑠
𝐿
(−𝑥% − 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑠)𝑥% + 𝑣#) < 0 

1
𝐿
(𝑠(𝑣# − 𝑥%) − |𝑠|𝑥%) =

1
𝐿
(𝑣# − 𝑥% − 𝑥%) < 0 

𝑣# − 2𝑥% < 0 

Reacomodando se encuentra que la condición para que exista modo deslizante, el voltaje 

en C1 siempre debe ser mayor a la mitad del voltaje de la fuente 𝑣#, lo cual significa que en 

verdad si se está hablando de un convertidor Boost. 

𝑥% >
𝑣#
2  (4.20) 

4.2.3 Condición de alcanzabilidad. 

Esta condición hacer referencia a que una vez que se forzó al sistema a estar en modo 

deslizante, este sea llevado a la estabilidad asintótica y allí permanezca, siendo inmune a 

perturbaciones y variaciones paramétricas [6]. Para ello se utilizará el método de control 

equivalente [6] para demostrar que el sistema sí llega a ser asintóticamente estable. Esto 

significa que no hay variaciones en la superficie deslizante (error de corriente), mejor dicho: 

𝑠 = 𝑥" − 𝑥"∗ = 0 

𝑠̇ = 𝑥̇" = 0 (4.21) 

Sustituyendo 𝑥̇" 

𝑠̇ = −
2(1 − 𝑢")

𝐿 𝑥% +
𝑣#
𝐿 = 0 
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−2𝑥% + 2𝑢"𝑥% + 𝑣# = 0 

𝑢7F =
2𝑥% − 𝑣#
2𝑥%

= 1 −
𝑣#
2𝑥%

 (4.22) 

 

Sustituyendo el control equivalente 𝑢7F en la Ecuación 4.14 y 𝑢% = 1 se tiene: 

𝑥̇% =
1 − 1 + 𝑣#

2𝑥%
𝐶1 𝑥" −

1
2𝑅𝐶1𝑥% =

𝑣#𝑥"
2𝐶1𝑥%

−
1

2𝑅𝐶1𝑥% 

Si se sustituye la Ecuación 4.16 en 𝑥" se obtiene la Ecuación de estado que regirá al 

sistema en la región del manifold [6] (estabilidad asintótica). 

𝑥̇% =
𝑣#
𝑣@%
𝑅𝑣#

2𝐶1𝑥%
−

1
2𝑅𝐶1𝑥% =

𝑣@%

2𝑅𝐶1𝑥%
−

1
2𝑅𝐶1𝑥% 

𝑥̇% =
𝑣@% − 𝑥%%

2𝑅𝐶1𝑥%
 

(4.23) 

 

Al resolver la Ecuación anterior por separación de variables se puede concluir que la 

condición de alcanzabilidad se logra. 

𝑥̇% =
𝑑𝑥%
𝑑𝑡 =

𝑣@% − 𝑥%%

2𝑅𝐶1𝑥%
 

2𝑅𝐶1𝑥%𝑑𝑥%
𝑣@% − 𝑥%%

= 𝑑𝑡 

2𝑅𝐶1y
𝑥%

𝑣@% − 𝑥%%
𝑑𝑥% = y𝑑𝑡 

−𝑅𝐶1𝐿𝑛(𝑣@% − 𝑥%%) = 𝑡 + 𝐶 
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𝐿𝑛(𝑣@% − 𝑥%%) = −
𝑡

𝑅𝐶1 + 𝐶 

𝑣@% − 𝑥%% = 𝑒,(- *!")⁄ 2! = 𝐶𝑒,(- *!")⁄  

La solución general es: 

𝑥%(𝑡) = z𝑣@% − 𝐶𝑒,-/*!" (4.24) 

Para encontrar una solución particular, suponemos lo siguiente: 

𝑥%(0) = 𝑥%(𝑡&) 

entonces 

𝑥%%(0) = 𝑥%%(𝑡&) = 𝑣@% − 𝐶𝑒) = 𝑣@% − 𝐶 

donde 𝑡& es el tiempo en que el sistema llega al manifold [6]. Despejando 𝐶 

𝐶 = 𝑣@% − 𝑥%%(𝑡&) 

sustituyendo en la Ecuación general 

𝑥%(𝑡) = {𝑣@% − (𝑣@
% − 𝑥%%(𝑡&))𝑒,-/*!" 

(4.25) 

 

Se puede ver que sí 𝑡& es el tiempo en que se llega al manifold, por lo tanto, 𝑥%%(𝑡&) 

será igual a 𝑣@% viéndose así que el sistema cumple con la condición de alcanzabilidad. Para 

comprobar que 𝑢7F es correcto y puede cumplir con la condición de alcanzabilidad, se toma la 

ecuación para la condición de existencia y se manipula de la siguiente manera [25]: 

𝑥% >
𝑣#
2 > 0 
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se cambian los signos 

−𝑥% < −
𝑣#
2 < 0 

se suma 𝑥% 

0 < −
𝑣#
2 + 𝑥% < 𝑥% 

se divide entre 𝑥%  

0 < 𝑢7F = 1 −
𝑣#
2𝑥%

< 1 (4.26) 

 

Se puede ver que 𝑢7F  sólo puede tomar cualquier valor entre (0,1), cumpliéndose así 

ambas condiciones. 

 

4.2.4 Diseño del control PI. 

Una vez comprobado que el diseño del sistema de control basado en modo deslizante 

cumple con las condiciones de existencia y alcanzabilidad, es momento de diseñar el control 

PI para el lazo exterior (control de voltaje), ya que el diseño anterior del control de corriente se 

realizó con una referencia de corriente constante 𝑥"∗ y al hablar de una carga (MRC) que es 

altamente no lineal, variante en el tiempo y que produce perturbaciones, el sistema de control 

para el voltaje debe ser dinámico, debido a que le dará al sistema robustez. 

Entonces en la Ecuación 4.18 se inserta la ecuación del controlador PI para el error de 

voltaje: 
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𝑠 = 𝑥" − 𝑥"∗ = 𝑥" − (𝑘H𝑒 + 𝑘9y 𝑒𝑑𝑡
-

)
) 

(4.27) 

donde 𝑒 es el error de voltaje en el capacitor C1. 

𝑒 = 𝑣@ − 𝑥% (4.28) 

Por conveniencia, se deriva a 𝑠 y a 𝑥̇% de la Ecuación 4.14 debido a que será más sencillo 

manipular la derivada del error que su integral [26]. 

𝑠̇ = 𝑥̇" − 𝑥̇"∗ = 𝑥̇" − (𝑘H𝑒̇ + 𝑘9𝑒) (4.29) 

𝑥̈% =
1 − 𝑢"
𝐶1 𝑥̇"∗ −

1
2𝑅𝐶1 𝑥̇% 

(4.30) 

Sustituyendo 𝑥̇"∗ en la Ecuación 4.30 

ẍ% =
1 − 𝑢"
𝐶1 (𝑘H𝑒̇ + 𝑘9𝑒) −

1
2𝑅𝐶1 𝑥̇%	

Despejando 𝑥% de la Ecuación 4.28 

𝑥% = 𝑣@ − 𝑒 

Ahora se encuentra la primera y segunda derivada de 𝑥% teniendo en cuenta que 𝑣@ es 

constante. 

𝑥̇% = −𝑒̇ 

𝑥̈% = −𝑒̈ 

Sustituyendo las Ecuaciones anteriores en 𝑥̈% se tiene: 

−𝑒̈ =
1 − 𝑢"
𝐶1 �𝑘H𝑒̇ + 𝑘9𝑒� +

1
2𝑅𝐶1 𝑒̇ 
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En la Ecuación anterior se puede observar que si 𝑢" = 1  entonces no es necesario 

encontrar los valores de las constantes de proporcionalidad 𝑘H  ni de integración 𝑘9 , por lo 

tanto, se tomará 𝑢" = 0, entonces reacomodando: 

−𝑒̈ = 2
𝑘H
𝐶1 +

1
2𝑅𝐶14 𝑒̇ +

𝑘9
𝐶1 𝑒 

𝑒̈ + 2
𝑘H
𝐶1 +

1
2𝑅𝐶14 𝑒̇ +

𝑘9
𝐶1 𝑒 = 0 (4.31) 

 

La Ecuación 4.31 es convertida a una ecuación característica de la siguiente forma: 

𝜆% + 𝛼𝜆 + 𝛽 = 0 

𝜆% + 2
𝑘H
𝐶1 +

1
2𝑅𝐶14 𝜆 +

𝑘9
𝐶1 = 0 (4.32) 

 

Se observa que la Ecuación 4.32 es lineal y se puede elegir sus raíces para encontrar los 

valores de 𝑘Hy 𝑘9: 

(𝜆 + 𝑝")(𝜆 + 𝑝%) = 𝜆% + (𝑝" + 𝑝%)𝜆 + 𝑝"𝑝% 

𝛼 = 𝑝" + 𝑝% 

𝛽 = 𝑝"𝑝% 

 

𝑘H
𝐶1 +

1
2𝑅𝐶1 = 𝛼 

𝑘H = 𝛼𝐶1 −
1
2𝑅 (4.33) 
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𝑘9
𝐶1 = 𝛽 

𝑘9 = 𝛽𝐶1 (4.34) 

La función de transferencia del sistema de control PI también se encuentra a partir de la 

Ecuación de 𝑥̈%	[26]. 

𝑥̈% =
𝑘H𝑒̇
𝐶1 +

𝑘9𝑒
𝐶1 −

1
2𝑅𝐶1 𝑥̇% 

Insertando la Ecuación 4.28. 

𝑥̈% =
𝑘H(𝑣̇@ − 𝑥̇%)

𝐶1 +
𝑘9(𝑣@ − 𝑥%)

𝐶1 −
1

2𝑅𝐶1 𝑥̇% 

𝑥̈% =
𝑘H𝑣̇@
𝐶1 −

𝑘H𝑥̇%
𝐶1 +

𝑘9𝑣@
𝐶1 −

𝑘9𝑥%
𝐶1 −

1
2𝑅𝐶1 𝑥̇% 

Realizando la transformada de Laplace se obtiene: 

𝑠%𝑋%(𝑠) − 𝑠𝑥%(0) − 𝑥̇%(0)

= (𝑠𝑉@(𝑠) − 𝑣@(0))
𝑘H
𝐶1 − (𝑠𝑋%

(𝑠) − 𝑥%(0))
𝑘H
𝐶1 + (𝑣@

(𝑠))
𝑘9
𝐶1 − (𝑥%

(𝑠))
𝑘9
𝐶1

− (𝑠𝑋%(𝑠) − 𝑥%(0))
1

2𝑅𝐶1 

Haciendo las condiciones iniciales 𝑣@(0)) = 0, 𝑥%(0)) = 0 y 𝑥̇%(0) = 0, se tiene: 

𝑠%𝑋%(𝑠) = 𝑠𝑉@(𝑠)
𝑘H
𝐶1 − 𝑠𝑋%

(𝑠)
𝑘H
𝐶1 + 𝑉@

(𝑠)
𝑘9
𝐶1 − 𝑋%

(𝑠)
𝑘9
𝐶1 − 𝑠𝑋%

(𝑠)
1

2𝑅𝐶1 

𝑠%𝑋%(𝑠) + 𝑠𝑋%(𝑠)
𝑘H
𝐶1 + 𝑋%

(𝑠)
𝑘9
𝐶1 + 𝑠𝑋%

(𝑠)
1

2𝑅𝐶1 = 𝑠𝑉@(𝑠)
𝑘H
𝐶1 + 𝑉@

(𝑠)
𝑘9
𝐶1 

2𝑠% + 2
𝑘H
𝐶1 +

1
2𝑅𝐶14 𝑠 +

𝑘9
𝐶14𝑋%

(𝑠) = 2𝑠
𝑘H
𝐶1 +

𝑘9
𝐶14𝑉@

(𝑠) 
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𝑋%(𝑠)
𝑉@(𝑠)

=
2𝑠
𝑘H
𝐶1 +

𝑘9
𝐶14

𝑠% + 2
𝑘H
𝐶1 +

1
2𝑅𝐶14 𝑠 +

𝑘9
𝐶1

 (4.35) 

 

Se puede observar en la Ecuación 4.34 que la ganancia 𝑘9 siempre será positiva cuando 

ambos polos son positivos (sistema estable) y no así para la ganancia 𝑘H la cual, para que sea 

positiva debe cumplir la condición creada de la Ecuación 4.33. 

𝛼 ≥
1

2𝑅𝐶1 (4.36) 

El análisis del control PI concluye aquí, debido a que en la literatura existe demasiada 

información sobre este tema, además que no es el propósito principal de la presente tesis. 

4.2.5 Superficie conmutada. 

El diseño del sistema de control (CMD-PI) se ha basado solamente en dos variable de 

estado 𝑥"  y 𝑥% , pero el sistema Boost-Bipolar es de tercer orden (cuarto orden con carga 

MRC), entonces, es necesario aplicar control también a 𝑥3 (típicamente en bajas frecuencias), 

para ello, la superficie 𝑠 conmutará dependiendo del valor de 𝑢%, debido a que sí el tiempo que 

𝑢% = 1 es demasiado grande, el esfuerzo del control por mantener a 𝑥% = 𝑣@ llevará a 𝑥" y 𝑥3 

a tender a ∞ como se muestra en la Figura 4.5, entonces al pasar a 𝑢% = 0 el control tenderá a 

llevar a los capacitores a un balance aprovechando el control PI, donde se puede variar las 

ganancias 𝐾9 y 𝐾H para variar también el tiempo de asentamiento, repitiéndose lo mismo de la 

Figura 4.5 pero para capacitores opuestos. 
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Figura 4.5 Gráficas para voltajes y corriente cuando la frecuencia del convertidor Bipolar es muy baja. 

Entonces ahora se define una nueva Ecuación para 𝑠 donde se separa en dos señales de 

error. 

𝑒" = 𝑣@ − 𝑥% (4.37) 

𝑒% = 𝑣@ − 𝑥3 (4.38) 

Como se mencionó anteriormente, el error que se utilizará, estará basado en el valor de 

𝑢%, entonces: 

𝑥"∗∗ = 𝑃𝐼7#𝑢% + 𝑃𝐼7$(1 − 𝑢%) (4.39) 

donde 

𝑃𝐼7# = 𝐾H𝑒" + 𝐾9y 𝑒"
-

)
𝑑𝑡 

𝑃𝐼7$ = 𝐾H𝑒% + 𝐾9y 𝑒%
-

)
𝑑𝑡 
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Pero como 𝑣@ es el mismo para ambos errores, la Ecuación 4.39 puede ser modificada y 

fusionar los errores en un solo error: 

𝑒 = 𝑣@ − (𝑢%𝑥% + (1 − 𝑢%)𝑥3) 

Entonces se puede decir que la superficie de deslizamiento estará conmutando entre dos 

errores. 

𝑠 = 𝑥" − �𝐾H𝑒 − 𝐾9y 𝑒
-

)
𝑑𝑡� = 𝑥" − 𝑥"∗∗ 

(4.40) 

El diagrama a bloques queda como se muestra en la Figura 4.6: 

	

Figura 4.6 Diagrama a bloques con superficie deslizante conmutada. 

 

4.3 Conclusiones del capítulo. 

En este capítulo se diseña un control por modos deslizantes (control de corriente) en 

cascada con un control PI (control de voltaje) para el convertidor Boost-Bipolar y se logra 

solucionar matemáticamente los diferentes problemas que se presentaron al inicio del capítulo, 

sin tomar en cuenta aún que el convertidor tiene como carga una inductancia altamente 

inductiva (MRC), lo cual, teóricamente suavizará el esfuerzo del control por mantener al 

sistema asintóticamente estable (además de reducción del desbalance de los voltajes), lo cual 

se mostrará en el siguiente capítulo. 
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V RESULTADOS Y CONCLUSIONES 

En los capítulos anteriores se encontraron los parámetros para diseñar eficientemente un 

convertidor Boost-Bipolar y su control basado en Modos Deslizantes. En el presente capítulo 

se validará el convertidor Boost-Bipolar y su control utilizando los softwares de simulación 

Matlabâ/Simulinkâ y PSIMâ. 

5.1 Validación del modelo matemático del convertidor Boost-Bipolar. 

Utilizando las Ecuaciones 4.10, 4.11 y 4.12 se realiza la simulación mediante el software 

Simulinkâ para validar el sistema del convertidor Boost-Bipolar con carga resistiva y con los 

siguientes parámetros. 

La Tabla 5.1 muestra los parámetros a utilizar, los cuales se han elegido arbitrariamente, 

utilizando un valor muy alto para las capacitancias de acuerdo con la Ecuación 3.28, que se 

observa que entre más grande sea la capacitancia más grande será el espectro de frecuencias 

de conmutación. 

Tabla 5.1 Parámetros para validar el sistema Boost-Bipolar. 

Parámetro	 Valor	
Voltaje	de	alimentación	𝑣#	 100	𝑉	
Frecuencia	del	convertidor	Bipolar	𝑓9 	 200	𝐻𝑧	
Frecuencia	del	convertidor	Boost	𝑓4	 10	𝑘𝐻𝑧	
Ciclo	de	trabajo	de	ambos	convertidores	 50%	
Resistencia	de	carga	𝑅	 2	Ω	
Inductancia	𝐿4	 572	𝜇𝐻	
Capacitancias	𝐶"	y	𝐶%	 8.2	𝑚𝐹	
	 	

5.1.1 Diagramas a bloques del modelo matemático del convertidor Boost-Bipolar. 

En las Figuras 5.1, 5.2, 5.3, 5.4, y 5.5 se muestran los diagramas a bloques hechos en 

Simulinkâ de las Ecuaciones de estado del sistema. 
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Figura 5.1 Diagrama global a bloques del sistema Boost-Bipolar. 

 

	

Figura 5.2 Diagrama a bloques de las Ecuaciones de estado del sistema Boost-Bipolar. 

 

	

Figura 5.3 Diagrama a bloques de la Ecuación de Estado para la corriente en Lb. 
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Figura 5.4 Diagrama a bloques de la Ecuación de Estado para el voltaje en C1. 

 

	

Figura 5.5 Diagrama a bloques de la Ecuación de Estado para el voltaje en C2. 

5.1.2 Resultados del modelo matemático del convertidor Boost-Bipolar. 

Se realizó una simulación en Simulinkâ del modelo matemático con un lapso de tiempo 

de simulación de 0.5 segundos, dando como resultado que el análisis del Capítulo 3 coincide 

con la gráfica de la Figura 5.6, en las cuales se pueden observar, que según la Tabla 5.1 el 

ciclo de trabajo para el convertidor Boost es del 50 %, lo que significa de acuerdo con la 

Ecuación 3.18 que el voltaje de salida es el doble del voltaje de entrada, es decir, el voltaje en 

cada capacitor será igual al voltaje de la fuente 𝑣; ≈ 𝑣!" ≈ 𝑣!%. 

También se observa en la gráfica de la Figura 5.7 que el rizo en el voltaje en estado 

estable corresponde aproximadamente al valor encontrado si se despeja ∆𝑣!  de la Ecuación 

3.28 como se muestra a continuación: 

∆𝑣! =
𝑣!nnn(1 − 𝑒

, "
%CI%)

1 + 𝑒,
"

%CI%

=
100(1 − 𝑒,

"
%(%∗%∗).))K%)%)))

1 + 𝑒,
"

%(%∗%∗).))K%)%))
= 3.8091	𝑉 
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y en la gráfica de la Figura 5.7 se aprecia que ∆𝑣! ≈ 4	𝑉 , al igual también para la 

Ecuación 3.16, donde: 

(∆𝑖+)&6@6	" =
𝑣# ∗ 𝐷𝑇
𝐿4

=
100 ∗ 0.5

0.000572 ∗ 10000 = 8.7413	𝐴 

y en la gráfica de la Figura 5.7 se muestra (∆𝑖+)&6@6	" ≈ 9	𝐴. 

	

Figura 5.6 Gráficas para corriente y voltajes del modelo matemático Boost-Bipolar. 

 

	

Figura 5.7 Acercamiento en las señales de corriente y voltajes del modelo matemático Boost-Bipolar. 
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5.2 Validación del modelo matemático del sistema de control en conjunto con 
el modelo matemático del convertidor Boost-Bipolar. 

5.2.1 Parámetros y diagramas a bloques del control por modos deslizantes y el PI. 

Utilizando las Ecuaciones 4.17 y 4.40 se realiza la simulación mediante el software 

Simulinkâ para validar el sistema de control modos deslizantes/PI del convertidor Boost-

Bipolar con carga resistiva y con los parámetros de la Tabla 5.1 y 5.2. 

Tabla 5.2 Parámetros del sistema de control. 

Parámetro	 Valor	
Constante	de	proporcionalidad	𝐾H	 0.065	
Constante	de	integración	𝐾9 	 9	
Voltaje	de	referencia	𝑣@ 	 100	𝑉	

	 	
 

Los diagramas a bloques para el sistema de control se muestran en las Figuras 5.8, 5.9, 

5.10, 5.11 y 5.12. 

	

Figura 5.8 Diagrama global a bloques del convertidor Boost-Bipolar con CMD-PI. 
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Figura 5.9 Diagrama a bloques de sistema de control. 

 

	

Figura 5.10 Diagrama a bloques del conmutador del sistema de control. 

 

	

Figura 5.11 Diagrama a bloques del control PI. 
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Figura 5.12 Diagrama a bloques del control por modos deslizantes. 

 

5.2.2 Resultados del modelo matemático Boost-Bipolar con un CMD-PI. 

En las gráficas de las Figuras 5.13 y 5.14 se observa que tanto el diseño del control por 

modos deslizantes como el control PI son correctos en comparación con el Capítulo 4, donde 

se puede observar que ni la corriente ni los voltajes tienen oscilaciones tan pronunciadas como 

en el caso de la Figura 5.6. También se observa en la Figura 5.13 que la señal de control 𝑢" no 

es de frecuencia constante lo cual garantiza que existe control. Además, se observa de las 

graficas de voltajes y corriente que existe sobreimpulso, lo cual puede ser reducido mediante 

𝐾H. 

Puede señalarse en la Figura 5.14 la frecuencia de la señal de control 𝑢" tiende a infinito, 

limitada por la frecuencia de muestreo del software, lo que en un sistema real estaría limitada 

por la frecuencia máxima de conmutación del interruptor de estado sólido (IGBT, MOSFET, 

etc.), es por esta razón que la señal parece estar distorsionada. 

Las Figuras 5.7 y 5.14 muestran gráficas para los voltajes muy similares, esto se debe a 

que ambos sistemas no contienen perturbaciones ni cambios en los parámetros, pero ya se 

puede decir que se ha validado ambos sistemas, tanto el sistema de potencia (convertidor 

Boost-Bipolar) como el sistema de control (CMD-PI). 
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Figura 5.13 Gráficas para corriente y voltajes con CMD-PI. 

 

	

Figura 5.14 Acercamiento en las señales de corriente y voltaje con CMD-PI. 
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5.3 Validación del sistema de control aplicado a un sistema real simulado. 

5.3.1 Simulación del convertidor Boost-Bipolar con carga R. 

Ahora se valida el sistema de control utilizando un circuito eléctrico simulado mediante 

el software PSIMâ y utilizando los mismos parámetros de las Tablas 5.1 y 5.2. Los diagramas 

eléctricos se muestran en las Figuras 5.15, 5.16 y 5.17. 

	

Figura 5.15 Diagrama eléctrico del convertidor Boost-Bipolar para ser simulado en PSIM. 

 

	

Figura 5.16 Diagrama eléctrico del sistema de control para la simulación en PSIM. 
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Figura 5.17 Diagrama a bloques del sistema de control para simulación en PSIM. 

En las gráficas de las Figuras 5.18 y 5.19 se muestran las formas de onda para 𝑖+, 𝑣!" y 

𝑣!%, teniendo en cuenta que la simulación se realiza con un convertidor Boost-Bipolar trifásico 

como se muestra en la Figura 5.15, por lo tanto, en las Figuras también se muestra la secuencia 

de conmutación establecidas en la Tabla 3.1, aun así, se observa que el resultado es muy 

parecido a la validación del sistema mediante su modelo matemático mostrado en las Figuras 

5.13 y 5.14. 

	

Figura 5.18 Graficas y corrientes para corriente y voltajes en simulación en PSIM. 

 



RESULTADOS Y CONCLUSIONES 

	 89	

	

Figura 5.19 Acercamiento en las formas de onda de corrientes y voltajes en simulación en PSIM. 

 

5.3.2 Simulación del convertidor Boost-Bipolar con carga RL. 

A continuación, se presentan los resultados si la carga del convertidor es RL y la cual se 

varia su inductancia después de 0.5 segundos, pasando de 7 mH a 23 mH. 

En la Figura 5.20 se muestra que la respuesta transitoria para una 𝐿 = 7	𝑚𝐻  es 

aproximadamente de 0.5 s y no así para una 𝐿 = 23	𝑚𝐻  donde es aproximadamente de 

1.5seg, pero se valida lo dicho anteriormente, que el control por modos deslizantes es capaz de 

realizar control aún cuando no se modelan variables, en este caso las corrientes en las 

inductancias 𝐿, así como también es inmune ante variaciones paramétricas [6]. 

La Figura 5.20 aún no es aceptable debido a que contiene grandes oscilaciones, para 

corregir esto, se cambiará el valor 𝐾H = 2. 

En la Figura 5.21 se puede observar una notable mejoría con respecto a la Figura 5.20 al 

sólo variar una constante 𝐾H. En la siguiente Figura se muestra un acercamiento en el tiempo 

cuando se hace el cambio brusco en el valor de la inductancia, donde es posible notar que el 

máximo pico no alcanza ni el 10 % de error en el voltaje. 
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Figura 5.20 Formas de onda para corriente y voltajes con una carga RL variante en el tiempo. 

	

Figura 5.21 Respuesta rápida ante variación de la inductancia. 

En la Figura 5.22, es necesario comentar que se está realizando un cambio en el valor de 

la inductancia bruscamente y aun así el sistema de control responde adecuadamente, entonces 
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se puede decir, que se tiene ventaja al tener una carga MRC, debido a que el cambio en el 

valor de la inductancia es progresivo y no brusco, como se observa en la Figura 3.3. 

	

Figura 5.22 Acercamiento a las formas de onda de corriente y voltajes ante una variación paramétrica. 

Ahora se muestra en la Figura 5.23 la respuesta del sistema cuando se varía el voltaje de 

referencia, primero 𝑣@ = 100	𝑉, luego 𝑣@ = 200	𝑉 y por último 𝑣@ = 150	𝑉, demostrándose 

que el sistema de control es capaz de llevar a los voltajes 𝑣!" y 𝑣!% hacia 𝑣@ en un lapso de 

tiempo considerablemente corto. 

	

Figura 5.23 Respuesta del sistema ante cambios en el valor del voltaje deseado. 
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Por último, se varía el voltaje de entrada 𝑣# de 50 V a 100 V con ruido de 50 Vpp, las 

formas de onda se muestran en la Figura 5.24. 

	

Figura 5.24 Variación del voltaje de entrada con ruido. 

Se puede concluir que el sistema es lo suficientemente robusto para ser conectado a una 

carga MRC. 

5.3.3 Simulación del convertidor con un MRC como carga. 

El convertidor se conecta a un motor de reluctancia conmutada, el cual tiene las 

características mostradas en la Tabla 5.3: 

Tabla 5.3 Parámetros de un MRC para simulación en PSIM. 

Parámetro	 Valor	
Resistencia	𝑅	 2	Ω	
Inductancia	mínima	𝐿&9:	 7	𝑚𝐻	
Inductancia	máxima	𝐿&'(	 23	𝑚𝐻	
Polos	en	el	estator	𝑁7 	 6	
Polos	en	el	rotor	𝑁8 	 4	
Momento	de	inercia	 0.002	𝐾𝑔 ∗ 𝑚%	
Constante	de	proporcionalidad	𝐾H	 5	
Constante	de	integración	𝐾9 	 10	
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Los diagramas eléctricos se muestran en las Figuras 5.25 y 5.26: 

	

Figura 5.25 Sistema de control para un convertidor de potencia para un MRC. 

	

Figura 5.26 Sistema generador de pulsos para energizar las fases de un MRC según la posición del 
rotor. 

La Figura 5.26 muestra un diagrama el cual su función es generar las señales de disparo 

de los IGBT de la Figura 5.25 para el convertidor Bipolar, se observa que primero se generan 

tres señales que están desfasadas entre sí por 60º de giro del rotor y estas a su vez, están 

limitadas a 30º, siendo que si es mayor a 30º entonces habrá separación entre fases, es decir, 

habrá desenergización forzada y si es menor a 30º habrá superposición de fases, al ya tener 

estas señales, mediante contadores se pasa a alternar cada señal para obtener la secuencia de 

disparo como fue explicado con la Tabla 3.1. El diagrama a bloques para el sistema de control 

es igual al mostrado en la Figura 5.17 y las formas de onda del resultado se muestran en las 

Figuras 5.27 y 5.28. 
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Figura 5.27 Formas de onda cuando la carga es un MRC. 

 

	

Figura 5.28 Acercamiento a las formas de onda cuando la carga es un MRC. 

Las Figuras muestran que la repuesta transitoria es de aproximadamente 0.1 s para un 

error menor al 5 %, con esto se puede concluir mediante simulación que el sistema responde 

de acuerdo a lo esperado, observando que a mayor velocidad del motor mayor será la 

estabilidad. 
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5.4 Validación del sistema aplicado a un MRC físico. 

Para implementar el control en un sistema físico real, primeramente, es necesario contar 

tanto con el convertidor electrónico de potencia, así como con una etapa de acondicionamiento 

en la medición de corriente en el inductor y de los voltajes en los capacitores, para después ser 

procesados por un microcontrolador dsPICâ fabricado por la compañía Microchip 

Technology Inc. El diseño del circuito eléctrico se explica dividiéndolo en sus diferentes 

etapas. Cabe señalar que se utilizó el software Eagleâ 6.5.0 para mostrar los esquemáticos 

eléctricos. Después se muestran los resultados obtenidos. 

5.4.1 Etapas del diseño del convertidor Boost-Bipolar. 

5.4.1.1 Etapa de potencia, convertidor Boost. 

En esta etapa es donde se realiza la conversión de una forma de onda continua (corriente 

directa) a otra de la misma forma, pero de mayor amplitud, el esquemático se muestra en la 

Figura 5.29. 

	

Figura 5.29 Etapa de potencia, convertidor Boost. 
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En la Figura anterior se observa que el circuito es básicamente similar a la etapa de 

elevación de voltaje de la Figura 5.25, con la diferencia que se hace uso de resistencias para 

monitorear tanto los voltajes en los capacitores, así como la corriente en la bobina. 

Para medir los voltajes, se hace uso de resistencia de valores muy altos con el fin de que 

las corrientes que circulan por las mismas resistencias puedan ser despreciadas y no sean 

consideradas como cargas. La relación del divisor de voltaje en las resistencias de medición de 

voltaje es de aproximadamente 101:1, esto es que, el máximo voltaje de salida total 𝑣4&'( 

(voltaje entre las terminales V+ y V-) es de 330 V, así se tendría en teoría en la señal Vsense1 

3.3 V que es el voltaje de alimentación del microcontrolador, se dice que en teoría debido a 

que el voltaje de salida está limitado por el voltaje de operación del MRC así como por el 

voltaje máximo soportado por los capacitores, que en este caso es de 100 V para el MRC y de 

200 V para los capacitores. A continuación, se muestran las Ecuaciones para 𝑣;7:;7" y 𝑣;7:;7% 

𝑣;7:;7" =
𝑣4 ∗ 𝑅30
𝑅29 + 𝑅30 ≈ 101 ∗ 𝑣4 (5.1) 

𝑣;7:;7% =
𝑣!% ∗ 𝑅32
𝑅31 + 𝑅32 ≈ 101 ∗ 𝑣!% 

(5.2) 

 

donde 𝑣4 = 𝑣!" + 𝑣!% 

En el diagrama eléctrico se muestran dos resistencias Shunt en serie con opción de 

eliminar la resistencia de 0.15 W mediante el jumper JP1, esto es debido a que se desea que el 

prototipo final sea capaz de medir tanto pequeñas como altas corrientes. La Ecuación para 

obtener el valor de la corriente es: 

𝑖;7:;7 = 𝑖+ ∗ 𝑅;LM:- = 𝑖+ ∗ (𝑅27 + 𝑅28) (5.3) 

donde 𝑖;7:;7 esta expresado en Volts e 𝑖+ en Amperes. 
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5.4.1.2 Etapa de acondicionamiento de señales. 

En esta etapa se acondicionan las señales 𝑣;7:;7" , 𝑣;7:;7%  e 𝑖;7:;7  mediante el uso de 

amplificadores operacionales. 

	

Figura 5.30 Etapa de acondicionamiento de señales. 

En la Figura 5.30 se observa el uso de amplificadores diferenciales en cascada con 

amplificadores no inversores, se realiza de esta manera para aislar resistivamente la tierra de la 

etapa de potencia a la tierra de la etapa de control y a la vez realizar un control en el rango de 

los voltajes de salida que se quieren lograr, esto quiere decir que se puede controlar la 

equivalencia para 3.3v, entonces al manipular la Ecuación 5.1 se obtiene el valor de la 

ganancia de voltaje 𝐺D6N- para un valor máximo deseado para 𝑣4. 

𝑣;7:;7"&'(∗ =
𝑣4&'( ∗ 𝑅29
𝑅29 + 𝑅30 ∗ 𝐺D6N- =

𝑣4&'( ∗ 𝑅29
𝑅29 + 𝑅30 ∗ 21 +

𝑅6
𝑅54 
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donde 𝑣;7:;7"∗  es la salida de los amplificadores operacionales. Despejando 𝑅6 de la 

Ecuación anterior debido a que es una resistencia variable se tiene: 

𝐺D6N- = 21 +
𝑅6
𝑅54 =

𝑣;7:;7"&'(∗ ∗ (𝑅29 + 𝑅30)
𝑣4&'( ∗ 𝑅29

 

𝑅6 = 2
𝑣;7:;7"&'(∗ ∗ (𝑅29 + 𝑅30)

𝑣4&'( ∗ 𝑅29
− 14 ∗ 𝑅5 = �

3.3 ∗ (15000 + 1500000)
𝑣4&'( ∗ 15000

− 1� ∗ 1000 

al sustituir los valores, se obtiene: 

𝑅6 = 2
333.3
𝑣4&'(

− 14 ∗ 1000 (5.4) 

 

Como ya se ha explicado anteriormente, los voltajes en los capacitores deben ser iguales, 

entonces la ganancia debe ser igual para 𝑣;7:;7" y 𝑣;7:;7%, por lo tanto, 𝑅6 = 𝑅12.	

La ganancia para 𝑖;7:;7 también es utilizada para mantener un rango en la medición de 

corriente, entonces al manipular la Ecuación de salida del amplificador operacional, se tiene: 

𝑖;7:;7&'(∗ = 𝑖+&'( ∗ 𝑅;LM:- ∗ 𝐺'&H = 𝑖+&'( ∗ (𝑅27 + 𝑅28) ∗ 21 +
𝑅18
𝑅174 

al despejar la resistencia variable 𝑅18, se tiene: 

𝑅18 = �
𝑖;7:;7&'(∗

𝑖+&'( ∗ (𝑅27 + 𝑅28)
− 1� ∗ 𝑅17 = 2

3.3
𝑖+&'( ∗ (0.01 + 0.15)

− 14 ∗ 47000 

sustituyendo los valores: 

𝑅18 = 2
20.625
𝑖+&'(

− 14 ∗ 47000 (5.5) 
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Y el valor de 𝑅18 cuando se coloca el puente JP1 es: 

𝑅18 = 2
330
𝑖+&'(

− 14 ∗ 47000 (5.6) 

 

5.4.1.3 Etapa de control. 

El control por Modos Deslizantes en cascada con el control PI se realiza en un 

microcontrolador dsPIC33F64MC802 el cual tiene la capacidad de procesar el algoritmo del 

control PI mientras se adquieren los datos (conversión de análogo a digital) con el uso del 

sistema integrado DMA (Accesos Directo a Memoria por sus siglas en ingles), permitiendo 

que el CPU no pierda tiempo en adquirir los datos haciendo al control más veloz [27]. La 

Figura 5.31 muestra el diagrama eléctrico para la etapa de control. 

	

Figura 5.31 Etapa de control. 

La Figura anterior muestra que se utiliza cuatro convertidores análogo a digital ADC de 

10bits, uno para cada señal que se necesita controlar 𝑣;7:;7", 𝑣;7:;7% e 𝑖;7:;7, además de una 

señal que será la referencia, la cual, resolviendo el divisor de tensión se tiene: 

𝑣87I =
𝑣OO ∗ (𝑅23 + 𝑅24)
𝑅22 + 𝑅23 + 𝑅24  
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 La Ecuación anterior no es suficiente, por lo tanto, se agrega la relación del divisor de 

tensión en 𝑣;7:;7" y la ganancia 𝐺D6N-, para encontrar el valor de 𝑅24 para un voltaje deseado 

𝑣@. 

𝑣@ =
𝑣OO ∗ (𝑅23 + 𝑅24) ∗ 5

𝑅30
𝑅29 + 𝑅306

(𝑅22 + 𝑅23 + 𝑅24) ∗ 51 + 𝑅6𝑅56
≈

𝑣OO ∗ (𝑅23 + 𝑅24) ∗ 101
(𝑅22 + 𝑅23 + 𝑅24) ∗ 𝐺D6N-

 

despejando la resistencia variable 𝑅24 y sustituyendo los valores se tiene: 

𝑅24 ≈
𝐺D6N- ∗ 𝑣@ ∗ 𝑅22

(101 ∗ 𝑣OO − 𝐺D6N- ∗ 𝑣@)
− 𝑅23 

𝑅24 ≈
1000 ∗ 𝐺D6N- ∗ 𝑣@
(333.3 − 𝐺D6N- ∗ 𝑣@)

− 47 (5.7) 

 

El microcontrolador también se encarga de realizar la resta entre 𝑣;7:;7"∗ − 𝑣;7:;7%∗ para 

obtener el valor correspondiente a 𝑣!" . Cabe destacar que no se ha implementado el 

conmutador para la superficie de deslizamiento, debido a que, en las pruebas realizadas, el 

MRC está operando en alta velocidad y el desbalance en los capacitores es despreciable, por lo 

tanto, el control de voltaje sólo se realiza en 𝐶1. La señal de control 𝑢" es entregada por la 

señal SWB en el pin 15 del microcontrolador. 

 

5.4.1.4 Etapa de disparo del IGBT del convertidor Boost. 

En esta etapa se acondiciona la señal de control entregada por el microcontrolador ya que 

esta señal es de 3.3v y para disparar eficientemente al IGBT es necesario 15v y a la vez se 

utiliza aislamiento óptico. La Figura 5.32 muestra el circuito para abrir y cerrar el interruptor 

Q1 mostrado en la Figura 5.29 el cual es un IGBT fabricado por la compañía International 

Rectifier. 
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Figura 5.32 Etapa para el disparo del IGBT del convertidor Boost. 

5.4.1.5 Etapa de potencia, convertidor Bipolar. 

Esta etapa no se muestra en esta tesis debido a que se utiliza una tarjeta previamente 

diseñada en otro trabajo de investigación y la cual es un inversor trifásico convencional que 

también implementa un dsPIC33F64MC802 para los disparos de los IGBTs, por lo tanto, en la 

presente tesis se programa al microcontrolador para disparar los IGBTs de acuerdo con la 

secuencia mostrada en la Tabla 3.1 según la posición del rotor utilizando un codificador óptico 

de cuadratura de 2000 líneas. 

5.4.2 Resultados del convertidor Boost-Bipolar con una carga MRC. 

El convertidor Boost-Bipolar se implementa con un Motor de Reluctancia Conmutada 

como carga sin control y al vacío, el cual tiene las características mostradas en la Tabla 5.4. 

Tabla 5.4 Parámetros del MRC a utilizar como carga con el convertidor Boost-Bipolar. 

Parámetro	 Valor	
Número	de	fases	 3	
Resistencia	𝑅	 2	Ω	
Inductancia	mínima	𝐿&9:	 9.14	𝑚𝐻	
Inductancia	máxima	𝐿&'(	 23.6	𝑚𝐻	
Polos	estator	𝑁7/rotor	𝑁8 	 12/8	
Voltaje	por	fase	𝑣H&'(	 120	𝑉	
Corriente	por	fase	𝑖H&'(	 2.5	𝐴	
Potencia	 3	𝐻𝑃	
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La sintonización del control PI se estableció mediante la variación sistemática de los 

valores 𝑘H y 𝑘9 hasta encontrar buenas características de respuesta y ya que es un control PI 

discreto los valores deben ser menores a la unidad [28]. En la Tabla 5.5 se muestran los 

valores establecidos para el convertidor Boost-Bipolar. 

Tabla 5.5 Valores utilizados en el convertidor Boost-Bipolar. 

Parámetro	 Valor	
𝐿4	 544	𝑢𝐻	

𝐶1 = 𝐶2	 8.2	𝑚𝐹	
𝑘H	 0.0004	
𝑘9 	 0.01	
𝑇;	 7.36	𝑢𝑠	

𝐺D6N-/𝑣4&'(	 2.5/134	𝑉	
𝐺'&H/𝑖+&'(	 5.15/4	𝐴	
𝑅;LM:-	 0.16	Ω	

	 	
 

En la Figura 5.33 se muestran los valores obtenidos por los cuatro ADC del 

microcontrolador y desplegados en el software MPLABâ X IDE en algún momento arbitrario. 

	

Figura 5.33 Valores digitales obtenidos por el microcontrolador. 

El arreglo mostrado en la Figura anterior despliega los resultados de la conversión de 

análogo a digital donde ADC[0], ADC[1], ADC[2] y ADC[3] es el valor de 𝑣;7:;7"∗, 𝑣;7:;7%∗, 

𝑖;7:;7∗ y 𝑣87I respectivamente en formato digital entero sin signo (unsigned int). Los valores 

mostrados 𝑉𝐶1, 𝑉𝐶2 y 𝑉𝑟𝑒𝑓 son los valores correspondientes a la medición de 𝑣!", 𝑣!% y 𝑣@ 

en formato Q15, es decir: 
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𝑉𝐶1 = (𝐴𝐷𝐶[0] − 𝐴𝐷𝐶[1]) ≪ 5 

𝑉𝐶2 = 𝐴𝐷𝐶[1] ≪ 5 

𝑉𝑟𝑒𝑓 = 𝐴𝐷𝐶[3] ≪ 5 

Para encontrar la correspondencia análoga para 10 bits a partir del arreglo 𝐴𝐷𝐶[	] se 

utiliza la relación: 

𝑣;7:;7"∗ =
𝑣OO ∗ 𝐴𝐷𝐶[0]

2") =
3.3	𝑉 ∗ 𝐴𝐷𝐶[0]

1024  

Igualando la Ecuación anterior con la Ecuación 5.1 multiplicada por 𝐺D6N-. 

𝑣4 ∗ 𝑅29
𝑅29 + 𝑅30 ∗ 𝐺D6N- =

3.3	𝑉 ∗ 𝐴𝐷𝐶[0]
1024  

Ahora se despeja a 𝑣4. 

𝑣4 =
3.3	𝑉 ∗ 𝐴𝐷𝐶[0] ∗ (𝑅29 + 𝑅30)

1024 ∗ 𝐺D6N- ∗ 𝑅29
 

sustituyendo los valores: 

𝑣4 ≈
0.3255 ∗ 𝐴𝐷𝐶[0]

𝐺D6N-
 (5.8) 

 

Lo mismo es para 𝑣!% y 𝑣@, por lo tanto, 

𝑣!% ≈
0.3255 ∗ 𝐴𝐷𝐶[1]

𝐺D6N-
 (5.9) 

𝑣@ ≈
0.3255 ∗ 𝐴𝐷𝐶[3]

𝐺D6N-
 

(5.10) 
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Utilizando las Ecuaciones anteriores se obtiene los voltajes en los capacitores según la 

Figura 5.33. 

𝑣4 ≈
0.3255 ∗ 413

2.5 ≈ 53.7726	𝑉 

𝑣!% ≈
0.3255 ∗ 187

2.5 ≈ 24.3474	𝑉 

𝑣!" ≈ 𝑣4 − 𝑣!% ≈ 29.4252	𝑉 

𝑣@ ≈
0.3255 ∗ 220

2.5 ≈ 28.644	𝑉 

Con un análisis numérico se determina que el resultado para 𝑣!"  (donde se aplica el 

control) es satisfactorio ya que tiene un error de aproximadamente: 

𝑣!78868 =
𝑣! − 𝑣@
𝑣@

∗ 100 =
29.4252 − 28.644

28.644 ∗ 100 = 2.72% 

y no así para 𝑣!% que tiene un error aproximado de 15%. La Figura 5.34 muestra que el 

resultado para 𝑣!% si es satisfactorio con un error aproximado de 3.68% el cual es mostrado en 

color azul (canal 2) con un voltaje medio de 29.7 V. 

	

Figura 5.34 CH1 = Vs, CH2 = VC2, CH3 = IL y CH4 = u1. 
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Para determinar la ganancia 𝐺P  del convertidor Boost se toma la Ecuación 3.18 y se 

reacomoda tal que: 

𝑣!
𝑣;
=

1
2 ∗ (1 − 𝐷) 

(5.11) 

 

Como 𝑣!  es el voltaje de un solo capacitor, entonces se sustituye por un voltaje promedio 

de salida en cada capacitor 𝑣! =
D"
%

. 

𝑣4
2 ∗ 𝑣;

=
𝑣!" + 𝑣!%
2 ∗ 𝑣;

=
1

2 ∗ (1 − 𝐷) 

y multiplicando toda la Ecuación por 2 se obtiene: 

𝐺P =
𝑣4
𝑣;
=
𝑣!" + 𝑣!%

𝑣;
=

1
(1 − 𝐷) 

(5.12) 

 

Sustituyendo los valores correspondientes: 

𝐺P =
29.4252 + 29.7

30.8 ≈ 1.92 

El valor de 𝐺P  muestra que el convertidor casi eleva el voltaje de entrada al doble, 

mientras que la Figura 5.34 muestra que el sistema es estable con un MRC como carga. 

Ahora se cambia 𝑣# = 51	𝑉  y 𝑣87I = 1.3156	𝑉  (valor arbitrario medido con un 

multímetro digital) que realizando los cálculos corresponde a 𝑣@ = 52.624	𝑉, el resultado se 

muestra en la Figura 5.35: 



RESULTADOS Y CONCLUSIONES 

	 106	

	

Figura 5.35 Formas de onda para un voltaje deseado de 52.624 V. 

Cabe señalar que las formas de onda de la Figura 5.35 contienen sobreimpulsos en 

voltaje y corriente (altas perdidas por conmutación) y ruidos debido a que las pruebas son 

realizadas en un protoboard, por lo tanto, el circuito contiene inductancias y capacitancias 

parasitas, además de no contar con un plano de tierra ni con una red snubber para el IGBT del 

convertidor Boost. Aun con todo lo anterior, el voltaje de salida medio (color azul) en 𝑣!%% es 

igual a 54.6 V teniendo así un error del 3.75 % con respecto a 𝑣@ y con una ganancia del 

convertidor de aproximadamente: 

𝐺P =
2 ∗ 54.6
51.3 = 2.13 

El osciloscopio entrega un archivo con todos los datos muestreados, el cual es cargado en 

Matlabâ y desplegado como se muestra en la Figura 5.36. 

	

Figura 5.36 Formas de onda para un Vd=52.624 V. 
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La Figura anterior muestra que a pesar de los ruidos el sistema es estable donde 𝑣!% se 

mantiene muy cercas de la referencia (en color rojo). También es necesario mencionar que la 

Figura 5.36 muestra tiempos negativos, esto es debido a que el osciloscopio cuando captura y 

muestra las señales, despliega aproximadamente 1250 datos anteriores y 1250 datos 

posteriores al disparo de señal (trigger) establecido de 8 V en bajada en la señal 𝑢" (canal 4) 

como se muestra en la parte inferior derecha de la Figura 5.35. 

En la Figura 5.37 se muestran las mismas señales de la Figura 5.36 pero con un 

acercamiento y se aprecia que el voltaje 𝑖;7:;7  es discontinuo y para encontrar su valor en 

corriente su utiliza la siguiente Ecuación basada en la ley de Ohm. 

𝑖+ =
𝑖;7:;7
𝑅;LM:-

 (5.13) 

Entonces de la Figura 5.35 se obtiene la corriente media donde 𝑖;7:;7 es el color purpura: 

𝑖+&7@9' =
60.2	𝑚𝑉
0.16	Ω = 376.25	𝑚𝐴 

	

Figura 5.37 Acercamiento de las señales para un Vd = 52.624 V. 
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Ahora se realiza una prueba con un decremento en 𝑣# de 40 V a 26 V y con 𝑣@ ≈ 39.2	𝑉 

(𝑣87I = 0.9702	𝑉) obteniéndose las formas de onda de la Figura 5.38. 

	

Figura 5.38 Variación de Vs de 40 V a 26 V. 

Tomando el voltaje medio de 𝑣!%  (canal 2) de la Figura anterior se obtiene un error 

medio de 0.765 % lo cual indica que el control se realiza de una forma satisfactoria a pesar 

que el voltaje de entrada varía su valor. En la Figura 5.39 se muestra las señales desplegadas 

en Matlabâ indicando en color rojo 𝑣@. 

	

Figura 5.39 Variación de Vs de 40 V a 26 V. 
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La Figura 5.40 muestra las señales con un acercamiento en amplitud en 𝑣!% 

demostrándose que el error es demasiado pequeño y manteniendo su amplitud a pesar de la 

variación de 𝑣#. 

	

Figura 5.40 Acercamiento en amplitud de Vc cuando se varia Vs. 

Se debe señalar que todos los resultados obtenidos se realizaron con un arranque suave y 

una variación de 𝑣87I, es decir, que al iniciar el movimiento del MRC (a través del convertidor 

Bipolar) el convertidor Boost aún no eleva el voltaje, elevándose posteriormente mediante la 

variación del potenciómetro 𝑅24 . La Figura 5.41 muestra las señales 𝑣;7:;7"∗ , 𝑣;7:;7%∗ , 

𝑖;7:;7∗ y 𝑣87I obtenidas con el osciloscopio. 

	

Figura 5.41 Respuesta del sistema al variar Vref (color purpura). 
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En la Figura anterior se muestra a 𝑣;7:;7"∗ = 𝐶𝐻1 , 𝑣;7:;7%∗ = 𝐶𝐻2 , 𝑣87I = 𝐶𝐻3  y 

𝑖;7:;7∗ = 𝐶𝐻4 y se observa una respuesta satisfactoria. Se manipulan los datos entregados por 

el osciloscopio para obtener 𝑣!", 𝑣!%, 𝑣@ e 𝑖+ para 𝑣# = 30	𝑉 y se muestran en la Figura 5.42, 

donde: 

𝑣!" =
(𝑣;7:;7"∗ − 𝑣;7:;7%∗) ∗ 𝑅𝑒𝑙𝑎𝑐𝑖𝑜𝑛	𝑑𝑖𝑣𝑖𝑠𝑜𝑟

𝐺D6N-
=
(𝑣;7:;7"∗ − 𝑣;7:;7%∗) ∗ 101

2.5  

𝑣!% =
𝑣;7:;7%∗ ∗ 101

2.5  

𝑣@ =
𝑣87I ∗ 101

2.5  

𝑖+ =
𝑖;7:;7∗

𝐺'&H ∗ 𝑅;LM:-
=

𝑖;7:;7∗

5.15 ∗ 0.16 =
𝑖;7:;7∗

0.824  

	

Figura 5.42 Señales de voltajes y corriente al variar Vref. 

Al observar la Figura anterior se puede notar que aproximadamente entre los segundos 

50 y 60 no se realiza control, es decir, no hay elevación de voltaje comprobándose la 

condición de existencia del modo deslizante (Ecuación 4.20), la cual es: 

𝑥% >
𝑣#
2 = 𝑣!" >

30
2 ≈ 15	𝑉 
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Como el CMD-PI es realizado sobre el voltaje en 𝐶1, entonces la Figura 5.43 muestra 

sólo a 𝑣!" y 𝑣@ apreciándose que el error es mínimo. 

	

Figura 5.43 Respuesta del sistema al variar Vref. 

Se tomó otra medición sincronizando dos osciloscopios donde se observa en un 

osciloscopio que lo que aparenta ser ruido en la Figura 5.42 en 𝑣!%  e 𝑖+  son simplemente 

picos. En el otro osciloscopio se muestra la señal de control 𝑢" y en la Figura 5.46 mediante 

aproximación se traslapan las señales de ambos osciloscopios en Matlab, donde el primer 

osciloscopio (Figura 5.44) despliega valores anteriores y posteriores a partir de la línea vertical 

central y el segundo osciloscopio (Figura 5.45) muestra sólo valores posteriores a partir de la 

primera línea vertical de la izquierda. La correspondencia de los canales del primer 

osciloscopio es a 𝑣;7:;7"∗ = 𝐶𝐻1, 𝑣;7:;7%∗ = 𝐶𝐻2, 𝑣87I = 𝐶𝐻3 y 𝑖;7:;7∗ = 𝐶𝐻4. 

	

Figura 5.44 Señales tomadas por el microcontrolador en un corto espacio de tiempo. 
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Figura 5.45 Señal de control tomado por un segundo osciloscopio sincronizado. 

	

Figura 5.46 Aproximación a amplitud real de señales capturadas con dos osciloscopios sincronizados. 

Cabe señalarse en la Figura anterior que las señales son más limpias debido a la etapa de 

acondicionamiento, permitiendo así un mejor control del microcontrolador. 

Debido a que el convertidor Boost-Bipolar tiene varias tierras eléctricas entre ellas una 

tierra formada por el divisor de tensión entre 𝐶1 y 𝐶2, es decir, un punto común 𝑣: para las 

tres fases del MRC, se realiza una sincronización con dos osciloscopios para obtener 2 grupos 

de señales con dos diferentes niveles de tierra. Las señales resultantes se muestran en la Figura 

5.47 donde 𝑣@ ≈ 38.46	𝑉. 
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Figura 5.47 Formas de onda para Vs, VC2, IL y u1 en el convertidor Boost. 

De la Figura anterior se tiene 𝑣# = 𝐶𝐻1, 𝑣!% = 𝐶𝐻2, 𝑖;7:;7 = 𝐶𝐻3 y 𝑢" = 𝐶𝐻4 y donde 

la referencia a tierra es 𝐴𝐺𝑁𝐷  mostrada en la Figura 5.29. El diagrama a bloques de las 

conexiones se muestra en la Figura 5.48. 

	

Figura 5.48 Diagrama a bloques para la conexión de un osciloscopio en el convertidor Boost. 

 

	

Figura 5.49 Formas de onda para VC1, Va e Ips en el convertidor Bipolar. 
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De la Figura 5.49 se tiene 𝑣!" = 𝐶𝐻1, 𝑣' = 𝐶𝐻2 y 𝑖Q; = 𝐶𝐻3 y la referencia a tierra es 

𝑣: mostrada en la Figura 5.29, y donde 𝑣' es el voltaje en la Fase A e 𝑖Q; es la caída de voltaje 

en una resistencia Shunt de 0.15 W conectada a las tres fases y a la terminal 𝑣: pudiéndose 

medir la suma de las corrientes de las fases. Cabe señalarse que las mediciones son hechas con 

puntas de prueba con atenuación de 10x. El diagrama a bloques de las conexiones se muestra 

en la Figura 5.50. 

	

Figura 5.50 Diagrama a bloques para la conexión de un osciloscopio en el convertidor Bipolar. 

La Figura 5.51 solo muestra a 𝑣' de la Figura 5.49 y se observa cómo es que la forma de 

onda de 𝑣' es muy similar a la mostrada en la Figura 3.12 y las voltajes positivos y negativos 

corresponden a 𝑣!" y 𝑣!%. 

	

Figura 5.51 Forma de onda de Va. 
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La Figura 5.52 muestra la forma de onda para 𝑖Q;  donde se indica el tiempo de un 

semiciclo, entonces, se define la frecuencia de conmutación del convertidor Bipolar. 

𝑓9 =
1

2 ∗ 880𝑢𝑠𝑒𝑔 ≈ 568	𝐻𝑧 

utilizando la Ecuación 3.31 se obtiene la velocidad aproximada del MRC. 

𝑣𝑒𝑙 =
120𝑓9
𝑝𝑁8

=
120 ∗ 568
3 ∗ 8 ≈ 2841	𝑟𝑝𝑚. 

para obtener la corriente de neutro pico a pico 𝑖RHH se realiza la siguiente operación: 

𝑖RHH =
0.244
0.15 ≈ 1.63	𝐴 

	

Figura 5.52 Forma de onda para 𝑖&'. 

Por último, se muestra la Figura 5.53 donde se observan los voltajes de las tres fases y la 

corriente de neutro 𝑖R para un voltaje de entrada 𝑣# = 30	𝑉. 
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Figura 5.53 Formas de onda para Va, Vb, Vc e Ip en el convertidor Bipolar. 

Al observar la Figura 5.53 se puede calcular que la velocidad del MRC es de 

aproximadamente 3846 rpm. 

5.5 Conclusiones. 

Todas las pruebas realizadas, desde la validación matemática hasta la verificación 

experimental del sistema físico, han sido satisfactorias e incluso superiores a lo esperado. Esto 

es relevante si se considera que se trabajó con una carga fuertemente no lineal y variante en el 

tiempo, y que el propio convertidor Boost–Bipolar introduce un comportamiento 

adicionalmente no lineal. A pesar de ello, el sistema se controló adecuadamente utilizando 

únicamente componentes comerciales de bajo costo tanto para la adquisición de datos como 

para la implementación del control. 

El microcontrolador fue capaz de generar la señal de control con una frecuencia 

aproximada de 136 kHz (cálculo realizado a partir de 𝑇;en la Tabla 5.5). No obstante, gracias 

al esquema de control CMD–PI, los interruptores conmutan únicamente cuando es necesario, 

operando con corriente discontinua en el inductor. Esto permite reducir el esfuerzo eléctrico 

sobre los dispositivos de potencia y disminuir las pérdidas por conmutación, dado que el 
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objetivo principal del control es mantener el voltaje en los capacitores cercano al valor de 

referencia y no regular directamente la corriente del inductor. 

Uno de los problemas a resolver era que, al utilizar únicamente el convertidor Bipolar, el 

voltaje de bus 𝑣;se dividía a la mitad. Con el acoplamiento del convertidor Boost se demostró 

que es posible elevar el voltaje de salida a valores superiores al doble del voltaje de entrada; es 

decir, la ganancia en voltaje del convertidor Boost puede ser 𝐺P > 2. De esta manera, la 

topología propuesta aprovecha mejor el bus de continua que el convertidor Bipolar 

convencional. 

Asimismo, se debe destacar que el convertidor Bipolar conmuta sólo un interruptor por 

región de generación de par motor. De ello se infiere una disminución de las pérdidas tanto 

por conmutación como por conducción, ya que en otras topologías de convertidores para MRC 

es necesario conmutar dos interruptores por fase. 

Finalmente, al emplear capacitores de valor suficientemente elevado, el rizo de voltaje 

observado en las pruebas fue prácticamente nulo. Con base en los resultados experimentales 

puede afirmarse que el sistema presenta un comportamiento asintóticamente estable para una 

carga MRC operando a velocidades medias y altas, en condiciones donde la conmutación entre 

fases no se traslapa. Estos resultados confirman la viabilidad práctica del convertidor Boost–

Bipolar controlado mediante CMD–PI y sientan una base sólida para futuras extensiones del 

trabajo hacia aplicaciones de mayor potencia o integración con fuentes renovables. 
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ANEXO A 

La corriente en C2 depende del valor de 𝑢" y 𝑢3 y el valor de 𝑢% no importa, entonces 

con solamente las condiciones 1, 2, 5 y 6 (véase Tabla 4.1), se llega a la tercera ecuación 

diferencial siguiendo la ley de Kirchhoff para corrientes en el nodo que se indica en la Figura 

A.1, en donde se aprecia que el nodo tiene conexión con la corriente en C1, por lo tanto, se 

aprovecha esta conexión y de la Ecuación 4.8 se despeja 𝑖!"  la cual utilizaremos para 

encontrar la tercera ecuación de estado. 

𝑖!" = 𝐶1
𝑑𝑣!"
𝑑𝑡 = (1 − 𝑢")𝑖+ −

𝑢%
𝑅 𝑣!" 

Como se realizó en el Capítulo 4, se divide en cuatro condiciones necesarias para obtener 

la Ecuación de estado para C2, y en cada condición se obtiene una ecuación diferencial que 

será integrada en una sola ecuación. 

	

• Condición 1. Sb y todos los interruptores inferiores están abiertos, por lo tanto, según la 

ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 
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𝑖!" − 𝑖!% = 0 

sustituyendo 𝑖!" se tiene: 

(1 − 𝑢")𝑖+ −
𝑢%
𝑅 𝑣!" − 𝑖!% = 0 

y como en esta condición 𝑢" = 0 y 𝑢% = 0 entonces: 

𝑖+ − 𝑖!% = 0 

• Condición 2. Sb está abierto y por lo menos algún interruptor inferior está cerrado, por lo 

tanto, según la ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 

𝑖!" − 𝑖* − 𝑖!% = 0	

sustituyendo 𝑖!" se tiene: 

(1 − 𝑢")𝑖+ −
𝑢%
𝑅 𝑣!" − 𝑖* − 𝑖!% = 0 

como en esta condición 𝑢" = 0 y 𝑢% = 0 entonces: 

𝑖+ − 𝑖* − 𝑖!% = 0 

• Condición 5. Sb está cerrado y todos los interruptores inferiores están abiertos, por lo 

tanto, según la ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 

𝑖!" − 𝑖!% = 0	

sustituyendo 𝑖!" se tiene: 

(1 − 𝑢")𝑖+ −
𝑢%
𝑅 𝑣!" − 𝑖!% = 0 

como en esta condición 𝑢" = 1 y 𝑢% = 0 entonces: 
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−𝑖!% = 0 

• Condición 6. Sb está cerrado y por lo menos algún interruptor inferior está cerrado, por lo 

tanto, según la ley de Kirchhoff para corrientes tenemos: 

𝑖!" − 𝑖* − 𝑖!% = 0	

sustituyendo 𝑖!" se tiene: 

(1 − 𝑢")𝑖+ −
𝑢%
𝑅 𝑣!" − 𝑖* − 𝑖!% = 0 

como en esta condición 𝑢" = 1 y 𝑢% = 0 entonces: 

−𝑖* − 𝑖!% = 0 

Al suponer que la capacitancia es ideal (infinita) y todas las resistencias son iguales, 

ósea, D(#
*
= D($

*
= 𝑖*  se llegaría a las mismas ecuaciones anteriores utilizando las demás 

condiciones. Al observar que 𝑖+ desaparece en las condiciones 5 y 6 al igual que lo hace 𝑖* en 

las condiciones 1 y 5, entonces se concluye que 𝑖+ depende del valor de 𝑢" y 𝑖* depende del 

valor de 𝑢3. La ecuación resultante será: 

(1 − 𝑢")𝑖+ − 𝑢3𝑖* − 𝑖!% = 0 

(1 − u")𝑖+ −
𝑢3
𝑅 𝑣!% − 𝑖!% = 0 

𝑖!% = 𝐶2
𝑑𝑣!%
𝑑𝑡 = (1 − 𝑢")𝑖+ −

𝑢3
𝑅 𝑣!% 

𝑑𝑣!%
𝑑𝑡 =

(1 − 𝑢")
𝐶2 𝑖+ −

𝑢3
𝑅𝐶2𝑣!% 
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