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Resumen

El contexto energético actual se caracteriza por un fuerte crecimiento de
las enerǵıas renovables, motivado por el notable descenso de coste que han
experimentado en los últimos años, especialmente en el caso de la enerǵıa solar
fotovoltaica. Las plantas fotovoltaicas de gran tamaño son las que presentan un
menor coste, utilizándose tradicionalmente en ellas la configuración de inversor
central. Sin embargo, esta configuración, por sus propias caracteŕısticas, tiene
un potencial limitado en cuanto a futuras reducciones de costes.

En esta tesis, se propone una nueva topoloǵıa de conversión con la
configuración de inversor en cascada que, entre otras ventajas, permite la
reducción del cableado de la planta fotovoltaica. Además, gracias a su
funcionamiento secuencial, reduce el número de etapas de conversión en
comparación con las soluciones investigadas hasta la fecha. Asimismo, su
modulación hace que se realicen conmutaciones sin pérdidas en todas sus
etapas de conversión.

Las principales ĺıneas de investigación que se abordan en esta tesis son:

Análisis de la configuración de inversor central en una gran planta foto-
voltaica.

Estudio de las ventajas de la configuración de inversor en cascada y
realización de un estado del arte de esta configuración.

Propuesta de la nueva topoloǵıa de conversión.

Análisis del funcionamiento y desarrollo del control de la topoloǵıa pro-
puesta.

Estudio de la estabilidad de un sistema de control: formulación de un
nuevo criterio de estabilidad y aplicación al diseño de los lazos de control
de la topoloǵıa propuesta.

I



Validación experimental de la topoloǵıa propuesta.

Dimensionado óptimo de un sistema fotovoltaico con la topoloǵıa
propuesta y evaluación de su competitividad.
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2.4 Transiciones entre fases para el funcionamiento secuencial de la
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corriente de red . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72

2.8.3 Funcionamiento como snubber . . . . . . . . . . . . . . 74
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para tensión de salida positiva en la fase R y tensión negativa
en las fases S y T, con factor de potencia unitario. . . . . . . 33

2.15 Transición de activación para tensión de salida positiva y co-
rriente de red positiva. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36

2.16 Transición de desactivación para tensión de salida positiva y
corriente de red positiva. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37

2.17 Transición de activación para tensión de salida positiva y co-
rriente de red negativa. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39

2.18 Transición de desactivación para tensión de salida positiva y
corriente de red negativa. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 40

2.19 Transición de activación para tensión de salida negativa y co-
rriente de red negativa. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

2.20 Transición de desactivación para tensión de salida negativa y
corriente de red negativa. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43

2.21 Transición de activación para tensión de salida negativa y co-
rriente de red positiva. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

2.22 Transición de desactivación para tensión de salida negativa y
corriente de red positiva. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46

2.23 Tensión aplicada por la etapa dc/ac y tensión a la salida de
cada secundario durante un periodo de la frecuencia de red. . 48

2.24 Zoom de la Figura 2.23 que muestra dos periodos de conmu-
tación. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

2.25 FFT de la tensión de fase en la fase R en una unidad de
conversión. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
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Índice de figuras XV

3.23 Diagrama de Bode de la función de transferencia LAPI,im(s). 124

3.24 Diagrama de Bode de la función de transferencia LCres,im(s). 125

3.25 Diagrama de Bode de la función de transferencia LAres,im(s). 126

3.26 Diagrama de Bode de la función de transferencia LAim(s). . 126

3.27 Esquema de la simulación realizada para validar el lazo de
control de la magnetización de los transformadores de alta
frecuencia. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 128

3.28 Resultados de la validación del lazo de control de la
magnetización de los transformadores de alta frecuencia: (a)
con el lazo desactivado, (b) con el lazo activado. . . . . . . . . 129

3.29 Lazo de control de la corriente de red en el eje alfa, iα. . . . 130

3.30 Diagrama de Bode de la función de transferencia LAPI,iα(s). 133

3.31 Diagrama de Bode de la función de transferencia LCeα,iα(s). . 134

3.32 Diagrama de Bode de la función de transferencia
LCvarm,conv ,iα(s). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 135

3.33 Diagrama de Bode de la función de transferencia LAeα,iα(s). 135

3.34 Diagrama de Bode de la función de transferencia
LAvarm,conv ,iα(s). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 136

3.35 Diagrama de Bode de la función de transferencia LAiref ,iα(s). 136

3.36 Estudio de la estabilidad relativa de LAiref ,iα(s) y
LAvarm,conv ,iα(s). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 137

3.37 Validación de los lazos de control de corriente sin armónicos
en la red. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 139

3.38 Validación de los lazos de control de corriente con armónicos
en la red. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 139

3.39 Esquema de control de la tensión dc total. . . . . . . . . . . 140

3.40 Equivalencia entre el lazo cerrado de potencia y los lazos de
control de corriente. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 141

3.41 Lazo de control de la tensión dc total de la estructura de
conversión. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 143

3.42 Diagrama de Bode de la función LAv2dc,T
(s). . . . . . . . . . . 144
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viables para una combinación de las variables principales y
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toploǵıa MV-CSQT y un sistema fotovoltaico con
configuración de inversor central. . . . . . . . . . . . . . . . . 276

5.38 Estimación de irradiancia en 12 inversores centrales de la
planta fotovoltaica “La Isla” para un d́ıa con paso de nubes. . 278
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semiconductores de silicio. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 275

XXIII
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Introducción

1.1. Antecedentes

El consumo de enerǵıa primaria ha aumentado su ritmo de crecimiento en las
últimas décadas. Aśı, entre el año 1973 y el año 2018, el consumo mundial
se ha multiplicado por un factor cercano a 2,5 [INT20]. Aunque la cobertura
de este consumo sigue estando hoy en d́ıa dominada por los combustibles
fósiles, el porcentaje correspondiente a las enerǵıas renovables viene creciendo
de forma considerable en los últimos años, siendo las renovables las tecnoloǵıas
de generación eléctrica más instaladas [REN21]. En concreto, como se observa
en la Figura 1.1, en el año 2020 se instalaron casi 140 GWp de enerǵıa solar
fotovoltaica, 93 GW de enerǵıa eólica y aproximadamente 20 GW de enerǵıa
hidráulica [REN21]. La nueva capacidad renovable añadida supuso más del
80 % del total de la nueva capacidad de generación eléctrica instalada ese año.

Aunque la enerǵıa eólica ha sido tradicionalmente la enerǵıa renovable
más importante, la solar fotovoltaica lleva varios años siendo la tecnoloǵıa
que más se instala. De hecho, tal y como muestra la Figura 1.2, el
crecimiento de la enerǵıa fotovoltaica ha ido superando año a año el
correspondiente al año anterior. Esto ha hecho posible que, por primera vez,
la enerǵıa solar fotovoltaica supere a la enerǵıa eólica en cuanto a potencia
instalada: 760 GWp de fotovoltaica frente a 743 GW de enerǵıa eólica (la
cifra de potencia fotovoltaica se refiere a la potencia dc) [REN21]. Además,
se prevé que el crecimiento de la enerǵıa solar fotovoltaica se mantenga en
los próximos años. Los pronósticos indican que, para 2030, multiplicará su
capacidad instalada por seis y, para 2050, por 18 [INT19], siendo aśı una de
las principales v́ıas para la descarbonización del sector energético.

1
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Figura 1.1: Potencia de generación eléctrica instalada desde el año 2014, dividida por tipo
de tecnoloǵıa renovable [REN21].

De entre todos los páıses del mundo, China se sitúa actualmente a la cabeza
en cuanto a potencia instalada de enerǵıa solar fotovoltaica, superando ya
la cifra de 250 GWp en funcionamiento. El segundo lugar lo ocupa Estados
Unidos, con casi 100 GWp instalados. Además, China también ha sido el páıs
que más potencia fotovoltaica ha sumado en el año 2020, añadiendo un total de
48 GWp. En España, la enerǵıa fotovoltaica ha crecido de manera importante
en los dos últimos años, haciendo que la potencia fotovoltaica instalada supere
ya los 12,5 GWp [REN21].

Figura 1.2: Evolución de la potencia fotovoltaica instalada desde el año 2010 [REN21].
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El gran crecimiento de la enerǵıa fotovoltaica ha estado motivado,
principalmente, por una fuerte reducción de su coste. Sus avances
tecnológicos y productivos han permitido disminuir los costes en un tiempo
récord y, con ello, impulsar de manera definitiva esta tecnoloǵıa. Aśı, tal y
como muestra la Figura 1.3, el coste de la enerǵıa generada en los sistemas
fotovoltaicos, medido en términos de LCOE (Levelized Cost of Energy), se ha
reducido entre el año 2010 y 2019 un 82 % [INT19]. En estos años, no sólo se
ha reducido el coste de la enerǵıa fotovoltaica de forma drástica, sino que ha
igualado al LCOE de la generación eléctrica con combustibles fósiles. El
pronóstico para 2030 es que la mayoŕıa de plantas fotovoltaicas de gran
tamaño siga reduciendo su coste, llegando a situarse por debajo de la banda
de precios prevista para los combustibles fósiles [INT19].

Figura 1.3: Evolución del LCOE de la generación de enerǵıa eléctrica entre 2010 y 2019
[INT19, REN21].

Como muestra la Figura 1.3, las plantas fotovoltaicas de gran tamaño,
denominadas utility-scale, son las que presentan un menor LCOE. Su
potencia llega actualmente hasta el orden de magnitud del GWp [BEL21].
Las plantas de tipo utility-scale representan el mayor porcentaje de la
potencia fotovoltaica instalada. Además, como se observa en la Figura 1.4,
todo indica que mantendrán este liderazgo en los próximos años [INT21]. La
presente tesis se enmarca en este tipo de sistemas fotovoltaicos.
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Figura 1.4: Clasificación de la potencia fotovoltaica instalada cada año por tipo de instalación
[INT21].

En una planta fotovoltaica, la distribución de los módulos fotovoltaicos y
las etapas de conversión de potencia pueden tener diferentes configuraciones.
En las grandes plantas fotovoltaicas, con el objetivo de minimizar el coste, se
ha utilizado tradicionalmente la configuración de inversor central. Esta confi-
guración se caracteriza por contar con grandes agrupaciones de módulos foto-
voltaicos conectados a inversores de gran potencia, que realizan la conversión
de corriente continua a alterna con una única etapa de conversión y cuya sa-
lida es en baja tensión. Posteriormente, varios de estos inversores se conectan
en paralelo en un transformador de baja frecuencia, que eleva la tensión has-
ta la media tensión en la que se distribuye la planta fotovoltaica [RAB19].

En los últimos años, para reducir el coste de las plantas con configuración
de inversor central, se ha tendido a aumentar la potencia nominal de los
inversores. Aśı, hoy en d́ıa existen inversores centrales comerciales del orden
del MW [SMA21a, ING21b, SUN21b]. No obstante, el aumento de la
potencia nominal del inversor ha agravado una de las mayores desventajas de
esta configuración, como es la relevancia del coste del cableado de continua.
Aśı, al aumentar la potencia de los inversores, los módulos fotovoltaicos se
sitúan cada vez más lejos de la etapa de conversión, aumentando la longitud
y la sección del cableado de continua de la planta. La principal consecuencia
de ello es que la reducción de coste en términos de e/W que se consigue al
aumentar la potencia nominal del inversor central, se está viendo
comprometida por el aumento del coste del cableado dc, limitando
considerablemente la prevista reducción de costes hasta incluso revertirla.

El incremento de la potencia nominal del inversor también ha tráıdo
consigo otras desventajas. Por ejemplo, ha repercutido negativamente en el
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coste del transformador, ya que al tener que aumentar su potencia, también
ha aumentado su volumen. De hecho, está llegando a unas dimensiones tales
que hacen que no sea posible colocarlo en contenedores de transporte
estándar, incrementando el coste debido a su transporte. Por otro lado, el
aumento del número de módulos fotovoltaicos conectados a un mismo
inversor también está originando un incremento de las pérdidas por
missmatch, reduciendo aśı la enerǵıa generada por el sistema.

Debido a todas estas desventajas, se ha comenzado a utilizar la configura-
ción con inversores multi-string en plantas fotovoltaicas de un cierto tamaño
[HUA20a, HUA20b]. La principal ventaja de esta configuración es que reduce
el cableado dc de la planta fotovoltaica, ya que el inversor multi-string es de
menor potencia que el inversor central y, por tanto, se ubica más cerca de sus
módulos fotovoltaicos. Además, esta configuración dispone de un número ma-
yor de MPPT, por lo que reduce las pérdidas por missmatch. Sin embargo,
tiene un mayor coste relativo a la conversión de enerǵıa, ya que tiene un ma-
yor número de etapas de conversión. El cableado ac en esta solución también
es relevante, ya que se utiliza cableado de baja tensión para conectar varios
inversores multi-string al mismo transformador. Por ello, sigue incluyendo
grandes longitudes de cableado por las que circula una corriente elevada.

También se están investigando otras topoloǵıas de conversión para gran-
des plantas fotovoltaicas, que se pueden englobar en una nueva configuración
denominada inversor en cascada. Esta configuración se compone de unidades
de conversión cuyas salidas están conectadas en serie en alterna. Aśı,
utilizando unidades de menor potencia que los inversores centrales, la
configuración de inversor en cascada elimina parte del cableado de continua.
Además, al generar en media tensión, la corriente inyectada en red no es muy
elevada, por lo que el nuevo cableado de alterna que conecta las unidades de
conversión en serie tiene una sección mucho menor que el cableado de
continua de la configuración con inversor central que se elimina al utilizar
esta configuración. De esta manera, se reduce el coste total de cableado.

Esta nueva configuración también proporciona otras ventajas con respec-
to a la de inversor central, como son la eliminación del transformador de baja
frecuencia, la generación de una tensión multinivel o el hecho de disponer un
algoritmo MPPT por cada unidad de conversión. Sin embargo, la configura-
ción con inversor en cascada también presenta una serie de desventajas
importantes. En primer lugar, las unidades de conversión tienen un número
mayor de etapas de conversión que los inversores centrales, lo que perjudica
el e/W del sistema. En segundo lugar, prácticamente la totalidad de las
soluciones investigadas son monofásicas, lo que implica que, en función de las
condiciones de funcionamiento, se pueden producir desequilibrios de potencia
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entre las tres fases. Además, al ser monofásicas, la potencia de cada unidad
de conversión es pulsante al doble de la frecuencia de red, lo que aumenta el
coste de elementos pasivos como los condensadores del bus de continua.

Por otro lado, la presión por la reducción de costes de los sistemas
fotovoltaicos también está trayendo consigo nuevos retos en el control de los
convertidores electrónicos de plantas fotovoltaicas. El principal motivo es
que, para reducir los costes, se están eliminando los márgenes de seguridad
de los diseños tradicionales o se están buscando nuevas alternativas. Por
ejemplo, para el modelado de la planta en el lazo de control de la tensión de
continua, se soĺıa considerar únicamente el condensador de bus. Sin embargo,
la reducción de la capacidad de este condensador está haciendo necesario
considerar la curva P-V del generador fotovoltaico y utilizar técnicas de
control más avanzadas. En caso contrario, con condensadores de bus
pequeños, el lazo de control se vuelve inestable para tensiones menores a la
de máxima potencia del generador fotovoltaico [URT19b].

Otro hecho que supone un reto para el control de los convertidores
fotovoltaicos es la utilización de filtros de salida LC o LCL en lugar de filtros
compuestos únicamente por inductancias. Esta modificación se debe a que al
aumentar el orden del filtro de salida se consigue reducir el coste asociado a
este elemento del convertidor. No obstante, también se introduce una dificul-
tad añadida en comparación con los filtros de primer orden, ya que los filtros
LC y LCL presentan una resonancia que puede generar inestabilidades en los
lazos de control de corriente. Si esta resonancia se atenúa de forma pasiva,
las pérdidas del convertidor aumentan. Una alternativa más interesante
consiste en realizar un amortiguamiento activo de la resonancia, utilizando
para ello estrategias de control más avanzadas [SAM18]. Sin embargo, su
implementación es compleja. Además, la frecuencia de resonancia de este
filtro depende de la red a la que se conecta, siendo menor conforme aumenta
la inductancia de red. Las grandes plantas fotovoltaicas suelen estar
conectadas a redes débiles, donde la inductancia de red es grande. Por ello, la
frecuencia de resonancia en estos casos se reduce tanto que es cercana a la
frecuencia de corte de los lazos de control corriente [ARR19]. Esto, unido a
los elevados retrasos de los lazos de control de los inversores de gran
potencia, aumenta el riesgo de sufrir problemas de estabilidad [SUN11].

En definitiva, las modificaciones introducidas en el diseño de los converti-
dores electrónicos han ido aumentando la complejidad de los lazos de control
y los han ido acercando a la inestabilidad. Entre los criterios de estabilidad
presentes en la literatura se encuentra el criterio de Nyquist, que puede ser
utilizado en cualquier sistema, pero cuya aplicación resulta compleja. Existen
criterios de más sencilla aplicación, como el criterio de Bode y sus revisiones.
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No obstante, se tratan de simplificaciones del criterio de Nyquist y no pue-
den aplicarse a lazos de control complejos. Por este motivo, la determinación
de la estabilidad de los lazos de control y la sintonización de sus
controladores de una manera sencilla e intuitiva son hoy en d́ıa algunos de
los retos del control de los convertidores electrónicos de plantas fotovoltaicas.

Por último, dentro de este contexto en el que se encuentra la enerǵıa
solar fotovoltaica, la reducción de costes de los sistemas fotovoltaicos
también está cambiando la metodoloǵıa de diseño de los convertidores
electrónicos. Tradicionalmente, el diseño de estos equipos se basaba en la
optimización de sus elementos más importantes por separado, sin analizar a
fondo las repercusiones que podŕıa tener la modificación de su diseño en el
resto del convertidor. Como resultado, la solución final de diseño estaba
habitualmente formada por óptimos de diseño locales, pero que no teńıan
por qué corresponder con el óptimo global del convertidor.

Sin embargo, con el objetivo de conseguir una mayor reducción de costes,
el diseño de estos equipos se está comenzando a realizar desde una
perspectiva global [VIG12, BUR13, KER13, HUB17]. En ese caso, además de
diseñar cada elemento por separado, también se consideran las relaciones y
dependencias entre el diseño de los diferentes elementos que componen el
convertidor. Esta nueva metodoloǵıa de diseño permite, de este modo, opti-
mizar el diseño global. La necesidad de esta nueva metodoloǵıa es aún mayor
en los sistemas de conversión con la configuración de inversor en cascada, ya
que presentan un mayor número de elementos a tener en cuenta, como el
cableado. De esta manera, en esta configuración se hace necesario estudiar el
sistema de conversión en su conjunto y no solo las unidades de conversión.

1.2. Objetivos

En ĺınea con el contexto en el que se enmarcan los sistemas de conversión de
grandes plantas fotovoltaicas, esta tesis se estructura en torno a tres bloques
principales. En el primero de ellos, se propone y se valida una nueva
topoloǵıa de conversión con la configuración de inversor en cascada. En el
segundo, se evalúan los criterios de estabilidad tradicionales y se propone un
nuevo criterio de estabilidad, aplicándolo al diseño de los lazos de control de
la topoloǵıa propuesta. Finalmente, el tercer bloque propone una
herramienta de diseño global óptimo aplicada a un sistema de conversión con
la topoloǵıa propuesta, que permite validar sus ventajas respecto de la
configuración de inversor central. De este modo, los tres bloques de esta tesis
quedan ligados a los principales retos que presentan los sistemas fotovoltaicos
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para seguir reduciendo su coste. Esta motivación general se traduce en una
serie de objetivos, que se presentan a continuación en el orden en el que se
han abordado en la tesis.

El primer objetivo de la tesis es el estudio de las configuraciones de los
sistemas fotovoltaicos, especialmente de las grandes plantas. Para ello, en el
Caṕıtulo 2 se analizan las ventajas y desventajas de cada configuración,
considerando su utilización en plantas fotovoltaicas de gran tamaño.
Posteriormente, debido a su mayor utilización, se estudia la configuración
con inversor central y se analizan las limitaciones que presenta de cara a
alcanzar una futura reducción de costes. Finalmente, se investiga la
configuración con inversor en cascada como alternativa ante las limitaciones
de la configuración con inversor central.

El segundo objetivo de esta tesis consiste en la propuesta de una nueva
topoloǵıa de conversión en configuración de inversor en cascada que mejore
las soluciones investigadas hasta la fecha. Como respuesta a este objetivo,
también en el Caṕıtulo 2, se presenta la nueva topoloǵıa, detallando sus etapas
de conversión y el funcionamiento de sus principales elementos. Además, se
desarrolla su modulación secuencial, basada en transiciones de activación y
desactivación de las fases. También se analizan las tensiones generadas por
una y por varias unidades de conversión en serie.

El tercer objetivo de la tesis es la definición de un nuevo criterio de
estabilidad que sea aplicable a cualquier sistema y facilite la sintonización de
los controladores de la topoloǵıa propuesta. Este objetivo se aborda en el
Caṕıtulo 3. Para ello, se estudian los criterios de estabilidad tradicionales y,
en base a estos, se formula el nuevo criterio. A continuación, se propone el
esquema de control a utilizar en la nueva topoloǵıa y se desarrollan los lazos
de control necesarios, determinando su estabilidad y sintonizando sus
controladores con el criterio propuesto.

Tras analizar y diseñar el control de la topoloǵıa, el siguiente objetivo de
la tesis es su validación. Para ello, también en el Caṕıtulo 3, se realizan
diferentes simulaciones que comprueban el funcionamiento de los lazos de
control. Una vez demostrada su correcta operación, en el Caṕıtulo 4 se
ampĺıa la validación de la topoloǵıa al ámbito experimental. En primer lugar,
se realizan pruebas a un montaje con una única unidad de conversión.
Posteriormente, se conectan en serie tres unidades, formando con ello un
sistema de conversión a pequeña escala. En ambos casos se valida el
funcionamiento en lazo abierto y en conexión a red. Además, para el caso de
tres unidades de conversión en serie, se estudia la influencia de introducir un
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desfase entre las unidades de conversión. También se analizan los
desequilibrios de potencia entre unidades.

El quinto y último objetivo de este trabajo consiste en el diseño de una
planta fotovoltaica con la topoloǵıa propuesta. Este objetivo puede
subdividirse a su vez en dos objetivos secundarios, que son el diseño del
sistema de conversión desde una perspectiva global y la determinación de la
competitividad de la topoloǵıa propuesta en cuanto a costes. El Caṕıtulo 5 se
estructura en base a ello. Aśı, tras justificar la utilización de este nuevo tipo
de metodoloǵıa de diseño, se particulariza para el caso de la topoloǵıa
propuesta. Después, se analizan uno a uno todos los elementos que componen
el sistema de conversión y, seguidamente, se obtienen los resultados de diseño
clasificándolos siempre según su coste. En concreto, se estudia, en primer
lugar, la tendencia del diseño de cada elemento por separado y, en segundo
lugar, se obtiene la solución óptima de diseño, es decir, la de mı́nimo coste.
Además, para mostrar el potencial de la metodoloǵıa de diseño, se estudia la
sensibilidad de la solución óptima con respecto a la frecuencia o ante un
cambio de los semiconductores. Finalmente, se compara la solución óptima
obtenida con respecto a la configuración con inversor central.

Por último, en el Caṕıtulo 6 se recogen las conclusiones más importantes del
trabajo realizado en la presente tesis. Además, se detallan las contribuciones
cient́ıficas a las que ha dado lugar y las ĺıneas de investigación futuras que han
surgido de la tesis.
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Caṕıtulo 2

Topoloǵıa MV-CSQT

2.1. Evolución de la configuración de los sistemas
fotovoltaicos conectados a red

2.1.1. Configuraciones tradicionalmente utilizadas

Los sistemas de conversión fotovoltaicos se caracterizan por una alta
modularidad. Dentro de los sistemas conectados a red, hoy en d́ıa es posible
encontrar desde pequeñas instalaciones residenciales destinadas a
autoconsumo hasta grandes plantas fotovoltaicas ubicadas en zonas remotas,
como desiertos. Esta variabilidad en el tamaño del sistema fotovoltaico hace
que no exista una única posibilidad para su configuración, es decir, para la
distribución de los módulos fotovoltaicos y las etapas de conversión de
potencia asociadas a ellos.

Las configuraciones tradicionalmente utilizadas en los sistemas
fotovoltaicos conectados a red han sido las de inversor central, inversor
string, inversor multi-string, módulo ac y convertidor dc/dc en cascada
[MEI00, KJA05, XIA15]. La Figura 2.1 muestra un esquema simplificado de
cada una de estas configuraciones. Como se puede observar, todas ellas gene-
ran en baja tensión. Esto se debe a que la tensión máxima de aislamiento de
los módulos fotovoltaicos es de 1500 V y, en consecuencia, los semiconducto-
res generalmente utilizados en la etapa dc/ac tienen una tensión de corte de
1700 V. Por este motivo, en plantas de un cierto tamaño, todas las
configuraciones utilizan un transformador elevador de baja frecuencia para
conectarse a la red de media tensión de la planta fotovoltaica.

11
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A continuación se describen y analizan las diferentes configuraciones:

Inversor central. En esta configuración, todos los módulos fotovoltai-
cos se conectan a una única etapa de conversión dc/ac trifásica. La
mayor ventaja de esta configuración es la reducción del coste asociado
a la electrónica de potencia, ya que únicamente cuenta con una etapa
de conversión de gran potencia. De hecho, la potencia de los inversores
centrales ha ido creciendo con el paso de los años y hoy en d́ıa existen
inversores comerciales del orden del MW [ING21b, SMA21a, SUN21b].
Esto hace que sean soluciones muy competitivas en términos de e/W.
Sin embargo, esta configuración presenta una serie de desventajas
importantes. Por ejemplo, como se explica más detalladamente en el
siguiente apartado, el coste asociado al cableado dc en esta
configuración es muy relevante, y mayor que en el del resto de
configuraciones. Además, si el inversor central falla, todo el sistema
fotovoltaico asociado al inversor debe pararse hasta su reparación o
sustitución. De hecho, al tratarse de convertidores de gran potencia, las
labores de reparación e instalación de los inversores centrales son
complejas y requieren tanto de maquinaria especializada como de
elevada mano de obra. Por último, en esta configuración existe un
único algoritmo MPPT que determina la tensión de todos los paneles
fotovoltaicos asociados al inversor. Esto hace que existan pérdidas por
mismatch [MÄ11], que aumentan si existen sombreados parciales o si la
temperatura vaŕıa entre los diferentes módulos fotovoltaicos.

Figura 2.1: Configuraciones tradicionalmente empleadas en los sistemas de conversión foto-
voltaicos conectados a red.
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Inversor string y multi-string. En estos sistemas, los módulos foto-
voltaicos se agrupan en cadenas o “strings”, que engloban un conjunto
de módulos conectados en serie. De esta manera, cada string se conecta
a una etapa de conversión dc/dc. Como se observa en la Figura 2.1, si
se tiene más de un string (es decir, en la configuración multi-string), la
salida de las diferentes etapas dc/dc se conectan en paralelo para tener
un único bus dc. Aśı, una única etapa dc/ac realiza la conversión a
alterna. Estos sistemas pueden ser tanto monofásicos como trifásicos en
función de su potencia. Hoy en d́ıa existen inversores multi-string con
potencias nominales desde las decenas de kW [ING21a, SMA21b] hasta
los cientos de kW [HUA21, SMA21c, SUN21a]. La principal desventaja
de esta configuración en comparación con la de inversor central es un
mayor coste asociado a la conversión de potencia, ya que cuenta con un
mayor número de etapas de conversión. Además, estas etapas son de
menor potencia, repercutiendo negativamente en su ratio e/W. En
cuanto al cableado, esta configuración reduce el cableado dc con
respecto a la configuración con inversor central, debido a que, como los
inversores son de menor potencia, los paneles fotovoltaicos quedan más
cerca del inversor correspondiente. Sin embargo, el cableado ac sigue
siendo importante, al estar en baja tensión y recorrer una longitud
considerable (une varios inversores a un mismo transformador). No
obstante, esta configuración presenta algunas ventajas con respecto a la
configuración con inversor central. Por ejemplo, si uno de los
convertidores falla, menos módulos fotovoltaicos se ven afectados por la
parada. Además, debido al menor tamaño de los inversores, las labores
de reparación e instalación son más sencillas. De hecho, suele ser
habitual contar con algún convertidor de repuesto en la propia planta
para que, sin necesidad de maquinaria especial, un par de trabajadores
puedan reemplazar rápidamente el convertidor averiado. Por último,
gracias a que cada string cuenta con una etapa dc/dc diferente, la
cantidad de módulos fotovoltaicos que operan a la misma tensión se
reduce. Esto disminuye las pérdidas por mismatch y aumenta la enerǵıa
generada por el sistema de conversión.

Módulo ac. En esta configuración, cada módulo fotovoltaico lleva
asociado una etapa de conversión dc/ac. Son sistemas monofásicos y de
baja potencia, ya que incluso utilizando la tecnoloǵıa bifacial, los
módulos fotovoltaicos comerciales no superan los cientos de Wp
[JOH20]. Por tanto, es una configuración que se utiliza únicamente en
sistemas fotovoltaicos de pequeña potencia. El coste asociado a la con-
versión de potencia también es en esta configuración mayor que en la
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de inversor central y que en la de string o multi-string. Esto es debido,
en primer lugar, a que aumenta de manera importante el número de
convertidores al incluir una etapa dc/ac por cada módulo fotovoltaico
y, en segundo lugar, debido a que, al ser convertidores de muy baja
potencia, son de nuevo poco competitivos en términos de e/W. Con
respecto al cableado, esta configuración reduce al máximo el cableado
dc, ya que coloca el inversor junto al módulo fotovoltaico. Eso śı, el
cableado de alterna de esta configuración es más relevante conforme
aumenta el tamaño de la planta fotovoltaica. En cuanto a sus ventajas,
esta configuración hace que el fallo en uno de los convertidores repercu-
ta lo menos posible al sistema de conversión, dejando de generar
únicamente lo correspondiente a un módulo fotovoltaico. De la misma
manera, la reparación e instalación de los convertidores también es
sencilla, gracias a su pequeño tamaño. Finalmente, esta configuración
elimina por completo las pérdidas por mismatch, ya que permite que
cada módulo fotovoltaico opere en su punto de máxima potencia.

Convertidor dc/dc en cascada. Tal y como muestra la Figura 2.1,
en esta configuración, cada módulo o conjunto de módulos fotovoltaicos
se conecta a una etapa de conversión dc/dc. Posteriormente, una única
etapa dc/ac realiza la conversión a alterna. La principal diferencia con
respecto a la configuración multi-string es que en esta configuración las
etapas dc/dc se conectan en serie entre śı en lugar de en paralelo. Por
tanto, es similar a ella en términos de e/W y, en consecuencia, peor
que en la configuración con inversor central. Además, el cableado dc en
esta configuración es relevante porque se necesita para conectar los
módulos a las etapas dc/dc y para unir las etapas dc/dc entre śı. Con
respecto al fallo en un convertidor, esta configuración es similar a la
multi-string y, por tanto, implica la parada de un número menor de
módulos fotovoltaicos que en la configuración de inversor central. La
reparación e instalación de estos equipos también es sencilla, de nuevo
por su tamaño. Por último, en comparación con la configuración de
inversor central, esta configuración también consigue reducir las
pérdidas por mismatch (o incluso eliminarlas si se utiliza una etapa
dc/dc por cada módulo fotovoltaico).

2.1.2. Evolución en las grandes plantas fotovoltaicas

La configuración utilizada en un sistema fotovoltaico concreto se determina
en base a diferentes criterios, como pueden ser cuestiones económicas y
energéticas o disponibilidad comercial. En las grandes plantas fotovoltaicas,
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se ha optado tradicionalmente por la configuración de inversor central,
debido a su menor coste. Un esquema más detallado de esta configuración en
una planta fotovoltaica de gran tamaño se muestra en la Figura 2.2.

En una planta de gran potencia, los módulos fotovoltaicos se agrupan en
strings, y varios de estos strings se combinan a su vez en paralelo en una caja
de agrupamiento o caja de string, CS. En esta caja de agrupamiento se reali-
za un cambio de sección del cableado dc. En concreto, se aumenta su sección
para reducir las pérdidas, ya que el cableado dc que sale de la caja de string
va directamente hasta una de las entradas del inversor central, recorriendo
por tanto una larga distancia y llevando la corriente correspondiente a todos
los strings. Aśı, los paneles fotovoltaicos asociados a diferentes cajas de
string quedan en paralelo a la entrada del inversor central. Dependiendo de
la potencia del inversor central, pueden existir más etapas intermedias de
cajas de agrupamiento, con más cambios en la sección del cableado.

Como se observa en la Figura 2.2, la salida del inversor se conecta a un
transformador de baja frecuencia, que eleva la tensión de salida del inversor
desde baja tensión (del orden de 540-690 V) hasta media tensión (del orden
de 20-33 kV). Además, se pueden conectar uno o más inversores centrales en
paralelo al mismo transformador. El inversor, el transformador, la celda de
media tensión y la aparamenta necesaria se integran de manera conjunta en
lo que se conoce comúnmente como Power Station.

Figura 2.2: Esquema detallado de la configuración de inversor central en una gran planta
fotovoltaica.
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La expansión de las grandes plantas fotovoltaicas en los últimos años ha
sido consecuencia de la importante reducción de su coste. De entre todos los
elementos que configuran el sistema fotovoltaico, destacan los módulos
fotovoltaicos, que han disminuido drásticamente su precio [FRA20]. Sin
embargo, el resto de elementos de la planta fotovoltaica también se han visto
forzados a reducir su coste. En el caso de los inversores centrales, la
reducción de coste se ha conseguido a través de un aumento de su potencia
nominal. Como ya se ha mencionado, hoy en d́ıa existen inversores centrales
comerciales con potencias del orden del MW [SMA21a, ING21b, SUN21b].
Esto ha permitido que los inversores centrales sean cada vez más
competitivos en términos de e/W.

El aumento de la potencia nominal del inversor ha agravado una de las
mayores desventajas de esta configuración, como es la relevancia del coste del
cableado dc. Dado que los inversores han aumentado su potencia nominal,
también ha crecido el número de módulos fotovoltaicos asociados a cada
inversor. Por ello, los módulos se han ido alejando cada vez más de la etapa
de conversión, aumentando la longitud del cableado dc. Para evitar un incre-
mento de las pérdidas en este cableado debido a una mayor longitud ha sido
necesario subir su sección. En consecuencia, el crecimiento de la potencia
nominal del inversor ha hecho que el cableado dc haya aumentado tanto en
longitud como en sección y, con ello, en coste. Por este motivo, la reducción
de coste en términos de e/W que se consigue al aumentar la potencia
nominal del inversor central se está viendo comprometida por el aumento del
coste del cableado dc. Aśı, se ha llegado a un punto en el que seguir
aumentando la potencia del inversor incrementa el coste del cableado en
igual o mayor proporción que lo que se consigue reducir el coste del inversor.

Además, el incremento de la potencia nominal del inversor también ha
repercutido negativamente en el coste del transformador elevador de baja
frecuencia. Como el inversor ha aumentado su potencia nominal, el
transformador ha tenido que hacer lo propio. En consecuencia, el
transformador ha aumentando su volumen, siendo hoy en d́ıa uno de los
elementos más voluminosos del sistema de conversión fotovoltaico [RAB19].
De hecho, el transformador está llegando a unas dimensiones tales que hacen
que no sea posible colocarlo en contenedores de transporte estándar,
ocasionando un sobrecoste en el transporte.

Como se ha anticipado en la sección anterior, otro aspecto negativo de los
inversores centrales es que fijan una única tensión dc para todos sus módulos
fotovoltaicos. Si sus condiciones de trabajo (irradiancia y temperatura) no
son idénticas, el algoritmo MPPT del inversor solo es capaz de calcular la
tensión de máxima potencia global del conjunto de los módulos,
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produciéndose aśı pérdidas por missmatch. Con el aumento de la potencia
del inversor, la superficie ocupada por los módulos fotovoltaicos ha crecido,
haciendo que las diferencias de temperatura y/o irradiancia entre los
módulos fotovoltaicos pertenecientes al mismo inversor sean más probables.
Aśı, conforme más vaŕıan las condiciones de trabajo, mayores son las
pérdidas por missmatch. Además, este fenómeno se puede ver agravado por
la propia cáıda de tensión en el cableado, que puede provocar distintas
tensiones de trabajo en cada serie de módulos. En consecuencia, el aumento
de la potencia del inversor central también causa un aumento de las pérdidas
por mismatch, reduciendo la enerǵıa generada por el sistema de conversión.

Debido a todos estos motivos, en los últimos años ha tomado fuerza la
configuración con inversores multi-string en grandes plantas fotovoltaicas.
Aunque el coste asociado a la conversión de potencia es mayor que en la
configuración con inversor central, al incorporar un número mayor de MPPT
se consiguen reducir las pérdidas por mismatch y aumentar la enerǵıa
generada por la planta fotovoltaica. Además, como se ha mencionado en el
apartado anterior, permite reducir el coste del cableado dc o parar una parte
menor de la planta fotovoltaica ante el fallo de un convertidor. Existen
ejemplos actuales de plantas fotovoltaicas de cientos de MW compuestas por
inversores multi-string de cientos de kW [HUA20a, HUA20b].

Recientemente se han investigado otras soluciones para grandes plantas
fotovoltaicas que se pueden englobar dentro de un nuevo tipo de configura-
ción, denominada inversor en cascada. Las dos principales topoloǵıas de esta
configuración se muestran en la Figura 2.3. Se tratan de los sistemas de
conversión compuestos por puentes en H en cascada, Figura 2.3 (a), y de los
sistemas de conversión basados en la topoloǵıa modular multilevel converter,
Figura 2.3 (b). Ambas alternativas tienen como principal caracteŕıstica que
están compuestas por Ns unidades de conversión, cuyas salidas en alterna se
conectan en serie entre śı. De esta manera, pueden generar directamente en
media tensión. En esta nueva configuración, las unidades de conversión son
de menor potencia que los inversores centrales. En consecuencia, se reduce el
número de paneles fotovoltaicos conectados a cada unidad de conversión.
Aśı, al quedar los módulos fotovoltaicos más cerca de ella, se reduce el ca-
bleado de continua de la planta. Además, dado que con esta configuración se
genera en media tensión, las corrientes que circulan por el cableado que une
las unidades de conversión en serie son relativamente bajas. Por ello, el nuevo
cableado ac que incluye la planta fotovoltaica para conectar las unidades de
conversión en serie entre śı tiene una sección mucho menor que el cableado
dc que se elimina con esta configuración. De este modo, la configuración con
inversor en cascada permite una reducción del coste total de cableado.
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(a) (b)

Figura 2.3: Principales topoloǵıas utilizadas en la configuración de inversor en cascada: (a)
puentes en H en cascada, (b) modular multilevel converter.

La configuración con inversor en cascada también solventa otras
desventajas de la configuración con inversor central en grandes plantas
fotovoltaicas. Por ejemplo, al generar en media tensión, ya no es necesario el
transformador elevador de baja frecuencia, eliminando el sobrecoste que
supone su transporte y la obra civil que requiere su instalación. Sin embargo,
el uso de un transformador śı que es necesario en estos sistemas debido a los
requerimientos de aislamiento (la capacidad parásita del generador
fotovoltaico permite la recirculación de corriente entre unidades de
conversión). Es por ello que cada una de las unidades de conversión cuenta
con una etapa transformadora de alta frecuencia.

Además, esta configuración también permite reducir las pérdidas por
mismatch, ya que cada unidad de conversión tiene su propio MPPT. Como
se verá en el Caṕıtulo 5, la potencia nominal de cada unidad es similar a la
de los inversores multi-string. Por tanto, al ser unidades de menor potencia
que el inversor central, un menor número de módulos fotovoltaicos trabajan
a la misma tensión. Con respecto al fallo de una unidad de conversión, la
cantidad de módulos fotovoltaicos que paraŕıan depende de la potencia de la
unidad, siendo en cualquier caso menor que en la configuración de inversor
central. No obstante, suele ser común incluir redundancia en la serie de
unidades de conversión para conseguir una tasa de disponibilidad de
prácticamente el 100 %. La instalación y reparación de estos equipos también
es más sencilla que la de los inversores centrales debido a su menor tamaño.
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Por último, con esta configuración es posible obtener una tensión total
de salida multinivel. Si las Ns unidades de conversión se desfasan entre śı,
la tensión de salida se aproxima a una onda senoidal. De esta manera, los
armónicos de tensión generados por la estructura de conversión se reducen
considerablemente. Esto repercute directamente en una menor necesidad de
filtrado, reduciendo el coste asociado a este componente. De hecho, permite
utilizar filtros de salida de primer orden, eliminando también la complejidad
que supone la utilización de filtros LC, que son los comúnmente utilizados en
la configuración con inversor central.

Sin embargo, los sistemas de conversión con inversor en cascada también
presentan una serie de desventajas que, como se describe en el estado del arte
presentado en la siguiente sección, repercuten de una u otra manera en el e/W
de la solución.

2.1.3. Estado del arte de los sistemas fotovoltaicos con confi-
guración de inversor en cascada

Existen numerosas publicaciones recientes sobre sistemas fotovoltaicos
basados en la configuración de inversor en cascada. Estas investigaciones
están motivadas por las ventajas que presenta esta configuración en plantas
fotovoltaicas de gran tamaño: reducción del coste del cableado, generación en
media tensión, reducción de pérdidas por mismatch u obtención de una
tensión multinivel a la salida.

Como se ha introducido en la sección anterior, la configuración de
inversor en cascada cuenta con dos principales alternativas: los sistemas de
conversión con la topoloǵıa de puentes en H en cascada
[RIV12, KRI12, KOU12, ISL14, ESS15, YU15, XIA15, YU16a, YU16b,
YU16c, SOC16, TOW16, FUE17, ISL17, TAF18, WAN19, ACH19, CHE20],
y los basados en la topoloǵıa modular multilevel converter
[RIV13, BAY18, PAN20]. Ambos casos se muestran en la Figura 2.3. Dado
que son sistemas de conversión que generan en media tensión, en esta tesis se
denominan respectivamente como MV-CHB y MV-MMC, que provienen de
sus denominaciones en inglés medium-voltage cascaded H-bridge y
medium-voltage modular multilevel converter. En realidad, los sistemas
MV-MMC son una adaptación de la topoloǵıa modular multilevel converter,
MMC, a la aplicación fotovoltaica. La topoloǵıa MMC utiliza normalmente
un único bus de continua y condensadores flotantes en cada submódulo. Sin
embargo, para aprovechar al máximo las ventajas de esta topoloǵıa en una
gran planta fotovoltaica, en los sistemas de conversión MV-MMC se conecta
un conjunto de módulos fotovoltaicos diferente a cada unidad de conversión.
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En esta sección se presenta un estado del arte de estos sistemas,
comparando las soluciones en base a tres aspectos: desequilibrios de potencia
entre fases, número de etapas de conversión utilizadas y rizado de tensión del
condensador en el bus de continua.

La mayoŕıa de los ejemplos de sistemas de conversión MV-CHB y
MV-MMC presentes en la literatura están formados por unidades de
conversión monofásicas. Las etapas de potencia que componen una unidad de
conversión monofásica de un sistema MV-CHB se muestran en la Figura 2.4.
Como se puede observar, cada unidad está compuesta por una etapa
inversora (dc/ac), un transformador monofásico de alta frecuencia, una etapa
rectificadora (ac/dc) y finalmente un puente en H (dc/ac) que realiza la
conexión en cascada con el resto de equipos de la serie.

Figura 2.4: Etapas de conversión de un sistema MV-CHB formado por unidades de conversión
monofásicas.

La Figura 2.5 muestra las etapas de potencia de una unidad de
conversión monofásica que forma parte de un sistema de conversión
MV-MMC. En este caso, también se utiliza una etapa inversora (dc/ac), un
transformador monofásico de alta frecuencia, una etapa rectificadora (ac/dc)
y, finalmente, una etapa dc/ac que conecta las unidades entre śı. Las
unidades desde la 1 hasta la i se agrupan en lo que se denomina como brazo
superior, y las unidades desde la k hasta la Ns en el brazo inferior.

El tipo y número de etapas de las topoloǵıas MV-CHB y MV-MMC es el
mismo. La diferencia entre ambas reside en la manera en la que las unidades de
conversión se conectan entre śı. Mientras que en los sistemas MV-CHB todas
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Figura 2.5: Etapas de conversión de un sistema MV-MMC formado por unidades de conver-
sión monofásicas.

las unidades de conversión de una fase quedan conectadas en serie entre śı,
en los sistemas MV-MMC cada fase se compone de dos brazos (cada uno de
ellos con sus propias unidades de conversión), unidos entre śı por medio de
inductancias.

La principal desventaja de las unidades de conversión monofásicas es que,
por el simple hecho de ser monofásicas, en caso de sombreados parciales o
variaciones en las condiciones de funcionamiento de los módulos fotovoltaicos
asociados a cada unidad de conversión, se origina un desequilibrio de potencia
entre las tres fases.

En el caso de los sistemas MV-CHB formados por unidades de conversión
monofásicas [RIV12, KOU12, ISL14, YU15, XIA15, YU16a, YU16b, YU16c,
SOC16, TOW16, FUE17, TAF18, WAN19, CHE20], el desequilibrio de
potencia entre unidades de conversión de diferentes fases genera un sistema
trifásico desequilibrado. Esto significa que se inyecta una corriente diferente
en cada fase de la red, algo que no está permitido por los códigos de red. Con
respecto a los sistemas de conversión MV-MMC formados por unidades de
conversión monofásicas [RIV13, BAY18, PAN20], los desequilibrios de poten-
cia entre las unidades de conversión de diferentes fases dan lugar a corrientes
que circulan entre las fases. Esto aumenta las pérdidas en el sistema de
conversión y el estrés de los semiconductores, pudiendo ocasionar su ruptura.
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Debido a las importantes consecuencias del desequilibrio de potencia entre
fases, se han propuesto diferentes alternativas para mitigar este problema de
los sistemas con configuración de inversor en cascada formados por unidades
de conversión monofásicas. Estas alternativas se resumen y clasifican en la
Tabla 2.1.

Tabla 2.1: Alternativas utilizadas en los sistemas MV-CHB y MV-MMC formados por uni-
dades de conversión monofásicas para mitigar desequilibrios de potencia.

 
 

 Etapas de conversión  Alternativa para mitigar el desequilibrio de potencia entre fases 

MV-CHB 

- dc/ac 
- aislamiento alta frecuencia  
- ac/dc 
- dc/ac (configuración CHB) 

Inyección de secuencia cero [RIV12, YU15, XIA15, YU16a, YU16b, 
YU16c, SOC16, TAF18] 

Módulos fotovoltaicos comunes a diferentes fases [TOW16, CHE20] 

Creación de buses comunes [KOU12, ISL14, FUE17, WAN19]  

MV-MMC  

- dc/ac 
- aislamiento alta frecuencia 
- ac/dc  
- dc/ac (configuración MMC) 

Inyección de secuencia cero [RIV13] 

 

 

En el caso de los sistemas MV-CHB, las alternativas investigadas han sido:

Inyección de secuencia cero. La principal alternativa empleada pa-
ra mitigar el desequilibrio de potencia entre fases en sistemas MV-CHB
con unidades de conversión monofásicas consiste en inyectar una
componente de secuencia cero en la tensión de salida del convertidor
[RIV12, YU15, XIA15, YU16a, YU16b, YU16c, SOC16, TAF18]. De
esta manera, desplazando el neutro de la tensión, se puede obtener un
sistema trifásico de corrientes equilibrado a partir de un sistema de
tensiones desequilibrado. Recientemente, se han propuesto diferentes
métodos de inyección de secuencia cero [RIV12, YU16a, YU16b]. La
principal desventaja de todos ellos es que, cuando se inyecta la
secuencia cero, la tensión de salida que debe aplicar cada unidad de
conversión para inyectar una misma potencia aumenta. Dado que la
tensión de salida máxima que puede generar una unidad de conversión
está limitada por la tensión del lado de continua, dependiendo del
desequilibrio de potencia, el convertidor puede llegar a saturar. Esto
quiere decir que la capacidad de equilibrar la potencia de todos los
métodos es limitada. Se pueden encontrar comparativas entre los
diferentes métodos en [YU16c, SOC16]. Como resultado, el mejor
método de inyección es capaz de equilibrar únicamente el 20 % de todos
los posibles desequilibrios de potencia, incluso sobredimensionando la
tensión dc de las unidades de conversión en un 10 %.
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Módulos fotovoltaicos comunes a diferentes fases. Otra alterna-
tiva diferente consiste en conectar los módulos fotovoltaicos de una
unidad de conversión monofásica a más de una fase [TOW16, CHE20].
Esta alternativa se muestra en la Figura 2.6, donde las ĺıneas disconti-
nuas representan posibles conexiones entre los módulos fotovoltaicos.
Sin embargo, con esta solución, salvo que se empleen los mismos
módulos fotovoltaicos para todas las fases, únicamente se mitiga el
desequilibrio de potencia pero no se elimina por completo. El principal
inconveniente de esta alternativa es el aumento del coste del cableado
dc, ya que requiere unir módulos fotovoltaicos lejanos entre śı. Además,
con esta solución también aumenta el número de módulos fotovoltaicos
que trabajan a la misma tensión, haciendo que no se aproveche el
hecho de contar con un MPPT en cada unidad de conversión.

Figura 2.6: Sistema de conversión MV-CHB con conexiones entre los módulos fotovoltaicos
de diferentes fases [TOW16, CHE20].

Creación de buses comunes. La última alternativa investigada en
los sistemas MV-CHB se basa en crear buses comunes dentro del
sistema de conversión. Aśı, se ha propuesto la utilización de un bus de
continua común [KOU12, FUE17, WAN19], o un bus común de alta
frecuencia [ISL14]. Estas soluciones, mostradas respectivamente en las
Figuras 2.7 (a) y (b), tienen de nuevo como principal inconveniente que
aumentan considerablemente el coste del cableado, ya que es necesario
unir etapas de conversión lejanas entre śı.
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(a) (b)

Figura 2.7: Sistemas de conversión MV-CHB con buses comunes: (a) en dc [KOU12, FUE17,
WAN19] y (b) en ac [ISL14].

Para el caso de los sistemas MV-MMC compuestos por unidades de
conversión monofásicas [RIV13, BAY18, PAN20], se recuerda que los
desequilibrios de potencia entre fases se traducen en corrientes que circulan
entre ellas. De nuevo, para mitigar este problema se ha investigado la
inyección de una componente de secuencia cero en la tensión de salida del
convertidor [RIV13]. Sin embrago, esta técnica presenta las mismas limitacio-
nes que en los sistemas MV-CHB. Por ello, las corrientes que circulan entre
las fases no se llegan a extinguir en la gran mayoŕıa de desequilibrios.

Por otro lado, todas las unidades de conversión monofásicas en los sistemas
MV-CHB y MV-MMC presentan un rizado de tensión al doble de la frecuencia
de red en el bus de corriente continua. Esto aumenta la capacidad necesaria
en el bus, incrementando el coste de la unidad de conversión. Además, genera
pérdidas de potencia por la variación del punto de trabajo entrono a la tensión
correspondiente al punto de máxima potencia.

Una solución al problema del desequilibrio de potencia entre fases consis-
te en utilizar unidades de conversión trifásicas, y empelar de esta forma los
mismos módulos fotovoltaicos para las tres fases. Además, los condensadores
del bus de continua no presentan en este caso un rizado de tensión al doble
de la frecuencia de red. Aunque la mayor parte de las publicaciones realiza-
das hasta la fecha se centran en sistemas MV-CHB y MV-MMC formados
por unidades de conversión monofásicas, existen también algunas publicacio-
nes sobre sistemas MV-CHB compuestos por unidades de conversión
trifásicas [KRI12, ESS15, ISL17, ACH19]. No se han encontrado referencias
acerca de sistemas MV-MMC formados por unidades de conversión trifásicas.



Topoloǵıa MV-CSQT 25

Aśı, en [ISL17] se presenta la ampliación de una unidad de conversión
monofásica a una trifásica en un sistema MV-CHB. Como se observa en la
Figura 2.8, la etapa de conversión dc/ac excita en este caso un transformador
con un devanado primario y tres devanados secundarios. También es posible
la utilización de tres transformadores monofásicos con su devanado primario
en paralelo. La tensión a la salida de cada devanado secundario se rectifica y,
finalmente, se utiliza una etapa de conversión dc/ac compuesta por un
puente completo para realizar la conexión en serie en cada fase. Las
principales desventajas de esta solución en comparación con la configuración
de inversor central son el elevado número de etapas de conversión y, en
consecuencia, unas mayores pérdidas por conducción y conmutación.

Figura 2.8: Etapas de conversión de un sistema MV-CHB formado por unidades de conversión
trifásicas [ISL17, ACH19].

Como alternativa a la unidad de conversión trifásica presentada en
[ISL17], en [ACH19], la etapa de conversión dc/ac, la etapa de aislamiento y
las etapas de conversión ac/dc operan de forma conjunta como un Quadruple
active bridge, QAB. Esta solución tiene el mismo hardware que la Figura 2.8,
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pero utiliza la técnica phase-shift modulation. De esta manera, realiza con-
mutaciones zero voltage switching, reduciendo las pérdidas de conmutación.
No obstante, cada unidad sigue utilizando tres etapas de conversión.

Finalmente, en [KRI12, ESS15] se presenta otra alternativa de sistema MV-
CHB formado por unidades de conversión trifásicas. En este caso se utiliza un
convertidor ac/ac de puente completo (un cicloconvertidor) a la salida de cada
secundario del transformador. De esta manera, se pasa en una única etapa de
conversión de una tensión alterna de alta frecuencia a una tensión alterna
a frecuencia de red. Esta alternativa, mostrada en la Figura 2.9, tiene como
ventaja que reduce el número de etapas de conversión en comparación con
[ISL17, ACH19]. Sin embargo, utiliza semiconductores de cuatro cuadrantes
en la etapa de conversión ac/ac. Esto hace que aumenten las pérdidas de la
unidad de conversión, principalmente porque en cualquier estado de la etapa
ac/ac conducen un mayor número de semiconductores.

Figura 2.9: Alternativa de unidad de conversión trifásica en un sistema MV-CHB con etapa
de conversión ac/ac [KRI12, ESS15].
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En resumen, el coste de la configuración con inversor central en las
grandes plantas fotovoltaicas se está viendo comprometido por el aumento
del coste del cableado. La configuración con inversor en cascada ha surgido
como una alternativa prometedora en las grandes plantas ya que, entre otras
ventajas, permite una reducción del coste del cableado. No obstante, la ma-
yor parte de soluciones de esta nueva topoloǵıa están formadas por unidades
monofásicas. Por ello, presentan como principal desventaja la aparición de
desequilibrios de potencia entre fases si las condiciones de funcionamiento de
los módulos fotovoltaicos de cada unidad vaŕıan. Los sistemas de conversión
en configuración de inversor en cascada formados por unidades trifásicas
solventan este problema pero, con respecto a la configuración con inversor
central, utilizan un mayor número de etapas de conversión y, en consecuen-
cia, tienen un mayor coste y mayores pérdidas. En la siguiente sección se
presenta una nueva topoloǵıa perteneciente a la configuración de inversor en
cascada, formada por unidades de conversión trifásicas y que, además de
tener un número reducido de etapas de conversión, realiza conmutaciones
zero voltage switching y zero current switching en ambas etapas.

2.2. Descripción de la topoloǵıa propuesta:
MV-CSQT

Una vez analizado el estado del arte de los sistemas fotovoltaicos en plantas
de gran potencia, se presenta en este apartado una nueva topoloǵıa de
conversión con configuración de inversor en cascada. Se parte para ello del
sistema de conversión de la Figura 2.9, que incluye una etapa ac/ac. Con
dicha etapa, a partir de una polaridad de tensión aplicada al devanado pri-
mario del transformador, se puede conseguir cualquier polaridad de tensión a
la salida de la etapa ac/ac. Sin embargo, como ya se ha argumentado, la
mayor desventaja de esta solución es la utilización de semiconductores de
cuatro cuadrantes en la etapa ac/ac. Con el objetivo de reducir las pérdidas
por conducción de estos semiconductores, se estudia la posibilidad de
modificar la etapa ac/ac, sustituyendo uno de los semiconductores de cuatro
cuadrantes por un cortocircuito y otro de ellos por un circuito abierto.

El resultado se muestra en la Figura 2.10. Como se puede observar, dos de
los semiconductores que componen la etapa ac/ac modificada, T1 y T4, hacen
que la corriente de red pueda o no circular por el transformador. Los otros
dos semiconductores, T2 y T3, hacen posible que esta corriente circule hasta
la siguiente unidad de conversión sin tener que pasar por el transformador. De
este modo, se puede controlar la transferencia de potencia desde los módulos
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fotovoltaicos hasta la red. En cualquier caso, la corriente circula siempre por
únicamente dos semiconductores, reduciéndose aśı las pérdidas por conducción
de esta etapa de conversión.

Figura 2.10: Modificación de la etapa ac/ac presentada en [KRI12, ESS15] para reducir el
número de semiconductores.

Tanto la etapa ac/ac modificada como la etapa ac/ac de la Figura 2.9
presentan como problema que, si falla uno de los semiconductores, la
circulación de la corriente de red puede verse interrumpida. Como
consecuencia, se originaŕıa una sobretensión en la inductancia del filtro de
salida, que rompeŕıa los semiconductores de las etapas de conversión. Para
evitar este problema se plantea la adición de dos diodos, D1 y D2, y un
condensador, Cp, a la etapa ac/ac modificada, tal y como muestra la
Figura 2.11. Como se explica más detalladamente en la Sección 2.8, entre
otras funciones, este circuito permite la libre circulación de corriente ante el
fallo de cualquier semiconductor. De esta manera, se obtiene la etapa ac/ac
de la topoloǵıa propuesta en esta tesis.

Figura 2.11: Modificación de la etapa ac/ac de la Figura 2.10 para permitir la libre circulación
de corriente ante fallo de cualquier semiconductor.

Una caracteŕıstica que diferencia la etapa ac/ac de la topoloǵıa propuesta
de la etapa ac/ac de la Figura 2.9 es que, en la topoloǵıa propuesta, la tensión
a la salida de la fase y la tensión aplicada por la etapa dc/ac al devanado
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primario del transformador comparten polaridad. Además, como la topoloǵıa
propuesta es trifásica, otra caracteŕıstica que presenta es que, en un mismo
periodo de conmutación, a la salida de las tres fases se deben generar tensiones
de ambas polaridades. En consecuencia, se debe aplicar desde la etapa dc/ac
una tensión de ambas polaridades durante el periodo de conmutación. Esto
hace que en la topoloǵıa propuesta no se pueda transferir potencia con las tres
fases a la vez y que su operación tenga que estar basada en el funcionamiento
secuencial de las fases.

En la Figura 2.12 se muestra la topoloǵıa propuesta. Debido a su
funcionamiento secuencial se denomina de aqúı en adelante MV-CSQT, que
proviene de su denominación en inglés medium-voltage cascaded sequential
topology. El sistema de conversión está formado por Ns unidades de
conversión trifásicas, cuyas salidas ac se conectan en serie, por lo que puede
generar directamente en media tensión. Cada una de las unidades de
conversión está formada a su vez por una etapa inversora (dc/ac), una etapa
de aislamiento en alta frecuencia y una etapa ac/ac.

La etapa dc/ac puede estar formada por cualquier configuración de
semiconductores que pueda generar una tensión positiva, negativa y nula. La
Figura 2.12 muestra la utilización de un puente en H completo debido a que,
como se verá en el Caṕıtulo 5, es la configuración que emplea la solución
óptima de diseño.

La etapa de aislamiento puede estar formada tanto por tres
transformadores monofásicos en paralelo como por un transformador
trifásico. Tal y como se explica más adelante en la Sección 2.7, la realización
con tres transformadores monofásicos es preferible debido al gran aislamiento
necesario en esta topoloǵıa. La relación de transformación de cada
transformador se define como n1/n2 y su inductancia de fugas como LLCK.
La etapa dc/ac magnetiza a los transformadores, aplicándoles una tensión
alterna a la frecuencia de conmutación.

La etapa ac/ac sirve para transformar directamente la tensión ac de alta
frecuencia del transformador en una tensión alterna modulada con una
componente fundamental a la frecuencia de red. Esta etapa cuenta en cada
fase con un convertidor ac/ac y un circuito de protección. Como ya se ha
descrito anteriormente, el convertidor ac/ac está compuesto por cuatro
semiconductores. Dos de ellos, T1 y T4, permiten conectar la salida de la
fase correspondiente con la salida del transformador de alta frecuencia. Los
otros dos, T2 y T3, permiten hacer un bypass en la fase, pudiendo recircular
la corriente de red hacia el resto de unidades conectadas en serie. El circuito
de protección está compuesto por los diodos D1 y D2 y el condensador Cp.
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Figura 2.12: Topoloǵıa trifásica propuesta: medium-voltage cascaded sequential converter to-
pology, MV-CSQT.

2.3. Funcionamiento básico de la topoloǵıa
MV-CSQT: modulación secuencial

El funcionamiento de la topoloǵıa MV-CSQT se basa en la transferencia de
potencia desde los módulos fotovoltaicos hacia la red de forma secuencial y no
con las tres fases al mismo tiempo. Aśı, primero transfiere potencia la fase R,
posteriormente la fase S y finalmente la fase T.

El tiempo durante el que una fase transfiere potencia, es decir, está activa,
depende de la comparación de una tensión de control con una señal portadora
en forma de diente de sierra. En la topoloǵıa MV-CSQT se necesitan dos
tensiones de control por cada fase: RH y RL para la fase R, SH y SL para la



Topoloǵıa MV-CSQT 31

fase S y TH y TL para la fase T. Los sub́ındices H y L indican si la transferencia
de potencia debe realizase con tensión de salida positiva o negativa. De este
modo, en un periodo de conmutación, tsw, únicamente una de las dos tensiones
de control de cada fase es mayor que cero.

RH, RL, SH, SL, TH y TL se obtienen adaptando al funcionamiento
secuencial las señales modulantes que provienen de los lazos de control. A
partir de la señal modulante de la fase R, mR, y en función de su signo, se
obtienen RH y RL como indica la Ecuación 2.1. Se puede observar que si RH

es distinta de cero, RL es igual a cero y viceversa.

RH = mR, RL = 0 si mR ≥ 0

RL = −mR, RH = 0 si mR < 0
(2.1)

Para obtener SH y SL, como muestra la Ecuación 2.2, además de utilizar el
valor de la modulante de la fase S, mS, y su signo, también es necesario utilizar
la modulante de la fase R. Esto es debido al funcionamiento secuencial de la
topoloǵıa, ya que la fase S se activa cuando tanto RH como RL son menores que
la portadora. Finalmente, como indica la Ecuación 2.3, TH y TL se obtienen de
manera similar a SH y SL, pero teniendo ahora en cuenta tanto la modulante
de la fase R, como la de la fase S, ya que la fase T se activa cuando RH, RL, SH

y SL son menores que la portadora. Como se puede observar en la Ecuación 2.2
y la Ecuación 2.3, también se debe considerar para esta adaptación el tiempo
necesario para activar y desactivar las fases las transiciones, ttrans, cuyo cálculo
se presenta más adelante en el apartado 2.4.5.

SH = abs(mR) + ttrans +mS , SL = 0 si mS ≥ 0

SL = abs(mR) + ttrans −mS , SH = 0 si mS < 0
(2.2)

TH = abs(mR) + abs(mS) + 2 · ttrans +mT , TL = 0 si mT ≥ 0

TL = abs(mR) + abs(mS) + 2 · ttrans −mT , TH = 0 si mT < 0
(2.3)

De este modo, tal y como muestra la Figura 2.13, se consigue pasar de tres
señales modulantes senoidales a seis tensiones de control, de las cuales, en un
periodo de conmutación, únicamente hay 3 distintas de cero. Además, como
se observa en la Figura 2.13, el máximo valor que toman TH y TL es 2. Estos
instantes corresponden con los periodos en los que en una de las fases la señal
modulante es máxima y en las otras dos fases las modulantes valen lo mismo,
con signo contrario al de la modulante máxima. En consecuencia, debido a la
secuencialidad de la transferencia de potencia, como mucho es posible controlar
una fase durante el 50 % del tiempo de un periodo de conmutación.
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Figura 2.13: Adaptación de las señales modulantes a las tensiones de control.

En la Figura 2.14 se muestra como ejemplo el funcionamiento de la
topoloǵıa para tensión de salida positiva en la fase R y tensión negativa en
las fases S y T, cuando se trabaja con factor de potencia unitario. Como se
puede observar, la fase R está activa cuando RH, SL y TL son mayores que la
portadora, CAR. La fase S está activa cuando RH es menor que la portadora
y SL y TL son mayores que ella, y la fase T cuando únicamente TL es mayor
que la portadora. No se han incluido RL, SH y TH ya que valen cero.

Como muestra la Figura 2.14, la etapa dc/ac aplica la tensión
correspondiente a las tres fases. Para una tensión de salida positiva, TA y
TD están encendidos y TB y TC apagados, mientras que para una tensión de
salida negativa, TB y TC están encendidos y TA y TD apagados.

Sin embargo, aunque los tres transformadores monofásicos están en
paralelo, no se transfiere potencia con más de una fase a la vez. Esto es
posible gracias a los semiconductores de los convertidores ac/ac. En concreto,
cuando una fase está activa, los semiconductores T1 y T4 de su convertidor
ac/ac están encendidos, mientras que T2 y T3 se encuentran apagados. Aśı,
la corriente de red circula por el transformador de la fase activa, y la
potencia de los módulos fotovoltaicos se transfiere a la salida de esa fase. Por
el contrario, cuando una fase no está activa, T1 y T4 están apagados y T2 y
T3 están encendidos, permitiendo la circulación de la corriente de red hacia
el resto de unidades de conversión.
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Figura 2.14: Funcionamiento básico de la topoloǵıa MV-CSQT. Ejemplo para tensión de
salida positiva en la fase R y tensión negativa en las fases S y T, con factor de potencia
unitario.

Una de las principales complejidades de la topoloǵıa MV-CSQT es la ac-
tivación y desactivación de las fases, ya que la inductancia de fugas del trans-
formador, LLCK, y la inductancia del filtro de salida, Lf, tienen que conectar-
se en serie. Para ello, se ha desarrollado una modulación espećıfica basada en
transiciones que activan y desactivan las fases. Estas transiciones se explican
en detalle en la Sección 2.4 y realizan zero voltage switching, ZVS, y zero cu-
rrent switching, ZCS, en ambas etapas de conversión.

Como se muestra en el ejemplo de la Figura 2.14, el periodo de conmutación
comienza con todas las fases descativadas (no activas). En tA se realiza una
transición de activación de la fase R, que termina con T1R y T4R encendidos
para permitir la circulación de corriente y T2R y T3R apagados. Esta situación
se mantiene hasta tB, donde tiene lugar la transición de desactivación de la fase
R. Entre tA y tB las fases S y T únicamente recirculan la corriente de red hacia
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el resto de unidades de conversión en serie. De hecho, los semiconductores T1
y T4 de estas fases están apagados, siendo T1 el semiconductor que soporta
la tensión que aparece en el secundario del transformador. En tB, una vez se
ha desactivado la fase R, también se realiza la activación de la fase S. Aśı, la
fase S transfiere potencia a la red con tensión negativa entre tB y tC. Las fases
R y T en este intervalo de tiempo recirculan las corrientes de red. Después,
en tC se realiza, en primer lugar, la transición de desactivación de la fase S y,
posteriormente, la activación de la fase T. De esta manera, entre tC y tD la fase
T transfiere potencia a la red con tensión negativa y las fases R y S recirculan
la corriente de red. Finalmente, entre tD y tE, no se transfiere potencia con
ninguna de las fases. La duración de esta última etapa depende del ı́ndice de
modulación de la unidad de conversión, es decir, del valor rms de la tensión
de fase que se quiere obtener a la salida de la unidad de conversión.

2.4. Transiciones entre fases para el funcionamiento
secuencial de la topoloǵıa MV-CSQT

Como se ha adelantado en el apartado anterior, la modulación secuencial de
la topoloǵıa está basada en transiciones de activación y desactivación de las
fases. De esta manera, para que una fase comience a transferir potencia, es
necesaria una transición de activación, y para que la fase deje de transferir
potencia, una transición de desactivación. Se utiliza además el hecho de tener
que conectar en serie la inductancia de fugas del transformador, LLCK, y la
inductancia del filtro de salida, Lf, para realizar conmutaciones zero voltage
switching, ZVS, y zero current switching, ZCS, en ambas etapas de conversión.
Gracias a ello, la etapa ac/ac no tiene pérdidas de conmutación y en la etapa
dc/ac únicamente algunos apagados generan pérdidas de conmutación.

Los pasos de cada transición dependen del signo deseado en la tensión
de salida y del signo de la corriente de red. A continuación se detallan estas
transiciones para cada una de las cuatro combinaciones posibles.

2.4.1. Tensión de salida positiva y corriente de red positiva

2.4.1.1. Transición de activación

La Figura 2.15 muestra los pasos que componen la transición de activación para
tensión de salida positiva y corriente de red positiva, particularizados para la
fase R. Antes de que comience la transición de activación, en t0, la corriente de
red, iR, circula por T2R y T3R (iR=iby,R) y la etapa dc/ac aplica tensión cero.
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La transición comienza en t1, cuando la salida del convertidor ac/ac se conecta
al transformador de alta frecuencia, es decir, se encienden T1R y T4R. Ambos
encendidos son ZCS ya que la corriente por el transformador, iLCK,R, todav́ıa
es nula. A continuación, en t2, T2R se apaga para evitar que iby,R se pueda
volver negativa. Esta conmutación es ZVS porque el diodo complementario de
T2R se encuentra conduciendo corriente.

Posteriormente, en t3, la etapa dc/ac que estaba aplicando tensión nula,
aplica ahora una tensión positiva al primario del transformador. Para ello, se
apaga TC y se enciende TA. Ambas conmutaciones se consideran ZCS ya que
en ese momento no circula corriente de red por la etapa dc/ac. En realidad, por
los semiconductores de esta etapa śı que circula la corriente de magnetización
de los transformadores, pero como es mucho menor que la corriente de red, se
pueden despreciar las pérdidas generadas en estas conmutaciones. Este cambio
en la etapa dc/ac hace que se aplique una tensión positiva a la inductancia
de fugas del transformador, LLCK. En consecuencia, iLCK,R comienza a crecer,
circulando parte de la corriente de red por el transformador.

Una vez que iLCK,R alcanza el valor de la corriente de red, iR, la tensión
aplicada por la etapa dc/ac aparece a la salida de la fase, y se comienza a
transferir potencia desde el lado dc hasta la salida de la fase R. En ese
momento, T2R comienza a soportar tensión y su diodo complementario se
apaga definitivamente. No obstante, la derivada de la extinción de la
corriente en T2R es lenta (está marcada por LLCK y es del orden de unos
pocos microsegundos). Por este motivo, también pueden despreciarse las
pérdidas de este apagado. Cabe destacar que si T2R no se hubiera apagado,
iLCK,R habŕıa seguido creciendo por encima de la corriente de red, e iby,R se
habŕıa vuelto negativa. En ese caso, no habŕıa llegado a aparecer una tensión
a la salida de la fase. La transición de activación termina en t4, apagando
T3R. Este apagado también es ZCS ya que iby,R es nula.

2.4.1.2. Transición de desactivación

La transición de desactivación para tensión de salida positiva y corriente
positiva se muestra en la Figura 2.16. Partiendo del estado final de la
Figura 2.15, la transición comienza en t5, cuando la etapa dc/ac aplica de
nuevo tensión cero. Para ello, se apaga TA y se enciende TC. El apagado de
TA se realiza con corriente y, por tanto, genera pérdidas de conmutación. El
encendido de TC es ZVS ya que el que conduce la corriente es su diodo
complementario. Como consecuencia, la tensión a la salida de la fase pasa a
ser nula y se deja de transferir potencia.
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(a) t0 (b) t1

(c) t2 (d) t3

(e) t4

Figura 2.15: Transición de activación para tensión de salida positiva y corriente de red
positiva.

A continuación, en t6, se encienden T2R y T3R. Ambos encendidos son ZCS
ya que no circula corriente por ellos (iby,R=0 ). Después, en t7, se apaga T4R
para evitar que iLCK,R se pueda volver posteriormente negativa. Este apagado
es ZVS ya que circula corriente por su diodo complementario.

Para extinguir la corriente en LLCK, la etapa dc/ac aplica en t8 una
tensión negativa. Aśı, se apaga TD y se enciende TB. El apagado de TD es
de nuevo con corriente y por tanto con pérdidas, mientras que el encendido
de TB es ZVS ya que su diodo complementario es quien conduce la corriente.
Este cambio hace que se aplique una tensión negativa a LLCK, y que, por lo
tanto, iLCK,R comience a disminuir, volviendo a circular parte de la corriente
de red por T2R y T3R. Tras un corto periodo de tiempo, se extingue la
corriente por el transformador. Si no se hubiera apagado T4R, la corriente
iLCK,R se habŕıa vuelto negativa, y quedaŕıa recirculando por el convertidor
ac/ac. Además, como la etapa dc/ac no deja de aplicar tensión justo cuando
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se extingue la corriente por LLCK, el diodo complementario de T4R pasa a
bloquear la tensión aplicada por la etapa dc/ac. Este fenómeno es similar al
explicado en la transición de activación relativo al apagado de T2R, por lo
que la lentitud con la que se extingue iLCK,R hace que las pérdidas que se
generan sean despreciables.

La transición termina en t9. La etapa dc/ac aplica de nuevo tensión cero,
apagando TB y encendiendo TD. Ambas conmutaciones son ZCS ya que no
circula corriente por ellos. También se apaga T1R, de nuevo ZCS ya que
iLCK,R=0. Con estos pasos se vuelve al estado del que part́ıa la transición de
activación, pudiendo comenzar la transición de activación de la siguiente fase.

En resumen, en las transiciones de activación y desactivación para tensión
de salida positiva y corriente positiva, se realizan un total de 8 encendidos y
8 apagados de semiconductores. De todos ellos, únicamente 2 apagados de la
transición de desactivación generan pérdidas de conmutación, ninguno de ellos
en la etapa de conversión ac/ac.

(a) t4 (b) t5

(c) t6 (d) t7

(e) t8 (f) t9

Figura 2.16: Transición de desactivación para tensión de salida positiva y corriente de red
positiva.
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2.4.2. Tensión de salida positiva y corriente de red negativa

2.4.2.1. Transición de activación

La Figura 2.17 muestra la secuencia de pasos que componen la transición de
activación para tensión de salida positiva y corriente de red negativa, aplicados
como ejemplo a la fase R. La situación inicial, en t0, arranca con la corriente
de red, iR, circulando por T2R y T3R (iR=iby,R) y la etapa dc/ac aplicando
tensión cero. Es la misma situación que en la Figura 2.15 (a), pero en este
caso con corriente de red negativa.

La transición comienza en t1, conmutando los semiconductores del
convertidor ac/ac. En primer lugar, se encienden T1R y T4R para conectar la
salida del convertidor ac/ac con el transformador de alta frecuencia. Ambos
encendidos son ZCS ya que no circula corriente por el transformador
(iLCK,R=0 ). En segundo lugar, se apaga T3R, para que iby,R no pueda
volverse positiva en los pasos siguientes. Esta conmutación es ZVS porque el
diodo complementario de T3R sigue conduciendo corriente.

Para hacer que la corriente de red circule por LLCK, en t2, la etapa dc/ac
aplica una tensión negativa. Aśı, se apaga TD y se enciende TB. Ambas
conmutaciones son ZCS ya que no hay corriente circulando por la etapa
dc/ac. Como consecuencia, se aplica una tensión negativa a LLCK, lo que
hace que parte de la corriente de red empiece a circular por el transformador.
Tras un breve tiempo, toda la corriente circula por LLCK. Si la etapa dc/ac
sigue aplicando la tensión negativa cuando toda la corriente de red está
circulando por LLCK, esta tensión se refleja a la salida de la fase. Sin
embargo, como se desea transferir potencia con tensión positiva son
necesarios más pasos en esta transición.

Aśı, en t3, la etapa dc/ac vuelve a aplicar tensión cero. Para ello, se
apaga TB y se enciende TD. El apagado de TB es con pérdidas, ya que es
con corriente. Sin embargo, el encendido de TB es ZVS, ya que su diodo
complementario es quien conduce la corriente.

Posteriormente, en t4, se apaga T2R. De nuevo es un apagado ZCS ya
que no circula corriente por el semiconductor (iby,R=0 ). Finalmente, en t5, la
etapa dc/ac aplica una tensión positiva, apagando TC y encendiendo TA. El
apagado de TC es con pérdidas, ya que se encontraba conduciendo corriente,
mientras que el encendido de TA es sin pérdidas ya que su diodo
complementario es quien comienza a conducir la corriente. Tras este último
paso, aparece la tensión positiva a la salida de la fase.
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(a) t0 (b) t1

(c) t2 (d) t3

(e) t4 (f) t5

Figura 2.17: Transición de activación para tensión de salida positiva y corriente de red
negativa.

2.4.2.2. Transición de desactivación

La transición de desactivación para tensión de salida positiva y corriente de red
negativa se muestra en la Figura 2.18, y parte del estado final de la Figura 2.17.
Gracias a que la tensión de salida y la corriente de red tienen signos contrarios,
se trata de un apagado con menos pasos que el de tensión y corriente del mismo
signo. La transición comienza en t6, apagando T1R. Es una conmutación ZVS
ya que su diodo complementario conduce corriente y, de nuevo, sirve para
evitar que iLCK,R pueda volverse positiva posteriormente.

En t7, sin modificar los semiconductores de la etapa dc/ac, se encienden
T2R y T3R. Esto causa que la tensión positiva aplicada por la etapa dc/ac, y
que se reflejaba a la salida del convertidor ac/ac, pase ahora a aplicarse a la
inductancia de fugas del transformador. En consecuencia, parte de la corriente
que circulaba por el transformador comienza a circular por T2R y T3R
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Tras un breve tiempo, se consigue extinguir la corriente por LLCK.
Finalmente, para volver a la situación inicial de la Figura 2.17 y poder
comenzar con la transición de activación de la siguiente fase, se apaga T4R,
se enciende TC y se apaga TA. Todas estas conmutaciones son ZCS ya que
los semiconductores no se encontraban conduciendo corriente.

Para el caso de tensión de salida positiva y corriente negativa, las
transiciones de activación y desactivación realizan de nuevo 8 encendidos y 8
apagados de semiconductores. Sin embargo, únicamente 2 apagados de la
transición de activación generan pérdidas de conmutación en la etapa dc/ac.
En la etapa ac/ac no se generan pérdidas de conmutación.

(a) t5 (b) t6

(c) t7 (d) t8

Figura 2.18: Transición de desactivación para tensión de salida positiva y corriente de red
negativa.

2.4.3. Tensión de salida negativa y corriente de red negativa

2.4.3.1. Transición de activación

La Figura 2.19 muestra la transición de activación para tensión de salida
negativa y corriente de red negativa en la fase R. Antes de que comience la
transición, en t0, la corriente de red circula por T2R y T3R y la etapa dc/ac
aplica tensión cero. La transición comienza en t1, cuando la salida del
convertidor ac/ac se conecta al transformador de alta frecuencia,
encendiendo para ello T1R y T4R. Ambos encendidos son ZCS ya que no hay
corriente circulando por el transformador.
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Después, en t2, se apaga T3R para que iby,R no pueda volverse positiva en
los siguientes pasos de la transición. Esta conmutación es ZVS porque el
diodo complementario de T3R se encuentra conduciendo corriente. En t3, la
etapa dc/ac aplica una tensión negativa. Para ello, se apaga TD y se
enciende TB. Ambas conmutaciones son ZCS, ya que no circulaba corriente
por los semiconductores. Como resultado de estas conmutaciones, se aplica
una tensión negativa a la inductancia de fugas del transformador, haciendo
que comience a circular parte de la corriente de red a través de ella.

Una vez que toda la corriente de red se encuentra circulando por el
transformador, la tensión aplicada por la etapa dc/ac aparece a la salida de
la fase y comienza a transferirse potencia. Si T3R no se hubiera apagado,
iby,R se habŕıa vuelto positiva, recirculando una corriente adicional por el
convertidor ac/ac. Además, en ese caso, no habŕıa llegado a aparecer una
tensión a la salida de la fase. La transición termina en t4, apagando T2R.
Este apagado también es ZCS ya que iby,R es nula.

(a) t0 (b) t1

(c) t2 (d) t3

(e) t4

Figura 2.19: Transición de activación para tensión de salida negativa y corriente de red
negativa.
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2.4.3.2. Transición de desactivación

La Figura 2.20 muestra los pasos que componen la transición de desactivación
para tensión de salida negativa y corriente negativa, aplicados a la fase R.
La situación de partida corresponde con el estado final de la Figura 2.19. La
transición comienza en t5, cuando la etapa dc/ac aplica tensión cero. Para ello,
se apaga TB y se enciende TD. El apagado de TB se realiza con corriente, y por
tanto genera pérdidas de conmutación. El encendido de TD es ZVS ya que su
diodo complementario es quien conduce corriente. Tras estas conmutaciones,
la tensión a la salida de la fase también desaparece, dejándose de transferir
potencia.

En t6, se encienden T2R y T3R. Ambos encendidos son ZCS ya que no
circula corriente por ellos. En t7, T1R se apaga para evitar que iLCK,R se
pueda volver posteriormente positiva. Este apagado es ZVS ya que circula
corriente por su diodo complementario.

Después, en t8, la etapa dc/ac aplica una tensión positiva, apagando TC
y encendiendo TA. El apagado de TC es con corriente y por tanto genera
pérdidas de conmutación, mientras que el encendido de TA es ZVS ya que
su diodo complementario conduce la corriente. Como consecuencia de este
cambio, se aplica una tensión positiva a LLCK, y por tanto, parte de la corriente
de red vuelve a circular por T2R y T3R. Tras un breve periodo de tiempo, se
extingue toda la corriente por el transformador. Si no se hubiera apagado
T1R, iLCK,R se habŕıa vuelto positiva, y quedaŕıa corriente recirculando por el
convertidor ac/ac.

La transición termina en t9, donde, en primer lugar, se apaga T4R. Es una
conmutación ZCS ya que iLCK,R=0. En segundo lugar, se enciende TC y se
apaga TA, aplicando tensión cero. Ambas conmutaciones son de nuevo ZCS ya
que no circula corriente por ellos. De esta manera se vuelve al estado del que
se part́ıa antes de comenzar la transición de activación, pudiendo comenzar
con la transición de activación correspondiente a la siguiente fase.

En las transiciones de activación y desactivación para tensión de salida
negativa y corriente de red negativa, se vuelven a realizar 8 encendidos y
8 apagados de semiconductores. Al igual que en los casos anteriores, solo 2
apagados de la transición de desactivación generan pérdidas de conmutación
en la etapa dc/ac. Tampoco se generan pérdidas de conmutación en la etapa
ac/ac en este caso.
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(a) t4 (b) t5

(c) t6 (d) t7

(e) t8 (f) t9

Figura 2.20: Transición de desactivación para tensión de salida negativa y corriente de red
negativa.

2.4.4. Tensión de salida negativa y corriente de red positiva

2.4.4.1. Transición de activación

En la Figura 2.21 se observa la secuencia de conmutaciones que componen
la transición de activación para tensión de salida negativa y corriente de red
positiva, de nuevo aplicados a la fase R. Antes de comenzar la transición, en
t0, la corriente de red circula por T2R y T3R y la etapa dc/ac aplica tensión
cero. Es la misma situación que en la Figura 2.19 (a), pero en este caso para
corriente de red positiva.

La transición comienza en t1, encendiendo T1R y T4R. Ambos
encendidos son ZCS ya que no circula corriente por el transformador.
También se apaga T2R, para que iby,R no pueda volverse negativa en los
siguientes pasos. Esta conmutación es ZVS porque su diodo complementario
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está conduciendo corriente. En t2, la etapa dc/ac aplica una tensión positiva.
Para ello, se apaga TC y se enciende TA. Ambas conmutaciones son ZCS al
no haber corriente circulando por los semiconductores. Como consecuencia
de estas conmutaciones, se aplica una tensión positiva a LLCK, lo que hace
que parte de la corriente de red empiece a circular por el transformador.

Una vez que toda la corriente de red se encuentra circulando por el trans-
formador, si la etapa dc/ac sigue aplicando tensión positiva, ésta aparece a la
salida de la fase. Sin embargo, como se desea una tensión de salida negativa,
la transición no ha acabado.

En t3, la etapa dc/ac vuelve a aplicar tensión cero. Para ello, se apaga TA
y se enciende TC. El apagado de TA es con pérdidas, ya que es con corriente,
mientras que el encendido de TC es ZVS, ya que su diodo complementario es
quien conduce la corriente.

(a) t0 (b) t1

(c) t2 (d) t3

(e) t4 (f) t5

Figura 2.21: Transición de activación para tensión de salida negativa y corriente de red
positiva.
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Después, en t4, se apaga T3R. De nuevo es un apagado ZCS ya que no
circula corriente por él. Finalmente, en t5, la etapa dc/ac aplica una tensión
negativa, apagando TD y encendiendo TB. El apagado de TD es con pérdidas,
ya que se encuentra conduciendo corriente, mientras que el encendido de TB
es sin pérdidas, ya que es su diodo complementario quien conduce la corriente.
Tras este último paso aparece la tensión positiva a la salida de la fase y se
empieza a transferir potencia.

2.4.4.2. Transición de desactivación

La Figura 2.22 detalla los pasos de la transición de desactivación para tensión
de salida negativa y corriente de red positiva. Se parte del estado final de la
Figura 2.21. De nuevo, gracias a que la tensión de salida y la corriente de red
tienen signos contrarios, es un apagado con menos pasos que cuando la tensión
de salida y la corriente de red tienen el mismo signo.

La transición comienza en t6, apagando T4R para evitar que iLCK,R

pueda volverse luego negativa. Es una conmutación ZVS ya que su diodo
complementario conduce corriente. En t7, se encienden T2R y T3R. Esto
causa que la tensión negativa que aplica la etapa dc/ac y que se reflejaba a la
salida del convertidor ac/ac, pase a aplicarse a la inductancia de fugas del
transformador. En consecuencia, parte de la corriente que circulaba por
LLCK, comienza a circular por T2R y T3R.

Tras un breve periodo de tiempo, se extingue la corriente por el
transformador. Finalmente, se apaga T1R, se enciende TD y se apaga TB.
Todas estas conmutaciones son ZCS, ya que no circula corriente por los
interruptores. De esta manera, se vuelve a la situación inicial de la
Figura 2.21, pudiendo comenzar con la transición de activación
correspondiente a la fase siguiente.

En este último caso, las transiciones de activación y desactivación también
realizan un total de 8 encendidos y 8 apagados de semiconductores. De nuevo,
solo 2 apagados de la transición de activación generan pérdidas de conmutación
en la etapa dc/ac y ninguna conmutación genera pérdidas en la etapa ac/ac.

2.4.5. Duración e implementación de las transiciones

Tal y como se ha mostrado en los apartados anteriores, en todas las transiciones
de activación es necesario esperar un cierto tiempo para asegurar que toda la
corriente de red circule por el transformador de alta frecuencia. De la misma
manera, en las transiciones de desactivación también se necesita un mı́nimo
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(a) t5 (b) t6

(c) t7 (d) t8

Figura 2.22: Transición de desactivación para tensión de salida negativa y corriente de red
positiva.

tiempo para que toda la corriente que circula por el transformador deje de
hacerlo y circule de nuevo por T2 y T3. El valor de este tiempo, tLCK, puede
calcularse como:

tLCK = LLCK ·
i

vbus · n2n1
, (2.4)

donde LLCK es la inductancia de fugas del transformador, i es la corriente que
se debe hacer circular o extinguir en LLCK, vbus es la tensión de bus y n1/n2
la relación de transformación del transformador.

Si se desea fijar el valor de tLCK para cualquier punto de operación, el
cálculo de la Ecuación 2.4 debe realizarse para la máxima corriente esperada
en la etapa ac/ac, que puede determinarse a partir de la máxima corriente
de red. También debe considerarse la mı́nima tensión de bus como el peor
escenario posible. Esto garantizaŕıa que las conmutaciones en la etapa ac/ac
siempre fuesen zero voltage switching, ZVS, y zero current switching, ZCS. No
obstante, tLCK puede hacerse variable en función del valor de la corriente de
red y tensión de bus.

Por otro lado, las transiciones de activación y desactivación también
incluyen una serie de pasos previos a la transferencia de potencia en los que
se conmutan los semiconductores de ambas etapas de conversión. Por este
motivo, el tiempo total de una transición, ttrans, es igual a:
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ttrans = tLCK + tsemi , (2.5)

donde tLCK es el tiempo calculado con la Ecuación 2.4 y tsemi es el tiempo
necesario para adaptar los semiconductores de ambas etapas de conversión
antes de comenzar a transferir potencia a la salida de la fase.

Cabe destacar que la implementación práctica de estas transiciones es
compleja. En primer lugar, se debe a que el tiempo que transcurre entre los
pasos de una transición debe ser lo menor posible. De hecho, únicamente
debe permitir que el semiconductor o semiconductores correspondientes se
apaguen o se enciendan (cientos de nanosegundos o como mucho unos pocos
microsegundos). Un tiempo mayor haŕıa que se redujese el porcentaje del
periodo de conmutación dedicado a la transferencia de potencia. Además, las
transiciones están formadas por varios pasos que se realizan de manera
consecutiva, conmutando semiconductores de ambas etapas de conversión.
Por ello, la sincronización de las órdenes de encendido y apagado de los semi-
conductores también es crucial. Por último, otro aspecto de la complejidad
de las transiciones es que se debe controlar perfectamente la duración del
tiempo tLCK, ya que de él depende que en la etapa ac/ac se hagan conmuta-
ciones ZCS y ZVS. Debido a todos estos motivos, es recomendable que las
transiciones se implementen en un dispositivo basado en bloques lógicos. En
concreto, en esta tesis se ha utilizado un CPLD (complex programmable logic
device) y por simplicidad se ha decidido que tLCK sea fijo,
independientemente del valor de la corriente de red y de la tensión de bus.

2.5. Tensiones generadas por una unidad de
conversión

2.5.1. Tensión de fase

Una vez explicado el funcionamiento secuencial de la topoloǵıa y las
transiciones necesarias para activar y desactivar las fases, se muestra en la
Figura 2.23 la tensión aplicada por la etapa dc/ac al devanado primario de
los transformadores, vP, y la tensión a la salida de cada fase, vS,R, vS,S y
vS,T, durante un periodo de la frecuencia de red. El resultado corresponde
con el de una unidad de conversión. Los lazos de control necesarios se
presentan en el Caṕıtulo 3. Como se puede observar, a la salida de cada fase
se puede obtener una tensión positiva, negativa, o cero. Además, como
muestra más detalladamente la Figura 2.24, únicamente aparece tensión a la
salida de una fase cuando ésta se encuentra activa.
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En la Figura 2.23 se puede apreciar que existen algunos momentos en los
que no se activa una de las fases durante todo un periodo de conmutación.
Estos casos se dan cuando la fase en cuestión tiene una tensión de control
menor que el tiempo necesario para realizar su transición de activación. La
unidad de conversión reconoce estas situaciones y no permite iniciar la
transición de activación, siendo la tensión de fase durante todo el periodo de
conmutación nula.

Figura 2.23: Tensión aplicada por la etapa dc/ac y tensión a la salida de cada secundario
durante un periodo de la frecuencia de red.
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Figura 2.24: Zoom de la Figura 2.23 que muestra dos periodos de conmutación.

En la Figura 2.25 se muestra la Fast Fourier Transform, FFT, de la
tensión a la salida de la fase R. Como se puede comprobar, la componente
fundamental se encuentra a la frecuencia de red, fg, seguida por los sidebands
a la frecuencia de conmutación, fsw, y sus múltiplos. Los tiempos muertos en
las conmutaciones hacen que se generen armónicos de baja frecuencia a los
múltiplos impares de la frecuencia de red. Por un lado, se encuentra el
tiempo muerto entre el apagado de un semiconductor de la etapa dc/ac y el
encendido de su complementario. Por otro lado, también hay un tiempo
muerto en la etapa ac/ac debido al tiempo que se tarda en conseguir que la
corriente de red pase por el transformador de alta frecuencia. El hecho de
que en algunos periodos de conmutación no se llegue a activar la fase por
una tensión de control pequeña también aumenta estos armónicos. Como se
observa en la Figura 2.25, el tercer y quinto armónico son los más relevantes.

2.5.1.1. Ganancia en tensión de una unidad de conversión

La tensión rms a la salida de cada fase, Vac,rms, se puede calcular como:

Vac,rms =
vbus√

2
· n2

n1
· 0,5 · fred ·Mi , (2.6)
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Figura 2.25: FFT de la tensión de fase en la fase R en una unidad de conversión.

donde vbus es la tensión del bus de continua, n1/n2 la relación de transforma-
ción del transformador y Mi el ı́ndice de modulación de la unidad de conver-
sión i.

El factor 0,5 aparece debido al funcionamiento secuencial de la topoloǵıa.
Como ya se ha explicado en el Sección 2.3, dado que en un periodo de con-
mutación es necesario transferir potencia a las tres fases, una fase puede estar
activa como máximo el 50 % del periodo de conmutación. Por consiguiente,
la tensión de salida rms queda multiplicada por dicho factor de 0,5.

Por otro lado, fred es un factor reductor debido a las transiciones entre
las fases. Como ya se ha indicado en la Subsección 2.4.5, las transiciones de
activación y desactivación necesitan un tiempo mı́nimo durante el que no se
transfiere potencia a la red. En consecuencia, el tiempo efectivo del periodo
de conmutación que puede utilizarse para transferir potencia queda reducido
por el factor fred, que puede calcularse como:

fred =
tsw − tred,on − tred,off

tsw
< 1 , (2.7)

donde tsw es el periodo de conmutación, tred,on es el tiempo que no se puede
emplear para transferir potencia debido a las transiciones de activación y tred,off

el debido a las transiciones de desactivación.

El valor de tred,on es el correspondiente a las tres transiciones de activa-
ción (una por fase) que se llevan a cabo en un periodo de conmutación. No
obstante, cuando se trabaja con factor de potencia unitario (Subsección 2.4.1
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y Subsección 2.4.3), el signo que se desea en la tensión de salida es el mismo
que el que se necesita para hacer que la corriente de red circule por la
inductancia de fugas del transformador. En estos casos, la etapa dc/ac aplica
la tensión correspondiente y la tensión a la salida aparece cuando toda la
corriente de red circula por LLCK, por tanto, el tiempo perdido en la
activación vaŕıa con el punto de operación del convertidor y puede ser algo
menor a ttrans. El valor de tred,off es independiente del punto de trabajo de la
unidad de conversión y equivale siempre a las tres transiciones de
desactivación del periodo de conmutación. De nuevo, una por cada fase.

En consecuencia, el cálculo de fred puede expresarse como:

fred =
tsw − 6 · ttrans

tsw
. (2.8)

Tanto el factor fred como el factor 0,5 debido al funcionamiento secuencial
reducen la tensión máxima de fase que se puede obtener. Sin embargo, la
unidad de conversión cuenta con un transformador que puede elevar la
tensión y aśı aumentar la ganancia de la unidad. En estos casos, los
semiconductores de la etapa ac/ac seŕıan de una mayor tensión de corte. No
obstante, aunque esto suele traducirse en unas mayores pérdidas, como en
esta etapa se realizan conmutaciones ZCS y ZVS, los semiconductores
pueden diseñarse para reducir las pérdidas de conducción. De esta manera, el
rendimiento de la etapa ac/ac se mantendŕıa prácticamente constante
aunque los transformadores fuesen elevadores. Eso śı, los semiconductores de
mayores tensiones de corte serán posiblemente más caros.

2.5.1.2. Número mı́nimo de unidades de conversión en serie

Una vez conocida la tensión rms de fase que se obtiene con una unidad de
conversión, es posible calcular el mı́nimo número de unidades de conversión
en serie que son necesarias para poder inyectar potencia en una determinada
red, Ns,min. Este cálculo puede realizarse de acuerdo a la siguiente ecuación:

Ns,min =

Ured√
3

vbus,min√
2
· n2n1 · 0,5 · fred

, (2.9)

donde Ured es la tensión de ĺınea de la red a la que se conecta el sistema de
conversión y vbus,min la mı́nima tensión de bus permitida. A modo de ejemplo,
si se desea que el sistema de conversión se conecte a una red de 30 kV, para el
caso de una tensión de bus mı́nima de 900 V, una relación de transformación
de 1/1 y un factor de reducción fred = 0,91, se necesitan al menos 60 unidades



52 Caṕıtulo 2

de conversión en serie. El cálculo de Ns,min debe realizarse para vbus,min como
el peor de los escenarios posibles. En el resto de casos, el resultado será que
las unidades de conversión trabajarán con un ı́ndice de modulación inferior a
la unidad.

En la Ecuación 2.9 se ha despreciado la cáıda de tensión en la inductancia
del filtro de salida y en la inductancia de la red. Esta simplificación es válida
ya que, como se mostrará en el Caṕıtulo 5, gracias al interleaving entre las
Ns unidades de conversión, la inductancia necesaria para el filtrado es muy
pequeña. Además, como la topoloǵıa genera en media tensión, la corriente a la
salida también es relativamente baja. Por tanto, la cáıda de tensión en estas
inductancias puede despreciarse frente a la media tensión de la red.

2.5.2. Tensión de ĺınea

Al igual que un inversor convencional, la tensión de ĺınea en la topoloǵıa
propuesta es la resta de las tensiones de fase. Sin embargo, la particularidad
del funcionamiento secuencial de cada unidad de conversión hace que,
cuando una fase de una unidad de conversión está activa, el resto de fases de
esa unidad no lo están. Esto supone que cuando hay tensión a la salida de
una fase, la tensión a la salida en el resto de fases es nula. Por este motivo,
en una unidad de conversión, la tensión de ĺınea y la de fase tienen el mismo
número de niveles. A modo de ejemplo, en la Figura 2.26 se muestra la
tensión de las fases T y R, vS,T y vS,R, y la tensión de ĺınea TR, vS,TR,
durante un periodo de red.

2.5.3. Tensiones de modo común y modo diferencial

El sistema trifásico de tensiones que genera una unidad de conversión puede
expresarse por medio del circuito equivalente mostrado en la Figura 2.27, en
función de sus tensiones en modo diferencial y modo común.

Para ello, la tensión de modo común, umc, se define como:

umc =
1

3
· (vS,R + vS,S + vS,T ) , (2.10)

mientras que las tensiones de modo diferencial de cada una de las fases, umd,R,
umd,S y umd,T, se definen como:

umd,R = vS,R − umc
umd,S = vS,S − umc
umd,T = vS,T − umc

(2.11)
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Figura 2.26: Tensión de ĺınea TR de una unidad de conversión.

Figura 2.27: Tensiones de salida de una unidad de conversión expresadas como tensiones de
modo diferencial y modo común.
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En el caso de la topoloǵıa propuesta, la tensión a la salida de cada fase
puede tomar 3 posibles valores: vbus ·n2/n1, 0 y −vbus ·n2/n1. La Ecuación 2.10
puede entonces reescribirse como:

umc =
1

3
· vbus ·

n2

n1
· (FR + FS + FT ) , (2.12)

donde FR, FS y FT son respectivamente las funciones de conexión de las fases
R, S y T, que pueden tomar 3 posibles valores: 1, 0 y −1. Sin embargo, debido
al funcionamiento secuencial de la unidad de conversión, si en una fase de una
unidad de conversión la función de conexión es diferente a cero (está activa),
en las otras dos fases de la unidad de conversión la función de conexión será
igual a cero (no están activas). Por consiguiente, la suma de las tres funciones
de conexión únicamente puede tener tres valores diferentes: 1 si la fase activa
da tensión de salida positiva, −1 si la fase activa da tensión de salida negativa
y 0 si no hay ninguna fase activa. Como resultado, la tensión de modo común
de una unidad de conversión tiene también únicamente 3 niveles:

vmc = vbus
3 ·

n2
n1 cuando hay una fase activa y ésta se encuentra dando

tensión de salida positiva.

vmc = −vbus
3 ·

n2
n1 cuando hay una fase activa y ésta se encuentra dando

tensión de salida negativa.

vmc = 0 cuando no hay ninguna fase activa.

En la Figura 2.28 se muestra la tensión a la salida de las tres fases y la
tensión de modo común durante varios periodos de conmutación, coincidiendo
con el momento en el que la fase T cambia de dar tensión positiva a dar tensión
negativa. La Figura 2.28 confirma que una unidad de conversión presenta tres
niveles de tensión, siendo sus valores los previamente anticipados.

En cuanto a las tensiones de modo diferencial, las tensiones de fase de la
Ecuación 2.11 también pueden reescribirse en base a las funciones de conexión.
De este modo, se obtiene que:

umd,R = vbus ·
n2

n1
· FR − umc

umd,S = vbus ·
n2

n1
· FS − umc

umd,T = vbus ·
n2

n1
· FT − umc

(2.13)
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Figura 2.28: Tensión de modo común de una unidad de conversión.

Aplicando las conclusiones obtenidas para la tensión de modo común de-
bidas al funcionamiento secuencial de la unidad de conversión, se puede afir-
mar que la tensión de modo diferencial presenta los siguientes 5 niveles:

umd,R = 2
3vbus ·

n2
n1 cuando la fase está activa con tensión de salida posi-

tiva.

umd,R = −2
3vbus ·

n2
n1 cuando la fase está activa con tensión de salida

negativa.
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Cuando la fase no está activa, la tensión de modo diferencial depende de
lo que hagan las otras fases. Aśı, se distinguen 3 diferentes casos:

- umd,R = 1
3vbus ·

n2
n1 cuando alguna de las otras dos fases está activa

y da tensión de salida positiva.

- umd,R = −1
3vbus ·

n2
n1 cuando alguna de las otras dos fases está activa

y da tensión de salida negativa.

- umd,R = 0 cuando ninguna fase está activa.

La Figura 2.29 muestra la tensión de modo diferencial de la fase R durante
los mismos periodos de conmutación que la Figura 2.28. Se pueden comprobar
los niveles de tensión previamente indicados.

Figura 2.29: Tensión de modo diferencial de una unidad de conversión.
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2.5.4. Tensión aplicada a la inductancia

Por último, se puede analizar la tensión aplicada a la inductancia de salida,
que es la que determina el rizado de la corriente inyectada en red. El término
inductancia de salida engloba en este caso la suma de la inductancia de filtrado,
Lf, y la de la inductancia de red, Lg. Se desprecia para este análisis la parte
resistiva de la impedancia de red.

Se toma como ejemplo la tensión en la inductancia de la fase R, vL,R,
mostrada en la Figura 2.30. Las relaciones entre la tensión de fase R, vS,R,
la tensión aplicada a la inductacia de la fase R, vL,R, y la tensión de red de
la fase R, uR, todas ellas representadas en la Figura 2.30, se pueden expresar
como:

vS,R = vL,R + uR + uNgN , (2.14)

donde uNgN es la tensión entre el neutro de la red, Ng, y el neutro generado
en la última unidad de conversión, N. Al no haber conexión entre los neutros
y no circular corrientes en modo común, la tensión uNgN es igual a la tensión
de modo común, umc. La Ecuación 2.14 puede entonces reescribirse como:

vL,R = vS,R − uNgN − uR = (vS,R − umc)− uR . (2.15)

Aplicando la definición de tensión de modo diferencial de la Ecuación 2.11,
la Ecuación 2.15 queda:

vL,R = umd,R − uR . (2.16)

Por tanto, la tensión aplicada a la inductancia de una fase es la resta de la
tensión de modo diferencial y la tensión de la red de esa fase. En consecuencia,
se trata de una tensión que, como muestra la Figura 2.31, presenta los niveles
correspondientes a la tensión de modo diferencial pero a los que se les resta
una componente a la frecuencia de red.

2.6. Tensiones generadas por varias unidades de
conversión

Una vez analizadas las tensiones generadas por una unidad de conversión,
se extiende el estudio a varias unidades conectadas en serie. En concreto, se
presentan las tensiones generadas por tres unidades de conversión, ya que para
la validación experimental también se utiliza este mismo número de unidades.
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Figura 2.30: Relación entre las tensiones generadas por una unidad de conversión, la tensión
aplicada a la inductancia, la tensión de red y la tensión de modo común.

Figura 2.31: Tensión de modo diferencial de una unidad de conversión y tensión aplicada a
la inductancia de la fase R durante un periodo de conmutación.
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Al contar con más de una unidad de conversión, aparece un nuevo grado
de libertad en el sistema de conversión, que es la posibilidad de sincronizar
o no las unidades. Si se opta por sincronizarlas, es decir, si se hace que sus
señales portadoras estén en fase, todas ellas activan la fase R a la vez. En
caso contrario, cada una comienza su periodo de conmutación en un instante
diferente. Esto repercute en el número de niveles obtenidos en la tensión de
fase total (suma de las tensiones de fase de las tres unidades), y por tanto en
la tensión de ĺınea, de modo común o de modo diferencial, entre otras.

Aunque las unidades de conversión estén sincronizadas, los niveles de las
tensiones generadas también dependen de la tensión dc y del ı́ndice de
modulación de cada unidad. Como se verá en la validación experimental del
Caṕıtulo 4, si estas dos variables son iguales en todas las unidades de
conversión, debido a la sincronización, todas generan una tensión de fase
idéntica. Por tanto, la tensión de fase total con 3 unidades de conversión
tiene el mismo número de niveles que una unidad de conversión, aunque son
niveles de mayor amplitud. Por ejemplo, para el caso de tres unidades, cada
una de ellas con una tensión dc igual a vbus y una relación de transformación
de n1/n2, la tensión de fase total tiene como valores: 3 · vbus · n2/n1, 0 y
−3 · vbus · n2/n1. Es decir, aunque sigue presentando tres niveles, la amplitud
de cada uno de ellos es tres veces mayor. Lo mismo ocurre con la tensión de
modo diferencial, que presenta los siguientes 5 niveles: 2 · vbus · n2/n1,
vbus · n2/n1, 0, −vbus · n2/n1 y −2 · vbus · n2/n1. De nuevo, en comparación
con el caso de una unidad de conversión, los saltos de tensión son tres veces
mayores. Esto implica que, si se utiliza la misma inductancia de salida en las
dos situaciones, el rizado de corriente se multiplica por tres para el caso de
tres unidades en serie y sigue siendo a frecuencia de conmutación.

Si las unidades están sincronizadas y tienen diferentes ı́ndices de
modulación, todas comienzan la activación de la fase R a la vez, pero cada
unidad aplica tensión durante un tiempo diferente. En consecuencia, las
tensiones de fase de las unidades dejan de ser iguales, y la tensión de fase
total puede presentar niveles de tensión intermedios, cuyo valor depende de
la tensión dc de cada unidad de conversión. No obstante, la frecuencia
principal de la tensión de fase sigue siendo la frecuencia de conmutación.

Para aprovechar al máximo las posibilidades que ofrece la topoloǵıa
propuesta es necesario desfasar las portadores de las unidades de conversión.
Como se muestra en los siguientes apartados, esto permite generar tensiones
con un mayor número de niveles y con un menor salto de tensión entre ellos,
disminuyendo la amplitud del rizado de la corriente. Además, aumenta la
frecuencia del rizado de corriente, reduciendo el filtro de salida necesario.
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2.6.1. Tensión de fase

La Figura 2.32 muestra la tensión de fase R de las tres unidades de conversión,
vS,R1, vS,R2 y vS,R3, y la tensión total de la fase R, vtot,R, durante un periodo de
la frecuencia de red. Los resultados corresponden con las unidades desfasadas.
De hecho, el interleaving (desfase) entre unidades es el máximo posible, igual
a 360◦/Ns. En el caso de la Figura 2.32, todas las unidades trabajan con la
misma tensión dc y el mismo ı́ndice de modulación.

Figura 2.32: Tensión de la fase R de cada unidad de conversión y tensión total de la fase R
para un ı́ndice de modulación bajo y desfase de 120◦entre las unidades.

Como se puede observar, las tres unidades aplican la misma tensión y
durante el mismo tiempo, pero lo hacen desfasadas un tiempo igual a 1/3 del
periodo de conmutación. No obstante, debido a que el ı́ndice de modulación
empleado es bajo, la tensión de fase sigue presentando 3 niveles. De todas
formas, en comparación con el caso de una única unidad de conversión o de
tres unidades de conversión sincronizadas, la tensión total de fase cambia ahora
su valor a una frecuencia tres veces mayor. La Figura 2.33 muestra la FFT
de la tensión total de fase, donde se comprueba que los armónicos de alta
frecuencia aparecen a tres veces la frecuencia de conmutación y sus múltiplos.
Cabe destacar que la componente fundamental sigue estando a la frecuencia
de red.
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Figura 2.33: FFT de la tensión total de la fase R correspondiente a la Figura 2.32.

Como se ha mencionado, estos resultados corresponden a un
funcionamiento de las unidades de conversión con un ı́ndice de modulación
bajo. Esto significa que una misma fase no llega a estar activa a la vez en
más de una unidad de conversión. El zoom de la Figura 2.32 muestra cómo,
antes de que la fase R de la unidad 2 se active, la fase R de la unidad 1 ya se
ha desactivado. Si se aumenta el ı́ndice de modulación de las unidades de
conversión, esto deja de ocurrir.

La Figura 2.34 muestra las tensiones de fase de cada unidad de conver-
sión y la tensión total de fase para un ı́ndice de modulación alto. Como se
puede observar, la tensión de fase de cada unidad de conversión sigue
teniendo los mismos tres niveles. Sin embargo, ahora existen ciertos periodos
de conmutación en los que antes de que una unidad desactive la fase R, la
siguiente unidad ya ha activado esa misma fase. Por este motivo, la tensión
total de fase presenta 5 niveles en lugar de 3. Aunque al subir el ı́ndice de
modulación la tensión total de fase tiene más niveles, el valor de la tensión
sigue cambiando tres veces por cada periodo de conmutación. Por este moti-
vo, tal y como demuestra la Figura 2.35, la FFT de la tensión total de fase
sigue presentando componentes armónicas a tres veces la frecuencia de con-
mutación y sus múltiplos. Eso śı, en comparación con la Figura 2.33, algunos
de los sidebands entorno a 3 · fsw tienen una mayor amplitud. Esto se debe a
que su valor está relacionado con el valor de la componente a la frecuencia de
red que, para el caso de un ı́ndice de modulación alto, es lógicamente mayor.

Los apartados que se incluyen a continuación corresponden a un ı́ndice
de modulación alto en las tres unidades de conversión. Este es el caso más
interesante, ya que como ya se ha demostrado en este apartado, hace que las
tensiones generadas presenten un mayor número de niveles.
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Figura 2.34: Tensión de fase de cada unidad de conversión y tensión total de fase para un
ı́ndice de modulación alto.

Figura 2.35: FFT de la tensión total de la fase R correspondiente a la Figura 2.34.

2.6.2. Tensión de ĺınea

La tensión de ĺınea para el caso de un ı́ndice de modulación alto presenta un
total de 7 niveles, ya que es la resta de dos tensiones de fase de 5 niveles cada
una. La Figura 2.36 muestra la tensión de ĺınea TR, vTR, resta de las tensiones
totales de las fases T y R. De nuevo, la Figura 2.36 corresponde con las tres
unidades de conversión trabajando con la misma tensión y el mismo ı́ndice de
modulación, desfasadas 120◦.
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Figura 2.36: Tensión de fase total de las fases T y R y tensión de ĺınea durante dos periodos
de la frecuencia de red, para un ı́ndice de modulación alto.

Como se observa en la Figura 2.36, gracias al desfase entre las unidades
de conversión, la tensión de ĺınea se aproxima a una señal senoidal. Además,
si se aumenta el número de unidades de conversión en serie, se incrementaŕıa
el número de niveles de las tensiones generadas, haciendo que se pareciesen
cada vez más a unas tensiones puramente senoidales. También cabe destacar
que si se mantiene el desfase de 360◦/Ns entre las unidades de conversión,
aunque aumente el número de unidades, el salto de tensión entre nivel y nivel
se mantiene constante. De este modo, se reduce el rizado de las corrientes
inyectadas en red y con ello el tamaño del filtro de salida necesario.

2.6.3. Tensión de modo común y modo diferencial

Las siguientes tensiones que se analizan son la tensión de modo común y
de modo diferencial del conjunto de tres unidades de conversión en serie. La
tensión de modo común total, umc, es la suma de las tensiones de modo común
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de cada una de las unidades de conversión. La Figura 2.37 muestra el resultado
obtenido para el caso anterior: tres unidades de conversión en serie, todas ellas
con una misma tensión dc y mismo ı́ndice de modulación y un desfase entre
sus portadoras de 120◦.

Figura 2.37: Tensión de modo común de cada unidad de conversión y tensión total de modo
común durante un periodo de la frecuencia de red, para un ı́ndice de modulación alto.

La tensión de modo común de cada unidad de conversión sigue presentando
los tres niveles descritos en la Sección 2.5. Sin embargo, la tensión de modo
común total, al estar las unidades de conversión desfasadas 1/3 del periodo de
conmutación, presenta 5 niveles. Como se muestra en el zoom de la Figura 2.37,
estos niveles adicionales se dan cuando hay dos unidades de conversión con
una fase activa y dando una tensión del mismo signo, y en la otra unidad de
conversión no hay ninguna fase activa. En cualquier caso, los saltos entre nivel
y nivel siguen siendo de la misma amplitud.
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Por último, la Figura 2.38 muestra la tensión de modo diferencial total de
la fase R, umd,R, para el caso a estudio. Esta tensión es la suma de la tensión
de modo diferencial generada por cada unidad de conversión que, como ya se
ha visto, tiene 5 niveles. Por tanto, es la suma de tres tensiones de 5 niveles
cada una, desfasadas entre śı 1/3 del periodo de conmutación. En consecuencia,
como se observa en la Figura 2.38, la tensión de modo diferencial total presenta
un total de 11 niveles, siendo el salto de tensión entre niveles igual al de una
unidad de conversión. Este resultado permite volver a comprender la gran
ventaja que supone de cara a la reducción del rizado de corriente que las
unidades de conversión estén desfasadas.

Figura 2.38: Tensión de modo diferencial total durante dos periodos de la frecuencia de red,
para un ı́ndice de modulación alto.

2.7. Etapa de aislamiento de alta frecuencia

2.7.1. Magnetización y saturación de los transformadores

La caracteŕıstica principal de los transformadores que componen la etapa de
aislamiento de la topoloǵıa MV-CSQT es que son de alta frecuencia. En la
Figura 2.39 se muestra la tensión aplicada por la etapa dc/ac en dos periodos
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de conmutación. Esta tensión es la debida a la operación secuencial de la
topoloǵıa. Si no se tienen en cuenta las transiciones para activar y desactivar
las fases, en un periodo de conmutación, dado que la suma de las modulantes de
las tres fases es igual cero, se aplica al transformador la misma tensión positiva
que negativa. Este hecho se muestra en la equivalencia de áreas ralladas de
la Figura 2.39. De esta manera, la componente fundamental de la tensión
aplicada al transformador es a la frecuencia de conmutación, razón por la que
en esta tesis se califica a los transformadores de la topoloǵıa MV-CSQT como
de alta frecuencia.

Figura 2.39: Análisis de la tensión aplicada por la etapa dc/ac y su relación con la magneti-
zación de los transformadores de alta frecuencia.

Sin embargo, como cualquier transformador, los transformadores de la
topoloǵıa MV-CSQT están expuestos a fenómenos que pueden afectar a su
magnetización. Por ejemplo, una diferencia entre los tiempos de encendido y
de apagado de los semiconductores de la etapa dc/ac puede resultar en la
aplicación de una pequeña tensión dc al transformador. Lo mismo puede
ocurrir si existen pequeños retrasos en las órdenes de disparo de los
semiconductores o si los semiconductores presentan cáıdas de tensión por
conducción distintas.

Además, la modulación de la topoloǵıa propuesta hace que la tensión
aplicada a los transformadores también incluya pequeñas componentes a la
frecuencia de red y a tres veces la frecuencia de red. Como se explica más
adelante en la Sección 3.4, estas componentes se deben a ciertas
caracteŕısticas de las transiciones de activación y desactivación de las fases.
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Debido a estos motivos, el esquema general de control de la topoloǵıa
propuesta incluye un lazo de control que evita la saturación del
transformador. Este lazo también se presenta en la Sección 3.4 y su objetivo
es realizar pequeñas correcciones en las tres señales modulantes de manera
que se compensen tanto las componentes armónicas de baja frecuencia
originadas por la modulación como las posibles pequeñas tensiones dc que se
apliquen al transformador.

2.7.2. Implementación práctica de la etapa de aislamiento

La etapa de aislamiento en alta frecuencia puede estar formada tanto por un
transformador trifásico como por tres transformadores monofásicos. En
cualquier caso, la topoloǵıa propuesta genera en media tensión. Al trabajar
en media tensión, el aislamiento entre el núcleo del transformador y el/los
devanados secundarios, entre el devanado primario y el/los devanados
secundarios y, en el caso del transformador trifásico, entre los diferentes
devanados secundarios, debe estar dimensionado para esta media tensión.

De hecho, el aislamiento no solo tiene que poder soportar la media ten-
sión nominal a la que opera el transformador de manera continuada, sino que
debe ser capaz de soportar transitoriamente una tensión de impulso mucho
mayor. Por ejemplo, para una tensión de red de 30 kV, la tensión de impulso
correspondiente que recomiendan los fabricantes está entre 110 kV y 170 kV.
En consecuencia, la mı́nima distancia en aire entre partes activas, conocida
como clearance, es muy grande. Según la IEC 60073-3, para una tensión de
red de 30 kV es necesaria una distancia en aire superior a los 30 cm.

Para reducir la distancia de aislamiento se pueden recubrir las zonas acti-
vas del transformador con un material aislante. La mayor rigidez dieléctrica
de estos materiales hace que sean necesarias unas menores distancias de
aislamiento. Esto reduce el tamaño del transformador y, en consecuencia, su
coste. Los materiales aislantes t́ıpicos suelen adquirirse en cintas finas y, por
medio de su bobinado, se consigue el espesor de aislante deseado. Esto hace
que los fabricantes de este tipo de transformadores desaconsejen la utilización
de estas cintas. La razón principal es que con el paso de los años, las pe-
queñas burbujas de aire que pueden quedar entre vuelta y vuelta de material
aislante originan descargas parciales, que producen la ruptura del aislante y
terminan destruyendo el transformador. La única manera que contemplan los
fabricantes para reducir la distancia de aislamiento en aire es mediante el
enresinado de los devanados. Aun aśı, la distancia total requerida para el
aislamiento en los transformadores de la topoloǵıa propuesta es considerable.
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En el caso de emplear un transformador trifásico, al tener tres devanados
secundarios, existe un mayor número de distancias de aislamiento. Esto
repercute en la longitud media de vuelta de los devanados secundarios. Como
muestra la sección de la Figura 2.40 (a), el devanado externo (el que
corresponde en la Figura 2.40 (a) con la fase T ), tiene una longitud media
de vuelta mayor que el devanado secundario interno (el que corresponde en
la Figura 2.40 (a) con la fase R ). Esta variación en la longitud media de
vuelta de los devanados secundarios hace que la inductancia de fugas de cada
fase sea diferente [BAR15a]. En concreto, el devanado externo tiene una
inductancia de fugas mayor que el resto de devanados y que también es
mayor que la de un transformador monofásico que únicamente cuente con un
devanado secundario equivalente, como el mostrado en la Figura 2.40 (b).

(a) (b)

Figura 2.40: Posibles implementaciones de la etapa de aislamiento de alta frecuencia: (a) con
transformador trifásico y (b) con transformador monofásico.

Como se ha explicado en las transiciones de la Sección 2.4 y reforzado en
su implementación práctica, la inductancia de fugas determina los tiempos
mı́nimos de las transiciones de activación y desactivación de las fases y, por
tanto, el factor reductor fred por el que se multiplica la tensión de fase. En
consecuencia, tanto por tener mayores inductancias de fugas, como porque sean
variables de una fase a otra, se descarta la implementación con transformador
trifásico.

2.8. Circuito de protección

Tal y como se ha presentado en la Sección 2.2, la etapa ac/ac de la topoloǵıa
propuesta incluye en cada fase un circuito de protección. Este circuito está
formado por dos diodos, D1 y D2, y un condensador, Cp.

La función principal de este circuito es la de proteger la unidad de
conversión en el caso de que se produzca un fallo en alguno de sus
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semiconductores. El papel de este circuito es clave, ya que al tratarse de una
topoloǵıa que incluye unidades de conversión en serie, un fallo en una unidad
repercute en el resto del sistema de conversión. El funcionamiento del
circuito en estos casos se recoge en la Subsección 2.8.1. El circuito también
sirve para que la topoloǵıa funcione correctamente ante posibles fallos en las
transiciones de activación y desactivación de las fases debidos a una
detección errónea del signo de la corriente. Este funcionamiento se muestra
en la Subsección 2.8.2. Finalmente, la última función de este circuito es la de
actuar como snubber para los semiconductores de los convertidores ac/ac, tal
y como se explica en la Subsección 2.8.3. Por tanto, como todas las funciones
del circuito van encaminadas a proteger la unidad o el sistema de conversión,
este circuito recibe el nombre de circuito de protección.

Antes de analizar en detalle este circuito, cabe mencionar que, durante el
normal funcionamiento de la topoloǵıa, el condensador del circuito de protec-
ción queda cargado a una tensión igual a vbus · n2/n1. Por este motivo, el cir-
cuito de protección no altera los pasos de las transiciones de activación y des-
activación detalladas en la Sección 2.4.

2.8.1. Funcionamiento ante fallo de algún semiconductor

El fallo de algún semiconductor puede ocurrir debido a múltiples razones,
como puede ser un fallo en la tensión de alimentación de su driver, la aparición
de ruido electromagnético en la señal PWM que determinan su activación o
incluso por la propia ruptura del semiconductor. La función del circuito de
protección en estos casos es doble. En primer lugar, el circuito es capaz de
permitir siempre la libre circulación de la corriente que circula por la etapa
ac/ac. En segundo lugar, permite detectar el funcionamiento anómalo de la
unidad de conversión y parar el sistema de conversión de una forma segura.

Se utiliza la situación mostrada en la Figura 2.41 como ejemplo para
explicar esta doble funcionalidad. En ella, la unidad de conversión se
encuentra transfiriendo potencia en la fase R con tensión de salida y
corriente positiva, y se produce un fallo repentino en T1R que causa su
apagado. En la Figura 2.41 (a) se muestra la situación previa al fallo y en la
Figura 2.41 (b) la situación posterior al fallo. Cuando se produce el fallo, la
corriente ya no puede circular por T1R. Si no se contase con el circuito de
protección, el fallo en T1R originaŕıa una interrupción de la circulación de
corriente en la inductancia del filtro de salida, Lf. En consecuencia, se
produciŕıa una sobretensión a la salida del convertidor ac/ac que, en primer
lugar, rompeŕıa los semiconductores de la unidad de conversión con el fallo y,
posteriormente, destruiŕıa el resto de unidades del sistema de conversión.
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Gracias al circuito de protección, tras el fallo, D1, Cp y el diodo
complementario de T2R proporcionan un camino alternativo a la corriente.
De esta manera, se evita la aparición de una sobretensión. Además, se debe
tener en cuenta que el condensador del circuito de protección se va cargando
mientras circule la corriente de red por él. Por tanto, es necesario extinguir
esta corriente para poder parar el sistema de conversión de manera segura.

(a)

(b)

Figura 2.41: Ejemplo de apagado repentino de T1R: (a) situación antes del fallo y (b) situa-
ción después del fallo.

Como se observa en la Figura 2.41, la tensión a la salida de la fase cambia
cuando la corriente empieza a circular por el circuito de protección. Mientras
que antes del fallo la tensión a la salida es igual a vbus · n2/n1, después del
fallo, la tensión es igual a vbus · n2/n1 − vCp. Como ya se ha indicado, en
funcionamiento normal el condensador queda cargado a tensión igual a vbus ·
n2/n1. Por tanto, cuando se produce el fallo, la tensión de salida cae hasta
un valor cercano a cero. Este cambio en el valor de la tensión a la salida de la
fase se utiliza para detectar el fallo en el semiconductor y parar el sistema de
conversión de forma segura.

Aśı, el CPLD que incluye la máquina de estados con la modulación del
convertidor, comprueba en todo momento que la tensión a la salida de la fase
es la que debe ser. Es decir, que hay tensión cuando la fase está activa, y que
no la hay cuando la fase no lo está. Si se detecta el fallo, el CPLD comienza
una maniobra de paro seguro del sistema de conversión. En primer lugar, tras
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detectar el fallo y entrar a funcionar el circuito de protección correspondiente,
el CPLD de esa unidad de conversión ordena apagar todos los semiconductores
de la etapa ac/ac y dar tensión cero con la etapa dc/ac. Es entonces cuando
comienzan a funcionar los circuitos de protección del resto de fases de la unidad
de conversión con el fallo. Después, el CPLD también manda una señal al resto
de unidades de conversión avisando del fallo. Tras analizar la señal de aviso,
el resto de unidades de conversión también apagan los semiconductores de sus
etapas ac/ac y sus etapas dc/ac aplican tensión cero, actuando entonces sus
circuitos de protección. Tras estos pasos, como se detalla en el dimensionado
de este circuito (apartado 5.4.3), a la salida de cada fase se aplica una tensión
de signo opuesto a la de la corriente, lo que hace que las corrientes de red se
extingan rápidamente. El condensador de la fase en la que se produce el fallo
es el que se carga durante un mayor tiempo, ya que es el primer circuito de
protección por el que comienza a circular la corriente de red.

Cabe destacar que el circuito de protección está diseñado para conducir
la corriente de red mientras se realiza la maniobra de paro seguro. Por este
motivo, una vez parado el sistema de conversión, se debe bypassear la unidad
de conversión con fallo por medio de algún contactor y decidir si arrancar de
nuevo el sistema de conversión o no.

Aunque en esta sección se incluye únicamente un ejemplo de cómo actúa
el circuito de protección, se ha realizado un estudio exhaustivo del
funcionamiento de este circuito. En concreto, se ha analizado en todos los
pasos de las transiciones de activación y desactivación cualquier posible fallo
en los semiconductores de la etapa ac/ac: el semiconductor se enciende
repentinamente, el semiconductor se apaga repentinamente, el semiconductor
no se llega a encender y el semiconductor no se llega a apagar. En todos los
casos el circuito de protección actúa como en el ejemplo analizado. En primer
lugar, proporciona un camino alternativo a la corriente que circula por la
etapa ac/ac, evitando sobretensiones que puedan destruir los
semiconductores. En segundo lugar, hace que la tensión a la salida de la fase
cambie, identificándose aśı el fallo del semiconductor y pudiendo parar el
sistema de conversión de forma segura. Además, con la monitorización de la
tensión a la salida de cada una de las fases también puede detectarse
cualquier fallo en los semiconductores de la etapa dc/ac. Esto es aśı ya que,
si se produce el fallo en alguno de estos semiconductores, o bien no se realiza
la transición de activación o desactivación de manera correcta, o bien se deja
de transferir potencia de manera correcta a la fase activa. En cualquier caso,
la tensión a la salida de la fase se ve influenciada y el CPLD lo detecta,
llevando el sistema de conversión a paro seguro.
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2.8.2. Funcionamiento ante detección errónea del signo de la
corriente de red

Las transiciones de activación y desactivación de las fases incluyen una serie
de pasos que son diferentes en función del signo de la corriente de red. La
medición de esta corriente se realiza con una sonda de tipo Hall con salida en
corriente. Posteriormente, esta medida se pasa a tensión y se compara con un
valor fijo de referencia. Aśı, se obtiene un valor lógico alto o bajo según si la
corriente es positiva o negativa. Este valor se lleva a una de las entradas del
CPLD, que es quien gestiona la máquina de estados de la modulación.

Todo este proceso hace que existan fuentes de error que pueden llevar a
detectar erróneamente el signo de la corriente. Por ejemplo, el valor de las
resistencias empleadas para pasar a tensión la salida en corriente del sensor
puede variar con la temperatura o el paso del tiempo. También pueden
producirse variaciones en la tensión de referencia, o errores en la medición
debidos al sensor. De esta manera, puede darse el caso de detectar un signo
en la corriente de red, cuando en realidad se tiene el contrario. En estos
casos, aunque la transición de activación o desactivación se inicia de manera
incorrecta, el circuito de protección permite que la fase se termine activando
o desactivando correctamente. Además, lo hace de tal manera que el CPLD
no detecta un fallo y por tanto no se para el sistema de conversión.

La Figura 2.42 muestra como ejemplo la transición de activación de la fa-
se R para tensión de salida positiva y corriente de red detectada como nega-
tiva, cuando en realidad la corriente es positiva. Es decir, se aplican los pasos
correspondientes al apartado 2.4.2.1.

El estado inicial antes de comenzar con la transición es el mostrado en t0,
en el que la etapa dc/ac no aplica tensión y el convertidor ac/ac recircula la
corriente de red hacia el resto de unidades de conversión. En el primer paso
de la transición, en t1, se encienden T1R y T4R.

Después, en t2, como se ha detectado una corriente de red negativa, se
apaga T3R. Sin embargo, como la corriente es en realidad positiva, este
apagado causa la interrupción de la corriente en T3R. El diodo
complementario de T4R, D2 y el condensador del circuito de protección
proporcionan entonces un camino alternativo para su circulación. Como
consecuencia, Cp comienza a cargarse y a la salida de la fase aparece la
tensión a la que está cargado Cp pero con signo negativo. Además, a la
inductancia de fugas del transformador, LLCK, se le aplica esa misma tensión
pero con signo positivo. Por ello, parte de la corriente de red empieza a
circular por el transformador.
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(a) t0 (b) t1

(c) t2 (d) t3

(e) t4 (f) t5

(g) t6

Figura 2.42: Transición de activación para tensión de salida positiva y corriente de red
detectada negativa, cuando la corriente es en realidad positiva.

En t3, la etapa dc/ac que hasta ahora estaba aplicado tensión nula, apli-
ca una tensión negativa durante un tiempo tLCK. Si la corriente de red fuese
realmente negativa, esto serviŕıa para hacer que parte de ella empezase a cir-
cular por el transformador. Sin embargo, ahora tiene justo el efecto contrario.
Al aplicar la etapa dc/ac una tensión negativa, la tensión aplicada a la induc-
tancia queda igual a vbus ·n2/n1− vCp y, por tanto, cercana a cero. Esto hace
que apenas vaŕıe el reparto de la corriente durante este paso de la transición.
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Posteriormente, en t4, se apaga T2R y la etapa dc/ac vuelve a aplicar una
tensión nula. La tensión aplicada a LLCK vuelve a ser la misma que en t2, por
lo que la corriente por LLCK continúa creciendo.

Finalmente, en t5, la etapa dc/ac aplica una tensión positiva. Esto hace
que a la inductancia de fugas se le aplique una tensión igual a vbus ·n2/n1+vCp,
y se pueda terminar con la transición. Tras estos pasos, se llega a la situación
mostrada en t6, que corresponde con el estado final de la transición.

Como la detección errónea del signo de la corriente, de producirse, se da en
las zonas cercanas al paso por cero de la corriente, la amplitud de la corriente
en estas situaciones es pequeña. Por ello, tanto en t2 como en t4 se podŕıa
llegar a completar la transición de la corriente de red a LLCK. En cualquier
caso, el estado final corresponde con el mostrado en t6.

En definitiva, gracias al circuito de protección, se consigue realizar
correctamente la transición de activación aunque se haya determinado
erróneamente el signo de la corriente. Además, como las transiciones duran
muy poco tiempo y la amplitud de la corriente es pequeña, el condensador
del circuito de protección se carga en estas situaciones mucho menos que en
las que se da un fallo en uno de los semiconductores. Asimismo, se producen
algunas conmutaciones con pérdidas, pero no son relevantes ya que se dan
muy pocas veces en un periodo de red y con corriente muy baja.

2.8.3. Funcionamiento como snubber

Finalmente, el circuito de protección tiene la función de actuar como snubber
para los semiconductores de la etapa ac/ac. Hasta ahora, cada transformador
de alta frecuencia se hab́ıa modelado por un transformador ideal con una
inductancia de fugas. En realidad, su capacidad parásita en paralelo también
se debe tener en cuenta para el dimensionado de la etapa ac/ac, ya que estos
dos elementos parásitos forman un circuito LC que resuena a frecuencias por
encima del MHz. Como el transformador se excita dando pulsos de tensión con
flancos muy pronunciados, el circuito LC resuena cada vez que la etapa dc/ac
cambia su tensión aplicada. Además, como la excitación del transformador es
desde la etapa dc/ac, la oscilación debida a la resonancia aparece a la entrada
de la etapa ac/ac.

Un ejemplo de esta oscilación se muestra en la Figura 2.43, donde se
incluyen la tensión aplicada por la etapa dc/ac, vP, y la tensión en el
secundario del transformador, vsec. Los resultados corresponden con el
momento en el que la etapa dc/ac comienza a dar un pulso positivo de
tensión para que la corriente empiece a circular por LLCK. Se muestran las
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formas de onda tanto cuando se trabaja sin circuito de protección,
Figura 2.43 (a), como con circuito de protección, Figura 2.43 (b).

Como se observa en la Figura 2.43 (a), sin circuito de protección, aparece
una sobretensión en el secundario del transformador. En consecuencia,
aunque todas las conmutaciones de la etapa ac/ac son ZVS o ZCS, si no se
cuenta con el circuito de protección, los semiconductores de la etapa ac/ac
deben dimensionarse para poder soportar esta sobretensión. Gracias al
circuito de protección, como muestra la Figura 2.43 (b), la tensión en el
secundario del transformador queda limitada. Por ejemplo, cuando la tensión
a la salida del secundario crece por encima de la tensión a la que está
cargado el condensador, D1 se polariza en directa y se fija vsec. Lo mismo
ocurre con D2 cuando la tensión vsec es negativa, pero en valor absoluto
mayor que la tensión del condensador Cp. En cualquiera de los dos casos, Cp
se carga ligeramente al absorber las oscilaciones.

(a) (b)

Figura 2.43: Tensión en el secundario del transformador cuando la etapa dc/ac pasa a dar
tensión positiva: (a) sin circuito de protección y (b) con circuito de protección.

El dimensionado del circuito de protección depende las tres
funcionalidades estudiadas en esta sección y se detalla en la Subsección 5.4.3,
donde se modela este circuito para integrarlo en la herramienta de diseño del
sistema de conversión con la topoloǵıa propuesta.

2.9. Comparativa de la topoloǵıa propuesta con las
configuraciones actuales

Finalmente, una vez se han desarrollado los aspectos más importantes de la
topoloǵıa MV-CSQT, se compara con las configuraciones empleadas en plantas
fotovoltaicas de gran tamaño.
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Como se ha explicado al inicio de este caṕıtulo, la configuración
generalmente empleada en una gran planta fotovoltaica es la de inversor
central, debido a su menor coste. La topoloǵıa propuesta, al pertenecer a la
configuración con inversor en cascada, presenta una serie de ventajas con
respecto a la configuración de inversor central. En primer lugar, permite
reducir el coste total del cableado de la planta, ya que elimina gran parte del
cableado dc y lo sustituye por cableado ac de una menor sección y longitud.
La cuantificación de esta reducción del coste de cableado se mostrará en el
Caṕıtulo 5. Además, la configuración con inversor en cascada solventa el
problema del transporte de los transformadores de baja frecuencia, aumenta
la enerǵıa generada por la planta fotovoltaica al contar con más MPPT o
reduce la necesidad de filtrado al generar una tensión con múltiples niveles a
la salida. Además, si en el sistema de conversión con la topoloǵıa propuesta
falla una unidad de conversión, no es necesario que el sistema completo
quede parado hasta que se repare la aveŕıa.

En cuanto al número de etapas de conversión, la topoloǵıa propuesta cuenta
con una etapa más que la configuración con inversor central. Sin embargo,
como ya se ha mostrado en este caṕıtulo, todas las conmutaciones que realiza
la etapa ac/ac son ZCS o ZVS. De esta manera, se pueden optimizar sus
semiconductores para reducir las pérdidas en conducción. Además, en la etapa
dc/ac también se generan pocas pérdidas de conmutación, ya que la mayoŕıa
de conmutaciones también son ZCS o ZVS.

Finalmente, en la topoloǵıa propuesta, la tensión de fase de una unidad
de conversión presenta un factor de 0,5 debido al funcionamiento secuencial y
otro factor reductor debido a las transiciones de activación y desactivación de
las fases (ver Ecuación 2.6). En la configuración con inversor central, se utiliza
comúnmente la estructura binivel, donde la tensión de fase también incluye un
factor de 0,5. Sin embargo, se suelen utilizar modulaciones que inyectan tercer
armónico, por lo que la tensión de salida suele incluir un factor elevador igual
a
√

4/3, quedando un factor total en la configuración con inversor central de
aproximadamente 0,577. Aunque el factor es mayor en la configuración con
inversor central, el transformador de alta frecuencia de la topoloǵıa propuesta
también puede servir para aumentar la ganancia de cada unidad de conversión.
En cualquier caso, cabe destacar que la operación del sistema de conversión
es completamente diferente, ya que en la topoloǵıa propuesta las unidades de
conversión se conectan en serie entre śı, generando en media tensión.

Con respecto a la configuración con inversores multi-string, la topoloǵıa
propuesta también reduce el coste del cableado. El motivo es que cada inversor
multi-string genera en baja tensión y varios inversores multi-string se conectan
en paralelo al mismo transformador de baja frecuencia. Por tanto, para unir
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los inversores con el transformador en esta configuración, al igual que en la
configuración con inversor central, también se utiliza cableado en baja tensión
por el que circula una corriente elevada. Además, aunque en los inversores
multi-string es más común la utilización de topoloǵıas multinivel, no se llegan
a generar tantos niveles de tensión a la salida como en la topoloǵıa propuesta.
Por ello, la necesidad de filtrado en los sistemas multi-string también es mayor
que en la topoloǵıa propuesta.

En cuanto al número de etapas de conversión, tanto la configuración multi-
string como la toploǵıa propuesta cuentan con dos etapas. Bien es cierto que
la etapa dc/dc de la configuración multi-string tiene menos semiconductores
que la etapa dc/ac de la topoloǵıa propuesta. De todas formas, cabe recordar
que en la topoloǵıa propuesta se generan muy pocas pérdidas de conmutación
y puede tener sus semiconductores optimizados para reducir las pérdidas de
conducción. La comparativa en cuanto a la ganancia en tensión del sistema
es la misma que para la configuración con inversor central, ya que aunque se
empleen topoloǵıas trinivel, sigue apareciendo el factor 0,5 en la tensión de
fase.

Por último, se puede comparar la topoloǵıa propuesta con el resto de
soluciones investigadas que pertenecen a la configuración con inversor en
cascada. En primer lugar, la topoloǵıa propuesta cuenta con unidades de
conversión trifásicas, por lo que en comparación con todos los sistemas de
conversión formados por unidades de conversión monofásicas
[RIV12, KOU12, RIV13, ISL14, YU15, XIA15, YU16a, YU16b, YU16c,
SOC16, TOW16, FUE17, BAY18, TAF18, WAN19, CHE20, PAN20]
presenta ventajas importantes. En concreto, elimina la posibilidad de que
exista un desequilibrio de potencia entre las tres fases. Además, la topoloǵıa
propuesta no presenta un rizado al doble de la frecuencia de red en el bus dc,
por lo que reduce la capacidad necesaria. Por último, una unidad de
conversión de la topoloǵıa propuesta también tiene un número de etapas de
conversión menor que tres unidades monofásicas.

En segundo lugar, si se compara la topoloǵıa MV-CSQT con los sistemas
de inversor en cascada formados por unidades de conversión trifásicas
[KRI12, ESS15, ISL17, ACH19], la topoloǵıa propuesta sigue presentando
varias ventajas. Por ejemplo, las soluciones presentadas en [ISL17, ACH19]
tienen en cada fase una etapa de conversión más que la topoloǵıa MV-CSQT,
debido a que en lugar de utilizar una etapa ac/ac, incluyen una etapa ac/dc
y otra etapa dc/ac. Con respecto a la única solución investigada hasta la
fecha que presenta una etapa de conversión ac/ac en cada fase
[KRI12, ESS15], la topoloǵıa MV-CSQT reduce el número de
semiconductores de cada convertidor ac/ac. Gracias a su funcionamiento
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secuencial, hace que no sea necesario utilizar semiconductores de cuatro
cuadrantes, lo que además de reducir el coste asociado a los semiconductores,
también se traduce en unas menores pérdidas.

Finalmente, con respecto a todas las soluciones de la configuración con
inversor en cascada, la ganancia en tensión de cada unidad de conversión de la
topoloǵıa propuesta es menor. En concreto, la tensión de fase en una unidad
de conversión de la topoloǵıa propuesta presenta el factor de 0,5 debido al
funcionamiento secuencial y el factor reductor por las transiciones entre fases,
algo que no ocurre en los sistemas MV-CHB y los MV-MMC. Esto se traduce
en que, para una misma tensión de red, en la topoloǵıa propuesta se necesita
un mayor número de unidades de conversión en serie. No obstante, es algo que
depende en última instancia de la relación de transformación de cada unidad
de conversión.



Caṕıtulo 3

Control de la topoloǵıa
MV-CSQT

En este caṕıtulo se estudia el control de la topoloǵıa propuesta. La
Sección 3.1 incluye, en primer lugar, un breve estado del arte de los criterios
comúnmente utilizados para determinar la estabilidad de un sistema de
control. En segundo lugar, se presenta un nuevo criterio de estabilidad, que
puede ser utilizado en cualquier sistema de control y cuya principal ventaja
es que es de fácil aplicación para el diseño de controladores. Posteriormente,
se propone el esquema global de control de la topoloǵıa propuesta y se
desarrollan los lazos de control correspondientes, utilizando el criterio de
estabilidad propuesto para la sintonización de sus controladores y la
determinación de su estabilidad. Finalmente, se validan los lazos de control
por medio de simulaciones.

3.1. Estabilidad de un sistema de control

Esta sección analiza la teoŕıa de control que permite determinar la estabilidad
de un sistema de control, con objeto de proponer posteriormente un criterio
de estabilidad fiable y de sencilla aplicación que facilite el diseño de los lazos
de control y el cálculo de los controladores.

En la Subsección 3.1.1 se presenta un estado del arte de los métodos clásicos
utilizados para estudiar la estabilidad de un sistema lineal: criterio de Maxwell,
criterio de Nyquist y criterio de Bode con sus revisiones. En particular, se
estudian las ventajas y desventajas de estos criterios en términos de rango de
aplicación y facilidad de uso, concluyéndose que, por diversas razones, ninguno
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de los criterios anteriores es adecuado para su utilización en el estudio de lazos
de control complejos como los que aparecen en el control de convertidores
electrónicos de potencia. Ejemplos de estos sistemas son lazos de control de
corriente en inversores fotovoltaicos con controladores resonantes o lazos de
control de tensión que se ven afectados por el comportamiento dinámico del
generador fotovoltaico.

En la Subsección 3.1.2 se propone un nuevo criterio de estabilidad con dos
caracteŕısticas destacables. En primer lugar, debido a que se basa en el criterio
de estabilidad de Nyquist, puede ser aplicado a cualquier sistema. En segundo
lugar, dado que solo utiliza la información de la función de transferencia en
lazo abierto del sistema y de su diagrama de Bode, resulta sencillo de aplicar
y facilita el diseño del controlador. A este nuevo criterio de estabilidad se le
ha denominado GBC, que proviene de su denominación en inglés, Generalized
Bode Criterion.

3.1.1. Estado del arte de criterios de estabilidad

3.1.1.1. Criterio de Maxwell

Un sistema es estable si y solo si todos sus polos tienen parte real negativa,
es decir, si todos sus polos se encuentran en el semiplano izquierdo del plano
complejo [NYQ32, UNB92, GOO01, OGA04, GAL09, DOR11]. Este criterio
de estabilidad, denominado criterio de Maxwell, es infalible y es al que se
recurre en última instancia para verificar si un sistema es estable.

La razón principal por la que este criterio no se usa en el entorno industrial
para el diseño de lazos de control es la dificultad de interpretar la influencia del
controlador en el lazo cerrado del sistema. En concreto, resulta dif́ıcil conocer
cómo se deben modificar los parámetros del controlador para hacer que polos
inestables se conviertan en estables y con unas determinadas caracteŕısticas
de respuesta deseadas.

El lugar de las ráıces [UNB92, GOO01, OGA04, GAL09, DOR11] es el
método de sintonización de controladores basado en este criterio. Este
método es útil cuando se emplea un controlador proporcional o cuando se
quiere analizar la influencia de la variación de la ganancia en dc del sistema.
Sin embargo, la aplicación del método se complica considerablemente cuando
se emplean controladores más complejos. Es el caso de los controladores PI,
PR o PIR, que tienen más de un parámetro de diseño.

En la teoŕıa de control clásica, los métodos más utilizados para comprobar
la estabilidad de un lazo de control han sido tradicionalmente el criterio de
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Nyquist [NYQ32, UNB92, GOO01, OGA04, GAL09, DOR11], el criterio de
Bode [BOD40, UNB92, GOO01, OGA04, GAL09, DOR11] y las revisiones
del criterio de Bode [UNB92, HAH01]. Todos ellos utilizan la información
de la función de transferencia del sistema en lazo abierto para determinar la
estabilidad del sistema en lazo cerrado.

3.1.1.2. Criterio de Nyquist

Fundamentos teóricos

El criterio de estabilidad de Nyquist se basa en el siguiente teorema para ob-
tener información sobre el número de polos inestables en lazo cerrado: “a un
contorno en el plano complejo s que encierra Z ceros y P polos de la función
F(s) sin pasar por encima de ningún cero o polo de dicha función, le corres-
ponde un contorno en el plano complejo F(s), que encierra el origen en sen-
tido antihorario un número de veces N = P − Z” [NYQ32, UNB92, GOO01,
OGA04, GAL09, DOR11]. El contorno utilizado en el plano s recibe el nom-
bre de contorno de Nyquist y el contorno resultante en el plano F(s) es el de-
nominado Diagrama de Nyquist. Gracias a este teorema, contando el número
de veces que el diagrama de Nyquist encierra el origen, N, y conociendo uno
de los otros dos parámetros (P o Z ), se puede obtener el parámetro restante.

Dado que el objetivo del criterio de estabilidad es conocer la existencia de
polos del sistema en lazo cerrado en el semiplano derecho del plano complejo, se
toma como contorno de Nyquist todo el semiplano complejo derecho [OGA04,
DOR11]. La Figura 3.1 (a) muestra este contorno, donde el semićırculo que
une los extremos del eje imaginario tiene radio infinito. Al ser un contorno
cerrado, el diagrama de Nyquist resultante también será cerrado.

(a) (b)

Figura 3.1: Contorno de Nyquist: (a) sin elementos en el eje imaginario, (b) con un polo en
el origen.
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El contorno de Nyquist se divide en tres tramos. El tramo I va desde el
número complejo 0 + 0j hasta el 0 +∞j, el tramo II va por los puntos de
módulo infinito y fase entre π/2 y −π/2 y el tramo III va desde el punto
0−∞j hasta el 0− 0j. Si se utiliza F(s) como función de transformación, el
diagrama de Nyquist representa la ganancia y la fase de la función F(s) para
cada punto del contorno de Nyquist. A modo de ejemplo, si se considera el
punto 2π50j perteneciente al contorno de Nyquist, al sustituir s por 2π50j
en F(s), se evalúa la respuesta en ganancia y fase de ese sistema para una
frecuencia de 50 Hz.

Una condición indispensable que debe cumplir el contorno de Nyquist es
que no puede pasasr por encima de ningún polo o cero de F(s) [NYQ32,
UNB92, GOO01, OGA04, GAL09, DOR11]. Esta condición debe mantenerse
siempre, por lo que el contorno debe bordear y dejar fuera todos los elementos
que se encuentren en el eje imaginario, es decir, ceros y polos en el origen o
en el resto del eje imaginario. Este rodeo en sentido antihorario de 180◦ del
contorno de Nyquist, mostrado en la Figura 3.1 (b), tiene su repercusión en el
diagrama de Nyquist. Si se trata de un rodeo alrededor de un polo, el diagrama
de Nyquist presenta una rotación de 180◦ en sentido horario con ganancia
infinita a la frecuencia natural de ese polo [OGA04, DOR11]. En particular,
si se trata de un polo en el origen, la rotación se produce a frecuencia 0 Hz. Si
el elemento presente en el eje imaginario es un cero, la rotación del diagrama
se realiza con ganancia nula [OGA04, DOR11]. Como se verá más adelante,
esto ayuda a comprender el camino de cierre de las ramas del diagrama de
Nyquist.

Una vez conocido el contorno a utilizar y sus caracteŕısticas, es necesario
establecer la función de transformación F(s) con la que trabajar. De nuevo,
como el objetivo es determinar los polos inestables en lazo cerrado, parece
razonable utilizar como función de transformación el polinomio caracteŕıstico
de la función de transferencia en lazo cerrado. Para el sistema genérico con
realimentación negativa mostrado en la Figura 3.2, el polinomio caracteŕıstico
se corresponde con la siguiente expresión:

F (s) = 1 +G(s) ·H(s) . (3.1)

Figura 3.2: Ejemplo de sistema de control genérico con realimentación negativa.
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De esta manera, los ceros de la función mostrada en la Ecuación 3.1 son
los polos en lazo cerrado del sistema. Por lo tanto, si la función 1 +G(s)H(s)
no presenta ceros en el semiplano complejo derecho, el sistema en lazo cerrado
es estable.

Para facilitar la aplicación del criterio de Nyquist, se modifica
ligeramente la función de transformación a utilizar. En vez de emplear el
polinomio caracteŕıstico del sistema en lazo cerrado, 1 + G(s)H(s), se utiliza
la función de transferencia del sistema en lazo abierto G(s)H(s). Como
muestra la Figura 3.3, el único efecto de restar 1 a la función de
transformación es un desplazamiento de −1 en el eje real para todos los
puntos del diagrama de Nyquist. En consecuencia, contar el número de veces
que el diagrama de Nyquist de 1 + G(s)H(s) gira alrededor del origen es
equivalente a contar el número de veces que el diagrama de Nyquist
G(s)H(s) gira en torno al punto (−1, 0j). A su vez, los polos de la función
1 + G(s)H(s) son los mismos que los polos de la función de transferencia en
lazo abierto G(s)H(s) [OGA04, DOR11].

Figura 3.3: Modificación del diagrama de Nyquist de una función al restarle 1.

Aplicación del criterio de Nyquist

Para aplicar el criterio de Nyquist, como ya se ha explicado, se selecciona
como contorno de Nyquist el semiplano complejo derecho, encerrando de este
modo todos los ceros y polos con parte real positiva. Se selecciona la función
de transferencia del sistema en lazo abierto, G(s)H(s), como función de
transformación. De esta forma, el número de giros antihorarios en torno al
punto (−1, 0j) que realiza el diagrama de Nyquist es la diferencia entre los
polos y ceros con parte real positiva de G(s)H(s). Por tanto, contando el
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número neto N de giros en sentido antihorario alrededor de (−1, 0j) y
calculando el número de polos con parte real positiva de G(s)H(s), se puede
obtener directamente el número de ceros de 1 + G(s)H(s) con parte real
negativa. Este valor es igual al número de polos inestables del sistema en
lazo cerrado y, por tanto, determina la estabilidad del sistema.

El cálculo de P es sencillo si, como es habitual, la función de
transferencia está factorizada. De no estarlo, es posible recurrir a programas
matemáticos como Matlab. Sin embargo, contar N puede resultar dif́ıcil para
diagramas de Nyquist complejos. Un método sencillo para contabilizar giros
entorno a (−1, 0j) consiste en trazar una semirrecta desde el punto (−1, 0j)
en cualquier dirección y contar los cortes del diagrama con esta semirrecta,
recorriendo el diagrama desde la frecuencia −∞ hasta +∞ [UNB92]. Como
el diagrama de Nyquist es cerrado, si se produce un corte en un sentido y no
se produce otro en el sentido contrario que lo compense, el diagrama encierra
o realiza un giro completo alrededor del punto (−1, 0j). Por tanto, los cortes
con la semirrecta son equivalentes a los giros alrededor del punto (−1, 0j).
Este método se muestra en la Figura 3.4 donde, tal y como se indica, el
convenio de fase creciente es el sentido antihorario.

Figura 3.4: Ejemplo de cómo contabilizar N utilizando una semirrecta auxiliar.

Para determinar correctamente el sentido de los cortes conviene imaginar
que la flecha de la semirrecta indica las 12 horas de un reloj. Aśı, los cortes
antihorarios son los que van hacia fases más positivas y los horarios los que
van hacia fases más negativas. Para determinar el signo de los cortes se sigue
el mismo convenio que el criterio de Nyquist: los antihorarios son positivos y
los horarios son negativos. En el ejemplo de la Figura 3.4 se ha marcado en
color azul los cortes positivos y en color rojo los negativos Figura 3.4.
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El número neto de giros antihorarios, N, se puede entonces calcular a partir
de los cortes positivos y negativos como:

N = N+
c −N−c , (3.2)

donde N+
c es el número total de cortes positivos y N−c , el número total de

cortes negativos.

El ejemplo de la Figura 3.4 sirve para mostrar otras dos caracteŕısticas del
diagrama de Nyquist. Si la función F(s) tiene más polos que ceros, como pasa
en los sistemas reales, los puntos de módulo infinito en el plano s (tramo II
en el contorno de Nyquist de la Figura 3.1 (b)), se corresponden con un único
punto en el diagrama de Nyquist, que es el origen de coordenadas. Además, si
todos los coeficientes de los polinomios del numerador y del denominador de
F(s) son números reales (no complejos), el diagrama de Nyquist a frecuencias
positivas y negativas es simétrico respecto del eje horizontal. Es decir, los
puntos correspondientes a una misma frecuencia positiva y negativa tienen la
misma ganancia pero fase opuesta.

Las principales ventajas del criterio de estabilidad de Nyquist son dos:
en primer lugar, el criterio es válido para cualquier sistema y, en segundo
lugar, únicamente necesita información de la función de transferencia en lazo
abierto. Sin embargo, su aplicación es relativamente compleja debido a que
hay que contar giros alrededor del punto (−1, 0j). Esta tarea es especialmente
complicada cuando hay polos o ceros en el eje imaginario, ya que las vueltas del
diagrama con ganancia infinita pueden modificar el número de giros. Además,
el criterio tampoco facilita una interpretación sencilla de la influencia de los
parámetros del controlador en la estabilidad del sistema.

Por todo ello, el criterio de Nyquist no ha sido muy utilizado en los procesos
de diseño de lazos de control de convertidores electrónicos de potencia. Sin
embargo, śı ha sido utilizado para justificar matemáticamente métodos de más
sencilla aplicación que facilitan el diseño de controladores, como son el criterio
de Bode y sus revisiones. Aunque estos métodos son más sencillos, presentan un
rango de aplicabilidad reducido, es decir, únicamente son válidos para analizar
la estabilidad de sistemas con unas caracteŕısticas muy concretas.

3.1.1.3. Criterio de Bode

El criterio de Bode determina la estabilidad de un sistema en lazo cerrado a
partir del diagrama de Bode de su función de transferencia en lazo abierto.
Según este criterio, un sistema es estable si su margen de ganancia y su margen
de fase son positivos [BOD40, OGA04, DOR11]. Se define el margen de fase
de un sistema, PM, como la diferencia entre la fase del sistema a la frecuencia
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a la que la ganancia del sistema es unitaria, y -180◦. A su vez, se define el
margen de ganancia de un sistema, GM, como la ganancia por la que hay que
multiplicar al sistema para que, a la frecuencia a la que la fase del sistema es
-180◦, la ganancia sea unitaria.

La justificación teórica del criterio de estabilidad de Bode se basa en la
relación que existe entre el diagrama de Bode y el diagrama de Nyquist.
Tanto el diagrama de Nyquist como el de Bode indican la ganancia y la fase
que introduce una función F(s) ante una entrada senoidal para diferentes
frecuencias. La diferencia entre ambos diagramas reside en cómo se muestra
la información. Mientras que el diagrama de Nyquist representa puntos en el
plano complejo, cada uno de ellos correspondiente a una frecuencia, en el
diagrama de Bode se representan ganancia y fase por separado con respecto
a las frecuencias positivas. Los márgenes de fase y de ganancia se pueden
extraer por tanto del diagrama de Bode, pero para entender su significado se
debe estudiar su representación en el diagrama de Nyquist.

En la Figura 3.5 se muestran los márgenes de fase y de ganancia tanto en
el diagrama de Nyquist como en el de Bode para un sistema cuya función de
transferencia en lazo abierto no tiene polos en el semiplano derecho. El caso
de la Figura 3.5 (a) corresponde con un sistema estable en lazo cerrado y el
de la Figura 3.5 (b) con uno inestable.

De la equivalencia entre diagramas se puede observar cómo los puntos que
forman la circunferencia de radio unitario en el diagrama de Nyquist quedan
representados en el diagrama de Bode como puntos con ganancia de 0 dB y
cualquier fase. Además, los puntos que forman la parte negativa del eje real
en el diagrama de Nyquist tienen una fase de ±n · 180◦ con n = 1, 3, 5. . .
De esta manera, se identifican en el diagrama de Bode como puntos con fase
±n ·180◦ y cualquier ganancia. En consecuencia, tanto el margen de fase como
el de ganancia son indicadores de cómo de cerca se encuentra el diagrama de
Nyquist del punto (−1, 0j).

En sistemas en los que la función de transferencia en lazo abierto no tiene
polos con parte real positiva (P = 0), para que el sistema sea estable (Z = 0),
el diagrama de Nyquist no debe encerrar el punto (−1, 0j), es decir, se debe
asegurar N = 0. Como se observa en la Figura 3.5 (a), en estos sistemas
sencillos, si los márgenes de fase y de ganancia son positivos, N es cero y
por lo tanto queda asegurada la estabilidad del sistema. Por el contrario, con
márgenes de ganancia y de fase negativos, el diagrama de Nyquist encierra
alguna vez al punto (−1, 0j). Esto significa que, en sistemas con P = 0, el lazo
cerrado es inestable.
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(a) (b)

Figura 3.5: Diagrama de Bode y de Nyquist: (a) sistema estable, (b) sistema inestable.

En definitiva, el criterio de Bode se basa en aplicar el criterio de Nyquist
a unos sistemas concretos, pero de una manera más sencilla, ya que utiliza la
información del diagrama de Bode en lugar de la del diagrama de Nyquist.
Al utilizar el diagrama de Bode, la influencia del controlador en el
comportamiento del sistema se puede analizar de forma más intuitiva. Esto
se debe a que el controlador aparece en la función de transferencia en lazo
abierto multiplicando a la planta. Aśı, la modificación de sus parámetros se
traduce en sumar o restar dB y grados a la ganancia y la fase del diagrama
de Bode. Las dos caracteŕısticas anteriores hacen que el criterio de
estabilidad de Bode sea muy utilizado en el proceso de sintonización de
controladores a nivel industrial.

La principal desventaja del criterio de Bode es su limitado rango de
aplicación, debido a que este criterio solo es válido para ciertos sistemas. Las
condiciones concretas bajo las que este criterio es aplicable se detallan en el
apartado 3.1.2.4.
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3.1.1.4. Revisiones del criterio de Bode

Debido al limitado rango de aplicabilidad del criterio de estabilidad de Bode,
han surgido revisiones de este criterio para poder ampliar los casos en los
que proporciona una información fiable. Estas revisiones se denominan en esta
tesis como criterio de Bode revisado I [HAH01] y criterio de Bode revisado II
[UNB92].

Criterio de Bode revisado I

El criterio de Bode revisado I surge para extender el criterio de Bode a sistemas
que presentan varios márgenes de ganancia. El criterio establece que: “un
sistema en lazo cerrado es estable si es estable en lazo abierto (P = 0) y la
respuesta en frecuencia del lazo abierto tiene un margen de ganancia positivo
para todo corte con −180◦ y sus múltiplos” [HAH01].

Para entender el significado del criterio de Bode revisado I se debe recurrir
de nuevo al criterio de Nyquist. Según el criterio de Bode revisado I, P debe
valer cero, por lo que para que el sistema sea estable, N debe ser también
cero. Con el objetivo de asegurar N = 0, este criterio obliga a que todos los
márgenes de ganancia sean positivos, es decir, que el diagrama de Nyquist
pueda cortar con el semieje real negativo varias veces siempre que lo haga con
un módulo inferior a 1. De esta forma, el criterio asegura que el diagrama de
Nyquist no encierra nunca al punto (−1, 0j) y, por lo tanto, N = 0.

En definitiva, el criterio de Bode revisado I tampoco estudia la condición
general de estabilidad N = P del criterio de Nyquist. Por tanto, no puede
utilizarse para determinar correctamente la estabilidad de cualquier sistema.
Sus condiciones de aplicación también se detallan en el apartado 3.1.2.4.

Criterio de Bode revisado II

El criterio de Bode revisado II surge para extender el criterio de Bode a
sistemas cuya función de transferencia en lazo abierto presenta polos con
parte real positiva, es decir, para P 6= 0. Este criterio establece que un
sistema es estable si cumple la siguiente condición:

S+ − S− =
P

2
, para 0 o 1 integrador

S+ − S− =
P + 1

2
, para 2 integradores

(3.3)

donde S+ y S− indican respectivamente el número total de veces que el
diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto cruza la fase
±n · 180 (con n = 1, 3, 5. . . ) con ganancia mayor a 0 dB y con fase creciente
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o decreciente [UNB92]. Por tanto, equivalen a N+
c y N−c (ver Ecuación 3.2)

si se coloca la semirrecta en posición horizontal.

El criterio de Bode revisado II no analiza funciones de transferencia con
más de dos integradores. Además, el criterio tampoco puede aplicarse a
sistemas con cero o un integrador y que tengan un número impar de polos
con parte real positiva, ya que al ser la diferencia entre S+ y S− siempre un
número entero, nunca podŕıa ser igual a P/2. Para estos casos, el criterio
siempre determinaŕıa que el sistema es inestable, pudiendo no serlo.

Aunque el rango de aplicación del criterio de Bode revisado II es mayor
que el del criterio de Bode y que el del criterio de Bode revisado I, existen
casos importantes en lazos de control de convertidores electrónicos de
potencia en los que no puede aplicarse [LUM19]. Las condiciones de
aplicación del criterio se indican en el apartado 3.1.2.4, junto con las del
resto de criterios de Bode.

3.1.1.5. Ejemplo de aplicación

A continuación, se incluye un ejemplo en el que se determina la estabilidad
de un sistema de control mediante el criterio de Nyquist, el criterio de Bode
y sus dos revisiones. La información obtenida con cada criterio se comprueba
con respecto a la proporcionada por los polos de la función de transferencia
en lazo cerrado (criterio de Maxwell). El sistema de control utilizado como
ejemplo tiene la siguiente función de transferencia en lazo abierto:

G(s) ·H(s) = 40 · (s+ 1)

s · (s− 0, 1) · (s+ 5)2
. (3.4)

En la Figura 3.6 se muestran el diagrama de Bode y de Nyquist de la función
anterior. El diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto
tiene un margen de ganancia positivo y otro negativo. Tanto el criterio de Bode
como el criterio de Bode revisado I determinaŕıan por tanto que el sistema en
lazo cerrado es inestable, debido al margen de ganancia inestable.

Además, la función de transferencia de la Ecuación 3.4 tiene un polo en el
semiplano complejo derecho. Por tanto, P = 1. Aplicando el criterio de Bode
revisado II, de la información del diagrama de Bode se obtiene que hay un cruce
con fase −180◦ con ganancia positiva y fase creciente (S+ = 1). Existe otro
corte con la fase −180◦ (el correspondiente al margen de ganancia positivo),
pero que no se contabiliza al ser con ganancia menor a 0 dB. Aplicando la
Ecuación 3.3 para el caso de un integrador, el criterio de Bode revisado II
determina que el sistema es inestable (1− 0 6= 1/2).
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(a) (b)

Figura 3.6: Diagrama de Bode y de Nyquist de la función de transferencia de la Ecuación 3.4.

Finalmente, para aplicar el criterio de Nyquist, es necesario tener en cuenta
el giro en sentido antihorario con ganancia infinita que realiza el diagrama
de Nyquist a frecuencia cero. Debido a este giro, el número neto de vueltas
alrededor del punto (−1, 0j) en sentido antihorario, N, es igual a uno. El
criterio de Nyquist determina el sistema como estable (Z = P−N = 1−1 = 0).

La información obtenida con estos criterios se compara con la
proporcionada por los polos en lazo cerrado del sistema. Si se cierra el lazo,
se obtienen un total de 4 polos, todos ellos con parte real negativa. Por
tanto, se puede concluir que el sistema es estable, tal y como afirmaba el
criterio de Nyquist. Sin embargo, el criterio de Bode y sus revisiones no
determinan correctamente la estabilidad de este sistema. A la vista de estos
resultados, se hace necesario disponer de un criterio que pueda determinar
correctamente la estabilidad de cualquier sistema, y que utilice el diagrama
de Bode, para que pueda ser de aplicación sencilla e intuitiva.

3.1.2. Criterio de estabilidad propuesto: Generalized Bode
Criterion, GBC

En este apartado se propone un nuevo criterio de estabilidad, denominado
Criterio de Bode Generalizado, o en inglés Generalized Bode Criterion, GBC.
Este criterio se basa en aplicar el criterio de estabilidad de Nyquist, pero
únicamente con la información de la función de transferencia del sistema en
lazo abierto y su diagrama de Bode. El GBC, por tanto, es capaz de determinar
correctamente la estabilidad de cualquier sistema, ya que no está acotado a
unos casos particulares del criterio de Nyquist. Además, al calcularse a partir
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del diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto, el GBC
es de aplicación sencilla e intuitiva, facilitando de esta forma el proceso de
sintonización de los controladores.

3.1.2.1. Fundamentos teóricos y desarrollo del criterio

Como se ha explicado en la sección anterior, para poder conocer la estabilidad
de un sistema mediante el criterio de Nyquist es necesario conocer N, el número
de veces que el diagrama de Nyquist de la función de transferencia en lazo
abierto encierra el punto (−1, 0j) en sentido antihorario. El fundamento del
GBC reside en determinar correctamente N, pero únicamente a partir del
diagrama de Bode de la función de transferencia en lazo abierto.

Como ya se ha indicado, una manera sencilla de contabilizar N en el dia-
grama de Nyquist consiste en trazar una semirrecta aleatoria desde el punto
(−1, 0j) en cualquier dirección, y contar el número de cortes del diagrama de
Nyquist con esta semirrecta. Si la semirrecta se coloca coincidente con el
semieje real negativo, los puntos del diagrama de Nyquist que cortan con ella
son puntos fácilmente identificables en el diagrama de Bode, dado que se
corresponden con aquellos que tengan una fase de ±n · 180◦ con n = 1, 3, 5. . .
y una ganancia mayor que la unidad (mayor que 0 dB) [UNB92]. De esta
forma, los cortes del diagrama de Nyquist con la semirrecta se pueden
identificar en el diagrama de Bode como márgenes de ganancia negativos.
Esta equivalencia entre cortes se muestra de forma gráfica en la Figura 3.7.

(a) (b)

Figura 3.7: Equivalencia de cortes con la semirrecta auxiliar en posición horizontal entre el
diagrama de Nyquist (a) y de Bode (b).
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Una vez identificados los cortes en el diagrama de Bode, es necesario
determinar si son positivos o negativos. Se recuerda que la punta de la flecha
de la semirrecta indica las 12 horas en las agujas del reloj y que la fase es
creciente en el plano complejo en sentido antihorario. Los cortes positivos se
identifican entonces en el diagrama de Bode como aquellos que tienen fase
creciente (corresponde al sentido antihorario en el plano complejo), y los
cortes negativos como aquellos que tienen fase decreciente (corresponde al
sentido horario en el plano complejo). De esta forma, el número neto de
cortes en el diagrama de Bode, C, es:

C = C+ − C− , (3.5)

donde C+ es el número total de cortes positivos contados en el diagrama de
Bode de la función de transferencia en lazo abierto y C− el número total de
cortes negativos. Cabe destacar que los cortes que se pueden identificar en el
diagrama de Bode, no son la totalidad de cortes entre el diagrama de Nyquist y
la semirrecta. Es decir N+

c 6= C+ y N−c 6= C−. El motivo es que en el diagrama
de Bode sólo se representan las frecuencias positivas. Para poder contabilizar
en el diagrama de Bode la totalidad de cortes seŕıa necesario representar por
tanto todas las frecuencias.

Como se indicó anteriormente, siempre que los coeficientes de la función
de transferencia sean números reales, el diagrama de Nyquist de dicha
función es simétrico respecto del eje de abscisas para frecuencias positivas y
negativas. La Figura 3.8 (a) muestra el diagrama de Nyquist del sistema de
la Figura 3.7 (a), tanto para frecuencias positivas (ĺınea continua) como
negativas (ĺınea discontinua). Se puede observar que a cada corte a
frecuencias positivas le corresponde otro corte del mismo signo, a la misma
frecuencia, pero negativa. Como se muestra en la Figura 3.8 (b), esto
también se podŕıa contabilizar en un hipotético diagrama de Bode en el que
se dibujasen las frecuencias negativas. En definitiva, al ser el diagrama de
Nyquist simétrico respecto del eje horizontal para frecuencias positivas y
negativas, se producen los mismos cortes y en el mismo sentido para
frecuencias positivas y para frecuencias negativas.

Para obtener el número total de cortes, quedaŕıa únicamente por conocer lo
que ocurre a frecuencia de 0 Hz, ya que no queda representada en diagrama de
Bode. A esta frecuencia el diagrama de Nyquist también puede producir cortes
con la semirrecta, especialmente si la función de transferencia tiene polos en
el origen. Por ello, si se quiere disponer de un criterio que pueda aplicarse en
cualquier sistema, también se deben tener en cuenta los cortes que se producen
a la frecuencia de 0 Hz, denominados a partir de ahora como C0.
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(a) (b)

Figura 3.8: Equivalencia de cortes para frecuencias positivas y negativas.

Teniendo en cuenta los cortes a 0 Hz, el número de encierros del diagrama
de Nyquist alrededor del punto (−1, 0j) se puede expresar como:

N = 2 · C + C0 = 2 · (C+ − C−) + C0 , (3.6)

donde C+ y C− pueden ser obtenidos a partir del diagrama de Bode y C0 debe
ser calculado aparte. A partir de la expresión anterior, el criterio de estabilidad
propuesto, GBC, queda definido por la siguiente ecuación:

Z = P − [2 · (C+ − C−) + C0] , (3.7)

donde:

Z es el número de ceros con parte real positiva del polinomio
caracteŕıstico del sistema, 1 + G(s)H(s), que es equivalente al número
de polos inestables del sistema en lazo cerrado.

C+ es el número de cortes del diagrama de Bode de la función de
transferencia en lazo abierto, G(s)H(s), con fase ±n · 180◦ (con
n = 1, 3, 5. . . ), ganancia mayor que la unidad (0 dB) y fase creciente.

C− es el número de cortes del diagrama de Bode de la función de
transferencia en lazo abierto, G(s)H(s), con fase ±n · 180◦ (con
n = 1, 3, 5. . . ), ganancia mayor que la unidad (0 dB) y fase decreciente.

P es el número de polos con parte real positiva (en el semiplano complejo
derecho) de la función de transferencia en lazo abierto, G(s)H(s).

C0 es el número de cortes producidos a frecuencia 0 Hz. Estos cortes
no aparecen en el diagrama de Bode, por lo que el valor que toma este
parámetro debe estudiarse de forma separada. Su cálculo se detalla en
los siguientes apartados.
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3.1.2.2. Obtención de C0 para funciones de transferencia de hasta
dos integradores

El valor de C0 depende de las caracteŕısticas de la función de transferencia
en lazo abierto. El cálculo de este parámetro se detalla en este apartado para
funciones de transferencia con hasta dos integradores, que son las más
habituales en los lazos de control de convertidores electrónicos de potencia.
En el apartado siguiente se generaliza el cálculo para cualquier número de
integradores.

Antes de proceder al análisis de C0, conviene mencionar varios aspectos a
tener en cuenta. En primer lugar, para el análisis se consideran únicamente
funciones de transferencia que presentan un número de polos mayor que de
ceros. Esto es una caracteŕıstica común a las funciones de transferencia de los
lazos de control de convertidores electrónicos de potencia. En consecuencia,
como ya se ha mencionado en el apartado 3.1.1.2, el diagrama de Nyquist
de estas funciones para frecuencias infinitas, tanto positivas como negativas,
tiende a cero. A su vez, este análisis se centra en conocer únicamente los
cortes que se producen con la semirrecta de interés entre las frecuencias 0−

y 0+ Hz, ya que estos cortes son los que determinan el valor de C0. Cabe
recordar que para los casos en que el contorno de Nyquist presenta polos en el
eje imaginario, éstos se convierten en giros de radio infinito del diagrama de
Nyquist en sentido horario a la frecuencia natural del polo. En concreto, los
polos en el origen producen una rotación de 180◦con ganancia infinita a 0 Hz
en sentido horario.

Los resultados del análisis se resumen al final de esta sección en la Tabla 3.1.
Se considera en todos los casos la siguiente función de transferencia genérica:

G(s)H(s) = KG ·
(τz,ns+ 1)...(τz,1s+ 1)

sk · (τp,ms+ 1)...(τp,1s+ 1)
·

·
( s2

ω2
z,j

+
2ξz,j
ωz,j

s+ 1)...( s2

ω2
z,1

+
2ξz,1
ωz,1

s+ 1)

( s2

ω2
p,i

+
2ξp,i
ωp,i

s+ 1)...( s2

ω2
p,1

+
2ξp,1
ωp,1

s+ 1)
.

(3.8)

donde KG es la ganancia en dc del sistema sin integradores. La función de la
Ecuación 3.8 es una función genérica con k polos en el origen (k < 0 significa
que hay k ceros en el origen), n+2j ceros y m+2i polos. Por tanto, cumple
que k +m+ 2i > n+ 2j. De los ceros, n son ceros simples con constantes de
tiempo τz,n, y 2j son ceros conjugados con frecuencias naturales ωz,j y
amortiguamiento ξz,j . De los polos, m son polos simples con constantes de
tiempo τp,m, y 2i son polos conjugados con frecuencias naturales ωp,i y
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amortiguamiento ξp,i. Los parámetros τ y ξ pueden ser tanto positivos como
negativos, lo que significa que los ceros y polos pueden tener tanto parte real
positiva como negativa.

Función de transferencia sin integradores

Dado que esta función no tiene ningún integrador, el diagrama de Nyquist no
presenta ningún giro a frecuencia nula. La posición inicial del diagrama de
Nyquist depende únicamente de la ganancia de la función de transferencia en
dc sin integradores, es decir, de KG. En función de su valor se pueden dar los
siguientes casos:

KG > 0

En este caso, el diagrama de Nyquist se sitúa a 0 Hz en el punto del
semieje real positivo correspondiente al valor de KG. Como se muestra
en la Figura 3.9 (a), el diagrama nunca cortará la semirrecta auxiliar al
pasar de 0− a 0+ Hz. Por lo tanto, C0 toma en este caso el valor de 0.

−1 ≤ KG < 0

Ahora la ganancia en dc es negativa, por lo que el diagrama de Nyquist
a frecuencia 0 Hz se sitúa en el semieje real negativo, es decir, con una
fase inicial de −180◦. Sin embargo, al ser KG mayor que −1, la unión del
diagrama de Nyquist entre las frecuencias negativas y positivas ocurre
en la zona del eje comprendida entre el punto (−1, 0j) y el origen, como
se muestra en la Figura 3.9 (b). Por ello, de nuevo C0 es igual a 0.

(a) (b)

Figura 3.9: Valor de C0 para funciones de transferencia con: (a) cero integradores y ganancia
dc positiva, (b) cero integradores y ganancia dc entre -1 y 0.
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KG < −1

En este caso, la ganancia en dc vuelve a ser negativa, pero mayor que la
unidad en términos absolutos, por lo que la unión del diagrama de Ny-
quist entre 0− y 0+ Hz ocurre en la zona del eje real entre menos infini-
to y el punto (−1, 0j), produciendo un corte con la semirrecta auxiliar.

Para saber si este corte es positivo o negativo se debe analizar si el
punto correspondiente a la frecuencia 0+ Hz se encuentra por encima
o por debajo del semieje real negativo. Es decir, se debe conocer si la
fase del sistema a 0+ Hz, denominada a partir de ahora como ϕ(0+), es
ligeramente superior o inferior a −180◦.

Conviene recordar el convenio del signo de la fase en el plano complejo.
La referencia de fase 0◦ es el semieje real positivo. Partiendo de este
punto, si se gira en sentido antihorario, la fase es creciente, y por tanto
más positiva. Aśı, un punto con fase menor que −180◦, por ejemplo
−181◦, está situado ligeramente por encima del semieje real negativo y
un punto con fase mayor que −180◦, por ejemplo −179◦, está situado
ligeramente por debajo del semieje real negativo.

En consecuencia, como se muestra en la Figura 3.10 (a), si ϕ(0+) es
menor que−180◦, el diagrama de Nyquist a frecuencia 0+ Hz está situado
por encima del semieje real negativo. Como el diagrama de Nyquist se
recorre siempre desde la frecuencia −∞ a +∞, en este caso se produce
un corte entre 0− a 0+ Hz en sentido horario y C0 toma el valor de
−1. Si por el contrario, como se muestra en la Figura 3.10 (b), ϕ(0+) es
mayor que −180◦, el diagrama de Nyquist se sitúa a frecuencia 0+ Hz
por debajo del semieje real negativo, siendo C0 igual a +1.

(a) (b)

Figura 3.10: Valor de C0 para funciones de transferencia con cero integradores, ganancia dc
menor que -1 y: (a) ϕ(0+) < −180◦, (b) ϕ(0+) < −180◦.
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Como se demostrará en siguiente apartado, el hecho de que ϕ(0+) sea
mayor o menor que −180◦ depende de la influencia del resto de ceros y
polos de la función de transferencia.

Función de transferencia con un integrador

En este tipo de funciones, el integrador aporta a 0+ Hz una fase de −90◦.
Además, produce un giro del diagrama de Nyquist de 180◦ entre las frecuencias
0− y 0+ Hz, en sentido horario y con radio infinito. Como la fase a frecuencia
0+ Hz también depende de KG, se pueden diferenciar dos casos:

KG > 0

Al tener un polo en el origen y ganancia en dc sin integradores positiva,
el diagrama de Nyquist a frecuencia 0+ Hz tiene fase igual a −90◦ y
ganancia infinita. La rotación del diagrama de Nyquist debida al polo
en el origen entre las frecuencias 0− y 0+ Hz, que se representa en la
Figura 3.11 (a) por medio de una ĺınea discontinua, no corta en este caso
la semirrecta auxiliar. En consecuencia, C0 toma el valor de 0.

KG < 0

En este caso, al ser la ganancia en dc sin integradores negativa, la fase
de la función de transferencia a frecuencia 0+ Hz es −270◦, de los que
−90◦ son debidos al integrador y −180◦ a KG. El giro del diagrama de
Nyquist en sentido horario entre las frecuencias 0− y 0+ Hz śı genera
ahora un corte con la semirrecta auxiliar en sentido horario, como se
muestra en la Figura 3.11 (b). Por lo tanto, C0 en estos casos vale −1.

(a) (b)

Figura 3.11: Valor de C0 para funciones de transferencia con un integrador y: (a) ganancia
dc sin integradores positiva, (b) negativa.
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Función de transferencia con dos integradores

Los dos integradores de la función de transferencia aportan a 0+ Hz una fase
total de −180◦. Además, causan un giro en el diagrama de Nyquist de 360◦,
con radio infinito y en sentido horario, entre la frecuencia 0− y 0+ Hz. El
número de cortes con la recta auxiliar sigue dependiendo de la ganancia en dc
sin integradores, por lo que se distinguen los siguientes casos:

KG > 0

Con ganancia en dc sin integradores positiva y dos integradores, la fase
de la función de transferencia a frecuencia 0+ Hz es aproximadamente
−180◦. La unión del diagrama de Nyquist entre 0− y 0+ Hz se produce
con un giro de 360◦ en sentido horario con ganancia infinita. Este giro
puede producir cortes con la semirrecta auxiliar en función de la fase del
sistema a 0+ Hz, ϕ(0+). Por ello, se distinguen los casos de ϕ(0+) mayor
que −180◦ y ϕ(0+) menor que −180◦.

Si la fase a frecuencia 0+ Hz es menor que −180◦, el diagrama de Nyquist
se sitúa a esa frecuencia por encima del semieje real negativo. Como
se muestra en la Figura 3.12 (a), el giro del diagrama de Nyquist en
este caso corta 2 veces en sentido horario a la semirrecta auxiliar. En
consecuencia, C0 es igual a −2. Si, por el contrario, la fase a frecuencia
0+ Hz es mayor que −180◦, el diagrama de Nyquist a frecuencia 0+ Hz se
sitúa por debajo del semieje real negativo. En este caso, como se muestra
en la Figura 3.12 (b), el giro de 360◦ del diagrama de Nyquist no llega a
cortar a la semirrecta auxiliar. Por lo tanto, C0 toma el valor de 0.

(a) (b)

Figura 3.12: Valor de C0 para funciones de transferencia con dos integradores, ganancia dc
sin integradores positiva y: (a) ϕ(0+) < −180◦, (b) ϕ(0+) > −180◦.
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Aunque entre las dos situaciones de la Figura 3.12 parezca que hay una
diferencia en el ángulo de giro del diagrama de Nyquist, en ambos casos
es 360◦. El motivo es que las fases a 0− y 0+ Hz son únicamente infini-
tesimalmente mayores o menores que 180◦.

KG < 0

En este caso, la función de transferencia comienza con fase cercana a
−360◦, o lo que es lo mismo, cercana a 0◦. Los 2 integradores aportan
−180◦ y la ganancia negativa los otros −180◦. Como se muestra en la
Figura 3.13, el giro de 360◦ entre 0− y 0+ Hz produce ahora un corte en
sentido horario. Por lo tanto, C0 vale en estos casos −1.

Figura 3.13: Valor de C0 para funciones de transferencia con dos integradores y ganancia dc
sin integradores negativa.

Función de transferencia con ceros en el origen

Estos sistemas son los más fáciles de analizar, ya que el diagrama de Nyquist se
sitúa a 0 Hz en el origen del plano complejo. Además, la rotación del diagrama
debida al cero en el origen es con ganancia nula, y no infinita. Por lo tanto, en
estos sistemas C0 es siempre igual a cero.

Tabla resumen

Tras este estudio detallado de las funciones de transferencia más comunes en
los lazos de control de convertidores electrónicos de potencia, puede determi-
narse que el valor de C0 depende de la siguiente información:

- número de integradores de la función de transferencia.

- ganancia de la función de transferencia en dc sin integradores, KG.

- en determinados sistemas, la fase del sistema a 0+ Hz, ϕ(0+).
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Toda esta información puede obtenerse a partir de la función de
transferencia en lazo abierto y su diagrama de Bode. El valor de C0 para los
casos estudiados se resume en la Tabla 3.1.

Tabla 3.1: Valor de C0 para funciones de transferencia con hasta 2 integradores.

 
 

  

Número de 
integradores 

(k) 

Ganancia dc sin 

integradores (KG) 

Fase a 0+ Hz 

(φ(0+)) 

Cortes a 
frecuencia 0 Hz 

(C0) 

k<0 - - 0 

k=0 

KG> ̶ 1 - 0 

KG< ̶ 1 
φ(0+)< ̶ 180º ‒1 

φ(0+)> ̶ 180º +1 

k=1 
KG>0 - 0 

KG<0 - ‒1 

k=2 
KG>0 

φ(0+)<‒180º ‒2 

φ(0+)>‒180º 0 

KG<0 - ‒1 

     

     

 

3.1.2.3. Generalización del cálculo de C0 para cualquier número de
integradores

Una vez analizados en detalle y de forma gráfica los casos de hasta dos
integradores, se generaliza ahora el cálculo de C0 para cualquier número de
integradores. Para ello, se parte de la función de transferencia en lazo abierto
expresada de forma genérica en la Ecuación 3.8. Se pueden distinguir 4 tipos
de funciones de transferencia: sistemas con número impar de integradores,
sistemas con un número par de integradores, sistemas sin integradores y
sistemas con ceros en el origen. Para facilitar la notación, en esta sección
todos los aportes de fase se calculan como múltiplos de 90◦.

Función de transferencia con un número impar de integradores

Cada integrador introduce una fase de −90◦. De esta manera, la contribución
de los k integradores a frecuencia 0 Hz, θint, puede expresarse como:

θint = −k . (3.9)
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La ganancia dc de la función de transferencia sin integradores, KG, también
introduce una fase de 0◦ o −180◦ en función de su signo. Esta contribución de
fase en múltiplos de 90°, θKG , puede calcularse como:

θKG = sign(KG)− 1 , (3.10)

donde sign es una función que toma valor 1 cuando el signo es positivo y −1
cuando es negativo. La fase total a frecuencia 0 Hz, θ0, se obtiene entonces
como:

θ0 = θint + θKG = −k + sign(KG)− 1 . (3.11)

Cuando la fase total a frecuencia 0 Hz es superior a 270◦ en valor absoluto
(es decir, inferior a −270◦), se debe recalcular su valor para el rango [0,−270◦]
mediante la Ecuación 3.12, donde θTOT es la fase total normalizada y fix es la
función de Matlab que sirve para redondear el valor θ0/4 al entero más cercano
hacia cero:

θTOT = 4 ·
[
θ0
4
− fix

(
θ0
4

)]
. (3.12)

En los sistemas con un número impar de integradores, la fase total
normalizada vale siempre −1 o −3. El motivo es que, por un lado, los
integradores introducen una fase siempre impar (−1, −3, −5, etc.) y, por
otro lado, KG introduce una contribución de 0 o −2. Se puede, por tanto,
determinar el valor de C0 para estos sistemas como:

C0 =
θTOT + 1

2
− k − 1

2
. (3.13)

La expresión anterior se compone de dos partes. El primer sumando
refleja el hecho de que, si a 0+ Hz el diagrama de Nyquist empieza en −270◦

(−3 en valor normalizado), ha realizado el giro con ganancia infinita por el
semiplano izquierdo, generando un corte negativo con la semirrecta (como el
mostrado en la Figura 3.11 (b)). A su vez, si a 0+ Hz el diagrama empieza en
−90◦ (−1 en valor normalizado), el diagrama de Nyquist ha realizado el giro
con ganancia infinita por el semiplano derecho, sin generar corte alguno
(Figura 3.11 (a)). El segundo sumando de la Ecuación 3.13 contabiliza el
número de cortes adicionales cuando se incrementa el número integradores.
A partir de un integrador, por cada dos integradores, se añade al diagrama
una vuelta de radio infinito y sentido horario, provocando un corte adicional
negativo.
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Función de transferencia con un número par de integradores

Cuando k es par y mayor que cero, la fase total normalizada a 0 Hz se sigue
calculando con la Ecuación 3.12. En los sistemas con un número par de
integradores la fase total normalizada es siempre 0 o −2. Para el caso de dos
integradores, si la fase total normalizada vale 0, el diagrama de Nyquist a
0+ Hz se sitúa sobre el semieje real positivo (como en la Figura 3.13) y al
cerrarse por el infinito en sentido horario genera un corte negativo con la
semirrecta. Sin embargo, en el caso de valer −2, el diagrama de Nyquist a
0+ Hz se sitúa en el semieje real negativo, por lo que para saber si se generan
o no cortes con la semirrecta, debe analizarse si a 0+ Hz el diagrama está
ligeramente por encima del eje (Figura 3.12 (a)) o por debajo de él
(Figura 3.12 (b)).

Gracias a la continuidad de la fase, el hecho de que la fase a 0+ Hz se sitúe
por encima o por debajo de −180◦ depende de si la derivada de la fase de
la función de transferencia sin integradores a 0 Hz es positiva o negativa. Se
puede calcular la fase de esta función como:

ϕ[GH0(ω)] = tan−1(τz,n · ω) + ...+ tan−1(τz,1 · ω)

+ tan−1

(
2ξz,jωz,j
ω2
z,j − ω2

· ω

)
+ ...+ tan−1

(
2ξz,1ωz,1
ω2
z,1 − ω2

· ω

)
− tan−1(τp,m · ω)− ...− tan−1(τp,1 · ω)

− tan−1
(

2ξp,iωp,i
ω2
p,i − ω2

· ω

)
− ...− tan−1

(
2ξp,1ωp,1
ω2
p,1 − ω2

· ω

) (3.14)

A continuación, se calcula su derivada y se evalúa para frecuencia cero:

ϕ
′
[GH0(ω)] =

dϕ [GH0(ω)]

dω

∣∣∣∣
ω=0

= τz,n + ...+ τz,1
2ξz,j
ωz,j

+ ...+

+
2ξz,1
ωz,1

− τp,m − ...− τp,1 −
2ξp,i
ωp,i

− ...− 2ξp,i
ωp,i

.

(3.15)

Recordando que la fase es creciente en sentido antihorario del plano
complejo y que la fase a 0 Hz es justamente −180◦, cuando la derivada es
positiva, la fase entre 0− y 0+ Hz crece, por lo que el diagrama de Nyquist a
0+ Hz se sitúa ligeramente por debajo del semieje real negativo (la fase a
frecuencia 0+ Hz es ligeramente mayor que −180◦). Siguiendo el mismo
razonamiento, si la derivada es negativa, la fase entre 0− y 0+ Hz decrece y
el diagrama de Nyquist a 0+ Hz se sitúa ligeramente por encima del semieje
real negativo (la fase a 0+ Hz es ligeramente inferior a −180◦).
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El signo de la derivada de la función de transferencia en lazo abierto sin
integradores, evaluada a frecuencia 0 Hz, puede reformularse de la siguiente
manera:

sign

(
ϕ
′
[GH0(ω)]

)
= sign

( l=n∑
l=1

τz,l +

l=j∑
l=1

2ξz,l
ωz,l

−
l=m∑
l=1

τp,l −
l=i∑
l=1

2ξp,l
ωp,l

)
.

(3.16)

En el caso de que la función de transferencia no tenga polos complejos
conjugados, la expresión anterior queda:

sign

(
ϕ
′
[GH0(ω)]

)
= sign

(
l=n∑
l=1

τz,l −
l=m∑
l=1

τp,l

)
. (3.17)

Es decir, el signo de la derivada a frecuencia 0 Hz puede calcularse
simplemente como el signo de la suma de las constantes de tiempo de los
ceros menos la suma de las constantes de tiempo de los polos.

El valor de C0 para las funciones de transferencia con un número par de
integradores y mayor que cero puede obtenerse finalmente como:

C0 = −θTOT
2
·
[

sign

(
ϕ
′
[GH0(ω)]

)
− 1

]
− θTOT + 2

2
− k − 2

2
. (3.18)

Los dos primeros sumandos de la Ecuación 3.18 contabilizan los cortes
dependiendo del valor de la fase total normalizada. Si θTOT es igual a 0, se
anula el primer sumando y el segundo sumando vale −1, indicando que solo
existe un corte con la semirrecta (Figura 3.13). Si θTOT es igual a −2, se
anula el segundo sumando y solo computa el primero. En ese caso, a través
del signo de la derivada de la fase se tiene en cuenta si el diagrama a 0+ Hz
se sitúa por encima o por debajo del semieje real negativo (Figura 3.12). Si la
derivada es positiva, la función sign vale 1 y el primer sumando vale entonces
cero, no computando cortes con la semirrecta. Si la derivada es negativa, la
función sign vale −1 y el primer sumando vale entonces −2, computando dos
cortes en sentido horario. Por último, el tercer sumando tiene en cuenta los
cortes adicionales que se producen cuando crece el número de integradores por
encima de dos.
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Función de transferencia sin integradores

En el caso de tener una función de transferencia sin polos ni ceros en el origen,
es decir, con k = 0, el cálculo de C0 depende únicamente de la ganancia
en dc de la función de transferencia. En primer lugar, es necesario saber si
el diagrama de Nyquist a 0 Hz se sitúa a la izquierda o derecha del punto
(−1, 0j). Esto puede determinarse como:

θk=0 = sign(KG + 1)− 1 , (3.19)

donde θk=0 igual a 2 indica que la ganancia del sistema es menor que −1 y θk=0

igual a 0 que no lo es. A su vez, en el caso de que el diagrama de Nyquist a 0+ Hz
se sitúe a la izquierda del punto (−1, 0j), es necesario conocer si el diagrama
de Nyquist a 0+ Hz está por encima o por debajo del semieje real negativo.
Como se ha demostrado para las funciones de transferencia con un número
par de integradores, esto se puede saber a partir del signo de la derivada de la
fase con respecto a la frecuencia, evaluada para frecuencia cero. Con todo ello,
el cálculo de C0 para una función de transferencia sin integradores resulta:

C0 = −θk=0

2
· sign

(
ϕ
′
[GH0(ω)]

)
. (3.20)

Aśı, cuando la ganancia es mayor que −1, C0 es siempre cero. En el resto
de casos, el valor de C0 depende del signo de la derivada de la fase de la función
de transferencia sin integradores, evaluada a frecuencia cero.

Función de transferencia con ceros en el origen

Si la función de transferencia en lazo abierto tiene ceros en el origen,
independiente del número de ceros, su ganancia en dc es 0. Por tanto, el
diagrama de Nyquist a frecuencia 0 Hz se sitúa en el origen del plano, siendo
el valor de C0 siempre 0.

3.1.2.4. Rango de aplicación de los criterios de Bode

La necesidad de disponer de un nuevo criterio de estabilidad reside en que
el criterio de Bode y sus revisiones, criterios tradicionalmente utilizados en la
industria, tienen un rango de aplicabilidad limitado. Una vez se ha desarrollado
el criterio propuesto, puede utilizarse para especificar los sistemas en los que el
criterio de Bode y sus revisiones determinan la estabilidad de manera correcta.

Como se ha mostrado en el apartado 3.1.1.3, el criterio de Bode es una
simplificación del criterio de Nyquist que exige tener un margen de fase y de
ganancia positivos. Estas condiciones se traducen en imponer C+ = C− = 0
para garantizar que el diagrama de Nyquist no encierre nunca el punto
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(−1, 0j). Es decir, tratan de garantizar N = 0 y no la condición general de
estabilidad N = P . Si se analiza el criterio de Bode a partir del criterio
propuesto, GBC, puede determinarse que el criterio de Bode estudia
únicamente los sistemas en los que C0 = 0. De esta manera, sus condiciones
de aplicación son aquellas que corresponden a los casos de la Tabla 3.1 en los
que C0 es igual a 0. Estos sistemas con C0 = 0, cumplen que:

- Si no tienen integradores, su ganancia en dc es mayor que −1.

- Si tienen un integrador, su ganancia en dc sin integradores es positiva.

- Si tienen dos integradores, su ganancia en dc sin integradores es positiva
y su fase a frecuencia 0+ Hz es mayor que −180◦.

- No tienen más de dos polos en el origen.

Además, el criterio de Bode está únicamente definido para un único margen
de fase y un único margen de ganancia, siendo éste su último requisito de
aplicación. En caso de que haya más de un margen de ganancia, debe emplearse
el criterio de Bode revisado I, pero asumiendo que también presenta las mismas
cuatro condiciones de aplicación derivadas de la condición C0 = 0.

En cuanto al criterio de Bode revisado II, śı permite que haya polos en lazo
abierto con parte real positiva y márgenes de fase negativos. Si se desarrolla
su condición de estabilidad para cero o un integrador, se obtiene:

2 · (S+ − S−) = P . (3.21)

Comparando la Ecuación 3.21 con el criterio de Bode generalizado, para
los sistemas con cero o un integrador, se comprueba que el criterio de Bode
revisado II únicamente estudia los casos en los que C0 = 0. Por tanto, tiene las
mimas condiciones de aplicación que el criterio de Bode revisado I para este
tipo de sistemas. Además, como S+ − S− es siempre un número entero, otra
condición más de aplicación en este caso es que P sea siempre par. Para el
caso de dos integradores, desarrollando la condición de estabilidad del criterio
de Bode revisado II, se obtiene:

2 · (S+ − S−)− 1 = P . (3.22)

De nuevo, si se compara esta condición con el criterio de Bode generalizado,
se puede determinar que, para el caso de funciones de transferencia con dos
integradores, el criterio de Bode revisado II únicamente puede aplicarse a los
casos en los que la ganancia en dc sin integradores sea negativa (C0 = −1).
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En definitiva, ninguno de los criterios de Bode utilizados hasta la fecha
recoge todos los posibles casos que pueden darse en el diagrama de Nyquist,
algo que śı incluye el criterio de estabilidad propuesto.

En las siguientes secciones se presenta, en primer lugar, el esquema de
control utilizado en la topoloǵıa propuesta y, en segundo lugar, los lazos de
control que son necesarios, analizando su estabilidad con el criterio de Bode
Generalizado. De esta manera se determina la estabilidad del sistema de
manera correcta, a partir únicamente de la información de la función de
transferencia en lazo abierto y su diagrama de Bode. Por tanto, se realiza de
una manera sencilla y las posibles modificaciones de los parámetros de los
controladores se pueden interpretar de manera intuitiva.

3.2. Esquema general de control de la topoloǵıa
MV-CSQT

En un sistema fotovoltaico conectado a red se controla la potencia activa
y reactiva que se inyecta en la red. Para ello, generalmente se utiliza una
estructura de control en cascada que regula las corrientes inyectadas en red y
la tensión dc del inversor [KOU12, ACH19]. Aśı, un lazo de control externo
controla la tensión dc del inversor y proporciona la referencia de los lazos de
control internos, que controlan a su vez las corrientes inyectadas en red.

La topoloǵıa propuesta, MV-CSQT, al ser una topoloǵıa pensada para
sistemas fotovoltaicos conectados a red, debe controlar las corrientes
inyectadas en red. Aunque la topoloǵıa cuenta con Ns unidades de
conversión, las mismas corrientes de red circulan por todas ellas. Por tanto,
en la topoloǵıa propuesta, el control de las componentes alfa y beta de la
corriente es común a todas las unidades de conversión.

En cuanto al control externo de tensión, al circular las mismas corrientes
por todas las unidades de conversión, se podŕıa controlar únicamente la
tensión dc total del sistema de conversión. Sin embargo, una de las ventajas
de la topoloǵıa MV-CSQT es que permite realizar un seguimiento del punto
de máxima potencia en cada unidad de conversión. Para que cada unidad
trabaje a una tensión dc diferente, como la corriente de red es la misma para
todas las unidades de conversión, es necesario que cada unidad tenga una
señal modulante diferente. Esto puede realizarse mediante lazos de control
adicionales que regulen la tensión dc de cada unidad de conversión
[RIV12, XIA15, YU15].
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En base a los requerimientos anteriores, se propone el esquema de lazos de
control en cascada mostrado en la Figura 3.14, donde las variables medidas
y filtradas se representan con ĺıneas discontinuas. Como se puede observar,
un lazo externo controla, en primer lugar, la tensión dc total del sistema de
conversión, obteniendo con ello la referencia de corriente en el eje d, id,ref . A
partir de la consigna de potencia reactiva, se obtiene a su vez la referencia de
corriente en el eje q, iq,ref . Estas referencias de corriente se transforman al
sistema de referencia αβ, obteniendo aśı las consignas del control de corriente,
iα,ref e iβ,ref . Los lazos internos de control corriente calculan las modulantes
en los ejes αβ del conjunto de unidades de conversión, mtot,αβ.

A continuación, es necesario repartir mtot,αβ entre las Ns unidades de
conversión. Este reparto debe realizarse asegurando que cada unidad de
conversión siga a su tensión dc de referencia, que está determinada por su
algoritmo MPPT correspondiente. Para ello, se propone utilizar en la
estructura de control Ns − 1 lazos de control de tensión dc individual. Cada
uno de estos lazos, determina las modulantes que le corresponden a cada
unidad de conversión, mi,αβ. A la unidad de conversión Ns, le corresponde de
este modo las modulantes alfa y beta que no hayan dado las Ns − 1 unidades
de conversión anteriores. Aśı, si las Ns − 1 primeras unidades de conversión
siguen a su referencia, gracias al lazo de tensión total, la unidad Ns también
seguirá su referencia [XIA15].

Además, en la topoloǵıa propuesta es necesario regular la magnetización
de los transformadores de alta frecuencia. Con este objetivo, en cada unidad
de conversión se incluye un lazo de control que modifica ligeramente la
modulante de cada fase. Este lazo, que se explica en la Sección 3.4, trata de
asegurar que, en un periodo de conmutación, la tensión aplicada a los
transformadores sea nula, evitándose aśı su saturación. Las señales
modulantes finales de cada unidad de conversión, mif,αβ , son las que se
adaptan al funcionamiento secuencial y se comparan con la portadora en
forma de diente de sierra, tal y como se ha descrito en el Caṕıtulo 2.

Esta estructura de lazos anidados únicamente funciona correctamente si la
frecuencia de corte de cada control es la adecuada. Aśı, el control de corriente
es el control más rápido de todos, con una frecuencia de corte de 100 Hz. El
siguiente lazo en cuanto a rapidez es el lazo de tensión dc total, siendo su
frecuencia de corte 20 Hz. Finalmente, el control de tensión dc individual es
el más lento, con una frecuencia de corte de 10 Hz. De esta manera, el control
de las corrientes de red y de las tensiones dc está desacoplado. Además, como
muestra la Figura 3.14, el control de la magnetización de los transformadores
no está anidado con los otros tres controles.
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Para entender mejor la coordinación entre los lazos de control, se estudia
la sucesión de eventos que tendŕıan lugar si el algoritmo MPPT de una de
las Ns− 1 primeras unidades de conversión modificase la tensión de referencia
de su unidad. Por ejemplo, se analiza el caso en el que la unidad 1 sea la que
presenta esta modificación. Antes del cambio, todas las unidades de conversión
se encuentran trabajando a su tensión dc de referencia e inyectando en red las
mismas corrientes. Cuando la tensión dc de la unidad 1 cambia, se modifica
tanto la referencia del control de tensión dc total como la del control de tensión
dc individual de la unidad 1.

En consecuencia, en el lazo de control de tensión dc total se genera un
error en tensión, que hace que se modifique la referencia de la componente
en el eje d de la corriente, id,ref . Por ejemplo, si la tensión de la unidad 1
va hacia un punto de tensión correspondiente a una mayor potencia en la
curva P-V de su generador fotovoltaico, la referencia de corriente en el eje d
va aumentando. Gracias a la rapidez del control de corriente, este cambio se
refleja casi instantáneamente en mtot,αβ, aunque la variación de las modulantes
por la modificación de la corriente es pequeña. Por otro lado, el cambio en
la tensión de referencia de la unidad 1 también genera un error en su lazo de
control de tensión individual, por lo que este lazo comienza a variar la fraccción
de la modulante total correspondiente a esa unidad de conversión. Ante esta
situación de desequilibrio, el equipo Ns también ve modificada su tensión, ya
que mNs,αβ vaŕıa como consecuencia del cambio de mtot,αβ y de m1,αβ. El
resto de unidades de conversión permanecen inalteradas ya que los controles
de tensión dc individual son capaces de adaptarse a la pequeña variación del
módulo de modulante total en los ejes αβ, |mtot,αβ|.

Tras un breve tiempo, la corriente de red alcanza el valor correspondiente
al nuevo escenario y, por tanto, también lo hace mtot,αβ. El control de tensión
individual de la unidad 1 también consigue hacer que la unidad 1 trabaje
a su nueva tensión de referencia. De esta manera, se recupera el equilibrio
y el equipo Ns vuelve a trabajar a su tensión de referencia. Aśı, se finaliza
con el transitorio originado por el cambio de tensión del algoritmo MPPT de
la unidad 1, llegando a un nuevo estado estacionario en el que las unidades
de conversión trabajan a sus tensiones de referencia, inyectando de manera
conjunta en la red la corriente correspondiente a la nueva potencia extráıda
de los generadores fotovoltaicos.

La implementación práctica de la estructura de control de la topoloǵıa se
muestra en la Figura 3.15. Como se puede observar, se incluye un controlador
maestro para el conjunto de unidades de conversión y, en cada unidad de
conversión, un controlador esclavo.
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Figura 3.15: Estructura maestro-esclavo utilizada para la implementación de los lazos de
control de la topoloǵıa propuesta.

El controlador maestro cuenta con un digital signal controller, DSC, que
incluye el lazo de control de la tensión dc total, los lazos de control de corriente
y los lazos de tensión dc individuales, además de otras funciones propias del
conjunto de unidades de conversión, como la sincronización con la red. El
controlador maestro se comunica una vez por periodo de conmutación con los
controladores esclavos, enviándoles las señales modulantes correspondientes a
la unidad de conversión a la que están asociados.

Cada controlador esclavo cuenta a su vez con un DSC y un complex
programmable logic device, CPLD. El DSC del controlador esclavo incluye el
lazo de control que regula la magnetización de los transformadores de alta
frecuencia, además de otras funciones propias de la unidad de conversión,
como puede ser la supervisión de las temperaturas o la activación de
ventiladores. El CPLD incluye la máquina de estados con la modulación de
la topoloǵıa. Además, es quien detecta los posibles fallos en los
semiconductores. De este modo, comienza con la maniobra de paro seguro en
la unidad de conversión con el fallo y avisa al controlador maestro del fallo
para que ordene parar al resto de unidades de conversión. La comunicación
entre el controlador maestro y los esclavos es, por tanto, bidireccional.
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3.3. Metodoloǵıa de diseño y validación de los lazos
de control

En las siguientes secciones se estudian uno a uno los controles de la topoloǵıa
MV-CSQT. Sin embargo, antes de proceder a analizar los lazos de control, se
detalla ahora la metodoloǵıa que se ha empleado para su diseño y validación.
En primer lugar, se presenta en todos los casos el lazo a estudio. Después, se
desarrollan y modelizan las funciones de transferencia que componen el lazo.
Con ello, se obtiene la función de transferencia en lazo abierto del sistema de
control y se diseñan el controlador o controladores correspondientes.
Seguidamente, se comprueba la estabilidad del lazo de control, utilizando
para ello el criterio de estabilidad propuesto en la Subsección 3.1.2, el
Generalized Bode Criterion (GBC). Finalmente, para comprobar que el lazo
de control funciona correctamente, se realiza su validación por simulación.
Utilizando esta metodoloǵıa, se comienza validando los lazos de control
internos, y poco a poco se van añadiendo lazos de control a la simulación
hasta llegar a validar el esquema de control de la Figura 3.14, con todos los
lazos de control actuando simultáneamente.

Para poder diseñar y validar los lazos de control es necesario conocer las
caracteŕısticas del sistema fotovoltaico en cuestión. En el Caṕıtulo 5 se realiza
el diseño óptimo de un sistema fotovoltaico con la topoloǵıa propuesta. Como
se verá al final de ese caṕıtulo, la solución de mı́nimo coste está compuesta por
más de 60 unidades de conversión en serie, cada una de ellas de 350 kVA. Es
decir, es una estructura de conversión que supera los 20 MVA y que se conecta
a una red de 30 kV. Como es lógico, la validación experimental de la topoloǵıa
no puede llegar a estos rangos de potencia y de tensión por limitaciones tanto
de los laboratorios en los que se realiza la validación, como de los equipos
disponibles en ellos. En consecuencia, tal y como se mostrará en el Caṕıtulo 4,
se ha decidido construir prototipos a pequeña escala.

Con el objetivo de que la validación por simulación realizada en este
caṕıtulo tenga continuidad en la validación experimental del Caṕıtulo 4, se
van a diseñar los lazos de control teniendo en cuenta las caracteŕısticas de las
unidades de conversión de los prototipos y no la de las unidades de
conversión reales (las de mucha potencia y tensión). Por ello, se adelantan
ahora las caracteŕısticas principales de los prototipos, que se resumen en la
Tabla 3.2. La justificación del dimensionado de estos prototipos también se
incluye en el Caṕıtulo 4.



112 Caṕıtulo 3

Tabla 3.2: Caracteŕısticas principales de una unidad de conversión.

Características principales de una unidad de conversión 

Potencia nominal 300 VA 

Frecuencia de conmutación, fsw 2 kHz 

Periodo de muestreo, Ts 500 µs 

Relación de transformación de los transformadores de alta frecuencia, n1/n2 1/2 

Factor de reducción debido a las transiciones, fred 0.875 

Condensador de bus, C 6 mF 

Inductancia magnética de un transformador de alta frecuencia, Lm 7.5 mH 

Resistencia de los devanados de un transformador de alta frecuencia, Rtr 0.15 Ω 

Resistencia shunt para la medida de la corriente en la etapa dc/ac , Rshunt 6 mΩ 

 

 

Además, para poder sintonizar los controladores de los lazos de control, es
necesario conocer otras variables del sistema de conversión, como la frecuencia
de red y la inductancia total del filtro de salida. También debe determinarse
el filtrado de las tensiones y corrientes que se controlan. La Tabla 3.3 muestra
estos valores.

Tabla 3.3: Caracteŕısticas principales de los lazos de control de la topoloǵıa.

Características del sistema de conversión y el filtrado de las variables 

Inductancia total del filtro de salida, LT 6 mH 

Frecuencia de red, fg 50 Hz 

Filtrado de la corriente de magnetización, ωf,im 2π·750·103 rad/s 

Filtrado de la corriente de red, ωf,i 2π·1000 rad/s 

Filtrado de la tensión de red, ωf,vr 2π·2680 rad/s 

Filtrado de la tensión de bus, ωf,vb 2π·1000 rad/s 

 

3.4. Control de la magnetización de los
transformadores de alta frecuencia

El primer control a estudio es el que regula la magnetización de los transfor-
madores de alta frecuencia, que tiene como objetivo evitar la saturación del
núcleo de los transformadores en todo momento, incluso cuando la unidad de
conversión genera tensiones en lazo abierto sin inyectar corriente en red.
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En esta sección se analiza, en primer lugar, la influencia de la modulación
secuencial de la topoloǵıa MV-CSQT en la saturación de sus transformadores
de alta frecuencia. En segundo lugar, se incluye un estado del arte de los
métodos utilizados hasta la fecha para detectar y prevenir la saturación de
un transformador. Posteriormente, se propone un nuevo método de medición
de la corriente de magnetización basado en el funcionamiento secuencial de
la topoloǵıa y, finalmente, se presenta un lazo de control para prevenir la
saturación de los transformadores de alta frecuencia de la topoloǵıa, basado
en el control del valor medio de la corriente de magnetización.

3.4.1. Influencia de la modulación en la saturación de los
transformadores

Como se ha analizado en el Caṕıtulo 2, en un periodo de conmutación, la
etapa dc/ac aplica idealmente a los transformadores de alta frecuencia la
misma tensión positiva que negativa. No obstante, durante las transiciones
de activación y desactivación es necesario aplicar una determinada tensión
para hacer que la corriente comience a circular por la inductancia de fugas
del transformador correspondiente o para que deje de hacerlo. En ocasiones,
esta tensión es del mismo signo que la tensión deseada a la salida de la fase y
no afecta a la magnetización del transformador. Sin embargo, en otras
ocasiones, es de signo opuesto a la tensión deseada a la salida, afectando a la
magnetización del transformador.

Analizando todos los casos de las transiciones desarrolladas en el
Caṕıtulo 2, se puede determinar que, cuando la tensión deseada a la salida y
la corriente de red tienen el mismo signo, en la transición de desactivación se
aplica una tensión de signo contrario a la de la corriente de red. Esto se hace
para extinguir la corriente en la inductancia de fugas del transformador,
como muestra la Figura 2.16 y la Figura 2.20. Cuando la tensión deseada a
la salida y la corriente de red tienen signos opuestos, en la transición de
activación se aplica una tensión de signo contrario a la de la corriente de red,
pero en este caso para conseguir que la corriente circule por la inductancia
de fugas del transformador. Esto puede observarse en la Figura 2.17 y
Figura 2.21.

Para entender la repercusión de las transiciones en la magnetización del
transformador, se toma de nuevo como ejemplo la situación en la que la
unidad de conversión trabaja con factor de potencia unitario, es decir, en la
que la tensión de salida y la corriente de red tienen el mismo signo. Como se
puede observar en la Figura 2.39, la etapa dc/ac aplica en cada transición de
desactivación una tensión de signo contrario para que la corriente deje de
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circular por la inductancia de fugas del transformador correspondiente. Esto
supone un total de tres veces en el periodo de conmutación. Sin embargo, da-
do que se genera un sistema trifásico equilibrado, dos corrientes de red son de
un signo y la otra es del signo contrario. En consecuencia, desde el punto de
vista de la magnetización del transformador, en un periodo de conmutación,
tsw, dos de las tres tensiones aplicadas se cancelan entre śı, siendo el efecto fi-
nal el equivalente a una única transición. El signo de esta tensión equivalente
corresponde con el signo que no se repite entre las tres corrientes de red.

Como se muestra en la Figura 3.16, en un sistema trifásico de corrientes
equilibrado, al estar las corrientes desfasadas 120◦ entre śı, el signo que no se
repite cambia seis veces en un periodo de la frecuencia de red. Es decir, tiene
el triple de frecuencia que la red. Por tanto, la primera consecuencia de las
transiciones es que introducen una pequeña componente de tensión que oscila
a 3 veces la frecuencia de red.

Figura 3.16: Evolución de los signos de las corrientes en un sistema trifásico equilibrado.

Otra caracteŕıstica de las transiciones de activación que influye en la
magnetización del transformador es que pasa un cierto tiempo desde que
comienza la transición hasta que aparece la tensión a la salida de la fase.
Este tiempo muerto es debido a que no se transfiere potencia a la salida de la
fase hasta que toda la corriente de red está circulando por la inductancia de
fugas del transformador. Es, por tanto, un tiempo variable con la amplitud
de la corriente.

La consecuencia de esta segunda caracteŕıstica de la modulación es que se
genera un error en la tensión de salida. Este efecto es similar al que produce
el tiempo muerto de una célula de conmutación entre el apagado de un
semiconductor y el encendido de su complementario [JEO91]. Por tanto, se



Control de la topoloǵıa MV-CSQT 115

traduce en que también se aplican al transformador pequeñas componentes
de tensión a frecuencia de red y sus múltiplos impares, siendo la componente
más importante la de frecuencia de red.

Como resumen, se puede concluir que las transiciones de activación y
desactivación tienen como consecuencia la aplicación al transformador de
tensiones a frecuencia de red y a tres veces la misma. Estos armónicos, junto
a pequeñas tensiones dc aplicadas al transformador, pueden hacer que el
núcleo del transformador sature. Si el núcleo satura, su permeabilidad
relativa cae a 1. Esto hace que la inductancia magnética del transformador se
vuelva muy pequeña, dando lugar a picos de gran valor en la corriente de
magnetización. En consecuencia, provoca una corriente elevada, que puede
romper los semiconductores de la etapa dc/ac de la unidad de conversión.
Además, la saturación incrementa las pérdidas tanto en el núcleo del
transformador como en los devanados, lo que puede llevar a la degradación o
incluso la destrucción del transformador. Por tanto, es un fenómeno peligroso
que debe evitarse.

3.4.2. Estado del arte de los métodos de prevención de la sa-
turación de transformadores

Antes de analizar los métodos de prevención de la saturación propuestos en
la literatura, conviene mencionar los requerimientos que debe cumplir este
proceso en el topoloǵıa MV-CSQT. En primer lugar, debe añadir el mı́nimo
coste posible a la etapa de aislamiento. En segundo lugar, debe ser un
método de detección rápido, ya que la saturación del transformador puede
producirse en muy pocos ciclos de conmutación. Además, el método a
utilizar debe ser industrializable y debe respetar los requerimientos de
aislamiento de esta etapa. Por último, debe comprometer lo menos posible el
rendimiento de la topoloǵıa propuesta.

Se comienza el estado del arte analizando las diferentes formas pasivas
que se han estudiado en la literatura para evitar la saturación de
transformadores. La manera más sencilla consiste en sobredimensionar el
núcleo magnético. Sin embargo, esto supone aumentar el volumen del
transformador, incrementando con ello su coste y reduciendo la densidad de
potencia de la unidad de conversión. Por tanto, no se contempla para la
topoloǵıa MV-CSQT. Otro método pasivo utilizado en la literatura consiste
en colocar un condensador en serie con el transformador
[RED88, GAR94, GER10]. Aśı, este condensador impide la circulación de la
corriente dc que saturaŕıa el transformador. El condensador añadido forma
con la inductancia de fugas del transformador un circuito resonante LC. Para
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evitar que su resonancia no influya a la dinámica de la frecuencia de
conmutación, es necesario un gran valor de capacidad. Por tanto, este
método se emplea únicamente cuando la frecuencia de conmutación de la
etapa de conversión es muy alta. Este método no se considera para la
topoloǵıa propuesta debido a que, para las frecuencias de conmutación
consideradas, la capacidad necesaria seŕıa muy elevada.

En [PAT80] y [KLO97] se presentan diferentes técnicas de detección de la
saturación de un transformador. Se basan en medir la tensión de un
devanado auxiliar situado en un camino adicional para el flujo magnético.
Aśı, en el caso de la Figura 3.17 (a), el gap del camino adicional hace que
únicamente circule parte del flujo magnético por él cuando el transformador
ha saturado. De esta manera, cuando se produce la saturación, se induce una
tensión en el devanado auxiliar, detectando la saturación. En el ejemplo
mostrado en la Figura 3.17 (b), en el lugar en el que se sitúa el camino
adicional, se realizan unas hendiduras en el núcleo, reduciendo aśı su sección
transversal. De este modo, el flujo magnético circula por el camino adicional
cuando la zona correspondiente a las hendiduras satura, es decir, un poco
antes de que llegue a saturar el resto del núcleo magnético.

(a) (b)

Figura 3.17: Métodos de detección de la saturación mediante un devanado auxiliar en un
camino adicional para el flujo magnético: (a) con gap, (b) con hendiduras en el núcleo
[PAT80, KLO97, ORT14].

Las dos técnicas mostradas en la Figura 3.17 tienen como principal
desventaja que únicamente proporcionan información acerca de la saturación
del núcleo cuando ya se ha producido en, al menos, alguna zona del núcleo.
Además, aumentan el coste y la complejidad constructiva del transformador.
Por tanto, no se consideran para la topoloǵıa propuesta. De hecho, como en
la topoloǵıa propuesta se quiere realizar un control activo de la
magnetización de los transformadores, es necesario conocer la densidad de
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flujo magnético del transformador directamente o a través de alguna variable
que proporcione información acerca de este valor.

Un método propuesto en la literatura para conocer la evolución dinámica
del flujo del transformador consiste en medir la tensión aplicada al
transformador y realizar su integración [WIL81]. Este método se basa en que
la integral de la tensión aplicada al transformador es proporcional a su
densidad de flujo. De esta manera, si al transformador se le aplica la misma
tensión positiva que negativa, la integral será nula y el transformador estará
lejos de la saturación debida a una componente dc. La integral de la tensión
puede servir, por tanto, como medida en un lazo de control con
realimentación que regule activamente la magnetización del transformador.
Sin embargo, para evitar que la acción de control que se obtendŕıa en un lazo
de este tipo vaŕıe continuamente entre valores positivos y negativos, es
necesario filtrar la tensión antes de realizar la integración, tal y como se
muestra en la Figura 3.18.

Figura 3.18: Medida del flujo magnético a través de la integración de la tensión aplicada al
transformador, filtrada con un circuito RC [WIL81, ORT14].

Con este método, se puede regular activamente la magnetización del
transformador para prevenir su saturación. Sin embargo, su principal
desventaja es que, al filtrar la tensión aplicada al transformador, pasa un
cierto tiempo desde que ocurre el desequilibrio hasta que éste se detecta. Por
ello, es un método que se ha utilizado principalmente en transformadores de
baja frecuencia, en los que la saturación, en caso de producirse, tiene una
dinámica lenta. Sin embargo, en la topoloǵıa propuesta no puede emplearse
este método, ya que los transformadores de alta frecuencia pueden llegar a
saturar en pocos periodos de conmutación.

Por último, [STÖ00] y [ORT14] proponen utilizar la corriente de
magnetización como variable para conocer la evolución de la densidad de
flujo magnético del transformador. Aśı, se pueden diferenciar dos métodos
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para medir esta corriente. En primer lugar, en [STÖ00] se propone utilizar
un núcleo magnético adicional como el de la Figura 3.19. Este núcleo incluye
un devanado primario y un devanado secundario, con la misma relación de
vueltas que en el núcleo principal, pero con uno de los devanados bobinado
en sentido contrario. De esta manera, el flujo magnético que circula por este
núcleo adicional es proporcional a la corriente de magnetización, que puede
entonces medirse con un devanado auxiliar. La principal desventaja de este
método es que el núcleo adicional tiene los mismos requerimientos de
aislamiento que el núcleo principal. Como ya se ha detallado anteriormente
en el Caṕıtulo 2, en la toploǵıa propuesta esto significa tener que mantener
grandes distancias entre las partes activas. Por tanto, esta solución no se
considera factible.

Figura 3.19: Medida de la corriente de magnetización con núcleo adicional [STÖ00, ORT14].

En segundo lugar, en [ORT14], se propone un método para medir la
corriente de magnetización denominado “magnetic ear”. En este caso, se
utiliza un devanado auxiliar en forma de oreja junto con circuiteŕıa auxiliar,
como se muestra en la Figura 3.20. La función de esta circuiteŕıa auxiliar es
la de excitar el devanado de la oreja magnética. En concreto, le aplica una
tensión a una frecuencia mucho mayor que la que excita el núcleo principal,
provocando que circule una corriente por el devanado. Esta corriente se filtra
y se rectifica, generando una tensión proporcional a la inductancia que se ve
desde los terminales del devanado de la “oreja”. Como la “oreja” está en
contacto con el núcleo principal, la inductancia sirve entonces para conocer
el estado de magnetización del núcleo principal (su permeabilidad).

Este método también proporciona información continua acerca de la
magnetización del transformador y, además, de manera muy rápida, por lo
que podŕıa emplearse para un control activo en la topoloǵıa propuesta. Sin
embargo, requiere una circuiteŕıa muy compleja, a la vez que modificaciones
en el transformador.
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En el siguiente apartado se propone un nuevo método de medición de la
corriente de magnetización, aplicado a la topoloǵıa propuesta y que está basado
en su funcionamiento secuencial. Este nuevo método utiliza una circuiteŕıa
mucho más sencilla que el método “magnetic ear”.

Figura 3.20: Medida de la corriente de magnetización con el método “magnetic ear” [ORT14].

3.4.3. Método propuesto para la medida de la corriente de
magnetización

El método propuesto en esta sección para la medida de la corriente de
magnetización está basado en la modulación secuencial de la topoloǵıa.
Como ya se describió, con la modulación propuesta, las tres fases de la
unidad de conversión transfieren potencia de forma secuencial, una a una,
gracias a unas determinadas transiciones de activación y desactivación. La
base del método de medición propuesto reside en que, después de una
transición de desactivación y, antes de comenzar con la siguiente transición
de activación, la corriente que circula por la etapa dc/ac es igual a la
corriente de magnetización. Por tanto, puede medirse directamente. Sin
embargo, es necesario medir esta corriente lo más rápido posible, ya que todo
el tiempo que se requiera para realizar la medición es tiempo durante el cual
todas las fases están desactivadas, y por tanto, durante el que la unidad de
conversión no transfiere potencia a la red.

El método de medición propuesto se resume en la Figura 3.21. La etapa de
aislamiento se ha simplificado en la Figura 3.21 por una inductancia magnética
equivalente igual a Lm/3 y una resistencia equivalente igual a Rtr/3, donde
Lm es la inductancia magnética de un transformador monofásico y Rtr la
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resistencia de sus devanados. Para garantizar un gran ancho de banda y reducir
el tiempo de medición se propone utilizar una resistencia shunt, Rshunt, entre la
etapa dc/ac y la de aislamiento de alta frecuencia. Aśı, desde la desactivación
de una fase hasta la activación de la siguiente, como la corriente por la etapa
dc/ac, ip, es igual a la corriente de magnetización, la cáıda de tensión en
la resistencia shunt es proporcional a ella. En consecuencia, se puede medir
una tensión proporcional a la corriente de magnetización tres veces por cada
periodo de conmutación.

Para guardar el valor de la cáıda de tensión en la resistencia shunt
únicamente en los instantes de interés se emplea un sample and hold, S&H.
El motivo de su utilización es que el convertidor analógico digital, ADC, del
DSC puede generalmente no ser los suficientemente rápido, lo que
aumentaŕıa el tiempo necesario para la medición. Aśı, el S&H se encarga de
mantener el valor de interés y, una vez mantenido, el CPLD puede seguir con
la transición de activación correspondiente sin importar el tiempo que tarde
el ADC en realizar la lectura. El tiempo de adquisición del S&H śı debe ser,
por tanto, el menor posible. Si el convertidor analógico digital es lo
suficientemente rápido, puede llegar a omitirse la utilización del S&H.

La orden de activación del S&H la genera el CPLD, que es quien conoce
el estado de todos los semiconductores de la unidad de conversión y quien
puede operar de forma muy rápida. No obstante, la cáıda de tensión en Rshunt
se debe acondicionar y asilar antes de llegar al S&H. De nuevo, para poder
realizar una rápida medición, el ancho de banda del amplificador aislado tiene
que ser muy elevado.

Como muestra la Figura 3.21, sumando el máximo y el mı́nimo de los
tres valores guardados en un periodo de conmutación y dividiendo el
resultado entre dos, se puede calcular el valor medio de la corriente de
magnetización, ∆im,f . Este valor proporciona información acerca de la
magnetización del transformador. Si es igual a cero, el flujo magnético del
transformador está equilibrado, es decir, se ha aplicado tensión positiva y
negativa durante el mismo tiempo. Si el valor medio de la corriente de
magnetización es positivo, para equilibrar el flujo del transformador se debe
aplicar en el siguiente periodo de conmutación una tensión con valor medio
negativo. Si, por el contrario, el valor medio de la corriente es negativo, se
debe aplicar en el siguiente periodo una tensión con valor medio positivo.

Por tanto, para garantizar que el transformador no sature, basta con con-
trolar el valor medio de la corriente de magnetización y hacerlo igual que ce-
ro. Esto puede realizarse mediante un lazo de control, como el que se presen-
ta en el siguiente apartado.
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Figura 3.21: Método propuesto para la medida de la corriente de magnetización.

3.4.4. Lazo de control propuesto para regular el valor medio
de la corriente de magnetización

El lazo de control propuesto para regular el valor medio de la corriente de
magnetización se muestra en la Figura 3.22. Este lazo utiliza la medición del
valor medio de la corriente de magnetización, ∆im,f , obtenido con el método
descrito en el apartado anterior.

Aśı, si la corriente de magnetización tiene un valor medio diferente de
cero, un controlador proporcional-integral, PI(s), calcula la variación
necesaria de las señales modulantes, ∆m, para que se compense el
desequilibrio de la magnetización del transformador. La utilización de un
controlador PI queda justificada debido a que se desea eliminar el error en
continua del valor medio de la corriente de magnetización.

Figura 3.22: Lazo propuesto para el control del valor medio de la corriente de magnetización.



122 Caṕıtulo 3

En la práctica, la variación de las señales modulantes se divide entre tres
y se suma a la modulante de cada una de las fases obtenidas con los lazos de
control de corriente. De esta manera, si ha ocurrido un desv́ıo en la
magnetización, en el siguiente periodo de conmutación se aplica una tensión
con valor medio diferente de cero, que trata de hacer que la corriente de
magnetización quede centrada con respecto a cero. Por tanto, una pequeña
parte del periodo de conmutación debe estar destinada únicamente al
equilibrado del flujo magnético del transformador. Esto hace que el factor
fred presentado en la Ecuación 2.7 aumente ligeramente.

Como se puede observar en la Figura 3.22, ∆m está limitado a un valor
máximo y mı́nimo. Si ∆m no estuviera limitado, ante un gran desv́ıo del valor
medio de la corriente de magnetización, el lazo de control podŕıa requerir una
variación de las modulantes muy grande, pudiendo alterar el seguimiento del
lazo de control de corriente. Los ĺımites de ∆m se fijan en el lazo de control
propuesto a ±0, 12, que se traduce en permitir una modificación máxima de
cada señal modulante de ±0, 04. Teniendo en cuenta que la señal modulante
puede valer desde −1 hasta 1, la modificación introducida por el lazo de control
del valor medio de la corriente de magnetización es asumible.

El lazo de control propuesto se implementa de manera digital. Por ello,
hay una serie de retrasos que se deben tener en cuenta: tiempo de cálculo
del DSC, efecto muestreador y efecto del retenedor de orden cero. Todos ellos
se representan en la Figura 3.22 mediante la función de transferencia D(s).
En primer lugar, el retraso debido al tiempo de cálculo del DSC es un retardo
puro de Tcom segundos. El efecto del muestreador tiene en cuenta que el control
saca un único valor cada periodo de muestreo y se puede aproximar como 1/Ts,
donde Ts es el tiempo de muestreo empleado. Finalmente, el retenedor de orden
cero modela que el valor sacado por el control permanece constante durante
todo el periodo de conmutación. De esta manera, la aproximación del retardo
total del sistema es:

e−s·Tcom · 1

Ts
· 1− e−s·Ts

s
. (3.23)

Para facilitar el análisis del lazo de control, se linealizan estos retrasos con
la aproximación de Padé de primer orden. Aśı, si el tiempo de computación y
el de muestreo son iguales, D(s) puede expresarse como [AGO11]:

D(s) =
1− 0, 5 · Ts · s

(1 + 0, 5 · Ts · s)2
. (3.24)
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La función de transferencia G(s) de la Figura 3.22 modela la relación
existente entre la tensión aplicada por la etapa dc/ac y la corriente de
magnetización. A su vez, la función F(s) representa el filtrado de la corriente
de magnetización obtenida con el método propuesto en el apartado anterior.
Este filtrado se corresponde principalmente con el ancho de banda del
amplificador de aislamiento utilizado.

Por último, el lazo de control propuesto incluye dos términos resonantes,
uno a la frecuencia de red y otro a tres veces la frecuencia de red,
representados respectivamente por las funciones Rf (s) y R3f (s). Como ya se
ha estudiado, una desventaja de la modulación utilizada es que la tensión
aplicada a los transformadores de alta frecuencia incluye pequeñas
componentes armónicas a estas frecuencias, que pueden hacer que el
transformador sature. Estos términos resonantes tienen como finalidad la
cancelación de estas componentes armónicas, representadas en el lazo de
control de la Figura 3.22 como ∆V .

Con los parámetros de la Tabla 3.2 y la Tabla 3.3 se procede al diseño del
lazo de control. En primer lugar, se sintoniza el controlador PI para un
margen de fase de 55◦ y una frecuencia de corte de 90 Hz, que representa el
mejor compromiso posible entre estabilidad y rapidez del control. Para el di-
seño del PI se desprecian los términos resonantes, ya que únicamente tienen
influencia a las frecuencias próximas a sus frecuencias de resonancia. La
función de transferencia en lazo abierto entre el valor medio de la corriente
de magnetización, ∆im, y la referencia de lazo, ∆im,ref , despreciando los
términos resonantes, LAPI,im(s), queda representada en la Ecuación 3.25.

LAPI,im(s) = PI(s) ·D(s) ·G(s) · F (s) (3.25)

El diagrama de Bode de esta función de transferencia con el controlador
PI diseñado se muestra en la Figura 3.23. Aplicando el criterio de Bode
Generalizado, GBC, se puede determinar que el lazo de control con el
controlador diseñado es estable. Esto se debe a que LAPI,im(s) no tiene
ningún polo con parte real negativa (P = 0), no hay cortes en el diagrama de
Bode con fase −180◦ y ganancia mayor a 0 dB (C+ = C− = 0), y al ser una
función de transferencia con un integrador y ganancia en dc positiva, de la
Tabla 3.1 se obtiene que C0 = 0.
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Figura 3.23: Diagrama de Bode de la función de transferencia LAPI,im(s).

En segundo lugar, se diseñan los términos resonantes, que pueden expre-
sarse respectivamente como:

Rf (s) = Krf ·
s · cosθf − ω0f · sinθf
s2 + 2 · ωcf · ω0f + ω2

0f

(3.26)

R3f (s) = Kr3f ·
s · cosθ3f − ω03f · sinθ3f
s2 + 2 · ωc3f · ω03f + ω2

03f

, (3.27)

donde Krf y Kr3f son las ganancias de los términos resonantes, ω0f y ω03f

son las frecuencias de resonancia y ωcf y ωc3f representan el
amortiguamiento del término resonante. En ambos términos resonantes se ha
incluido la compensación de los retrasos de la planta, representados por θf y
θ3f . Además, se ha seleccionado un amortiguamiento del 0,02 % y una
compensación de retrasos equivalente a todos los que presenta LAPI,im(s) a
la frecuencia del término resonante [YEP11].

Para determinar la ganancia necesaria de estos términos resonantes se debe
estudiar la función de transferencia entre el valor medio de la corriente de
magnetización, ∆im, y la perturbación introducida por la modulación, ∆V .
La función de transferencia en lazo abierto se muestra en la Ecuación 3.28 y
su lazo cerrado en la Ecuación 3.29.

LAres,im(s) = G(s) ·D(s) · F (s) · [PI(s) +Rf (s) +R3f (s)] (3.28)
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LCres,im(s) =
G(s)

1 +G(s) ·D(s) · F (s) · [PI(s) +Rf (s) +R3f (s)]
(3.29)

Para asegurar un buen rechazo de la perturbación se ajusta en este caso
la ganancia de los términos resonantes a Krf = Kr3f = 37, 5. El diagrama de
Bode de la función de transferencia en lazo cerrado del rechazo a perturbación
se muestra en la Figura 3.24. Como se puede comprobar, con las ganancias
seleccionadas se consigue un rechazo mayor al 99 % para ambas componentes
armónicas.
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Figura 3.24: Diagrama de Bode de la función de transferencia LCres,im(s).

Para comprobar la estabilidad de esta segunda función de transferencia
con las ganancias seleccionadas, se estudia el diagrama de Bode del lazo
abierto, mostrado en la Figura 3.25. Aplicando el GBC, se determina que
esta función de transferencia es estable. De nuevo, LAres,im(s) no tiene
ningún polo con parte real negativa (P = 0), no hay cortes en el diagrama de
Bode con fase −180◦ y ganancia mayor a 0 dB (C+ = C− = 0), y al ser una
función de transferencia con un integrador y ganancia en dc positiva, la
Tabla 3.1 determina que C0 = 0.

Por último, se vuelve a estudiar la función de transferencia en lazo
abierto entre el valor medio de la corriente de magnetización, ∆im, y la
referencia, ∆im,ref , teniendo ahora en cuenta los términos resonantes. Esta
función, LAim(s), se expresa en la Ecuación 3.30 y su diagrama de Bode se
muestra en la Figura 3.26. No obstante, la estabilidad de esta función debe
coincidir con la de la función de transferencia de rechazo a perturbaciones.
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Figura 3.25: Diagrama de Bode de la función de transferencia LAres,im(s).

LAim(s) = PI(s) · F (s) · D(s) ·G(s)

1 +D(s) · F (s) · (Rf (s) +R3f (s)) · F (s)
(3.30)
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Figura 3.26: Diagrama de Bode de la función de transferencia LAim(s).

Se aplica el GBC para determinar la estabilidad del lazo de control. En este
caso, LAim(s) tiene un polo con parte real negativa (P = 1). Además, en el
diagrama de Bode se observa un corte con fase 180◦ y ganancia mayor a 0 dB
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(C+ = 1). Por último, al ser una función de transferencia con un integrador y
ganancia en dc negativa, de la Tabla 3.1 se obtiene que C0 = −1. Por tanto,
aplicando la Ecuación 3.7, se determina efectivamente que el lazo de control
es estable. Este es un ejemplo en el que el criterio tradicional de Bode y sus
revisiones habŕıan determinado que el lazo de control es inestable, cuando en
realidad no lo es.

3.4.5. Validación por simulación

Finalmente, se procede a la validación por simulación del lazo de control de
la corriente de magnetización. Para ello, se implementa en el programa de
simulación PSIM una unidad de conversión con las caracteŕısticas de la
Tabla 3.2, junto con un bloque que emula el CPLD, responsable de la
modulación de la topoloǵıa y de la activación del S&H para la medición de la
corriente de magnetización. Se incluye en la simulación otro bloque que
representa el DSC del controlador esclavo y que, por tanto, incluye el código
correspondiente al lazo de control. Para poder implementar los términos
resonantes, se discretizan por separado mediante el método Tustin con
pre-warping, siendo la frecuencia de prewraping la de resonancia de cada
término. Se utiliza para ello la función c2d del programa Matlab. Seleccio-
nando estas frecuencias de prewarping, se garantiza que el término resonante
discretizado tiene a la frecuencia de resonancia las mismas caracteŕısticas que
su función de transferencia en el dominio de Laplace [YEP11].

Para validar el lazo propuesto, se simula la unidad de conversión
trabajando con señales modulantes alternas (con un ı́ndice de modulación
constante), y con su salida conectada a una carga RL trifásica. En un
determinado momento de la simulación, se introduce una cáıda de tensión
adicional entre la etapa dc/ac y la etapa de aislamiento, Vdrop, de 0,4 V, tal y
como se representa en la Figura 3.27. Esta cáıda de tensión podŕıa estar
causada, por ejemplo, por una diferencia entre las cáıdas de tensión de los
semiconductores de la etapa dc/ac debido a un calentamiento no homogéneo
de los mismos.

Los resultados de la simulación se presentan en la Figura 3.28. Se
consideran dos escenarios posibles. En el primero de ellos el lazo de control
está desactivado, mientras que en el segundo el lazo de control propuesto
está activado. Las Figuras 3.28 (a) y (b) muestran respectivamente los
resultados correspondientes a estos dos escenarios simulados.
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Figura 3.27: Esquema de la simulación realizada para validar el lazo de control de la mag-
netización de los transformadores de alta frecuencia.

Cuando el lazo de control propuesto está desactivado, la corriente de
magnetización, im, presenta componentes armónicas a frecuencia de red y a
tres veces la frecuencia de red. Esto es aśı ya que la modulación introduce
estas componentes, que no son canceladas por el lazo de control. El valor me-
dio de la corriente de magnetización también depende de la tensión aplicada
al transformador. Como en un periodo de conmutación se aplica idealmente
tensión positiva y negativa durante el mismo tiempo, al comienzo de la simu-
lación la corriente de magnetización está centrada con respecto a cero. Sin
embargo, cuando se introduce la cáıda de tensión adicional, el valor medio de
la tensión aplicada al transformador en un periodo de conmutación deja de
ser igual a cero. En consecuencia, la corriente de magnetización se descentra
con respecto a cero, llevando al transformador a la saturación (no se ha
modelado en PSIM la curva B-H del material magnético del transformador).

Con el lazo de control propuesto, la corriente de magnetización no
presenta en ningún momento componentes de baja frecuencia, ya que los
términos resonantes son capaces de cancelar esta perturbación de tensión
aplicada al transformador. Además, la corriente de magnetización está siem-
pre centrada con respecto a cero. Cuando se introduce la cáıda de tensión
adicional, el valor medio de la corriente de magnetización se vuelve transito-
riamente negativo, pero el lazo de control consigue hacer que en unos pocos
milisegundos vuelva a ser igual que cero. De hecho, se puede observar que
desde que se introduce la cáıda de tensión adicional, la salida del lazo pasa a
tener un offset dc, ∆mV drop, que es el que sirve para compensar Vdrop.
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(a)

(b)

Figura 3.28: Resultados de la validación del lazo de control de la magnetización de los
transformadores de alta frecuencia: (a) con el lazo desactivado, (b) con el lazo activado.

3.5. Control de la corriente inyectada en red

3.5.1. Modelizado y diseño del lazo de control de corriente

Los lazos de control de las componentes α y β de la corriente de red tienen
como objetivo controlar las corrientes inyectadas en la red. En la topoloǵıa
MV-CSQT, el sistema trifásico de corrientes se va a controlar mediante dos
lazos de control en el plano αβ. Las referencias de los lazos, iα,ref e iβ,ref , se
obtienen a partir de las referencias de corriente en los ejes dq, que provienen
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a su vez del lazo de control de tensión total del sistema de conversión y de
la consigna de potencia reactiva. La Figura 3.29 muestra el lazo de control
para la corriente en el eje α. El lazo de control para la corriente en el eje β es
análogo, sustituyendo los sub́ındices α por β.

Figura 3.29: Lazo de control de la corriente de red en el eje alfa, iα.

El controlador empleado es un proporcional-integral-resonante, PIR(s),
que consta de un controlador proporcional-integral, PI(s), más un término
resonante a frecuencia de red. De esta manera, se asegura un error en continua
nulo y un correcto seguimiento de la referencia a frecuencia de red aunque la
frecuencia de corte del lazo sea baja.

El lazo de control incluye otros dos controladores resonantes, uno a cinco
veces la frecuencia de red, R5f (s), y otro a siete veces la frecuencia de red,
R7f (s). Estos términos tienen como finalidad la cancelación de estos armónicos
de baja frecuencia, que son los más comunes en la red, eα. También sirven para
compensar los armónicos introducidos por el convertidor a estas frecuencias,
que se modelan en el lazo de la Figura 3.29 con la perturbación varm,conv.

El lazo también incluye la compensación de la tensión de red y la tensión
dc total de la estructura, Vdc,T . Esta tensión, suma de las tensiones de las Ns

unidades de conversión, puede asumirse constante a la dinámica del lazo de
corriente.

La acción de control obtenida con el lazo es la señal modulante en el eje
alfa, mα. Esta modulante es la que le correspondeŕıa a una única unidad de
conversión equivalente con una tensión dc igual a Vdc,T . La modulante total
en el eje α, mtot,α, que es la que se debe repartir entre las Ns unidades de
conversión, se obtiene multiplicando mα por Ns.
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La función de transferencia DT (s) modela de nuevo los retrasos debido a
la implementación digital del lazo de control. En este caso, hay más retrasos
que en lazo de control de la magnetización de los transformadores, ya que el
control de corriente se implementa en el controlador maestro y no en el esclavo.
Aśı, esta función de transferencia debe tener en cuenta:

- el tiempo de cálculo del DSC del controlador maestro.

- el efecto muestreador del DSC del controlador maestro.

- el efecto del retenedor de orden cero del DSC del controlador maestro.

- la comunicación entre el controlador maestro y el esclavo.

- el tiempo de cálculo del DSC del controlador esclavo.

- el efecto muestreador del DSC del controlador esclavo.

- el efecto del retenedor de orden cero del DSC del controlador esclavo.

Al igual que en el lazo de control de la magnetización de los
transformadores de alta frecuencia, para obtener la función de transferencia
en el dominio de Laplace correspondiente a cada uno de estos términos puede
utilizarse la aproximación de Padé de orden uno. Sin embargo, si la
frecuencia de muestreo del sistema no es alta en comparación con la
frecuencia del quinto y séptimo armónico, puede ser conveniente utilizar una
aproximación de Padé de mayor orden, aumentando aśı el rango de validez
de la aproximación.

La suma de todos estos retrasos reduce mucho la fase de la función de
transferencia en lazo abierto a la frecuencia de corte deseada. Esto hace que
sea necesario incluir un compensador de adelanto de fase, AF (s), en serie con el
controlador PIR(s), para obtener un margen de fase suficiente. La función de
transferencia de este compensador es la mostrada en la Ecuación 3.31, donde
τaf representa la constante de tiempo del adelanto. Como se puede comprobar,
el compensador utilizado es en realidad una red de adelanto-retraso, ya que
no es posible implementar un adelanto puro.

AF (s) =

T 2
s

12
· s2 +

(
τaf +

Ts
2

)
· s+ 1

T 2
s

12
· s2 +

Ts
2
· s+ 1

. (3.31)

En la Figura 3.29 también se puede comprobar que la planta del sistema
tiene en cuenta la inductancia total del conjunto de unidades de conversión en
serie, LT . Finalmente, las funciones de transferencia Fi(s) y Fv(s) modelan
los filtros de las captaciones de las corrientes y las tensiones de red.
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Una vez modelizado el lazo de control, se procede al diseño de los
controladores. Al igual que en el lazo que regula la magnetización de los
transformadores de alta frecuencia, se sintoniza en primer lugar la parte
proporcional-integral del controlador PIR(s), es decir PI(s), sin tener en
cuenta ninguno de los términos resonantes. La función de transferencia en
lazo abierto entre la referencia, iα,ref , y la salida, iα, es:

LAPI,iα(s) =
PI(s) ·AF (s) · Fi(s) ·DT (s)

ZL(s) + Zred(s)− Fv(s) ·DT (s) · Zred(s)
. (3.32)

El controlador PI(s) se diseña para obtener una frecuencia de corte de
100 Hz y un margen de fase de 45◦ para el caso de una red de adelanto-
retraso con constante de tiempo de 0,6 ms. El diagrama de Bode resultante se
representa en la Figura 3.30.

A continuación, se incluye el término resonante a frecuencia de red. En este
caso, el término resonante no necesita incluir la compensación de retardos para
asegurar la estabilidad, ya que su frecuencia es menor a la frecuencia de corte
del lazo de control de corriente. La función de transferencia del controlador
PIR(s) queda entonces como:

PIR(s) = PI(s) ·

(
1 +Krf ·

ωcf · s
s2 + 2 · ωcf · ω0f · s+ ω2

0f

)
. (3.33)

Se selecciona para el término resonante a frecuencia de red un
amortiguamiento de ωcf = 0,5 % y una ganancia Krf = 150. El diagrama de
Bode de la función de transferencia resultante, LAPIR,iα(s), se muestra en la
Figura 3.30, superpuesto a LAPI,iα(s). Como se puede observar, la única
diferencia entre ambos diagramas está entorno a la frecuencia de resonancia.

Por último, se diseñan los términos resonantes para la cancelación de los
armónicos de baja frecuencia, expresados en la Ecuación 3.34 y Ecuación 3.35.

R5f (s) = Kr5f ·
s · cosθ5f − ω05f · sinθ5f
s2 + 2 · ωc5f · ω05f + ω2

05f

(3.34)

R7f (s) = Kr7f ·
s · cosθ7f − ω07f · sinθ7f
s2 + 2 · ωc7f · ω07f + ω2

07f

(3.35)

En este caso, dado que la frecuencia de estos términos resonantes es
bastante mayor que la frecuencia de corte del lazo, deben incluir la
compensación de retardos de la planta. Se selecciona de nuevo un
amortiguamiento de ωc5f = ωc7f = 0,5 %.
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Figura 3.30: Diagrama de Bode de la función de transferencia LAPI,iα(s).

Para determinar la ganancia de estos términos se deben estudiar dos fun-
ciones de transferencia. La primera es la función de transferencia entre la co-
rriente iα y la tensión de la red eα, donde pueden aparecer armónicos que se
quieren rechazar. Su lazo abierto se muestra en la Ecuación 3.36 y lazo cerra-
do en la Ecuación 3.37.

LAeα,iα(s) =
−[Fv(s) ·DT (s)− 1] · Zred(s)

DEN(s)
(3.36)

LCeα,iα(s) =

Fv(s) ·DT (s)− 1

DEN(s)

1− [Fv(s) ·DT (s)− 1] · Zred(s)
DEN(s)

, (3.37)

donde DEN(s) = ZL(s) +DT (s) ·Fi(s) · [PIR(s) ·AF (s) +R5f (s) +R7f (s)].

La segunda función de transferencia de interés es la existente entre la
corriente iα y los armónicos generados por el convertidor que se quieren
compensar, varm,conv. Sus lazos abierto y cerrado se muestran
respectivamente en las Ecuaciones 3.38 y 3.39.

LAvarm,conv ,iα(s) =
−DT (s)

ZL(s) + Zred(s)
·AUX(s) (3.38)
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LCvarm,conv ,iα(s) =

1

ZL(s) + Zred(s)

1− DT (s)

ZL(s) + Zred(s)
·AUX(s)

, (3.39)

donde AUX(s) = Fv(s) ·Zred(s)−Fi(s) · [PIR(s) ·AF (s)+R5f (s)+R7f (s)].

A partir de las funciones anteriores, se selecciona un valor de ganancia para
los términos resonantes tal que la función de transferencia en lazo cerrado entre
la corriente iα y la red garantice un rechazo a estas perturbaciones mayor al
90 %. Se obtiene como resultado el diagrama de Bode de la Figura 3.31.
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Figura 3.31: Diagrama de Bode de la función de transferencia LCeα,iα(s).

La función de transferencia en lazo cerrado con las ganancias seleccionadas
se muestra en la Figura 3.32. Como se puede comprobar, la cancelación del
quinto y séptimo armónico generado por el convertidor es aún mejor que la de
los armónicos de red.

Para analizar la estabilidad del lazo de control se estudia en primer lugar
la función de transferencia en lazo abierto entre la corriente iα y la red,
LAeα,iα(s). Su diagrama de Bode se muestra en la Figura 3.33. Se trata de
una función de transferencia sin polos con parte real positiva, es decir,
P = 0. En el diagrama de Bode se comprueba que no hay márgenes de
ganancia negativos, por lo que C+ = C− = 0. Además, dado que es una
función sin integradores y ganancia en dc prácticamente nula, de la Tabla 3.1
se obtiene que C0 también es igual a cero. Por tanto, aplicando el criterio de
Bode Generalizado (Ecuación 3.7), se determina que la función de
transferencia es estable.



Control de la topoloǵıa MV-CSQT 135
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Figura 3.32: Diagrama de Bode de la función de transferencia LCvarm,conv,iα(s).

En segundo lugar, se estudia la función de transferencia en lazo abierto
entre la corriente iα y los armónicos generados por el convertidor,
LAvarm,conv ,iα(s). Su diagrama de Bode corresponde con al de la Figura 3.34.
En este caso es una función de transferencia sin polos con parte real positiva
(P = 0), pero con dos cortes con fase −180◦ y ganancia positiva, uno con
fase creciente y otro con fase decreciente (C+ = C− = 1). Además, es una
función con un integrador y ganancia en dc sin integardores positiva, por lo
que C0 también es igual a cero. Por tanto, el criterio de Bode Generalizado
determina que esta función de transferencia también es estable.
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Figura 3.33: Diagrama de Bode de la función de transferencia LAeα,iα(s).
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Figura 3.34: Diagrama de Bode de la función de transferencia LAvarm,conv,iα(s).

Por último, se analiza la estabilidad de la función de transferencia entre la
corriente de referencia, iα,ref , y la salida, iα, pero ahora ya considerando todos
los términos resonantes del lazo de control. El lazo abierto de esta función de
transferencia se expresa en la Ecuación 3.40 y su diagrama de Bode se muestra
en la Figura 3.35.

LAiref ,iα(s) =
PIR(s) ·AF (s) · Fi(s) ·DT (s)

ZL(s) + Zred(s)− Fv(s) ·DT (s) · Zred(s) +DEN(s)
, (3.40)

donde DEN(s) = DT (s) · Fi(s) · [R5f (s) +R7f (s)].
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Figura 3.35: Diagrama de Bode de la función de transferencia LAiref ,iα(s).
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Se aplica de nuevo el GBC para determinar su estabilidad. La función de
transferencia no tiene polos en el semiplano derecho (P = 0). Además, tiene
un integrador y ganancia dc sin integradores positiva, por lo que C0 = 0. Por
último, del diagrama de Bode se comprueba que no hay cortes con gananacia
positiva (C+ = C− = 0). En consecuencia, esta función también es estable.

Puede concluirse, por tanto, que el lazo de control de corriente es estable.
Además, como los márgenes de ganancia de LAiref ,iα(s) y LAvarm,conv ,iα(s)
no son muy grandes, conviene estudiar la estabilidad relativa del lazo de
control. Es decir, conviene comprobar si el lazo va a seguir siendo estable
ante variaciones en la función de transferencia en lazo abierto. Para ello, se
estudia la distancia del diagrama de Nyquist de la función de transferencia
en lazo abierto al punto (−1, 0j) [VIL12]. Como se ha visto en la
interpretación del criterio de Bode, en relación con el criterio de Bode
Generalizado, este valor es un buen indicador sobre si puede cambiar el
número de cortes contados en el diagrama de Bode y, por tanto, cambiar la
estabilidad del sistema.

La Figura 3.36 representa el módulo de uno más la función de transferencia
en lazo abierto, tanto para LAiref ,iα(s) como para LAvarm,conv ,iα(s). Es decir,
indica para todas las frecuencias, el módulo de la distancia del diagrama de
Nyquist de estas funciones al punto (−1, 0j).
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Figura 3.36: Estudio de la estabilidad relativa de LAiref ,iα(s) y LAvarm,conv,iα(s).

De forma orientativa, es habitual tratar de asegurar que ningún punto
del diagrama tenga un módulo menor a -6 dB [VIL12]. Esto supone que el
diagrama de Nyquist no entre, para ninguna frecuencia, en un ćırculo de radio
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0,5 con origen en el punto (−1, 0j). Aśı, se garantiza una cierta distancia
de seguridad, además de un margen de fase mı́nimo de 30◦ y un margen de
ganancia mı́nimo de 6 dB. Los mı́nimos de los dos diagramas mostrados en la
Figura 3.36 son ligeramente inferiores a -6 dB. Esto es debido a la alta ganancia
del término resonante del quinto armónico, necesaria para poder asegurar una
buena cancelación. Por tanto, se da por válida la estabilidad relativa del lazo
de control y se procede a su validación por simulación.

3.5.2. Validación por simulación

Se parte de la simulación en el entorno PSIM utilizada para la validación del
lazo de control de la magnetización de los transformadores de alta frecuencia,
pero sustituyendo la carga RL trifásica por fuentes de tensión que emulen
la red. En cuanto al control, se incorpora otro bloque, correspondiente en
este caso al controlador maestro. En él se incluye el código de los lazos de
control de corriente diseñados en el apartado anterior, además de la unidad de
sincronización con la red (PLL).

Para validar los lazos de control de corriente se imponen unas referencias
en los ejes d y q, que son las que luego estarán determinadas por los lazos
de control externos. En concreto, se fija en la simulación una referencia de
corriente en el eje d, id,ref = 4 A, y una refencia en el eje q, iq,ref = 0 A.
Además, en un máximo de la corriente de red de la fase R, iR, se modifica el
valor de la corriente en el eje d hasta los 6 A. Los resultados de la simulación
para una tensión de bus de 60 V y una tensión de red de fase de 24 V se
muestran en la Figura 3.37. Se puede comprobar que se consigue un correcto
seguimiento de la corriente de referencia gracias a la ganancia elevada del
armónico a frecuencia de red. Además, el lazo de control es capaz de seguir en
cuestión de milisegundos el cambio en la referencia. También se observa que el
control cancela correctamente los armónicos de baja frecuencia generados por
la unidad de conversión.

En la simulación de la Figura 3.37, la red no incluye armónicos. Como
se ha explicado anteriormente, el lazo se ha diseñado para cancelar tanto los
armónicos que genera la unidad de conversión como los armónicos de red. Si se
añade ahora a la red componentes armónicas al quinto y séptimo armónico con
amplitud de un 3 % de la tensión de red, los resultados son los mostrados en
la Figura 3.38. Se observa que se sigue realizando un correcto seguimiento de
la corriente de referencia, además de cancelar notablemente los armónicos que
tiene la red. Por tanto, queda validado el control de las corrientes inyectadas
en red.
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Figura 3.37: Validación de los lazos de control de corriente sin armónicos en la red.

Figura 3.38: Validación de los lazos de control de corriente con armónicos en la red.
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3.6. Control de la tensión dc total

3.6.1. Modelizado y diseño del lazo de control

El siguiente lazo que se presenta es el que controla la tensión dc total de la
estructura. Este lazo tiene como referencia las tensiones dc de las Ns unidades
de conversión, y proporciona como salida la corriente de referencia en el eje d,
id,ref , que sirve como referencia de los lazos de control de corriente.

El lazo de control de la tensión dc total es el mostrado en la Figura 3.39.
Como se puede observar, en el lazo se controla la suma del cuadrado de cada
una de las tensiones dc de las Ns unidades de conversión, v2dc,T . Se opta por
controlar este valor en lugar del cuadrado de la suma de las tensiones para
facilitar el modelizado. La principal ventaja de controlar la tensión de bus al
cuadrado en lugar de controlar la tensión de bus es que la acción de control
generada es la referencia de potencia activa del sistema de conversión. De
esta manera, se obtiene una referencia de potencia sin tener que multiplicar la
acción de control por la tensión de bus, algo que es necesario si no se controla
la tensión de bus al cuadrado [HAR07, ZHA10].

Figura 3.39: Esquema de control de la tensión dc total.

El controlador seleccionado para este lazo de control es de nuevo un
proporcional-integral, PI(s), ya que interesa conseguir un error en continua
en estado estacionario nulo. La acción generada por el controlador es
básicamente la entrada de un bloque que modela un lazo cerrado de control
de potencia, LCpot(s). La función de transferencia de este lazo de potencia
puede obtenerse a partir de la función de transferencia en lazo cerrado de los
lazos de corriente desarrollados en la sección anterior, LCcorr(s), como se
muestra en la Figura 3.40.
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Figura 3.40: Equivalencia entre el lazo cerrado de potencia y los lazos de control de corriente.

Al igual que en los lazos que se han presentado en las secciones anteriores,
se debe tener en cuenta la implementación digital del lazo mediante D(s). No
obstante, el lazo de control de tensión ya incluye la función de transferencia en
lazo cerrado del lazo de control de corriente, por lo que incluye sus retrasos.
Por tanto, únicamente deben tenerse en cuenta nuevos retrasos si el lazo de
control de tensión y los lazos de control de corriente tienen diferentes tiempos
de muestreo.

El bloque DSC(s) representa el digital-signal-cancellation, que es un filtro
utilizado para eliminar el rizado en el bus dc al doble de la frecuencia de red y
sus múltiplos impares. Se utiliza un DSC(s) en lugar de un filtro de ventana
deslizante ya que introduce un menor retraso en el sistema de control. Aunque
las unidades de conversión de la topoloǵıa propuesta son trifásicas, este rizado
aparece durante huecos de tensión asimétricos. La función de transferencia en
z de este filtro digital es:

DSC(z) =
1 + z−N

2
, (3.41)

donde N = (T/2)/Ts, siendo T el periodo de la frecuencia principal a
cancelar y Ts el periodo de muestreo del lazo de tensión. Al igual que con los
retardos debidos a la implementación digital, la función de transferencia en
el dominio de Laplace correspondiente a este filtro digital se puede obtener
con una aproximación de Padé, cuyo orden depende de la frecuencia hasta la
que se necesita que la aproximación sea válida.

La planta del sistema recoge la relación entre la tensión v2dc,T y la potencia
intercambiada con el conjunto de condensadores de los buses de continua de
las Ns unidades de conversión, PC,T . Para una única unidad de conversión,
esta relación es:

PC,i = vdc,i · ic = vdc,i · Ci ·
d(vdc,i)

dt
. (3.42)

Realizando un cambio de variable para expresarlo en función del cuadrado
de la tensión, v2dc, se obtiene que:

PC,i =
1

2
· Ci ·

d(v2dc,i)

dt
. (3.43)
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Por tanto, para el total de las Ns unidades de conversión:

PC,T =

i=Ns∑
i=1

1

2
Ci ·

d(v2dc,i)

dt
=

1

2
Ci ·

i=Ns∑
i=1

d(v2dc,i)

dt
=

1

2
Ci ·

d(v2dc,T )

dt
. (3.44)

De esta manera, la función de transferencia ZC(s) puede expresarse como:

ZC(s) =
v2dc,T
PC,T

=
2

Ci · s
, (3.45)

donde v2dc,T es la suma del cuadrado de la tensión dc de cada unidad de
conversión. Cabe destacar que esta función de transferencia es independiente
del número de unidades de conversión, ya que Ci es el condensador de bus de
una unidad.

Si Ppv,T fuera independiente de v2dc,T , la planta a controlar seŕıa
unicamente la función de transferencia ZC(s). Sin embargo, ambas variables
están relacionadas por la curva P-V del generador fotovoltaico. Esta relación
se puede obtener mediante el modelo en pequeña señal del generador
fotovoltaico. Aśı, asumiendo constantes la temperatura y la irradiancia, para
el punto de trabajo a tensión Vdc, la potencia fotovoltaica en pequeña señal
se puede expresar como:

P̂pv =
∂Ppv
∂vdc

∣∣∣∣
Vdc

· v̂dc (3.46)

donde las variables con el acento circunflejo representan variables en pequeña
señal. A partir de la siguiente relación:

v̂dc =
v̂2dc

2 · Vdc
, (3.47)

la Ecuación 3.46 puede reescribirse como:

P̂pv =
1

2 · Vdc
· ∂Ppv
∂vdc

∣∣∣∣
Vdc

· v̂2dc . (3.48)

Desarrollando la derivada del producto Ppv = vdc · idc, también se obtiene
que:

∂Ppv
∂vdc

∣∣∣∣
Vdc

= Idc +
∂idc
∂vdc

∣∣∣∣
Vdc

· Vdc . (3.49)

Agrupando la Ecuación 3.48 y la Ecuación 3.49 y reordenando, la relación
entre la tensión dc total y la potencia fotovoltaica queda finalmente igual a:

P̂pv = −1

2
·

(
− ∂idc
∂vdc

∣∣∣∣
Vdc

− Idc
Vdc

)
· v̂2dc = −gpv − g0

2
· v̂2dc = −gt

2
· v̂2dc , (3.50)
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donde gpv es la conductancia dinámica y g0 la conductancia estática. La
resta entre la conductancia dinámica y la conductancia estática es igual a la
conductancia total, gt.

Por último, el bloque Fv(s) del lazo de control representa el filtrado
analógico de la tensión de bus de cada unidad de conversión. De esta manera,
el lazo de control queda finalmente como se muestra en la Figura 3.41.

Figura 3.41: Lazo de control de la tensión dc total de la estructura de conversión.

Una vez modelizado el lazo de control, se procede a su diseño. Se diseña el
controlador PI(s) para el caso de conductancia total nula (punto de máxima
potencia), y para un margen de fase de 50◦ y una frecuencia de corte de
20 Hz. La función de transferencia en lazo abierto del lazo de control a estudio
se representa en la Ecuación 3.51.

LAv2dc,T
(s) = PI(s) ·D(s) · LCcorr,d(s) · ZC,pv(s) · Fv(s) ·DSC(s) (3.51)

El diagrama de Bode con el controlador diseñado para las caracteŕısticas
de la Tabla 3.2 y la Tabla 3.3 es el mostrado en la Figura 3.42. Se utiliza el
criterio de Bode Generalizado (GBC) para analizar la estabilidad de la función
de transferencia LAv2dc,T

(s). Para gt = 0S, es una función con cero polos en

el semiplano derecho (P = 0). Del diagrama de Bode de la Figura 3.42 se
comprueba que C+ = C− = 0. Por último, se trata de una función con dos
integradores (el debido a PI(s) y a ZC(s)), ganancia en dc sin integradores
negativa y fase a frecuencia 0+ Hz mayor que −180◦, por lo que acudiendo a
la Tabla 3.1, C0 = 0. Por tanto, es un lazo de control estable.

Sin embargo, para analizar la estabilidad del sistema, no solo hay que
tener en cuenta el punto de máxima potencia, sino que es necesario estudiar
el rango de conductancia total en el que el lazo de control debe ser estable.



144 Caṕıtulo 3
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Figura 3.42: Diagrama de Bode de la función LAv2
dc,T

(s).

Para la validación de este lazo se va a utilizar el generador fotovoltaico cuya
curva P-V y valores de conductancia total, dinámica y estática se muestran
en la Figura 3.43.

Figura 3.43: Caracteŕısticas del generador fotovoltaico utilizado para la validación por simu-
lación del lazo de control de tensión dc total.
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A la vista de los resultados de la Figura 3.43 se selecciona un rango de
conductancia total de -0,2 a 1,2 S. Se puede observar que, mientras que las
conductancias dinámica y estática son siempre positivas, la conductancia total
puede ser positiva o negativa. De hecho, es positiva cuando se trabaja por
encima del punto de máxima potencia, nula en el punto de máxima potencia,
y negativa a tensiones inferiores al punto de máxima potencia. Este hecho
tiene su influencia en la estabilidad del lazo de control.

Desarrollando la equivalencia de bloques entre ZC(s) y la influencia de la
curva P-V del generador fotovoltaico, se obtiene que:

ZC,pv(s) =
2

Ci · s+ gt
. (3.52)

Por tanto, la variación del signo de gt se traduce en que el polo de
ZC,pv(s) se mueve entre el semiplano izquierdo y el derecho. En concreto, si
gt es positiva, el polo está en el semiplano izquierdo, mientas que si gt es
negativa, el polo está en el semiplano derecho.

La Figura 3.44 muestra el diagrama de Bode para los casos de conductancia
total máxima y mı́nima, superpuestos al caso ya estudiado de gt = 0. Se
analiza la estabilidad para cada uno de los dos nuevos casos de gt. En primer
lugar, se analiza el caso de conductancia total máxima, gt,max. La función de
transferencia en lazo abierto sigue sin tener polos en el semiplano derecho ni
cortes del diagrama de Bode que deban contabilizarse. Es decir, P = C+ =
C− = 0. Sin embargo se trata ahora de una función con un integrador (ya
que gt 6= 0 hace que ZC,pv(s) no tenga un polo en el origen) y ganancia dc
sin integradores positiva. De nuevo, este es un caso de C0 = 0, por lo que el
sistema de control es estable.

Para el caso de conductancia total mı́nima, gt,min, la función de
transferencia tiene un polo en el semiplano derecho (P = 1), debido al valor
negativo de la conductancia total. Además, en el diagrama de Bode se
observa un corte 180◦ con ganancia positiva y fase creciente (C+ = 1). Por
último, en este caso la función de transferencia tiene de nuevo un integrador,
pero ganancia en dc negativa. Por tanto C0 = −1 y la función de
transferencia es nuevamente estable (1 − [2 · 1 + (−1)] = 0). Este seŕıa un
nuevo caso en el que el criterio tradicional de Bode y sus revisiones fallaŕıan
en la determinación de la estabilidad, pero en el que el GBC determina
correctamente la estabilidad. Una vez se ha comprobado que el lazo de
control es estable para el rango de conductancia total de interés, se puede
proceder a la validación del control por simulación.
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Figura 3.44: Diagrama de Bode de la función LAv2
dc,T

(s) para diferentes valores de conduc-

tancia total, gt.

3.6.2. Validación por simulación

De nuevo se parte de la simulación en el entorno PSIM utilizada para la
validación del lazo que regula la magnetización de los transformadores de
alta frecuencia y los lazos que controlan las corrientes inyectadas en red. En
este caso, se sustituye la fuente de tensión dc utilizada hasta ahora en la
entrada de la etapa dc/ac de la unidad de conversión, por una fuente de
corriente dependiente de tensión con las caracteŕısticas del generador
fotovoltaico mostrado en la Figura 3.43. Además, en el bloque que emula el
controlador maestro se incluye el código correspondiente al lazo desarrollado
en esta sección. Aśı, el lazo de tensión total es ahora el que genera la
referencia de corriente en el eje d, id,ref , necesaria para los lazos de control
de corriente. Se mantiene en la simulación una referencia iq,ref = 0A.

La Figura 3.45 muestra los resultados de la simulación llevada a cabo en la
que se han introducido diversos escalones en la tensión dc de referencia. Como
se puede observar en la Figura 3.43, el punto de trabajo a 55 V corresponde un
valor de conductancia total positivo, el de 50 V con un valor positivo cercano
a cero, y el de 45 V con un valor de conductancia total negativo.

Los resultados de la simulación demuestran que el lazo de control
diseñado es estable y realiza un correcto seguimiento de la referencia.
Además, se puede observar que la respuesta del lazo es diferente en función
del punto de trabajo. Esto puede comprenderse con los diagramas de Bode
de la Figura 3.44. Cuando el punto de trabajo es cercano a la tensión de
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circuito abierto, es decir, correspondiente a valores de gt cercanos al máximo,
el lazo abierto tiene una frecuencia de corte baja y un margen de estabilidad
alto. Por ello, se alcanza el valor de referencia sin realizar un
sobrepasamiento, pero con una dinámica no muy rápida. Por el contrario,
cuando se trabaja cerca del punto de máxima potencia o incluso a valores de
tensión correspondientes a conductancias negativas, la frecuencia de corte del
lazo es mucho mayor y el margen de fase es algo menor. Por ello, se alcanza
el valor de referencia más rápido, pero con un ligero sobrepasamiento.

Figura 3.45: Resultados de simulación de la validación del lazo de control de tensión total.

En este apartado se ha realizado la validación con una única unidad de
conversión, ya que el lazo diseñado garantiza el seguimiento de la suma de las
tensiones de referencia de las unidades de conversión, pero no el seguimiento
de la tensión dc de referencia de cada unidad. En la siguiente sección, se
desarrollan los lazos necesarios para este control individual de tensión dc y se
incluyen simulaciones con más de una unidad de conversión en serie.

3.7. Control de la tensión dc de cada unidad de
conversión

3.7.1. Modelizado y diseño de los lazos de control

En este último apartado, se presentan los lazos que controlan la tensión dc
individual de cada una de las Ns unidades de conversión. Tal y como se ha
mostrado en el esquema general de control de la Figura 3.14, por cada
conjunto de Ns unidades de conversión, hay Ns − 1 lazos de control de
tensión dc individual.
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La Figura 3.46 muestra uno de estos lazos y la relación entre ellos. Como
se observa en la Figura 3.46, cada uno de estos lazos, en base a la referencia
de tensión proporcionada por un algoritmo MPPT, vDC,i,ref , determina la
fracción de la señal modulante total que le corresponde a una determinada
unidad de conversión, fm,i. A la última unidad de la serie, la unidad Ns, le
corresponde la señal modulante que no se le ha asignado a la suma del resto
de las Ns − 1 unidades de conversión anteriores. De esta manera, gracias al
lazo de control total, si las Ns − 1 primeras unidades de conversión siguen
a su referencia, la unidad Ns también lo hará. Cabe destacar que aunque
esta estrategia de control se ha investigado anteriormente en [RIV12, XIA15,
YU15], el lazo de la Figura 3.46 es particular de la topoloǵıa MV-CSQT y es
una de las propuestas de esta tesis.

Figura 3.46: Lazo de control de la tensión dc individual y relación entre los Ns − 1 lazos.

Como se observa en la Figura 3.46, el controlador utilizado en este lazo
de control es nuevamente un controlador proporcional-integral, PI(s), para
garantizar un error en continua en estado estacionario nulo. Como ya se ha
indicado, la acción de control generada por el lazo es la fracción de la
modulante total que le corresponde a la unidad de conversión, fm,i. Esta
fracción se multiplica por el módulo de la modulante total en los ejes αβ,
|mtot,αβ|, obteniendo aśı las componentes de la modulante correspondiente a
esa unidad de conversión, mi,αβ. El valor |mtot,αβ| vaŕıa a la dinámica del
lazo de control de corriente, es decir, lo hace rápidamente en comparación
con la dinámica del lazo de control de tensión dc individual. Por tanto,
aunque su valor depende del punto de trabajo del sistema de conversión,
puede asumirse como constante a la dinámica de este lazo.
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Los retrasos debidos a la implementación digital de este lazo se modelan
mediante DT (s) y son los mismos que los del control de corriente, ya que los
Ns − 1 lazos de control de tensión dc individual también se incluyen en el
controlador maestro.

La planta del sistema parte de la modulante de la unidad de conversión en
los ejes αβ, mi,αβ, y, teniendo en cuenta la ganancia del convertidor y el valor
eficaz de la corriente inyectada en red, calcula la potencia ac de la unidad de
conversión, Si. Despreciando las pérdidas y haciendo una equivalencia entre la
potencia en dc y en ac, se llega a una equivalencia de corrientes en el bus dc
de la unidad de conversión, de la que finalmente se obtiene la relación con la
tensión dc.

Por último, Fv(s) representa el filtrado analógico de la tensión de bus y
DSC(s) el filtro digital utilizado para cancelar el rizado al doble de la
frecuencia de red y sus múltiplos impares (igual que el utilizado en el lazo de
control de la tensión dc total).

Tras desarrollar el lazo de control, se procede ahora a su diseño. Se recuerda
que las frecuencias de corte seleccionadas para los lazos de control de corriente
y de tensión dc total son 100 y 20 Hz respectivamente. Los lazos de control
de tensión dc individual son los más lentos de todos, siendo su frecuencia de
corte igual a 10 Hz. La función de transferencia del lazo abierto del control de
tensión dc individual es:

LAvdc,i(s) = PI(s) ·DT (s) ·
(
|mtot,αβ| ·

3

2
√

2
· fred ·

n2

n1

)
·

·G(s) · Fv(s) ·DSC(s) .

(3.53)

Se sintoniza el controlador PI(s) para una frecuencia de corte de 10 Hz,
un margen de fase de 60◦ y |mtot,αβ| =

√
3/2. El diagrama de Bode resultante

se muestra en la Figura 3.47. También se representa en la Figura 3.47 el
caso de |mtot,αβ| = 4 ·

√
3/2, que es el máximo valor que puede tomar un

sistema de conversión con 4 unidades de conversión (sistema utilizado en las
simulaciones que se realizan en el siguiente apartado). Además, se incluye el
caso de |mtot,αβ| = 0.1 ·

√
3/2. Para el caso de un sistema con 4 unidades

de conversión, esta situación corresponde a un ı́ndice de modulación de un
3 % en cada unidad de conversión. Se toma este caso como ĺımite inferior de
funcionamiento de las unidades de conversión. El motivo de que aparezca del
factor

√
3/2 en todos estos valores proviene del convenio utilizado para la

transformación de las variables a los ejes αβ.
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Figura 3.47: Diagrama de Bode de la función LAvdc,i(s) para diferentes valores de |mtot,αβ |.

Analizando la estabilidad del lazo con el criterio de Bode Generalizado,
GBC, se observa que la función de transferencia LAvdc,i(s) no tiene polos en el
semiplano derecho, P = 0, para ninguno de los valores de |mtot,αβ|. Además,
en ninguno de los diagramas de Bode se observan cortes con ganancia positiva
(C+ = C− = 0). Por último, la función de transferencia para los tres casos
tiene dos integradores, ganancia en dc sin integradores positiva y fase a 0+ Hz
mayor que −180◦, por lo que C0 = 0. Se comprueba, por tanto, que el lazo de
control es estable para los valores de |mtot,αβ| comprendidos entre 0.1 ·

√
3/2

y 4 ·
√

3/2. No obstante, para el caso de |mtot,αβ| = 4 ·
√

3/2, el lazo es más
rápido (aumenta la frecuencia de corte de 10 a 33 Hz) y más oscilante (se reduce
el margen de fase de 60◦ a 40◦ y el margen de ganancia de 21,5 a 9,5 dB).
También se observa en la Figura 3.47 que para el caso de |mtot,αβ| = 0.1·

√
3/2,

el control es más lento (la frecuencia de corte baja hasta los 2 Hz) y también
tiene una estabilidad relativa diferente (el margen de fase se ha reducido hasta
los 30◦ y el margen de ganancia ha aumentado hasta los 41 dB).

3.7.2. Validación por simulación

A continuación se realiza la validación por simulación de los lazos de control
de tensión dc individual. En este caso no se realiza con el modelo de PSIM
utilizado hasta ahora, sino que se elabora un nuevo modelo de simulación en
el programa Simulink. Este nuevo modelo incluye 4 unidades de conversión,
modeladas cada una de ellas por fuentes de tensión controladas. Aśı, se
agiliza la simulación, pudiendo simular varios segundos sin que el tiempo de
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simulación sea alto. Al igual que en el modelo de PSIM, en el nuevo modelo
se incluye un bloque que emula el controlador maestro y que tiene el código
correspondiente a la sincronización con la red, el lazo de tensión dc total, los
lazos de corriente y los lazos de tensión dc individual. Además, se incluye un
bloque que emula el controlador esclavo de cada una de las unidades de
conversión.

En esta validación se comprueba, en primer lugar, el correcto
funcionamiento de los Ns − 1 lazos de control cuando todas las unidades de
conversión tienen una irradiancia similar. Posteriormente, se simulan
desequilibrios de potencia debidos a variaciones grandes de irradiancia entre
las unidades. Finalmente, se analizan limitaciones de potencia no debidas a
variaciones de irradiancia. Con objeto de que los resultados representen
situaciones más realistas y se acerquen al funcionamiento en una gran planta
fotovoltaica, se modifican algunas caracteŕısticas del sistema de conversión.
Por ejemplo, se aumenta la potencia de cada unidad de conversión hasta los
300 kVA, para que sea ahora similar a la potencia obtenida en el diseño
óptimo del sistema fotovoltaico del Caṕıtulo 5. Como las unidades de
conversión son ahora de mayor potencia, el generador fotovoltaico asociado a
cada una de ellas también se modifica. La curva P-V del generador empleado
para esta validación se muestra en la Figura 3.48, donde cada curva
corresponde a un valor de irradiancia diferente. De la misma manera, la
tensión de la red a la que se conecta el sistema de conversión pasa a ser 2 kV
(500 V por unidad de conversión). Por último, se incluye un interleaving
entre las cuatro unidades de conversión.

Figura 3.48: Curva P-V del generador fotovoltaico de cada unidad de conversión utilizado
para la validación por simulación del lazo de control de tensión dc individual.
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Funcionamiento ante irradiancias similares

En primer lugar, se realiza una simulación en la que se vaŕıan a escalones las
tensiones de referencia de las unidades de conversión. En esta simulación, todas
las unidades trabajan con una irradiancia igual a 1000 W/m2. Los resultados
se muestran en la Figura 3.49.

La simulación comienza con las cuatro unidades de conversión en el
punto de trabajo correspondiente a circuito abierto. A partir de ah́ı, en el
instante tA se activa el lazo de control de corriente con una referencia fija y
la modulante total se reparte a partes iguales entre las 4 unidades de
conversión. Posteriormente, en tB, se activa el lazo de tensión dc total con
una referencia de tensión de 1300 V para las 4 unidades de conversión y se
sigue repartiendo la modulante total a partes iguales. Como en la simulación
apenas existen diferencias entre las unidades de conversión y la irradiancia es
exactamente la misma para todas ellas, el reparto de la modulante total a
partes iguales entre las 4 unidades de conversión hace que la tensión dc de
todas ellas sea aproximadamente la misma, e igual a la tensión de referencia.

En tC se activan los Ns − 1 lazos de control de tensión dc individual. A
partir de ah́ı se comienza a variar la tensión de referencia de las unidades de
conversión, haciendo que cada una de ellas trabaje a una tensión dc diferente.
En la simulación, la unidad Ns corresponde con la unidad de conversión 4. En
el zoom de la Figura 3.50 se puede comprobar cómo cada una de las unidades
de conversión sigue correctamente su referencia.

El seguimiento de la referencia no es exactamente el mismo en todas las
unidades de conversión debido a varios motivos. En primer lugar, se debe a
que las Ns − 1 primeras unidades de conversión disponen de lazos de control
de tensión dc individual, mientras que, como se observa en la Figura 3.46, a
la unidad Ns le corresponde siempre la modulante restante. Esto hace que,
como ya se hab́ıa anticipado, la unidad de conversión Ns sea la que absorba
transitoriamente las diferencias entre las tensiones de referencia y la
tensiones reales y, por tanto, sea la unidad que más tarda en alcanzar el valor
de su tensión de referencia. En segundo lugar, el seguimiento de la tensión de
referencia también está influido por el punto de trabajo del panel fotovoltai-
co, al igual que en el lazo de control de la tensión dc total. No obstante, en el
lazo de tensión dc individual no se ha estudiado esta influencia en detalle, ya
que el principal objetivo de esta validación es mostrar el correcto
funcionamiento del control en situaciones con desequilibrios de potencia
entre las unidades de conversión. Para analizar este aspecto se debeŕıa
estudiar la relación entre vDC e ipv con el modelo en pequeña señal del
generador [URT19a], tal y como se ha hecho en el lazo de tensión dc total.



Control de la topoloǵıa MV-CSQT 153

Figura 3.49: Validación del lazo de control de tensión dc individual introduciendo escalones
en las tensiones de referencia a mano.

Figura 3.50: Zoom de la Figura 3.49 comparando las tensiones medidas con sus referencias.

Una vez validado el funcionamiento del lazo propuesto, se incluye un
algoritmo MPPT por cada unidad de conversión. Se decide utilizar un
algoritmo de perturbación y observación [ABD11]. Para comprobar su



154 Caṕıtulo 3

funcionamiento, se simula el sistema de conversión con una irradiancia inicial
de 1000 W/m2 en todas las unidades de conversión. Una vez todas las
unidades se encuentran trabajando a la tensión correspondiente al punto de
máxima potencia, se reduce la irradiancia de la unidad de conversión 3 hasta
los 600 W/m2 entre el segundo 10,5 y el 14,5. Los resultados se muestran en
la Figura 3.51, donde la unidad Ns sigue correspondiendo a la unidad de
conversión 4.

El hecho de bajar la irradiancia en una de las unidades de conversión
repercute en todo el sistema de conversión. Cuando se reduce la potencia en la
unidad de conversión número 3, la corriente de red disminuye. Esto implica que
en el resto de unidades de conversión, para seguir dando la misma potencia,
se debe aumentar la tensión de salida. Para ello, se aumenta su ı́ndice de
modulación. La Figura 3.52 (a) muestra, para el caso de la Figura 3.51, la
corriente en la fase R. La Figura 3.52 (b) muestra el módulo de la modulante
en los ejes αβ. De nuevo, el máximo de este módulo no es 1 sino

√
3/2, debido

al convenio utilizado para la transformación de las variables a los ejes αβ.

Se puede comprobar que, cuando baja la irradiancia de la unidad de
conversión número 3 (a partir del segundo 10,5), su ı́ndice de modulación se
reduce. Esto se debe a que, aunque la corriente inyectada en red disminuye,

Figura 3.51: Tensiones dc del sistema de conversión con variación de la irradiancia en la
unidad de conversión 3.
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(a) (b)

Figura 3.52: (a) Corriente en la fase R y (b) Módulo de la modulante en los ejes αβ para la
simulación correspondiente con la Figura 3.51.

la potencia de esta unidad de conversión lo hace en mayor proporción. Por
tanto, es necesario reducir su tensión de salida bajando su ı́ndice de
modulación. En el resto de unidades de conversión, como ya se hab́ıa
explicado anteriormente, el ı́ndice de modulación aumenta para seguir dando
la misma potencia. Además, cabe destacar que aunque cada unidad de
conversión tiene un ı́ndice de modulación diferente, en todo momento se
garantiza que la suma de las modulantes de las 4 unidades de conversión es
la requerida por el lazo de control de corriente.

Funcionamiento ante grandes desequilibrios de potencias entre las
unidades de conversión

En la simulación anterior, se ha reducido la irradiancia de la unidad de
conversión número 3 hasta un valor de 600 W/m2. ¿Qué pasaŕıa si siguiese
bajando la irradiancia? La tendencia seŕıa la misma. Es decir, la unidad de
conversión 3 seguiŕıa bajando su ı́ndice de modulación y el resto de unidades
de conversión seguiŕıan subiendo. Sin embargo, llegaŕıa un momento en el
que, para que las unidades de conversión con más irradiancia diesen la
potencia correspondiente al punto de máxima potencia de su generador
fotovoltaico, seŕıa necesario un ı́ndice de modulación superior al 100 %. Es
decir, llegaŕıa un momento en el que las unidades de conversión con más
potencia saturaŕıan.



156 Caṕıtulo 3

Llegado este caso, el sistema de conversión alcanzaŕıa el ĺımite del
desequilibrio de potencias entre unidades de conversión de la misma serie.
Esto tiene consecuencias importantes ya que, por ejemplo, las unidades de
conversión saturadas no dan toda su potencia disponible. Además, el reparto
de las tensiones de control entre las unidades de conversión se ve afectado.
Por tanto, es necesario saber cuál es el escenario que, ante un desequilibrio
de potencia, garantiza un correcto seguimiento de la corriente de referencia y
una máxima inyección de potencia en la red.

El problema de desequilibrio de potencias entre unidades de conversión
es un problema de optimización en el que la función objetivo a maximizar
es la suma de la potencia de cada unidad de conversión, Si. Utilizando la
Ecuación 2.6, este valor puede calcularse como:

Si = 3 · Vac,rms,i · Irms = 3 ·
(
vDC,i√

2
· n2

n1
· 0, 5 · fred ·mi

)
· Irms . (3.54)

Este problema de optimización está sujeto a las siguientes condiciones:

- La corriente inyectada en red es la misma para todas la unidades de
conversión.

- Cada unidad de conversión tiene que trabajar en la curva P-V
correspondiente a su generador fotovoltaico y a una tensión mayor o
igual que la del punto de máxima potencia.

- Ninguna unidad de conversión puede saturar.

- La suma vectorial de las tensiones de salida de cada unidad de conver-
sión debe ser igual que la suma vectorial de la cáıda de tensión en la in-
ductancia del filtro de salida y la tensión de red.

La solución a este problema de optimización corresponde a un escenario
en el que cada unidad de conversión trabaja en el punto de máxima potencia
de su generador fotovoltaico, siempre y cuando no sature. Si alguna unidad
de conversión necesita un ı́ndice de modulación mayor al 100 % para trabajar
en el punto de máxima potencia de su generador fotovoltaico, la solución del
problema de optimización cambia. En este nuevo escenario, las unidades de
conversión que estaŕıan saturadas trabajan a una tensión mayor que la de su
punto de máxima potencia, dando toda la potencia que pueden, justo sin llegar
a saturar. Es decir, limitaŕıan su potencia. El resto de unidades de conversión
seguiŕıan trabajando en su punto de máxima potencia.

Para que el sistema de conversión se encuentre siempre en el escenario
correspondiente a una máxima inyección de potencia se deben seguir las
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consignas de los algoritmos MPPT hasta que alguna de las unidades de
conversión entre en saturación. A partir de ah́ı, las unidades de conversión
saturadas deben congelar sus algoritmos MPPT y subir su tensión de
referencia. De esta manera, el lazo de control de la tensión dc total bajará la
referencia de potencia total del sistema de conversión, lo que hará que baje
la referencia de corriente en el eje d. Gracias a ello, se modificará la
modulante total, el reparto entre las Ns unidades de conversión y, en
consecuencia, la modulante correspondiente a la unidad de conversión que
estaba saturada. Aśı, se debe ir subiendo la tensión de referencia de las
unidades saturadas hasta que la corriente baje lo suficiente como para que
ninguna unidad de conversión llegue a saturar.

Para ilustrar esta estrategia de control se realiza una nueva simulación.
En este caso, todas las unidades de conversión comienzan con una irradiancia
igual a 1000 W/m2. Una vez se encuentran trabajando en sus puntos de
máxima potencia, entre el segundo 9 y 10 se reduce rápidamente la
irradiancia de las unidades de conversión 1 y 2 a 600 W/m2 y la de la unidad
3 a 200 W/m2. Se deja que se alcance el estado estacionario de esta nueva
situación y, posteriormente, entre el segundo 19 y el 20, se recuperan los
valores de irradiancia originales. La tensión dc de cada unidad de conversión
se muestra en la Figura 3.53, relacionándola con la curva P-V
correspondiente a la irradiancia de cada momento. Además, en la
Figura 3.54 (a) se muestra la corriente en la fase R y en la Figura 3.54 (b) el
módulo de la modulante de cada unidad de conversión en los ejes αβ.
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Figura 3.53: Tensiones dc del sistema de conversión con variación de la irradiancia en las
tres primeras unidades de conversión.
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(a) (b)

Figura 3.54: (a) Corriente en la fase R y (b) Módulo de la modulante en los ejes αβ para la
simulación correspondiente con la Figura 3.53.

Como se puede comprobar, ante un desequilibrio de potencia entre las
unidades de conversión, la estrategia propuesta consigue que siempre se
inyecte la máxima potencia en la red. En la Figura 3.53, los puntos de
trabajo marcados con la letra A se corresponden con una irradiancia igual a
1000 W/m2 en todas las unidades de conversión. Al no haber desequilibrio
de potencia entre ellas, todas trabajan en el punto de máxima potencia.

A partir de ah́ı, se modifica la irradiancia en las tres primeras unidades
de conversión. Se puede comprobar que la modulante de la unidad de
conversión con menos irradiancia va bajando, mientras que la de las unidades
con más irradiancia va subiendo. De hecho, la unidad de conversión
número 4, que es la que no ve reducida la irradiancia, llega al ĺımite de
saturación. En consecuencia, se congela su MPPT y se comienza a subir su
tensión dc a escalones hasta que la reducción de la corriente inyectada en red
hace que la unidad de conversión deje de estar saturada. En este transitorio,
la unidad Ns es la que absorbe las continuas variaciones que se dan al
cambiar la tensión de referencia de la unidad de conversión saturada. Tras
este transitorio, se llega al escenario representado por la letra B, en el que las
tres primeras unidades de conversión trabajan en el punto de máxima
potencia correspondiente a su irradiancia, y la unidad número 4 trabaja
dando la potencia correspondiente a la corriente de red resultante y a un
ı́ndice de modulación del 100 %.

Finalmente, en la simulación se vuelven a recuperar los valores de irra-
diancia originales. En consecuencia, la unidad de conversión 4 deja de estar
saturada y se activa de nuevo su algoritmo MPPT. Aśı, se llega al escenario



Control de la topoloǵıa MV-CSQT 159

representado por la letra C, en el que todas las unidades de conversión
vuelven a trabajar en el punto de máxima potencia correspondiente a una
irradiancia de 1000 W/m2. De hecho, esta situación coincide con el
escenario A, estado en el que se encontraba el sistema de conversión antes de
que ocurriese el desequilibrio de potencia. Con estos resultados, queda
validada la estrategia de control ante desequilibrios de potencia.

Cabe destacar que, en esta simulación, se ha introducido otra ligera mo-
dificación en el control. Hasta ahora, la unidad de conversión número 4 era
siempre la unidad Ns y, por tanto, no teńıa un lazo de control de tensión dc
individual. Por ello, era la que transitoriamente absorb́ıa las variaciones entre
las tensiones de referencia y las medidas. Como cada unidad de conversión
puede tener una irradiancia diferente, para evitar que la unidad Ns sature
durante los transitorios, se decide que no sea siempre la misma unidad de
conversión. Aśı, se rota entre todas las unidades de conversión de manera que
la unidad Ns sea la que tenga un mayor margen con respecto a la saturación.
Para ello, es necesario un nuevo lazo de tensión dc individual, de manera que
cada unidad de conversión tenga el suyo. Sin embargo, a cada paso del
MPPT, en función del ı́ndice de modulación de cada unidad de conversión,
una de ellas queda asignada como Ns y se desactiva su lazo de control de
tensión dc individual, quedando habilitados los Ns − 1 lazos restantes.

Funcionamiento ante limitaciones de potencia no debidas a diferen-
cias de irradiancia

Finalmente, además de funcionar correctamente ante un desequilibrio de
potencia por diferencia de irradiancias, el sistema fotovoltaico también debe
ser capaz de realizar limitaciones en su potencia de salida. Las limitaciones
de potencia pueden, por ejemplo, estar impuestas por el operador de red, que
en un determinado momento imponga a la planta fotovoltaica un máximo en
la inyección de potencia activa. Este es un fenómeno común en las plantas
fotovoltaicas actuales, que no supone un problema para las configuraciones
fotovoltaicas tradicionales. En ellas, para conseguir la limitación de potencia
del sistema de conversión, se impone un valor máximo a la referencia de
potencia que proporciona el control de tensión. De esta manera, se limita la
corriente inyectada en red y, en consecuencia, la tensión de trabajo de los
inversores sube, haciendo que dejen de trabajar en el punto de máxima
potencia y entreguen únicamente la potencia de referencia.

En el caso de un sistema de conversión con la topoloǵıa propuesta, la
limitación de potencia se puede conseguir de la misma manera, es decir,
subiendo la tensión dc de las unidades de conversión. No obstante, se debe
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tener en cuenta que es necesario continuar con el reparto de la modulante
total entre las Ns unidades de conversión. Para ello, cuando se entra en modo
limitación de potencia, los Ns − 1 lazos de control de tensión dc individual se
mantienen activos, y se va asignando modulante a las unidades de conversión
de una en una. Se comienza con la primera unidad, y se le asigna la modu-
lante que determina su lazo de control de tensión dc individual. Después, se
hace lo mismo con la segunda unidad de conversión y se repite este proceso
con las siguientes unidades de conversión, hasta que queda menos modulante
por asignar que la requerida por el lazo de control de tensión individual. En
ese momento, únicamente se asigna a la unidad correspondiente la
modulante que queda por repartir y las unidades de conversión restantes
quedan sin modulante asignada, es decir, apagadas. Esta asignación de
modulante puede hacerse en cualquier orden. De hecho, si se detecta que se
lleva un cierto tiempo en modo limitación de potencia, puede ser conveniente
rotar a las unidades que tienen un mayor ı́ndice de modulación por las que
están apagadas, ya que de esta manera todas las unidades de conversión
envejecen de manera similar. Por otro lado, cabe destacar que cuando se
entra en modo limitación de potencia, se congelan los algoritmos MPPT y se
impone a las unidades de conversión una referencia un poco superior a la que
teńıan. De esta manera, se puede recuperar rápidamente la búsqueda del
punto de máxima potencia cuando se sale de la limitación de potencia.

Para mostrar el funcionamiento de la topoloǵıa en estos casos, se realiza
una última simulación. En ella, comienzan las cuatro unidades de conversión
con una irradiancia de 1000 W/m2. A partir de ah́ı, se introduce en el segundo
7,5 un ĺımite de potencia en la estructura y se deja evolucionar al sistema de
conversión hasta llegar a un nuevo escenario. Por último, para comprobar
que la limitación de potencia y el control con desequilibrios de potencia entre
unidades de conversión pueden funcionar conjuntamente, entre los segundos
10,5 y 11,5, se reduce la irradiancia de las unidades de conversión 1 y 2 hasta
los 600 W/m2 y la de las unidad 3 hasta los 200 W/m2. Es decir, la misma
variación que la de la simulación correspondiente a la Figura 3.53. Finalmente,
se elimina el ĺımite de potencia.

Los resultados de esta nueva simulación se muestran a continuación. La
Figura 3.55 muestra la tensión dc de cada unidad de conversión, de nuevo
relacionada con la curva del generador fotovoltaico utilizado en la simulación.
La Figura 3.56 (a) ilustra la potencia que inyecta el sistema de conversión
completo, Pmed, y la máxima potencia a la que se limita la referencia
generada con el lazo de control de tensión dc total, Pmax. Como se puede
comprobar, el funcionamiento del sistema de conversión es el correcto. Antes
de introducir la limitación de potencia, todas las unidades de conversión se
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encuentran trabajando en el punto de máxima potencia del generador foto-
voltaico (escenario A). Al introducir el ĺımite de potencia, la modulante total
se asigna entre las unidades de conversión. En este caso, las unidades 2 y 4
quedan trabajando con un ı́ndice de modulación del 100 % y a la unidad 1 se
le asigna la modulante restante. La unidad 3 se queda sin tensión de control
asignada y, por tanto, sube su tensión hasta la correspondiente al circuito
abierto. Esta situación se representa en la Figura 3.55 como el escenario B.
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Figura 3.55: Tensiones dc del sistema de conversión con variación de la irradiancia en las
tres primeras unidades de conversión.
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Figura 3.56: (a) Potencia que inyecta el sistema de conversión y (b) Módulo de la modulante
en los ejes αβ para la simulación correspondiente con la Figura 3.55.
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Por último, al introducir la variación de irradiancia, se sale de la
limitación de potencia y se llega al escenario C. Además, se sale con las
unidades 1 a 3 trabajando en sus puntos de máxima potencia, y la unidad
número 4 saturada, es decir, con un ı́ndice de modulación del 100 %. De
hecho, esta situación corresponde con el escenario B de la simulación
correspondiente a la Figura 3.53. De este modo, se comprueba el correcto
funcionamiento simultáneo del modo limitación de potencia y de los
desequilibrios de potencia.

En conclusión, gracias al control propuesto en esta sección, cada unidad
de conversión puede trabajar a una tensión dc diferente. Por tanto, se puede
decir que el sistema de conversión con la topoloǵıa propuesta cuenta con un
MPPT distribuido, que aumenta la enerǵıa extráıda del sistema de conversión
en comparación con la configuración de inversor central. No obstante, como
ya se ha visto en las simulaciones con variaciones de irradiancia, cuando el
desequilibrio de potencia entre las unidades de conversión es muy grande, la
potencia de alguna unidad de conversión puede quedar limitada. Esto hace
que, en realidad, se inyecte en red una potencia ligeramente menor que la que
podŕıa inyectar cada unidad de conversión por separado. En el Caṕıtulo 5
se cuantifica la pérdida energética debida a la conexión serie de unidades de
conversión.



Caṕıtulo 4

Validación experimental de la
topoloǵıa MV-CSQT

Tras presentar la topoloǵıa MV-CSQT en el Caṕıtulo 2 y su estructura de
lazos de control en el Caṕıtulo 3, en este caṕıtulo se lleva a cabo su
validación experimental. En primer lugar se detalla el montaje experimental
utilizado para las pruebas realizadas, justificando su dimensionado.
Posteriormente, se muestran los resultados obtenidos, que sirven para validar
el correcto funcionamiento de la topoloǵıa propuesta.

4.1. Caracteŕısticas del montaje experimental y
justificación del dimensionado

El montaje experimental cuenta con tres unidades de conversión, cada una
de ellas como la mostrada en la Figura 4.1. Como se puede observar, la
unidad de conversión está compuesta por las etapas de conversión descritas
en el Caṕıtulo 2: etapa dc/ac, etapa de aislamiento de alta frecuencia y etapa
ac/ac. Las caracteŕısticas principales de una unidad de conversión coinciden
con las utilizadas en la validación por medio de simulación y se resumen en
la Tabla 4.1.

El dimensionado de los componentes de cada unidad de conversión se ha
realizado con el objetivo de poder validar la modulación de la topoloǵıa, su
funcionamiento y el esquema de lazos de control propuesto. No obstante, como
ya se ha mencionado, en comparación con lo que seŕıa una unidad de conversión
de una gran planta fotovoltaica, son prototipos a pequeña escala.
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Etapa dc/ac

Convertidor ac/ac
+

Circuito protección
+

Signo corriente
+

Detección tensión 
salida

Transformadores 
de alta frecuencia

Controlador 
esclavo

Captaciones:
 im, vdc
+

Protección 
sobrecorriente

Figura 4.1: Unidad de conversión utilizada para la validación experimental de la toploǵıa.

Tabla 4.1: Caracteŕısticas principales de una unidad de conversión utilizada en la validación
experimental de la topoloǵıa.

Características principales de una unidad de conversión utilizada en la validación experimental 

Potencia nominal, Si 300 VA 

Corriente rms máxima de salida, Irms 4 – 6 A 

Frecuencia de conmutación, fsw 2 kHz 

Periodo de muestreo, Ts 500 µs 

Rango de tensión de entrada dc, vDC 40 – 60 V 

Relación de transformación de los transformadores de alta frecuencia, n1/n2 1/2 

Inductancia de fugas del transformador, LLCK  120 – 140 µH 

Inductancia magnética del transformador, Lm 7.4 – 7.8 mH 

Factor de reducción debido a las transiciones, fred 0.875 

Condensador de bus, Ci 6 mF 

Condensador del circuito de protección, Cp 100 µF 

 

 

La potencia de cada unidad de conversión se ha seleccionado igual a
300 VA, ya que las fuentes dc disponibles en el laboratorio son de esa
potencia. Además, la tensión máxima de salida de las fuentes utilizadas es de
60 V, por lo que se ha seleccionado este valor como la máxima tensión dc de
la unidad de conversión.
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El diseño de los transformadores de alta frecuencia ha determinado la
mayoŕıa de caracteŕısticas de la unidad de conversión. Aunque los requeri-
mientos de aislamiento en el prototipo son mucho menores que los de un
sistema de conversión que genera en media tensión, se ha querido mantener
la configuración con tres transformadores monofásicos. La frecuencia de estos
transformadores es igual a la frecuencia de conmutación de la unidad de
conversión, que se ha seleccionado para el prototipo igual a 2 kHz. Se ha
decidido utilizar este valor porque los primeros resultados obtenidos con la
herramienta de diseño óptimo del sistema de conversión (que se presenta en
el Caṕıtulo 5) indicaron que ésta era la frecuencia de conmutación óptima.

Los primeros resultados de la herramienta de diseño también
determinaron que el valor óptimo de potencia de cada unidad de conversión
era 300 kVA. Se contactó entonces con fabricantes de transformadores para
obtener diseños reales para esta potencia y frecuencia. Sus diseños reflejaron
la imposibilidad de reducir el valor de la inductancia de fugas del
transformador por debajo de un cierto ĺımite, debido a los requerimientos de
aislamiento del transformador. Por ello, en el prototipo se ha decidido
emplear transformadores cuyo valor de inductancia de fugas sea equivalente
a este ĺımite. Es decir, que tengan una inductancia de fugas tal que, para los
valores de tensión y corriente utilizados en el prototipo, el tiempo necesario
en las transiciones de activación y desactivación para que la corriente de red
circule por la inductancia de fugas o para que deje de hacerlo sea equivalente
al que se necesitaŕıa en una unidad de conversión de 300 kVA. En concreto,
el ĺımite de la inductancia de fugas se traduce en el prototipo a
aproximadamente 120 µH (referido al secundario del transformador).

El diseño del transformador del prototipo se ha realizado teniendo en
cuenta este valor de inductancia de fugas. Además, se ha considerado el
ĺımite de saturación y térmico. El resultado de diseño es el mostrado en la
Figura 4.2. El núcleo del transformador es de ferrita N27 con geometŕıa
PM 74/59. El devanado primario cuenta con 48 vueltas de cable circular de
cobre con sección AWG 15 y el devanado secundario con 96 vueltas de
AWG 17, distribuidas como muestra la Figura 4.2 (a). Para conseguir la
inductancia de fugas deseada, entre el devanado primario y secundario se ha
colocado cinta aislante. Como se puede comprobar a partir del número de
vueltas de cada devanado del transformador, la relación de transformación es
igual a 1/2, es decir, se eleva la tensión al doble. Se ha elegido este valor para
aumentar la tensión a la salida de cada fase, ya que en el prototipo la tensión
máxima de entrada no es muy alta.
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(a) (b)

Figura 4.2: (a) Sección transversal del transformador de alta frecuencia, (b) transformador
de alta frecuencia utilizado para la validación experimental.

Cada uno de los transformadores de las tres unidades de conversión se ha
bobinado a mano en el laboratorio, obteniendo el resultado mostrado en la
Figura 4.2 (b). Además, se ha insertado una lámina de papel entre las dos
partes que componen el núcleo del transformador, para aśı incluir un pequeño
entrehierro y estandarizar el valor de la inductancia magnética.

A cada uno de los transformadores se le han realizado barridos de
frecuencia con un analizador de impedancias. En concreto, se ha medido:

- la impedancia desde el devanado primario, con el devanado secundario
en vaćıo.

- la impedancia desde el devanado secundario, con el devanado primario
en vaćıo.

- la impedancia desde el devanado secundario, con el devanado primario
en cortocircuito.

Con estos ensayos se han podido comprobar las caracteŕısticas principales
de los transformadores. El rango de valores obtenidos para los 9
transformadores ensayados se muestra en la Tabla 4.1. La media de los
valores es de LLKC = 126, 9 µH y Lm = 7, 64 mH.

El valor de la inductancia de fugas, la relación de transformación del
transformador y el rango de tensiones de entrada dc determinan el tiempo
mı́nimo que es necesario para que, en las transiciones de activación, toda la
corriente de red pase a circular por el transformador o para que, en las
transiciones de desactivación, la corriente de red deje de circular por él. En
los prototipos, este tiempo se ha fijado igual a 10 µs. Si también se tiene en
cuenta el tiempo necesario para adaptar los semiconductores antes de
comenzar con la transferencia de corriente, el factor de reducción del
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prototipo queda igual a 0,875. Es decir, como mucho un 12,5 % del periodo
de conmutación se dedica a activar o desactivar las fases. Una vez fijados los
10 µs, con la Ecuación 2.4 se puede calcular la corriente máxima que puede
transferirse entre los semiconductores T2 y T3 y el transformador en este
tiempo. Aśı, cuando se trabaja a una tensión dc de 40 V, la máxima
corriente rms que puede circular o dejar de circular por el transformador es
aproximadamente 4 A. Cuando se trabaja a una tensión dc de 60 V, la
corriente máxima rms pasa a ser aproximadamente 6 A. Este es el rango de
corriente rms de salida indicado en la Tabla 4.1. Si la corriente de red supera
estos valores, la transición correspondiente no se realiza correctamente y el
circuito de protección entra a funcionar. Esto puede llegar a influir en la
tensión a la salida de la fase, haciendo que el CPLD detecte un fallo en uno
de los semiconductores y comience con la maniobra de paro seguro.

Por otro lado, a partir de las tensiones máximas en el primario y en el
secundario del transformador, se han seleccionado los semiconductores de las
etapas de conversión. Por sencillez, se ha optado por emplear
semiconductores discretos. Para la etapa dc/ac se han seleccionado los
mosfets IRFB23N15DPBF, con encapsulado TO-220 y tensión máxima de
150 V. Se observan fácilmente en la Figura 4.3, ya que están unidos a unos
pequeños radiadores que mejoran su refrigeración. Para los convertidores
ac/ac se han seleccionado los mosfets FDP33N25, con encapsulado T0-220 y
tensión máxima 250 V. La tarjeta correspondiente a la etapa ac/ac se
muestra en la Figura 4.4. En ambas etapas de conversión se han colocado
diodos en antiparalelo con los mosfet para mejorar la conducción de corriente
cuando el mosfet queda polarizado en inversa.

Figura 4.3: Etapa dc/ac de una unidad de conversión de la validación experimental.
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Figura 4.4: Etapa ac/ac de una unidad de conversión de la validación experimental.

En la Figura 4.4 también se puede observar el circuito de protección del
convertidor ac/ac. Se ha seleccionado un condensador de protección con un
valor de capacidad de 100 µF. Para conseguir este valor de capacidad, se han
elegido condensadores electroĺıticos con tensión máxima de 200 V. El valor
de capacidad escogido garantiza que, ante cualquier fallo de un semiconduc-
tor, no se supere la tensión máxima del condensador y, por tanto, tampoco la
de los semiconductores. Además, como los condensadores electroĺıticos no
tienen un buen comportamiento a altas frecuencias, se han incorporado
pequeños condensadores cerámicos en paralelo. La capacidad total de estos
condensadores es de un 5 % la de los electroĺıticos. Con respecto a los diodos
del circuito de protección, para minimizar las inductancias parásitas entre los
elementos del circuito, se ha decidido utilizar el encapsulado
VS-10CWH02FN-M3, que incluye dos diodos rápidos con cátodo común.

En cada tarjeta correspondiente al convertidor ac/ac, además de los
semiconductores y el circuito de protección, también se incluye la circuiteŕıa
necesaria para determinar el signo de la corriente de red y para la detección
de si hay o no hay tensión a la salida de la fase. Para conocer el signo de la
corriente se utiliza un sensor LEM y el valor obtenido se compara con una
referencia de tensión que equivale con los 0 A. La salida de la comparación se
lleva al CPLD, para de esta manera realizar las transiciones de activación y
desactivación que corresponden. Como ya se ha explicado en la
Subsección 2.8.1, la monitorización de la tensión a la salida sirve para
detectar si ha habido un fallo en un semiconductor. Por tanto, la rapidez en
la detección es clave. En el prototipo se ha conseguido determinar si hay o no
hay tensión a la salida de la fase con un retraso máximo de 3 µs.

En la tarjeta correspondiente a la etapa dc/ac también se puede observar
el condensador del bus de continua, formado por 6 condensadores electroĺıticos
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de 1 mF cada uno y tensión máxima 100 V. Esta capacidad garantiza que un
escalón de carga del 50 % de la potencia nominal cause una variación en la
tensión dc menor al 5 % de la tensión nominal.

En la tarjeta en la que se incluye la etapa dc/ac, también se coloca la
resistencia shunt para la medida de la corriente de magnetización de los
transformadores. La resistencia shunt empleada en el prototipo es de 6 mΩ.
Para su dimensionado, se ha tenido en cuenta tanto el rango máximo de
tensión de entrada del amplificador de aislamiento utilizado, como las
pérdidas por efecto Joule generadas por la circulación de corriente en esta
resistencia. Se ha optado por utilizar el amplificador de aislamiento Si8920A,
que tiene un rango de entrada de ±100 mV. Su ancho de banda es de
750 kHz, uno de los mayores del mercado, lo que permite reducir al máximo
el tiempo de medición de la corriente. Además, con el valor de resistencia
seleccionado, las pérdidas por efecto Joule en condiciones nominales son
menores a 1 W, es decir, menores al 0,33 % de la potencia nominal del
inversor. La circuiteŕıa necesaria para el aislamiento y acondicionamiento de
la cáıda de tensión en la resistencia shunt se ha incluido en una tarjeta de
captaciones, que se muestra en la Figura 4.5. En concreto, el S&H utilizado
es el AD781JNZ, con un tiempo de adquisición menor a 1 µs. Esta tarjeta,
que va pinchada sobre la de la etapa dc/ac, también incluye la captación de
la tensión bus y una protección por sobrecorriente.

Para el diseño, montaje y validación de las tarjetas de la etapa dc/ac, la
etapa ac/ac, los drivers de los semiconductores y la captación de la corriente de
magnetización se ha contado con la colaboración de dos estudiantes realizando
su trabajo de fin de grado. Para más información sobre las tarjetas se puede
consultar [SAN20, GOÑ20].

Figura 4.5: Tarjeta para el acondicionamiento de la medida de la corriente de magnetización.
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Finalmente, la unidad de conversión de la Figura 4.1 incluye una tarjeta
correspondiente al controlador esclavo. Esta tarjeta incluye el DSC
TMS320F28335 con el código del lazo de control que regula la magnetización
de los transformadores de alta frecuencia. Las modulantes que se modifican
con este lazo provienen del controlador maestro, que env́ıa la información a
los controladores esclavos una vez por periodo de conmutación. La
comparación entre las tensiones de control y la portadora en forma de diente
de sierra se realiza en los periféricos PWM del DSC de esta tarjeta. Las
señales lógicas obtenidas de la comparación se llevan al CPLD
MAX II EPM570, que es quien controla la máquina de estados de la
modulación secuencial de la topoloǵıa.

La Figura 4.6 muestra el montaje experimental completo con las tres
unidades de conversión y el controlador maestro, quien también cuenta con
un DSC TMS320F28335. Como ya se ha explicado con anterioridad, este
DSC incluye el lazo de control de tensión dc total, los lazos de corriente y los
lazos de control de tensión dc individual. Además, en la tarjeta del
controlador maestro se realizan las captaciones de las tensiones y corrientes
de red y de las tensiones dc de cada unidad de conversión. El intercambio de
información entre el controlador maestro y los esclavos se realiza mediante
comunicación CAN.

Fuentes dc

Unidades de conversión

Controlador 
maestro

Inductancias 
filtro de salida

Figura 4.6: Montaje completo para la validación experimental de la topoloǵıa.
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Como se puede observar en la Figura 4.6, las salidas ac de cada unidad
de conversión se conectan en serie entre śı. En el montaje se ha mantenido
el mismo color de cable para cada fase, utilizando una terminación en color
rojo si corresponde con el terminal positivo de la fase y en color negro si es
el terminal negativo. Además, se utiliza una fuente dc PROMAX FA-665B a
la entrada de cada unidad de conversión, que puede funcionar en modo fuente
de tensión o modo fuente de corriente. Las inductancias del filtro de salida
empleadas son monofásicas y no se han diseñado espećıficamente para esta
validación experimental, sino que se han utilizado inductancias disponibles en
el laboratorio.

4.2. Resultados experimentales con una unidad de
conversión

En primer lugar, se realizan diferentes pruebas a un montaje con una única
unidad de conversión. Inicialmente se ensaya la unidad trabajando en lazo
abierto y conectada a una carga trifásica RL. Posteriormente, se valida el lazo
de control de la magnetización de los transformadores, los lazos de control de
las corrientes inyectadas en red y el lazo de tensión dc total. Por último, se
muestra el funcionamiento del circuito de protección.

4.2.1. Funcionamiento en lazo abierto

En los resultados que se muestran a continuación, las señales modulantes no
están determinadas por un lazo de control, sino que se introducen
manualmente desde un ordenador. Este ordenador, que puede verse en la
Figura 4.6, se comunica directamente con el DSC del controlador maestro,
que manda las tensiones de control correspondientes a sus periféricos PWM.

4.2.1.1. Tensión aplicada por la etapa dc/ac y tensiones de fase

La Figura 4.7 muestra la tensión aplicada por la etapa dc/ac, vP , y la tensión
a la salida de cada fase, vS,R, vS,S y vS,T , durante dos periodos de frecuencia
de red. Los resultados corresponden a una tensión dc de 40 V y un ı́ndice de
modulación del 80 %.

La Figura 4.8 muestra un zoom de estas mismas tensiones para dos perio-
dos de conmutación. El zoom se ha realizado para el caso de tensión positiva
en la fase R y tensiones negativas en las fases S y T.
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vP

vS,R

vS,S

vS,T

vP

vS,R

vS,T

vS,S

Figura 4.7: Tensión aplicada por la etapa dc/ac, vP , y tensión a la salida de cada fase, vS,R,
vS,S y vS,T , durante dos periodos de frecuencia de red.

vP

vS,R
vS,S
vS,T

vP

vS,R

vS,T
vS,S

Figura 4.8: Zoom de la Figura 4.7 para dos periodos de conmutación.

Como se puede comprobar, la tensión aplicada por la etapa dc/ac
corresponde con la modulación secuencial de las tres fases. Es decir, es la
debida a la tensión que debe aparecer a la salida de cada fase, más la
correspondiente a las transiciones de activación y desactivación de las fases.
Tal y como se anticipó en la presentación de la toploǵıa (Sección 2.5),
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también se puede observar que únicamente aparece una tensión a la salida de
la fase cuando ésta se encuentra activa. Además, con la modulación
utilizada, se consiguen tres niveles de tensión a la salida de cada fase. En la
Figura 4.8 también se ha incluido un zoom de la tensión vS,R, justo en el
momento en el que la fase R se desactiva. Este zoom sirve para observar que
en los apagados de las fases siempre aparece una pequeña oscilación que,
como se explica en el siguiente apartado, es debida a las capacidades
parásitas de los semiconductores de la etapa ac/ac.

Estos resultados también reflejan otras caracteŕısticas propias de la
modulación de la topoloǵıa. Por ejemplo, se puede observar en la Figura 4.7
que, entre los periodos con tensión de salida positiva y los de tensión de
salida negativa, las fases no se activan durante algún periodo de
conmutación. Esto se debe a que, como ya se explicó en el Caṕıtulo 2,
cuando la modulante de una fase es muy pequeña, el CPLD no permite
iniciar la transición de activación correspondiente a esa fase.

En la Figura 4.7 también se observa que en algunas activaciones de las
fases, la tensión que aparece a la salida de la fase comienza con un signo
y a los pocos microsegundos cambia al signo contrario, que es realmente el
deseado. En concreto, esto ocurre algunas veces justo antes o después de los
periodos en los que no se activa la fase. Su origen puede deberse a una detección
errónea del signo de la corriente. En estos casos, se inicia la transición de
manera incorrecta y la corriente de red circula por el circuito de protección,
apareciendo una tensión a la salida de la fase de signo opuesto al deseado. Por
otro lado, tal y como se avanzó en las transiciones de activación para diferente
signo de tensión y corriente de red (apartados 2.4.2 y 2.4.4), si la etapa dc/ac
sigue aplicando una tensión de signo opuesto al deseado una vez que toda
la corriente de red circula por el transformador, ésta tensión se refleja a la
salida. Esto ocurre en el prototipo cuando la corriente de red es pequeña, ya
que el CPLD tiene fijado un tiempo de 10 µs para este paso de la transición,
independientemente del valor de corriente.

La FFT de la tensión aplicada por la etapa dc/ac, vP , y de la tensión a la
salida de la fase R, vS,R, se muestran respectivamente en la Figura 4.9 (a) y
Figura 4.9 (b). Como era de esperar, los armónicos principales de la tensión
aplicada por la etapa dc/ac son los sidebands a la frecuencia de conmutación.
Además, se puede observar que la componente a 50 Hz es prácticamente
nula, por lo que se comprueba que la magnetización de los transformadores
se realiza efectivamente a frecuencia de conmutación. También se observa
que la componente a 150 Hz es muy pequeña. Esto indica un correcto
funcionamiento del término resonante utilizado para la cancelación de esta
componente en el lazo de control de la magnetización de los transformadores.
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Por otro lado, la tensión a la salida de la fase R śı que tiene su
componente fundamental a la frecuencia de red. No obstante, las
componentes entorno a la frecuencia de conmutación también son elevadas.
Con respecto a las componentes de baja frecuencia, se observan armónicos a
los múltiplos impares de la frecuencia de red (250 Hz, 350 Hz...). Como ya se
indicó, la unidad de conversión genera estos armónicos tanto por los periodos
en los que no se activa una de las fases por tener una modulante muy
pequeña, como por el tiempo muerto entre los semiconductores de la misma
rama de la etapa dc/ac. La pequeña componente que aparece a 150 Hz es
debida al lazo de control de la magnetización de los transformadores, ya que
la variación de las modulantes que determina este lazo se divide entre tres y
se suma a las tensiones de control originales. Por tanto, se aplica esta
corrección cuando las fases están activas. Para evitar este efecto la etapa
dc/ac debeŕıa aplicar la tensión que determina el lazo de control de la
magnetización con todas las fases desactivadas.

FFT (vP)

(a)

FFT (vS , R)

(b)

Figura 4.9: FFT de: (a) tensión aplicada por la etapa dc/ac, (b) tensión de fase.
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4.2.1.2. Transiciones para tensión de salida positiva y corriente de
red positiva

Para terminar de analizar el funcionamiento de la modulación secuencial, se
estudian en detalle las transiciones de activación y desactivación para tensión
de salida y corriente de red positiva en la fase T. La Figura 4.10 muestra la
transición de activación y la Figura 4.11 la de desactivación.

En la transición de activación, en primer lugar, se realizan las adaptaciones
necesarias en los semiconductores de la etapa ac/ac. En t3, la etapa dc/ac
aplica al primario del transformador una tensión positiva. Como consecuencia,
tal y como se indicó en el análisis de la Figura 2.15, se aplica una tensión
positiva a la inductancia de fugas del transformador. De esta manera, parte
de la corriente de red, iT , comienza a circular por el transformador, iLCK,T .
Una vez que toda la corriente de red circula por el transformador, en t4, la
tensión aplicada por la etapa dc/ac aparece a la salida de la fase.

La oscilación que se observa en vP se debe al tiempo muerto que existe
entre el apagado de TC y el encendido de TA. En realidad, en t3 se apaga
TC y, 400 ns después (ciclo del clock del CPLD), se enciende TA. En el caso
de la Figura 4.10, la corriente que está circulando por la etapa dc/ac en t3 es
muy pequeña y negativa (debido a que es la suma de la corriente de red y la
corriente de magnetización de los transformadores). Por tanto, no es suficiente
para cargar la capacidad parásita de TA en menos de 400 ns y, hasta que no
se enciende TA, la tensión aplicada por la etapa dc/ac no queda fijada.

t 3 t 4

vP

vS,T

iT
iLCK,T

Figura 4.10: Transición de activación para tensión de salida y corriente de red positiva.
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La Figura 4.10 también sirve para mostrar el funcionamiento del circuito
de protección como snubber. La tensión a la salida de la fase tiene unas
ligeras oscilaciones, que están limitadas por el circuito de protección
actuando como snubber. Si no se utilizase este circuito, se observaŕıan unas
oscilaciones mucho mayores a la frecuencia de resonancia de la inductancia
de fugas del transformador de alta frecuencia y su capacidad parásita en
paralelo (entorno al MHz).

En la transición de desactivación que se muestra en la Figura 4.11, se
siguen los mismos pasos que en el análisis de la Figura 2.16. En primer lugar,
en t5 se deja de dar tensión con la etapa dc/ac. Posteriormente, se adaptan los
semiconductores de la etapa ac/ac y, en t8, la etapa dc/ac aplica una tensión
negativa. De esta manera, la corriente que circula por el transformador, iLCK,T ,
comienza a disminuir hasta que se extingue. En consecuencia, la fase deja de
transferir potencia desde los paneles fotovoltaicos hasta la red y deja de estar
activa. Los resultados de la Figura 4.11 sirven para analizar la oscilación de
la tensión de salida que se da en las transiciones de desactivación. Como se
indicó en la explicación de esta transición (Figura 2.16), antes de t5, T2T y
T3T están apagados. Por tanto, la capacidad parásita de T2T está cargada a
80 V y la de T2T a 0 V. Esto hace que, cuando se deja de dar tensión con la
etapa dc/ac, la carga de estas dos capacidades tienda a balancearse, causando
la oscilación de la tensión de salida. Sin embargo, en los siguientes pasos de la
transición se encienden T2T y T3T y se apaga T4T, lo que hace que la tensión
de salida deje de oscilar y quede fijada a 0 V.

vP

vS,T

t 5 t 8
iT
iLCK,T

Figura 4.11: Transición de desactivación para tensión de salida y corriente de red positiva.
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4.2.1.3. Tensión de ĺınea

A continuación, se muestra la tensión de ĺınea de las fases S y T, vST , durante
dos periodos de red. Esta tensión es la resta de la tensión de fase de la fase S,
vS,S , y de la fase T, vS,T .

Se comprueba con los resultados de la Figura 4.12 que la tensión de ĺınea
de una unidad de conversión tiene los mismos niveles que la tensión de fase,
tal y como se hab́ıa adelantado en el Caṕıtulo 2. El motivo es que, debido a la
modulación secuencial de la topoloǵıa, cuando una fase está activada, no hay
tensión a la salida de las otras fases.

vST

vS,T
vS,S

800 μs/div

Figura 4.12: Tensión de ĺınea vST y tensión de fase de las fases S y T, vS,S y vS,T .

4.2.1.4. Tensión de modo común y modo diferencial

La siguiente tensión que se muestra es la tensión de modo común, umc. Para
ello se ha medido la tensión entre el neutro de la carga RL trifásica y el neutro
generado en la unidad de conversión con los terminales negativos de los tres
convertidores ac/ac.

La Figura 4.13 muestra la relación entre la tensión de modo común, umc,
y la tensión de fase de la fase S, vS,S . Como se puede comprobar, cuando hay
una fase activa, la tensión de modo común tiene una amplitud igual a 1/3 la
de la tensión de fase y su mismo signo. Cuando no hay ninguna fase activa, la
tensión de modo común es nula.
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umc

vS,S

Figura 4.13: Tensión de modo común, umc, y tensión de la fase S, vS,S .

Por otro lado, la Figura 4.14 muestra la tensión de modo diferencial, umd,
y su relación con la tensión a la salida en la fase R, vS,R. En estos ensayos,
la unidad de conversión no está conectada a la red, por lo que esta tensión es
igual a la tensión aplicada a la carga RL.

umd

vS,R

Figura 4.14: Tensión de modo diferencial, umd, y tensión de la fase R, vS,R.
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Con los resultados de la Figura 4.14 se puede comprobar que la tensión
de modo diferencial de una fase es la resta de la tensión de fase y la tensión
de modo común. Por ello, cuando una fase está activa, su tensión de modo
diferencial tiene una amplitud de 2/3 la tensión de fase y su mismo signo.
Cuando la fase no está activa, la tensión de modo diferencial es igual a la
tensión de modo común, pero con signo contrario. Por tanto, depende de lo
que hagan las otras dos fases.

En el ejemplo de la Figura 4.14 se muestran varios periodos de conmuta-
ción en los que la tensión a la salida de la fase R es siempre positiva. La
fase S comienza dando tensión negativa pero cada vez durante menos tiempo,
llegando al caso de no activarse en todo un periodo de conmutación por tener
una señal modulante muy pequeña. La fase T comienza desactivada por tener
una modulante pequeña y luego se da la caracteŕıstica de la modulación ex-
plicada en el apartado 4.2.1.1, por la que la tensión de fase comienza con un
signo pero termina con el contrario. A partir de ah́ı, la tensión a la salida de
fase T es negativa. Estos resultados validan lo desarrollado en el Caṕıtulo 2.

4.2.1.5. Corrientes por la carga RL

Por último, se muestran las corrientes que circulan por la carga RL. Los
resultados de la Figura 4.15 corresponden a una unidad de conversión
conectada a una inductancia de 6 mH y una resistencia de 14,6 Ω por fase.
Se recuerda que la unidad de conversión trabaja con una tensión de bus de
40 V y un ı́ndice de modulación fijo del 80 %.

Las corrientes generadas son las correspondientes a un sistema trifásico
en secuencia directa. La posible diferencia entre la corriente de cada fase
puede deberse a la variabilidad del valor de las inductancias o las resistencias
empleadas. Como muestra la Figura 4.15, la corriente de cada fase, además
de la componente fundamental a frecuencia de red, tiene un rizado a la
frecuencia de conmutación. Como se explicó en el Caṕıtulo 2, la evolución del
rizado de la corriente está directamente ligada a la tensión aplicada a la
inductancia, que es la resta de la tensión de modo diferencial y la cáıda de
tensión en la resistencia.

La Figura 4.15 muestra un zoom de la corriente en la fase R cuando la
tensión a la salida de la fase R es positiva. Como se puede observar, cuando
la fase está activa y su tensión de salida es positiva, la corriente crece con una
pendiente elevada. Una vez que la fase no está activa, el rizado de la corriente
depende de lo que hagan el resto de fases y del valor de corriente, ya que de
él depende la cáıda de tensión en la resistencia de carga.
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iR

iT
iS

Figura 4.15: Sistema trifásico de corrientes por la carga RL, iR, iS e iT .

vS,R
iR

Figura 4.16: Zoom de la corriente de la fase R de la Figura 4.15.

4.2.2. Lazo de control de la magnetización de los transforma-
dores de alta frecuencia

Una vez analizado y validado el funcionamiento de la unidad de conversión
en lazo abierto, se comienzan incluir y validar los lazos de control. El primer
lazo que se evalúa es el encargado de regular la magnetización de los



Validación experimental de la topoloǵıa MV-CSQT 181

transformadores de alta frecuencia. En realidad, en los resultados de la
sección anterior, este lazo ya estaba activado ya que, para que la unidad de
conversión funcione correctamente, la magnetización de los transformadores
debe controlarse.

Antes de estudiar el funcionamiento del lazo, se analiza la técnica de
medición de la corriente de magnetización. En la Figura 4.17 se muestra la
corriente de magnetización, im, la señal de activación del Sample and Hold,
SH, la cáıda de tensión en la resistencia shunt aislada y acondicionada, vim,
y la tensión retenida por el Sample and Hold, vSH .

SH

vSH
vim

im

10 μs/div

Figura 4.17: Validación de la técnica de medición de la corriente de magnetización.

Los resultados de la Figura 4.17 corresponden a una de las primeras
pruebas que se le hizo a la unidad de conversión, en la que únicamente se
utilizó la etapa dc/ac excitando los tres transformadores de alta frecuencia.
En esta prueba, el CPLD no teńıa incorporada la modulación real de la
topoloǵıa y la etapa dc/ac únicamente aplicaba secuencialmente una tensión
positiva o negativa en función del signo de las tres señales modulantes.
Además, en el lugar en el que se debeŕıa llevar a cabo la transición de
desactivación correspondiente se introdujo un tiempo muerto, aplicando
entonces la etapa dc/ac tensión nula. De esta manera, era más fácil
comprobar que los valores guardados por el ADC correspond́ıan con los
valores de corriente deseados, ya que apenas variaban de un periodo a otro.

En la Figura 4.17 se observa que el CPLD ordena la activación del
Sample and Hold tres veces por periodo de conmutación, justamente al final
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del tiempo muerto. En la modulación real, estos son los instantes en los que
las tres fases están desactivadas y la corriente por la resistencia shunt es
igual a la corriente de magnetización. Además, se comprueba que la medición
se realiza muy rápidamente, gracias al gran ancho de banda del amplificador
de aislamiento y el bajo tiempo de adquisición del S&H. También se observa
que, con la técnica propuesta, se almacenan 3 valores de la corriente de
magnetización por periodo de conmutación, con los que se puede calcular su
valor dc.

Para validar el lazo de control se realizan distintas pruebas a la unidad de
conversión con la modulación real incluida en el CPLD. En ellas, se introduce
un offset positivo a la modulante de la fase T, de manera que la suma de las tres
señales modulantes deja de ser igual a cero. Aśı, cuando el lazo de control que
regula la magnetización de los transformadores está desactivado, en un periodo
de conmutación se aplica una tensión media positiva a los transformadores.
Cuando el lazo de control está activado, el lazo debe ser capaz de cancelar este
offset positivo.

En primer lugar se realizan pruebas sin corriente por la carga RL. La
Figura 4.18 muestra la corriente por la etapa dc/ac, ip, a lo largo de la
prueba. Inicialmente, el lazo de control está activado y, a partir del momento
indicado, el lazo de control se desactiva. La Figura 4.18 demuestra el correcto
funcionamiento de este lazo de control. Cuando el lazo está activado, la
corriente está centrada con respecto a cero y no tiene armónicos de baja fre-
cuencia. Esto demuestra que el controlador PI del lazo es capaz de cancelar
el offset de tensión dc. Además, los términos resonantes son capaces de can-
celar las componentes a 50 y 150 Hz introducidas por la modulación. Cuando
el lazo se desactiva, el valor medio de la corriente de magnetización comienza
a crecer, debido al offset positivo introducido por la fase T. Además, se
observa que al desactivar el lazo aparecen en la corriente los armónicos de
baja frecuencia. Tras unos pocos ciclos, el valor dc de la corriente de
magnetización sube tanto que los transformadores saturan. Esto hace que la
corriente presente picos de gran valor y el equipo pare por sobrecorriente.

En segundo lugar, se repite el ensayo pero con corrientes por la carga
RL. El resultado se muestra en la Figura 4.19. De nuevo, al comienzo de la
prueba el lazo de control está activado y, a partir de un cierto momento,
el lazo de control se desactiva. Como se puede observar, el lazo de control
sigue funcionando correctamente. Cuando el lazo está activado, la corriente
está centrada con respecto a cero. Cuando se desactiva, el valor medio de la
corriente de magnetización comienza a crecer, lo que hace que ip suba. Al
cabo de pocos periodos de conmutación, la unidad de conversión para por
sobrecorriente, debido a la saturación de los transformadores.
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ip

Desactivación

800 μs/div

Figura 4.18: Funcionamiento del lazo de control de la corriente de magnetización sin corrien-
tes de carga.

ip

Desactivación

400 μs/div

Figura 4.19: Funcionamiento del lazo de control de la corriente de magnetización con co-
rrientes por la carga RL.

Además, en el zoom de la Figura 4.19 se observa claramente la evolución
de la corriente ip. Cuando hay una fase activa, esta corriente es la suma de
la corriente de red de esa fase, multiplicada por n2/n1, más la corriente de
magnetización. Cuando la fase se desactiva, la corriente de red deja de circular
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por el transformador correspondiente y la corriente ip vaŕıa en unos pocos
microsegundos hasta llegar al valor de la corriente de magnetización. En estos
momentos es en los que se activa el S&H para realizar la medición.

Por último, la Figura 4.20 (a) detalla la acción de control generada por cada
controlador del lazo y la Figura 4.20 (b) la acción total del lazo. Es decir, la
suma de las tres acciones de control, divida entre la tensión dc. Los resultados
son los correspondientes a la prueba con corrientes de carga (Figura 4.19).
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Figura 4.20: (a) Acción de control generada por cada controlador del lazo de control de la
magnetización de los transformadores, (b) acción total del lazo de control.

Por un lado, se observa que la salida del controlador PI es prácticamente
constante y negativa. Esto se debe al offset positivo introducido en la modu-
lante de la fase T. Por otro lado, cada término resonante genera una acción
que oscila a su frecuencia de resonancia. De esta manera, la acción de control
total del lazo presenta una componente dc, una a 50 Hz y otra a 150 Hz. El
valor mostrado en la Figura 4.20 (b) es la variación de las señales modulan-
tes requerida por el lazo de control. Como ya se ha indicado anteriormente,
en el DSC del controlador esclavo esta acción se divide entre tres y se suma a
la modulante de cada fase. Aśı se consigue que en el periodo de conmutación
siguiente la tensión aplicada al transformador balancee su flujo magnético.

4.2.3. Lazos de control de corriente

Tras comprobar el funcionamiento de la unidad de conversión en lazo abierto
y validar el lazo de control de la magnetización de los transformadores de alta
frecuencia, se muestran los resultados correspondientes a los lazos de control
de las corrientes inyectadas en red.
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Para ello, se sustituye la carga RL trifásica por un emulador de red. En
concreto, para estas pruebas se utiliza el equipo CINERGIA GE&EL-30. La
Figura 4.21 muestra el montaje con el emulador de red (aunque se observan las
tres unidades de conversión, los resultados de esta sección siguen perteneciendo
a una única unidad de conversión). En realidad, con respecto al hardware de las
pruebas anteriores, únicamente se sustituye la carga resistiva por el emulador
de red, ya que entre la unidad de conversión y el emulador se debe incluir
la inductancia del filtro de salida. Aśı, se decide mantener la inductancia de
6 mH por fase.

Figura 4.21: Montaje para la validación experimental de la topoloǵıa incluyendo el emulador
de red empleado.

La Figura 4.22 muestra las corrientes inyectadas en red por una unidad
de conversión cuando trabaja con una tensión dc de 40 V y una referencia
de potencia activa del 50 %. En el emulador de red se fija para esta prueba
una tensión de fase de 16 V y no se introducen armónicos de baja frecuencia.
Los resultados demuestran que se genera un sistema trifásico de corrientes
equilibrado. La amplitud de la corriente es algo mayor que 3 A eficaces. Este
valor es el correspondiente a una inyección de 150 W en una red con una tensión
de fase de 16 V (condiciones fijadas para la prueba). Además, el ordenador que
monitoriza las variables del DSC del controlador mostró durante la prueba que
se estaba inyectando el valor de potencia activa deseado y que no se estaba
inyectando potencia reactiva. En base a estos resultados, se valida el correcto
seguimiento de la corriente de referencia.
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En la prueba correspondiente a la Figura 4.22, los términos resonantes para
la cancelación de los armónicos de baja frecuencia estaban activados. Aunque
la red no teńıa armónicos, la unidad de conversión śı que los estaba generando
y era necesario cancelarlos. De hecho, la Figura 4.23 muestra los resultados
correspondientes a la prueba anterior con los términos resonantes desactivados.
Se puede comprobar que, al desactivar estos términos, las corrientes de red śı
que presentan armónicos de baja frecuencia.

iR

iT
iS

Figura 4.22: Corrientes inyectadas en red para una tensión dc de 40 V, una referencia de
potencia activa del 50 %, una tensión de red de 16 V y sin armónicos de red.

iR

iT
iS

Figura 4.23: Corrientes inyectadas en red para la situación de la Figura 4.22, pero con la
cancelación de armónicos desactivada.
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Para terminar de validar el funcionamiento de los términos resonantes se
repitió la prueba anterior, pero introduciendo con el emulador de red armónicos
a 250 y 350 Hz con una amplitud igual a un 3 % la amplitud de la tensión de
red. La Figura 4.24 (a) muestra el resultado con la cancelación de armónicos
desactivada, y la Figura 4.24 (b) con la cancelación activada. Como se puede
observar, estos términos también son capaces de cancelar correctamente los
armónicos de red. De esta manera, se da por validado el funcionamiento del
lazo de control de corriente.

iR

iT
iS

(a)

iR

iT
iS

(b)

Figura 4.24: Resultados obtenidos para las condiciones de la Figura 4.22 pero con armónicos
de red de amplitud un 3 % la tensión de red: (a) con la cancelación desactivada, (b) con la
cancelación activada.
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4.2.4. Lazo de control de tensión dc total

El último lazo de control que se ensaya con una unidad de conversión es el
lazo de control de la tensión dc total. Hasta ahora, la fuente dc utilizada a la
entrada de la unidad de conversión funcionaba como una fuente de tensión,
dando la corriente que era necesaria. En este modo no se puede controlar la
tensión de la fuente. Por tanto, para poder validar el lazo de tensión dc total
se debe hacer funcionar a la fuente como una fuente de corriente.

La Figura 4.25 muestra los resultados de la prueba llevada a cabo. En
ella, la unidad de conversión comienza inyectando potencia en el emulador de
red con la fuente dc en modo fuente de tensión. A partir de ah́ı, se pasa la
fuente dc a modo fuente de corriente y se comienza a controlar su tensión.
La Figura 4.25 muestra la respuesta del lazo ante escalones en el valor de
referencia de la tensión dc.

iR

vDC

40 ms/div

Figura 4.25: Validación del lazo de tensión dc total con una unidad de conversión.

Los valores entre los que se vaŕıa la referencia de la tensión dc son 55, 50
y 45 V. Como se puede observar, la tensión dc de la unidad de conversión,
vDC , sigue la referencia en todo momento. Además, como se ha utilizado una
fuente de corriente a la entrada de la unidad de conversión, la dinámica del
lazo es la correspondiente al caso de conductancia total nula (gt = 0S), es
decir, la equivalente a trabajar en el punto de máxima potencia del generador
fotovoltaico. También cabe destacar que, como se trabaja con una fuente de
corriente con una salida fija, la corriente de red aumenta o disminuye en función
de la tensión de referencia. En concreto, si se sube la tensión dc, la potencia
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que se inyecta en la red aumenta, mientras que si se baja la tensión dc, la
potencia de salida disminuye.

4.2.5. Funcionamiento del circuito de protección

Por último, se incluyen en este apartado los resultados correspondientes al
funcionamiento del circuito de protección. Se recuerda que, además del
funcionamiento como snubber, este circuito debe permitir que la unidad de
conversión funcione correctamente ante detecciones erróneas del signo de la
corriente. Por otro lado, también debe ser capaz de ayudar a detectar el fallo
en cualquier semiconductor y parar el sistema de conversión de forma segura.
Se muestran a continuación ejemplos de ambos funcionamientos.

4.2.5.1. Fallo en la detección del signo de corriente

Se analizan como ejemplo las transiciones para tensión positiva y corriente de
red negativa, cuando la corriente de red es en realidad positiva. La transición
de activación ya se analizó teóricamente en el apartado 2.8.2. La Figura 4.26
muestra la tensión aplicada por la etapa dc/ac, vP , la tensión a la salida de la
fase T, vS,T , la corriente por el transformador, iLCK,T , y la corriente de red,
iT , tanto para la transición de activación como para la de desactivación.

vP

iLCK,T
iR

vS,T

t 2
t 3 t 5

t 4
t 6 t 8

Figura 4.26: Transiciones para tensión positiva y corriente de red negativa, cuando la co-
rriente de red es en realidad positiva.
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En la transición de activación, al haber detectado una corriente de red
negativa, en t2, se apaga T3T. Esto hace que la corriente de red comience a
circular por el diodo complementario de T4T, D2 y el condensador de
protección. En consecuencia, aparece una tensión negativa a la salida de la
fase. No obstante, como la etapa dc/ac no está aplicando tensión en ese
momento, este cambio también provoca que se le aplique una tensión
positiva a la inductancia de fugas del transformador, y la corriente iLCK,T
comience a crecer. A continuación, al haberse detectado una corriente de red
negativa, en t3, la etapa dc/ac aplica una tensión negativa. Esto cambia la
tensión aplicada a la inductancia de fugas, que se vuelve prácticamente nula.
Aun aśı, como la corriente de red es muy pequeña y casi circulaba ya toda
ella por el transformador, en los 10 µs que dura esta etapa, iLCK,T llega a
alcanzar el valor de la corriente de red. Finalmente, la etapa dc/ac aplica en
t4 una tensión nula y, en t5, una tensión positiva, que es la tensión deseada a
la salida.

En la Figura 4.26 también se puede observar la transición de desactivación.
De nuevo, los pasos llevados a cabo corresponden con el caso de tensión positiva
y corriente de red negativa, aunque la corriente es en realidad positiva. Aśı,
en t6, se apaga T3T, lo que hace la corriente iLCK,T pase a circular por D1, el
condensador de protección y el diodo complementario de T2T. Como resultado,
deja de aparecer una tensión a la salida de la fase. Además, la tensión aplicada
a la inductancia de fugas del transformador cambia a ser igual a la tensión en
el secundario del transformador menos la cáıda de tensión en D1 y menos la
tensión del condensador del circuito de protección. Esta tensión, ligeramente
negativa, no cambia en el siguiente paso de la transición, y hace que iLCK,T
vaya disminuyendo poco a poco. Finalmente, en t8, la etapa dc/ac deja de
aplicar tensión. En ese momento, la tensión aplicada a la inductancia de fugas
pasa a ser menos la tensión del condensador del circuito de protección, por lo
que iLCK,T se extingue rápidamente y toda la corriente de red queda circulando
por T2T y T3T.

En definitiva, gracias al circuito de protección, se pueden finalizar correc-
tamente ambas transiciones aunque se detecte erróneamente el signo de la co-
rriente.

4.2.5.2. Fallo en un semiconductor

Finalmente, se muestra el funcionamiento de la unidad de conversión cuando
se produce un fallo en uno de sus semiconductores. Para ello, con la unidad
de conversión inyectando potencia en el emulador de red, se desconecta
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repentinamente la tarjeta de drivers de los semiconductores T3T y T4T,
haciendo que se origine un fallo de los semiconductores. Se recuerda que el
CPLD de la unidad de conversión es quien detecta el fallo, bien porque hay
una tensión a la salida cuando no debeŕıa haberla o bien porque no hay una
tensión cuando debeŕıa haberla.

La Figura 4.27 muestra las corrientes de red y la tensión del condensador
del circuito de protección de la fase T, vCp. Como se indicó en el Caṕıtulo 2,
este condensador es el que más se carga, ya que el circuito de protección de
la fase en la que se da el fallo es siempre el primero que entra a funcionar.
En la prueba realizada se ha intentado provocar el fallo cerca del máximo de
la corriente de red, ya que es la situación en la que el condensador tiene que
absorber una mayor carga.

Como se puede observar en la Figura 4.27, una vez detectado el fallo, se
consigue parar el sistema de conversión de manera segura y únicamente se
produce un pequeño incremento en la tensión del condensador del circuito de
protección correspondiente. El hecho de que la tensión del condensador no
suba mucho se debe a que está dimensionado para el peor escenario posible,
en el que el fallo del semiconductor coincide con un hueco de tensión. Sin
embargo, en la prueba de la Figura 4.27, la red está presente.

iR

iT
iS

vCp
800 μs/div

Figura 4.27: Maniobra de paro seguro cuando se produce un fallo en uno de los semiconduc-
tores de la unidad de conversión.
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4.3. Resultados experimentales con tres unidades
de conversión

Una vez validado el funcionamiento de una unidad de conversión, se
muestran los resultados de los ensayos correspondientes al montaje de la
Figura 4.6, en el que se incluyen tres unidades de conversión con las salidas
ac conectadas en serie entre śı. En primer lugar, se analiza el funcionamiento
del sistema de conversión para dos casos diferentes: las tres unidades de
conversión sincronizadas y las tres unidades de conversión desfasadas 120◦.
Posteriormente, únicamente para el caso de desfase (interleaving) entre las
unidades de conversión, se comprueban los lazos de control de corriente y el
lazo de tensión dc total y se validan los lazos de tensión dc individual.

4.3.1. Unidades de conversión sincronizadas

Para que las tres unidades de conversión estén sincronizadas, la portadora
en forma de diente de sierra de cada unidad de conversión debe pasar por
cero en el mismo instante. Para conseguir esta coordinación, se ha utilizado
la trama de comunicación CAN enviada desde el controlador maestro a todos
los controladores esclavos como orden de sincronización de las portadoras. Los
resultados de este apartado corresponden al sistema de conversión trabajando
en lazo abierto y conectado a una carga RL, donde la modulante total se fija
manualmente con el ordenador. Además, como no están activados los lazos de
control de tensión dc individual, se reparte la modulante total a partes iguales
entre las unidades de conversión.

La Figura 4.28 muestra el resultado obtenido para una tensión dc de 40 V y
un ı́ndice de modulación del 80 % en cada unidad de conversión. En concreto, se
representan las tensiones totales de fase, vtot,R, vtot,S y vtot,T . Estas tensiones
son la suma de la tensión de fase de cada unidad de conversión. Es decir,
vtot,R = vS,R1 + vS,R2 + vS,R3. La Figura 4.29 corresponde a un zoom de la
Figura 4.28 para observar correctamente dos periodos de conmutación.

Como se puede comprobar, los resultados son equivalentes a las tensiones
generadas por una unidad de conversión con el triple de tensión dc. Esto es
aśı ya que las tres unidades de conversión tienen la misma tensión dc y las
mismas tensiones de control. Por tanto, como se indicó en el Caṕıtulo 2, todas
las unidades de conversión activan sus fases a la vez, durante el mismo tiempo
y con la misma amplitud en su tensión de salida. En consecuencia, la tensión
de fase sigue teniendo tres niveles y su FFT presenta los mismos armónicos que
para el caso de una unidad de conversión, aunque sus componentes tienen una



Validación experimental de la topoloǵıa MV-CSQT 193

amplitud 3 veces mayor. En la Figura 4.29 se vuelven a observar caracteŕısticas
propias de la modulación, como puede ser el hecho de que alguna de las fases
no se active durante un periodo de conmutación por una modulante pequeña.

vtot,R

vtot,T

vtot,S

Figura 4.28: Tensión total de cada fase, vtot,R, vtot,S y vtot,T , con las unidades de conversión
sincronizadas.

vtot,R

vtot,T
vtot,S

Figura 4.29: Zoom de la Figura 4.28 para observar dos periodos de conmutación.
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También se ha comprobado experimentalmente que la sincronización a
través de la trama de comunicación CAN tiene limitaciones. El motivo es que
los periféricos CAN de los DSC no están preparados para conseguir la
precisión requerida en esta aplicación. De hecho, se realizó un análisis del
tiempo que pasaba entre una trama CAN y la siguiente y, en lugar de ser
siempre los 500 µs correspondientes al periodo de conmutación, se llegaron a
observar variaciones de hasta un 2 %. Para asegurar que los periodos de
conmutación siempre fueran del mismo tiempo, se decidió no sincronizar las
portadoras con la trama CAN cuando el tiempo entre tramas se desviase
mucho de los 500 µs. La Figura 4.30 muestra la tensión de fase total
correspondiente a la fase S, vtot,S , cuando no se sincronizan las portadoras
con la trama CAN durante unos pocos periodos de conmutación.

Tal y como se puede observar en la Figura 4.30, al no permitir sincronizar
las unidades de conversión, debido a pequeñas diferencias en los clock de los
DSC de cada unidad, las portadoras se desfasan un poco. Por ello, en la
Figura 4.30, cuando la tensión sube, no lo hace en las tres unidades de
conversión a la vez. Esto se debe a que primero son dos unidades las que se
activan y dan tensión a su salida y, unos pocos microsegundos más tarde, la
unidad restante se activa. Lo mismo ocurre al desactivar las fases, primero se
desactivan dos unidades y un poco más tarde se desactiva la unidad restante.
De todas formas, como las diferencias entre los clock de los DSC son muy
pequeñas y los periodos en los que no se deja sincronizar las portadoras son
pocos, esta limitación no altera el funcionamiento del sistema de conversión.

Por otro lado, las conclusiones obtenidas para una unidad de conversión
sobre el número de niveles y las caracteŕısticas de la tensión de ĺınea, la tensión
de modo común y la tensión en modo diferencial también son aplicables a este
caso. La única diferencia está en que los niveles de las tensiones son tres veces
mayores.

Finalmente, se muestra en la Figura 4.31 las corrientes por la carga RL.
Se utiliza en este caso una resistencia por fase de 19,1 Ω y se mantiene la
inductancia de 6 mH por fase (la utilizada para una unidad de conversión).
Aunque las corrientes tienen el mismo aspecto que en la Figura 4.15, el rizado a
frecuencia de conmutación es mucho mayor. Esto es lógico, ya que al mantener
el valor de inductancia y someterla a variaciones de tensión con una amplitud
tres veces mayor, el rizado aumenta en la misma proporción.
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vtot,S

Figura 4.30: Tensión de fase total de la fase S, vtot,S , cuando no se deja sincronizar las
portadoras con la trama CAN.

iR

iT
iS

Figura 4.31: Sistema trifásico de corrientes por la carga RL, iR, iS e iT con tres unidades de
conversión sincronizadas

4.3.2. Unidades de conversión desfasadas 120◦

Para aprovechar al máximo las posibilidades que ofrece el sistema de
conversión con equipos en cascada, se decide introducir un interleaving
(desfase) de 120◦ entre las tres unidades de conversión. Esto quiere decir que
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las portadoras en forma de diente de sierra de los periféricos PWM de cada
unidad de conversión se desfasan 120◦ entre śı.

En primer lugar, se muestra el funcionamiento del sistema de conversión
en lazo abierto y conectado a una carga RL, diferenciando dos casos en función
del ı́ndice de modulación de las unidades de conversión. Después, se comprueba
el funcionamiento del lazo de control de corriente y el lazo de tensión dc total,
previamente validados en el montaje con una unidad de conversión. Por último,
se evalúa el funcionamiento de los lazos de control de tensión dc individual.

4.3.2.1. Funcionamiento en lazo abierto

Tensiones de fase

Los resultados de este apartado corresponden a las tres unidades de conversión
conectadas entre śı, trabajando cada una con una tensión dc de 40 V y el mismo
ı́ndice de modulación. Se pueden distinguir dos casos diferentes en función del
ı́ndice de modulación.

Índice de modulación bajo

Al igual que en el Caṕıtulo 2, se utiliza la denominación de ı́ndice de
modulación bajo al caso en el que las unidades de conversión no llegan a
tener la misma fase activa a la vez. Esto se observa en los resultados de la
Figura 4.32 y la Figura 4.33, donde las unidades de conversión trabajan
con un ı́ndice de modulación del 60 %.

Como se puede comprobar, no se llega a tener la misma fase activa a la
vez en más de una unidad de conversión. La integral de la tensión total
de fase en un periodo de conmutación es la misma que si las unidades de
conversión estuvieran sincronizadas y trabajaran con la misma tensión
dc e ı́ndice de modulación. Sin embargo, en vez tener las tres unidades
de conversión con la misma fase activa a la vez, están ahora desfasadas
temporalmente. De hecho, se puede comprobar en la Figura 4.33 que
los momentos en los que se activa la fase R están desfasados un tiempo
equivalente a 1/3 del periodo de conmutación.

Índice de modulación alto

Se denomina ı́ndice de modulación alto a aquel que hace que, aún con
el desfase entre las unidades de conversión, llegue a estar una misma
fase activa en más de una unidad de conversión a la vez. Este caso se
representa en la Figura 4.34 y la Figura 4.35, donde las unidades de
conversión trabajan con un ı́ndice de modulación del 80 %.
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vtot,R

vtot,T

vtot,S

Figura 4.32: Tensión total de cada fase, vtot,R, vtot,S y vtot,T , con las unidades de conversión
desfasadas 120◦ e ı́ndice de modulación bajo.

vtot,R

vtot,T

vtot,S

t sw

Figura 4.33: Zoom de la Figura 4.32 para observar dos periodos de conmutación.

Como se puede observar, se llega a dar el caso en el que, antes de que
una unidad desactive una de sus fases, la unidad siguiente ha activado
la misma fase. Esto hace que la tensión total de fase tenga un número
mayor de niveles de tensión. En concreto, para el caso de tres unidades
de conversión, se llegan a conseguir 5 niveles en la tensión de fase total.



198 Caṕıtulo 4

vtot,R

vtot,T

vtot,S

Figura 4.34: Tensión total de cada fase, vtot,R, vtot,S y vtot,T , con las unidades de conversión
desfasadas 120◦ e ı́ndice de modulación alto.

vtot,R

vtot,T
vtot,S

t sw

Figura 4.35: Zoom de la Figura 4.32 para observar dos periodos de conmutación.

En cualquiera de los dos casos de ı́ndice de modulación, tal y como se
anticipó en el Caṕıtulo 2, el desfase entre las unidades de conversión modifica
la FFT de la tensión de fase total. En comparación con el caso de una unidad
de conversión o de tres unidades de conversión sincronizadas, además de la
componente a frecuencia de red, los armónicos principales de la tensión total
de fase se sitúan ahora alrededor de tres veces la frecuencia de conmutación.
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Este hecho se muestra en la Figura 4.36, que muestra la FFT de la tensión total
de fase para el caso de ı́ndice de modulación alto. Como se puede observar, la
frecuencia aparente de la tensión total de fase es ahora Ns veces la frecuencia
de conmutación.

FFT (v tot , R)

Figura 4.36: FFT de la tensión total de la fase R para el caso de ı́ndice de modulación alto.

Tensión de ĺınea

A continuación, se muestra la tensión de ĺınea para el caso de un ı́ndice de
modulación alto. La tensión de ĺınea sigue siendo por definición la resta de
dos tensiones de fase. Sin embargo, al desfasar las unidades de conversión,
la tensión de ĺınea tiene diferentes caracteŕısticas, ya que puede no tener los
mismos niveles que la tensión de fase. La Figura 4.37 muestra la tensión de
ĺınea ST, vST , y la tensión total de fase en las fases S y T, vtot,S , y vtot,T . Como
se puede comprobar, la tensión de ĺınea tiene 7 niveles, ya que es la resta de
dos tensiones de 5 niveles cada una.

Tensión de modo común y de modo diferencial

Se analiza ahora la tensión de modo común total para el caso de unidades
de conversión desfasadas 120◦ con ı́ndice de modulación alto. La tensión de
modo común total es la suma de la tensión de modo común de cada unidad
de conversión. Como ya se ha explicado, si los equipos están sicronizados, esta
tensión tiene las mismas caracteŕısticas que el caso de una única unidad de
conversión, pero los saltos entre niveles tienen mayor amplitud. Al desfasar
los equipos, la tensión de modo común total sigue teniendo saltos de amplitud
vDC
3 ·

n2
n1 , pero tiene más niveles, tal y como se adelantó en el Caṕıtulo 2.
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vST

vtot,T
vtot,S

200 μs/div

Figura 4.37: Tensión de ĺınea ST y tensión total de fase en las fases S y T para el caso de
unidades de conversión desfasadas 120◦e ı́ndice de modulación alto.

La Figura 4.38 muestra la relación entre la tensión de modo común, umc, y
la tensión total de fase en la fase R, vtot,R. Como se puede observar, la tensión
de modo común tiene 5 niveles, llegando a valer en ciertos momentos 2·vDC

3 · n2n1
y −2·vDC3 · n2n1 , debido a que la tensión total de fase tiene 5 niveles y a que hay
un desfase entre las unidades de conversión.

La tensión de modo diferencial, al no estar el sistema de conversión
conectado a red, es de nuevo igual a la tensión aplicada a la carga RL. Para
el caso de equipos sincronizados, de nuevo, esta tensión es equivalente al caso
de una unidad de conversión pero con mayor amplitud entre los niveles de la
tensión. En el caso de equipos desfasados, a la tensión de modo diferencial le
ocurre lo mismo que a la tensión de modo común, es decir, los saltos de
tensión se mantienen de vDC

3 ·
n2
n1 , pero aumenta el número de niveles.

La Figura 4.39 muestra la tensión de modo diferencial para unidades de
conversión desfasadas 120◦ trabajando con un ı́ndice de modulación alto. Se
incluye también la tensión total de la fase T, vtot,T . Se puede observar que
la tensión de modo diferencial tiene un total de 11 niveles, debido a que es
la combinación de la tensión total de fase y la tensión de modo común. En
definitiva, al contar con un mayor número de unidades de conversión e incluir
un desfase entre ellas, la tensión de modo diferencial se aproxima más a una
tensión con forma de onda senoidal.



Validación experimental de la topoloǵıa MV-CSQT 201

umc

vtot,S

100 μs/div

Figura 4.38: Tensión de modo común, umc, y tensión total de fase la R, vtot,R para el caso
de unidades de conversión desfasadas 120◦e ı́ndice de modulación alto.

umd

vtot,T

100 μs/div

Figura 4.39: Tensión de modo diferencial, umd, y tensión total de fase la T, vtot,T para el
caso de interleaving entre los equipos e ı́ndice de modulación alto.

Corrientes por la carga RL

Por último, se estudian las corrientes por la carga RL. Al igual que para el caso
de equipos sincronizados, se utiliza una resistencia de 19,1 Ω y una inductancia
de 6 mH por fase. La Figura 4.40 muestra el sistema trifásico de corrientes
generado para el caso de un ı́ndice de modulación alto.
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Debido al gran número de niveles de la tensión de modo diferencial, las
corrientes por la carga RL presentan un rizado que apenas es apreciable.
Además, la frecuencia de este rizado es ahora tres veces la frecuencia de
conmutación. Si se comparan las corrientes con las de la Figura 4.31
(unidades sincronizadas), se observa que el interleaving disminuye
notablemente el rizado de las corrientes, reduciendo el filtrado necesario.

iR

iT
iS

Figura 4.40: Sistema trifásico de corrientes por la carga RL, iR, iS e iT con interleaving de
120◦ e ı́ndice de modulación alto.

Por otro lado, como las corrientes no tienen apenas rizado, se puede
apreciar una pequeña perturbación en ellas. Para entenderla correctamente
se realiza un zoom a un periodo de la frecuencia de red. El resultado se
muestra en la Figura 4.41, donde también se incluye la tensión total de la
fase R, vtot,R. Se recuerda que, si la modulante de una fase es menor al
tiempo necesario para la transición de activación correspondiente, no se
activa la fase en todo el periodo de conmutación. En consecuencia, la tensión
aplicada a la carga RL queda únicamente determinada por la tensión de
modo común y, por tanto, depende únicamente de lo que hagan las otras
fases. Como se observa en la Figura 4.41, esto repercute en la forma de onda
de la corriente. De hecho, no solo afecta a la corriente de la propia fase ya
que, como la carga RL está conectada en estrella, también repercute en el
resto de las fases. En el caso de la Figura 4.41, esta perturbación se da en los
pasos por cero de tensión que, debido al valor de la carga RL empleada,
coincide prácticamente con el paso por cero de la corriente.



Validación experimental de la topoloǵıa MV-CSQT 203

iR

vtot,R
iS

Figura 4.41: Zoom en la Figura 4.40 para observar la perturbación en la forma de onda de
la corriente.

Para minimizar la influencia de esta caracteŕıstica de la modulación en
la forma de onda de la corriente se debeŕıa modificar la máquina de estados
del CPLD. En concreto, se debeŕıa hacer que el tiempo dedicado a que la
corriente de red pase a circular por el transformador o para que deje de hacerlo
fuese variable en función de la amplitud de la corriente de red y la tensión de
bus. Esto permitiŕıa reducir el tiempo de las transiciones cuando el valor de
corriente es bajo y, por tanto, reduciŕıa el número de periodos de conmutación
en los que no se activa una fase, mejorando la forma de onda de la corriente.

4.3.2.2. Lazo de control de corriente

Una vez analizado el funcionamiento del sistema de conversión en lazo abierto
se comprueba, en primer lugar, que los lazos de control de corriente siguen
funcionando correctamente con tres unidades de conversión. Los resultados
que se muestran a continuación corresponden todos ellos con las tres unidades
de conversión desfasadas 120◦. La inductancia total por fase se mantiene igual
al caso de una unidad de conversión, es decir, igual a 6 mH.

La Figura 4.42 muestra las corrientes de red para una tensión dc de 40 V
en cada unidad de conversión, una potencia de referencia de 450 W (el 50 % de
la nominal) y una red con tensión de fase de 48 V. Es decir, es una situación
equivalente a la mostrada en la Figura 4.22, pero multiplicando la tensión
de red por tres y, en consecuencia, la potencia inyectada por tres. En esta
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prueba, como no están activados los lazos de control de tensión dc individual, la
modulante total se divide a partes iguales entre las tres unidades de conversión.

El lazo de control de corriente sigue funcionando correctamente, tal y
como muestra la Figura 4.42. Esto también se comprobó en las lecturas de
potencia activa y reactiva en el ordenador. Además, gracias al interleaving
entre las unidades de conversión, las corrientes inyectadas en red tienen
ahora un rizado menor que para el caso de tres unidades de conversión
sincronizadas. No obstante, al igual que en el caso del funcionamiento en lazo
abierto con carga RL, las corrientes presentan pequeñas perturbaciones
cuando cualquiera de ellas realiza el paso por cero, debido a los periodos en
los que no se activa la fase por una modulante pequeña. Para observar
correctamente este efecto se realiza un zoom a la Figura 4.42, incluyendo la
tensión total de la fase R.

iR

iT
iS

Figura 4.42: Corrientes inyectadas en red para una tensión dc de 40 V en cada unidad de
conversión, una referencia de potencia activa del 50 % y una tensión de red de 48 V.

Como se puede comprobar con la Figura 4.43, en los periodos en los que
no se activa alguna de las fases por modulante pequeña, la corriente pierde un
poco el seguimiento de la referencia. Esto se debe a que no aparece a la salida
la tensión determinada por el lazo de control de corriente. La tensión aplicada
a la inductancia depende en esos momentos de la tensión de red y de la tensión
de modo común. De hecho, este efecto es más pronunciado ahora porque influye
la tensión de red. Además, al estar inyectando potencia en una red trifásica
en estrella, la perturbación de la corriente de una fase repercute a las otras
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dos, ya que la suma de las tres corrientes de red es siempre igual a cero. De
nuevo, para minimizar este efecto y mejorar la forma de onda de la corriente se
debeŕıa modificar la máquina de estados del CPLD para hacer que el tiempo
destinado a que la corriente de red pase a circular por el transformador o para
que deje de hacerlo sea variable en función del valor de corriente.

vtot,R

iR

iT
iS

Figura 4.43: Zoom en la Figura 4.42 para observar la perturbación en la forma de onda de
la corriente

4.3.2.3. Lazo de control de la tensión dc total

Con los lazos de control de corriente ya validados, se procede a incluir el
lazo de control de la tensión dc total. Este lazo se hab́ıa comprobado en el
apartado 4.2.4 para una única unidad de conversión, y ahora se analiza su
funcionamiento con tres unidades de conversión. Como todav́ıa no se incluyen
los lazos de control de la tensión dc individual, la modulante total se sigue
repartiendo a partes iguales entre las tres unidades de conversión.

La prueba comienza con el sistema de conversión inyectando potencia en la
red y las fuentes dc de cada unidad de conversión en modo fuente de tensión.
A partir de ah́ı, para pasar las fuentes a modo fuente de corriente, se baja
con una ruleta su ĺımite de corriente. Aśı, cuando el ĺımite de corriente baja
por debajo del valor que en ese momento están proporcionando, comienzan
a funcionar en modo fuente de corriente y se puede controlar su tensión. Sin
embargo, la manera de cambiar de modo de trabajo a las fuentes hace que sea
dif́ıcil imponer exactamente el mismo ĺımite de corriente en las tres fuentes.
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La Figura 4.44 muestra el funcionamiento de este lazo. Se representa la
tensión dc de cada unidad de conversión y la corriente de red en la fase R. El
origen de las tensiones dc se ha modificado para que corresponda con 40 V y
aśı poder observar mejor las variaciones introducidas.

vDC,1

iR

vDC,3
vDC,2

1 2 3

40 V

Figura 4.44: Funcionamiento del lazo de control de la tensión dc total en el sistema de
conversión con tres unidades de conversión.

En el estado 1 de la Figura 4.44 las tres fuentes dc están funcionando en
modo fuente de corriente. La referencia de tensión dc en todas los unidades de
conversión es igual a 50 V. Sin embargo, como la modulante total se reparte
a partes iguales entre los equipos y el ĺımite de corriente de las fuentes no es
exactamente el mismo, no se consigue que cada equipo siga a su referencia. Lo
que śı que consigue el lazo, y es en realidad su finalidad, es que la suma de las
tensiones dc sea igual a la suma de las tensiones de referencia.

En el estado 2 se introduce un cambio en la tensión dc de referencia de la
unidad 1, que pasa a ser igual a 56 V. Como se puede observar, al no tener
activado el control de tensión dc individual, todas las unidades de conversión
responden a este cambio y aumentan su tensión. Además, como el ĺımite de
corriente de las fuentes no se vaŕıa, la corriente inyectada en red también
aumenta ligeramente. De nuevo, el lazo consigue que la suma de las tensiones
de las tres unidades de conversión sea igual a la suma de las tres tensiones
de referencia. Finalmente, se vuelve a modificar la tensión de referencia de la
unidad 1 hasta los 50 V, volviendo a la situación inicial de la prueba.

A la vista de los resultados de la Figura 4.44 se justifica la necesidad
de incluir los lazos de control que regulan la tensión dc de cada unidad de
conversión de manera individual.
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4.3.2.4. Lazos de control de la tensión dc individual

En la validación experimental del sistema de conversión con la topoloǵıa pro-
puesta se han incluido dos lazos control de tensión dc individual, asociados a
las unidades de conversión 1 y 2. La tercera unidad de conversión se ha fijado
como la unidad Ns (ver Figura 3.14). Por simplicidad, en las pruebas mostra-
das a continuación no se va rotar la asignación como unidad Ns entre las tres
unidades de conversión.

En primer lugar, se comprueba el funcionamiento de estos lazos con una
misma tensión de referencia en las tres unidades de conversión, igual a 50 V.
Para ello, se parte de una situación similar a la mostrada en la Figura 4.44, y
se activan y desactivan los lazos de control de tensión dc individual. El
resultado se muestra en la Figura 4.45. Cuando se activan estos lazos, se
consigue que todas las unidades de conversión trabajen a su tensión dc de
referencia. Las pequeñ́ısimas diferencias entre las tres tensiones dc son
debidas a las captaciones de estas tensiones, que no son totalmente idénticas.
Cuando se vuelven a desactivar los lazos de control de tensión dc individual,
las unidades de conversión dejan de trabajar a su tensión de referencia. De
hecho, aunque no se llega a mostrar en la Figura 4.45, tras un breve tiempo
las tensiones vuelven a la situación inicial del ensayo.

vDC,1

vDC,3
vDC,2

OFF
 

ON
 

OFF

40 V

Figura 4.45: Activación y desactivación de los lazos de control de la tensión dc individual.

Una vez se ha validado el funcionamiento del lazo con la misma tensión de
referencia en las tres unidades de conversión, se procede a introducir escalones
en los valores de referencia de las tres unidades. El resultado se muestra en la
Figura 4.46, donde el origen de las tensiones es 40 V.
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vDC,1

vDC,3
vDC,2 40 V

Figura 4.46: Funcionamiento de los lazos de control de tensión dc individual.

En primer lugar, se introduce un escalón en la tensión de referencia de la
unidad de conversión 1, que pasa a ser igual a 52 V. Este ejemplo es el que
se consideró en la Sección 3.2 para explicar el funcionamiento simultáneo de
todos los lazos de control en la estructura de control propuesta. Se explica
ahora un poco más en detalle. El cambio en la tensión de referencia de la
unidad 1 se traduce en que esta unidad debe aumentar su potencia inyectada
en red. Por ello, el lazo de control de tensión total, en base al error generado
entre las tensiones medidas y las de referencia, va aumentando la referencia
de corriente. En paralelo, el lazo de control de tensión dc individual también
comienza a modificar la fracción de la modulante total que le corresponde a
la unidad 1. Mientras tanto, a la unidad 3 le corresponde la modulante que
no dan las otras dos unidades, por lo que es la unidad que transitoriamente
absorbe las diferencias entre las tensiones de referencia y las reales. Tras un
breve periodo de tiempo, la unidad 1 alcanza su nuevo valor de referencia. La
rapidez de este seguimiento se debe a que la fracción de la modulante total
que determina su lazo de control de tensión dc individual, está multiplicada
por el módulo de la modulante total, cuya dinámica es la del lazo de control
de corriente. La unidad 3 tarda más tiempo en recuperar su tensión original.
Esto se debe a que los lazos de tensión son más lentos que el de corriente, y
a que la unidad 3, al ser la unidad Ns, no tiene un lazo de control de tensión
individual

Después, se modifica la referencia de la unidad de conversión 2, que pasa a
ser igual a 48 V. El funcionamiento de los lazos de control es el mismo que para
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el caso anterior, pero ahora la corriente de referencia disminuye. De nuevo, la
unidad de conversión 2 sigue rápidamente su referencia, y la unidad Ns absorbe
transitoriamente las variaciones. Cabe destacar que, como los cambios en la
tensión de referencia casi no modifican la corriente inyectada en red, el módulo
de la modulante total vaŕıa poco. Esto hace que los controles de tensión dc
individual de las unidades que no ven su tensión de referencia modificada sean
capaces de adaptarse a la pequeña variación del módulo de la modulante total
y su tensión no vaŕıe. También hay que recordar que las respuestas de estos
lazos son las equivalentes a trabajar en el punto de máxima potencia de los
paneles fotovoltaicos, ya que las fuentes dc están funcionando como fuentes de
corriente.

Por último, se introduce un cambio en la tensión de referencia de la unidad
de conversión 3, es decir, en la Ns. En este caso, únicamente es esta unidad
quien modifica su tensión y la dinámica corresponde directamente con la del
lazo de tensión dc total.

Estos resultados validan el funcionamiento de los lazos de control de tensión
dc individual. Sin embargo, únicamente se han estudiado casos en los que no
hay grandes variaciones de potencia entre las unidades de conversión. Por
tanto, se realiza una última prueba en la que se vaŕıan los ĺımites de corriente
de las fuentes dc. De esta manera, se modifica la potencia disponible en cada
unidad de conversión, al igual que si un conjunto de nubes estuviera entrando
o saliendo en la planta fotovoltaica.

Aśı, partiendo de la situación anterior, se vaŕıa la tensión dc de cada unidad
de conversión y el ĺımite de corriente de las fuentes dc hasta llegar a una
situación en la que:

- la unidad de conversión 1 tiene una tensión dc de 45 V y un ĺımite de
corriente de 2,2 A.

- la unidad de conversión 2 tiene una tensión dc de 55 V y un ĺımite de
corriente de 3 A.

- la unidad de conversión 3 tiene una tensión dc de 50 V y un ĺımite de
corriente de 3,5 A.

Estos cambios hacen que los ı́ndices de modulación de las unidades de
conversión vaŕıen. En concreto, la unidad de conversión 1 pasa ahora a tener
un ı́ndice de modulación del 42 %, y las unidades 2 y 3 trabajan en este nuevo
escenario con unos ı́ndices de modulación del 56 % y del 71 % respectivamente.
Se recuerda que la suma de las modulantes de las tres unidades sigue siendo
la modulante total.
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Las corrientes inyectadas en red en esta nueva situación se muestran en la
Figura 4.47. Como se puede observar, el rizado de estas corrientes es diferente
al de la situación mostrada en la Figura 4.42. El motivo principal es que las
unidades de conversión no tienen ahora ni la misma tensión dc ni el mismo
ı́ndice de modulación. Esto puede observarse correctamente en la Figura 4.48,
en donde se muestra la tensión a la salida de la fase R de cada unidad de
conversión y la tensión total de la fase R.

iR

iT
iS

Figura 4.47: Corrientes inyectadas en red para el caso de diferente tensión dc e ı́ndice de
modulación en cada unidad de conversión.

vS,R 1

vS,R 2

vS,R 3

vtot,R 
# 3

# 2
# 1

t sw

40 V

Figura 4.48: Tensión de la fase R en cada unidad de conversión y tensión total de la fase R
para el caso de diferente tensión dc e ı́ndice de modulación en cada unidad de conversión.
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La Figura 4.48 demuestra que cada equipo trabaja a una tensión dc
diferente, ya que la amplitud de la tensión de fase en cada unidad de
conversión es diferente. Además, se observa que cada unidad tiene un ı́ndice
de modulación diferente, ya que la anchura de los pulsos de tensión de cada
unidad también es diferente.

En definitiva, la diferencia de la tensión dc e ı́ndice de modulación entre
las tres unidades de conversión modifica la forma de onda de la tensión total
de fase y, en consecuencia, de la tensión aplicada a la inductancia. De hecho,
aunque se mantiene el interleaving entre los equipos, las componentes
armónicas a 2 kHz de estas tensiones crecen. De todas formas, siguen
apareciendo componentes importantes a 6 kHz, y el rizado de la corriente es
en realidad una mezcla de ambas frecuencias.

Por último, se puede comentar que, en esta nueva situación, aunque circula
la misma corriente por las tres unidades, al trabajar las unidades con diferentes
ı́ndices de modulación, cada una inyecta en red una potencia diferente. Esto es
posible ya que cada unidad de conversión genera una tensión de fase diferente,
como se muestra en la Figura 4.49. En esta figura, para observar de una mejor
manera la componente fundamental de las tensiones de fase de cada unidad
de conversión, se han filtrado las tensiones con un filtro a 200 Hz.

vS,R 1,f

vS,R 2,f

vS,R 3,f

30

20

10

  0

-10

-20

-30
  0   40   80  120  160

  Tiempo (ms)

  (V)

Figura 4.49: Tensión de la fase R de cada unidad de conversión filtrada a 200 Hz.

De los resultados de la Figura 4.49, se comprueba que, la primera unidad de
conversión, como es la que tiene una menor potencia, genera la menor tensión



212 Caṕıtulo 4

rms. La unidad de conversión 2, aunque es la que tiene una mayor tensión dc,
no es la que tiene una mayor potencia disponible, ya que su ĺımite de corriente
es menor a la de la unidad dos. Por ello, genera la segunda mayor tensión rms.
Por último, la unidad de conversión 3 tiene la mayor potencia disponible y por
tanto genera la mayor tensión rms.

4.3.2.5. Funcionamiento del circuito de protección

En último lugar, se valida el funcionamiento del circuito de protección en
el sistema compuesto por tres unidades de conversión. Su funcionamiento
como snubber y ante fallo en la detección del signo de la corriente no vaŕıa
con respecto al caso de una unidad de conversión, ya que es algo propio de
cada unidad. Por tanto, se analiza únicamente el funcionamiento del circuito
ante el fallo de un semiconductor de una de las unidades de conversión. Se
repite la prueba llevada a cabo en el apartado 4.2.5 que consiste en
desconectar la tarjeta de drivers de los semiconductores T3T y T4T de la
unidad de conversión 1, en el máximo de la corriente de red de esa fase. El
resultado obtenido en este caso es el correspondiente a la Figura 4.50.

iR

iT
iS

vCp
200 μs/div

Figura 4.50: Funcionamiento del circuito de protección en el sistema de conversión con tres
unidades.

Como demuestra la Figura 4.50, el CPLD de la unidad de conversión 1
detecta rápidamente el fallo del semiconductor y manda una orden al
controlador maestro para iniciar la maniobra de paro seguro en todo el
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sistema de conversión. Sin embargo, hasta que no se extinguen las corrientes
de red, el condensador del circuito de protección se carga. La tensión
mostrada en la Figura 4.50 corresponde al condensador del circuito de
protección de la fase en la que se da el fallo, ya que es el condensador que
más se carga de todos al ser por el que primero circula la corriente de red.

En este caso, el condensador se carga algo más que en el caso de una
unidad de conversión ya que, para comenzar con la maniobra de paro seguro,
es necesario, en primer lugar, que el controlador esclavo de la unidad de
conversión 1 avise al controlador maestro y, en segundo lugar, que éste de a
su vez la orden a los otros dos controladores esclavos. No obstante, la tensión
del condensador sigue sin subir mucho (de nuevo ayudado porque la red está
presente y no es el peor escenario posible para un fallo).
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Caṕıtulo 5

Diseño óptimo de un sistema
fotovoltaico con la topoloǵıa
MV-CSQT

5.1. Introducción

El diseño de los sistemas de conversión fotovoltaicos se ha basado
tradicionalmente en la optimización de sus elementos más importantes por
separado. Es decir, se ha optimizado el diseño de cada componente sin
analizar a fondo las repercusiones que podŕıa tener la modificación de sus
parámetros de diseño en el resto del convertidor o del sistema de conversión.
Como resultado, la solución final de diseño ha estado habitualmente formada
por óptimos de diseño locales, pero que no teńıan por qué corresponder con
el óptimo del convertidor o con el del sistema de conversión.

La reducción de costes de los sistemas de generación fotovoltaicos ha
puesto ahora su foco de atención en los convertidores electrónicos de
potencia. En consecuencia, su diseño está comenzando a hacerse ligado a
parámetros como el coste por W, la densidad de potencia, la eficiencia o la
fiabilidad [KOL10, BUR13, ADI15, BLA15, PIV15, DOM17, LAI18]. Para
ello, se está modificando el planteamiento tradicional de diseño del sistema
fotovoltaico, comenzándose a utilizar metodoloǵıas centradas en la
optimización integral del convertidor o del sistema de conversión
[VIG12, BUR13, KER13, HUB17]. Estas nuevas metodoloǵıas se siguen
basando en los elementos funcionales que componen el convertidor, pero
también estudian ahora las interacciones entre ellos. Por ejemplo, ayudan a
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identificar las repercusiones que tiene subir la frecuencia de conmutación, ya
que por un lado aumenta las pérdidas de conmutación de los
semiconductores, pero por otro lado reduce el tamaño de los elementos
pasivos, como puede ser el filtro de salida. De esta manera, permiten
plantear una optimización multi-objetivo del sistema completo,
proporcionando diseños globales óptimos.

Es importante también destacar que el diseño de un sistema fotovoltaico
es una tarea de carácter multidisciplinar. Habitualmente, se suele considerar
que está compuesto por los siguientes campos, denominados en esta tesis
subsistemas:

Subsistema de semiconductores. La disciplina involucrada es la f́ısica de
semiconductores. Este subsistema estudia los semiconductores
comerciales disponibles y las diferentes configuraciones o topoloǵıas en
las que pueden emplearse.

Subsistema térmico o de refrigeración. La disciplina involucrada es la
transmisión de calor y dinámica de fluidos. Este subsistema debe
considerar las temperaturas máximas de cada elemento y, partiendo de
radiadores y ventiladores comerciales, debe proporcionar un sistema de
refrigeración que asegure una correcta operación.

Subsistema de elementos pasivos. Sus disciplinas involucradas son la
compatibilidad electromagnética y el diseño electromagnético. A este
subsistema pertenece el diseño de un conjunto diverso de elementos
importantes del sistema de conversión, como los transformadores,
inductivos, condensadores, cableado, etc.

Estos campos o subsistemas están relacionados entre śı por medio de unas
variables de diseño comunes. De hecho, las relaciones y dependencias entre
subsistemas son las que hacen que sea necesario estudiar el diseño del sistema
fotovoltaico desde una perspectiva global. Se presentan en la siguiente sección
aplicadas a la topoloǵıa propuesta en esta tesis.

En conclusión, el hecho de que el diseño concreto de un elemento del
convertidor electrónico influya en la solución global del sistema de
conversión, unido al carácter multidisciplinar del proceso de diseño y a la
continua presión por la reducción de costes de los sistemas fotovoltaicos,
justifican la necesidad de utilizar una metodoloǵıa de diseño global.
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5.2. Metodoloǵıa de diseño para un sistema
fotovoltaico con la topoloǵıa MV-CSQT

En un sistema de conversión que cuente con la topoloǵıa MV-CSQT, la
metodoloǵıa global de diseño de los sistemas fotovoltaicos, además de ser
totalmente necesaria, presenta numerosas ventajas con respecto al
planteamiento tradicional de diseño. Por ejemplo, proporciona diseños
óptimos de todo el sistema de conversión, facilita la comparación de
diferentes soluciones en base a unos criterios comunes o permite analizar la
sensibilidad del diseño a cambios en cualquiera de los subsistemas.

Desde el punto de vista práctico, la metodoloǵıa se concreta en una herra-
mienta de diseño, que incluye modelos de cada uno de los subsistemas y uti-
liza unas variables de diseño comunes para relacionarlos entre śı. Para el ca-
so de una planta fotovoltaica con la topoloǵıa MV-CSQT, las variables comu-
nes de diseño, denominadas a partir de ahora variables principales, son las si-
guientes:

- Potencia de cada unidad de conversión, Si.

- Frecuencia de conmutación de cada unidad de conversión, fsw.

- Relación de transformación de la etapa de aislamiento de alta frecuencia
de la unidad de conversión, n1/n2.

- Tensión de red, Ured.

Por otro lado, se ha determinado como condición de diseño que cada unidad de
conversión pueda trabajar en un rango de tensiones dc entre 900 y 1500 V. Esto
es algo habitual a d́ıa de hoy, ya que los módulos fotovoltaicos han aumentado
su tensión de aislamiento hasta los 1500 V.

A partir de estas variables principales, se pueden calcular el resto de
parámetros necesarios para evaluar los modelos que componen la
herramienta de diseño. Por ejemplo, a partir de la tensión de red y la
relación de transformación de la etapa de aislamiento de alta frecuencia, se
puede calcular la tensión rms de fase de cada unidad de conversión, y con
ella el número mı́nimo de unidades de conversión en serie (Ecuación 2.9). Por
otro lado, conocida la potencia de la unidad de conversión y la tensión de
fase de una unidad de conversión, quedan fijadas las corrientes por cada una
de las etapas de conversión. La relación de transformación de la etapa de ais-
lamiento también determina la tensión mı́nima de corte que deben tener los
semiconductores de la etapa ac/ac. En definitiva, a partir de estas variables
principales, se pueden evaluar los modelos de todos los subsistemas.
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La Figura 5.1 muestra los elementos que componen cada uno de los sub-
sistemas de la herramienta de diseño de un sistema de conversión fotovoltaico
con la topoloǵıa MV-CSQT, además de las relaciones entre ellos.

Subsistema de 

semiconductores

Subsistema 

térmico

Materiales magnéticos

Geometrías de cable alta frecuencia

Normativas de emisión

Condensadores comerciales

Cableado dc y ac

Radiadores comerciales

Ventiladores comerciales

Rthj-c, Tªmax, 

Perdidas

Subsistema de 

pasivos

HERRAMIENTA DE DISEÑO

Rthrad Ambos dependen 

de variables 

principales

Módulos comerciales

Modelado de semiconductores
Cálculo pérdidas etapa dc/ac
Cálculo pérdidas etapa ac/ac

Modelado radiadores
Modelado ventiladores
Refrigeración etapa dc/ac
Refrigeración etapa ac/ac
Refrigeración transformador

Diseño transformador
Diseño filtro (inductivos)

Cableado dc y ac
Circuito protección

cent€/W

Volumen disponible

Figura 5.1: Subsistemas que componen la herramienta de diseño del sistema de conversión
con la toploǵıa propuesta y relaciones entre ellos.

Como se puede observar en la Figura 5.1, la herramienta de diseño
estudia las partes principales de cada unidad de conversión, como son los
semiconductores de las etapas de conversión, el transformador de alta
frecuencia o el circuito de protección. Además, estudia elementos del sistema
de conversión, como el filtrado de las corrientes o cableado ac y dc.

Existe una fuerte interacción entre los subsistemas de la herramienta. Por
ejemplo, para una determinada potencia y frecuencia, gracias a un correcto
modelizado de los semiconductores, la herramienta calcula las pérdidas de
cada etapa de conversión. El subsistema térmico estudia entonces si es posi-
ble conseguir un sistema de refrigeración para el caso estudiado, a partir de
elementos comerciales, y la forma de hacerlo con un mı́nimo coste, volumen o
la caracteŕıstica que se busque optimizar. Por otro lado, para esos mismos
valores de potencia y frecuencia, para una configuración dada de la etapa
dc/ac y para una relación de transformación de la etapa de aislamiento, se
obtiene una tensión de salida con un determinado espectro armónico. Como
resultado, se requiere un mayor o menor filtrado de la corriente de salida.
También le corresponde a esta combinación de variables principales un
diseño concreto de transformador de alta frecuencia, que igualmente debe ser
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validado térmicamente. De la misma manera, pueden llegar a imponerse
limitaciones al volumen, peso, coste o rendimiento, entre otros, de la solución
global, haciendo que todos los subsistemas queden ligados entre śı.

En el caso de la topoloǵıa propuesta, se ha fijado el coste como el
indicador de interés para comparar las soluciones obtenidas. Por tanto, para
una combinación dada de potencia y frecuencia de cada unidad de
conversión, relación de transformación de la etapa de aislamiento de alta
frecuencia y tensión de red, la herramienta proporciona las caracteŕısticas de
un diseño global del sistema de conversión, clasificándolo según su coste. En
concreto, según su e/W. De esta manera, comparando las soluciones
obtenidas para un rango de valores de estas variables principales, se puede
determinar el sistema de conversión óptimo, es decir, el de mı́nimo coste.

En las siguientes secciones se van a ir analizando uno a uno los
subsistemas que componen el sistema de conversión con la topoloǵıa
MV-CSQT, mostrando las consideraciones que se han tenido en cuenta para
su diseño y explicando los modelos que integran la herramienta.
Posteriormente, se incluyen los resultados de diseño de los subsistemas para
un rango de valores de las variables principales y se analizan las tendencias
de los mismos, explicando los motivos por los que se producen estas
tendencias. Finalmente, se muestran los resultados globales del sistema de
conversión, analizando el mejor diseño en términos de e/W.

5.3. Subsistema de semiconductores

El primer subsistema que se analiza es el de los semiconductores, que estudia
tanto los semiconductores de la etapa de conversión dc/ac como los de la
etapa ac/ac. Este subsistema es capaz de determinar, para una combinación
de las variables principales dada, la configuración de cada etapa de
conversión que tiene un menor coste. En concreto, para cada combinación de
variables principales, evalúa las pérdidas generadas por uno de los módulos
de semiconductores que tiene guardados en una base de datos. A partir de
ah́ı, estudia si, con los radiadores y ventiladores comerciales que tiene en otra
base de datos, es posible hacer trabajar al módulo en cuestión por debajo de
su temperatura máxima de operación. En caso afirmativo, guarda las
caracteŕısticas y el coste de la solución completa (módulo semiconductor más
sistema de refrigeración). Finalmente, tras estudiar todos los módulos de la
base de datos, compara las soluciones factibles y selecciona la de menor coste.

Cabe destacar que como existen diferentes elementos del sistema de
conversión cuyo modelizado depende de un diseño térmico, en lugar de
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incluir en este caṕıtulo un apartado dedicado exclusivamente al subsistema
térmico, se añade una parte del mismo al explicar el diseño de cada elemento
que necesita ser refrigerado. Se detallan a continuación los modelos que
incluye la herramienta de diseño para las etapas de conversión de la
topoloǵıa MV-CSQT. En primer lugar, se explica detalladamente el caso de
la etapa de conversión dc/ac y, posteriormente, se analiza la etapa ac/ac.

5.3.1. Etapa de conversión dc/ac

Para la etapa de conversión dc/ac se han planteado dos posibles
configuraciones diferentes. Como muestra la Figura 5.2, se ha estudiado la
opción de formar la etapa de conversión dc/ac con un puente completo con
configuración binivel o configuración MNPC (también llamada tipo T).

Figura 5.2: Configuraciones consideradas para la etapa de conversión dc/ac.

En la configuración binivel, independientemente del estado de tensión que
aplica la etapa dc/ac, siempre conducen corriente dos semiconductores.
Además, si la corriente de red es mucho mayor que la corriente de
magnetización y se desprecian las pérdidas debidas a conmutar únicamente
la corriente de mangetización, en un periodo de conmutación se realizan
únicamente dos conmutaciones con pérdidas, ambas correspondientes al
apagado de un semiconductor. Tomando como referencia este caso, en la
configuración MNPC conducen el mismo número de semiconductores, pero
hay el doble de apagados de semiconductor con pérdidas. Además, en cada
periodo de conmutación, también hay un encendido de un semiconductor con
pérdidas. No obstante, las conmutaciones en la configuración MNPC son con
la mitad de la tensión de bus.
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Para poder evaluar las pérdidas de cualquier combinación de variables
principales es necesario modelizar previamente los semiconductores. En
concreto, se deben ajustar las curvas de los datasheet de los semiconductores
que influyen en el cálculo de pérdidas. Por ejemplo, para el módulo
FF1000R17IE4 con configuración binivel de la compañ́ıa Infineon, se ha
ajustado la curva de cáıda de tensión por conducción, tal y como se muestra
en la Figura 5.3 (a). Con el ajuste de esta curva pueden calcularse las
pérdidas por conducción a cualquier corriente. De la misma manera, como
muestra la Figura 5.3 (b), se ha ajustado la curva de la enerǵıa perdida en el
apagado del semiconductor para poder realizar el cálculo de las pérdidas de
conmutación a cualquier corriente. Si se tratase de un semiconductor que
fuese a ser utilizado en la configuración MNPC también seŕıa necesario
ajustar la curva de la enerǵıa perdida en el encendido.

(a) (b)

Figura 5.3: Ajuste de las curvas necesarias para el módulo FF1000R17IE4: (a) cáıda de
tensión por conducción, (b) enerǵıa perdida en un apagado.

Como se puede observar, el ajuste de estas curvas se ha hecho en función de
la corriente por la etapa dc/ac. Aunque no es una de las variables principales,
śı que se puede calcular directamente a partir de ellas. Es importante destacar
que el ajuste de estas curvas debe hacerse para todo el rango de corrientes que
se va a considerar en el diseño.

Los coeficientes del ajuste de estas curvas se incluyen en la base de datos de
módulos semiconductores, clasificados por su configuración. Además, también
se incluyen variables de interés como la temperatura máxima de operación
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del semiconductor, su resistencia térmica entre la unión y el encapsulado, las
dimensiones geométricas del módulo o su coste.

La herramienta de diseño dispone de un programa de cálculo de pérdidas
diferente para cada tipo configuración de la etapa dc/ac (binivel o MNCP),
ya que como se ha explicado, el número de semiconductores que conmutan en
cada configuración es diferente. Con el programa y la base de datos de módulos
semiconductores correspondiente, se determinan las pérdidas de conducción y
de conmutación de un módulo para una combinación de variables principales
dada. Se ha considerado que el punto de trabajo que genera unas mayores
pérdidas totales es el correspondiente a una tensión dc de 1100 V. Este punto
se ha determinado como el de mı́nima tensión con potencia nominal. Por tanto,
es el punto en el que la unidad de conversión trabaja con corriente nominal
y mayor ı́ndice de modulación. A tensiones mayores, el ı́ndice de modulación
será menor y con ello se reducirán las pérdidas de conducción. Es cierto que,
conforme suba la tensión dc, las pérdidas de conmutación aumentarán. Sin
embargo, se ha supuesto que lo harán en una menor proporción que lo que
disminuyen las pérdidas de conducción, ya que la topoloǵıa propuesta presenta
pocas conmutaciones con pérdidas en cada periodo de conmutación.

Posteriormente, a partir de las pérdidas totales y teniendo en cuenta la
temperatura máxima de trabajo del semiconductor, la herramienta de diseño
calcula la máxima resistencia térmica que puede tener el sistema de
refrigeración para que los semiconductores funcionen correctamente. Es
decir, determina la máxima resistencia térmica entre el radiador y el
ambiente para hacer que el semiconductor trabaje por debajo de su
temperatura máxima de operación.

Este valor de resistencia es la entrada del programa de diseño térmico
de los semiconductores, que cuenta con una base de datos de ventiladores y
radiadores comerciales. Los ventiladores escogidos para esta aplicación son del
fabricante Minebea Mitsumi [MIN21]. Se ha aproximado su cáıda de presión
con una expresión polinómica en función del caudal de aire, tal y como muestra
la Figura 5.4. Los radiadores que se han incluido en la base de datos pertenecen
en su mayoŕıa a la compañ́ıa MeccAL [MEC21]. Como muestra la Figura 5.5,
su cáıda de presión también se ha ajustado por una función dependiente del
caudal de aire. Su resistencia térmica se ha ajustado con la herramienta cftool
de Matlab a una expresión del tipo a · xb + c, donde x es el caudal de aire.
Además de estas curvas, se han incluido en sus bases de datos otros parámetros
de interés como sus dimensiones geométricas o su coste.
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y = 2E+11x6 - 6E+10x5 + 5E+09x4 - 2E+08x3

+ 5E+06x2 - 52667x + 505,97

R² = 0,9995

Figura 5.4: Ventiladores del fabricante Minebea Mitsumi incluidos en la base de datos de la
herramienta de diseño.

y = 4E-09x2 + 3E-06x + 0.0024
R² = 0.9999

MeccAL PM 400 85

Figura 5.5: Radiador del fabricante MeccAL con perfil PM 400 85, incluido en la base de
datos de la herramienta de diseño.

El proceso seguido para determinar el punto de trabajo correspondiente
a un ventilador y radiador se explica en [GAM15]. De manera resumida, el
cruce de las curvas de cáıda de presión del radidador y ventilador es quien
fija el punto de trabajo al que va a operar el sistema de refrigeración. Para
ese caudal de aire, el cálculo de la resistencia térmica entre el radiador y el
ambiente es directo y depende de la geometŕıa del radiador.
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No obstante, el modelo de [GAM15] no considera que las perdidas se
generan en una zona concreta del radiador (la que ocupan los módulos), pero
tienden a esparcirse por toda la base del radiador. Este efecto, que se ha
estudiado en [SON95], aumenta la resistencia térmica del sistema de
refrigeración, por lo que también se ha incorporado al programa de diseño.

Aśı, teniendo en cuenta la geometŕıa de los módulos, y utilizando las bases
de datos de los ventiladores y radiadores, se calcula la resistencia térmica
de cada posible sistema de refrigeración. Si la resistencia térmica obtenida
para una determinada combinación de ventilador y radiador es menor a la
máxima resistencia fijada por la herramienta de diseño en los pasos anteriores,
se almacenan las caracteŕısticas del sistema de refrigeración. De lo contrario,
se descarta la combinación.

Puede llegar a darse el caso en el que, para potencias o frecuencias
elevadas, un semiconductor no tenga soluciones factibles de diseño. Se ha
permitido en este caso a la herramienta de diseño que estudie la
paralelización de cada módulo de semiconductores hasta un total de 4 veces.
Para el cálculo de pérdidas con módulos en paralelo se ha supuesto que la
corriente que circula por cada rama es un 10 % mayor que la obtenida al
dividir la corriente total entre el número de ramas. Este sobredimensionado
se debe a las pequeñas diferencias que puede haber entre los módulos y que
se traducen en un reparto desigual de la corriente total entre las ramas.

En resumen, la herramienta de diseño de la etapa dc/ac calcula las
pérdidas totales de todos los semiconductores de su base de datos para cada
combinación de las variables principales. Después, analiza su viabilidad
térmica con los radiadores y ventiladores comerciales que tiene en otra base
de datos y, finalmente, determina de entre todas las soluciones factibles
aquella que tiene un mı́nimo coste.

5.3.2. Etapa de conversión ac/ac

El diseño de la etapa ac/ac es muy similar a la de la etapa dc/ac, aunque es
algo más sencillo por varios motivos. En primer lugar, porque la configuración
de esta etapa de conversión es única, ya que los semiconductores de cada
convertidor ac/ac deben estar dispuestos de una manera concreta. En segundo
lugar, porque como se indicó en la Sección 2.4, en esta etapa o no se generan
pérdidas de conmutación o algún apagado de diodo se hace con una di/dt
tan baja que se pueden despreciar sus pérdidas de apagado. Por tanto, el
propio modelizado de los semiconductores es más sencillo, ya que en esta etapa
únicamente debe ajustarse la curva de cáıda de tensión por conducción.
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Los modelos de la herramienta de diseño para esta etapa de conversión śı
que tienen otras particularidades. Por ejemplo, en función de la relación de
transformación de la etapa de aislamiento de alta frecuencia, los semiconduc-
tores de la etapa ac/ac deben ser capaces de conmutar y cortar una mayor o
menor tensión. Por ello, la base de datos de los semiconductores de la etapa
ac/ac incluye semiconductores con diferentes valores de tensión de corte
(1200 V, 1700 V, 3300 V y 6500 V). La base de datos de los semiconductores
de la etapa dc/ac únicamente incluye semiconductores de 1700 V (debido al
rango de tensión dc en el que debe poder trabajar la unidad de conversión).

Por otro lado, como las pérdidas generadas en esta etapa se deben solo a
la conducción de corriente, su diseño térmico incluye la posibilidad de
estudiar si únicamente mediante convección natural se consigue refrigerar
correctamente el semiconductor. Aśı, si la resistencia térmica obtenida para
convección natural es menor a la máxima admisible determinada por la
herramienta en los pasos anteriores, se guardan las caracteŕısticas del
radiador empleado. En caso contrario, se procede a dimensionar el sistema de
refrigeración de menor coste con los ventiladores y radiadores de las bases de
datos correspondientes.

Salvo por estas dos peculiaridades, el proceso de diseño de la etapa ac/ac
es el mismo que el de la etapa dc/ac: evaluación de pérdidas para todos los
módulos de semiconductores, diseño de su sistema de refrigeración a partir de
los radiadores y ventiladores analizados y selección de la solución de menor
coste de entre todas las combinaciones factibles.

5.4. Subsistema de pasivos

El siguiente subsistema que se presenta es el de elementos pasivos. Este
subsistema incluye el diseño de varios componentes importantes del sistema
de conversión, como los transformadores de alta frecuencia, el filtro de salida,
el circuito de protección o el cableado dc y ac. A continuación, se analiza el
diseño de cada uno de ellos, explicando las consideraciones que se han tenido
en cuenta y presentando los modelos correspondientes de la herramienta de
diseño del sistema de conversión.
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5.4.1. Etapa de aislamiento de alta frecuencia

5.4.1.1. Configuración del transformador

Junto con las etapas de conversión dc/ac y ac/ac, la etapa de aislamiento de
alta frecuencia forma el núcleo hardware de cada unidad de conversión. Tal y
como se ha explicado en el Caṕıtulo 2, aunque esta etapa puede configurarse
con un transformador trifásico, se opta en la toploǵıa propuesta por una
configuración con tres transformadores monofásicos en paralelo. El motivo
principal es que la media tensión de la red requiere grandes distancias de
aislamiento entre los devanados de un transformador trifásico, haciendo que
la longitud media de vuelta de cada devanado sea diferente. Aśı, en un
transformador trifásico, la inductancia de fugas del devanado más externo es
mayor que la de los devanados más internos, y también es mayor a la de un
transformador monofásico equivalente. Por tanto, con el objetivo de
minimizar el valor de la inductancia de fugas para aumentar la ganancia de
la unidad de conversión, se descarta esta configuración.

La configuración a emplear en el transformador se ha estudiado a fondo,
debido a la dificultad de realizar un diseño que sea industrializable y que a la
vez garantice un correcto aislamiento durante toda la vida útil del transfor-
mador. Esta tarea se ha llevado a cabo en colaboración con fabricantes
expertos en la materia, como Trasfor [TRA21] y Schaffner [SCH21]. Fruto de
esta colaboración, se ha llegado a la configuración mostrada en la Figura 5.6.
En la Figura 5.6 (a) se muestra una sección transversal del transformador,
mientras que la Figura 5.6 (b) corresponde a la vista en planta del
transformador. El núcleo magnético se ha pintado en gris, el devanado
primario en rojo y el devanado secundario en azul. La capa de color marrón
del devanado secundario es una resina que recubre el devanado secundario.

(a) (b)

Figura 5.6: Configuración utilizada para el diseño del transformador de alta frecuencia.
(a) Sección transversal, (b) Vista superior.
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Como se puede observar, en vez de bobinar el devanado primario en uno
de los brazos del transformador y el devanado secundario en el otro, el
transformador tiene bobinadas la mitad de las vueltas de cada devanado en
cada brazo del transformador. De esta manera, se consigue reducir la
inductancia de fugas total del transformador, que es crucial para maximizar
la ganancia en tensión de cada unidad de conversión. Además, reduce las
pérdidas del transformador.

En cuanto al aislamiento del transformador, el devanado primario no
tiene que aislar la media tensión de la red, por lo que utiliza un aislamiento
común. En concreto, las vueltas de cobre del devanado primario tienen una
resina aislante incorporada mediante la técnica VPI (Vaccum Pressure
Impregnation). Además, el devanado primario está separado por aire tanto
del núcleo magnético como del devanado secundario. Estos conductos sirven
para poder refrigerar el transformador y los devanados. El devanado
secundario también está aislado del núcleo y del devanado primario. No
obstante, el aislamiento entre estos elementos no solo se realiza con aire, sino
que el devanado secundario también se enresina con un material especial. De
esta manera, se puede reducir la distancia que se necesitaŕıa si únicamente
fuese aire lo que separase a estos elementos. La resina empleada para
recubrir el devanado secundario es una resina epoxy reforzada con fibra de
vidrio, consiguiendo aśı una alta constante dieléctrica [TUN09]. De nuevo,
los conductos de aire entre los elementos también sirven para evacuar las
pérdidas del transformador.

Esta es la configuración más barata que permitiŕıa industrializar el trans-
formador y garantizar un correcto aislamiento. Durante el proceso de diseño,
se llegó a considerar la utilización de cintas de material asilante, como por
ejemplo mica. Sin embargo, como se indicó en el Caṕıtulo 2, los fabricantes
se opusieron por varios motivos. En primer lugar, porque para conseguir el
espesor de aislante deseado suelen ser necesarias varias vueltas de la cinta del
material aislante. Esto hace que sea dif́ıcil de asegurar que entre vuelta y
vuelta de la cinta no se queden burbujas de aire. Estas burbujas, con el paso
de los años, pueden originar pequeñas descargas parciales que degraden el
aislamiento del transformador y terminen incluso rompiéndolo. En segundo
lugar, la utilización de cintas implicaŕıa aumentar la mano de obra necesaria
para su producción en serie. Por otro lado, también se planteó a la hora de
diseño la opción de enresinar todo el transformador y colocarlo en una
bañera con aletas, para aśı mejorar su refrigeración. Este enresinado, que
suele emplearse para las inductancias de los filtros de salida de inversores de
baja y media potencia, perjudica enormemente la refrigeración del
transformador. En consecuencia, haŕıa necesario utilizar materiales
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magnéticos con muy pocas pérdidas y devanados con cable de litz, lo que
incrementaŕıa de manera notable el coste del transformador.

5.4.1.2. Modelizado del núcleo magnético del transformador

Una vez vista la configuración a utilizar en el transformador, en este
apartado se modela el núcleo magnético. En primer lugar, se analizan
diferentes materiales magnéticos. Posteriormente, se explica la
parametrización geométrica del núcleo en la que se basa el proceso de diseño
y, finalmente, se describe el cálculo de pérdidas del núcleo magnético.

Materiales considerados para el núcleo del transformador

Para el núcleo magnético, se necesitan materiales con bajo coste, alta densidad
de saturación, conductividad térmica elevada y pérdidas magnéticas bajas a
las frecuencias de conmutación estudiadas. Tras un proceso de búsqueda, se
han seleccionado 4 posibles materiales:

- ferrita N87 del fabricante Epcos [EPC21].

- hierro al silicio Supercore 10JNEX900 del fabricante JFE [JFE21].

- aleación amorfa Metglas 2605SA1 del fabricante Hitachi [MET21].

- nanocristalino Finemet FT-3M del fabricante Hitachi [HIT21].

Los parámetros más importantes de cada material se detallan en la
Tabla 5.1 [WAN16, EPC21, JFE21, MET21, HIT21]. En concreto, se incluye
su inducción magnética de saturación a 25◦, Bsat25, temperatura máxima de
operación, Tmax, densidad, factor de apilamiento y conductividad térmica
(en los materiales con conductividad térmica anisotrópica se muestra la
máxima de las dos). Estas variables forman la base de datos de materiales
que está ligada al programa de diseño del transformador.

Tabla 5.1: Tabla resumen de las caracteŕısticas de los materiales magnéticos considerados
para el diseño del transformador de alta frecuencia.

 Ferrita N87 10JNEX900 2605SA1 FT-3M 

Bsat25 (T) 0.49 1.4 1.56 1.23 

Tmax (ºC) 120 150 150 150 

Densidad (g/cm3) 4.85 7.49 7.18 7.3 

Factor de apilamiento, fa 100% >90% >82% >70% 

Conductividad térmica (W/mK) 4 18.6 9.5 10 
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Parametrización geométrica del núcleo del transformador

Como se detallará en el proceso de diseño, la optimización del transformador
parte de una geometŕıa de núcleo magnético concreta, en la que sus
dimensiones principales están relacionadas entre śı.

En concreto, tal y como muestra la Figura 5.7, la geometŕıa del núcleo
magnético en forma de doble U se puede describir en base al factor a, y a tres
coeficientes adimensionales, c1, c2 y c3. El factor a es igual a la anchura de la
pierna del núcleo, que es aproximadamente constante en todo transformador.
Los coeficientes c1, c2 y c3 sirven para caracterizar respectivamente la anchura
y la altura de la ventana y la profundidad del núcleo. Esta parametrización
del núcleo fue propuesta en [BAR15a]. Aśı, las dimensiones caracteŕısticas del
núcleo, como la longitud media de vuelta, MLT , el volumen del núcleo del
transformador, Vc, el área de la sección transversal del núcleo, Ac, o el área
de la ventana del núcleo, Aw, pueden obtenerse en función del factor a y los
coeficientes c1, c2 y c3.

Figura 5.7: Parametrización geométrica de un núcleo magnético con forma de doble U
[BAR15a].

Pérdidas magnéticas del transformador

Por último, se analiza el cálculo de las pérdidas en el núcleo magnético.
Aunque existen muchos modelos posibles, se ha decidido utilizar en esta tesis
la ecuación modificada de Steinmetz [STE84] particularizada para el caso de
una inducción magnética con forma de onda genérica [BAR15a]. Esta
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ecuación, que representa un compromiso aceptable entre simplicidad y
exactitud, es la siguiente:

PC = Cm · fxsw ·By
p · Vc · kmag , (5.1)

donde Cm, x e y son los coeficientes de Steinmetz del material magnético, fsw
la frecuencia de conmutación, Bp la inducción magnética a las condiciones de
operación a las que se desea evaluar las pérdidas y Vc el volumen del núcleo
del transformador. Por su parte, kmag es un factor que relaciona el cociente
entre las pérdidas para una inducción magnética trapezoidal y las debidas
a una inducción magnética senoidal, cuando se tiene la misma amplitud de
inducción magnética en ambos casos [VIL09, BAR15a].

Los coeficientes de Steinmetz de cada material se han obtenido ajustando
las curvas de pérdidas proporcionadas por los fabricantes que relacionan la
inducción magnética con la frecuencia [KRI10]. De nuevo, se ha utilizado para
ello la herramienta cftool de Matlab.

5.4.1.3. Modelizado de los devanados del transformador

Con respecto a los devanados, se analiza en primer lugar el material utilizado
y su geometŕıa y, posteriormente, se modelan sus pérdidas.

Material empleado para los devanados del transformador

Se ha decidido utilizar para el diseño del transformador pletinas de cobre, como
la mostrada en la Figura 5.8. Estas pletinas tienen sección rectangular, siendo
su espesor h mucho menor que su altura b. Con ello, limitan el espacio en el
que se pueden inducir corrientes debidas a efectos de alta frecuencia. Se ha
optado por utilizar cobre en lugar de aluminio debido a su menor resistividad.
Por otro lado, esta geometŕıa del cable se adapta bien al tipo de frecuencias
consideradas en el diseño (menores a 50 kHz). Además, en comparación con
los cables de litz, tienen un menor coste y su refrigeración es más sencilla.

Figura 5.8: Geometŕıa de pletina de cobre utilizada en los devanados del transformador.
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Pérdidas en los devanados del transformador

Las pérdidas en estos devanados se deben a la circulación de corriente por
ellos, como muestra la Ecuación 5.2. Aśı, las pérdidas totales de un devanado
se pueden calcular a partir de las pérdidas generadas por cada una de las
componentes armónicas de la corriente que circula por el devanado.

Pw,T = Pw50Hz + Pwfsw + Pw2fsw
+ ...

= Rac50Hz · I
2
50Hz +Racfsw · I

2
fsw +Rac2fsw · I

2
2fsw + ...

(5.2)

Como indica la Ecuación 5.2, el cálculo de pérdidas también depende de la
resistencia del devanado a cada frecuencia, que se puede expresar de manera
genérica como:

Rac = Rdc · Fac , (5.3)

donde Rdc es la resistencia de continua del devanado y Fac el factor de alterna
por el que aumenta la resistencia dc para cada frecuencia.

Por tanto, para calcular las pérdidas totales, es necesario conocer las
componentes armónicas de la corriente, la resistencia dc del devanado y los
factores de alterna. Las componentes armónicas de la corriente se han
obtenido gracias a simulaciones del sistema de conversión. En concreto, se ha
ajustado una expresión polinómica para cada componente en función de las
variables principales de la herramienta de diseño.

Por otro lado, la resistencia dc de un conductor de pletina se puede calcular
como:

Rdc,P =
N ·MLT

σ · b · h
, (5.4)

donde N es el número de vueltas del devanado, MLT su longitud media de
vuelta, σ es la conductividad eléctrica del material de la pletina y b y h son,
respectivamente, el espesor y la altura de la pletina.

Por último, los factores de alterna dependen tanto del efecto pelicular como
del efecto de proximidad y se pueden obtener mediante expresiones basadas en
senos y cosenos hiperbólicos [DOW66, FER94, TOU01]. No obstante, existen
aproximaciones en función de la relación entre la profundidad pelicular y el
espesor de la pletina [HUR00]. La profundidad pelicular, δ, se define como
[FER94, BAR15a]:

δ =
1√

π · fi · σ · µ0
, (5.5)

donde fi es la frecuencia de interés, σ es de nuevo la conductividad eléctrica
del material de la pletina y µ0 la permeabilidad magnética del vaćıo.



232 Caṕıtulo 5

Aśı, si el espesor de la pletina es aproximadamente igual o menor a la
profundidad pelicular, h ≤ δ, se pueden aproximar estas funciones por los
primeros términos de su descomposición en series de Taylor. De esta manera,
el factor de alterna se puede calcular como [HUR00, BAR15b]:

Fac = 1 +
5m2 − 1

45
·
(
h

δ

)4

, (5.6)

donde m es el número de capas del devanado. En este caso, el factor de alterna
es proporcional al cuadrado de la frecuencia.

Por otro lado, si el espesor de la pletina es mayor que 2,5 veces la
profundidad pelicular, h > 2, 5 · δ, las funciones trigonométricas tienden
asintóticamente a 1 [HUR00]. En este caso, el factor de alterna se puede
obtener mediante la Ecuación 5.7, de donde se puede deducir que el factor es
ahora proporcional a la ráız de la frecuencia.

Fac =
2m2 + 1

3
· h
δ

. (5.7)

5.4.1.4. Modelizado térmico el transformador

Debido a la elevada potencia de los transformadores de la topoloǵıa
MV-CSQT, la convección natural no es suficiente para conseguir su correcta
refrigeración. Por este motivo, la refrigeración del transformador se va a
hacer por medio de convección forzada con aire. Para ello, se van a utilizar
los conductos existentes entre los diferentes elementos del transformador, tal
y como se muestra en la Figura 5.9. El espesor de estos conductos se ha
determinado en colaboración con la empresa Trasfor, ya que deben tener un
valor mı́nimo para garantizar el aislamiento necesario. La profundidad de los
conductos depende de la altura del transformador.

Ventilador

Figura 5.9: Esquema de la refrigeración por convección forzada de aire en el transformador.
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El modelo de resistencias térmicas utilizado para analizar las temperaturas
máximas de los elementos del transformador se muestra en la Figura 5.10,
donde el sub́ındice C hace referencia al núcleo, el sub́ındice wp al devanado
primario y el sub́ındice ws al devanado secundario. Como se puede observar,
el transformador consta de dos mitades iguales, debido a la simetŕıa de la
configuración empleada. En cada mitad, se contabilizan las pérdidas de la
parte correspondiente del núcleo y de los devanados. No existe un intercambio
entre las pérdidas de cada elemento porque se encuentran separados por aire.
Además, la refrigeración de cada elemento depende tanto de la convección,
como de la conducción de las pérdidas hasta la superficie en contacto con el
aire.

Figura 5.10: Modelo de resistencias térmicas utilizado para analizar las temperaturas máxi-
mas del transformador.

Se explican a continuación cada una de estas resistencias:

- Rcond,C :

La resistencia de conducción del núcleo modeliza el hecho de que las
pérdidas magnéticas se distribuyen por todo su volumen, pero la
convección forzada refrigera el núcleo principalmente por sus laterales
externos, como se puede observar en la Figura 5.9. Por tanto, existe
una resistencia por conducción desde los puntos más calientes del
núcleo, denominados hotspots, hasta los laterales en contacto con el
aire en movimiento. Esto se puede observar en la sección del
transformador de la Figura 5.11.
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Para el cálculo de esta resistencia térmica se han realizado simulaciones
en el programa de elementos finitos Quickfield. Se ha comprobado que la
resistencia térmica debida a la conducción de las pérdidas en el núcleo
se puede ajustar por la siguiente expresión:

Rcond,C =
l

2 · k ·Ac
, (5.8)

donde l es la distancia horizontal desde el hotspot hasta el lateral del
núcleo del transformador, k es la conductividad térmica del núcleo y
Ac su sección transversal. El 2 que aparece en el denominador de la
Ecuación 5.8 se debe al hecho de que parte de las pérdidas del núcleo
deben recorrer una distancia igual a l hasta llegar al lateral del
transformador, pero otras únicamente recorren una fracción de l, siendo
el resultado equivalente que todas las pérdidas recorran una distancia
de l/2.

Temperatura 
(ºC)

Temperature
T (°C)

108.00

102.19

 96.38

 90.57

 84.76

 78.95

 73.14

 67.33

 61.52

 55.71

 49.90

108
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90
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67

61

55

49

Hotspot

l

Figura 5.11: Simulación con el programa Quickfield que muestra los hotspots del núcleo del
transformador.

- Rcond,wp y Rconv,ws:

En los devanados se vuelve a dar el caso de que las perdidas se generan
de forma distribuida a lo largo de todas las vueltas de la pletina, pero
únicamente la última vuelta (la más externa) es las que está en contacto
con la resina, que es lo que separa al devanado del aire. No obstante, al
utilizar cobre, la conducción de estas pérdidas por el devanado es muy
buena y su resistencia térmica se puede despreciar.
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Aśı, la resistencia por conducción de los devanados se puede aproximar
únicamente por la resistencia en conducción a través del material que lo
separa del aire. Es decir, de la resina empleada en el proceso VPI para
el caso del devanado primario o de la resina epoxy reforzada con fibras
de vidrio con la que se recubre el devanado secundario. Para el cálculo
de estas resistencias se ha utilizado la siguiente expresión [CEN04]:

Rcond,C =
e

k ·Aeq
, (5.9)

donde e es el espesor del aislante, k su conductividad térmica y Aeq el
área a través de la cual las pérdidas avanzan perpendicularmente.

- Rconv,C , Rconv,wp y Rconv,ws:

Finalmente, se analizan las resistencias debidas a la convección forzada.
Una resistencia térmica por convección se puede expresar de forma
genérica como [CEN04]:

Rconv =
1

h ·A
, (5.10)

donde h es el coeficiente de convección y A el área en contacto con
el fluido que se utiliza para la convección, que a su vez depende en el
transformador de la geometŕıa del núcleo y de los devanados.

Para poder calcular el coeficiente de convección correspondiente, es
necesario determinar previamente el número de Nusselt, que puede
obtenerse con la segunda ecuación de Petukov a partir de las
caracteŕısticas del fluido refrigerante y la geometŕıa del conducto
[CEN04]. Para este cálculo se ha supuesto una velocidad de aire por los
conductos de 6 m/s. Este valor, razonable para la convección de un
transformador del rango de potencias considerado, ha sido propuesto
por Trasfor. Por tanto, para obtener cada una de las resistencias
térmicas por convección, únicamente es necesario conocer la geometŕıa
de los conductos por los que se refrigera.

Si se resuelve el circuito mostrado en la Figura 5.10, se pueden obtener
fácilmente las temperaturas máximas de cada elemento del transformador y,
con ello, determinar si un diseño concreto es o no viable térmicamente.
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5.4.1.5. Proceso de diseño del transformador

Por último, se procede a explicar el proceso de diseño del transformador de
alta frecuencia. Se recuerda que el modelo integrado en la herramienta de
diseño debe ser capaz de, para una determinada combinación de las variables
principales (Si, fsw, n1/n2 y Ured), proporcionar las caracteŕısticas de diseño
y el coste del transformador. Este valor es de gran importancia, ya que
posteriormente sirve para formar soluciones globales del sistema de
conversión y compararlas entre śı.

El programa de diseño estudia, para una combinación de las variables
principales, un gran conjunto de diseños posibles. En concreto, se analizan
diferentes geometŕıas (se barren valores de a, c1, c2 y c3 ), considerando para
cada una de ellas todos los materiales de la Tabla 5.1. Aśı, para cada posible
geometŕıa del núcleo y material, se realiza el diseño magnético del
transfomador. En concreto, se lleva a cabo un proceso de optimización que
trata de minimizar sus pérdidas [BAR15a]. Las restricciones a las que está
sujeta la optimización son, en primer lugar, la ley de Faraday, cuya expresión
es [BAR15a]:

B =
vrms

4 · ksh · f ·Np ·Ac · fa
, (5.11)

donde B es la inducción magnética, vrms la tensión rms aplicada al transfor-
mador, ksh un factor de forma dependiente de la forma de onda de la tensión
aplicada al transformador, f la frecuencia de la tensión aplicada, Np el núme-
ro de vueltas del devanado primario, Ac la sección transversal del núcleo y fa
su factor de apilamiento. Si se considera que la tensión que se aplica al trans-
formador es una tensión cuadrada con un ciclo de trabajo del 50 %, la Ecua-
ción 5.11 queda [BAR15a]:

B =
vdc

4 · fsw ·Np ·Ac · fa
. (5.12)

Esta restricción determina el mı́nimo número de vueltas del devanado
primario para que no se produzca la saturación. En realidad, como la
relación de transformación es conocida, también fija el mı́nimo número de
vueltas del devanado secundario. Para el proceso de diseño, se ha
considerado una tensión dc máxima de 1500 V y se ha limitado la densidad
de flujo al 80 % de la densidad de saturación del material.

La segunda y última restricción de diseño es un ĺımite geométrico en los
devanados, debido a que deben entrar en el área de la ventana del núcleo
magnético. Como resultado del proceso de optimización, se obtiene, para cada
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geometŕıa y material del núcleo, el número de vueltas y el espesor de la pletina
de cada devanado. De esta manera, se obtienen todas las caracteŕısticas de un
transformador que es constructiva y magnéticamente viable.

Para el caso concreto de un transfomador monofásico de 100 kVA,
frecuencia de conmutación de 10 kHz, relación de transformación 1/1 y
tensión de red de 30 kV, el conjunto de soluciones que corresponden a
diseños con núcleos de ferrita se muestran en la Figura 5.12. Cada uno de los
puntos de la imagen representa una geometŕıa de núcleo concreta.
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Figura 5.12: Conjunto de diseños de transformador magnéticamente viables para una com-
binación de las variables principales y núcleos de ferrita.

Para obtener el coste total de cada diseño se han utilizado los costes de
los materiales de [BUR13]. Son costes del año 2013, por lo que es probable
que hoy en d́ıa sean menores y los diseños aqúı mostrados sean conservadores.
Además, se ha aumentado el coste de manera que un 25 % del total se deba
a la mano de obra y fabricación del transformador (incluyendo aśı el coste de
enresinar los devanados), y otro 25 % al beneficio económico del fabricante.

No obstante, cada uno de estos diseños presenta unas determinadas
pérdidas en el núcleo y en los devanados del transformador que, aunque son
las mı́nimas para esa geometŕıa y material de núcleo, puede que sean mayo-
res que las que se puede evacuar con la refrigeración propuesta. Por tanto, el
siguiente paso del programa de diseño consiste en evaluar la viabilidad
térmica de los diseños. Tal y como muestra la Figura 5.13, del total de
soluciones magnética y constructivamente viables (pintadas en negro),
únicamente algunas son también térmicamente viables (pintadas en azul).
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Figura 5.13: Conjunto de diseños de transformador magnética y térmicamente viables para
una combinación de las variables principales y núcleos de ferrita.

En la Figura 5.13, se puede observar que las soluciones pintadas en azul son
las que quedan más a la izquierda, es decir, las de pérdidas más bajas. Existen
soluciones con un menor coste, pero que no son viables térmicamente. Para que
fueran soluciones factibles de diseño, seŕıa necesario mejorar la refrigeración del
transformador. Una vez eliminados todos los diseños que no son térmicamente
viables, el conjunto de soluciones de diseño puede seguir siendo muy grande.
Para determinar la solución final, se reduce, en primer lugar, el total de puntos
azules de la Figura 5.13 a su frontera pareto en términos de coste y pérdidas.
Estos puntos tienen como caracteŕıstica que no existe otro que los mejore en
uno de los términos (coste o pérdidas), sin empeorar en el otro. La frontera
pareto para las soluciones con núcleos de ferrita del ejemplo considerado se
muestra en la Figura 5.14 pintada de color rojo.

Como durante el proceso de diseño del transformador se analizan 4
materiales diferentes, para cada combinación de las variables principales, en
realidad se obtienen 4 fronteras pareto diferentes. Entre esos puntos se debe
decidir cuál es el diseño óptimo del transformador. Aunque el coste es la
variable de diseño más importante del transformador, no es la única que se
debe considerar en el proceso de diseño. De hecho, el sistema de conversión
debe tener un alto rendimiento para poder ser competitivo. Por este motivo,
para determinar la solución final del transformador se decide imponer un
ĺımite a las pérdidas (equivalente a imponer un rendimiento mı́nimo) y a
partir de ah́ı seleccionar la solución con menor coste de entre todos los
materiales posibles. Este paso se muestra en la Figura 5.15, donde la solución
final es la redondeada.
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Figura 5.14: Frontera pareto de las soluciones térmicamente viables con núcleos de ferrita.

Figura 5.15: Ejemplo de solución final de diseño de transformador.

Para el ejemplo considerado, el diseño final del transformador correspon-
de con un núcleo de ferrita. De hecho, es la solución de su frontera pareto
con menor coste. Del resto de materiales, se puede destacar que como el na-
nocristalino (Finemet FT-3M) es un material caro, los diseños de su frontera
pareto, aunque no pérdidas muy elevadas, son más caros que los de ferrita.
Por otro lado, el hierro al silicio (Supercore) y la aleación amorfa (Metglas),
aunque son materiales más baratos que el nanocristalino, sus fronteras
pareto para una frecuencia de 10 kHz presentan unas pérdidas más elevadas.
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5.4.2. Filtro de salida

El siguiente elemento del subsistema de pasivos que se estudia es el filtro de
salida. Se recuerda que, gracias al interleaving entre las unidades de
conversión, se puede conseguir un rizado en la corriente de salida muy
pequeño. Como ejemplo, para el caso de un sistema de conversión formado
por 60 unidades de 300 kVA, con una frecuencia de conmutación de 2 kHz y
relación de transformación 1/1 y considerando un máximo interleaving, el
rizado pico-pico de alta frecuencia supone entorno al 0,01 % de la amplitud
componente de baja frecuencia. Aunque para este mismo caso se redujera el
número de desfases a 10 (cada 6 unidades de conversión tendŕıan la
portadora sincronizada al mismo ángulo), el rizado de alta frecuencia no
supondŕıa más del 3,5 % de la corriente a frecuencia de red.

Esto permite que en el sistema de conversión con la topoloǵıa propuesta se
empleen filtros de salida de primer orden, es decir, compuestos únicamente por
inductancias. De esta manera, se evita la mayor complejidad tanto de diseño
como de control que supone la utilización de filtros LC.

En este apartado, se analiza, en primer lugar, el dimensionado del filtro
de salida y, posteriormente, se explican los modelos y el proceso de diseño
utilizado para obtener los costes de las inductancias que lo componen.

5.4.2.1. Dimensionado

El sistema de conversión con la topoloǵıa propuesta está pensado para
integrar un número elevado de unidades de conversión conectadas en serie
entre śı, e inyectar potencia en una red de media tensión. Por tanto, el
sistema de conversión no pertenece a un uso residencial, comercial o de
industria ligera, y normativas comúnmente empleadas en el diseño de filtros
de salida de inversores como la CISPR 11 [CIS15], la CISPR 16 [CIS19] o la
IEC 61000-6-3 [IEC06b] no son ahora de aplicación.

La principal normativa de emisión electromagnética que se debe conside-
rar en el sistema de conversión propuesto es la IEC 61000-3-6 [IEC06a], que
afecta a las instalaciones perturbadoras conectadas a redes de media y alta
tensión. Esta normativa regula principalmente los armónicos de corriente de
baja frecuencia, ya que en instalaciones de este tipo estos armónicos son el
tipo de perturbación más importante y que causa unos mayores problemas.
Otras normativas como la BDEW [BDE08] y la IEEE 514-2014 [IEE14] que
también son de aplicación, limitan de igual manera los armónicos de baja
frecuencia hasta el múltiplo 40 de la frecuencia de red.
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Para las frecuencias de conmutación consideradas en el sistema de
conversión, gracias al interleaving entre los equipos, la componente armónica
principal del rizado de la corriente queda siempre por encima de la máxima
frecuencia que limitan estas normativas. Además, no es conveniente
dimensionar el filtro de salida para mitigar los armónicos de baja frecuencia,
ya que implicaŕıa utilizar filtros con frecuencias de corte muy bajas y, en
consecuencia, muy voluminosos y caros. De hecho, estos armónicos se pueden
mitigar mediante otras técnicas que no impliquen un coste adicional, como
por ejemplo con la inclusión de términos resonantes en los lazos de control de
corriente o modulaciones especiales. Por tanto, no existe una normativa de
aplicación que afecte al dimensionado de la inductancia del filtro de salida.

Ante la falta de un criterio normativo concreto para dimensionar el filtro
de salida en la toploǵıa propuesta, se han estudiado diferentes escenarios. En
primer lugar, se ha dimensionado el filtro de salida escalando los ĺımites de la
emisión conducida de normativas como la CISPR 11 a la media tensión
empleada. Es decir, se ha aumentado el ĺımite normativo en la misma propor-
ción en la que la red ha aumentado su tensión con respecto al ĺımite de baja
tensión. El dimensionado aśı obtenido ha proporcionado valores de inductan-
cias por cada unidad de conversión de unos pocos microhenrios. También se
ha considerado la posibilidad de dimensionar el filtro de salida imponiendo
un valor máximo al rizado de la corriente. De nuevo, con este escenario las
inductancias necesarias son muy pequeñas, incluso menores al microhenrio.

Cabe destacar una caracteŕıstica relevante del sistema de conversión con
la topoloǵıa MV-CSQT, que es el hecho de que las unidades de conversión
estén unidas entre śı en alterna. Es decir, existe un cierto cableado que une las
unidades y que tiene una inductancia parásita. Dependiendo de la potencia
de cada unidad, la distancia entre unidades de conversión puede ser grande
y, en consecuencia, también su inductancia parásita. Por ejemplo, el cableado
entre dos unidades de conversión de 300 kVA tiene una inductancia parásita
de aproximadamente 12,5 µH por fase [GEN21].

Por tanto, ninguno de los dos escenarios anteriormente planteados puede
llegar a utilizarse para el dimensionado del filtro de salida, ya que la
inductancia de cada unidad de conversión seŕıa del orden de magnitud o
incluso menor que la inductancia parásita del cableado que une dos unidades
de conversión. En consecuencia, la inductancia parásita afectaŕıa al control
de las corrientes inyectadas en red.
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El criterio finalmente escogido para dimensionar la inductancia del filtro
de salida se basa entonces en el valor de la inductancia parásita del cableado
entre unidades de conversión. Aśı, se determina que la inductancia del filtro
de salida de cada unidad de conversión debe tener un valor mı́nimo tal que
la inductancia parásita del cableado entre unidades suponga como mucho una
variación del 10 % de su valor.

5.4.2.2. Modelizado del núcleo magnético de la inductancia

Al igual que para el transformador de alta frecuencia, se analizan en este
apartado los materiales considerados para el núcleo magnético y su geometŕıa
y se modelizan sus pérdidas magnéticas.

Materiales considerados para el núcleo de la inductancia

El diseño magnético de la inductancia del filtro de salida queda marcado por la
componente de baja frecuencia de la corriente de red y no por sus armónicos de
alta frecuencia. El motivo principal es que el dimensionado de la inductancia
se realiza para conseguir un correcto control de la corriente de red. Como se
ha visto en el Caṕıtulo 3, la frecuencia de corte del lazo de control de corriente
se sitúa entorno a 100 Hz. Por tanto, es suficiente con garantizar el valor de
diseño de la inductancia a bajas frecuencias. A altas frecuencias, no importa
tanto que el valor de la inductancia caiga. Aunque esto provoca que el rizado
de la corriente aumente, seguirá siendo muy pequeño gracias al elevado número
de niveles que presenta la tensión de salida.

En definitiva, ahora no son necesarios materiales con un comportamiento
muy bueno a frecuencias elevadas, como ocurŕıa en el diseño del
transformador de alta frecuencia. Se consideran para el diseño de las
inductancias dos materiales diferentes:

- hierro al silicio Supercore 10JNEX900 del fabricante JFE [JFE21].

- hierro al silicio de grano orientado Carlite del fabricante AKSTEEL
[AKS21].

Aunque ambos materiales son hierros al silicio, tienen comportamientos
algo diferentes. Mientras que el Supercore (material ya considerado para el
transformador de alta frecuencia), está diseñado para tener unas menores
pérdidas a frecuencias medias, el hierro al silicio con grano orientado
(Carlite), presenta mejores prestaciones en aplicaciones a frecuencia de red,
como pueden ser los transformadores de distribución. Las caracteŕısticas
principales de cada material se muestran en la Tabla 5.2.
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Tabla 5.2: Tabla resumen de las caracteŕısticas de los materiales magnéticos considerados
para el diseño de las inductancias del filtro de salida.

 10JNEX900 Carlite 

Bsat25 (T) 1.4 1.88 

Tmax (ºC) 150 130 

Densidad (g/cm3) 7.49 7.65 

Factor de apilamiento, fa >90% >94% 

 

 

De nuevo, los costes de cada material se han obtenido de [BUR13], siendo
el hierro al silicio con grano orientado bastante más barato que el Supercore.

Geometŕıa del núcleo de la inductancia y parametrización

En este caso, en lugar de un núcleo en forma de doble U se va a utilizar
un núcleo en forma de doble E. Además, se va a incorporar un pequeño gap
entre las dos partes del núcleo en forma de E, tal y como se muestra en
la Figura 5.16. Esta geometŕıa también se ha parametrizado de acorde a lo
propuesto en [BAR15a] en base al factor a y a los coeficientes c1, c2 y c3. En
este caso, el factor a representa la anchura de la pierna central del núcleo, que
es el doble que la del resto de brazos o piernas.

De nuevo, esta parametrización hace que las caracteŕısticas principales del
núcleo magnético, como el área de ventana, Aw, el área transversal del núcleo,
Ac, o la longitud media de vuelta, MLT , puedan calcularse a partir de estos
cuatro parámetros.

Figura 5.16: Parametrización geométrica de un núcleo magnético con forma de doble E
[BAR15a].
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Pérdidas magnéticas de la inductancia

Por último, se analiza el cálculo de las pérdidas en el núcleo magnético de la
inductancia. En este caso, tanto la componente a la frecuencia de red como el
rizado de alta frecuencia generan pérdidas en el núcleo, por lo que las pérdidas
magnéticas totales son la suma de las generadas por cada componente.

Para calcular las pérdidas magnéticas a frecuencia de red se ha decidido
volver a utilizar la ecuación modificada de Steinmetz particularizada para el
caso de una inducción magnética genérica (Ecuación 5.1).

Sin embargo, el comportamiento de los materiales magnéticos a alta
frecuencia puede ser en este caso muy diferente al de baja frecuencia. De
hecho, los efectos de alta frecuencia puede que sean tan importantes en estos
materiales que la densidad de campo magnético caiga a alta frecuencia hasta
un valor residual. Por este motivo, para calcular las pérdidas de alta
frecuencia se ha decidido escalar proporcionalmente con la frecuencia las
pérdidas de baja frecuencia obtenidas con la ecuación modificada de
Steinmetz (Ecuación 5.1) y utilizar como inducción magnética la
correspondiente al rizado de corriente que se obtendŕıa si el valor de la
inductancia fuese el de un cable con una longitud igual a la de los devanados
de la inductancia. Además, se ha añadido al cálculo el factor de
desplazamiento, DPF [MÜH12]. La expresión utilizada es la siguiente:

PhistHF = (Cm · fxsw ·By
p · Vc · kmag ·DPF ) · fHF

fLF
, (5.13)

donde fLF es la frecuencia de red y fHF la alta frecuencia a estudio. El factor
DPF modela la dependencia de las pérdidas de alta frecuencia con la variación
del campo magnético de baja frecuencia. Es decir, tiene en cuenta que los
bucles en el diagrama B-H debidos al rizado de alta frecuencia se van haciendo
sobre distintos valores del campo magnético.

No obstante, aun considerando este peor escenario para las pérdidas, pue-
den llegar a despreciarse los efectos de alta frecuencia en el núcleo y calcular
las pérdidas magnéticas considerando únicamente la componente a frecuencia
de red. En el apartado de resultados del filtro de salida (apartado 5.5.1.3) se
demuestra esta afirmación.

5.4.2.3. Modelizado del devanado de la inductancia

El material empleado para el devanado de las inductancias vuelve a ser el cobre,
debido a su mejor conductividad eléctrica en comparación con el aluminio. Sin
embargo, como los efectos de alta frecuencia no son ahora tan importantes,
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en lugar de utilizar pletinas se van a emplear conductores circulares. Al igual
que en el diseño del transformador de alta frecuencia, las pérdidas generadas
en el devanado pueden calcularse a partir de las componentes armónicas de
la corriente que circula por el devanado, su resistencia dc y los factores de
alterna (Ecuaciones 5.2 y 5.3).

Las componentes armónicas dependen de la combinación concreta de las
variables principales, del número de desfases empleado y del valor de la
inductancia del filtro de salida. Se ha considerado para el diseño un máximo
interleaving entre unidades de conversión, es decir, que las Ns unidades se
desfasan entre śı un ángulo igual a 360◦/Ns .

Por otro lado, la expresión necesaria para calcular la resistencia dc de un
devanado formado por conductores circulares es [BAR15a]:

RdcR =
N ·MLT

σ · π ·R2
, (5.14)

donde R es el radio del conductor empleado. Esta expresión es similar a la
de un devanado formado por conductores de pletina. La diferencia está en el
cálculo del área del conductor.

Por último, los factores de alterna de la resistencia se pueden seguir
calculando con las mismas funciones trigonométricas hiperbólicas que para
los devanados del transformador [DOW66, FER94, TOU01]. No obstante,
también existen aproximaciones en función de la relación entre la
profundidad pelicular y el radio del conductor [HUR00, BAR15c]. Para el
cálculo de las pérdidas por el rizado de alta frecuencia, de nuevo, se supone
el peor escenario en el que la inductancia cae hasta un valor residual. Como
sucede para las pérdidas magnéticas, aunque se considere este peor escenario,
las pérdidas en los devanados por el rizado de alta frecuencia pueden
despreciarse con respecto a las debidas a la componente a frecuencia de red.
De nuevo, esto se justifica en el apartado de resultados.

5.4.2.4. Proceso de diseño del filtro de salida

El proceso de diseño de las inductancias del filtro de salida es muy similar al
del transformador de alta frecuencia. Su objetivo es que, a partir de una
combinación de las variables principales y un determinado valor de
inductancia, se puedan conocer las caracteŕısticas constructivas y el coste del
diseño correspondiente. La expresión que determina el valor de la
inductancia es la siguiente [BAR15c]:

L =
N2

<
=
N2 · µ0 ·Ac

g
, (5.15)
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donde N es el número de vueltas del devanado, µ0 la permeabilidad magnética
del vaćıo, Ac el área transversal del núcleo magnético y g su entrehierro. Es
decir, el valor de la inductancia depende del número de vueltas del devanado
y de las caracteŕısticas geométricas del núcleo.

Al igual que para el transformador de alta frecuencia, para cada valor de
inductancia y material, se consideran diferentes combinaciones geométricas
del núcleo. En este caso, las posibilidades corresponden a barridos en los
coeficientes c1, c2 y c3. Aśı, para cada posible diseño, se realiza una
optimización del coste de la inductancia.

La primera restricción del proceso de optimización vuelve a ser el ĺımite de
saturación del núcleo magnético. Teniendo en cuenta que el núcleo magnético
incluye ahora un entrehierro, la Ley de Ampère determina que la inducción
magnética se puede calcular ahora como:

B =
µ0 ·N · I

g
, (5.16)

donde I es la amplitud de la corriente a frecuencia de red. La segunda
restricción de la optimización de la inductancia es, al igual que para el diseño
del transformador, el ĺımite geométrico que supone que los devanados entren
en el área de ventana del núcleo magnético. Además, se incluye como tercera
restricción en este caso el ĺımite térmico de la inductancia. Como la
refrigeración de la inductancia se realiza mediante convección natural, su
modelizado térmico es sencillo y se puede incluir como una restricción más
de la optimización, en lugar de tener que realizar un post-proceso como en el
diseño del transformador. El incremento de temperatura correspondiente a
unas determinadas pérdidas y geometŕıa dada se ha obtenido según el
modelo presentado en [MAG21].

La resolución del problema de optimización proporciona un diseño concreto
para cada posible geometŕıa y material del núcleo. En concreto, se obtienen el
factor a, el entrehierro y el radio del conductor del devanado. De nuevo, existe
una nube de puntos de diseños posibles entre los que es necesario determinar la
solución óptima de diseño. En este caso, aunque las pérdidas de la inductancia
no son para nada despreciables, no se impone un ĺımite a su valor. El principal
motivo es que para que el diseño sea térmicamente viable mediante convección
natural, no puede ser un diseño con muchas pérdidas. Por tanto, se selecciona
directamente como solución óptima la de mı́nimo coste total.

Para la determinación del coste total de la inductancia se ha incrementado
el coste del material como en el diseño del transformador. Es decir, un 25 %
del coste total es debido a la mano de obra necesaria para su fabricación y
otro 25 % es debido al beneficio económico del fabricante.
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5.4.3. Circuito de protección

Otro elemento importante de cada unidad de conversión es el circuito de
protección. Se recuerda que este circuito lo integran dos diodos y un
condensador y que se incluye un circuito de este tipo por fase en la etapa
ac/ac de cada unidad de conversión.

5.4.3.1. Dimensionado de los elementos del circuito de protección

Como ya se analizó en la Sección 2.8, el circuito de protección tiene múltiples
funcionalidades. Para su dimensionado deben considerarse todas ellas. En
primer lugar, se estudia el dimensionado del condensador y posteriormente el
de los diodos.

Condensador del circuito de protección

Las tres funcionalidades del circuito (snubber, fallo en la detección de
la corriente y fallo en un semiconductor) cargan el condensador de
protección y por tanto elevan su tensión. La situación que produce una
mayor carga es la debida a un fallo en un semiconductor, ya que es en
la que circula corriente de forma continuada por el condensador
durante un mayor tiempo. Además, el peor escenario posible es aquel
en el que la fase tiene corriente máxima. Aśı, la capacidad mı́nima de
este condensador es aquella que, durante el tiempo de extinción de la
máxima corriente de red, asegura que la tensión en el condensador que
más se carga no supere la tensión de ruptura de los semiconductores de
la etapa ac/ac y la del propio condensador.

Se recuerda que si se detecta un fallo, se realiza una maniobra de paro
seguro que apaga los semiconductores de la etapa ac/ac de todas las
unidades de conversión y conmuta las etapas dc/ac para aplicar tensión
cero. Esto extingue las corrientes de red en el menor tiempo posible.

Para el dimensionado del condensador, en primer lugar, se debe calcular
el tiempo necesario para extinguir las corrientes de red. Este tiempo
depende de la tensión aplicada a las inductancia del filtro de salida. Por
simplicidad para este análisis, se supone que la inductancia del filtro de
salida de cada unidad de conversión se agrupa en una única inductancia
de valor LTf. Tomando como caso la fase R, esta tensión es igual a:

vLTf ,R = vtot,R − uR − umc , (5.17)
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donde vtot,R es la suma de las tensiones a la salida de la fase R de cada
unidad de conversión, uR es la tensión de red y umc la tensión de modo
común total.

Cuando se apagan todos los semiconductores de la etapa ac/ac, la
corriente en cada unidad de conversión circula o bien por D1, Cp y un
diodo complementario de los semiconductores de la etapa ac/ac, o bien
por D2, Cp y un diodo complementario. Tal y como muestra la
Figura 5.17, el recorrido de la corriente depende de su signo y de si la
fase se encontraba transfiriendo potencia o no. De cualquier manera, la
tensión a la salida de cada unidad de conversión es la tensión de Cp,
pero con signo opuesto al de la corriente. Esto hace que la tensión
vtot,R sea igual a Ns veces la tensión del condensador del circuito de
protección, con signo opuesto al de la corriente de red en esa fase.

(a) (b)

(c) (d)

Figura 5.17: Posibles caminos de circulación de corriente cuando se realiza la maniobra de
paro del sistema de conversión: (a) fase activada y corriente positiva (b) fase activada y
corriente negativa, (c) fase desactivada y corriente positiva y (d) fase desactivada y corriente
negativa

Por otro lado, la tensión de red puede contribuir o no a la extinción de la
corriente, según sea el factor de potencia con el que trabaja el sistema de
conversión. Se considera para el dimensionado el peor caso posible, que
corresponde con únicamente inyección de potencia reactiva, por lo que
la tensión y corriente de red están desfasadas 90◦. En este caso, cuando
la corriente de red es máxima, la tensión de red es nula y por tanto no
contribuye a extinguir la corriente. Lo mismo ocurre si el fallo se da en
un hueco de tensión.
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La tensión de modo común total, umc, es la suma de la tensión de modo
común en cada unidad de conversión, que depende de la tensión a la
salida de cada fase. Como se observa en la Figura 5.17, cuando se da un
fallo, a la salida de todas las fases aparece la tensión del condensador del
circuito de protección con signo opuesto al de la corriente. Analizando de
nuevo la evolución de los signos de las corrientes de un sistema trifásico
(Figura 3.16), siempre hay 2 corrientes de un signo y otra del contrario.
Para el caso de corriente máxima en la fase en la que se da el fallo del
semiconductor, el signo de la tensión de modo común queda igual al de
la corriente de red. Por ejemplo, si la corriente es máxima en la fase R,
vS,R es negativa y vS,S y vS,T son positivas, haciendo que la tensión de
modo común sea positiva.

De esta manera, la Ecuación 5.17 para el caso de corriente de red positiva
puede reescribirse como:

vLTf ,R = −Ns ·
(
vCp − 0−

vCp
3

)
= −Ns ·

2

3
vCp . (5.18)

Aśı, aplicando la relación entre tensión y corriente en una inductancia
y evaluando las derivadas por medio de incrementos, se puede expresar
el tiempo de extinción de la máxima corriente de red, imax, desde su
máximo hasta cero, tLTf , como:

tLTf = LTf ·
imax
vLTf ,R

. (5.19)

Sin embargo, desde que se produce el fallo hasta que todas las unidades
apagan sus semiconductores de la etapa ac/ac pasa un cierto tiempo.
Esto se debe a que la unidad de conversión que tiene un fallo debe avisar
al resto de unidades de conversión. Para el dimensionado, se supone
que, hasta que todas las unidades de conversión no han apagado los
semiconductores de la etapa ac/ac, no se comienza con la extinción de
la corriente. Por tanto, el tiempo total para extinguir la corriente, tCp,
es igual a:

tCp = tLTf + tinfo , (5.20)

donde tinfo es el tiempo que transcurre desde que se produce el fallo en
una unidad de conversión hasta que el resto de unidades de conversión
comienzan con la maniobra de paro seguro.

Finalmente, una vez conocido este tiempo, puede calcularse el
incremento de tensión en el condensador del circuito de protección.
Para ello, se recurre a la relación entre la tensión y la corriente de
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carga de un condensador, expresada en la Ecuación 5.21.

vCp(t) =
1

Cp
·
∫ t

0
iCp(t) · dt (5.21)

Como se ha mostrado en la validación experimental (Figura 4.27 y
Figura 4.50), la maniobra de paro hace que la corriente decrezca con
pendiente constante hasta llegar a cero. Por tanto, la carga asociada a
la extinción de la corriente puede aproximarse por un triángulo cuya
altura es el valor de la corriente a extinguir y cuya base es el tiempo
necesario para la extinción de la corriente. La Ecuación 5.21 puede
expresarse entonces como:

∆vCp =
1

Cp
·
imax · tCp

2
. (5.22)

Combinando las Ecuaciones 5.18, 5.19, 5.20 y 5.22 y reordenando, se
puede determinar la capacidad mı́nima del condensador del circuito de
protección como:

Cp =
1

∆vCp
·
imax ·

(
LTf · imax

Ns· 23vCp
+ tinfo

)
2

, (5.23)

donde vCp es la tensión a la que está cargado el condensador cuando
se produce el fallo y ∆vCp es el incremento de tensión permitido en el
condensador durante la extinción de la corriente.

No obstante, aunque el requerimiento de capacidad del condensador se
realiza para el caso de fallo en un semiconductor, no hay que olvidar
el resto de funciones del circuito. En concreto, para su función como
snubber es necesario que el condensador siga funcionando como tal a
altas frecuencias. Por ello, la implementación práctica del condensador
del circuito de protección puede realizarse uniendo condensadores de
distintas tecnoloǵıas. Por ejemplo, mediante la unión de condensadores
electroĺıticos (proporcionan una alta capacidad, pero no se comportan
bien a frecuencias muy altas), y condensadores cerámicos (no tienen altas
capacidades pero funcionan muy bien a altas frecuencias).

La mı́nima tensión del condensador se escoge igual a la tensión máxima
de los semiconductores de la etapa ac/ac. Aśı se deja un margen para
que pueda subir la tensión del condensador durante la maniobra de paro
sin que se rompan los semiconductores de la etapa ac/ac.
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Finalmente, cabe destacar que aunque no se de un fallo en algún semi-
conductor, el circuito de protección se va a ir cargando tanto por su
funcionamiento como snubber como por posibles errores en la detección
de la corriente. Esto hace que según como sea la autodescarga de Cp,
pueda ser necesario tener que incluir una resistencia en paralelo con el
condensador para asegurar una tensión constante e igual a vbus · n2/n1.

Diodos del circuito de protección

El dimensionado de los diodos del circuito de protección es más sencillo
que el del condensador. En primer lugar, deben tener una tensión de
ruptura igual que la del resto de semiconductores de la etapa ac/ac y
que la del condensador del circuito de protección.

Además, en comparación con T1R, T2R, T3R y T4R, estos diodos tienen
que ser de much́ısima menos corriente, ya que conducen durante poco
tiempo y en momentos muy puntuales. En concreto, conducen algo de
corriente en su funcionamiento como snubber, o cuando se produce un
fallo en la detección del signo de la corriente, pero no conducen de manera
continuada durante parte del periodo de conmutación, como es el caso
de los semiconductores de la etapa ac/ac. Como regla de dimensionado,
se ha decidido que la corriente máxima de estos diodos sea un 10-15 %
de la corriente máxima de T1R, T2R, T3R y T4R.

Finalmente, es importante pensar de nuevo en la funcionalidad como
snubber de este circuito. De cara a su implementación práctica, es
interesante utilizar diodos de catodo común, en los que D1 y D2 se
incluyan en un único encapsulado. De esta manera, se minimiza la
inductancia parásita entre ellos, mejorando su respuesta a altas
frecuencias.

5.4.3.2. Modelos de la herramienta de diseño para el circuito de
protección

Una vez analizado el dimensionado de cada elemento del circuito de
protección, se han elaborado modelos de cada componente para integrarlos a
la herramienta de diseño. Con estos modelos, la herramienta de diseño debe
ser capaz de, para cada combinación de las variables principales, determinar
el circuito de protección necesario y su coste.

Con respecto al condensador, para calcular el valor de la capacidad
necesaria, se ha determinado que la máxima tensión dc a la que puede haber
una máxima corriente de red es 1300 V. A tensiones mayores, aunque el
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condensador esté mas cargado, la potencia del equipo bajará y la corriente a
extinguir será menor. Este punto de trabajo es un poco más conservador que
el considerado para el modelizado de los semiconductores, ya que el
dimensionado de este circuito es más cŕıtico. Además, se ha decidido guardar
en todos los casos un margen de 100 V sobre la tensión máxima del
condensador por seguridad. Por otro lado, el retardo máximo hasta que
todas las unidades de conversión apagan los semiconductores de sus etapas
ac/ac y dan tensión cero con sus etapas dc/ac se ha considerado igual a dos
periodos de conmutación. En función de cómo se programen los DSC de los
controladores maestro y esclavo y el tipo de comunicación empleada, este
tiempo puede reducirse notablemente.

Como se verá en el apartado 5.5.1.4, la herramienta utiliza condensadores
y diodos comerciales para determinar el coste de este circuito. Además, se
ha decidido que la herramienta aumente el coste total de este circuito en
un 10 % por la posible adición de condensadores cerámicos para mejorar el
funcionamiento a altas frecuencias o por la resistencia que puede ser necesaria
para descargar el condensador.

5.4.4. Cableado

El último elemento que se analiza en el subsistema de pasivos es el cableado.
Una de las mayores ventajas de la configuración con inversor en cascada es la
reducción del cableado dc con respecto a la configuración con inversor central.
No obstante, la configuración de inversor en cascada utiliza cableado de alterna
para unir las unidades de conversión entre śı. En este apartado se modeliza
todo el cableado de la configuración con inversor en cascada, de manera que
se pueda obtener su coste en función de las variables principales de diseño. En
el apartado de resultados de este caṕıtulo (Sección 5.5) se compara el coste de
esta configuración con respecto a la de inversor central.

5.4.4.1. Cableado dc

El primer tramo de cableado que debe considerarse es el cableado dc existente
entre los paneles fotovoltaicos y la unidad de conversión. No se considera el
cable que conecta los paneles entre śı, ya que se utiliza el propio cable que
incluyen los módulos fotovoltaicos. Se han estudiado tres posibles alternativas
en este cableado. En cada una de ellas, la unidad básica con la que se forma
la planta fotovoltaica está compuesta por 30 módulos fotovoltaicos en serie, lo
que se denomina a partir de ahora como unidad de módulos, UM. En función
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de la geometŕıa del área disponible de la planta, la alternativa empleada será
una u otra, o una mezcla de ellas. La utilización de una alternativa u otra
determina a su vez la distribución del cableado de alterna que conecta las
unidades de conversión entre śı.

Las tres alternativas consideradas son:

- 2X2L

En esta alternativa se agrupan 2 unidades de módulos en horizontal y
otras dos unidades en vertical. De ah́ı el nombre de 2X2L, ya que los
pasillos que dividen las agrupaciones de paneles se colocan cada dos
unidades en horizontal y dos unidades en vertical. Además, la unidad de
conversión, UC, se sitúa en el pasillo central de la distribución, tal y como
se muestra en la Figura 5.18. Se recuerda que la unidad de conversión
toma en la configuración de inversor en cascada una ubicación similar a
la de la string box en la configuración con inversor central.

Figura 5.18: Distribución de una planta fotovoltaica con configuración de inversor en cascada
y alternativa de cableado dc 2X2L.

- 2X4L

Al contrario que en la alternativa 2X2L, en la alternativa 2X4L se colocan
4 unidades de módulos en horizontal en lugar de dos. Śı que se siguen
incluyendo pasillos cada 2 de estos conjuntos en vertical. En este caso, no
existe un pasillo central entre las agrupaciones de módulos fotovoltaicos
y la unidad de conversión queda en el lateral de la distribución. Esta
alternativa se muestra en la Figura 5.19.
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Figura 5.19: Distribución de una planta fotovoltaica con configuración de inversor en cascada
y alternativa de cableado dc 2X4L.

- 2H

Por último, en la alternativa 2H, todas las unidades de módulos de cada
unidad de conversión se distribuyen en dos filas en vertical, agrupando en
horizontal tantas unidades de módulos como sean necesarias. De nuevo,
como muestra la Figura 5.20, la unidad de conversión queda en el lateral
de los módulos fotovoltaicos.

Figura 5.20: Distribución de una planta fotovoltaica con configuración de inversor en cascada
y alternativa de cableado dc 2H.

Para el cálculo del cableado en cada alternativa se han considerado unos
pasillos con distancia vertical de 3 metros y horizontal de 4 metros. Además,
se ha dimensionado la potencia pico del generador fotovoltaico de manera que
sea un 20 % mayor que la potencia del inversor. Se han tomado como referencia
módulos de 325 W. El cable considerado para el cálculo es de cobre con sección
de 6 mm2.
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Además, como la configuración con inversor en cascada no emplea cajas
de string, es necesario contabilizar junto al cableado dc el coste de diferentes
elementos que ahora irán colocados a la entrada de la unidad de conversión.
Por ejemplo, se debe tener en cuenta el coste de los fusibles, portafusibles, el
seccionador dc o el descargador de sobretensiones.

5.4.4.2. Cableado ac

El siguiente tramo de cableado que debe considerarse es el cableado de alterna
que une las unidades de conversión entre śı. Las dos posibles alternativas para
el cableado de alterna son las siguientes:

- Cuadrada

Este tipo de configuración está pensada para cuando la anchura de la
agrupación de paneles de cada unidad de conversión no es mucho mayor
que su altura. En ella, se distribuye la planta fotovoltaica en forma cua-
drada, intentando tener el mismo número de unidades de conversión en
horizontal y en vertical. Esta alternativa se muestra en la Figura 5.21.

Figura 5.21: Distribución del cableado ac para una planta con configuración de inversor en
cascada y alternativa de cableado ac cuadrada.

El cableado de alterna comienza en una de las unidades de conversión,
y une todas unidades que quedan en su misma vertical. Ah́ı, gira
90◦ para unir la unidad de conversión adyacente. Posteriormente,
conecta las unidades de conversión que están en la vertical en la que se
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encuentra esta nueva unidad de conversión. Este proceso se repite
hasta recorrer todas las unidades de conversión y, al finalizar el
recorrido, se ubica la celda de media tensión y la aparamenta
correspondiente al conjunto de unidades de conversión. Es decir, lo
equivalente a la power station en la configuración con inversor central.

Se recuerda que el número de unidades de conversión en serie depende
de la tensión de red, de la relación de transformación de la etapa de
aislamiento y de la mı́nima tensión de bus. A partir de la potencia de
cada unidad y el número de unidades en serie, queda fijada la potencia
de la serie de unidades de conversión. Como la potencia de la planta
fotovoltaica será generalmente mayor que la potencia de la serie, será
necesario unir varias de las series en anillo, al igual que como se realiza
en la configuración de inversor central con las power station. Esta parte
del cableado no se considera al ser equivalente al de la configuración de
inversor central.

- Alargada

Esta configuración reduce el cableado de alterna en aquellas alternativas
de cableado dc en las que la anchura de la agrupación de paneles es
mayor que la altura, por ejemplo en la alternativa 2H. En estos casos,
las agrupaciones de paneles se distribuyen en dos columnas, y el cable
de media tensión va recorriendo todas las unidades de conversión como
muestra la Figura 5.22. De nuevo, al finalizar el cableado de alterna se
ubica, entre otros elementos, la celda de media tensión.

Figura 5.22: Distribución del cableado ac para una planta con configuración de inversor en
cascada y alternativa de cableado ac alargada.
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El dimensionado del cableado de alterna se ha hecho fijando un ĺımite en
su cáıda de tensión del 2 %. Su coste vaŕıa en función de la longitud necesaria
y de la sección empleada. En la herramienta se ha incluido también el coste
de un cable de fibra óptica de la misma longitud, ya que las unidades de
conversión se deben poder comunicar correctamente entre śı y con el
controlador maestro. Se escoge este tipo de comunicación ya que, en
comparación con la comunicación CAN empleada en la validación
experimental, la fibra óptica presenta unas mejores prestaciones cuando
deben recorrerse grandes distancias. Además, también se ha tenido en cuenta
el sobrecoste que supone hacer que las conexiones de salida de cada unidad
de conversión sean para cables de media tensión.

En definitiva, teniendo en cuenta todos los aspectos mencionados en este
apartado, se puede contabilizar el coste total del cableado del sistema de con-
versión. Además, se recuerda que la longitud del cableado influye en el diseño
del filtro de salida, debido al valor de su inductancia parásita.

5.4.5. Otros elementos del sistema de conversión

Por último, para poder determinar el coste total del sistema de conversión
con la topoloǵıa propuesta, se ha incluido el coste de una serie de elementos
adicionales, como el transformador de auxiliares, la celda de media tensión, los
elementos de aparamenta, el condensador del bus de continua, la electrónica de
cada unidad de conversión, su envolvente mecánica, la tarjeta del controlador
maestro, la mano de obra para el ensamblaje de los elementos de las unidades
de conversión o el transporte de las unidades hasta la planta fotovoltaica. El
coste de todos estos elementos se ha estimado en función de la potencia de
cada unidad de conversión con la ayuda de Ingeteam, gracias a su experiencia
y al conocimiento del coste real de estos elementos en varios de sus inversores
comerciales. También se ha incluido en el coste total un concepto denominado
otros, que recoge elementos que no tienen importancia por separado en el coste
total de la unidad de conversión, pero que śı la tienen en su conjunto, como
pueden ser conectores o tornilleŕıa.

5.5. Resultados de diseño

Una vez analizados los modelos que integran la herramienta de diseño, se
presentan los resultados obtenidos. En primer lugar, se muestran los resultados
de cada uno de los subsistemas por separado y, posteriormente, se explican los
resultados de la solución global del sistema de conversión.



258 Caṕıtulo 5

Se recuerda que la variable utilizada para comparar las soluciones entre
śı es el coste. En concreto, se va a utilizar el indicador cente/W. El vatio se
refiere a la unidad de potencia ac y no en dc, ya que entonces seŕıa necesario
hablar de vatio pico. Es muy conveniente utilizar este indicador para poder
comparar soluciones con diferente potencia de unidad de conversión o diferente
potencia total de la serie de unidades de conversión.

5.5.1. Resultados de los subsistemas

5.5.1.1. Semiconductores

En primer lugar, se muestran los resultados del modelizado de los
semiconductores. Tanto para la etapa dc/ac como para la etapa ac/ac se han
elaborado unos mapas de funcionamiento del módulo de semiconductores que
permiten analizar su comportamiento. Estos mapas muestran, para una
combinación de las variables principales, el rendimiento de la etapa de
conversión. Aśı, se pinta el punto de trabajo en un color diferente según sean
las pérdidas totales del módulo. Por ejemplo, se pintan en rojo aquellos
puntos que tienen un rendimiento mayor al 99 %. Es decir, aquellos en los
que las pérdidas totales del módulo suponen menos del 1 % de la potencia de
la unidad de conversión. Además, suponiendo una temperatura del radiador
de 90◦C, se pintan en gris todos los puntos en los que, para las pérdidas
generadas, la temperatura de la unión supera el valor máximo recomendado
por el fabricante, es decir, puntos de trabajo no factibles. El mapa para el
módulo FF1000R17IE4 de la etapa dc/ac con configuración binivel es el
mostrado en la Figura 5.23.

El mapa del módulo FF8MR12W2M1 B11 de la etapa ac/ac con tensión
de corte de 1200 V es el mostrado en la Figura 5.24. Este semiconductor
se utilizaŕıa con una relación de transformación de 3/2. Para la etapa ac/ac
también se pintan en gris los puntos de rendimiento menor a 95 %.

En cada mapa se pueden observar los diferentes puntos de trabajo
estudiados, cada uno con su color correspondiente. Además, se han incluido
curvas de isorendimiento. Es decir, curvas que unen los puntos que tienen un
mismo rendimiento. Como se observa en el mapa del módulo de la etapa
ac/ac, si la frecuencia de conmutación no influye en las pérdidas (porque se
hacen conmutaciones ZVS y ZCS), las ĺıneas de isorendimiento son
horizontales y cada vez están algo más juntas, ya que la curva de cáıda de
tensión en conducción en función de la corriente se vuelve prácticamente
cuadrática al aumentar la corriente.
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Figura 5.23: Mapa de funcionamiento del módulo FF1000R17IE4 de la etapa de conversión
dc/ac con configuración binivel.

Figura 5.24: Mapa de funcionamiento del módulo FF8MR12W2M1 B11 de la etapa de con-
versión ac/ac con tensión de corte de 1200 V.
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Por otro lado, en el módulo de la etapa dc/ac, el ĺımite entre los puntos
que tienen algún color y los grises se corresponde con puntos de trabajo con
las mismas pérdidas totales, que en función de la potencia de la unidad de
conversión, equivalen a un mayor o menor rendimiento. Sin embargo, estos
puntos pueden tener un reparto diferente de las pérdidas por conducción y
por conmutación. De hecho, los puntos pintados en negro corresponden con
los puntos de trabajo en los que las pérdidas por conducción y por conmutación
son iguales. Como se puede observar en la Figura 5.23, conforme se aumenta
la potencia, esto se da a una mayor frecuencia de conmutación.

También se pueden utilizar los resultados de estos mapas para comparar
los módulos entre śı. Esto puede permitir descartar directamente algunos de
los módulos, ya que puede existir otro con mejores prestaciones y menor coste,
lo que ayuda a reducir el tiempo de computación de la herramienta de diseño.

Para realizar esta comparación, se va a representar en la misma gráfica
una ĺınea por cada módulo. Se escoge como ĺınea representativa los puntos que
están en el ĺımite térmico (su temperatura de la unión es igual a la máxima
recomendada por el fabricante) y que tienen un rendimiento mayor al 99 %.
La gráfica de comparación de los semiconductores considerados para la etapa
dc/ac es la mostrada en la Figura 5.25.

La figura representa un total de 21 módulos, de los cuales 18 tienen confi-
guración binivel y 3 configuración MNPC. Se ha pintado la ĺınea de cada con-
figuración con un color diferente. Aśı, las ĺıneas de color rojo corresponden a
módulos con configuración binivel y las azules a los de configuración MNPC.

De entre todos los módulos analizados, hay 2 que son de carburo de silicio.
Concretamente, son el número 11 y el 18 de color rojo (configuración binivel),
y son fácilmente identificables porque su ĺınea continúa hasta valores más altos
de frecuencia de conmutación. Esto es lógico ya que tienen unas pérdidas por
conmutación mucho menores que las de los semiconductores de silicio. También
hay dos módulos MNPC, el 1 y el 2 de color azul, que permitiŕıan operar a una
frecuencia de conmutación algo mayor que la del resto de módulos de silicio.

Se observa que con los módulos estudiados se puede operar a
prácticamente cualquier valor de potencia de la unidad de conversión. Sin
embargo, muy pocos permiten subir la frecuencia de conmutación. La
Figura 5.25 indica por tanto que no existen módulos comerciales que hayan
sido diseñados para esta topoloǵıa. Si se desea que vayan bien en
conmutación, no pueden utilizarse en unidades de conversión de mucha
potencia, y si se desea que sean de mucha potencia, su frecuencia de
conmutación está limitada. No obstante, paralelizando estos módulos, se
puede subir la ĺınea correspondiente hacia arriba, es decir, hacia valores más
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altos de potencia. La paralelización no consigue desplazar la ĺınea hacia la
derecha, es decir, hacia valores de mayor frecuencia, ya que aunque cada
conmutación es con menos corriente, aumentan el número de conmutaciones.
Por tanto, para rellenar el hueco de la gráfica a altas frecuencias y potencias,
la alternativa pasa únicamente por paralelizar semiconductores de carburo de
silicio, aunque conlleve un elevado coste.
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Figura 5.25: Comparativa de los módulos considerados para la etapa dc/ac con diferentes
configuraciones.

Para la etapa ac/ac se pueden realizar gráficas del mismo estilo. En
concreto, se puede hacer una gráfica que compare todos los módulos de una
tensión de corte determinada. La Figura 5.26 corresponde con el mapa de los
módulos de la etapa ac/ac de tensión de corte 1200 V, es decir, los que se
utilizaŕıan en la etapa ac/ac cuando la relación de transformación de los
transformadores de alta frecuencia sea 3/2. En este caso, se han estudiado un
total de 6 módulos. Al contrario que en la etapa dc/ac, como no se generan
pérdidas de conmutación, los módulos de carburo de silicio no destacan con
respecto a los de silicio. Ahora, el hecho de que puedan emplearse en
unidades de conversión de más o menos potencia depende de la corriente
nominal para la que están diseñados los módulos.
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Figura 5.26: Comparativa de los módulos considerados para la etapa ac/ac con tensión de
corte 1200 V.

5.5.1.2. Transformador de alta frecuencia

El siguiente elemento en el que se analizan los resultados de diseño es el
transformador de alta frecuencia. Siguiendo el proceso descrito en el
apartado 5.4.1.5, para cada combinación de las variables principales se puede
obtener un diseño diferente. Además, el diseño óptimo depende del ĺımite
impuesto a las pérdidas del transformador. Para analizar la influencia de este
ĺımite en la solución global, se estudian dos posibilidades: diseños con un ren-
dimiento mayor que el 99 % y diseños con un rendimiento mayor que el 98 %.
Los resultados correspondientes a una relación de transformación de 1/1 y a
estos dos ĺımites se muestran respectivamente en las Figuras 5.27 y 5.28.

Como se puede observar, los diseños con un ĺımite de pérdidas menos
restrictivo tienen unos menores costes a bajas frecuencias. Sin embargo, para
valores de frecuencia elevados, el coste es el mismo con ambos ĺımites. Es
concreto, para frecuencias superiores a los 10 kHz, los diseños de la
Figura 5.28 tienen un rendimiento mayor al 99 %. Esto se debe a que, con la
refrigeración considerada, aunque se le permita al transformador un menor
rendimiento, no existen diseños térmicamente viables y con un menor coste.
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Figura 5.27: Evolución del coste del transformador en función de la frecuencia de conmutación
y la potencia de la unidad de conversión, para una relación de transformación 1/1 y un
rendimiento mayor que el 99 %.

Figura 5.28: Evolución del coste del transformador en función de la frecuencia de conmutación
y la potencia de la unidad de conversión, para una relación de transformación 1/1 y un
rendimiento mayor que el 98 %.

La evolución del coste es similar para todas las potencias estudiadas. No
obstante, existe un mı́nimo en unos 350 kVA. Hasta ese valor, conforme se
sube la potencia de la unidad de conversión, el cente/W disminuye. Una vez
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se supera este ĺımite, subir la potencia de la unidad de conversión implica
perjudicar levemente el cente/W del transformador.

Por otro lado, la evolución del coste con la frecuencia presenta dos claras
tendencias. Hasta aproximadamente los 10 kHz, el aumento de la frecuencia
disminuye notablemente el coste del transformador. Esto es debido a que el
ĺımite de diseño en estos casos está marcado por la saturación del núcleo.
Analizando la Ley de Faraday (Ecuación 5.12), se comprueba que, para un
mismo valor de inducción magnética, subir la frecuencia implica bajar el
producto del número de vueltas y el área transversal del núcleo. Es decir,
subir la frecuencia reduce directamente el volumen del transformador y, en
consecuencia, su coste. Esta caracteŕıstica del diseño es t́ıpica de
transformadores de baja frecuencia y con muy buena refrigeración. A partir
de los 10 kHz, la tendencia de reducción de coste con la frecuencia disminuye
debido a que, a partir de este valor de frecuencia, el diseño comienza a estar
limitado por las pérdidas del transformador y no por la saturación del
núcleo. El motivo de este cambio de tendencia es que tanto las pérdidas
magnéticas como las de los devanados aumentan con la frecuencia y, de
hecho, lo hacen elevadas a un coeficiente mayor que la unidad. Aśı, llega un
momento en el que las pérdidas en el transformador aumentan tanto que, con
la refrigeración utilizada, muchos diseños magnéticamente viables dejan de
ser térmicamente viables. En definitiva, a frecuencias elevadas, el coste del
transformador sigue disminuyendo con la frecuencia, pero para que la
disminución del coste fuera con una mayor pendiente, se debeŕıa mejorar la
refrigeración. No obstante, cuanto mejor se quiera hacer la convección
forzada, también será necesario un sistema de refrigeración más caro.

Por último, se puede analizar la evolución del coste del transformador en
función de la relación de transformación. La Figura 5.29 muestra la
comparativa del coste para 4 relaciones de transformación, y para una
potencia de la unidad de conversión de 300 kVA. Como se puede observar, no
existen grandes diferencias en el coste del transformador de alta frecuencia si
se vaŕıa la relación de transformación. Cabe destacar que las soluciones
óptimas para cualquier combinación de variables principales se han obtenido
siempre para núcleos de ferrita.

5.5.1.3. Filtro de salida

Se analizan ahora los resultados correspondientes a las inductancias del filtro
de salida. Aunque el diseño depende del valor de inductancia y de la corriente
a frecuencia de red, como esta corriente depende de las variables principales
de diseño, el coste puede expresarse también en términos de cente/W.
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Figura 5.29: Evolución del coste del transformador en función de la frecuencia de conmutación
y la relación de transformación, para una potencia de la unidad de conversión de 300 kVA y
un rendimiento mayor que el 99 %

Los resultados para los dos materiales considerados y una relación de
transformación 1/1 en la unidad de conversión se muestran respectivamente
en la Figura 5.30 y Figura 5.31. Como se puede observar, los diseños de
inductancias con núcleo de Carlite (hierro al silicio con grano orientado), son
mucho más baratos que los de Supercore (hierro al silicio que puede trabajar
a frecuencias algo mayores). De hecho, el coste de los diseños con Carlite es
entorno a una tercera parte de los de Supercore. Śı que es verdad que a altas
frecuencias el Supercore funcionará algo mejor, pero como ya se ha
comentado en el proceso de diseño, el valor de inductancia únicamente debe
garantizarse a bajas frecuencias. También se ha comprobado en estos diseños
que, tal y como se avanzó en su modelizado, la influencia en el diseño del
rizado de corriente de alta frecuencia es despreciable. Por ejemplo, para una
inductancia de Carlite de 300 µH, una corriente de red de 150 A y un siste-
ma de conversión con 60 unidades de conversión en serie desfasadas 360◦/Ns,
considerar o no las pérdidas debidas al rizado de alta frecuencia hace que
vaŕıen las pérdidas totales en un 0,014 % y el coste total en un 0,02 %.

Por otro lado, para ambos materiales se observa que conforme aumenta el
valor de la inductancia o el valor de la potencia de la unidad de conversión
(equivalente a una mayor corriente), el coste de la inductancia aumenta. Esto
es lógico ya que la enerǵıa almacenada en una inductancia, que influye
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directamente en el volumen de la inductancia, depende proporcionalmente
del valor de inductancia y del cuadrado de la corriente. No obstante, como
las Figuras 5.30 y 5.31 representan el coste por W, aunque el coste de la
inductancia vaŕıa con el cuadrado de la corriente, la tendencia del e/W con
respecto a la potencia de la unidad de conversión es prácticamente lineal.

Figura 5.30: Evolución del coste de la inductancia del filtro de salida con núcleos magnéticos
de Carlite para una relación de transformación 1/1.

Figura 5.31: Evolución del coste de la inductancia del filtro de salida con núcleos magnéticos
de Supercore para una relación de transformación 1/1.
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5.5.1.4. Circuito de protección

El coste del circuito de protección depende principalmente del coste del
condensador de este circuito. Para tener una idea de la capacidad necesaria,
se realiza la gráfica mostrada en la Figura 5.32. En ella, para el caso de una
inductancia de 250 µH por fase en cada unidad de conversión, una relación
de transformación de 1/1 y una frecuencia de conmutación de 5 kHz
(determina el retardo de las comunicaciones para iniciar la maniobra de paro
seguro), se muestra el valor de capacidad necesario en función de la potencia
de la unidad de conversión

Como se puede observar, el orden de magnitud de la capacidad necesaria
es de centenas de microfaradios. Además, el valor de capacidad depende del
cuadrado de la potencia. Esto concuerda con la expresión de la Ecuación 5.23,
donde si se opera aparece i2max en el numerador.
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Figura 5.32: Evolución de la capacidad del condensador del circuito de protección para una
inductancia de 250 µH en cada unidad de conversión, una relación de transformación de 1/1
y una frecuencia de conmutación de 5 kHz.

Para conocer el coste del condensador de este circuito y, por tanto, el
cente/W correspondiente, se ha utilizado como referencia el coste del
condensador E62.P24-104C20 de la compañ́ıa Electronicon, con una
capacidad de 100 µF, una tensión máxima de 1750 V y un coste de 50 e.
Aśı, en función de la relación de transformación (fija la tensión mı́nima de
los elementos la etapa ac/ac) y la capacidad necesaria, se contabilizan más o
menos condensadores como éste.
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Para conocer el coste de los diodos de este circuito, se ha partido también
de elementos comerciales. Aśı, para las relaciones de transformación 3/2 y 1/1
se va a utilizar el diodo DH2x61-18A, con un coste de 20 e para el conjunto
de los dos diodos. Para el caso de relación de transformación 1/2, el diodo a
utilizar es el UGE 0421 AY4, con un coste de 43 e por diodo. Finalmente,
para relación de transformación 1/4 el diodo considerado es el DD250S65K3,
con un coste de 125 e por diodo.

Es por tanto evidente que, para una misma corriente de red, conforme
sube la relación de transformación, el coste de este circuito sube en gran
medida. Además, se recuerda que el coste del circuito se aumenta siempre en
un 10 % por la posible inclusión de condensadores cerámicos para mejorar el
funcionamiento a altas frecuencias del circuito y la resistencia de descarga
del condensador de protección.

5.5.1.5. Cableado

Por último, se analiza el coste del cableado en un sistema fotovoltaico con la
topoloǵıa propuesta. Se recuerda que, además del cableado ac y dc se tienen
en cuenta en la herramienta de diseño otros elementos como los fusibles, el
seccionador dc, el descargador de sobretensiones, etc. También se tiene en
cuenta el coste del cable de fibra óptica para comunicar los equipos y los
terminales de media tensión a la salida de la unidad de conversión.

Al igual que en el resto de elementos del sistema de conversión, el coste del
cableado depende del valor de las variables principales. La Figura 5.33 muestra
el coste total del cableado para una tensión de red de 30 kV y una relación
de transformación 1/1 (equivale a alrededor de 61 unidades de conversión
en serie). En concreto, muestra la evolución del cente/W con respecto a la
variación de la potencia de la unidad de conversión que, para un valor fijo de
unidades de conversión en serie, es equivalente a la variación de la potencia
total de la serie de unidades.

La tendencia del coste del cableado total para todas las alternativas es
un reflejo de lo que ocurre con los costes incluidos en la herramienta. En
primer lugar, el cente/W de los elementos que de normal están en la string
box (fusibles, portafusibles, seccionador dc...) comienza siendo elevado, pero se
reduce fuertemente al aumentar la potencia. Esto se debe a que el coste total
en euros apenas vaŕıa con la potencia. Por otro lado, el cente/W del cableado
dc para todas las alternativas siempre sube conforme se aumenta la potencia
de la unidad de conversión. Esto es lógico ya que, conforme sube la potencia,
los módulos fotovoltaicos quedan más lejos de la unidad de conversión. No
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obstante, el aumento no es muy importante ya que las unidades de conversión
no llegan a ser de tanta potencia como los inversores centrales.

Con respecto al cableado ac, a potencias bajas, todas las alternativas
reducen el cente/W conforme sube la potencia. Esto se debe a que los
terminales de salida de media tensión de cada unidad de conversión suponen
un coste importante, que es más representativo cuando la potencia es baja.
Sin embargo, al subir la potencia total, el coste del cableado ac toma más
importancia que el de los terminales. De hecho, conforme crece la longitud
del cableado al aumentar la potencia, para mantener la cáıda de tensión por
debajo del ĺımite impuesto, se necesita un cable de mayor sección, lo que
también aumenta el cente/W. Los saltos presentes en las curvas de la
Figura 5.33 se deben a este efecto y se dan a diferentes valores de potencia
en función de la alternativa.
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Figura 5.33: Evolución del coste del cableado para una tensión de red de 30 kV y una relación
de transformación de 1/1.

En resumen, a potencias bajas, tanto por los elementos que en la
configuración con inversor central se incluyen en la string box como por los
terminales de media tensión, el cente/W es alto. A partir de ah́ı, conforme
se aumenta la potencia de la unidad de conversión, se reduce el cente/W
hasta que el coste del cableado ac se vuelve más relevante al incrementar su
longitud y utilizar una sección cada vez mayor. Para el caso de la
Figura 5.33, la alternativa que presenta un menor coste total es la 2H. Esto
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se debe a que es la alternativa que tiene tanto una menor longitud del
cableado dc como del cableado ac. Por otro lado, las configuraciones 2X2L y
2X4L tienen un coste similar porque su longitud también es muy similar.

Para obtener los resultados globales de diseño, como es dif́ıcil que una
planta fotovoltaica con la configuración de inversor en cascada esté formada
por únicamente una sola de las alternativas, el coste del cableado se calcula
como la media de las tres alternativas estudiadas. La Figura 5.34 muestra la
comparativa de este coste medio de cableado de la configuración con inversor
en cascada con respecto al coste del cableado total en plantas fotovoltaicas
con configuración de inversor central. Este coste ha sido proporcionado por
Ingeteam en base a sus plantas más recientes. Como se puede observar, la
diferencia en el coste es muy importante y, para valores altos de potencia,
siempre es menor en la configuración con inversor en cascada. Esto se debe a
que la tendencia del coste en la configuración central es únicamente la
correspondiente al cableado dc de la solución con la topoloǵıa MV-CSQT y,
por tanto, aumenta siempre conforme sube la potencia.
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Figura 5.34: Comparativa del coste del cableado para una planta fotovoltaica con la topoloǵıa
MV-CSQT y una planta fotovoltaica con configuración de inversor central.

A modo de ejemplo, tomando con referencia las configuraciones actuales
con inversores centrales (rondan los 6-7 MVA), si se utilizase una serie de
unidades de conversión con una potencia total de 20 MVA, la reducción del
coste de cableado seŕıa del 50 %. Es decir, se reduciŕıa a la mitad el coste del
cableado de la planta fotovoltaica.
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5.5.2. Resultados globales

Finalmente, se muestran los resultados globales de diseño. Se han hecho los
siguientes barridos en las variables principales:

- Si, potencia de cada unidad de conversión: 100, 150, 200, 250, 300, 350,
400, 450 y 500 kVA.

- fsw, frecuencia de conmutación de cada unidad de conversión: 1,5, 2, 3,
4,8, 7, 8,25, 11, 13, 16,5, 18, 22, 27 y 35 kHz.

- n1/n2, relación de transformación de la etapa de aislamiento de alta
frecuencia de la unidad de conversión: 3/2, 1/1, 1/2 y 1/4.

- Ured, tensión de red: 30, 24 y 20 kV.

Además, existe como alternativa adicional de diseño imponer al transfor-
mador un rendimiento mayor al 98 % o al 99 %. Para cada combinación de
estas variables, se ha calculado con la herramienta de diseño las caracteŕısti-
cas principales y el coste del sistema de conversión con la topoloǵıa
MV-CSQT. Se ha considerado un factor fred igual a 0,9 para todos los casos.

Aśı, la solución óptima de diseño obtenida, es decir, el sistema fotovoltaico
con mı́nimo coste, tiene las caracteŕısticas mostradas en la Tabla 5.3. Su coste
total es de 3,94 cente/W, repartidos de la manera que indica la Figura 5.35.

Tabla 5.3: Tabla resumen de las caracteŕısticas principales de la solución global de diseño de
mı́nimo coste.

 Solución óptima de diseño 

Si  350 kVA 

fsw 35 kHz 

n1/n2 1/1 

Ured 30 kV  

Ns 61 

Rendimiento transformador >99% 

Semiconductor dc/ac 3x MD250HFR170C2S (B - SiC) 

Semiconductor ac/ac 2MBI650VXA-175-50 (Si) 

Lf 288 µH 

Cp 125 µF 
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Figura 5.35: Reparto de costes en la solución óptima de diseño.

El sistema fotovoltaico óptimo está formado por 61 unidades de conversión
en serie, conectadas a una red de media tensión de 30 kV. La potencia total
de la serie es de 21,35 MVA. Como se puede observar, la solución óptima
corresponde con un diseño de muy alta frecuencia. De hecho, la frecuencia de
conmutación óptima es 35 kHz, la máxima considerada en este estudio. Para
poder trabajar a esa frecuencia, la solución óptima utiliza un semiconductor de
carburo de silicio en la etapa dc/ac, que se ha paralelizado tres veces para llegar
a la potencia de unidad de conversión que ha resultado como óptima. Este
valor, igual a 350 kVA, es el que se indicó en los resultados de los subsistemas
como ĺımite a partir del cual subir la potencia de la unidad de conversión no
redućıa el coste del transformador.

El hecho de que el diseño óptimo utilice una frecuencia de conmutación tan
alta es debido a que el coste del transformador de alta frecuencia es importante
en la solución global. Aśı, subiendo mucho la frecuencia se intenta reducir al
máximo este coste. También es verdad que, al necesitar un módulo de carburo
de silicio en la etapa dc/ac, el coste de esta etapa es relevante. En cuanto a la
etapa ac/ac, se emplea el módulo que es térmicamente viable y que tiene un
menor coste. Por ello, es de silicio.

La solución óptima corresponde con una relación de transformación de
1/1. Como ya se ha visto en el apartado anterior, el coste del transformador
no vaŕıa mucho si se modifica este parámetro. No obstante, el coste de la
etapa ac/ac y del circuito de protección śı que aumentan si se utilizan
relaciones de transformación elevadoras. El motivo es que hay menos



Diseño óptimo de un sistema fotovoltaico con la topoloǵıa MV-CSQT 273

elementos comerciales de una tensión tan elevada, lo que hace que su coste
sea elevado y en términos de cente/W no sean tan competitivos. La opción
de relaciones de transformación reductoras tiene como inconveniente que,
para una misma potencia de unidad de conversión, la corriente de red es
mayor, lo que hace que aumente el coste de los semiconductores de la etapa
ac/ac, de la inductancia del filtro de salida y del circuito de protección. Con
respecto al transformador, cabe mencionar que la combinación óptima es uno
de los casos en los que el diseño óptimo es el mismo tanto para un ĺımite de
rendimiento del 98 como del 99 %. Sus caracteŕısticas más importantes se
resumen en la Tabla 5.4.

Tabla 5.4: Tabla resumen de las caracteŕısticas más importantes del transformador de alta
frecuencia para la solución global de diseño de mı́nimo coste.

Características del diseño del transformador de alta frecuencia para la solución óptima 

Número de vueltas de los devanados, n1/n2 12/12 

Coeficientes geométricos adimensionales, c1- c2- c3  3,5 - 5,5 - 2  

Ancho de la pierna del núcleo, a  5,5 cm 

Espesor de las pletina del devanado primario, hp 0,282 mm 

Espesor de las pletina del devanado secundario, hs 0,285 mm 

Estimación de inductancia de fugas [BAR15a], LLCK 6,5 µH 

Pérdidas magnéticas del núcleo, Pc 300,03 W 

Pérdidas del devanado primario, Pwp 216,89 W 

Pérdidas del devanado secundario, Pws 397,67 W 

Inducción magnética máxima, Bmax 0,148 T 

Volumen equivalente, Ve 46,6 dm3 

Temperatura máxima del núcleo, Tc 119,29 °C 

Temperatura máxima del devanado primario, Twp 88,95 °C 

Temperatura máxima del devanado secundario, Tws 104,43 °C 

 

 

En cuanto al reparto de costes, se observa que la parte mecánica también
representa un coste importante del sistema de conversión (este coste se ha
aproximado según la experiencia de Ingeteam). También es relevante el con-
cepto extras, aunque es verdad que aqúı se incluyen varios elementos como la
electrónica, que supone un 6,7 %, el condensador de bus, que representa otro
7 %, o el montaje y la mano de obra, que supone entorno al 4 %.

No obstante, hay una cuestión que no se ha tenido en cuenta en la
determinación de la solución óptima, que es la variación del valor de la
inductancia de fugas del transformador de alta frecuencia y su repercusión en
los tiempos mı́nimos de las transiciones de activación y desactivación de las
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fases. Al aumentar la frecuencia, la inductancia de fugas del transformador se
hace más pequeña. Sin embargo, debido al espesor de la resina del devanado
secundario (garantiza el aislamiento de la media tensión) y debido a los
conductos de aire que se utilizan para la refrigeración del transformador,
existe un mı́nimo valor en la inductancia de fugas del transformador. Esto
hace que aunque se suba mucho la frecuencia, llega un momento en el que el
valor de la inductancia de fugas no se reduce en la misma proporción y el
factor reductor fred comienza a disminuir. Por ejemplo, el transformador de
alta frecuencia del sistema de conversión óptimo, tiene una inductancia de
fugas de aproximadamente 6,5 µH. Para las caracteŕısticas de la unidad de
conversión óptima, esto se traduce en un tiempo de las transiciones, tLCK, de
3 µs. En consecuencia, para una frecuencia de conmutación de 35 kHz, el
factor fred resultante es igual a 0,37 y no al 0,9 que considera la herramienta
de diseño para todos los casos. Esto significa que la tensión rms de fase de la
unidad de conversión se hace menor con respecto a lo esperado, aumentando
el número de unidades de conversión en serie necesarias. Es decir,
aumentando el coste del sistema de conversión.

De todas formas, la sensibilidad del coste de la solución óptima con la
frecuencia no es muy grande. Por ejemplo, para una frecuencia de conmutación
de 22 kHz el coste total del sistema fotovoltaico pasa a ser de 4,01 cente/W
(un 1,72 % mayor) y para una frecuencia de 11 kHz de 4,18 cente/W (un 6 %
mayor). Si se baja más la frecuencia, śı que sube el coste en mayor proporción
debido al cambio de la tendencia de la evolución del coste del transformador.
Por tanto, la solución óptima teniendo en cuenta la influencia de la variación
de la inductancia de fugas del transformador corresponderá con el codo del
cambio de tendencias del coste del transformador, siempre que no se reduzca
mucho el factor fred. Por ejemplo, para el caso de una frecuencia de 11 kHz, si
se considera la misma duración de las transiciones de activación y desactivación
que para el caso de la unidad de conversión óptima, es decir, los 3µs, el factor
reductor aumentaŕıa hasta 0,8.

Una de las ventajas principales de la herramienta de diseño desarrollada
en esta tesis es la facilidad con la que se puede analizar la influencia de cual-
quier modificación en las caracteŕısticas de la solución óptima. Por ejemplo,
la Tabla 5.5 y Figura 5.36 muestran la solución óptima de diseño empleando
únicamente módulos semiconductores de silicio, con un coste total de 4,26
cente/W. Como se puede observar, a grandes rasgos, las caracteŕısticas del
sistema de conversión son similares a las de la Tabla 5.3, ya que se siguen
utilizando 61 unidades de conversión de 300 kVA conectadas a una red de
30 kV. Sin embargo, al no contar con módulos de semiconductores que
puedan trabajar a frecuencias altas, la frecuencia de conmutación óptima en
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este caso se reduce hasta los 4,8 kHz. Esto conlleva que el coste de la etapa
de aislamiento suba (en el reparto de costes no aumenta mucho porque el
coste del sistema de conversión también es mayor). Además, al no utilizar
módulos de carburo de silicio, se reduce el porcentaje del coste destinado a la
etapa dc/ac, que sigue manteniendo la configuración binivel.

Tabla 5.5: Tabla resumen de las caracteŕısticas principales de la solución global de diseño de
mı́nimo coste empleando únicamente semiconductores de silicio.

 Solución óptima de diseño 

Si  300 kVA 

fsw 4.8 kHz 

n1/n2 1/1 

Ured 30 kV  

Ns 61 

Rendimiento transformador >98% 

Semiconductor dc/ac 3x FF1000R17IE4 (B - Si) 

Semiconductor ac/ac 2MBI400VE-175-50 (Si) 

Lf 248 µH 

Cp 160 µF 
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Figura 5.36: Reparto de costes en la solución óptima de diseño empleando únicamente semi-
conductores de silicio.
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Para poner el coste de estas dos soluciones en contexto, se comparan en
la Figura 5.37 con respecto al coste de un sistema fotovoltaico con
configuración de inversor central. El coste actual de un inversor central ronda
los 4 cente/Wp [FRA20]. Suponiendo un beneficio económico del 30 %,
considerando un sobredimensionamiento del campo fotovoltaico del 20 % y
añadiendo otros costes de la planta fotovoltaica como la celda de media
tensión, el transformador de baja frecuencia o la integración mecánica, el
coste de la solución con inversor central sin contar el cableado ronda los 3,5 -
4,5 cente/W. Añadiendo como coste de cableado para la configuración de
inversor central el correspondiente a la Figura 5.34 para una potencia de
6 MVA (potencia común de las power station actuales), el coste total de la
solución con inversor central ronda los 4,5 - 5,5 cente/W.

A la vista está por tanto la competitividad de la topoloǵıa desarrollada
y validada en esta tesis. Además, aunque en este caṕıtulo se han realizado
estimaciones de costes que debeŕıan validarse con un desarrollo industrial, se
espera una reducción del costes gracias a la industrialización de la topoloǵıa.

Si=350 kVA
fsw= 35 kHz
n1/n2=1/1
Ured=30 kV

3,94
4,26

Si=300 kVA
fsw= 4,8 kHz
n1/n2=1/1
Ured=30 kV

OPTIMO OPTIMO SIN SiC INVERSOR CENTRAL

Figura 5.37: Comparativa del coste de un sistema fotovoltaico con la toploǵıa MV-CSQT y
un sistema fotovoltaico con configuración de inversor central.
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5.5.2.1. Otros aspectos que influyen en la comparación de costes
con la configuración de inversor central

En la Figura 5.37 se ha comparado el coste de la configuración con inversor
central y el del sistema de conversión óptimo con la topoloǵıa propuesta. Sin
embargo, para completar esta comparación, también se deben considerar
otros aspectos que, de una u otra manera, influyen en el LCOE del sistema
fotovoltaico.

En primer lugar, el montaje e instalación de la planta fotovoltaica cambia
totalmente si se emplea la topoloǵıa MV-CSQT en lugar de la configuración
con inversor central. En principio, la topoloǵıa MV-CSQT presenta
caracteŕısticas por las que se podŕıa conseguir un ahorro económico, como
por ejemplo el menor tamaño de los equipos o la eliminación de
transformadores de mucha potencia. No obstante, esta cuestión debeŕıa ser
validada por un EPC (Engineering, Procurement and Construction).

En segundo lugar, la generación de enerǵıa con la topoloǵıa propuesta
también difiere de la correspondiente a la configuración con inversor central.
Por ejemplo, el hecho de disponer de un algoritmo MPPT en cada unidad de
conversión hace que una planta fotovoltaica con la topoloǵıa MV-CSQT genere
más enerǵıa que una planta equivalente que incluya inversores centrales, ya que
un menor número de módulos fotovoltaicos operan a la misma tensión.

Por otro lado, la topoloǵıa MV-CSQT está formada por un número
mayor de elementos que una planta con inversores centrales. Esto hace que
sea más propensa a parar debido a un fallo en alguna de sus unidades de
conversión. No obstante, un fallo en la topoloǵıa MV-CSQT no tiene por qué
producir una parada total del sistema de conversión, algo que śı ocurre en la
configuración con inversor central. Además, tras llevar a paro seguro el
sistema de conversión con la topoloǵıa MV-CSQT, se podŕıa llegar a
arrancar de nuevo sin la unidad con fallo. Se recuerda también que en los
sistemas fotovoltaicos con configuración de inversor en cascada es común
incluir redundancia en la serie de unidades de conversión. Aśı, añadiendo a la
serie una unidad más de las estrictamente necesarias, aunque aumente un
poco el coste del sistema fotovoltaico, se consigue una tasa de disponibilidad
de prácticamente el 100 %.

Por último, también es cierto que la topoloǵıa MV-CSQT puede presentar
limitaciones de generación por diferencia de potencia entre las unidades de
conversión. Sin embargo, es una topoloǵıa pensada para implantarse en zonas
remotas de gran extensión, en las que es dif́ıcil que existan grandes diferencias
de irradiancia entre las unidades. Además, de producirse, estas limitaciones
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no suponen una gran pérdida energética. Se ha estudiado como ejemplo para
cuantificar esta posible pérdida la planta fotovoltaica “La Isla” en Alcalá de
Guadaira (Sevilla, España). Para ello, se ha escogido un d́ıa con bastantes
pasos de nubes y, a partir de la potencia de salida de 12 inversores centrales,
se ha estimado la irradiancia de cada uno de ellos. El perfil de irradiancias
obtenido es el mostrado en la Figura 5.38.
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Figura 5.38: Estimación de irradiancia en 12 inversores centrales de la planta fotovoltaica
“La Isla” para un d́ıa con paso de nubes.

La Figura 5.38 incluye un zoom a un paso de nube en el que se observa
que, aunque los 12 inversores seleccionados están próximos entre śı, la nube
entra primero por los módulos fotovoltaicos de unos inversores y,
posteriormente, se va moviendo al resto de la planta hasta que desaparece,
originando un desequilibrio en la irradiancia de los equipos. Los 12 inversores
centrales considerados tienen una potencia nominal de 1500 kVA. Para
calcular si existiŕıan limitaciones por diferencia de irradiancia en la topoloǵıa
MV-CSQT, se ha supuesto que cada uno de estos inversores centrales
equivale a 5 unidades de conversión en serie de 300 kVA cada una. Es decir,
el caso estudiado sirve como ejemplo de una serie con 60 unidades de
conversión, agrupadas por irradiancia de 5 en 5.

A partir de los datos segundales de irradiancia, para las curvas P-V de
generador fotovoltaico de la Figura 3.48 y siguiendo la estrategia de control
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expuesta en el Caṕıtulo 3, se ha calculado que la pérdida energética debida a
desequilibrios de potencia en ese d́ıa seŕıa igual al 0,14 % de la enerǵıa que se
generó con inversores centrales. Este dato demuestra que aunque haya
bastantes pasos de nubes, no se llega a perder mucha potencia por esta
limitación. De hecho, si se pudiera añadir a este estudio el efecto de tener un
MPPT distribuido, es muy probable que la toploǵıa MV-CSQT llegase a
generar en este d́ıa más potencia que los inversores centrales. Eso śı, el hecho
de perder más o menos enerǵıa por limitación de irradiancias dependerá, en
última instancia, de lo bien que se haya hecho la configuración de la planta
fotovoltaica en cuanto a sombreados y de la curva P-V de los módulos
fotovoltaicos empleados.

En conclusión, considerando estos otros aspectos que influyen en el LCOE
de la planta fotovoltaica, la topoloǵıa MV-CSQT sigue siendo prometedora y
supone una alternativa a considerar en las futuras grandes plantas fotovoltai-
cas.
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Caṕıtulo 6

Conclusiones y ĺıneas futuras

6.1. Conclusiones

El contexto energético actual se caracteriza por un fuerte crecimiento de las
enerǵıas renovables, entre las que destaca, de manera especial, la enerǵıa solar
fotovoltaica. Esta enerǵıa es la tecnoloǵıa renovable que más crece anualmente,
debido principalmente al fuerte descenso de su coste.

Aunque la distribución de una planta fotovoltaica puede presentar
diferentes configuraciones, la de inversor central ha sido hasta ahora la
predominante en las plantas fotovoltaicas de gran tamaño, que son las que
presentan un menor LCOE. Tal y como se ha analizado en la Sección 2.1, pa-
ra reducir el coste relativo a la conversión de potencia de esta configuración,
se ha tendido a aumentar la potencia nominal de los inversores. Esto ha per-
mitido reducir el coste de las etapas de conversión en términos de cente/W,
pero también ha aumentado notablemente el coste del cableado de continua.
En estos momentos, puede afirmarse que en la práctica se está llegando al
ĺımite de reducción del coste total de la configuración con inversor central a
partir del aumento de la potencia nominal de los inversores.

Una alternativa interesante para seguir reduciendo el coste de la planta
fotovoltaica es el desarrollo de nuevas topoloǵıas de conversión en cascada.
La mayor ventaja de esta configuración en comparación con la de inversor
central es que permite reducir de forma notoria los costes de cableado.
Además, esta configuración presenta otras ventajas, como la eliminación del
transformador elevador de baja frecuencia, el menor número de módulos fo-
tovoltaicos que operan a la misma tensión dc o la generación de tensiones con
muchos niveles. El estado del arte de los sistemas fotovoltaicos basados en
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esta configuración realizado en la Sección 2.1 ha mostrado que las soluciones
planteadas hasta la fecha se agrupan en torno a dos topoloǵıas, la de puentes
en H en cascada, MV-CHB, y la modular multilevel converter, MV-MMC.
Además, ha permitido concluir que la mayor desventaja de ambas topoloǵıas
con respecto a la configuración con inversor central es el aumento del número
de etapas de conversión, ya que penaliza el coste relativo a la conversión de
potencia. Por otro lado, también se ha comprobado que la mayor parte de
soluciones propuestas están basadas en unidades de conversión monofásicas,
por lo que, en función de las condiciones de funcionamiento de cada unidad,
pueden aparecer desequilibrios de potencia entre fases. Para tratar de dar
solución a las desventajas de las topoloǵıas MV-CHB y MV-MMC, en esta
tesis se ha desarrollado una nueva topoloǵıa de conversión perteneciente a la
configuración con inversor en cascada. La nueva topoloǵıa propuesta,
denominada medium-voltage cascaded sequential topology, MV-CSQT,
presenta las mismas ventajas que la MV-CHB y la MV-MMC con respecto a
la configuración con inversor central. Además, esta nueva topoloǵıa está
basada en unidades de conversión trifásicas, eliminando los desequilibrios de
potencia entre fases. Asimismo, la topoloǵıa MV-CSQT reduce el número de
etapas de conversión con respecto a las topoloǵıas MV-CHB y MV-MMC, ya
que, gracias a la utilización de una etapa ac/ac, tiene únicamente dos etapas
de conversión además de la de aislamiento de alta frecuencia.

En el Caṕıtulo 2, se presenta la nueva topoloǵıa y se desarrolla su
modulación secuencial, basada en transiciones espećıficas para la activación y
desactivación de las fases. El periodo de conmutación comienza activando la
fase R. Aśı, se transfiere la potencia de los módulos fotovoltaicos a la salida
de esta fase, mientras que las fases S y T únicamente recirculan la corriente
de red hacia el resto de unidades de conversión. Después, se desactiva la fase
R y se activa la fase S, transfiriéndose entonces la potencia de los módulos
fotovoltaicos a la salida de esta fase y siendo las fases R y T las que
recirculan la corriente de red. Por último, se desactiva la fase S y se activa la
fase T, pasando a transferirse potencia con esta última fase. Gracias a las
transiciones propuestas, cuyos pasos dependen del signo de la corriente de
red y la tensión deseada a la salida de la fase, se generan muy bajas pérdidas
de conmutación en la topoloǵıa. En concreto, las conmutaciones de la etapa
ac/ac son sin corriente o sin tensión, siendo, por tanto, una etapa de conver-
sión sin pérdidas de conmutación. En el caso de la etapa dc/ac, las pérdidas
de conmutación son mı́nimas. En definitiva, la nueva topoloǵıa presenta
caracteŕısticas que se traducen en una reducción del coste y un aumento de
eficiencia en comparación con los sistemas MV-CHB y MV-MMC.
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Por otro lado, en el Caṕıtulo 2 también se analizan y se comparan las
tensiones generadas por una y por varias unidades de conversión. Se puede
concluir que, para aprovechar al máximo las caracteŕısticas de la topoloǵıa
propuesta, es necesario desfasar las portadoras de las unidades de conversión.
De este modo, al aumentar el número de unidades de conversión en serie,
aumentan los niveles de las tensiones generadas, haciendo que se aproximen
cada vez más a una forma de onda senoidal.

Tras analizar las transiciones y el funcionamiento secuencial de la
topoloǵıa, en el Caṕıtulo 3 se estudia su control. Para ello, en primer lugar,
se realiza un estado del arte de los criterios de estabilidad comúnmente
utilizados para determinar la estabilidad de un sistema de control. Estos
criterios son el criterio de Maxwell, el criterio de Nyquist, el criterio de Bode
y sus revisiones. Tras analizar las ventajas y desventajas de estos criterios, se
concluye que, por diversas razones, ninguno es adecuado para su utilización
en lazos de control complejos, como los que aparecen en convertidores
electrónicos de potencia. Por este motivo, se desarrolla un nuevo criterio de
estabilidad, denominado Generalized Bode Criterion, GBC. Este criterio, que
es otra de las propuestas realizadas a lo largo de esta tesis, puede aplicarse a
cualquier función de transferencia, al estar basado en el criterio de Nyquist.
Además, es de aplicación sencilla e intuitiva, ya que únicamente utiliza
información de la función de transferencia en lazo abierto y su diagrama de
Bode. De esta manera, facilita el proceso de sintonización de los
controladores utilizados en los lazos de control de convertidores electrónicos
de potencia. Gracias al criterio propuesto, también se han podido identificar
las limitaciones de aplicación de otros criterios comúnmente utilizados en la
industria, como el criterio tradicional de Bode y sus revisiones.

El esquema de control de la topoloǵıa MV-CSQT también se presenta en
el Caṕıtulo 3. En primer lugar, se utiliza un lazo de control que regula la
tensión dc total de la serie de unidades de conversión. De este lazo y de la
referencia de potencia reactiva, se obtienen las referencias del control interno
de corriente. En base a estas referencias, los lazos de control de las compo-
nentes α y β de la corriente de red determinan la señal modulante total de
las Ns unidades de conversión en serie. Finalmente, gracias a Ns − 1 lazos de
control de tensión dc individual, se realiza el reparto de la modulante total,
de manera que cada unidad de conversión pueda trabajar a una tensión dc
diferente, circulando por todas ellas la misma corriente de red. El esquema
general de control también incluye otro lazo de control en cada unidad de
conversión, que tiene como objetivo evitar la saturación de sus transformado-
res de alta frecuencia. Además, este último lazo de control utiliza una nueva
técnica de medición de la corriente de magnetización de los transformadores.
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Esta técnica, que es posible gracias a la modulación secuencial de la topo-
loǵıa MV-CSQT, es más sencilla y supone un menor coste que otras técnicas
presentadas anteriormente en la literatura. La implementación práctica de
esta estructura general de control utiliza un esquema basado en la comunica-
ción entre un controlador maestro y Ns controladores esclavos, asociados a
las Ns unidades de conversión. Aśı, el controlador maestro incluye el control
de la tensión dc total, el control de corriente y el control de la tensión dc
individual de cada unidad de conversión. Cada controlador esclavo, incluye el
lazo de control que regula la magnetización de los transformadores de alta
frecuencia y un CPLD con la máquina de estados de la modulación.

Una vez desarrollado el esquema general de control de la topoloǵıa
MV-CSQT, se ha realizado su validación por simulación. Para ello, se han
sintonizado los controladores de los lazos de control y se ha determinado la
estabilidad de los lazos por medio del nuevo criterio de estabilidad propuesto,
el Generalized Bode Criterion. La validación por simulación de la estructura
de control ha demostrado el correcto funcionamiento de la estructura de
control propuesta.

En el Caṕıtulo 4, se ha realizado la validación experimental de la topoloǵıa.
Se han construido 3 unidades de conversión, cada una de 300 VA, formando
un sistema de conversión con la topoloǵıa MV-CSQT a pequeña escala. Con
el montaje, se han realizado diferentes pruebas tanto en lazo abierto como
en conexión a red. De los resultados de las pruebas se obtienen las siguientes
conclusiones:

Con una unidad de conversión se consiguen 3 niveles en la tensión de fase,
siendo nula la tensión a la salida de una fase cuando ésta no se encuentra
activa. La tensión de ĺınea de una unidad de conversión presenta también
3 niveles y la tensión de modo diferencial 5.

La magnetización del transformador se realiza efectivamente a alta
frecuencia. Aunque las transiciones de activación y desactivación de las
fases introducen pequeñas componentes de baja frecuencia, el lazo de
control de la saturación de los transformadores las consigue compensar
correctamente.

Con más de una unidad de conversión, si se introduce un desfase entre
las portadoras de las unidades, los niveles de la tensión de fase, de ĺınea y
de modo diferencial aumentan. Sin embargo, el número exacto de niveles
depende del número de unidades de conversión en serie, de su tensión dc
y de su ı́ndice de modulación. En concreto, para el caso de 3 unidades de
conversión con un desfase de 120◦ entre ellas, misma tensión dc e ı́ndice
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de modulación, se consiguen 5 niveles en la tensión de fase, 7 niveles en
la tensión de ĺınea y 11 niveles en la tensión de modo diferencial. Esto
hace que se reduzca notablemente el rizado de la corriente con respecto
a tener sincronizadas las unidades de conversión.

El funcionamiento de los lazos de control se corresponde con el observado
en simulación. Con la estructura de lazos propuesta, aunque la corriente
de red que circula por todas las unidades de conversión sea la misma,
cada unidad puede trabajar a una tensión dc diferente e inyectar una
potencia diferente.

Finalmente, se ha podido demostrar que, gracias al circuito de
protección, es posible identificar el fallo de un semiconductor en
cualquier unidad de conversión y parar el sistema de conversión de
forma segura. Además, este circuito ha demostrado un buen
funcionamiento cuando se ha realizado una detección errónea del signo
de corriente, ayudando a terminar correctamente las transiciones de
activación o desactivación correspondientes. También se ha verificado
que gracias a que opera como un circuito snubber, en la etapa ac/ac no
se generan sobretensiones en ninguno de sus semiconductores.

El último punto abordado en esta tesis es el diseño óptimo de un sistema
fotovoltaico con la topoloǵıa propuesta. En el Caṕıtulo 5 se ha presentado la
herramienta de diseño utilizada para ello, desarrollada espećıficamente para
la topoloǵıa. Esta herramienta está basada en una metodoloǵıa de diseño que
estudia el sistema de conversión desde una perspectiva global. Aśı, analiza
los diferentes elementos que componen el sistema de conversión y estudia las
relaciones entre ellos. En concreto, para la topoloǵıa MV-CSQT se han
seleccionado como variables principales de las que depende el diseño de todos
los elementos del sistema de conversión las siguientes: potencia de cada
unidad de conversión, frecuencia de conmutación de la unidad de conversión,
relación de transformación de la etapa de aislamiento de la unidad de
conversión y tensión de red. Gracias a esta metodoloǵıa, se ha conseguido
optimizar el sistema fotovoltaico de forma global con respecto al coste.

En el Caṕıtulo 5 se han desarrollado, en primer lugar, los modelos de los
principales elementos del sistema de conversión: semiconductores, etapa de
aislamiento de alta frecuencia, filtro de salida, circuito de protección y
cableado. Tras presentar los modelos, se han analizado los resultados
correspondientes a cada uno de ellos. Por ejemplo, se ha obtenido un mapa
que permite comparar los semiconductores comerciales de cada etapa de
conversión y seleccionar los que pueden ser más adecuados para la topoloǵıa
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MV-CSQT. Por otro lado, se ha analizado la tendencia del coste de
elementos importantes, como el transformador de alta frecuencia.

Finalmente, con la herramienta de diseño, se ha obtenido la solución
óptima de diseño. El sistema fotovoltaico de mı́nimo coste está formado por
series de 61 unidades de conversión, conectadas a una red de 30 kV. La
potencia de cada unidad es igual a 350 kVA, la relación de transformación de
su etapa de aislamiento es 1/1 y su frecuencia de conmutación es 35 kHz. El
coste obtenido para esta solución ha sido de 3,94 cente/W. Este resultado
muestra que la solución de mı́nimo coste corresponde con aquella que
consigue elevar al máximo la frecuencia de conmutación para minimizar el
coste del transformador. En consecuencia, necesita emplear semiconductores
de carburo de silicio en la etapa dc/ac.

Este estudio también ha permitido demostrar otra gran ventaja de la
herramienta de diseño, como es la facilidad de analizar la variación del coste
ante cualquier modificación de las caracteŕısticas de la solución óptima. Por
ejemplo, se ha analizado la sensibilidad del coste de la solución óptima
respecto a la frecuencia de conmutación, lo que ha permitido comprobar que
bajar hasta los 11 kHz (cambio motivado por la disminución del factor
reductor debido a los tiempos de las transiciones) no supondŕıa un gran
incremento de coste. También se ha estudiado la opción de considerar
únicamente semiconductores de silicio en la etapa dc/ac. En ese caso, el coste
total de la solución óptima aumenta hasta los 4,26 cente/W, principalmente
porque la máxima frecuencia de conmutación a la que puede operar la etapa
dc/ac queda limitada, incrementando el coste relativo al transformador de
alta frecuencia.

Por último, para evaluar el potencial real de la topoloǵıa propuesta, se ha
comparado con respecto al coste de una planta fotovoltaica con la
configuración de inversor central. Se ha demostrado que la topoloǵıa
propuesta consigue efectivamente reducir el coste del cableado de la planta.
Además, con respecto al coste total, la solución con la topoloǵıa propuesta
también resulta competitiva, lo que refuerza la idea de que se trate de una
seria alternativa para las futuras grandes plantas fotovoltaicas.

6.2. Contribuciones

El trabajo desarrollado a lo largo de la tesis doctoral ha dado lugar a las
siguientes contribuciones:
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Beca predoctoral

La investigación presentada en esta tesis ha sido desarrollada bajo una beca
predoctoral para la formación del personal investigador de la Universidad
Pública de Navarra. La convocatoria de ayudas fue publicada el 25 de mayo
de 2017, bajo la resolución 881/2017 y concedida el 1 de junio de 2018.

Publicaciones en revistas internacionales

� D. Lumbreras, E. L. Barrios, J. Balda, M. Navarrete, R. González and
P. Sanchis. “Medium-Voltage Cascaded Sequential Topology for large-
scale PV plants”. IEEE ACCESS, (en revisión).

� J. Samanes, A. Urtasun, E. L. Barrios, D. Lumbreras, J. López,
E. Gubia and P. Sanchis. “Control Design and Stability Analysis of
Power Converters: The MIMO Generalized Bode Criterion”. IEEE
Journal of Emerging and Selected Topics in Power Electronics, vol. 8,
no. 2, pp. 1880-1893, 2020.

� D. Lumbreras, E. L. Barrios, A. Urtasun, A. Ursúa, L. Marroyo and
P. Sanchis. “On the Stability of Advanced Power Electronic Converters:
The Generalized Bode Criterion”. IEEE Transactions on Power
Electronics, vol. 34, no. 9, pp. 9247-9262, 2019.

Contribuciones a congresos internacionales

� D. Lumbreras, E. L. Barrios, M. Navarrete, J. Balda, R. González and
P. Sanchis. “Active control for medium-frequency transformers
flux-balancing in a novel three-phase topology for cascaded conversion
structures”. In COMPEL 2020 - IEEE 21st Workshop on Control and
Modeling for Power Electronics, Aalborg (Dinamarca), 2020.

� D. Lumbreras, E. L. Barrios, M. Navarrete, J. Balda, R. González and
P. Sanchis. “Novel three-phase topology for cascaded multilevel medium-
voltage conversion systems in large-scale PV plants”. In COMPEL 2020
- IEEE 21st Workshop on Control and Modeling for Power Electronics,
Aalborg (Dinamarca), 2020.

� D. Lumbreras, E. L. Barrios, A. Urtasun and P. Sanchis, “The
Generalized Bode Criterion: application to the dc voltage control of a
three-phase photovoltaic grid-tied inverter”. In EPE ’19 ECCE Europe
- 21st European Conference on Power Electronics and Applications,
Génova (Italia), 2019.
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� D. Lumbreras, E. L. Barrios and P. Sanchis. “Advanced Power Electronic
Converter Design for Medium and High Power Photovoltaic Systems”.
In 20th European PhD School: Power Electronics, Electrical Machines,
Energy Control and Power Systems, Gaeta (Italia), 2019.

� D. Lumbreras, T. Schobre and R. Mallwitz. “Systematic and
Easy-To-Use Design Procedure for Proportional-Integral-Resonant
Controllers”. In EPE’18 ECCE Europe - 20th European Conference on
Power Electronics and Applications, Riga (Letonia), 2018.

� D. Lumbreras, E. L. Barrios, A. Ursúa, L. Marroyo and P. Sanchis. “On
the stability criteria for inverter current control loops with LCL output
filters and varying grid impedance”. In EPE’17 ECCE Europe - 19th
European Conference on Power Electronics and Applications, Varsovia
(Polonia), 2017.

Participación en proyectos de I+D financiados en convocatorias
públicas

� “Nuevas topoloǵıas de conversión, configuraciones y estrategias de
control para la futura red eléctrica basada en enerǵıas renovables”,
Plan Estatal de I+D+I, PID2019-110956RB-I00, Agencia Estatal de
Investigación (AEI), Ministerio de Ciencia, Innovación y Universidades,
2020-2022.

� “Convertidores electrónicos avanzados para integración en red de siste-
mas fotovoltaicos”, Plan Estatal de I+D+I, DPI2016-80641-R, Ministe-
rio de Economı́a y Competitividad, 2016-2020.

� “Integración de sistemas avanzados de almacenamiento energético en
microrredes eléctricas basadas en fuentes renovables”, Convocatoria
proyectos I+D Caja Navarra, CAN2015-70276, Fundación Bancaria
Caja Navarra, 2015-2016.

� “Tecnoloǵıas para la integración en la red de enerǵıas renovables:
electrónica de potencia, almacenamiento, gestión energética e
interacción con la red”, Plan Estatal de I+D+I, DPI2013-42853-R,
Ministerio de Economı́a y Competitividad, 2014-2017.

Participación en contratos de I+D con empresas

Esta tesis ha sido desarrollada en colaboración con Ingeteam Power Technology
S.A., bajo los siguientes contratos OTRI:
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� OTRI 2020 901 027: “Tercera renovación: Asesoramiento técnico en in-
vestigación y desarrollo de nuevos equipos de conversión para sistemas
fotovoltaicos”. Desde diciembre de 2019 hasta noviembre de 2022.

� OTRI 2018 901 116: “Inversor de String para Plantas Utility Scale”.
Desde julio de 2018 hasta diciembre de 2019.

� OTRI 2018 901 035: “Segunda renovación: Asesoramiento técnico en
investigación y desarrollo de nuevos equipos de conversión para sistemas
fotovoltaicos”. Desde diciembre de 2017 hasta noviembre de 2018.

Supervisión de trabajos fin de estudios

Además, dos trabajos fin de grado relacionados con el trabajo de esta tesis
han sido co-dirigidos por el autor de la misma:

� M. Santos: Prototipo de convertidor avanzado multinivel para
aplicaciones fotovoltaicas: validación del lazo de control de corriente
magnética, Trabajo Fin de Grado, Grado en Ingenieŕıa Eléctrica y
Electrónica. Universidad Pública de Navarra, 2020.

� N. Goñi: Prototipo de convertidor avanzado multinivel para
aplicaciones fotovoltaicas: diseño, montaje y validación de las etapas de
potencia, Trabajo Fin de Grado, Grado en Ingenieŕıa Eléctrica y
Electrónica. Universidad Pública de Navarra, 2020.

6.3. Ĺıneas futuras

6.3.1. Modificaciones para mejorar el funcionamiento de la
topoloǵıa

La validación experimental realizada en esta tesis ha permitido identificar
posibles modificaciones para mejorar el funcionamiento de la topoloǵıa MV-
CSQT. Una de estas modificaciones está relacionada con el tiempo que se ha
incluido en la máquina de estados del CPLD para conseguir que la corriente
de red circule por el transformador de alta frecuencia correspondiente o para
que deje de hacerlo. Debido a el tiempo de estos pasos de las transiciones
es fijo, existen periodos de conmutación en los que no se deja activar alguna
de las fases por tener una tensión de control menor que el tiempo necesario
para realizar la transición. Esto produce que, cuando la fase no se activa, la
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evolución de la corriente quede ligada a la tensión de modo común y la tensión
de red. Es decir, modifica la forma de onda de la corriente. Para poder mejorar
este aspecto seŕıa de utilidad que el tiempo que asigna el CPLD para estos
pasos fuese variable en función del valor de la corriente de red y la tensión de
bus. De esta manera, se reduciŕıan o incluso desapareceŕıan los periodos de
conmutación en los que alguna de las fases no se activa, lo que produciŕıa una
mejora en la forma de onda de la corriente.

Por otro lado, también podŕıa mejorarse la manera en la que se realiza la
corrección de tensión aplicada al transformador de alta frecuencia para evitar
que sature. Como se ha mostrado en la validación experimental, la corrección
que determina el lazo de control de la magnetización de los transformadores se
divide entre las tres fases y se aplica con la correspondiente etapa ac/ac activa.
Por este motivo, aparece una pequeña componente a 3 veces la frecuencia
de red en la FFT de la tensión de fase. Podŕıa resultar interesante crear un
cuarto estado dentro del periodo de conmutación en el que, una vez que se ha
transferido secuencialmente la potencia a las tres fases, se realice el equilibrado
del flujo del transformador con las etapas ac/ac desactivadas. Aśı, la corrección
no afectaŕıa a la tensión de fase.

6.3.2. Realización de pruebas experimentales con emuladores
fotovoltaicos

Aunque la validación experimental de la topoloǵıa en esta tesis ha resultado
satisfactoria, la respuesta observada de los lazos de control de tensión dc total
e individual es la correspondiente al punto de máxima potencia del generador
fotovoltaico asociado. Esto se debe a la utilización de fuentes dc en modo
fuente de corriente a la entrada de la unidad de conversión.

Con objeto de validar la topoloǵıa para cualquier punto de
funcionamiento, seŕıa interesante utilizar emuladores fotovoltaicos en lugar
de las fuentes de corriente para poder aśı comprobar la respuesta dinámica
de los lazos de tensión en función del punto de trabajo. De este modo,
también se podŕıa probar experimentalmente la técnica de limitación de
potencia por diferencia de irradiancias entre las unidades de conversión. En
cualquier caso, ambos aspectos han sido validados en esta tesis por medio de
simulaciones de forma satisfactoria.
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6.3.3. Profundización en el diseño del transformador de alta
frecuencia

La solución final de diseño del sistema fotovoltaico con la topoloǵıa
propuesta ha tendido hacia la máxima frecuencia de conmutación
considerada. Sin embargo, en el estudio se ha mantenido constante el factor
reductor debido a los tiempos de las transiciones de activación y
desactivación, fred. No obstante, debido al espesor de la resina y a la
distancia de los conductos de aire para la refrigeración del transformador,
existe un mı́nimo valor de inductancia de fugas. Por este motivo, aumentar
la frecuencia de conmutación puede no reducir la inductancia de fugas en la
misma proporción y, por tanto, hacer que fred disminuya.

En consecuencia, seŕıa conveniente contar con las empresas expertas en
el diseño de transformadores de alta frecuencia para integrar en el modelado
del transformador la variación del valor de la inductancia de fugas con la
frecuencia. Tras este estudio, se podŕıa volver a lanzar la herramienta de diseño
del sistema fotovoltaico para obtener unos nuevos diseños globales del sistema
de conversión un poco más realistas.

6.3.4. Ampliación del análisis del LCOE del sistema
fotovoltaico con la topoloǵıa propuesta

Como ya se ha demostrado en el Caṕıtulo 5, la topoloǵıa MV-CSQT puede ser
una alternativa a considerar en próximas plantas fotovoltaicas. No obstante,
existen una serie de caracteŕısticas propias de la topoloǵıa que afectan al LCOE
del sistema fotovoltaico, como son que cuenta con un algoritmo MPPT por
cada unidad de conversión, que puede presentar limitaciones de potencia por
diferencias grandes de irradiancia entre las unidades de conversión y que es
conveniente añadir una unidad más a la serie para garantizar una tasa de
disponibilidad del 100 %. Aunque en esta tesis se han hecho estimaciones de
algunas de estas caracteŕısticas, para poder determinar la competitividad real
de la topoloǵıa propuesta se debeŕıan estudiar con más profundidad.

Además, debe considerarse el hecho de que la planta fotovoltaica con la
topoloǵıa MV-CSQT cambia radicalmente el concepto de distribución actual
de las grandes plantas. La nueva topoloǵıa presenta caracteŕısticas por las que
se espera que el coste del montaje, instalación y obra civil de la planta se
reduzca con respecto al de la configuración de inversor central, pero es algo
que debe ser validado por las empresas involucradas, es decir, por los EPC
(Engineering, Procurement and Construction).
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6.3.5. Industrialización de la topoloǵıa

Por último, queda como futura ĺınea de trabajo la industrialización de la
topoloǵıa propuesta. En esta tesis se ha realizado una validación
experimental con unidades de conversión a pequeña escala, pero en una
planta fotovoltaica real estas unidades serán de más tensión, corriente y
potencia. Por ello, seŕıa interesante fabricar unidades de conversión a escala
real y comprobar su funcionamiento.

Además, la industrialización permitirá ajustar costes de la herramienta de
diseño del sistema fotovoltaico. De hecho, los fabricantes podŕıan proporcionar
unos costes actualizados o incluso sugerir nuevos componentes que se ajusten
mejor a la topoloǵıa MV-CSQT. La industrialización también servirá para
determinar con mayor precisión algunos de los costes de la topoloǵıa, como
pueden ser la parte mecánica y la electrónica.
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Nomenclatura

Śımbolos

δ Profundidad pelicular m

µ0 Permeabilidad magnética del vaćıo TmA-1

B Inducción magnética T

Bsat Inducción magnética de saturación T

C+ Número de cortes positivos del diagrama de bode de la función de transferencia
en lazo abierto con fase ±n · 180◦ con n = 1, 3, 5. . . , ganancia mayor que 0 dB
y fase creciente

C− Número de cortes positivos del diagrama de bode de la función de transferencia
en lazo abierto con fase ±n · 180◦ con n = 1, 3, 5. . . , ganancia mayor que 0 dB
y fase decreciente

C0 Número de cortes producidos a frecuencia 0 Hz

Cp Condensador del circuito de protección F

Fi Función de conexión de la fase i

fg Frecuencia de la red Hz

fred Factor reductor debido a las transiciones

fsw Frecuencia de conmutación Hz

g Entrehierro de un núcleo magnético m

g0 Conductancia estática S

gt Conductancia total S

gpv Conductancia dinámica S

hp Espesor de la pletina del devanado primario del transformador m

hs Espesor de la pletina del devanado secundario del transformador m

ii Corriente de red de la fase i A

iby Corriente por los semiconductores T2 y T3 de la etapa de conversión ac/ac A
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iLCK Corriente por el transformador de alta frecuencia A

j Unidad imaginaria

KG Ganancia en dc sin integradores de una función de transferencia

Lf Inductancia del filtro de salida H

Lg Inductancia de la red H

LLCK Inductancia de fugas del transformador de alta frecuencia H

Lm Inductancia magnética del transformador de alta frecuencia H

Mi Índice de modulación de la unidad de conversión i

mi Señal modulante de la fase i

N Número de giros antihorarios del diagrama de Nyquist de la función de transfe-
rencia en lazo abierto alrededor del punto (−1, 0j)

n1/n2 Relación de transformación de la etapa de aislamiento de alta frecuencia

N+
c Número de cortes positivos entre una semirecta con origen en el punto (−1, 0j)

y el diagrama de Nyquist de la función de transferencia en lazo abierto

N−c Número de cortes negativos entre una semirecta con origen en el punto (−1, 0j)
y el diagrama de Nyquist de la función de transferencia en lazo abierto

Ns Número de unidades de conversión en serie

P Polos con parte real positiva de la función de transferencia en lazo abierto de un
sistema de control

RH Tensión de control de la fase R para indicar tensión de salida positiva V

RL Tensión de control de la fase R para indicar tensión de salida negativa V

Rac Resistencia de alterna de un devanado Ω

Rdc Resistencia de continua de un devanado Ω

Rshunt Resistencia shunt para la medida de la corriente de magnetización Ω

s Variable del dominio de Laplace

SH Tensión de control de la fase S para indicar tensión de salida positiva V

SL Tensión de control de la fase S para indicar tensión de salida negativa V

TH Tensión de control de la fase T para indicar tensión de salida positiva V

TL Tensión de control de la fase T para indicar tensión de salida negativa V

tLCK Tiempo para que la corriente de red circule por el transformador o para que deje
de hacerlo s

tsw Periodo de conmutación s

ttrans Tiempo de las transiciones de activación y desactivación s

ui Tensión de red de la fase i V
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umc Tensión de modo común V

umd,i Tensión de modo diferencial de la fase i V

Ured Tensión de ĺınea de la red V

vP Tensión aplicada por la etapa dc/ac V

vS,i Tensión de fase correspondiente a la fase i V

vtot,i Tensión de fase total de la fase i V

W Vatio

Wp Vatio pico

Z Ceros con parte real positiva del polinomio caracteŕıstico de un sistema de con-
trol

z Variable del dominio discreto

a Espesor de la pierna de un núcleo magnético m

c1 Coeficiente adimensional de la anchura de la ventana de un núcleo magnético

c2 Coeficiente adimensional de la altura de la ventana de un núcleo magnético

c3 Coeficiente adimensional de la profunidad de un núcleo magnético

Sub́ındices

α Referido al eje de coordenadas α

β Referido al eje de coordenadas β

d Referido al eje de coordenadas d

i Referido a la unidad de conversión i

q Referido al eje de coordenadas q

R Referido a la fase R

S Referido a la fase S

T Referido a la fase T

Siglas

AF (s) Red de adelanto-retraso de fase

DSC(s) Digital signal cancellation

Fi(s) Filtro de la captación de corriente

Fv(s) Filtro de la captación de tensión

ac Corriente alterna

dc Corriente continua
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MLT Longitud media de vuelta de un devanado

ZCS zero current switching

ZV S zero voltage switching

ADC Conversor analógico digital

FFT Fast fourier transform

GM Margen de ganancia

LA(s) Lazo abierto de un sistema de control

LC(s) Lazo cerrado de un sistema de control

LCOE Levelized cost of energy

PM Margen de fase

QAB Quadruple active bridge

CPLD Complex Programmable Logic Device

CS Caja de agrupamiento o string

DSC Digital signal controller

MMC Topoloǵıa modular multilevel converter

MPPT Maximum Power Point Tracking

MV-CHB Sistema de conversión con configuración de inversor en cascada con topoloǵıa de
puentes en H en cascada: medium-voltage cascaded H-bridge

MV-CSQT Topoloǵıa propuesta en esta tesis: medium-voltage cascaded sequential topology

MV-MMC Sistema de conversión con configuración de inversor en cascada basado en la
topoloǵıa MMC: medium-voltage modular multilevel converter

PI Controlador proporcional integral

PIR Controlador proporcional integral resonante

PWM Pulse-width modulation

S&H Sample and Hold
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