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Tabla 2-1 Propiedades relativas de interruptores controlables

 Dispositivo Capacidad de potencia Velocidad de conmutación

 BJT/MD Media Media
 MOSFET Baja Rápida
 GTO Alta Lenta
 IGBT Media Media
 MCT Media Media

Frecuencia

Tiristores

Tensión

Corriente

Figura 2-14  Resumen de 
las capacidades de dispositi-
vos de semiconductores de 
potencia. Todos los 
dispositivos, con excepción 
del MCT, tienen una 
tecnología relativamente 
desarrollada, y en los 
próximos años sólo se 
anticipan mejoras evoluti-
vas en las capacidades de 
los dispositivos. Sin 
embargo, la tecnología de 
MCT se encuentra en un 
estado de rápida expansión, 
y se esperan mejoras 
significativas en las 
capacidades, como lo indica 
la flecha de desarrollo en el 
diagrama.

Cabe notar que, además de las mejoras en estos dispositivos, se están investigando dispositivos nuevos. 
El avance en la tecnología de semiconductores permitirá sin duda alguna rangos de potencia mayores, ve-
locidades de conmutación más rápidas y una reducción de costos. Un resumen de las capacidades de dispo-
sitivos de potencia se muestra en la figura 2-14.

Por otro lado, el tiristor de conmutación forzada, que en una época se usó ampliamente en circuitos 
para aplicaciones de interruptores controlables, ya no se usa en los nuevos diseños de convertidores, con la 
posible excepción de convertidores de potencia en el rango de MVA múltiples. Éste es un ejemplo pertinen-
te de cómo los avances en dispositivos de semiconductores de potencia modificaron el diseño de converti-
dores.

2-11 CIRCUITOS DE CONTROL Y AMORTIGUADORES (SNUBBERS)

En un interruptor dado de semiconductores de potencia controlables, sus velocidades de conmutación y 
pérdidas en estado activo dependen de la forma como es controlado. Para un diseño correcto de un conver-
tidor es entonces importante diseñar el circuito de control apropiado para la base de un BJT o la puerta de 
un MOSFET, GTO o IGBT. La tendencia es la integración de una gran parte de la técnica de circuitos jun-
to con el interruptor de potencia dentro del paquete del dispositivo, para que se puedan usar por ejemplo las 
señales lógicas de un microprocesador y controlar así el interruptor en forma directa. Estos temas se abor-

GTO

MCT

IGBT

BJT

MOSFET
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Electrónica de Potencia


Tiene la tarea de procesar y controlar el flujo de energía eléctrica mediante el suministro de voltajes y corrientes 
en una forma optima para las cargas de los usuarios.


Los circuitos electrónicos de potencia funcionan utilizando dispositivos semiconductores como interruptores, 
para controlar o modificar tensión o la corriente.


Características del interruptor de material semiconductor:


- Tienen dos estados.

- On (activado o conducción) Podría verse como en un corto circuito.

- Off (desactivado) Podría verse como circuito abierto.


-  Bajas perdidas de potencia en el dispositivo.

- Durante la conducción.

- Durante la conmutación.


DIODO 

-   Interruptor Electrónico mas sencillo

- No se puede controlar

- Polarización directa (conducción)

- Polarización inversa (corte)


16 CAPÍTULO 2 Panorama general de los interruptores de semiconductores de potencia

En vista de una corriente de fuga muy pequeña en el estado de bloqueo (polarización inversa) y una 
pequeña tensión en el estado de conducción (polarización directa), en comparación con las tensiones y co-
rrientes de operación en las que se usa el diodo, se puede idealizar la característica de i-v para el diodo, 
como se muestra en la figura 2-1c. Esta característica idealizada sirve para analizar la topología del conver-
tidor, pero no se debe usar para el propio diseño del convertidor cuando se estiman, por ejemplo, los requi-
sitos del disipador de calor para el dispositivo.

Al encenderlo, el diodo puede considerarse un interruptor ideal porque se enciende rápido en compa-
ración con los transitorios en el circuito de energía. Sin embargo, al apagarlo, la corriente del diodo se in-
vierte para un tiempo de recuperación inversa trr, como se indica en la figura 2-2, antes de caer a cero. Esta 
corriente de recuperación inversa (negativa) es necesaria para barrer los portadores de exceso en el diodo y 
permitirle bloquear un voltaje de polaridad negativa. La corriente de recuperación inversa puede dar lugar 
a excesos de voltaje en circuitos inductivos. En la mayoría de los circuitos, esta corriente inversa no afecta 
la característica de entrada/salida del convertidor, así que el diodo también puede considerarse ideal duran-
te el fenómeno transitorio de desconexión.

Según los requisitos de la aplicación, están disponibles varios tipos de diodos:

1. Diodos Schottky. Estos diodos se usan donde se requiere una caída baja de tensión directa (normal-
mente 0.3 V) en circuitos de tensión de salida muy baja. Estos diodos están limitados en su capaci-
dad de tensión de bloqueo a 50 ! 100 V.

2. Diodos de recuperación rápida. Estos diodos están diseñados para el uso en circuitos de alta fre-
cuencia, en combinación con interruptores controlables donde se necesita un tiempo corto de recu-
peración inversa. En niveles de energía de varios cientos de voltios y varios cientos de amperios, 
estos diodos tienen un grado de trr de menos que unos cuantos milisegundos.

3. Diodos de frecuencia de línea. El voltaje de estado de encendido de estos diodos está diseñado 
para ser lo más bajo posible, y en consecuencia tienen tiempos trr más grandes, aceptables para 
aplicaciones de frecuencia de línea. Estos diodos están disponibles con magnitudes de voltaje de 
bloqueo de varios kilovoltios y magnitudes de corriente de varios kiloamperios. Además, se pueden 
conectar en serie y paralelo para satisfacer cualquier requisito de corriente.

2-3 TIRISTORES

El símbolo de circuito y su característica de i-v se muestran en las figuras 2-3a y 2-3b. La corriente princi-
pal fluye desde el ánodo (A) al cátodo (K). En su estado inactivo, el tiristor puede bloquear una tensión de 

iDiD

Vnominal

Región
de bloqueo
en inversa

a)

b) c)

A K

I

V (I)
yD

iD

yD

yD
0 0

Figura 2-1 Diodo: a) 
símbolo, b) característica i-v, 
c) característica idealizada.

Figura 2-2 Apagado del diodo.
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Tipos de Diodos


Diodo Schottky


Se utilizan donde se requiere una caída baja de voltaje en directa (0.3v)

en circuitos de tensión de salida muy baja. Su capacidad es de 50-100v


Diodo de Recuperación rapida


Se utilizan en circuitos de alta frecuencia donde se requiere un tiempo muy corto de recuperación inversa.


Diodo de frecuencia de línea. 


Se utilizan en aplicaciones donde se requiere voltajes de encendido muy pequeños, poca velocidad de 
recuperación pero grandes valores de voltaje y/o corriente.


Tiristores 

Los transistores son utilizados como interruptores en los circuitos electrónicos de potencia donde es necesario 
controlar la activación del interruptor. La familia de este tipo de dispositivos electrónicos se caracteriza por 
tener tres terminales. Entre los dispositivos están el SCR (Rectificador Controlado de Silicio), el TRIAC (Triodo 
de Corriente Alterna), el GTO (Tiristor de Bloqueo por Puerta), el MCT (Tiristor controlado por MOS (Metal-
Oxido-Semiconductor)). Todos ellos se caracterizan por soportar altas corrientes y altas tensiones de bloqueo 
en aplicaciones de alta potencia, pero son “lentos” ya que sus frecuencias limite de operación están entre los 
10 y 20 kHz.


Electrónica de potencia

Á nodo

\>d

C átodo

(a)

>d

1
J  C orte

C onducción

1
V’,/ V ’

(b) (c)

(e)

Figura 1.1. (a) Diodo rectificador, (b) Característica i-v. (c) Característica i-v ideal, 
(d) Tiempo de recuperación inversa f . (e) Diodo Schottky.

Tiristores

Los tiristores son interruptores electrónicos utilizados en circuitos electrónicos de potencia don 
de es necesario controlar la activación del interruptor. Los tiristores constituyen una familia de 
dispositivos de tres terminales, entre los que se encuentran: el rectificador controlado de silicio 
(SCR), el triac, el tiristor de bloqueo por puerta (GTO) y el tiristor MCT o tiristor controlado 
por MOS (metal-óxido-semiconductor). Los tres terminales son el ánodo, el cátodo y la puerta. 
A veces, se utilizan los términos tiristor y SCR  como sinónimos. Los tiristores pueden soportar 
altas corrientes y altas tensiones de bloqueo en aplicaciones de alta potencia, pero las frecuen 
cias de conmutación están limitadas a valores de entre 10 y 20 kHz, aproximadamente.

Para que el SCR entre en conducción, hay que aplicar una corriente de puerta cuando la 
tensión ánodo-cátodo sea positiva. Una vez que el dispositivo haya entrado en conducción, la 
señal de puerta deja de ser necesaria para mantener la corriente de ánodo. El SCR continuará 
conduciendo mientras la corriente de ánodo siga siendo positiva y esté por encima de un valor 
mínimo, denominado nivel de mantenimiento. Las Figuras 1.2a y 1.2b muestran el SCR y la 
característica corriente-tensión ideal.

El tiristor GTO de la Figura 1,2c, al igual que el SCR, se activa al aplicar una corriente de 
puerta de corta duración cuando la tensión ánodo-cátodo es positiva. Sin embargo, a diferencia 
del SCR, el GTO puede desactivarse aplicando una corriente de puerta negativa. El GTO es, por 
tanto, apropiado para algunas aplicaciones en las que es necesario controlar tanto la activación 
como la desactivación del interruptor. La corriente negativa en el GTO puede ser muy breve 
(unos pocos microsegundos), pero su magnitud debe ser muy grande comparada con la corriente 
de activación. Generalmente, la corriente de desactivación de puerta es un tercio de la corrien 
te de ánodo en estado de conducción. La característica i-v ideal es igual que la que muestra la 
Figura 1,2b para el SCR.

El triac (Figura 1,2d) es un tiristor capaz de conducir corriente en ambos sentidos. El triac es 
funcionalmente equivalente a dos SCR conectados en antiparalelo (en paralelo pero en sentidos



 SCR (Rectificador Controlado de Silicio). 

- Para que un SCR entre en operación es necesario aplicar una corriente de puerta cuando la tensión ánodo 

  cátodo sea positiva. 

- Ya que entra en conducción la corriente en la puerta deja de ser necesaria. 

- Continuara en conducción mientras la corriente de ánodo siga siendo positiva y este por sobre un nivel que 

  se denomina corriente de mantenimiento.


 


      Características de los Tiristores
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Figura 2-3 Tiristor: a) Símbolo; 
b) características de i-y; c) caracterís-
ticas idealizadas.

polaridad directa y no conducir, como se muestra en la figura 2-3b por la parte inactiva de la característica 
de i-v.

El tiristor puede dispararse para entrar en el estado activo por medio de la aplicación de un pulso de 
corriente de puerta positiva durante un periodo breve, en tanto que el dispositivo esté en estado de bloqueo 
directo. La relación de i-v resultante se ilustra por la parte activa de las características que se muestran en 
la figura 2-3b. La caída de tensión directa en el estado activo sólo es de unos cuantos voltios (por lo general 
1-3 V, según la magnitud de bloqueo de voltaje del dispositivo).

Una vez que el dispositivo empieza a conducir, se enclava (conduce) y la corriente de puerta puede 
eliminarse. El tiristor no puede apagarse por la puerta, y el tiristor conduce como un diodo. Sólo cuando la 
corriente del ánodo intenta volverse negativa (por influencia del circuito en el que el tiristor está conectado) 
se apaga el tiristor y la corriente va a cero. Esto permite que la puerta recupere el control, a fin de encender 
el dispositivo en algún momento controlable después de que nuevamente haya entrado en el estado de blo-
queo directo.

En polarización inversa y con tensiones debajo del voltaje de ruptura inversa, sólo una corriente de 
fuga muy insignificante fluye en el tiristor, como se muestra en la figura 2-3b. Normalmente las corrientes 
nominales de tiristores para voltajes de bloqueo directo e inverso son las mismas. Las corrientes nominales 
del tiristor se especifican en términos de los rms (de root-mean-square) máximos y las corrientes medias 
que fuese capaz de conducir.

Con los mismos argumentos que se emplearon para los diodos, el tiristor puede representarse por 
las características idealizadas que se muestran en la figura 2-3c para el análisis de topologías de converti-
dores.

En una aplicación como el circuito sencillo que se muestra en la figura 2-4a, el control se ejerce sobre 
el instante de la conducción de corriente durante el semiciclo positivo de la tensión del generador. Cuando 
la corriente del tiristor trata de invertirse, cuando la tensión del generador se vuelve negativa, el tiristor 
idealizado tendría su corriente en cero inmediatamente después de t ! 1!2T, tal como se muestra en la forma 
de onda en la figura 2-4b.

Sin embargo, como se especifica en las hojas de datos de tiristores y se ilustra por las formas de onda 
en la figura 2-4c, la corriente del tiristor se invierte antes de llegar a cero. El parámetro importante no es el 
tiempo que transcurre para que la corriente se vuelva cero desde su valor negativo, sino el intervalo de apa-
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polaridad directa y no conducir, como se muestra en la figura 2-3b por la parte inactiva de la característica 
de i-v.

El tiristor puede dispararse para entrar en el estado activo por medio de la aplicación de un pulso de 
corriente de puerta positiva durante un periodo breve, en tanto que el dispositivo esté en estado de bloqueo 
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1-3 V, según la magnitud de bloqueo de voltaje del dispositivo).

Una vez que el dispositivo empieza a conducir, se enclava (conduce) y la corriente de puerta puede 
eliminarse. El tiristor no puede apagarse por la puerta, y el tiristor conduce como un diodo. Sólo cuando la 
corriente del ánodo intenta volverse negativa (por influencia del circuito en el que el tiristor está conectado) 
se apaga el tiristor y la corriente va a cero. Esto permite que la puerta recupere el control, a fin de encender 
el dispositivo en algún momento controlable después de que nuevamente haya entrado en el estado de blo-
queo directo.

En polarización inversa y con tensiones debajo del voltaje de ruptura inversa, sólo una corriente de 
fuga muy insignificante fluye en el tiristor, como se muestra en la figura 2-3b. Normalmente las corrientes 
nominales de tiristores para voltajes de bloqueo directo e inverso son las mismas. Las corrientes nominales 
del tiristor se especifican en términos de los rms (de root-mean-square) máximos y las corrientes medias 
que fuese capaz de conducir.

Con los mismos argumentos que se emplearon para los diodos, el tiristor puede representarse por 
las características idealizadas que se muestran en la figura 2-3c para el análisis de topologías de converti-
dores.

En una aplicación como el circuito sencillo que se muestra en la figura 2-4a, el control se ejerce sobre 
el instante de la conducción de corriente durante el semiciclo positivo de la tensión del generador. Cuando 
la corriente del tiristor trata de invertirse, cuando la tensión del generador se vuelve negativa, el tiristor 
idealizado tendría su corriente en cero inmediatamente después de t ! 1!2T, tal como se muestra en la forma 
de onda en la figura 2-4b.

Sin embargo, como se especifica en las hojas de datos de tiristores y se ilustra por las formas de onda 
en la figura 2-4c, la corriente del tiristor se invierte antes de llegar a cero. El parámetro importante no es el 
tiempo que transcurre para que la corriente se vuelva cero desde su valor negativo, sino el intervalo de apa-
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   Circuito de Tiristor.





TRIAC (Triodo de Alternating Current)  

Un Triac es  un par de SCR en antiparalelo o paralelo 
inverso, porque conducen la corriente en ambos 
sentidos.


Simbolo


Circuito equivalente 

del TRIAC  y 


Formas de onda


18 CAPÍTULO 2 Panorama general de los interruptores de semiconductores de potencia

c)

b)a)

Figura 2-4 Tiristor: a) circuito, b) 
formas de onda, c) intervalo de desco-
nexión tq.

gado tq definido en la figura 2-4c desde el paso de enlace cero de la corriente hasta el paso de enlace cero 
de la tensión a través del tiristor. Durante tq se debe mantener una tensión inversa a través del tiristor, y sólo 
después de este tiempo el dispositivo es capaz de bloquear una tensión directa sin entrar en su estado activo. 
Si se aplica una tensión directa al tiristor antes de que haya pasado este intervalo, puede que el dispositivo 
se encienda en forma permanente, lo que podrá infligir un daño al dispositivo y/o circuito. Las hojas de 
datos de tiristores especifican tq con un voltaje inverso especificado que se aplica durante este intervalo, así 
como una magnitud especificada de aumento de la tensión más allá de este intervalo. Este intervalo tq se 
denomina a veces el tiempo de recuperación del tiristor conmutado por el circuito.

Según los requisitos de aplicación, están disponibles varios tipos de tiristores. Además de tensiones y 
corrientes nominales, el tiempo de apagado tq y la caída de la tensión directa, otras características que se 
deben tomar en consideración son la magnitud de incremento de la corriente (di/dt) en la conexión, y la 
magnitud de incremento de la tensión (dv/dt) en la desconexión.

1. Tiristores de control de fase. Algunas veces denominados tiristores de conversión, se usan sobre 
todo para rectificar tensiones y corrientes de frecuencia de línea en aplicaciones como rectificado-
res controlados por fases para accionamientos motrices de CA y CC, y en transmisiones de energía 
de alta tensión. Los requisitos principales de estos dispositivos son grandes capacidades de manejo 
de tensión y corriente, y una baja caída de tensión activa. Este tipo de tiristor se produjo en diáme-
tros de pastilla de hasta 10 cm, donde el promedio de corriente es más o menos de 4 000 A con 
voltajes de bloqueo de 5 ! 7 kV. Los voltajes de encendido (activos) abarcan desde 1.5 V para 
dispositivos de 1 000 V hasta 3.0 V para los dispositivos de 5 ! 7 kV.

2. Tiristores de grado inversor. Se diseñaron para tener tiempos de apagado tq pequeños, además de 
bajas tensiones activas, aunque las tensiones activas son más grandes en dispositivos con valores 
más cortos de tq. Estos dispositivos están disponibles con magnitudes de hasta 2 500 V y 1 500 A. 
Sus tiempos de desconexión están por lo regular en el rango de unos cuantos milisegundos hasta 
100 μs, según sus voltajes nominales de bloqueo y caídas de tensión activa.

3. Tiristores activados por luz. Se activan mediante un pulso de luz conducido por fibras ópticas a una 
región especial sensible del tiristor. El disparo del tiristor activado por luz usa la capacidad de la luz 
de longitudes de onda correspondientes para generar un exceso de pares de electrones/huecos en el 
silicio. El uso principal de estos tiristores es en aplicaciones de alta tensión, como la transmisión 
de CC de alta tensión, donde se conectan muchos tiristores en serie para conformar una válvula de 
tiristores. Los distintos potenciales altos que cada dispositivo ve respecto de la tierra física presen-
ta considerables dificultades para proporcionar impulsos de disparo. Existen reportes de tiristores 
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te que fluya corriente en cualquier sentido por la carga. Esta conexión de los SCR se denomina 
antiparalelo o paralelo inverso porque los SCR conducen corriente en sentidos opuestos. Un 
triac es equivalente a dos SCR en antiparalelo.

   ■ + 'W _ ,. I ̂  t
" Q  s‘

Electrónica de potencia

(a)

Figura 5.1. (a) Controlador de tensión alterna monofásico con carga resistiva.
(b) Formas de onda.

El principio del funcionamiento del controlador de tensión alterna monofásico con control 
de fase es similar al del rectificador controlado de media onda de la Sección 3.9. En este caso, 
la corriente de carga presenta semiciclos positivos y negativos. Se puede analizar un semiciclo 
del controlador de tensión de manera idéntica al análisis del rectificador controlado de media 
onda. Luego se puede extrapolar el resultado por simetría para describir el funcionamiento para 
el periodo completo.

He aquí algunas observaciones básicas sobre el circuito de la Figura 5.1a:
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Figura 1.2. Dispositivos tiristores. (a) Rectificador controlado de silicio (SCR). (b) Característica 
/-v  ideal del SCR. (c) Tiristor de bloqueo por puerta (GTO).
(d) Triac. (e) Tiristor controlado por MOS (MCT).

opuestos). Los circuitos atenuadores de luz comunes utilizan un triac para modificar los semici 
clos positivos y negativos de la onda sinusoidal de entrada.

El MCT mostrado en la Figura 1.2e es un dispositivo funcionalmente equivalente al GTO, 
pero sin el requisito de la alta corriente de desactivación de puerta. El M CT esta formado por un 
SCR y dos transistores MOSFET (transistor de efecto de campo de metal-óxido) integrados en 
un mismo dispositivo. Un MOSFET activa el SCR y el otro lo desactiva. El MCT se activa y 
desactiva estableciendo la tensión puerta-cátodo apropiada, en lugar de establecer una corriente 
de puerta como en el GTO.

Los tiristores han sido históricamente los interruptores electrónicos de potencia preferidos, 
debido a los altos valores nominales de tensión y corriente disponibles . Los tiristores todavía se 
utilizan, especialmente en aplicaciones de alta potencia pero, dado que las características nomi 
nales de los transistores de potencia han aumentado notablemente, el transistor resulta ahora 
más conveniente para muchas aplicaciones.

Transistores

Los transistores son utilizados como interruptores en los circuitos electrónicos de potencia. Los 
circuitos de excitación de los transistores se diseñan para que éstos estén completamente satura 
dos (activados) o en corte (desactivados). Esto difiere de lo que ocurre con otras aplicaciones de 
los transistores, como, por ejemplo, un circuito amplificador, en el que el transistor opera en la 
región lineal o activa. Los transistores tienen la ventaja de que proporcionan un control de acti 
vación y de desactivación, mientras que el SCR sólo dispone de control de activación. Los tipos 
de transistores utilizados en los circuitos electrónicos de potencia incluyen los transistores de 
unión bipolar (BJT), los MOSFET y dispositivos híbridos, como por ejemplo, los transistores



DIAC (Diodo de Alternating Current)  

Los DIAC son miembros de la familia de los tiristores que funcionan como un TRIAC auto-disparado. Son 
utilizados en sistemas de disparo de TRIACs donde el ángulo de disparo se controla con arreglos R-C y son 
elegidos en base a su valor de voltaje de operación (conducción) que normalmente oscila alrededor de los 30v, 
que cuando alcanzan este valor entran en operación y pueden alimentar la compuerta del TRIAC o algún otro 
tipo de tiristor.


	 	 	 	 	 Circuito de Excitación R-C simple.


GTO (Tiristor de Bloqueo por Puerta) 

El GTO al igual que el SCR, se activa al aplicar una corriente de puerta de corta duración cuando la tensión 
ánodo-cátodo es positiva. Sin embargo la diferencia entre los dos radica en que el GTO puede desactivarse al 
aplicar una corriente de puerta negativa. El GTO es apropiado para algunas aplicaciones en que es necesario 
controlar tanto la activación como la desactivación del interruptor. La corriente negativa puede ser muy breve 
(milisegundos) pero la magnitud es muy grande en comparación con la corriente de activación, generalmente 
es de 1/3 de la corriente ánodo en conducción. Las características I-V son las mismas que se presentaron para 
el SCR.
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C ontrolHC

(a)

C arga

©

(b)

Figura 10.9. (a) Circuito de excitación de tiristor acoplado magnéticamente,
(b) Circuito de excitación R-C simple.

10.5. CIRCUITOS DE PROTECCIÓN PARA EL TRANSISTOR

Los circuitos de protección reducen las pérdidas de potencia en un transistor durante la conmu 
tación (aunque no necesariamente las pérdidas totales de conmutación) y protegen al dispositivo 
de los estreses a los que se ve sometido durante la conmutación debido a las altas tensiones y 
corrientes.

Como se estudió en el Capítulo 6, una gran parte de las pérdidas de potencia en un transistor 
ocurren durante la conmutación. La Figura 10.10a muestra un modelo de convertidor que tiene 
una gran carga inductiva, la cual se puede aproximar mediante un generador de corriente IL. El 
análisis de las transiciones de conmutación de este circuito se basa en las leyes de Kirchhoff: la 
corriente de carga se debe dividir entre el transistor y el diodo; y la tensión del generador se 
debe dividir entre el transistor y la carga.

Con el transistor en conducción, el diodo está apagado y el transistor deja pasar la corriente 
de carga. Al apagarse el transistor, el diodo continúa polarizado en inversa hasta que la tensión 
del transistor vQ aumenta hasta el valor de la tensión de fuente Vs y la tensión de la carga vL 
disminuye hasta cero. Después de que la tensión del transistor llega a Vs, la corriente del diodo 
aumenta hasta IL, mientras que la corriente del transistor disminuye hasta cero. Como resultado, 
hay un punto durante el apagado en el que la tensión y la corriente del transistor son altas simul 
táneamente, lo que provoca una forma de onda p Q(t) de la potencia instantánea que tiene forma 
triangular, como se ilustra en las Figuras 10.10b y 10.10c.



Símbolo y características I-V 
del GTO


El voltaje en estado activo es poco mas alto que en otros interruptores (2-3v), tiene la capacidad de manejar 
hasta 4.5KV y 1-2kA en frecuencias de 100Hz - 10KHz.





Aunque es posible desactivar el GTO 
este no soporta grandes variaciones de 

voltaje �  durante la desconexión, lo 

cual se presenta durante un apagado 
inductivo. Para ello se emplean circuitos 

que limiten (amortigüen) la �  llamados 

circuitos Snubber. 


(
dv
dt

)

dv
dt
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Apagar
Encender

Estado inactivo

Enc.
Apag.

a) b)

c) Figura 2-10 Un GTO:
a) símbolo, b) características 
i-v, c) características 
idealizadas.

donde k es una constante que depende de la geometría del dispositivo. Por eso, sólo están disponibles dis-
positivos con voltajes nominales pequeños, los cuales tienen una baja resistencia del estado activo y, por 
tanto, pérdidas de conducción pequeñas.

Sin embargo, debido a su gran velocidad de conmutación, las pérdidas por conmutación pueden ser 
pequeñas en comparación con la ecuación 2-6. Desde el punto de vista de pérdida de energía total, los 
MOSFET de 300-400v compiten con transistores bipolares sólo si la frecuencia de conmutación sobrepasa 
los 30 a 100 kHz. Sin embargo, no se puede afirmar nada definitivo acerca de la frecuencia de cambio por-
que depende de las tensiones de operación, donde las tensiones bajas favorecen al MOSFET.

Los transistores de efecto de campo de metal-óxido-semiconductor están disponibles en voltajes nomi-
nales de más de 1 000 V, pero con corrientes nominales pequeñas y hasta 100 A con voltajes nominales 
pequeños. El máximo voltaje de puerta-fuente es ±20 V, aunque hay disponibilidad de MOSFET controla-
bles por señales de 5 V.

Puesto que su resistencia de estado activo tiene un coeficiente de temperatura positivo, los MOSFET 
se pueden conectar fácilmente en paralelo. Esto causa que el dispositivo que conduce la corriente más al-
ta se caliente y de este modo lo obliga a compartir en forma igualitaria su corriente con los demás MOSFET 
en paralelo.

2-7 DESACTIVACIÓN POR PUERTA DE TIRISTORES

El símbolo para el GTO se muestra en la figura 2-10a, y su característica de estado permanente i-v, en la 
figura 2-10b.

Igual que el tiristor (SCR), el GTO se enciende por medio de un impulso de corriente de puerta de 
corta duración, y una vez en el estado activo, el GTO se mantiene encendido sin más corriente de puerta. 
Sin embargo, a diferencia del tiristor (SCR), el GTO se apaga mediante la aplicación de una tensión de 
puerta a cátodo negativa para que fluya una corriente de puerta negativa lo bastante grande. Esta corriente 
de puerta negativa sólo necesita fluir durante unos cuantos microsegundos (durante el tiempo de apagado), 
pero debe tener una magnitud muy grande, normalmente hasta una tercera parte de la corriente de ánodo 
que se esté desconectando. Los GTO bloquean voltajes negativos cuya magnitud depende de los detalles del 
circuito amortiguador para reducir dv/dt en la desconexión circuito de control de puerta-diseño del GTO. 
Las características idealizadas del dispositivo al operar como interruptor se muestran en la figura 2-10c.

Aunque el GTO es un interruptor controlable en la misma categoría que los MOSFET y los BJT, su 
transitorio de conmutación de desconexión es distinto del que se ilustra en la figura 2-6b. La razón de esto 
es que los GTO actualmente disponibles no se pueden usar para un apagado inductivo como el que se mues-
tra en la figura 2-6, a menos que se conecte un circuito de amortiguador (snubber) a través del GTO (véase 
la figura 2-11a). Esto es así porque los GTO actuales no toleran un dv/dt grande que acompañe al apagado 
inductivo. Por tanto, se tiene que usar un circuito para reducir el dv/dt en la desconexión, que consiste en R, 
C y D, como se muestra en la figura 2-11a, a través del GTO. Las formas de onda resultantes se muestran 
en la figura 2-11b, donde el dv/dt está considerablemente reducido en comparación con el dv/dt que resul-
taría sin el circuito de amortiguador de desconexión. Los detalles del diseño de un circuito de amortiguador 
para formar las formas de onda de conmutación de GTO se analizan en el capítulo 27.
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Figura 2-11 Características 
de transientes de desconexión de 
puerta: a) circuito de amortigua-
dor, b) característica de desco-
nexión de GTO.
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Figura 2-12 Un IGBT: a) símbo-
lo, b) características de i-v, c) 
características idealizadas.

El voltaje del estado activo (2 a 3 V) de un GTO es un poco más alto que los voltajes de tiristores. Las 
velocidades de conmutación de GTO están en el rango de unos cuantos microsegundos a 25 μs. Debido a 
su capacidad de manejar voltajes grandes (hasta 4.5 kV) y corrientes grandes (hasta unos cuantos kiloam-
perios), el GTO se usa cuando se necesita un interruptor para altos voltajes y altas corrientes en un rango de 
frecuencia de conmutación de unos cuantos cientos de hertzios a 10 kHz.

2-8 TRANSISTORES BIPOLARES DE PUERTA AISLADA (IGBT)

El símbolo de circuito para un IGBT se muestra en la figura 2-12a, y sus características de i-v, en la figura 
2-12b. Los IGBT tienen algunas de las ventajas de los MOSFET, BJT y GTO combinados. Parecido al 
MOSFET, el IGBT tiene una puerta de alta impedancia que sólo requiere una pequeña cantidad de energía 
para conmutar el dispositivo. Igual que el BJT, el IGBT tiene un voltaje de estado activo pequeño, incluso 
en dispositivos con grandes voltajes nominales de bloqueo (por ejemplo, Venc es de 2 a 3 V en un dispositi-
vo de 1 000 V). Parecidos al GTO, los IGBT se pueden diseñar para bloquear tensiones negativas, como lo 
indican sus características de conmutación idealizadas que se muestran en la figura 2-12c.
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IGBT (Transistor Bipolar de Puerta Aislada). 
 

- Los IGBT tienen una puerta de alta impedancia que solo 
requiere una pequeña energía para conmutar el 
dispositivo. 

- Tiene un voltaje de estado activo pequeño (2-3v) incluso 
en dispositivos con altos voltajes nominales de bloqueo 
de 1000v o mas.

- Pueden ser diseñados para bloquear tensiones 
negativas, como se observa en la característica V-I 
idealizada. 

- Es adecuado para velocidades de conmutación de hasta 
20KHz
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El voltaje del estado activo (2 a 3 V) de un GTO es un poco más alto que los voltajes de tiristores. Las 
velocidades de conmutación de GTO están en el rango de unos cuantos microsegundos a 25 μs. Debido a 
su capacidad de manejar voltajes grandes (hasta 4.5 kV) y corrientes grandes (hasta unos cuantos kiloam-
perios), el GTO se usa cuando se necesita un interruptor para altos voltajes y altas corrientes en un rango de 
frecuencia de conmutación de unos cuantos cientos de hertzios a 10 kHz.

2-8 TRANSISTORES BIPOLARES DE PUERTA AISLADA (IGBT)

El símbolo de circuito para un IGBT se muestra en la figura 2-12a, y sus características de i-v, en la figura 
2-12b. Los IGBT tienen algunas de las ventajas de los MOSFET, BJT y GTO combinados. Parecido al 
MOSFET, el IGBT tiene una puerta de alta impedancia que sólo requiere una pequeña cantidad de energía 
para conmutar el dispositivo. Igual que el BJT, el IGBT tiene un voltaje de estado activo pequeño, incluso 
en dispositivos con grandes voltajes nominales de bloqueo (por ejemplo, Venc es de 2 a 3 V en un dispositi-
vo de 1 000 V). Parecidos al GTO, los IGBT se pueden diseñar para bloquear tensiones negativas, como lo 
indican sus características de conmutación idealizadas que se muestran en la figura 2-12c.
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La selección de un dispositivo de potencia para una determinada aplicación no solo depende de los niveles de 
corriente y de tensión requeridos, sino también de sus características de conmutación. Los transistores y los 
GTO proporcionan control de activación y desactivación, los SCR proporcionan control de activación pero no 
de desactivación y los diodos y DIAC no ofrecen ninguno de los dos.


Las velocidades de conmutación y las perdidas de potencia asociadas son dos factores muy importantes en 
los circuitos electrónicos de potencia. El MOSFET presenta ventajas en cuanto a velocidades de conmutación 
y tiene menores perdidas por conmutación, pero es limitado en cuanto a capacidad del manejo de corriente y 
tensión en sus terminales.




2-11 Circuitos de control y amortiguadores (SNUBBERS)  27

Tabla 2-1 Propiedades relativas de interruptores controlables

 Dispositivo Capacidad de potencia Velocidad de conmutación

 BJT/MD Media Media
 MOSFET Baja Rápida
 GTO Alta Lenta
 IGBT Media Media
 MCT Media Media

Frecuencia

Tiristores

Tensión

Corriente

Figura 2-14  Resumen de 
las capacidades de dispositi-
vos de semiconductores de 
potencia. Todos los 
dispositivos, con excepción 
del MCT, tienen una 
tecnología relativamente 
desarrollada, y en los 
próximos años sólo se 
anticipan mejoras evoluti-
vas en las capacidades de 
los dispositivos. Sin 
embargo, la tecnología de 
MCT se encuentra en un 
estado de rápida expansión, 
y se esperan mejoras 
significativas en las 
capacidades, como lo indica 
la flecha de desarrollo en el 
diagrama.

Cabe notar que, además de las mejoras en estos dispositivos, se están investigando dispositivos nuevos. 
El avance en la tecnología de semiconductores permitirá sin duda alguna rangos de potencia mayores, ve-
locidades de conmutación más rápidas y una reducción de costos. Un resumen de las capacidades de dispo-
sitivos de potencia se muestra en la figura 2-14.

Por otro lado, el tiristor de conmutación forzada, que en una época se usó ampliamente en circuitos 
para aplicaciones de interruptores controlables, ya no se usa en los nuevos diseños de convertidores, con la 
posible excepción de convertidores de potencia en el rango de MVA múltiples. Éste es un ejemplo pertinen-
te de cómo los avances en dispositivos de semiconductores de potencia modificaron el diseño de converti-
dores.

2-11 CIRCUITOS DE CONTROL Y AMORTIGUADORES (SNUBBERS)

En un interruptor dado de semiconductores de potencia controlables, sus velocidades de conmutación y 
pérdidas en estado activo dependen de la forma como es controlado. Para un diseño correcto de un conver-
tidor es entonces importante diseñar el circuito de control apropiado para la base de un BJT o la puerta de 
un MOSFET, GTO o IGBT. La tendencia es la integración de una gran parte de la técnica de circuitos jun-
to con el interruptor de potencia dentro del paquete del dispositivo, para que se puedan usar por ejemplo las 
señales lógicas de un microprocesador y controlar así el interruptor en forma directa. Estos temas se abor-

GTO

MCT

IGBT

BJT

MOSFET
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II RECTIFICADORES 

2.1 Conceptos Básicos de Rectificadores.

2.2 Rectificadores no Controlados.

  2.2.1 Monofásicos.

  2.2.2 Trifásicos.

2.3 Rectificadores Controlados.

  2.3.1 Circuitos de Tiristores.

  2.3.2 Convertidores Monofásicos.

  2.3.3 Convertidores Trifásicos.

  2.3.4 Otros Convertidores Trifásicos


2.1 Conceptos básicos de rectificadores.


En la mayoría de las aplicaciones de electrónica de potencia, la entrada de energía se realiza en forma de onda de 
senoidal de corriente alterna (C.A.) a una frecuencia de 50 o 60Hz proveniente de la compañía suministradora de energía 
eléctrica. Por cual es necesario convertir esta señal senoidal a una señal de corriente continua (C.C.), comúnmente 
llamada corriente directa (C.D.), aunque realmente existen diferencias notables entre ellas.


La formas mas económica de convertir la C.A. en C.C. es utilizando arreglos de diodos, denominados “rectificadores”, 
estos arreglos al ser implementados en base a diodos no pueden ser controlados y pueden operar solo rectificando la 
forma de onda y no al contrario.


Un rectificador convierte la C.A. en C.C. La finalidad de un rectificador es generar una salida continua o proporcionar 
una onda de tensión o corriente que tenga un determinada componente continua.


Dependiendo de la entrada de energía de corriente alterna con que se cuenta, que puede ser monofásica, bifásica o 
trifásica, de la potencia de energía en C.C. requerida y de la calidad de la forma de onda en C.C., se pueden elegir 
distintos tipos de rectificadores con distintos grados de complejidad.




Carga Resistiva


Los circuitos resistivos solo están conformados por dispositivos pasivos que convierten la energía en calor, luz o ambos. 
Estos elementos no crean desfasamientos entre las forma de onda de voltaje y corriente. 


	 	 	Circuito con carga Resistiva.


Carga Inductiva.


Este tipo de circuito esta formado por elementos resistivos e inductivos, estos últimos se denominan como activos ya 
que son capaces de almacenar energía que toman del circuito y de liberarla en determinadas condiciones.


72 CAPÍTULO 5 Rectificadores de diodos de línea de frecuencia

diodo

diodo

diodo

a)

b)

Figura 5-2 Rectifi-
cador básico con una 
resistencia de carga.

 manera, se ignora el filtro de interferencia electromagnética (EMI) en la entrada de CA a los rectificadores, 
pues no tiene ningún impacto en la operación básica del rectificador. La interferencia electromagnética y 
los filtros EMI se abordarán en el capítulo 18.

5-2 CONCEPTOS BÁSICOS DE RECTIFICADORES

La rectificación de tensiones y corrientes CA se realiza por medio de diodos. Se consideran varios circuitos 
sencillos para ilustrar estos conceptos básicos.

5-2-1 CARGA RESISTIVA PURA

Considérese el circuito de la figura 5-2a, con una fuente de voltaje sinusoidal vs. Las formas de onda en la 
figura 5-2b muestran que tanto el voltaje de carga vd como la corriente i tienen un componente promedio 
(CC). Debido a la gran ondulación en vd e i, este circuito es de poca importancia práctica.

5-2-2 CARGA INDUCTIVA

Considérese que la carga sea inductiva, con un inductor en serie con una resistencia, como se ve en la figu-
ra 5-3a. Antes de t ! 0, el voltaje vs es negativo y la corriente en el circuito es cero. Con posterioridad a 
t ! 0, el diodo se vuelve de polarización directa, y empieza a fluir una corriente. Luego el diodo puede 
sustituirse por un cortocircuito, como se aprecia en el circuito equivalente de la figura 5-3e. La corriente en 
este circuito se rige por la siguiente ecuación diferencial:

 v R L
di
dt

s i= +  (5-1)

donde el voltaje a través de la bobina de inducción vL ! L di/dt. Las tensiones y corrientes resultantes se 
ilustran en las figuras 5-3b y c. Hasta que t1, vs > vR (de ahí que vL ! vs " vR sea positivo), la corriente se 
acumula, y aumenta la energía almacenada por el inductor. Más allá de t1, vL se vuelve negativo, y la co-
rriente empieza a disminuir. Después de t2, el voltaje de entrada vs se vuelve negativo, pero la corriente es 
aún positiva y el diodo tiene que conducir debido a la energía almacenada por la bobina de inducción.

El instante t3, cuando la corriente se va a cero y el diodo deja de conducir, se obtiene como sigue (tam-
bién se analiza en la sección 3-2-5-1): la ecuación del inductor vL ! L di/dt se reordena como

 
1
L

v dt diL =  (5-2)
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Área A

diodo

diodo

diodo

Área B

a)

b)

c)

d )

e)
Figura 5-3 Rectificador básico 
con una carga inductiva.

Al integrar ambos lados de esta ecuación entre cero y t3, y al reconocer que i(0) e i(t3) son cero, nos da

 
1

0 0
0 0

3

3 3

L
v dt di i t iL

t

i

i t

∫ ∫= = − =
( )

( )

( ) ( )  (5-3)

A partir de la ecuación anterior se observa que

 v dtL

t

0

3

0∫ =  (5-4)

Una interpretación gráfica de la ecuación que antecede es la siguiente: la ecuación 5-4 se puede escribir 
como

 v dt v dtL

t

L
t

t

0

1

1

3

0∫ ∫+ =  (5-5)

lo que, en términos de las áreas de voltio-segundos A y B de la figura 5-3c, es

 Área A ! Área B " 0 (5-6)

Por tanto, la corriente se va a cero en t3 cuando el área A " B en la figura 5-3c.
Más allá de t3, los voltajes tanto a través de R como de L son cero, y aparece un voltaje de polaridad 

inversa (" !vs) a través del diodo, como se muestra en la figura 5-3d. Estas formas de onda se repiten con 
el periodo T " 1/f.
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diodo
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a)

b)

Figura 5-2 Rectifi-
cador básico con una 
resistencia de carga.

 manera, se ignora el filtro de interferencia electromagnética (EMI) en la entrada de CA a los rectificadores, 
pues no tiene ningún impacto en la operación básica del rectificador. La interferencia electromagnética y 
los filtros EMI se abordarán en el capítulo 18.

5-2 CONCEPTOS BÁSICOS DE RECTIFICADORES

La rectificación de tensiones y corrientes CA se realiza por medio de diodos. Se consideran varios circuitos 
sencillos para ilustrar estos conceptos básicos.

5-2-1 CARGA RESISTIVA PURA

Considérese el circuito de la figura 5-2a, con una fuente de voltaje sinusoidal vs. Las formas de onda en la 
figura 5-2b muestran que tanto el voltaje de carga vd como la corriente i tienen un componente promedio 
(CC). Debido a la gran ondulación en vd e i, este circuito es de poca importancia práctica.

5-2-2 CARGA INDUCTIVA

Considérese que la carga sea inductiva, con un inductor en serie con una resistencia, como se ve en la figu-
ra 5-3a. Antes de t ! 0, el voltaje vs es negativo y la corriente en el circuito es cero. Con posterioridad a 
t ! 0, el diodo se vuelve de polarización directa, y empieza a fluir una corriente. Luego el diodo puede 
sustituirse por un cortocircuito, como se aprecia en el circuito equivalente de la figura 5-3e. La corriente en 
este circuito se rige por la siguiente ecuación diferencial:

 v R L
di
dt

s i= +  (5-1)

donde el voltaje a través de la bobina de inducción vL ! L di/dt. Las tensiones y corrientes resultantes se 
ilustran en las figuras 5-3b y c. Hasta que t1, vs > vR (de ahí que vL ! vs " vR sea positivo), la corriente se 
acumula, y aumenta la energía almacenada por el inductor. Más allá de t1, vL se vuelve negativo, y la co-
rriente empieza a disminuir. Después de t2, el voltaje de entrada vs se vuelve negativo, pero la corriente es 
aún positiva y el diodo tiene que conducir debido a la energía almacenada por la bobina de inducción.

El instante t3, cuando la corriente se va a cero y el diodo deja de conducir, se obtiene como sigue (tam-
bién se analiza en la sección 3-2-5-1): la ecuación del inductor vL ! L di/dt se reordena como

 
1
L

v dt diL =  (5-2)
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Carga con un voltaje interno de C.C.


En este circuito la carga consiste de un inductor y un voltaje de C.C.
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d )

diodo

diodo

Figura 5-4 Rectificador básico con un 
voltaje de CC interno.

El voltaje de carga vd se vuelve negativo durante el intervalo de t2 a t3. Por ende, en comparación con 
el caso de una carga puramente resistiva de la figura 5-2a, el voltaje de carga medio es menor.

5-2-3 CARGA CON UN VOLTAJE INTERNO DE CC

A continuación se considerará el circuito de la figura 5-4a, donde la carga consiste en un inductor L y un 
voltaje CC Ed. El diodo comienza a conducir en t1 cuando vs excede Ed. La corriente alcanza su pico en t2 
(cuando vs es nuevamente igual a Ed) y decae a cero en t3, con t3 determinado por el requerimiento de que 
el área de voltio-segundo A debe ser igual al área B en el trazado de vL que se muestra en la figura 5-4c. El 
voltaje a través del diodo se muestra en la figura 5-4d.

5-3 RECTIFICADORES MONOFÁSICOS DE PUENTE DE DIODOS

En la figura 5-5 se ve un rectificador monofásico de puente de diodo de uso común. Un gran condensador 
de filtrado está conectado en el lado de CC. El suministro de la fuente principal está modelado como una 
fuente de tensión sinusoidal vs en serie con su impedancia interna, que es en la práctica principalmente in-
ductiva. Por ende, se representa por Ls. Para mejorar la forma de onda de corriente de línea, se puede agre-
gar un inductor en serie en el lado de CA, lo que en efecto aumenta el valor de Ls. El objetivo de este capí-
tulo es el análisis minucioso de la operación de este circuito. Aunque el circuito parezca sencillo, el 
proceso para obtener las formas de onda de tensión y corriente asociadas en una forma cerrada es muy te-
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tulo es el análisis minucioso de la operación de este circuito. Aunque el circuito parezca sencillo, el 
proceso para obtener las formas de onda de tensión y corriente asociadas en una forma cerrada es muy te-

05Mohan(069-107).indd   7405Mohan(069-107).indd   74 14/1/09   18:48:3414/1/09   18:48:34

�������
�����
	����



2.2 Rectificadores NO controlados.


2.2.1 Monofásicos 

Rectificador Monofásico con de puente de diodos.


  

a) b)

Figura 5-6 Rectificadores de 
puente de diodos idealizados 
con Ls ! 0.

5-3 Rectificadores monofásicos de puente de diodos  75

Modelo de la fuente de 
alimentación principal 

de energía eléctrica

icarga

Figura 5-5 Rectificador monofásico de puente diodos.

dioso. Por tanto, va a simularse este circuito con ayuda de PSpice y MATLAB. Sin embargo, ahora se 
analizarán muchos circuitos más sencillos e hipotéticos a fin de hacerse una idea de la operación del circui-
to en la figura 5-5.

5-3-1 UN CIRCUITO IDEALIZADO CON Ls ! 0

Como aproximación inicial al circuito de la figura 5-5 supongamos que Ls sea cero, y sustituiremos el lado de 
CC del rectificador por una resistencia R o una fuente de energía de CC constante Id, como se muestra en las 
figuras 5-6a y b, respectivamente. Se debe notar en el circuito de la figura 5-6a que, a pesar de que es muy 
improbable que una carga puramente resistiva se alimente a través de un rectificador de diodos, ese circuito 
modela rectificadores con un buen grado de corrección de factor de potencia que se abordarán en el capítu-
lo 18. Del mismo modo, la representación de la carga por medio de una fuente de corriente de CC en el 
circuito de la figura 5-6b es una aproximación a una situación donde una bobina de inducción grande se 
conecta en serie en la salida de CC del rectificador para el filtrado en la figura 5-5. Esto se hace por lo co-
mún en convertidores de tiristores controlados por fases, los cuales se analizarán en el capítulo 6.

Se trazan de nuevo los circuitos de la figura 5-6 en la figura 5-7, lo que muestra que este circuito con-
siste en dos grupos de diodos: el grupo superior con los diodos 1 y 3, y el grupo inferior con los diodos 2 y 
4. Como Ls ! 0, es fácil ver la operación de cada grupo de diodos. La corriente id fluye continuamente a 
través de un diodo del grupo superior y un diodo del grupo inferior.

En el grupo superior, los cátodos de los dos diodos tienen un potencial común. Por tanto, el diodo con 
su ánodo en el potencial más alto conducirá id. Es decir, cuando vs es positivo, el diodo 1 conducirá id, y vs 
aparecerá como un voltaje de polarización inversa a través del diodo 3. Cuando vs se convierte en negativo, 
la corriente id cambia (conmuta) en forma instantánea al diodo 3, pues Ls ! 0. Aparece un voltaje de pola-
rización inversa a través del diodo 1.

En el grupo inferior, los ánodos de los dos diodos tienen un potencial común. Por tanto, el diodo con 
su cátodo en el potencial más bajo conducirá id. Es decir, cuando vs es positivo, el diodo 2 conducirá id, y vs 
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76 CAPÍTULO 5 Rectificadores de diodos de línea de frecuencia

Figura 5-7 Rectificadores trazados de nuevo de la figura 5-6.

aparecerá como un voltaje de polarización inversa a través del diodo 4. Cuando vs se convierte en negativo, 
la corriente id cambia (conmuta) en forma instantánea al diodo 4, y aparece un voltaje de polarización in-
versa a través del diodo 2.

Las formas de ondas de voltaje y corriente en los circuitos de la figura 5-6 se muestran en las figuras 
5-8a y b. Aquí hay varios puntos que vale la pena notar. En ambos circuitos, cuando vs es positivo, los dio-
dos 1 y 2 conducen y vd ! vs e is ! id. Cuando vs se vuelve negativo, los diodos 3 y 4 conducen, y, por ende, 
vd ! "vs e is ! "id. Por tanto, en cualquier momento el voltaje de salida del lado de CC del rectificador de 
diodos se expresa como

 v vd t s( ) =  (5-7)

Del mismo modo, la corriente del lado de CA se expresa como

 i
i v

i v
s

d s

d s

=
>

− <

⎧
⎨
⎪⎪⎪

⎩
⎪⎪⎪

si

si

0

0
 (5-8)

y la transición entre los dos valores es instantánea debido a la suposición de que Ls vale cero.
El valor medio Vdo  (donde el subíndice o  representa el caso idealizado con Ls ! 0) del voltaje de CC 

de salida en ambos circuitos se obtiene mediante la asignación de un origen de tiempo arbitrario t ! 0 en la 
figura 5-8 y posteriormente con la integración de vs ! 2Vs sen Zt a través de medio periodo (donde Z ! 
2Sf y ZT/2 ! S):

 V
T

V t dt
T

V tdo

T

s s T= =∫1
2

1
2

2
0

2

( )
( cos )

/
2 sen

/

/

/ω
ω

ω 22
0 2

2=
π

Vs  (5-9)

Por tanto,

 V V Vdo s s= =2
2 0 9

π
.  (5-10)

donde Vs es el valor rms del voltaje de entrada.
Mediante id(t) ! Id, se muestran las formas de ondas vs e is en la figura 5-9a junto con el componente 

de frecuencia fundamental is1. Cuando se aplica la definición básica del valor rms a la forma de onda is en 
este caso idealizado, se obtiene

 Is ! Id (5-11)

Mediante el análisis de Fourier de is, los componentes fundamentales y armónicos tienen los siguientes 
valores rms en este caso idealizado:

 I I Is d s1
2

2 0 9= =
π

.  (5-12)

 I
I h

h
sh

s
=

0 para valores pares de , y

para val1 oores impares de h

⎧
⎨
⎪⎪
⎩⎪⎪

 (5-13)
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Figura 5-8 Formas de ondas 
en los rectificadores de a) figura 
5-6 a y b) figura 5-6 b.
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Figura 5-9 Co-
rriente de línea is en 
el caso idealizado.
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 Distorsión armónica del rectificador monofásico de onda completa con carga R


Efecto de Ls sobre la conmutación de la corriente.





a)

b)

Figura 5-8 Formas de ondas 
en los rectificadores de a) figura 
5-6 a y b) figura 5-6 b.
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Figura 5-9 Co-
rriente de línea is en 
el caso idealizado.
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Figura 5-10 Rectificador monofásico con Ls.

a) b)

Figura 5-11 Circuito bási-
co para ilustrar la conmuta-
ción de corriente. Las formas 
de onda suponen que Ls ! 0.

En la figura 5-9b se muestran los componentes armónicos en is. La distorsión armónica total se calcula con 
la ecuación 3-36:

 THD ! 48.43% (5-14)

Mediante la inspección visual de la forma de onda is en la figura 5-9a, es obvio que is1 está en fase con la 
forma de onda vs. Por ende, según la figura 5-9a,

 DPF ! 1.0 (5-15)

y

 PF
I
I

= =DPF s1

s
0 9.  (5-16)

5-3-2 EFECTO DE LS SOBRE LA CONMUTACIÓN DE CORRIENTE

A continuación se verá el efecto de una inductancia del lado de CA finita Ls en la operación del circuito. 
Supondremos que el lado de CC se representa por una corriente de CC que se muestra en la figura 5-10. 
Debido a un Ls finito, la transición de una corriente del lado de CA is desde un valor de "Id hasta #Id 
(o viceversa) no será instantánea. El intervalo finito que se requiere para este tipo de transición se llama 
tiempo de conmutación de corriente o intervalo de conmutación u , y este proceso, donde la conducción de 
corriente cambia de un diodo (o un conjunto de diodos) a otro, se denomina proceso de conmutación 
de corriente.

A fin de entender este proceso cabalmente, primero consideraremos el circuito hipotético sencillo 
de la figura 5-11a con dos diodos alimentados por una fuente de voltaje sinusoidal vs ! 2 Vs sen ωt. La 
salida se representa por una fuente de corriente de CC Id. Por motivos de comparación, la figura 5-11b 
muestra formas de ondas vs, vd, e is con Ls ! 0.

Antes del tiempo ωt ! 0, el voltaje vs es negativo, y la corriente Id circula a través de D2 con vd ! 0 e 
is ! 0. Cuando vs se vuelve negativo en ωt ! 0, aparece un voltaje de polarización directa a través de D1 y 
empieza a conducir. Con un Ls finito se puede obtener la acumulación de is del circuito trazado de nuevo, 
como en la figura 5-12a (válido sólo para 0 < is < Id). Puesto que D2 está conduciendo, proporciona una 
ruta de cortocircuito (con vd ! 0, si suponemos un diodo ideal), a través de la que is puede aumentar. Las 
dos corrientes de malla que se muestran son Id e is. En términos de estas corrientes de malla, la corriente del 
diodo iD2 ! Id # is. Por tanto, conforme is aumenta hasta un valor Id durante el intervalo de conmutación 
ωt ! u , iD2 es positivo y D2 conduce en el circuito de la figura 5-12a. La corriente is no puede exceder Id, 
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Figura 5-14 a ) Rectificador 
monofásico de diodos con Ls. 
b ) Formas de onda.

Figura 5-15 Circuito trazado de nuevo de la figura
5-14a  durante la conmutación de corriente.

donde el límite inferior de integración es ahora is(0) ! "Id. Por tanto,

 A V u L Iu s s d= − =2 1 2( )cos ω  (5-31)

y

 cos u
L

V
Is

s
d= −1

2

2

ω
 (5-32)

Una conmutación parecida se lleva a cabo medio ciclo más tarde cuando is va de Id a "Id.
En este circuito, el valor medio de vd en el caso idealizado (con Ls ! 0) se calculó en la ecuación 5-10 

como Vdo  ! 0.9Vs. Por esta razón, en presencia de Ls, el valor medio Vd se puede calcular conforme al pro-
cedimiento resumido en las ecuaciones 5-23 a 5-26. También puede calcularse Vd mediante la inspección 
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donde el límite inferior de integración es ahora is(0) ! "Id. Por tanto,
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 cos u
L

V
Is
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2

2

ω
 (5-32)

Una conmutación parecida se lleva a cabo medio ciclo más tarde cuando is va de Id a "Id.
En este circuito, el valor medio de vd en el caso idealizado (con Ls ! 0) se calculó en la ecuación 5-10 

como Vdo  ! 0.9Vs. Por esta razón, en presencia de Ls, el valor medio Vd se puede calcular conforme al pro-
cedimiento resumido en las ecuaciones 5-23 a 5-26. También puede calcularse Vd mediante la inspección 
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2.2.2 Rectificadores Trifásicos no controlados.


 

92 CAPÍTULO 5 Rectificadores de diodos de línea de frecuencia

a) b)

Figura 5-31 
Rectificador trifási-
co con corriente 
CC constante.

Rcarga

Figura 5-30 Rectificador trifásico 
de puente completo.

ciones en las formas de onda y una mayor capacidad de manejo de potencia. El rectificador trifásico de 
puente completo y seis impulsos que se muestra en la figura 5-30 es un arreglo de circuito de uso común. 
Un condensador de filtrado está conectado al lado de CC del rectificador.

Parecido al análisis de rectificadores monofásicos de puente completo, empezaremos con circuitos 
sencillos antes de pasar al circuito ilustrado en la figura 5-30.

5-6-1 CIRCUITO IDEALIZADO CON Ls ! 0

En el circuito de la figura 5-31a, se supone que la inductancia del lado de CA Ls es cero, y el lado de CC se 
sustituye por una corriente de CC constante Id. Más adelante veremos que la sustitución de la corriente de 
CC Id por una resistencia de carga Rcarga altera poco la operación del circuito.

El rectificador de la figura 5-31a se puede trazar de nuevo como se hizo en la figura 5-31b. Con Ls ! 0, 
la corriente Id fluye a través de un diodo del grupo superior y uno del grupo inferior. De modo parecido a 
los rectificadores monofásicos, el diodo en el grupo superior con su ánodo en el potencial más alto condu-
cirán, y los otros dos se vuelven de polarización inversa.

Las formas de onda de voltaje en los circuitos de la figura 5-31 se muestran en la figura 5-32 a, donde 
vPn es el voltaje en el punto P respecto del punto neutro n del voltaje CA. Del mismo modo, vNn es el volta-
je en la terminal N de CC negativa. Como Id fluye en forma continua, se pueden obtener en cualquier mo-
mento vPn y vNn en términos de uno de los voltajes de CA de entrada van, vbn y vcn. Al aplicar KVL en el 
circuito de la figura 5-31 de manera instantánea, el voltaje del lado de CC es

 vd ! vPn " vNn (5-64)
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onda en el circuito de la 
figura 5-31.

5-6 Rectificadores trifásicos de puente completo  93

La forma de onda instantánea de vd consiste en seis segmentos por ciclo de frecuencia de línea. Por 
ende, este rectificador a menudo se llama rectificador de seis impulsos. Cada segmento pertenece a una de 
las seis combinaciones de voltaje de línea a línea, como se muestra en la figura 5-32b. Cada diodo conduce 
para 120!. Si consideramos la forma de onda de la corriente de fase a en la figura 5-32c,

 i

I

Ia

d

d= −
0

cuando conduce el diodo 1

cuando connduce el diodo 4

cuando no conduce el diodo 1 ni el 4

⎧

⎨
⎪⎪⎪⎪

⎩
⎪⎪⎪⎪

 (5-65)

La conmutación de corriente de un diodo al siguiente es instantánea, con base en la suposición de que 
Ls "  0. Los diodos en la figura 5-31 están numerados de manera que conducen en la secuencia 1, 2, 3,… 
Ahora calcularemos el valor medio del voltaje CC de salida y los valores rms de las corrientes de línea, 
donde se agrega el subíndice o  debido a la suposición de Ls "  0.

Para obtener el valor medio del voltaje CC de salida es suficiente tomar en cuenta sólo uno de los seis 
segmentos y obtener su promedio a lo largo de un intervalo de 60! o π/3 rad. En forma arbitraria, se selec-
ciona el origen de tiempo t "  0 en la figura 5-32a cuando el voltaje de línea a línea vab está en su máximo. 
Por tanto,

 v v V t td ab LL= = − < <2 1
6

1
6

cosω π ω π  (5-66)

donde VLL es el valor rms de los voltajes de línea a línea.
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a) b)

Figura 5-33 
Corriente de línea 
en un rectificador 
trifásico en el caso 
idealizado con Ls ! 0 
y una corriente 
de CC constante.

Mediante la integración de vab, el área de voltio/segundo A está dada por

 A V t d t VLL LL= =
−

∫ 2 2
/

/

π

π

ω ω
6

6

cos ( )  (5-67)

y por tanto, la división de A entre el intervalo π/3 da

 V V t d t V Vdo LL LL= = =
−

∫1
3

3
1 35

6

6

π
ω ω

ππ

π

/
2 2

/

/

cos ( ) . LLL  (5-68)

Uno de los voltajes de fase y la correspondiente corriente de fase (denominados vs e is) se trazan de 
nuevo en la figura 5-33a. Con la definición de la corriente de fase rms en la forma de onda de corriente 
de fase de la figura 5-33a, el valor rms de la corriente de línea is en este caso idealizado es

 I I Is d d= =3
2

0 816.  (5-69)

Por medio de un análisis de Fourier de is en este caso idealizado, el componente de frecuencia fundamental 
is1 de la figura 5-33a tiene un valor rms

 I I Is d d1
1

6 0 78= =
π

.  (5-70)

Los componentes armónicos Ish se expresan en términos del componente de frecuencia fundamental como

 I
I
h

sh
s= 1  (5-71)

donde h ! 5, 7, 11, 13,… Los armónicos pares y triples son cero, como se muestra en la figura 5-33b. Como 
is1 está en fase con su voltaje del sistema de distribución de energía eléctrica,

 DPF ! 1.0 (5-72)

y por tanto,

 PF = =3
0 955

π
.  (5-73)

Las formas de onda del voltaje son idénticas si la carga del lado de CC se representa por una resistencia 
Rcarga en lugar de una fuente de corriente Id. Las corrientes de fase también fluirán durante intervalos idén-
ticos, como en la figura 5-32. La única diferencia será que las formas de onda de la corriente no tendrán una 
parte superior plana, como en la figura 5-32.

5-6-2 EFECTO DE LS EN LA CONMUTACIÓN DE CORRIENTE

Ahora incluiremos Ls en el lado de CA y representaremos el lado de CC mediante una fuente de corriente 
id ! Id, como se ve en la figura 5-34. Aquí, las conmutaciones de corriente no serán instantáneas. Se consi-
derará sólo una de las conmutaciones de corriente porque todas las demás son idénticas en un circuito 
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Armonicos en la corr iente de un 
convertidor trifásico de onda completa no 
controlado.





Efecto en la conmutación de Ls en los 
rectificadores trifásicos de onda completa 
no controlados


Tarea: Presentar un ensayo sobre los 
Rectificadores monofásicos y trifásicos no controlados.
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Figura 5-34 Rectificador trifásico con Ls finito y 
una corriente de CC constante.

5-6 Rectificadores trifásicos de puente completo  95

c)

a)

b)

Área Au

Figura 5-35 Proceso de conmutación 
de corriente.

equilibrado. Considérese la conmutación de corriente del diodo 5 al diodo 1, a partir de t o ωt ! 0 (el origen 
de tiempo se seleccionó en forma arbitraria). Antes de esto, la corriente id fluye a través de los diodos 5 y 6. 
La figura 5-35a muestra el subcircuito correspondiente a esta conmutación de corriente.

La conmutación de corriente sólo abarca las fases a y c, y el voltaje de conmutación responsable es 
vconm ! van  " vcn . Las dos corrientes de malla iu  e Id están marcadas en la figura 5-35a. La corriente de 
conmutación iu  fluye debido a una ruta de cortocircuito proporcionada por el diodo conductor 5. En térmi-
nos de corrientes de malla, las corrientes de fase son

 ia ! iu

e

 ic ! Id " iu  (5-74)

yconm
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2.3 Rectificadores Controlados. 

Para algunas de las aplicaciones de electrónica de potencia, como cargadores de batería, algunos tipos de 
accionamientos y controles de motores de corriente continua y de corriente alterna, excitatrices; es necesario que el 
voltaje en C.C. sea controlable. Para ello pueden ser utilizadas algunas de las configuraciones que se vieron 
anterioremente, pero con dispositivos que tengan la flexibilidad de controlar la salida del rectificador sustituyendo los 
diodos por conmutadores controlados, como por ejemplo un SCR.


En estos dispositivos la salida se controla ajustando el ángulo de disparo de cada SCR, con lo cual se onbtiene una 
salida de tensión ajustable en un rato limitado.


2.3.1 Circuitos de Tiristores. 

Un circuito básico de tiristores como el que se muestra a continuación, esta compuesto de una fuente de C.A. un SCR y 
una carga que para simplificar el caso de ejemplo es solamente una carga resistiva.


La mayoría de las cargas que tienen que ser alimentadas son una combinación R-L por lo que es importante observar y 
tener en cuenta los efectos de la inductancia en la conmutación.


110 CAPÍTULO 6 Rectificadores e inversores de frecuencia de línea controlados por fases

Área A1

Área A2

a)

b)

Área A1

Área A2

c)

Figura 6-2 
Convertidores con 
tiristores básicos.

ytir

ytir

donde vR ! Ri. En la figura 6-2b se traza vR (que es proporcional a la corriente) y se muestra vL como la 
diferencia entre vs y vR. Durante α a θ1, vL es positivo y la corriente aumenta, pues

 i t
L

v dL

t

( ) ( )ω
ω

ζ ζ
α

ω

= ∫1  (6-2)

donde ζ es una variable de integración. Más allá de ωt ! θ1, vL se vuelve negativo y la corriente (así como 
vR) empieza a disminuir. El instante en el que la corriente se vuelve cero y permanece cero debido al tiristor 
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La presencia de capacitares de gran capacidad o fuentes de C.C. alterna en el circuito pueden ocasionar fenómenos 
que se tienen que tener presentes
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Circuito de Control de disparo de un tiristor.


Al controlar el instante en el cual se dispara el tiristor, se puede tener un control de la salida promedio desde cero hasta 
un valor máximo. Para ello se utiliza un circuito de control que se capaz de generar los pulsos de disparo en el gatillo del 
titistor (iG). 


6-2 Circuitos de tiristores y su control 111

Voltaje
de línea
de CA

ysincronización

ysincronización

Generador de 
dientes de sierra

Comparador 
y

lógica

Señal
de disparo
de puerta

Señal
de disparo
de puerta

Figura 6-3 Circuito 
de control de disparo de 
puerta.

se determina por la ecuación 6-2. Gráficamente en la figura 6-2b, ωt ! θ2 es el instante en el que el área A1 
es igual al área A2 y la corriente se vuelve cero. Estas áreas representan la integral de tiempo de vL, que debe 
ser cero a lo largo de un ciclo de repetición en estado permanente, como se explica en la sección 3-2-5-1. 
Se debe notar que la corriente sigue fluyendo durante un tiempo después de que vs se ha vuelto negativo, 
como se vio en la sección 5-2-2. La razón tiene que ver con la energía almacenada en el inductor, una parte 
de la cual se alimenta a R y la otra parte la absorbe vs cuando se vuelve negativo.

En la figura 6-2c, la carga consiste en un inductor y un voltaje de CC Ed. Aquí, con la corriente inicial-
mente cero, el tiristor se encuentra en polarización inversa hasta que ωt ! θ1. La conducción del tiristor se 
retrasa aún más hasta θ2, cuando se aplica un pulso de puerta. Con la corriente fluyendo

 v t L
di
dt

v EL s d( ) = = −  (6-3)

En términos de ωt,

 i t
L

v E ds

t

d( ) [ ( ) ]ω
ω

ζ ζ
θ

ω

= −∫1

2

 (6-4)

donde ζ es una variable arbitraria de integración. La corriente alcanza su pico en θ3, donde vd ! Ed. La 
corriente va a cero en ωt ! θ4, instante en que el área A1 es igual al área A2, y la integral de tiempo del vol-
taje del inductor a lo largo de un periodo de repetición se vuelve cero.

6-2-2 DISPARO DE PUERTA DEL TIRISTOR

Al controlar el instante en el cual se dispara al tiristor, la corriente media en los circuitos de la figura 6-2 
puede controlarse en forma continua desde cero hasta un valor máximo. Lo mismo se cumple para la poten-
cia suministrada por la fuente de CA.

Los circuitos versátiles integrados, como el TCA780, están disponibles para proporcionar señales de 
disparo de puerta retrasadas a los tiristores. Un diagrama de bloques simplificado de un circuito de control 
de disparo de puerta se muestra en la figura 6-3. Aquí una forma de onda de dientes de sierra (sincronizada 
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2.3.2 Convertidores Monofásicos. 

Si los convertidores monofásicos pudieran ser disparados prácticamente en el cruce por cero de la onda de C.A. la 
respuesta de estos seria muy similar a la mostrada en los convertidores monofónicos no controlados, sin embargo, si 
controlamos el instante en el cual los tiristores entran en conducción (ángulo de disparo), se puede controlar el voltaje 
promedio a la salida del convertidor.


 





a) b)

Figura 6-5 Convertidor 
por tiristores monofásico 
con Ls ! 0 y una corriente 
de CC constante.

a)

b) finito

Figura 6-6 Formas de 
ondas en el convertidor de la 
figura 6-5.

6-3 Convertidores monofásicos  113

corriente está fluyendo a través de los tiristores 3 y 4, y vd ! "vs. Como se muestra en la figura 6-6b, el 
voltaje a través del tiristor 1 se vuelve de polarización directa más allá de ωt ! 0, pero no puede conducir 
hasta que ωt ! α cuando se aplica un impulso de corriente de compuerta. La situación es idéntica para el 
tiristor 2. Como consecuencia de este ángulo de retraso finito α (observe que en la figura 6-6a, α ! 0), vd 
se vuelve negativo durante el intervalo de 0 a α.

En ωt ! α, la conmutación de corriente de los tiristores 3 y 4 a los tiristores 1 y 2 es instantánea debi-
do a la suposición de que Ls ! 0. Cuando los tiristores 1 y 2 están conduciendo, vd ! vs. Los tiristores 1 y 
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Modo de inversor

Modo de rectificador

Figura 6-7 Vd normaliza-
do como función de α.

2 conducen hasta π!α cuando se disparan los tiristores 3 y 4, retrasados por el ángulo α respecto de su 
instante de conducción natural (ωt " π). Una conmutación de corriente parecida se lleva a cabo de los tiris-
tores 1 y 2 a los tiristores 3 y 4.

La comparación del efecto del ángulo de retraso α sobre la forma de onda vd en la figura 6-6b con el 
de la figura 6-6a muestra que el valor medio Vd del voltaje de CC se controla por el ángulo de retraso. La 
expresión para Vd se obtiene como

 V V t d t V Vd s s sα
α

π α

π
ω ω

π
α= = =

+

∫1
2

2 2
0 9sen ( ) cos . cosαα  (6-6)

Sea Vdo el valor medio del voltaje de CC en la figura 6-6a con α " 0 (como en el capítulo 5) y Ls " 0, 
donde

 V V t d t V Vdo s s s= = =∫1
2

2 2
0 9

0π
ω ω

π

π

sen ( ) .  (6-7)

Luego, la caída en el valor medio debido a α es

 ∆ = − = −V V V Vd do d sα α α0 9 1. ( cos )  (6-8)

Esta caída de voltaje “sin pérdida” en Vd es igual al área de ángulo de voltaje (radián) Aα que se muestra en 
la figura 6-6b, dividido entre π.

La variación de Vd como función de α se muestra en la figura 6-7, lo que demuestra que el voltaje 
medio de CC se vuelve negativo más allá de α " 90#. Esta región se llama modo de operación de inversión, 
y se verá más adelante en una sección aparte.

La potencia media a través del convertidor se calcula como

 P
T

p t dt
T

v i dt
T

d

T

d= =∫ ∫1 1

0 0

( )  (6-9)

Con una corriente de CC constante (id " Id),

 P
T

v dt I V V Id d

T

d d s d=
⎛

⎝
⎜⎜⎜⎜

⎞

⎠
⎟⎟⎟⎟⎟

= =∫1
1

0 9
0

. cosαα  (6-10)

6-3-1-1 El voltaje del lado de CC

Como se aprecia en la forma de onda de vd en la figura 6-6, el voltaje del lado de CC tiene un componente 
de CC (promedio) Vdα ("0.9Vscos α, según la ecuación 6-6). Además, vd tiene una ondulación o rizo de CA 
que se repite al doble de la frecuencia de línea. La magnitud de los componentes armónicos en vd para va-
rios valores de α se calcula por medio del análisis de Fourier.

6-3-1-2 La corriente de línea is

La corriente de línea de entrada is en la figura 6-6a es una onda rectangular con una amplitud de Id. Toda la 
forma de onda en la figura 6-6b cambia de fase por medio del ángulo de retraso α respecto de la forma de 
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Modo de inversor

Modo de rectificador

Figura 6-7 Vd normaliza-
do como función de α.

2 conducen hasta π!α cuando se disparan los tiristores 3 y 4, retrasados por el ángulo α respecto de su 
instante de conducción natural (ωt " π). Una conmutación de corriente parecida se lleva a cabo de los tiris-
tores 1 y 2 a los tiristores 3 y 4.

La comparación del efecto del ángulo de retraso α sobre la forma de onda vd en la figura 6-6b con el 
de la figura 6-6a muestra que el valor medio Vd del voltaje de CC se controla por el ángulo de retraso. La 
expresión para Vd se obtiene como

 V V t d t V Vd s s sα
α

π α

π
ω ω

π
α= = =

+

∫1
2

2 2
0 9sen ( ) cos . cosαα  (6-6)

Sea Vdo el valor medio del voltaje de CC en la figura 6-6a con α " 0 (como en el capítulo 5) y Ls " 0, 
donde

 V V t d t V Vdo s s s= = =∫1
2

2 2
0 9

0π
ω ω

π

π

sen ( ) .  (6-7)

Luego, la caída en el valor medio debido a α es

 ∆ = − = −V V V Vd do d sα α α0 9 1. ( cos )  (6-8)

Esta caída de voltaje “sin pérdida” en Vd es igual al área de ángulo de voltaje (radián) Aα que se muestra en 
la figura 6-6b, dividido entre π.

La variación de Vd como función de α se muestra en la figura 6-7, lo que demuestra que el voltaje 
medio de CC se vuelve negativo más allá de α " 90#. Esta región se llama modo de operación de inversión, 
y se verá más adelante en una sección aparte.

La potencia media a través del convertidor se calcula como

 P
T

p t dt
T

v i dt
T

d

T

d= =∫ ∫1 1

0 0

( )  (6-9)

Con una corriente de CC constante (id " Id),

 P
T

v dt I V V Id d

T

d d s d=
⎛

⎝
⎜⎜⎜⎜

⎞

⎠
⎟⎟⎟⎟⎟

= =∫1
1

0 9
0

. cosαα  (6-10)

6-3-1-1 El voltaje del lado de CC

Como se aprecia en la forma de onda de vd en la figura 6-6, el voltaje del lado de CC tiene un componente 
de CC (promedio) Vdα ("0.9Vscos α, según la ecuación 6-6). Además, vd tiene una ondulación o rizo de CA 
que se repite al doble de la frecuencia de línea. La magnitud de los componentes armónicos en vd para va-
rios valores de α se calcula por medio del análisis de Fourier.

6-3-1-2 La corriente de línea is

La corriente de línea de entrada is en la figura 6-6a es una onda rectangular con una amplitud de Id. Toda la 
forma de onda en la figura 6-6b cambia de fase por medio del ángulo de retraso α respecto de la forma de 
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do como función de α.
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instante de conducción natural (ωt " π). Una conmutación de corriente parecida se lleva a cabo de los tiris-
tores 1 y 2 a los tiristores 3 y 4.

La comparación del efecto del ángulo de retraso α sobre la forma de onda vd en la figura 6-6b con el 
de la figura 6-6a muestra que el valor medio Vd del voltaje de CC se controla por el ángulo de retraso. La 
expresión para Vd se obtiene como
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+
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0 9sen ( ) cos . cosαα  (6-6)
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donde
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0π
ω ω

π
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Luego, la caída en el valor medio debido a α es

 ∆ = − = −V V V Vd do d sα α α0 9 1. ( cos )  (6-8)

Esta caída de voltaje “sin pérdida” en Vd es igual al área de ángulo de voltaje (radián) Aα que se muestra en 
la figura 6-6b, dividido entre π.

La variación de Vd como función de α se muestra en la figura 6-7, lo que demuestra que el voltaje 
medio de CC se vuelve negativo más allá de α " 90#. Esta región se llama modo de operación de inversión, 
y se verá más adelante en una sección aparte.

La potencia media a través del convertidor se calcula como
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T
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T

d

T

d= =∫ ∫1 1

0 0

( )  (6-9)

Con una corriente de CC constante (id " Id),
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⎞
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= =∫1
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0 9
0
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6-3-1-1 El voltaje del lado de CC

Como se aprecia en la forma de onda de vd en la figura 6-6, el voltaje del lado de CC tiene un componente 
de CC (promedio) Vdα ("0.9Vscos α, según la ecuación 6-6). Además, vd tiene una ondulación o rizo de CA 
que se repite al doble de la frecuencia de línea. La magnitud de los componentes armónicos en vd para va-
rios valores de α se calcula por medio del análisis de Fourier.

6-3-1-2 La corriente de línea is

La corriente de línea de entrada is en la figura 6-6a es una onda rectangular con una amplitud de Id. Toda la 
forma de onda en la figura 6-6b cambia de fase por medio del ángulo de retraso α respecto de la forma de 
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La utilización de este tipo de convertidor introducirá en los circuitos el siguiente espectro de contenido armónico.


Efecto de L en los convertidores monofónicos.





a)

b)

c)

Figura 6-8 Cantidades del lado 
de CA en el convertidor de la 
figura 6-5.

6-3 Convertidores monofásicos  115

onda del voltaje de entrada vs. La corriente is en la figura 6-8a se expresa en términos de sus componentes 
de Fourier como

 i t I t I t Is s s s( ) ( ) [ ( )]ω ω α ω α= − + − +2 2 3 21 3 5sen sen seen[ ( )]5 ω αt − + !  (6-11)

donde sólo hay armónicos impares h. El valor rms de su componente de frecuencia fundamental is1, trazado 
en la figura 6-8a, es

 I I Is d d1
2

2 0 9= =
π

.  (6-12)

Según el análisis de Fourier, los armónicos de is se expresan como

 I
I
h

sh
s= 1  (6-13)

que están trazados en la figura 6-8b. Al aplicar la definición básica de rms de la ecuación 3-5 a la forma de 
onda is, se demuestra que el valor rms Is es igual a la corriente de CC:

 I Is d=  (6-14)

Según las ecuaciones 6-12 y 6-14, la distorsión armónica total se calcula como

 % . %THD 100
2

1
= ×

−
=

I I

I
s s

s

1
2

48 43  (6-15)
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116 CAPÍTULO 6 Rectificadores e inversores de frecuencia de línea controlados por fases

Figura 6-9 Convertidor por tiristores monofásico con un Ls 
finito y una corriente de CC constante.

6-3-1-3 Potencia, factor de potencia y voltio-amperios reactivos

Si se observa la forma de onda de is1 en la figura 6-8a, es obvio que en el circuito de la figura 6-5,

 DPF cos= =φ α1 cos  (6-16)

y según las ecuaciones 6-12, 6-14 y 6-16,

 PF
I
I
s

s
= =1 0 9DPF cos. α  (6-17)

Con base en las cantidades del lado de CA, la energía que entra en el convertidor es

 P V Is s= 1 1cos φ  (6-18)

Al usar las ecuaciones 6-12 y 6-16 en la 6-18 da

 P V Is d= 0 9. cos α  (6-19a)

que es idéntico a la potencia media dada por la ecuación 6-10, directamente calculada con base en las can-
tidades del lado de CC. La corriente de frecuencia fundamental resulta en voltio-amperios fundamentales 
reactivos,

 Q V I V Is s s d1 1 1 0 9= =sen senφ α.  (6-19b)

y la potencia aparente de frecuencia fundamental S1, donde

 S V I P Qs s1 1
2

1
2 1 2= = +( ) /  (6-19c)

Con una Id constante, P, S (!VsIs), QI y S1 como funciones de α están trazados en la figura 6-8c.

6-3-2 EFECTO DE Ls

A continuación se incluirá la inductancia del lado de CA de la figura 6-9, que por lo general no se puede 
ignorar en convertidores por tiristores prácticos. Ahora, para un ángulo de retraso α dado, la conmutación 
de corriente requiere un intervalo de conmutación finito u, como se muestra en la figura 6-10a. En princi-
pio, este proceso de conmutación es similar al proceso en los rectificadores de puente de diodos que se 
analizó en el capítulo 5. Durante el intervalo de conmutación, los cuatro tiristores conducen, y por ende 
vd ! 0 y el voltaje vLs

 ! vs en la figura 6-9:

 v v L
di
dt

s L s
s

s
= =  (6-20)

La multiplicación de ambos lados por d(ωt) y la integración a lo largo del intervalo de conmutación 
nos da

 2 2
α

α

ω ω ω ω
+

−
∫ ∫= =

u

s s s s
I

I

dV t d t L di L I
d

d

sen ( ) ( )  (6-21)

El lado izquierdo de la ecuación 6-21 es el área Au (en voltio-radián) en la figura 6-10b:

 A V t d tu

u

s=
+

∫ 2
α

α

ω ωsen ( )  (6-22)
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a)

b)
Figura 6-10 Formas de onda 
en el convertidor de la figura 6-9.
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Llevar a cabo la integración en la ecuación 6-22 y la combinación con la ecuación 6-21 da

 A V u L Iu s s d= − + =2 2[ cos( )]cos α α ω  (6-23)

y

 cos( )α α ω+ = −u
L I

V
s d

s

cos
2

2
 (6-24)

Para α ! 0, la ecuación 6-24 es idéntica a la ecuación 5-32 para rectificadores de diodos. El efecto de 
α en u se muestra en el ejemplo 6-1.

Al comparar las formas de onda de vd en las figuras 6-6b y 6-10b, nos damos cuenta de que Ls resulta 
en una caída de voltaje adicional ΔVdu, proporcional al área de radianes de voltios Au:

 ∆ = =V
A L I

du
u s d

π
ω

π
2  (6-25)

Con las ecuaciones 6-6 y 6-25, se tiene

 V V L Id s s d= −0 9
2

. cos α
π

ω  (6-26)

■ Ejemplo 6-1 En el circuito del convertidor de la figura 6-8 a, Ls es 5% con el voltaje nominal de 
230 V a 60 Hz y los voltio-amperios nominales de 5 kVA. Calcule el ángulo de conmutación u y Vd/Vdo con 
el voltaje nominal de entrada, una potencia de 3 kW y α ! 30".

Solución

La corriente nominal es

Inominal A= =5 000
230

21 74.

La impedancia base es

Z
V
I

base
nominal

nominal
= = 10 58. Ω

Por tanto,

L
Z

s = =0 05
1 4

.
.base mH

ω
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Llevar a cabo la integración en la ecuación 6-22 y la combinación con la ecuación 6-21 da

 A V u L Iu s s d= − + =2 2[ cos( )]cos α α ω  (6-23)

y

 cos( )α α ω+ = −u
L I

V
s d

s

cos
2

2
 (6-24)

Para α ! 0, la ecuación 6-24 es idéntica a la ecuación 5-32 para rectificadores de diodos. El efecto de 
α en u se muestra en el ejemplo 6-1.
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2.3.3 Convertidores trifásicos. 

Para aplicaciones que requieran un mayor potencia de salida, se pueden implementar convertidores trifásicos.











124 CAPÍTULO 6 Rectificadores e inversores de frecuencia de línea controlados por fases

a)

b)

c)

d ) Figura 6-20 Formas de 
onda en el convertidor 
de la figura 6-19.

La expresión para el voltaje medio de CC se obtiene según las formas de onda en las figuras 6-20b y d. 
El área de volts/segundos Aα (cada 60!) resulta en la reducción en el voltaje medio de CC con un ángulo de 
retraso α comparado con Vdo  en la figura 6-20a. Por tanto,

 V V
A

d doα
α

π
= −

/3
 (6-37)

Según la figura 6-20b, el área de voltio-radián Aα es la integral de van  "  vcn  (# vac). Esto se confirma me-
diante la figura 6-20d, donde Aα es el integral de vab "  vcb (# vac). Con el origen de tiempo elegido en la 
figura 6-20,

 v V tac LL= 2 sen ω  (6-38)

Por tanto,

 A V t d t VLL LLα

α

ω ω α= = −∫ 2 2 1
0

sen ( ) ( cos )  (6-39)

La sustitución de Aα en la ecuación 6-37 y el uso de la ecuación 6-36 para Vdo  proporciona

 V V V Vd LL LL doα π
α α α= = =3 2

1 35cos cos cos.  (6-40)

El proceso que se describe para obtener vdα es sencillo cuando α < 60!. Para α > 60! se obtiene el mismo 
resultado, pero una derivación alternativa puede ser más fácil (véase la referencia 2).

La ecuación 6-40 muestra que vdα es independiente de la magnitud de corriente Id mientras id fluya en 
forma continua (y Ls #  0). El control de Vd como función de α es similar al caso monofásico que se mues-
tra en la figura 6-7. La forma de onda del voltaje CC para varios valores de α se muestra en la figura 6-21. 
La potencia media es

 P V I V Id d LL d= = 1 35. cos α  (6-41)

6-4-1-1 Voltaje del lado CC

Cada una de las formas de onda de voltaje del lado CC que se muestran en la figura 6-21 consiste en un 
componente de CC (promedio) Vdα (# 1.35VLLcos α dado por la ecuación 6-40). Como se ve en la figura 
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Figura 6-18  Formas 
de onda en la activación del 
inversor.
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a) b)

Figura 6-19  
Convertidor trifási-
co de tiristores con 
Ls ! 0 y una co-
rriente CC cons-
tante.

6-4 CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

6-4-1 CIRCUITO IDEALIZADO CON Ls ! 0 e id(t) ! Id

El circuito práctico de la figura 6-4b  con la suposición de que Ls ! 0 y una corriente puramente de CC id(t) 
! Id se muestra en la figura 6-19a . Se puede trazar de nuevo como en la figura 6-19b . La corriente id fluye 
a través de uno de los tiristores del grupo superior (tiristores 1, 3 y 5) y uno del grupo inferior (2, 4 y 6). Si 
las corrientes de puerta se aplicasen en forma continua, los tiristores en la figura 6-19 se comportarían como 
diodos y su operación se asemejaría a la que se describió en el capítulo anterior. En estas condiciones (α ! 
0 y Ls ! 0), los voltajes y la corriente en la fase a  se muestran en la figura 6-20a . El voltaje medio de CC 
Vdo  es como en la ecuación 5-68:

 V V Vdo LL LL= =3 2
1 35

π
.  (6-36)

Con la misma definición de la sección 6-3-1, los instantes de conducción natural para los diferentes 
tiristores se muestran en la figura 6-20a  mediante 1, 2,... El efecto del ángulo de disparo o retraso α sobre 
las formas de onda del convertidor, se muestran en las figuras 6-20b  a d. Si nos concentramos en la conmu-
tación de corriente del tiristor 5 al 1, se verá que el tiristor 5 continúa conduciendo hasta que ωt ! α, ins-
tante en que la corriente conmuta en forma instantánea al tiristor 1 debido al cero Ls. La corriente en la fase 
a  se muestra en la figura 6-20c. Tiene lugar un retraso similar por un ángulo α en la conducción de otros 
tiristores. Los voltajes CA de línea a línea y el voltaje CC de salida vd (!vPn  " vNn ) se muestran en la figu-
ra 6-20d.
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a) b)

Figura 6-19  
Convertidor trifási-
co de tiristores con 
Ls ! 0 y una co-
rriente CC cons-
tante.

6-4 CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

6-4-1 CIRCUITO IDEALIZADO CON Ls ! 0 e id(t) ! Id

El circuito práctico de la figura 6-4b  con la suposición de que Ls ! 0 y una corriente puramente de CC id(t) 
! Id se muestra en la figura 6-19a . Se puede trazar de nuevo como en la figura 6-19b . La corriente id fluye 
a través de uno de los tiristores del grupo superior (tiristores 1, 3 y 5) y uno del grupo inferior (2, 4 y 6). Si 
las corrientes de puerta se aplicasen en forma continua, los tiristores en la figura 6-19 se comportarían como 
diodos y su operación se asemejaría a la que se describió en el capítulo anterior. En estas condiciones (α ! 
0 y Ls ! 0), los voltajes y la corriente en la fase a  se muestran en la figura 6-20a . El voltaje medio de CC 
Vdo  es como en la ecuación 5-68:

 V V Vdo LL LL= =3 2
1 35

π
.  (6-36)

Con la misma definición de la sección 6-3-1, los instantes de conducción natural para los diferentes 
tiristores se muestran en la figura 6-20a  mediante 1, 2,... El efecto del ángulo de disparo o retraso α sobre 
las formas de onda del convertidor, se muestran en las figuras 6-20b  a d. Si nos concentramos en la conmu-
tación de corriente del tiristor 5 al 1, se verá que el tiristor 5 continúa conduciendo hasta que ωt ! α, ins-
tante en que la corriente conmuta en forma instantánea al tiristor 1 debido al cero Ls. La corriente en la fase 
a  se muestra en la figura 6-20c. Tiene lugar un retraso similar por un ángulo α en la conducción de otros 
tiristores. Los voltajes CA de línea a línea y el voltaje CC de salida vd (!vPn  " vNn ) se muestran en la figu-
ra 6-20d.
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a)

b)

c)

d ) Figura 6-20 Formas de 
onda en el convertidor 
de la figura 6-19.

La expresión para el voltaje medio de CC se obtiene según las formas de onda en las figuras 6-20b y d. 
El área de volts/segundos Aα (cada 60!) resulta en la reducción en el voltaje medio de CC con un ángulo de 
retraso α comparado con Vdo  en la figura 6-20a. Por tanto,

 V V
A

d doα
α

π
= −

/3
 (6-37)

Según la figura 6-20b, el área de voltio-radián Aα es la integral de van  "  vcn  (# vac). Esto se confirma me-
diante la figura 6-20d, donde Aα es el integral de vab "  vcb (# vac). Con el origen de tiempo elegido en la 
figura 6-20,

 v V tac LL= 2 sen ω  (6-38)

Por tanto,

 A V t d t VLL LLα

α

ω ω α= = −∫ 2 2 1
0

sen ( ) ( cos )  (6-39)

La sustitución de Aα en la ecuación 6-37 y el uso de la ecuación 6-36 para Vdo  proporciona

 V V V Vd LL LL doα π
α α α= = =3 2

1 35cos cos cos.  (6-40)

El proceso que se describe para obtener vdα es sencillo cuando α < 60!. Para α > 60! se obtiene el mismo 
resultado, pero una derivación alternativa puede ser más fácil (véase la referencia 2).

La ecuación 6-40 muestra que vdα es independiente de la magnitud de corriente Id mientras id fluya en 
forma continua (y Ls #  0). El control de Vd como función de α es similar al caso monofásico que se mues-
tra en la figura 6-7. La forma de onda del voltaje CC para varios valores de α se muestra en la figura 6-21. 
La potencia media es

 P V I V Id d LL d= = 1 35. cos α  (6-41)

6-4-1-1 Voltaje del lado CC

Cada una de las formas de onda de voltaje del lado CC que se muestran en la figura 6-21 consiste en un 
componente de CC (promedio) Vdα (# 1.35VLLcos α dado por la ecuación 6-40). Como se ve en la figura 
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124 CAPÍTULO 6 Rectificadores e inversores de frecuencia de línea controlados por fases

a)

b)

c)

d ) Figura 6-20 Formas de 
onda en el convertidor 
de la figura 6-19.

La expresión para el voltaje medio de CC se obtiene según las formas de onda en las figuras 6-20b y d. 
El área de volts/segundos Aα (cada 60!) resulta en la reducción en el voltaje medio de CC con un ángulo de 
retraso α comparado con Vdo  en la figura 6-20a. Por tanto,

 V V
A

d doα
α

π
= −

/3
 (6-37)

Según la figura 6-20b, el área de voltio-radián Aα es la integral de van  "  vcn  (# vac). Esto se confirma me-
diante la figura 6-20d, donde Aα es el integral de vab "  vcb (# vac). Con el origen de tiempo elegido en la 
figura 6-20,

 v V tac LL= 2 sen ω  (6-38)

Por tanto,

 A V t d t VLL LLα

α

ω ω α= = −∫ 2 2 1
0

sen ( ) ( cos )  (6-39)

La sustitución de Aα en la ecuación 6-37 y el uso de la ecuación 6-36 para Vdo  proporciona

 V V V Vd LL LL doα π
α α α= = =3 2

1 35cos cos cos.  (6-40)

El proceso que se describe para obtener vdα es sencillo cuando α < 60!. Para α > 60! se obtiene el mismo 
resultado, pero una derivación alternativa puede ser más fácil (véase la referencia 2).

La ecuación 6-40 muestra que vdα es independiente de la magnitud de corriente Id mientras id fluya en 
forma continua (y Ls #  0). El control de Vd como función de α es similar al caso monofásico que se mues-
tra en la figura 6-7. La forma de onda del voltaje CC para varios valores de α se muestra en la figura 6-21. 
La potencia media es

 P V I V Id d LL d= = 1 35. cos α  (6-41)

6-4-1-1 Voltaje del lado CC

Cada una de las formas de onda de voltaje del lado CC que se muestran en la figura 6-21 consiste en un 
componente de CC (promedio) Vdα (# 1.35VLLcos α dado por la ecuación 6-40). Como se ve en la figura 
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a)

b)

c)

d )

f )

e)

g)
Figura 6-21 Formas de onda de voltaje 
del lado CC como función de α donde 
Vdα ! A/(π/3). (Citado de la referencia 2 
con permiso.)

6-21, la ondulación de CC en vd se repite a seis veces la frecuencia de línea. Los componentes armónicos 
se obtienen por el análisis de Fourier.

6-4-1-2 Las corrientes de línea de entrada ia, ib e ic

Las corrientes de entrada ia, ib e ic tienen formas de onda rectangulares con una amplitud Id. La forma de 
onda de ia cambia de fase por el ángulo de retraso α en la figura 6-22a respecto de su forma de onda en la 
figura 6-20a con α ! 0. Se expresa en términos de sus componentes de Fourier (con ωt definido como cero 
en el cruce de cero positivo de van) como

 i t I t I t Ia s s s( ) ( ) ( )ω ω α ω α= − − −[ ] −2 2 5 21 5 7sen sen seen

sen sen 13(

7

2 11 211 13

( )

( )

ω α

ω α

t

I t Is s

−[ ]

+ −[ ] + ωω α

ω α ω α

t

I t I ts s

−[ ]

− −[ ] − −

)

( )2 17 217 19sen sen 19( ))[ ]!

 

(6-42)
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b)

c)

d )

f )

e)
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con permiso.)
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se obtienen por el análisis de Fourier.
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Las corrientes de entrada ia, ib e ic tienen formas de onda rectangulares con una amplitud Id. La forma de 
onda de ia cambia de fase por el ángulo de retraso α en la figura 6-22a respecto de su forma de onda en la 
figura 6-20a con α ! 0. Se expresa en términos de sus componentes de Fourier (con ωt definido como cero 
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 i t I t I t Ia s s s( ) ( ) ( )ω ω α ω α= − − −[ ] −2 2 5 21 5 7sen sen seen

sen sen 13(

7
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ω α

t

I t Is s

−[ ]

+ −[ ] + ωω α

ω α ω α

t

I t I ts s

−[ ]

− −[ ] − −

)

( )2 17 217 19sen sen 19( ))[ ]!

 

(6-42)
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126 CAPÍTULO 6 Rectificadores e inversores de frecuencia de línea controlados por fases

a)

b)

Figura 6-22 
Corriente de línea en 
un convertidor trifási-
co con tiristores de la 
figura 6-19.

donde sólo los armónicos no triples impares h están presentes y

 h n n= ± =6 1 1 2( , , )…  (6-43)

El valor rms del componente de frecuencia fundamental es

 I Is d1 0 78= .  (6-44)

y los valores rms de los componentes armónicos son inversamente proporcionales a su orden armó nico,

 I
I
h

h nsh
s= = ±1 6 1donde  (6-45)

como se traza en la figura 6-22b.
Según la forma de onda ia de la figura 6-22, el valor rms total de la corriente de fase se calcula como

 I I Is d d= =2
3

0 816.  (6-46)

Por tanto, con id ! Id y Ls ! 0, según las ecuaciones 6-45 y 6-46,

 
I
I
s

s

1 = =3
0 955

π
.  (6-47a)

y por tanto, en is,

 THD = 31 08. %  (6-47b)

6-4-1-3 Potencia, factor de potencia y volts-amperes reactivos

Con Ls ! 0, φ1 ! α, como se muestra en la figura 6-22a, y

 DPF cos cos= =φ α1  (6-48)

Con la ecuación 3-44 como factor de potencia, las ecuaciones 6-47 y 6-48 proporcionan

 PF cos= 3
π

α  (6-49)
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Análisis con el efecto de la LS 







Los convertidores prácticos entregarían formas de onda como las que se presentan a continuación para un convertidor 
trifásico con tiristores.


128 CAPÍTULO 6 Rectificadores e inversores de frecuencia de línea controlados por fases

Figura 6-24 Convertidor trifásico con Ls y una 
corriente CC constante.

a)

b)

c)

Figura 6-25 Conmu-
tación en presencia 
de Ls.

menta de 0 a Id, mientras que ic se reduce de Id a cero, instante en el cual la conmutación de corriente de 5 
a 1 está completa. Las corrientes i5 e i1 a través de los tiristores 5 y 1 se trazan en la figura 6-25c. La forma 
de onda ia completa se muestra en la figura 6-26.

En la figura 6-25a durante el intervalo de conmutación α < ωt < α ! u

 v v vP an Ln s
= −  (6-51)

donde

 v L
di
dt

L s
a

s
=  (6-52)

La reducción en el área de voltios-radianes debido al intervalo de conmutación (en la figura
6-25b ) es

 A v d tu L

u

s=
+

∫
α

α

ω( )  (6-53)

06Mohan(108-141).indd   12806Mohan(108-141).indd   128 15/1/09   17:43:3615/1/09   17:43:36

�������
�����
	����

128 CAPÍTULO 6 Rectificadores e inversores de frecuencia de línea controlados por fases

Figura 6-24 Convertidor trifásico con Ls y una 
corriente CC constante.

a)

b)

c)

Figura 6-25 Conmu-
tación en presencia 
de Ls.

menta de 0 a Id, mientras que ic se reduce de Id a cero, instante en el cual la conmutación de corriente de 5 
a 1 está completa. Las corrientes i5 e i1 a través de los tiristores 5 y 1 se trazan en la figura 6-25c. La forma 
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En la figura 6-25a durante el intervalo de conmutación α < ωt < α ! u

 v v vP an Ln s
= −  (6-51)

donde

 v L
di
dt

L s
a

s
=  (6-52)

La reducción en el área de voltios-radianes debido al intervalo de conmutación (en la figura
6-25b ) es
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u
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+

∫
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α

ω( )  (6-53)
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Figura 6-26 Corriente de línea 
en presencia de Ls.
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Al emplear la ecuación 6-52 en la ecuación 6-53 y reconocer que ia cambia de cero a Id en el intervalo 
ωt ! α a ωt ! α " u, se tiene

 A L di L Iu s a

I

s d

d

= =∫ω ω
0

 (6-54)

Por tanto, el voltaje medio de CC de salida se reduce a partir de Vdα (dado por la ecuación 6-40) por 
Au/(π/3):

 V V
L

Id LL
s

d= −3 2 3
π

α ω
π

cos  (6-55)

En la derivación antecedente se debe notar lo siguiente: durante la conmutación de corriente, las fases 
a y c están conectadas por cortocircuito. Por tanto, durante la conmutación,

 v v L
di
dt

P an s
a

n
= −  (6-56)

También

 v v L
di
dt

P cn s
c

n
= −  (6-57)

Por ende, según las ecuaciones 6-56 y 6-57,

 vPn (durante la conmutación) = + − +
⎛

⎝
⎜⎜⎜⎜

⎞

⎠
⎟⎟⎟⎟

v v L di
dt

di
dt

an cn s a c

2 2
 (6-58)

Como se supone que Id (!ia " ic) es constante durante el intervalo de conmutación,

 
di
dt

di
dt

a c= −  (6-59)

Por tanto, la ecuación 6-58 se reduce a

 v v vP an cnn
= +1

2
( )  (6-60)

La forma de onda vPn durante el intervalo de conmutación se muestra en la figura 6-25b . Se analizará 
la importancia de Ls en la operación del inversor en la siguiente sección.

Aunque no se necesita una expresión explícita del intervalo de conmutación u para calcular Vd (véase 
la ecuación 6-55), es necesario asegurar la operación confiable en el modo de inversor. Por tanto, ahora es 
el momento apropiado para calcular este intervalo u. La combinación de las ecuaciones 6-56 y 6-60 en el 
circuito de la figura 6-25a nos da

 L
di
dt

v v v
s

a an cn ac= − =
2 2 2

 (6-61)

Con el origen de tiempo elegido en la figura 6-25b , vac ! 2VLLsen ωt. Por tanto,

di
d t

V t
L

a LL

s( )ω
ω

ω
= 2

2
sen

Su integración entre ωt ! α y ωt ! α " u, al reconocer que durante este intervalo ia cambia de cero a 
Id, resulta en

di
V

L
t d ta

dI
LL

s

u

0

2
2∫ ∫=

+

ω
ω ω

α

α

sen ( )
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Figura 6-28 Convertidor práctico con tiristores.

Figura 6-29 Formas de onda 
en el convertidor de la figura
6-28. ■

Tabla 6-1 Armónicos normales e idealizados

 h 5 7 11 13 17 19 23 25

Normales Ih/I1 0.17 0.10 0.04 0.03 0.02 0.01 0.01 0.01
Idealizados Ih/I1 0.20 0.14 0.09 0.07 0.06 0.05 0.04 0.04

La inductancia del lado CA reduce las magnitudes de las corrientes armónicas. Las figuras 6-27a a d muestran 
los efectos de Ls (y por ende de u) sobre varios armónicos de α, donde Id es una CC constante. Las corrientes 
armónicas se normalizan por I1 con Ls ! 0, estipulado por la ecuación 6-44. Por lo general, la corriente del 
lado de CC no es una CC constante. Los armónicos normales e idealizados se muestran en la tabla 6-1.

6-4-3 EL CONVERTIDOR PRÁCTICO

El circuito de un convertidor en la práctica se mostró en la figura 6-4b. Es un nuevo trazo a partir de la fi-
gura 6-28, donde la carga se representa por una fuente de voltaje CC Ed y Ld es finito. También se incluye 
una pequeña resistencia rd. Analizaremos estos convertidores prácticos por medio de una simulación por 
computadora en el siguiente ejemplo.

■ Ejemplo 6-3 Un convertidor trifásico con tiristores se alimenta por una fuente de 480 V (línea a 
línea), 60 Hz. Su inductancia interna Ls1 ! 0.2 mH. El convertidor tiene una inductancia de serie Ls2 ! 1.0 
mH. La carga se representa como se muestra en la figura 6-28, con Ld ! 5 mH, rd ! 0 y Ed ! 600 V, y el 
ángulo de retraso α ! 20". Con la simulación por PSpice, obtenga las formas de ondas vs, is y vd, y calcule 
Is1, Is, DPF, PF y %THD.

Solución El circuito de PSpice y el archivo de datos de entrada están en el apéndice al final de este 
capítulo. Las formas de onda se muestran en la figura 6-29. Los resultados calculados son los siguientes: 
Is1 ! 22.0 A, Is ! 22.94 A, DPF ! 0.928, PF ! 0.89 y THD ! 29.24%.
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Figura 6-26 Corriente de línea 
en presencia de Ls.
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Al emplear la ecuación 6-52 en la ecuación 6-53 y reconocer que ia cambia de cero a Id en el intervalo 
ωt ! α a ωt ! α " u, se tiene

 A L di L Iu s a

I

s d

d

= =∫ω ω
0

 (6-54)

Por tanto, el voltaje medio de CC de salida se reduce a partir de Vdα (dado por la ecuación 6-40) por 
Au/(π/3):

 V V
L

Id LL
s

d= −3 2 3
π

α ω
π

cos  (6-55)

En la derivación antecedente se debe notar lo siguiente: durante la conmutación de corriente, las fases 
a y c están conectadas por cortocircuito. Por tanto, durante la conmutación,

 v v L
di
dt

P an s
a

n
= −  (6-56)

También

 v v L
di
dt

P cn s
c

n
= −  (6-57)

Por ende, según las ecuaciones 6-56 y 6-57,

 vPn (durante la conmutación) = + − +
⎛

⎝
⎜⎜⎜⎜

⎞

⎠
⎟⎟⎟⎟

v v L di
dt

di
dt

an cn s a c

2 2
 (6-58)

Como se supone que Id (!ia " ic) es constante durante el intervalo de conmutación,

 
di
dt

di
dt

a c= −  (6-59)

Por tanto, la ecuación 6-58 se reduce a

 v v vP an cnn
= +1

2
( )  (6-60)

La forma de onda vPn durante el intervalo de conmutación se muestra en la figura 6-25b . Se analizará 
la importancia de Ls en la operación del inversor en la siguiente sección.

Aunque no se necesita una expresión explícita del intervalo de conmutación u para calcular Vd (véase 
la ecuación 6-55), es necesario asegurar la operación confiable en el modo de inversor. Por tanto, ahora es 
el momento apropiado para calcular este intervalo u. La combinación de las ecuaciones 6-56 y 6-60 en el 
circuito de la figura 6-25a nos da

 L
di
dt

v v v
s

a an cn ac= − =
2 2 2

 (6-61)

Con el origen de tiempo elegido en la figura 6-25b , vac ! 2VLLsen ωt. Por tanto,

di
d t

V t
L

a LL

s( )ω
ω

ω
= 2

2
sen

Su integración entre ωt ! α y ωt ! α " u, al reconocer que durante este intervalo ia cambia de cero a 
Id, resulta en

di
V

L
t d ta

dI
LL

s

u

0

2
2∫ ∫=

+

ω
ω ω

α

α

sen ( )
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Al emplear la ecuación 6-52 en la ecuación 6-53 y reconocer que ia cambia de cero a Id en el intervalo 
ωt ! α a ωt ! α " u, se tiene

 A L di L Iu s a

I

s d

d

= =∫ω ω
0

 (6-54)

Por tanto, el voltaje medio de CC de salida se reduce a partir de Vdα (dado por la ecuación 6-40) por 
Au/(π/3):

 V V
L

Id LL
s

d= −3 2 3
π

α ω
π

cos  (6-55)

En la derivación antecedente se debe notar lo siguiente: durante la conmutación de corriente, las fases 
a y c están conectadas por cortocircuito. Por tanto, durante la conmutación,

 v v L
di
dt

P an s
a

n
= −  (6-56)

También

 v v L
di
dt

P cn s
c

n
= −  (6-57)

Por ende, según las ecuaciones 6-56 y 6-57,

 vPn (durante la conmutación) = + − +
⎛

⎝
⎜⎜⎜⎜

⎞

⎠
⎟⎟⎟⎟

v v L di
dt

di
dt
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2 2
 (6-58)

Como se supone que Id (!ia " ic) es constante durante el intervalo de conmutación,

 
di
dt

di
dt

a c= −  (6-59)

Por tanto, la ecuación 6-58 se reduce a

 v v vP an cnn
= +1

2
( )  (6-60)

La forma de onda vPn durante el intervalo de conmutación se muestra en la figura 6-25b . Se analizará 
la importancia de Ls en la operación del inversor en la siguiente sección.

Aunque no se necesita una expresión explícita del intervalo de conmutación u para calcular Vd (véase 
la ecuación 6-55), es necesario asegurar la operación confiable en el modo de inversor. Por tanto, ahora es 
el momento apropiado para calcular este intervalo u. La combinación de las ecuaciones 6-56 y 6-60 en el 
circuito de la figura 6-25a nos da

 L
di
dt

v v v
s

a an cn ac= − =
2 2 2

 (6-61)

Con el origen de tiempo elegido en la figura 6-25b , vac ! 2VLLsen ωt. Por tanto,

di
d t

V t
L

a LL

s( )ω
ω

ω
= 2

2
sen

Su integración entre ωt ! α y ωt ! α " u, al reconocer que durante este intervalo ia cambia de cero a 
Id, resulta en
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V

L
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2
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ω
ω ω

α
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Otro de los efectos que se generan en el lado 
de alterna son las muescas. las cuales se 
generan en el lado de al terna y son 
ocasionadas por la presencia de las inductacias 
del lado de alterna (Ls1) y el lado de directa (Ls2) 
en un factor de � .


	 � 








ρ

ρ =
Ls1

Ls1 + Ls2
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En la práctica, hay que vigilar las muescas de línea en el punto de acoplamiento común. Las muescas 
en el voltaje de línea a línea va’b’ tienen la misma anchura u , como se muestra en la figura 6-35c y lo esti-
pula la ecuación 6-67. Sin embargo, las profundidades de muescas y las áreas de muescas son un factor ρ 
multiplicado por la correspondiente profundidad y las áreas, respectivamente, en la figura 6-35c, donde

 ρ =
+
L

L L
s

s s

1

1 2
 (6-68)

Por tanto, para un sistema dado (es decir, Ls1 dado), un mayor valor de Ls2 resultará en muescas más peque-
ñas en el punto de acoplamiento común. Las normas alemanas VDE recomiendan que ωLs2 debe ser un 
mínimo de 5%. Esto quiere decir que, en la figura 6-35a,

 ωL Is a
LL

2 1 0 05
3

≥ .
V

 (6-69)

En la tabla 6-2 se dan unas directrices sugeridas por la norma IEEE 519-1981 para el ruido de línea en 
el punto de acoplamiento común. Esta norma también propone que el equipo del convertidor debe ser capaz 
de desempeñarse de modo satisfactorio con sistemas de alimentación que contengan muescas de línea de 
una anchura de 250 μs (5.4 grados eléctricos) y una profundidad de muesca de 70% del máximo voltaje 
nominal de línea.

Debido a las capacitancias parásitas (o al uso de algún condensador filtrante en la entrada) y amorti-
guadores a través de tiristores, podrían existir armónicas al final de cada intervalo de conmutación. Estos 
voltajes transitorios pueden sobrecargar los supresores de transitorios dentro del equipo.

Amorti-
guador

Equipo

(vequipo)LL

a)

b)

c)

id = continuo

Área Figura 6-35 Muescas de línea en otros voltajes 
del equipo; a) circuito, b) voltajes de fase, c) 
voltaje de línea a línea vAB.

sen
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multiplicado por la correspondiente profundidad y las áreas, respectivamente, en la figura 6-35c, donde

 ρ =
+
L

L L
s

s s

1

1 2
 (6-68)

Por tanto, para un sistema dado (es decir, Ls1 dado), un mayor valor de Ls2 resultará en muescas más peque-
ñas en el punto de acoplamiento común. Las normas alemanas VDE recomiendan que ωLs2 debe ser un 
mínimo de 5%. Esto quiere decir que, en la figura 6-35a,

 ωL Is a
LL

2 1 0 05
3

≥ .
V

 (6-69)

En la tabla 6-2 se dan unas directrices sugeridas por la norma IEEE 519-1981 para el ruido de línea en 
el punto de acoplamiento común. Esta norma también propone que el equipo del convertidor debe ser capaz 
de desempeñarse de modo satisfactorio con sistemas de alimentación que contengan muescas de línea de 
una anchura de 250 μs (5.4 grados eléctricos) y una profundidad de muesca de 70% del máximo voltaje 
nominal de línea.

Debido a las capacitancias parásitas (o al uso de algún condensador filtrante en la entrada) y amorti-
guadores a través de tiristores, podrían existir armónicas al final de cada intervalo de conmutación. Estos 
voltajes transitorios pueden sobrecargar los supresores de transitorios dentro del equipo.

Amorti-
guador

Equipo

(vequipo)LL

a)

b)

c)

id = continuo

Área Figura 6-35 Muescas de línea en otros voltajes 
del equipo; a) circuito, b) voltajes de fase, c) 
voltaje de línea a línea vAB.

sen
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136 CAPÍTULO 6 Rectificadores e inversores de frecuencia de línea controlados por fases

Tabla 6-2 Muescas de línea y límites de distorsión para sistemas de 460 V

  Profundidad Área de muesca Total de distorsión
  de muesca de de línea armónica
 Clase línea ρ (%) (V ⋅ μs) del voltaje

Aplicaciones especiales 10 16 400  3
Sistema general 20 22 800  5
Sistema dedicado 50 36 500 10

6-4-5-2 Distorsión del voltaje

La distorsión de voltaje en el punto de acoplamiento común se calcula por medio de cantidades de fase si 
se conocen los componentes armónicos Ih de la corriente de entrada del convertidor y la inductancia de la 
fuente de CA (Ls1):

 Voltaje %THD =
×⎡

⎣
⎢⎢

⎤
⎦
⎥⎥≠

∑ ( )I L

V

h s
h

ω 1
2

1

1 2/

fase(fundamental))
×100  (6-70)

Los límites recomendados para este sistema se dan en la tabla 6-2.
Cabe notar que la distorsión armónica total en el voltaje en el punto de acoplamiento común también 

se calcula por medio de las muescas en su forma de onda del voltaje de línea a línea del siguiente modo: el 
valor total rms aproximado de los componentes armónicos (diferentes de los fundamentales) se obtiene 
aplicando con el método de la raíz cuadrática media a las seis muescas por ciclo en la forma de onda del 
voltaje de línea a línea; además, el componente de frecuencia fundamental del voltaje de línea a línea en el 
punto de acoplamiento común puede aproximarse como VLL (véase el problema 6-21).

6-5 OTROS CONVERTIDORES TRIFÁSICOS

En las secciones anteriores sólo se analizaron en detalle los convertidores trifásicos de puente completo y 
seis impulsos. Existen otros tipos de convertidores: convertidores de puente de 12 y más impulsos, el con-
vertidor de puente de seis impulsos con un transformador conectado en estrella, el convertidor de puente de 
seis impulsos con un transformador de interfase, rectificadores de puente semicontrolados, etc. La elección 
de la topología del convertidor depende de la aplicación. Por ejemplo, los convertidores de puente de seis 
impulsos se usan para la transmisión de CC de altos voltajes, como se verá en el capítulo 17. Una descrip-
ción detallada de estos convertidores se presenta en la referencia 2.

RESUMEN

1. Los rectificadores e inversores controlados por frecuencia se usan para la transferencia controlada de 
potencia entre la CA de frecuencia de línea y la CC de magnitud ajustable. Mediante el control del án-
gulo de retraso de los tiristores en estos convertidores se realiza una transición fluida desde el modo de 
rectificación al modo de inversión o viceversa. El voltaje del lado CC puede invertir la polaridad, pero 
la corriente del lado CC permanece unidireccional.

2. Debido a la creciente importancia de los rectificadores de diodos que se analizaron en el capítulo 5, los 
convertidores controlados por fases sirven sobre todo en los niveles de alta potencia.

3. Los convertidores controlados por fases inyectan grandes armónicos al sistema de distribución de elec-
tricidad. Con valores pequeños de Vd (comparados con sus máximos valores posibles), operan con un 
muy bajo factor de potencia y un bajo factor de potencia de desplazamiento. Además, estos convertido-
res producen muescas en la forma de onda del voltaje de línea.

4. La relación entre la entrada de control y la salida media del convertidor en estado permanente se resume 
como se muestra en la figura 6-36. En sentido dinámico, la salida del convertidor no responde en forma 
instantánea al cambio en la entrada de control. Este retraso, que es una fracción del ciclo de frecuencia 
de línea, es más grande en un convertidor monofásico que en uno trifásico.
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2.3.4 Otros Convertidores Trifásicos.


Ademas de los vistos en las secciones anteriores, existen convertidores que parten de estos:


- Convertidor de 12 pulsos. 


Existen convertidores de mayor número de pulsos que producen un 
menor rizado, aunque sus costos de control y mantenimiento son 
menores.


Rectificadores de onda completa y trifásicos: Conversión CA-CC 161

A<}> B<}> C<f>

Figura 4.21. (a) Rectificador trifásico de doce pulsos, (b) Tensión de salida para a =  0.

La siguiente serie de Fourier representa la corriente de las líneas de alterna que alimenta al 
transformador Y-A

i j l  1 1 1  1
iA(t) =  / 0(cos co0í) +  -  cos5a)0/ +  -  eos 7co0t -  —  eos \ \(o0t+  r r  eos 13co0t +  ...)■ (4.51)

71 5 7 11 13

Las series de Fourier de las dos corrientes son similares, aunque algunos términos son de signos 
opuestos. La siguiente es la serie de Fourier de la corriente del sistema de alterna, que es la 
suma de dichas corrientes de transformador



III CONVERTIDORES 

3.1 Control de Convertidores.

3.2 Convertidor Reductor.

3.3 Convertidor Elevador.

3.4 Convertidor Reductor/Elevador.

3.5 Convertidores de Puente Completo.
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3.1 Control de Convertidores.


	 Los convertidores de CC-CC son circuitos de potencia que convierten una tensión continua a otro nivel de 
tensión continua y normalmente, proporcionan una salida regulada. Estos convertidores son utilizados extensamente en 
sistemas de suministro de energía de CC regulados de modo de conmutación y en aplicaciones de accionamientos 
motrices. Para el caso de los sistemas de suministro de energía, casi siempre vendrán acompañados de un 
transformador que proporcionara adecuación de voltaje y aislamiento eléctrico y en el caso de accionamiento motrices, 
generalmente no llevan transformador.


	 En los convertidores de CC-CC, el voltaje medio de salida debe controlarse para que permanezca en el nivel 
deseado aún y cuando fluctúen el voltaje de entrada o la carga a la salida. Para lograr este control los convertidores en 
modo de conmutación utilizan uno o mas convertidores que controlan el voltaje medio de salida mediante el control de 
los tiempos de encendido (ton) y apagado (toff).




	 


Se supone que el voltaje de entrada de CC a los convertidores tiene una impedancia interna de cero. 
Puede ser una fuente de batería; sin embargo, en la mayoría de los casos, la entrada es un voltaje de línea 
CA rectificado por diodos (como se explicó en el capítulo 5) con una gran capacitancia de filtrado, como se 
muestra en la figura 7-1, para proporcionar una impedancia y una fuente de voltaje de CC de baja ondula-
ción o bajo rizo.

En la etapa de salida del convertidor, un pequeño filtro se trata como parte integral del convertidor de 
CC a CC. Se supone que la salida alimenta una carga que se representa por una resistencia equivalente, 
como suele ser el caso en fuentes de alimentación CC de modo de conmutación. Una carga de motor CC (la 
otra aplicación de estos convertidores) se representa por medio de un voltaje CC en serie con la resistencia 
e inductancia del embobinado del motor.

7-2 CONTROL DE CONVERTIDORES DE CC-CC

En los convertidores de CC-CC, el voltaje medio de salida de CC debe controlarse para que iguale un nivel 
deseado, aunque quizá fluctúen el voltaje de entrada y la carga de salida. Los convertidores de CC-CC de 
modo de conmutación utilizan a uno o más interruptores para transformar CC de un nivel a otro. En un con-
vertidor CC-CC con un voltaje de entrada dado, el voltaje medio de salida se controla mediante el control de 
los tiempos de encendido y apagado (tenc y tapag). Para ilustrar el concepto de conversión por el modo de con-
mutación, se considera el convertidor CC-CC básico que se muestra en la figura 7-2a. El valor medio Vo del 
voltaje de salida vo en la figura 7-2b depende de tenc y tapag. Un método para controlar el voltaje de salida 
emplea la conmutación con una frecuencia constante (por ende, un periodo de conmutación constante Ts ! 
tenc " tapag) y el ajuste de la duración de encendido del interruptor para controlar el voltaje medio de salida. 
En este método, llamado conmutación por modulación de anchura de pulsos (pulse-width modulation, 
PWM), la relación de trabajo del interruptor D, que se define como la proporción de la duración de encendi-
do con el periodo de conmutación, es variada.

El otro método de control es más general, donde tanto la frecuencia de conmutación (y por tanto el 
periodo), como la duración de encendido del interruptor, son variados. Este método se emplea sólo en con-
vertidores de CC-CC que usan tiristores de conmutación forzada, y por este motivo no se verá en este libro. 
La variación en la frecuencia de conmutación dificulta filtrar los componentes de ondulación en las formas 
de ondas de entrada y salida del convertidor.

En la conmutación de PWM con una frecuencia de conmutación constante, la señal de control del in-
terruptor que controla el estado (encendido o apagado) del interruptor se genera por medio de la compara-
ción de un voltaje de control en el nivel de señales vcontrol con una forma de onda repetitiva, como se mues-
tra en las figuras 7-3a y 7-3b. La señal del voltaje de control se obtiene por lo general mediante la 
amplificación del error, o la diferencia entre el voltaje de salida real y su valor deseado. La frecuencia de la 
forma de onda repetitiva con un pico constante, el cual se muestra como diente de sierra, establece la fre-
cuencia de conmutación. Esta frecuencia se mantiene constante en un control PWM y se elige dentro de un 
rango de unos cuantos kilohertz a cientos de kilohertz. Cuando la señal de error amplificada, que varía muy 
lentamente con el tiempo en relación con la frecuencia de conmutación, es más grande que la forma de onda 
de diente de sierra, la señal de control del interruptor se vuelve alta, lo que causa que el interruptor se en-

7-2 Control de convertidores de CC-CC 143

a) b)
Figura 7-2 Conversión de CC-CC 
en modo de conmutación.

tapagtenc
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Otro tipo de control utiliza la conmutación con una frecuencia constante, por lo tanto el periodo T = ton + toff  es 
constante y el ajuste de la duración de encendido del interruptor controla el voltaje medio de salida. Este método se 
denomina computación por ancho de pulso o PWM (Pulse Width Modulation) 




IV INVERSORES 

4.1 Inversores de Modo Conmutado.

4.2 Inversores Monofásicos.

4.3 Inversores Trifásicos.

4.4 Inversores PWM y SPWM.
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4.0 INTRODUCCIÓN.


Los inversores de CC-CA de modo conmutado se usan en motores de CA y fuentes de alimentación no interrumpibles, 
sistemas donde el objetivo es producir una salida sinusoidal de CA cuya magnitud y frecuencia pueden controlarse.




	          Control de velocidad.	 	 	 	 	  Control velocidad + Frenado regenerativo.


CAPÍTULO 8

INVERSORES DE CC-CA DE 
MODO CONMUTADO: CC l CA 
SINUSOIDAL

Motor
de CA

Rectificador
de diodos

Condensador 
de filtrado

Inversor
de modo

conmutado

60 Hz
CA

Figura 8-1 Inversor de modo 
conmutado en un motor de CA.

8-1 INTRODUCCIÓN

Los inversores de CC a CA de modo conmutado se usan en motores de CA y fuentes de alimentación no 
interrumpibles, donde el objetivo es producir una salida sinusoidal de CA cuya magnitud y frecuencia pue-
den controlarse. Como ejemplo, considere un motor de CA como el de la figura 8-1, en forma de un diagra-
ma de bloques. El voltaje de CC se obtiene mediante la rectificación y filtrado del voltaje de línea, la ma-
yoría de las veces por medio de los circuitos de rectificadores por diodos que analizamos en el capítulo 5. 
Si la carga de motor es de CA, como veremos en los capítulos 14 y 15, es deseable que el voltaje en sus 
terminales sea sinusoidal y ajustable en su magnitud y frecuencia. Esto se logra por medio del inversor de 
CC a CA de modo conmutado de la figura 8-1, que acepta un voltaje de CC como entrada y produce el 
voltaje de CA deseado.

Para ser precisos, el inversor de modo conmutado en la figura 8-1 es un convertidor a través del cual el 
flujo de potencia es reversible. Sin embargo, la mayoría del tiempo el flujo de potencia va desde el lado de 
CC hacia el motor en el lado CA, lo que requiere un modo de operación de inversor. Por tanto, estos con-
vertidores de modo conmutado frecuentemente se llaman inversores de modo conmutado.

Para desacelerar el motor de CA en la figura 8-1, la energía cinética asociada con la inercia del motor 
y su carga se recupera, y el motor de CA actúa como generador. Durante el llamado frenado del motor, la 
potencia fluye desde el lado de CA hacia el lado de CC del convertidor de modo conmutado, y de esta ma-
nera trabaja en modo de rectificador. La potencia recuperada durante el frenado del motor CA se disipa en 
un reóstato que puede conmutarse en paralelo con el condensador (o capacitor) del bus de CC para este 
propósito en la figura 8-1. Sin embargo, en aplicaciones donde este frenado se realiza con frecuencia, es 
mejor el frenado regenerativo, donde la potencia recuperada de la inercia de la carga del motor se realimen-
ta a la red del sistema de electricidad, como se muestra en el sistema de la figura 8-2. Esto requiere que el 
convertidor que conecta el motor a la red de electricidad sea un convertidor de dos cuadrantes con una co-
rriente CC reversible que opere como rectificador durante el modo de motorizado del motor de CA y como 
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8-2 Conceptos básicos de los inversores de modo conmutado 177

inversor durante el frenado del motor. Este tipo de convertidor de dos cuadrantes y corriente reversible se 
realiza o construye por medio de dos convertidores por tiristores de frecuencia de línea en conexión espalda 
con espalda, del tipo que se analizó en el capítulo 6, o por medio de un convertidor de modo conmutado, 
como se muestra en la figura 8-2. Hay otras razones para usar un rectificador de modo conmutado (se llama 
rectificador porque la mayor parte del tiempo la potencia fluye desde la entrada de línea CA hacia el bus de 
CC) para interconectar el motor con el sistema de suministro de energía. En el capítulo 18 se analizan con 
detalle los rectificadores de modo conmutado, con problemas respecto de la interconexión de equipos de 
electrónica de potencia con el sistema de suministro de energía.

En este capítulo analizaremos inversores con salidas de CA monofásicas y trifásicas. Para ello se su-
pondrá que la entrada a inversores de modo conmutado es una fuente de voltaje de CC, como se supuso en 
los diagramas de bloques de las figuras 8-1 y 8-2. Estos inversores se denominan inversores de fuente de 
voltaje (VSI). Los otros tipos de inversores, que hoy en día sólo se usan para motores de CA de muy alta 
potencia, son los inversores de fuente de corriente (CSI), donde la entrada de CC al inversor es una fuente 
de corriente CC. Debido a sus limitadas aplicaciones, los CSI no se analizarán en este capítulo, sino hasta 
los capítulos 14 y 15, sobre motores de CA.

Los VSI se subdividen en las siguientes tres categorías generales:

1. Inversores modulados por ancho de pulsos. En estos inversores, el voltaje de CC de entrada es 
esencialmente de magnitud constante, como en el circuito de la figura 8-1, donde se usa un rectifi-
cador de diodos para rectificar el voltaje de línea. Por tanto, el inversor debe controlar la magnitud 
y la frecuencia de los voltajes de CA de salida. Esto se logra mediante PWM de los interruptores 
del inversor, y por ende estos inversores se llaman inversores PWM. Hay varios métodos para mo-
dular los interruptores del inversor por ancho de pulsos a fin de formar los voltajes de CA de salida, 
de modo que sean lo más parecido posible a una onda sinusoidal. De estos diferentes métodos de 
PWM se analizará en detalle uno llamado PWM sinusoidal, y describiremos otras técnicas de 
PWM en una sección separada al final de este capítulo.

2. Inversores de onda cuadrada. En estos inversores, el voltaje de CC de entrada se controla a fin de 
controlar la magnitud del voltaje de CC de salida, y por tanto el inversor sólo tiene que controlar la 
frecuencia del voltaje de salida. El voltaje de CA de salida tiene una forma de onda parecida a una 
onda cuadrada, y por este motivo estos inversores se denominan inversores de onda cuadrada.

3. Inversores monofásicos con cancelación de voltaje. En el caso de inversores con salida monofásica 
es posible controlar la magnitud y la frecuencia del voltaje de salida del inversor, aunque la entrada 
al inversor sea un voltaje de CC constante y los interruptores del inversor no se modulen por anchu-
ra de pulsos (y por ende la forma de onda del voltaje de salida sea como una onda cuadrada). Por 
tanto, estos inversores combinan las características de los dos inversores anteriores. Se debe notar 
que la técnica de cancelación de voltaje sólo funciona en el caso de inversores monofásicos y no 
para trifásicos.

8-2 CONCEPTOS BÁSICOS DE LOS INVERSORES DE MODO CONMUTADO

En esta sección veremos los requerimientos de los inversores de modo conmutado. Para simplificar, consi-
deraremos el inversor monofásico que se muestra en forma de diagrama de bloques en la figura 8-3a, donde 
el voltaje de salida del inversor es filtrado, así que se puede suponer que vo es sinusoidal. Como el inversor 

Motor
de CA

Convertidor 
de modo 

conmutado

Condensador 
de filtrado

Convertidor 
de modo 

conmutado

60 Hz
CA

Figura 8-2 Convertidores de 
modo conmutado para motorizado 
y frenado regenerativo en un motor 
de CA.
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4.1 INVERSORES DE MODO CONMUTADO.


Es esquema de inversor simplificado permite realizar un análisis general.


Método de conmutación por ancho de pulsos.


En las secciones anteriores se comento sobre el PWM para un rectificador, donde se comparaba una señal de control 
constante, con un voltaje triangular repetitivo. Sin embargo el PWM que se requiere para un inversor es un poco mas 

complejo, ya que se pretende tener un voltaje senoidal 
a una frecuencia que puede ser variable.
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alimenta a una carga inductiva, por ejemplo, un motor de CA, io  se quedará atrás de vo  como se muestra en 
la figura 8-3b. Las formas de onda de salida de la figura 8-3b muestran que durante el intervalo 1, tanto vo  
como io  son positivos, mientras que durante el intervalo 3, tanto vo  como io  son negativos. Por tanto, duran-
te los intervalos 1 y 3, el flujo de potencia instantáneo p o  (!vo io ) va desde el lado de CC hacia el lado de 
CA, correspondiente a un modo de operación de inversor. A diferencia de esto, vo  e io  son de signos opues-
tos durante los intervalos 2 y 4, y por ende p o  fluye desde el lado de CA hacia el lado de CC del inversor, 
correspondiente al modo de operación de rectificador. Por tanto, el inversor de modo conmutado de la figu-
ra 8-3a debe ser capaz de trabajar en los cuatro cuadrantes del plano io -vo , como se muestra en la figura 8-3c 
durante cada ciclo de la salida de CA. Un inversor de cuatro cuadrantes de este tipo se introdujo en el capí-
tulo 7, donde se demostró que, en el convertidor de puente completo de la figura 7-27, io  es reversible y vo  
puede ser de cualquier polaridad, independiente de la dirección de io . Por tanto, el convertidor de puente 
completo de la figura 7-27 cumple con los requerimientos del inversor de modo conmutado. Sólo una de las 
dos patas del convertidor de puente completo, digamos, la pata o terminal A, se muestra en la figura 8-4. 
Todas las topologías de inversores de CC a CA que se describen en este capítulo se deducen del convertidor 
de una pata de la figura 8-4. A fin de facilitar la explicación, supondremos que, en el inversor de la figura 
8-4, está disponible el punto medio “o ” del voltaje de CC de entrada, aunque en la mayoría de los inversores 
no se necesita ni está disponible.

a)

b)

c)

Inversor 
monofásico

de modo 
conmutado

+
filtro

Rectificador

Rectificador Inversor

Inversor

Figura 8-3 Inversor monofásico de modo conmutado.

Figura 8-4 Inversor de modo conmutado 
de una pata.
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alimenta a una carga inductiva, por ejemplo, un motor de CA, io  se quedará atrás de vo  como se muestra en 
la figura 8-3b. Las formas de onda de salida de la figura 8-3b muestran que durante el intervalo 1, tanto vo  
como io  son positivos, mientras que durante el intervalo 3, tanto vo  como io  son negativos. Por tanto, duran-
te los intervalos 1 y 3, el flujo de potencia instantáneo p o  (!vo io ) va desde el lado de CC hacia el lado de 
CA, correspondiente a un modo de operación de inversor. A diferencia de esto, vo  e io  son de signos opues-
tos durante los intervalos 2 y 4, y por ende p o  fluye desde el lado de CA hacia el lado de CC del inversor, 
correspondiente al modo de operación de rectificador. Por tanto, el inversor de modo conmutado de la figu-
ra 8-3a debe ser capaz de trabajar en los cuatro cuadrantes del plano io -vo , como se muestra en la figura 8-3c 
durante cada ciclo de la salida de CA. Un inversor de cuatro cuadrantes de este tipo se introdujo en el capí-
tulo 7, donde se demostró que, en el convertidor de puente completo de la figura 7-27, io  es reversible y vo  
puede ser de cualquier polaridad, independiente de la dirección de io . Por tanto, el convertidor de puente 
completo de la figura 7-27 cumple con los requerimientos del inversor de modo conmutado. Sólo una de las 
dos patas del convertidor de puente completo, digamos, la pata o terminal A, se muestra en la figura 8-4. 
Todas las topologías de inversores de CC a CA que se describen en este capítulo se deducen del convertidor 
de una pata de la figura 8-4. A fin de facilitar la explicación, supondremos que, en el inversor de la figura 
8-4, está disponible el punto medio “o ” del voltaje de CC de entrada, aunque en la mayoría de los inversores 
no se necesita ni está disponible.

a)

b)

c)

Inversor 
monofásico

de modo 
conmutado

+
filtro

Rectificador

Rectificador Inversor

Inversor

Figura 8-3 Inversor monofásico de modo conmutado.

Figura 8-4 Inversor de modo conmutado 
de una pata.
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178 CAPÍTULO 8 Inversores de CC-CA de modo conmutado: CC ↔ CA sinusoidal

alimenta a una carga inductiva, por ejemplo, un motor de CA, io  se quedará atrás de vo  como se muestra en 
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puede ser de cualquier polaridad, independiente de la dirección de io . Por tanto, el convertidor de puente 
completo de la figura 7-27 cumple con los requerimientos del inversor de modo conmutado. Sólo una de las 
dos patas del convertidor de puente completo, digamos, la pata o terminal A, se muestra en la figura 8-4. 
Todas las topologías de inversores de CC a CA que se describen en este capítulo se deducen del convertidor 
de una pata de la figura 8-4. A fin de facilitar la explicación, supondremos que, en el inversor de la figura 
8-4, está disponible el punto medio “o ” del voltaje de CC de entrada, aunque en la mayoría de los inversores 
no se necesita ni está disponible.
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Para entender las características del inversor de CC a CA del inversor de una pata de la figura 8-4, 
primero vamos a suponer que el voltaje de CC de entrada es constante y que los interruptores del inversor 
se modulan por pulsos a fin de formar y controlar el voltaje de salida. Más adelante veremos que la conmu-
tación por ondas cuadradas es un caso especial del método de conmutación PWM.

8-2-1  MÉTODO DE CONMUTACIÓN MODULADO
POR ANCHO DE PULSOS

En el capítulo 7 analizamos el PWM de convertidores de CC-CC de puente completo. En aquel caso, com-
paramos una señal de control vcontrol (constante o variable poco a poco con el tiempo) con una forma de onda 
triangular repetitiva de frecuencia de conmutación a fin de generar las señales de conmutación. El control de 
las relaciones de trabajo del interruptor permitió así controlar la salida del voltaje medio de CC.

En circuitos de inversores, el PWM es un poco más complejo, pues, como ya se mencionó, nos gusta-
ría que la salida del inversor fuese sinusoidal, con magnitud y frecuencia controlables. A fin de producir una 
forma de onda sinusoidal de voltaje de salida en una frecuencia deseada, se compara una señal de control 
sinusoidal con la frecuencia deseada con una forma de onda triangular, como se muestra en la figura 8-5a. 

a)

b)

c)

Armónicos h  de  f1

TA!: enc, TA": apag

Figura 8-5 Modulación por la 
ancho de pulsos.

TA": enc, TA!: apag
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tación por ondas cuadradas es un caso especial del método de conmutación PWM.

8-2-1  MÉTODO DE CONMUTACIÓN MODULADO
POR ANCHO DE PULSOS

En el capítulo 7 analizamos el PWM de convertidores de CC-CC de puente completo. En aquel caso, com-
paramos una señal de control vcontrol (constante o variable poco a poco con el tiempo) con una forma de onda 
triangular repetitiva de frecuencia de conmutación a fin de generar las señales de conmutación. El control de 
las relaciones de trabajo del interruptor permitió así controlar la salida del voltaje medio de CC.

En circuitos de inversores, el PWM es un poco más complejo, pues, como ya se mencionó, nos gusta-
ría que la salida del inversor fuese sinusoidal, con magnitud y frecuencia controlables. A fin de producir una 
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Para este tipo de PWM se requiere tener en cuenta dos conceptos que pueden modificar las características y 
condiciones de operación del PWM, la modulación de amplitud ( ma ) que permitirá controlar la amplitud de salida del 
inversor y se refiere a la amplitud del voltaje de control y la modulación de frecuencia ( mf ) que permite modificar la 
frecuencia de la señal triangular.


8-2 Conceptos básicos de los inversores de modo conmutado 181

a)

b)
Figura 8-6 PWM 
sinusoidal.

Con las ecuaciones 8-4 y 8-5, así como los argumentos que anteceden, que muestran que el componen-
te de frecuencia fundamental (vAo)1 varía en forma sinusoidal y en fase con vcontrol como función del tiempo, 
tenemos
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Por tanto,

 ( ˆ )V m
V

Ao a
d

1
2

=   ma  ≤ 1.0 (8-7)

lo que muestra que, en un PWM sinusoidal, la amplitud del componente de frecuencia fundamental del 
voltaje de salida varía en forma lineal con ma  (en tanto ma  ≤ 1.0). Por tanto, el rango de ma  de 0 a 1 se llama 
rango lineal.

2. Los armónicos en la forma de onda del voltaje de salida del inversor aparecen como bandas latera-
les, centradas alrededor de la frecuencia de conmutación y sus múltiplos, es decir, alrededor de los armóni-
cos mf, 2mf, 3 mf, etc. Este patrón general conserva su validez para todos los valores de ma  en el rango de 
0-1.

Para una relación de modulación de frecuencia mf ≤ 9 (lo que siempre es el caso, salvo en potencias 
nominales muy altas), las amplitudes armónicas son casi independientes de mf, aunque mf define las fre-
cuencias en las que ocurren. En teoría, las frecuencias en las que ocurren armónicos de frecuencia se indi-
can como

 f jm k fh f= ±( ) 1

es decir, el orden armónico h corresponde a la banda lateral número k de j veces la relación de modulación 
de frecuencia mf:

 h j m kf= ±( )  (8-8)

donde la frecuencia fundamental corresponde a h ! 1. Para valores impares de j, los armónicos existen 
solamente para valores pares de k. Para valores pares de j, los armónicos existen solamente para valores 
impares de k.

En la tabla 8-1, los armónicos normalizados (V̂Ao)h /
1
2 Vd  se tabulan como función de la relación de 

modulación de amplitudes ma , suponiendo que mf ≥ 9. Sólo se muestran los que tienen amplitudes signifi-
cativas de hasta j ! 4 en la ecuación 8-8. Hay un análisis detallado en la referencia 6.
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Conmutación por Onda Cuadrada




Una ventaja de este tipo de conmutación es que los interruptores solo cambian de estado dos veces por ciclo, por lo 
que es importante para aplicaciones de alta potencia.


4.2 INVERSORES MONOFÁSICOS.


Inversor de Monofásico de Medio Puente.


Este tipo de inversores funcionan con dos capacitares de igual valor que se 
conectan en serie entre ellos y en paralelo con la entrada de CC. El valor 
de los capacitares de lo suficientemente grande para que el pontecial VoN 
permanezca casi constante.


Los interruptores T+ y T- se controlan mediante un PWM que generan una 
salida como la de la siguiente figura.


b)
a)

h
(armónicos 

de f1 ) Figura 8-9  Conmu-
tación por ondas 
cuadradas.

la siguiente sección. A partir de la figura 8-8 y el análisis de la conmutación por ondas cuadradas de la si-
guiente sección, se concluye que en la región de sobremodulación con ma > 1.

 
V

V
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Ao
d

2
4

2
1< <( ˆ )

π
 (8-12)

8-2-2 MÉTODO DE CONMUTACIÓN POR ONDAS CUADRADAS

En el método de conmutación por ondas cuadradas, cada interruptor de la pata o terminal del inversor de la 
figura 8-4 está encendido para un semiciclo (180°) de la frecuencia de salida deseada. Esto genera una 
forma de onda del voltaje de salida como la de la figura 8-9a. Según el análisis de Fourier, los valores pico 
de los componentes de la frecuencia fundamental y los componentes armónicos en la forma de onda de la 
salida del inversor se obtienen para una entrada dada Vd como

 ( ˆ ) .V
V V

Ao
d d

1
4

2
1 273

2
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 (8-13)

y

 ( ˆ )
( ˆ )

V
V

h
Ao h

Ao= 1  (8-14)

donde el orden armónico h  sólo acepta valores impares, como se muestra en la figura 8-9b. Se debe notar 
que la conmutación por onda cuadrada también es un caso especial de la conmutación por PWM sinusoidal, 
cuando ma se vuelve tan grande que la forma de onda del voltaje de control se cruza con la forma de onda 
triangular en la figura 8-5a sólo en el cruce cero de vcontrol. Por tanto, el voltaje de salida es independiente 
de ma en la región de ondas cuadradas, como se muestra en la figura 8-8.

Una ventaja de la operación de ondas cuadradas es que cada interruptor del inversor cambia su estado 
sólo dos veces por ciclo, lo cual es importante en niveles de potencia muy alta, donde los interruptores de 
estado sólido por lo general tienen velocidades de encendido y apagado más lentas. Una grave desventaja 
de la conmutación por ondas cuadradas es que el inversor no es capaz de regular la magnitud del voltaje de 
salida. Así, se debe ajustar el voltaje de entrada de CC Vd hacia el inversor a fin de controlar la magnitud del 
voltaje de salida del inversor.

8-3 INVERSORES MONOFÁSICOS

8-3-1 INVERSORES DE MEDIO PUENTE (MONOFÁSICO)

La figura 8-10 muestra el inversor de medio puente. Aquí, dos condensadores iguales se conectan en serie a 
través de la entrada de CC, y su unión está en potencial medio, con un voltaje de 1

2 Vd a través de cada conden-
sador. Se deben usar capacitancias lo bastante grandes para que sea razonable suponer que el potencial en el 
punto o permanezca esencialmente constante respecto del bus de CC negativo N. Por tanto, esta configuración 
de circuito es idéntica al inversor básico de una pata o terminal que vimos ya detalladamente, y vo ! vAo.

8-3 Inversores monofásicos 185
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Figura 8-10  Inversor de medio puente.

Figura 8-11 Inversor monofásico 
de puente completo.

Si suponemos una conmutación de PWM, nos percatamos de que la forma de onda del voltaje de salida 
será exactamente como en la figura 8-5b. Se debe notar que, sin tomar en cuenta los estados de los interrup-
tores, la corriente entre los dos condensadores C! y C" (con valores iguales y muy grandes) se divide en 
partes iguales. Cuando T! está encendido, T! o D! conducen según el sentido de la corriente de salida, e io  
se divide en partes iguales entre los dos condensadores o capacitores. De igual manera, cuando el interruptor 
T" está en su estado activo, T" o D" conducen según el sentido de io , e io  se divide en partes iguales entre los 
dos condensadores. Por tanto, los condensadores C! y C" están “efectivamente” conectados en paralelo en 
la ruta de io . Esto también explica por qué la unión o  en la figura 8-10 permanece en potencial medio.

Como io  debe fluir a través de la combinación paralela de C! y C", io  en estado permanente no puede 
tener un componente de CC. Por tanto, estos condensadores actúan como condensadores o capacitores de 
bloqueo de CC, lo que elimina el problema de saturación del transformador desde el lado primario, si se usa 
un transformador en la salida para proporcionar aislamiento eléctrico. Como la corriente en el devanado 
primario de uno de estos transformadores no se forzaría a cero en cada conmutación, la energía de induc-
tancia por dispersión del transformador no constituye ningún problema para los interruptores.

En un inversor de medio puente, los voltajes y corrientes nominales de pico de los interruptores son los 
siguientes:

 V VT d=  (8-15)

e

 I iT o= ,pico  (8-16)

8-3-2 INVERSORES DE PUENTE COMPLETO (MONOFÁSICO)

La figura 8-11 muestra un inversor de puente completo. Este inversor consiste en dos inversores de una pata 
o terminal del tipo que analizamos en la sección 8-2, y se prefiere ante otros arreglos en potencias nomina-
les más altas. Con el mismo voltaje de CC de entrada, el voltaje máximo de salida del inversor de puente 
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Inversor Monofásico de Puente Completo


Este tipo de inversor consiste de dos inversores de medio 
puente y se utiliza cuando se requieren potencias nominales 
mas altas, ya que, con el mismo voltaje de entrada Vd, 
proporciona el doble del voltaje máximo de salida que el medio 
puente.





El control de conmutación se realiza por 
lo que se denomina PWM con 
conmutación por voltaje bipolar
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Para entender las características del inversor de CC a CA del inversor de una pata de la figura 8-4, 
primero vamos a suponer que el voltaje de CC de entrada es constante y que los interruptores del inversor 
se modulan por pulsos a fin de formar y controlar el voltaje de salida. Más adelante veremos que la conmu-
tación por ondas cuadradas es un caso especial del método de conmutación PWM.

8-2-1  MÉTODO DE CONMUTACIÓN MODULADO
POR ANCHO DE PULSOS

En el capítulo 7 analizamos el PWM de convertidores de CC-CC de puente completo. En aquel caso, com-
paramos una señal de control vcontrol (constante o variable poco a poco con el tiempo) con una forma de onda 
triangular repetitiva de frecuencia de conmutación a fin de generar las señales de conmutación. El control de 
las relaciones de trabajo del interruptor permitió así controlar la salida del voltaje medio de CC.

En circuitos de inversores, el PWM es un poco más complejo, pues, como ya se mencionó, nos gusta-
ría que la salida del inversor fuese sinusoidal, con magnitud y frecuencia controlables. A fin de producir una 
forma de onda sinusoidal de voltaje de salida en una frecuencia deseada, se compara una señal de control 
sinusoidal con la frecuencia deseada con una forma de onda triangular, como se muestra en la figura 8-5a. 

a)

b)

c)

Armónicos h  de  f1

TA!: enc, TA": apag

Figura 8-5 Modulación por la 
ancho de pulsos.

TA": enc, TA!: apag
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Figura 8-11 Inversor monofásico 
de puente completo.

Si suponemos una conmutación de PWM, nos percatamos de que la forma de onda del voltaje de salida 
será exactamente como en la figura 8-5b. Se debe notar que, sin tomar en cuenta los estados de los interrup-
tores, la corriente entre los dos condensadores C! y C" (con valores iguales y muy grandes) se divide en 
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se divide en partes iguales entre los dos condensadores o capacitores. De igual manera, cuando el interruptor 
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dos condensadores. Por tanto, los condensadores C! y C" están “efectivamente” conectados en paralelo en 
la ruta de io . Esto también explica por qué la unión o  en la figura 8-10 permanece en potencial medio.

Como io  debe fluir a través de la combinación paralela de C! y C", io  en estado permanente no puede 
tener un componente de CC. Por tanto, estos condensadores actúan como condensadores o capacitores de 
bloqueo de CC, lo que elimina el problema de saturación del transformador desde el lado primario, si se usa 
un transformador en la salida para proporcionar aislamiento eléctrico. Como la corriente en el devanado 
primario de uno de estos transformadores no se forzaría a cero en cada conmutación, la energía de induc-
tancia por dispersión del transformador no constituye ningún problema para los interruptores.

En un inversor de medio puente, los voltajes y corrientes nominales de pico de los interruptores son los 
siguientes:

 V VT d=  (8-15)

e

 I iT o= ,pico  (8-16)

8-3-2 INVERSORES DE PUENTE COMPLETO (MONOFÁSICO)

La figura 8-11 muestra un inversor de puente completo. Este inversor consiste en dos inversores de una pata 
o terminal del tipo que analizamos en la sección 8-2, y se prefiere ante otros arreglos en potencias nomina-
les más altas. Con el mismo voltaje de CC de entrada, el voltaje máximo de salida del inversor de puente 
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b)

a)

Figura 8-12 PWM con 
conmutación por voltaje 
bipolar.

completo es el doble del inversor de medio puente. Esto implica que, para la misma potencia, la corriente 
de salida y la corriente de los interruptores conforman la mitad de las corrientes de un inversor de medio 
puente. En niveles de potencia más alta, esto es una clara ventaja, pues requiere menos conexiones paralelas 
de dispositivos.

8-3-2-1 PWM con conmutación por voltaje bipolar

Vimos este método de PWM respecto de los convertidores de CC-CC de puente completo en el capítulo 7. 
Aquí, los interruptores diagonalmente opuestos (TA!, TB") y (TA", TB!) de las dos patas o terminales en la 
figura 8-11 se conmutan como pares de interruptores 1 y 2, respectivamente. En este tipo de conmutación de 
PWM, la forma de onda de voltaje de salida de la pata A es idéntica a la salida del inversor básico de una pata 
en la sección 8-2, que se determina de la misma manera por medio de la comparación entre vcontrol y vtri en la 
figura 8-12a. La salida de la pata B del inversor es negativa de la salida de la pata A: por ejemplo, cuando TA! 
está encendido y vAo es igual a ! 1

2Vd, TB" también está encendido y vBo # " 1
2Vd. Por tanto,

 v t v tBo Ao( ) ( )= −  (8-17)

y 

 v t v t v t v to Ao Bo Ao( ) ( ) ( ) ( )= − = 2  (8-18)

La forma de onda vo se muestra en la figura 8-12b. El análisis que se realizó en la sección 8-2 para el inver-
sor básico de una pata o terminal es válido por completo para este tipo de conmutación PWM. Por tanto, el 
pico del componente de frecuencia fundamental en el voltaje de salida (V̂o1) se obtiene de las ecuaciones 
8-7, 8-12 y 8-18 como

 ˆ ( . )V m V mo a d a1 1 0= ≤  (8-19)

y

 V V V md o d a< < >ˆ ( . )1
4

1 0
π

 (8-20)

En la figura 8-12b observamos que el voltaje de salida vo conmuta entre los niveles de voltaje –Vd y 
!Vd. Por esta razón, este tipo de conmutación se llama PWM con conmutación por voltaje bipolar. Las 
amplitudes de los armónicos en el voltaje de salida se obtienen con la tabla 8-1, como se ilustra en el si-
guiente ejemplo.
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4.3 INVERSORES TRIFÁSICOS.


En aplicaciones como fuentes de alimentación no 
interrumpirles y control de motores trifásicos, los 
inversores trifásicos son de uso común. Aunque este 
tipo de cargas se pueden a alimentar con tres inversores 
monofásicos que estén produzcan una salida desfasada 
120º entre ellas, se requieren transformadores trifásicos 
y 12 interruptores, por lo que normalmente no se realiza 
de esta manera.





Figura 8-21 Inversor 
trifásico.

8-4-1 PWM EN INVERSORES TRIFÁSICOS DE FUENTES DE VOLTAJE

Parecido a los inversores monofásicos, el objetivo en inversores trifásicos modulados por el ancho de pulsos 
es formar y controlar los voltajes de salida trifásicos en magnitud y frecuencia por medio de un voltaje de 
entrada esencialmente constante Vd. A fin de obtener voltajes de salida trifásicos equilibrados en un inversor 
trifásico de PWM, se compara la misma forma de onda de voltaje triangular con tres voltajes de control 
sinusoidales que están 120° fuera de fase, como se muestra en la figura 8-22a (que se traza para mf ! 15).

Observe también que, según la figura 8-22b, una cantidad idéntica del componente medio de CC está 
presente en los voltajes de salida vAN y vBN, los cuales se miden respecto del bus de CC negativo. Estos 
componentes de CC se cancelan en los voltajes de línea a línea, por ejemplo, en vAB que se muestra en la 
figura 8-22b. Esto es similar a lo que sucede en un inversor monofásico de puente completo al usar la con-
mutación de PWM.

En los inversores trifásicos, sólo los armónicos en los voltajes de línea a línea son de preocuparse. Los 
armónicos en la salida de cualquiera de las patas o terminales, por ejemplo, vAN en la figura 8-22b, son 
idénticos a los armónicos en vAo de la figura 8-5, donde sólo los armónicos impares existen como bandas 
laterales, centrados alrededor de mf y sus múltiplos, en tanto que mf sea impar. Sólo cuando se consideran 
los armónicos en mf (lo mismo aplica a sus múltiplos impares), la diferencia de fase entre el armónico mf en 
vAN y vBN es (120 mf)°. Esta diferencia de fase será equivalente a cero (un múltiplo de 360°) si mf es impar 
y múltiplo de 3. Como consecuencia, el armónico en mf se suprime en el voltaje de línea a línea vAB. El 
mismo argumento aplica a la supresión de armónicos en los múltiplos impares de mf si se elige mf como 
múltiplo impar de 3 (donde la razón para elegir mf como múltiplo de 3 es mantener mf impar y, por ende, 
eliminar los armónicos pares). De este modo, algunos armónicos dominantes en el inversor de una sola pata 
o terminal se eliminan del voltaje de línea en línea de un inversor trifásico.

Las consideraciones de PWM se resumen de la siguiente manera:

1. Para valores bajos de mf, a fin de eliminar los armónicos pares, se debe usar un PWM sincronizado 
y mf debe ser un entero impar. Además, mf debe ser un múltiplo de 3 para cancelar los armónicos 
más dominantes en el voltaje de línea a línea.

2. Para valores grandes de mf, aplican los comentarios en la sección 8-2-1-2 para un PWM monofá-
sico.

3. Durante una sobremodulación (ma > 1.0), sin tener en cuenta el valor de mf, se deben observar las 
condiciones correspondientes a un mf pequeño.

8-4-1-1 Modulación lineal (ma ≤ 1.0)

En la región lineal (ma ≤ 1.0), el componente de frecuencia fundamental en el voltaje de salida varía en 
forma lineal con la relación de modulación de amplitud ma. Según las figuras 8-5b y 8-22b, el valor pico del 
componente de frecuencia fundamental en una de las patas del inversor es

 ( ˆ )V m
V

AN a
d

1
2

=  (8-56)
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200 CAPÍTULO 8 Inversores de CC-CA de modo conmutado: CC ↔ CA sinusoidal

a)

Armónicos de f1

Fundamental

c)
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a)

Figura 8-22 Formas de ondas de 
un PWM trifásico y su espectro 
armónico.

Por tanto, el voltaje de rms de línea a línea en la frecuencia fundamental, debido a un desplazamiento 
de fase de 120° entre voltajes de fase, se escribe como

 

V
V

m V

LL
AN

a d

1 3
2

3
2 2

1( ) ( ˆ )línea a línea, rms =

=

! 00 612 1 0. ( . )m V ma d a ≤  (8-57)
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4.4 INVERSORES PWM Y SPWM.


Como en los inversores monofásicos, el objetivo de los inversores trifásicos modulados por el ancho de pulsos es 
formar y controlar los voltajes de salida trifásicos en magnitud y frecuencia por medio de un voltaje de entrada de C.C. 
para ello se compara una forma de onda de voltaje triangular con tres formas de onda de voltaje de control senoidales 
separadas 120º entre ellas.




Consideraciones:

	 - Para valores bajos de mf a fin de eliminar los armónicos pares, se debe utilizar un PWM sincronizado y mf debe 

	 ser entero par, Ademas debe ser múltiplo de 3 para cancelar los armónicos mas dominantes en el voltaje de línea.

	 - Durante una sobremodulación ma > 1, sin tener en cuenta el mf se deben estudiar las condiciones de un mf 

	 pequeño. 
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Por tanto, el voltaje de rms de línea a línea en la frecuencia fundamental, debido a un desplazamiento 
de fase de 120° entre voltajes de fase, se escribe como
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=

! 00 612 1 0. ( . )m V ma d a ≤  (8-57)

08Mohan(176-218).indd   20008Mohan(176-218).indd   200 15/1/09   18:59:1315/1/09   18:59:13

�������
�����
	����



SPWM


Si el voltaje de CC es controlable, el inversor funcionanara 
en el modo de ondas cuadradas. Ademas para valores lo 
bastante grandes de ma el PWM degenera a una operación 
de ondas cuadradas. Aquí cada interruptor esta encendido 
180º.


En modo de SPWM, el inversor no puede controlar la 
magnitud de los voltajes de CA de salida, por lo tanto si 
requiere controlar la magnitud de voltaje de CA se debe 
tener control del voltaje de CC





202 CAPÍTULO 8 Inversores de CC-CA de modo conmutado: CC ↔ CA sinusoidal

armónicos
de f1

c)

b)

a)

Figura 8-24 
Inversor de ondas 
cuadradas 
(trifásico).

vez los armónicos dominantes no tengan una amplitud tan grande como en ma ≤ 1.0. Por tanto, la pérdida 
de potencia en la carga debida a las frecuencias armónicas posiblemente no sea tan alta en la región de so-
bremodulación como lo sugiere la presencia de adicionales armónicos de banda lateral. Según la naturaleza 
de la carga y la frecuencia de modulación, las pérdidas debidas a estos armónicos en sobremodulación po-
drán ser incluso menores que aquellas en la región lineal del PWM.

8-4-2  OPERACIÓN DE ONDAS CUADRADAS EN
INVERSORES TRIFÁSICOS

Si el voltaje CC de entrada Vd es controlable, el inversor de la figura 8-24a opera en el modo de ondas cuadra-
das. Además, para valores lo bastante grandes de ma, el PWM degenera a una operación de ondas cuadradas y 
las formas de onda que se muestran en la figura 8-24b. Aquí, cada interruptor está encendido para 180° (es 
decir, su relación de trabajo es 50%). Por tanto, en cualquier instante, tres interruptores están encendidos.

En el modo de operación de ondas cuadradas, el inversor en sí no puede controlar la magnitud de los 
voltajes CA de salida. Por tanto, debe controlarse el voltaje CC de entrada a fin de controlar la salida en su 
magnitud. Aquí, el componente de voltaje rms de línea a línea en la salida se obtiene de la ecuación 8-13 
para el inversor básico de una sola pata operando en el modo de ondas cuadradas:

 

V V

V

V

LL d

d

d

1 3
2

4
2

6

0 78

( )

.

rms =

=

π

π

!  (8-58)

La forma de onda del voltaje de salida de línea a línea no depende de la carga y contiene armónicos 
(6n ± 1; n ! 1, 2,...), cuyas amplitudes disminuyen a la inversa en proporción a su orden armónico, como 
se muestra en la figura 8-24c:

 V
h

VLL dh
= 0 78.

 (8-59)
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Si el voltaje CC de entrada Vd es controlable, el inversor de la figura 8-24a opera en el modo de ondas cuadra-
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las formas de onda que se muestran en la figura 8-24b. Aquí, cada interruptor está encendido para 180° (es 
decir, su relación de trabajo es 50%). Por tanto, en cualquier instante, tres interruptores están encendidos.

En el modo de operación de ondas cuadradas, el inversor en sí no puede controlar la magnitud de los 
voltajes CA de salida. Por tanto, debe controlarse el voltaje CC de entrada a fin de controlar la salida en su 
magnitud. Aquí, el componente de voltaje rms de línea a línea en la salida se obtiene de la ecuación 8-13 
para el inversor básico de una sola pata operando en el modo de ondas cuadradas:
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La forma de onda del voltaje de salida de línea a línea no depende de la carga y contiene armónicos 
(6n ± 1; n ! 1, 2,...), cuyas amplitudes disminuyen a la inversa en proporción a su orden armónico, como 
se muestra en la figura 8-24c:

 V
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VLL dh
= 0 78.
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V FUENTES DE ALIMENTACIÓN DE C.C. 

5.1 Fuentes de Alimentación Lineales.

5.2 Convertidores con Aislamiento Eléctrico.

5.3 Control de Fuentes de Alimentación de Modo Conmutado.

5.4 Protección de Fuentes de Alimentación.


Bibliografia: Electronica de Potencia, Mohan, 3era Ed. Capitulo 10 Fuentes de Alimentación de CC Conmutadas. pag 
265.


5.0 INTRODUCCIÓN.

Las fuentes de alimentación de CC reguladas se utilizan prácticamente en todos los sistemas analógicos y digitales, 
donde cumplen alguna de las siguientes funciones:

	 Salida Regulada.- La tensión de salida debe ser constante para cambios en la tensión de entrada o variaciones 

	 	 	 de carga.

	 Aislamiento.- Proporciona aislamiento eléctrico entre la salida y la entrada.

	 Multiples Salidas.- Se pueden requerir múltiples salidas con distintos valores de tensión y/o corriente, positivas o 
negativas e inclusive estas salidas podrían estar aisladas entre si.


5.1 FUENTES DE ALIMENTACIÓN LINEALES.


Las fuentes de alimentación lineales 
fue ron l as p r imeras que se 
diseñaron, son mas grandes que las 
conmutadas y tienen algunas 
características diferentes.

Desventajas.

- Tamaño y peso deb ido a l 

trasnformador.

- Perdida de potencia en e l 

transistor, eficiencias del 30-60%. 


266 CAPÍTULO 10 Fuentes de alimentación de CC conmutadas

a)

b)
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de filtrado

Ampl.
de error

Control 
base

Rango de vd

Carga 

o

Figura 10-1 Fuente de alimentación 
lineal: a) esquema; b) selección de la 
relación de vueltas del transformador para 
que Vd,mín > Vo por un margen pequeño.

2. El transistor opera en su región activa, con lo que incurre en una cantidad considerable de pérdida 
de potencia. Por tanto, las eficiencias generales de fuentes de alimentación lineales van por lo re-
gular de 30 a 60%.

Sus principales ventajas son que estas fuentes utilizan circuitos sencillos y por ende cuestan menos en es-
pecificaciones de potencia pequeñas (<25 W). Además, estas fuentes no producen grandes EMI con otros 
equipos.

10-3 VISTA GENERAL DE FUENTES DE ALIMENTACIÓN CONMUTADAS

A diferencia de las fuentes de alimentación lineales, la transformación del voltaje CC de un nivel a otro se 
logra en las fuentes de alimentación conmutadas por medio de circuitos de convertidores de CC-CC (o los 
que de ellos se deriven), que analizamos en los capítulos 7 y 9. Estos circuitos utilizan dispositivos de esta-
do sólido (transistores, MOSFET, etc.) que operan como interruptores: o completamente apagados o com-
pletamente encendidos. Como no se requiere que los dispositivos de potencia operen en su región activa, 
este modo de operación permite una disipación de potencia más baja. Con velocidades mayores de conmu-
tación, tensiones y corrientes nominales más altas y un costo relativamente más bajo, estos dispositivos han 
contribuido al surgimiento de las fuentes de alimentación conmutadas.

La figura 10-2 muestra una fuente conmutada con aislamiento eléctrico en un diagrama de bloques 
simplificado. El voltaje CA de entrada se rectifica para ser un voltaje CC no regulado por medio de un 
rectificador de diodos del tipo que vimos en el capítulo 5. Cabe notar que en la entrada se usa un filtro 
EMI, como se menciona en el capítulo 18, a fin de prevenir el EMI conducido. El bloque del convertidor en 
la figura 10-2 convierte el voltaje CC de entrada de un nivel a otro nivel de CC. Esto se logra mediante la 
conmutación por alta frecuencia, que produce una CA de alta frecuencia a través del transformador de ais-
lamiento. La salida secundaria del transformador se rectifica y filtra para producir Vo. La salida de la fuente 
de CC en la figura 10-2 se regula por medio de un control de realimentación que utiliza un controlador 
PWM, como se vio en el capítulo 7, donde el voltaje de control se compara con una forma de onda de dien-
tes de sierra en la frecuencia de conmutación. El aislamiento eléctrico en el bucle de realimentación se pro-
porciona mediante un transformador de aislamiento, como se muestra, o por medio de un optoacoplador.

Vd, mín
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Ventajas: Utilizan circuitos sencillos, por lo que para pequeñas potencias (<25W) cuentan menos, ademas no producen 
grandes EMI (Interferencia Electromagnética).


5.2 CONVERTIDORES CON AISLAMIENTO ELÉCTRICO.


Introducción a Fuentes de alimentación conmutadas.


En las fuentes de alimentación lineales, la transformación del voltaje de CC de un nivel al deseado se logra por medio de 
circuitos de convertidores CC-CC, añadiendo a este esquema, transformadores de frecuencia y algunos otros 
esquemas.
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Vo3
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múltiples.

En muchas aplicaciones se requieren múltiples salidas (positivas y negativas). Según la aplicación, 
puede ser necesario que estas salidas estén eléctricamente aisladas entre sí. La figura 10-3 muestra el 
diagrama de bloques de una fuente de conmutación donde sólo se regula la salida Vo1 y las otras dos no. Si 
es necesario que se regulen Vo2 y/o Vo3, se usa uno o más reguladores lineales para la(s) otra(s) salida(s).

Ahora se aprecian dos ventajas importantes de las fuentes de alimentación conmutadas ante las fuentes 
de alimentación lineales:

• Los elementos de conmutación (transistores de potencia o MOSFET) operan como interruptores: o 
completamente apagados o completamente encendidos. Al evitar su operación en su región activa se 
logra una reducción significativa de pérdidas de potencia. Esto permite una mayor eficiencia de ener-
gía en el rango de 70 a 90%. Además, un transistor que trabaja en el modo de encendido/apagado 
tiene una capacidad de manejo de potencia mucho más grande en comparación con su modo lineal.

• Como se usa un transformador de aislamiento de alta frecuencia (en comparación con un transfor-
mador de 50 o 60 Hz en una fuente de alimentación lineal), el tamaño y peso de las fuentes son 
mucho menores.

La principal desventaja es que las fuentes de conmutación son mucho más complejas, y se tienen que 
tomar las medidas adecuadas para prevenir EMI debido a conmutaciones de alta frecuencia.

60 Hz
AC
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Una de las ventajas de este tipo de fuentes de 
alimentación es que bajo el mismo esquema se 
pueden tener varias a salidas a distintos valores 
y polaridades, aisladas o sin aislamiento 
eléctrico.


Como se puede ver, la principal desventaja de 
las fuentes de conmutación es que son mucho 
mas complejas y se tienen que tomas medidas 
adecuadas para suprimir los EMI debido a las 
conmutaciones de alta frecuencia.


FUENTES CON AISLAMIENTO ELÉCTRICO


Como se observo en la introducción a las fuentes de alimentación conmutadas, 
el aislamiento eléctrico en este tipo de fuentes se da a través de un 
transformador de aislamiento de alta frecuencia. Los transformadores presentan 
una curva característica de comportamiento denominada curva de histéresis 
(curva B-H) donde B es la densidad de flujo en el núcleo del transformador y H es 
la intensidad de flujo. En base a la curva de histéresis, las fuentes con 
aislamiento eléctrico se dividen en dos tipos.


	 a) Excitación unidireccional del núcleo (cuadrante I). Ejemplos de estos son el convertidor flyback (devidado del 

	 buck/boost) y el convertidor directo (derivado del buck).
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Figura 10-4 Representación de 
transformadores: a) bucle o lazo 
normal B-H del núcleo del transfor-
mador; b) transformador de dos 
devanados; c) circuito equivalente.

mador. Algunas de estas pérdidas limitan las capacidades operacionales de estos circuitos, y las veremos 
por separado.

Todos estos circuitos se analizan en condiciones operativas de estado permanente, y se supone que el 
condensador de filtrado en la salida es lo bastante grande (como en el capítulo 7) para permitir la premisa de 
que el voltaje de salida vo(t) M Vo (es decir, esencialmente una CC pura). El análisis se presenta sólo para el 
modo de conducción continua y el análisis del modo de conducción discontinua se deja como ejercicio.

10-4-1-3 Representación del transformador de aislamiento

Un transformador de alta frecuencia tiene que proveer aislamiento eléctrico. Sin atender las pérdidas en el 
transformador de la figura 10-4b se traza de nuevo un circuito equivalente aproximado para un transforma-
dor de dos devanados en la figura 10-4c, donde N1: N2 es la relación de vueltas del devanado del transfor-
mador, Lm es la inductancia magnetizadora referida al lado primario, y Ll1 y Ll2 son las inductancias de 
dispersión. En el transformador ideal, v1/v2 ! N1/N2 y N1i1 ! N2i2.

En un convertidor de CC-CC de modo conmutado es deseable minimizar las inductancias de disper-
sión Ll1 y Ll2 mediante un acoplamiento magnético hermético entre los dos devanados. Los elementos de 
conmutación y sus circuitos de amortiguadores tienen que absorber la energía asociada a las inductancias 
de dispersión, lo que claramente indica la necesidad de minimizar las inductancias de dispersión. Del mis-
mo modo, es deseable en un convertidor de CC-CC de modo conmutado hacer la inductancia magnetizado-
ra Lm en la figura 10-4c lo más alta posible para minimizar la corriente magnetizadora im que fluye a través 
de los interruptores, lo que aumenta sus corrientes nominales.

Es importante considerar el efecto de las inductancias de dispersión del transformador para la selección 
de interruptores y el diseño de amortiguadores. Sin embargo, estas inductancias tienen un efecto menor 
sobre las características de transferencia de voltaje del convertidor, y por tanto se dejaron de lado en el 
análisis del convertidor siguiente.

En una de las topologías de un convertidor que veremos más adelante, el convertidor flyback, el trans-
formador en realidad se planeó como inductor de dos devanados con las funciones duales de proporcionar 
almacenamiento de energía, como en un inductor, y aislamiento eléctrico, como en un transformador. Así, 
los comentarios anteriores de hacer Lm alto no aplican en esta topología. No obstante, sí se puede usar el 
circuito equivalente simplificado del transformador para propósitos de análisis.

Las consideraciones de diseño del transformador en fuentes de energía resonantes son diferentes de las 
que vimos para fuentes de energía de modo conmutado. En esos casos, las inductancias de dispersión y/o la 
inductancia magnetizadora puede servir en efecto para proporcionar conmutaciones de voltaje cero y/o 
corriente cero.

10-4 Convertidores de CC-CC con aislamiento eléctrico 269
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	 b) Excitación bidireccional del núcleo (cuadrante I y III). Para proporcionar un aislamiento eléctrico se utilizan  

	 topologías de inversores monofásicos de modo conmutado para producir una onda cuadrada de CA en la entrada 
	 del transformador de aislamiento de alta frecuencia.

	 	 De este tipo de pueden dar ejemplos como:

	 	 	 - Contrafase (push-pull).

	 	 	 - Semipuente.

	 	 	 - Puente completo.
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10-4-1-4 Control de convertidores de CC-CC con aislamiento

En las topologías de un solo interruptor, como los convertidores flyback y directo, el voltaje de salida Vo 
para una entrada dada Vd se controla con PWM de manera parecida a la que se usa para sus contrapartes no 
aisladas del capítulo 7.

En los convertidores de CC de contratase (push-pull), semipuente y puente completo, donde la sali-
da del convertidor se rectifica para producir una salida de CC, el voltaje de salida de CC Vo se controla 
mediante el método PWM, en la figura 10-5, que controla el Δ interno durante el cual todos los interrupto-
res están apagados al mismo tiempo. Esto se distingue de los métodos PWM del capítulo 7 para controlar 
convertidores de CC-CC de puente completo, y del capítulo 8 para controlar inversores monofásicos de CC 
a CA.

10-4-2  CONVERTIDORES FLYBACK (DERIVADOS
DE LOS CONVERTIDORES REDUCTORES/ELEVADORES)

Los convertidores flyback se derivan del convertidor reductor/elevador del capítulo 7, trazado de nuevo en 
la figura 10-6a. La colocación de un segundo devanado en el inductor permite el aislamiento eléctrico, 
como se muestra en la figura 10-6b.

La figura 10-7a muestra el circuito del convertidor donde el inductor de dos devanados se representa 
por su circuito equivalente aproximado. Cuando el interruptor está encendido, debido a las polaridades del 
devanado, el diodo D en la figura 10-7a adquiere la polaridad inversa. El modo de conducción de corriente 
continua en un convertidor reductor/elevador corresponde a una desmagnetización incompleta del núcleo 
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Puente completo
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Voltaje de control

Puente completo

Voltaje de dientes de sierra 
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Figura 10-5  Método PWM en convertidores de CC-CC, donde la salida del convertidor se rectifica para 
producir una salida de CC.
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10-4-1-4 Control de convertidores de CC-CC con aislamiento

En las topologías de un solo interruptor, como los convertidores flyback y directo, el voltaje de salida Vo 
para una entrada dada Vd se controla con PWM de manera parecida a la que se usa para sus contrapartes no 
aisladas del capítulo 7.

En los convertidores de CC de contratase (push-pull), semipuente y puente completo, donde la sali-
da del convertidor se rectifica para producir una salida de CC, el voltaje de salida de CC Vo se controla 
mediante el método PWM, en la figura 10-5, que controla el Δ interno durante el cual todos los interrupto-
res están apagados al mismo tiempo. Esto se distingue de los métodos PWM del capítulo 7 para controlar 
convertidores de CC-CC de puente completo, y del capítulo 8 para controlar inversores monofásicos de CC 
a CA.

10-4-2  CONVERTIDORES FLYBACK (DERIVADOS
DE LOS CONVERTIDORES REDUCTORES/ELEVADORES)

Los convertidores flyback se derivan del convertidor reductor/elevador del capítulo 7, trazado de nuevo en 
la figura 10-6a. La colocación de un segundo devanado en el inductor permite el aislamiento eléctrico, 
como se muestra en la figura 10-6b.

La figura 10-7a muestra el circuito del convertidor donde el inductor de dos devanados se representa 
por su circuito equivalente aproximado. Cuando el interruptor está encendido, debido a las polaridades del 
devanado, el diodo D en la figura 10-7a adquiere la polaridad inversa. El modo de conducción de corriente 
continua en un convertidor reductor/elevador corresponde a una desmagnetización incompleta del núcleo 
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Figura 10-5  Método PWM en convertidores de CC-CC, donde la salida del convertidor se rectifica para 
producir una salida de CC.
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Selección del núcleo del transformador en convertidores de CC-CC con aislamiento eléctrico.


Es deseable tener transformadores de potencia de poco peso y tamaño, con perdidas de potencia bajas, la idea de 
utilizar altas frecuencias de conmutación es reducir el tamaño del transformador de potencia y los componentes para 
filtrado.



5.3 CONTROL DE FUENTES DE ALIMENTACIÓN 
DE MODO CONMUTADO.


Los vol ta jes de sal ida de fuentes de 
alimentación de CC se regulan para estar dentro 
de una banda de tolerancia especificada en 
respuesta a los cambios en la carga de salida y 
los voltajes de la línea de entrada. Esto se logra 
med ian te un s i s tema de con t ro l po r 
alimentación negativa. 

Para ello, la salida del convertidor vo se 
compara con su valor de referencia vo,ref en caso 
de que exista diferencia, el amplificador produce 
un voltaje de control vc con que se ajusta la relación de trabajo del interruptor o los interruptores del convertidor.



Casos particulares.


Control de alimentación PWM de alimentación directa de voltaje.


En el control PWM de relación de trabajo directo, si se cambia el 
voltaje de entrada, se produce un error de voltaje de salida que al 
final se corrige por el control de realimentación, lo cual genera un 
desempeño dinámico lento.

Si se ajusta la relación de trabajo en forma directa a las variaciones 
en el voltaje de entrada la salida del convertidor permanecerá sin 
cambios. Esto se logra al alimentar el nivel del voltaje de entrada al 
voltaje de diente sierra.
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a)

b)
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de errores 
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de errores 
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Controla-
dor PWM
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dor PWM

Etapa de 
potencia,
con filtro
de salida

Etapa de 
potencia +

filtro de salida Figura 10-19  Regulación de 
voltaje: a) sistema de control por 
realimentación; b) sistema de 
control por realimentación 
linealizada.

transitorias. Middlebrook, Cúk y sus colegas en el California Institute of Technology [10] elaboraron una 
técnica de promediado en el espacio de estados que genera un modelo lineal de la etapa de potencia con 
filtro de salida de la figura 10-19 a para señales pequeñas de CA, linealizadas alrededor de un punto opera-
tivo de CC de estado permanente. De manera similar, el controlador PWM en la figura 10-19 a se linealiza 
alrededor de un punto de operación de CC de estado permanente. Por tanto, cada bloque en la figura 10-19 a 
se representa por una función de transferencia como la que se muestra en la figura 10-19 b, donde las peque-
ñas señales de CA se representan por “~”.

Otro método para linealizar el circuito es utilizando un modelo de promedio del interruptor PWM 
[véanse las referencias 11 y 12].

10-5-1  LINEALIZACIÓN DE LA ETAPA DE POTENCIA CON FILTRO
DE SALIDA MEDIANTE EL PROMEDIADO DEL ESPACIO
DE ESTADOS PARA OBTENER !vo(s)/ !d(s)

El objetivo del siguiente análisis es obtener una función de transferencia de señales pequeñas !vo(s)/ !d(s), 
donde !vo y !d son pequeñas perturbaciones en el voltaje de salida vo y la relación de trabajo del interruptor 
d, respectivamente, alrededor de sus valores operativos de CC de estado permanente Vo y D. Sólo se analiza 
un convertidor que opere en modo de conducción continua. El proceso es como sigue:

Paso 1 Descripción de variables de estado para cada estado de circuito. En un convertidor que 
opera en un modo de conducción continua existen dos estados: uno corresponde a la situación en 
que el interruptor está encendido y el otro en que está apagado. Existe un tercer estado durante el 
intervalo discontinuo, el cual no se considera en el siguiente análisis debido a la suposición de un 
modo de operación de conducción continua.

Durante cada estado de circuito, se describe el circuito lineal por medio del vector de variables de es-
tado x  que consiste en la corriente del inductor y el voltaje del condensador. En la descripción del circuito 
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Figura 10-28 Alimentación directa de 
voltaje: efectos en la relación de trabajo.

donde G1 es la magnitud !T1( jωcruce)! de la función de transferencia T1(s) ! Tp(s)Tm(s) en ωcruce. Por ende, 
en ω ! ωcruce, según la ecuación 10-113 y por sustitución de las ecuaciones 10-104 a 10-107 en la ecuación 
10-103,

 G
KC R G

c = =1 1

2 1 1ωcruce
 (10-114)

En el circuito de la figura 10-27b, R1 se elige en forma arbitraria y el resto de los parámetros de circui-
to se calcula como sigue, según el procedimiento del factor K ya descrito, antes de usar las ecuaciones
10-104 a 10-107 y la 10-114,

 C
G

KR
2

1

1
=

ωcruce
 (10-115)

 C C K1 2
2 1= −( )  (10-116)

 R
K

C
2

1
=

( )ωcruce
 (10-117)

Para convertidores como el flyback que operan en modo continuo quizá sea necesario usar un amplifica-
dor de errores con dos pares de polos y ceros además del polo en el origen para una correcta compensación.

10-5-4 CONTROL PWM DE ALIMENTACIÓN DIRECTA DE VOLTAJE

En el control PWM de relación de trabajo directo que se analiza en las dos secciones previas, si cambia el 
voltaje de entrada se produce un error en el voltaje de salida que al final se corrige por el control de reali-
mentación. Esto genera un desempeño dinámico lento en la regulación de la salida en respuesta a los cam-
bios en el voltaje de entrada.

Si se ajustara la relación de trabajo en forma directa para acomodar el cambio en el voltaje de entrada, 
la salida del convertidor permanecería sin cambios. Esto se logra al alimentar el nivel de voltaje de entra-
da al IC del PWM. La estrategia de conmutación de PWM es aquí muy parecida a la que se analizó respec-
to del control PWM de relación de trabajo directo, excepto por una diferencia: la rampa (y, por ende, el 
pico) de la forma de onda de dientes de sierra no permanece constante, sino varía en proporción directa al 
voltaje de entrada, como se muestra en la figura 10-28. Esto demuestra cómo un voltaje de entrada incre-
mentado (por tanto, V̂r incrementado) genera una relación de trabajo disminuida, lo que se muestra median-
te las curvas punteadas en la figura 10-28. Este tipo de control en convertidores derivados de los converti-
dores reductores (por ejemplo, en convertidores directos) da por resultado ! !v s v so d( ) ( )/  igual a cero y por 
tanto una excelente regulación inherente para los cambios en el voltaje de entrada. Lo mismo sucede con un 
convertidor flyback que opere en modo de desmagnetización completa.

Si se aplica este voltaje de alimentación directa a una fuente de alimentación de doble extremo (como de 
contratase [push-pull], semipuente, puente completo), se debe cuidar que se proporcione un equilibrio diná-
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5.4 PROTECCIÓN DE FUENTES DE ALIMENTACIÓN.


Algunos de los métodos de protección para asegurar la operación de las fuentes de alimentación conmutadas 
pretenden garantizar que el voltaje de salida estará disponible bajo casi cualquier condición.


—Arranque suave.


Este tipo de arranque se requiere por el lento incremento de la relación de trabajo y por ende del voltaje de salida 
después del encendido del voltaje de entrada.


—Protección de Voltaje.


Protección contra voltajes máximos y mínimos.


— Limitación de Corriente.


Para la protección de corriente de salida del circuito, se detecta la medición del voltaje a traves de una resistencia de 
detección. Cuando este voltaje detectado excede un umbral de compensación de temperatura de 200mv, la salida del 
amplificador de errores se pone a tierra y disminuye en forma lineal el ancho de pulsos de la salida.




VI APLICACIONES DE ACCIONAMIENTO DE MOTORES.


	 6.1 Motores de CD.

	 6.2 Motores de Inducción.

	 6.3 Motores Síncronos.


Bibliografía: Electrónica de Potencia, Mohan 3ed Capitulos 12,13, 14 y 15


6.0 Introducción:


	 Los accionamientos por motor se utilizan en un rango de potencia muy amplio, que van desde unos cuantos 
watts hasta kilowatt o inclusive megawatts. Los tipos de aplicaciones ven desde accionamientos muy precisos de 
robótica hasta los mas sencillos como accionamientos de equipo de bombeo. Dependiendo del tipo de aplicación, la 
precisión y de la potencia, se pueden utilizar accionamientos de motor de corriente continua, accionamientos de control 
por motor de inducción o accionamientos de motor síncronos. 

 

	 Un diagrama general de un sistema de control se pude observar en la figura 6.1. El tipo de proceso determina los 
requisitos para el accionamiento del motor


CAPÍTULO 12

INTRODUCCIÓN A LOS 
ACCIONAMIENTOS POR MOTOR

Fuente de alimentación

Convertidor
de electrónica

de potencia
Controlador Motor Proceso

Computadora 
de control
de proceso

Figura 12-1 Control de acciona-
mientos por motor.

12-1 INTRODUCCIÓN

Los accionamientos por motor se usan en un rango de potencia muy amplio, desde unos cuantos wats hasta 
muchos miles de kilowats, en aplicaciones que abarcan desde accionamientos muy precisos, controla-
dos por posiciones y de alto rendimiento en la robótica hasta accionamientos de velocidades variables para 
el ajuste de caudales en bombas. En todos los accionamientos en los que se controlan la velocidad y posi-
ción, se necesita un convertidor de electrónica de potencia como interconexión entre la potencia de entrada 
y el motor.

Si se necesitan más de algunos cientos de wats de potencia existen básicamente los siguientes tres tipos 
de accionamientos por motor, que analizaremos de los capítulos 13 a 15: 1) accionamientos por motor de 
CC, 2) accionamientos por motor de inducción y 3) accionamientos por motor síncronos.

Un diagrama general de bloques para el control de accionamientos por motor se muestra en la figura 
12-1. El proceso determina los requisitos para el accionamiento por motor; por ejemplo, en robótica se ne-
cesita un accionamiento de calidad servo (llamado servoaccionamiento), mientras quizá sólo se necesite un 
accionamiento de velocidad ajustable en un sistema de aire acondicionado, como veremos más adelante.

En las aplicaciones de servoaccionamientos de accionamientos por motor, el tiempo de respuesta y la 
precisión con que el motor sigue los comandos de velocidad y posición son de extrema importancia. Estos 
servosistemas que usan uno de estos accionamientos por motor requieren la realimentación de velocidad o 
posición para el control preciso, como se muestra en la figura 12-2. Además, si se usa un accionamiento de 
motor de CA, el controlador debe incorporar cierta complejidad, por ejemplo, un control orientado en cam-
po, para lograr que el motor de CA (a través del convertidor de electrónica de potencia) cumpla con los 
requisitos del servoaccionamiento.

Sin embargo, en un gran número de aplicaciones, la precisión y el tiempo de respuesta del motor para 
obedecer el comando de velocidad no son críticos. Como se muestra en la figura 12-1, existe un lazo de 
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 	 En un gran número de aplicaciones, la precisión y el tiempo de respuesta del motor para obedecer el comando de 
velocidad no son críticos. En estos casos existe un lazo de retroalimentación para controlar el proceso en el exterior del 
accionamientos del motor. Un ejemplo se presenta para un sistema de control de velocidad de un aire acondicionado.


6.1 Motores de CD. 

	 Los accionamientos por motor de CD se han utilizado para aplicaciones de control de velocidad y posición; 
aunque se ha incrementado el uso de servo-accionamientos, en aplicaciones donde casi no se requiere mantenimiento, 
aún se emplean los accionamientos de CD por su bajo costo inicial y su excelente desempeño.


	 SERVOACCIONAMIENTOS DE CD


	 En las servoaplicaciones, la velocidad y precisión de respuesta es importante. Si no fuese por las desventajas de 
tener un conmutador y escobillas, los motores de CD serían ideales para servoaccionamientos. Esto es porque el par de 
torsión Tmec se controla de forma lineal mediante el control de la corriente de armadura del motor ia.
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realimentación para controlar el proceso en el exterior del accionamiento por motor. Debido a las grandes 
constantes de tiempo asociadas al lazo de realimentación de control de proceso, no son críticos la exactitud 
del accionamiento por motor ni el tiempo de respuesta a los comandos de velocidad. Un ejemplo de uno de 
estos accionamientos por motor de velocidad ajustable se muestra en la figura 12-3 para un sistema de aire 
acondicionado.

12-2  CRITERIOS PARA LA SELECCIÓN DE COMPONENTES
DEL ACCIONAMIENTO

Como se muestra en las figuras 12-1 a 12-3, un accionamiento por motor consiste en un motor eléctrico, un 
convertidor de electrónica de potencia y posiblemente un sensor de velocidad y/o posición. En esta sección 
analizaremos en términos generales los criterios para la óptima combinación de la carga mecánica y los 
componentes del accionamiento.

12-2-1 COMBINACIÓN DE MOTOR Y CARGA

Antes de seleccionar los componentes del accionamiento, deben estar disponibles los parámetros y requisi-
tos de la carga, como su inercia, velocidad máxima, rango de velocidad y sentido de movimiento. El perfil 
del movimiento como función del tiempo, por ejemplo, como se muestra en la figura 12-4a, también debe 
estar especificado. Por medio del modelado del sistema mecánico es posible obtener un perfil del par de 
torsión de la carga. Si suponemos una carga inercial primaria con amortiguación insignificante, el perfil del 
par de torsión correspondiente al perfil de velocidad de la figura 12-4a se muestra en la figura 12-4b. El par 
de torsión requerido por la carga alcanza su pico durante la aceleración y la desaceleración.

Una manera de accionar una carga rotativa es acoplarla directamente al motor. En este acoplamiento 
directo se evitan los problemas y pérdidas asociadas con un mecanismo de engranaje. Sin embargo, el mo-
tor debe ser capaz de proporcionar pares de torsión pico en velocidades especificadas. La otra opción para 
una carga rotativa es un mecanismo de engranajes. Se tiene que usar un mecanismo acoplador, como una 
cremallera, correa y poleas, o tornillo sinfín para acoplar una carga con un movimiento lineal a un motor 
rotativo. Un accionamiento de engranaje y de tornillo sinfín se muestra en las figuras 12-5a y 12-5b, res-
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	 ACCIONAMIENTOS DE CD DE VELOCIDAD AJUSTABLE.


	 A diferencia de los servoaccionamientos, el tiempo de respuesta a comandos de velocidad y par de torsión no es 
tan crítico en accionamientos de velocidad ajustable. Por lo tanto, para el control de velocidad se emplean convertidores 
de CC-CC de modo conmutado como los visto anteriormente.


6.2 Motores de Inducción. 

	 Los motores de inducción con rotor de jaula de ardilla son las principales herramientas de la industria, debido a 
su bajo costo y su construcción resistente. Cuando se operan directamente a voltaje de línea, un motor de inducción 
trabaja casi a velocidad constante. Sin embargo por medio de convertidores de electrónica de potencia es posible variar 
la velocidad de un motor de inducción al controlar la frecuencia de alimentación. Los accionamientos para motor de 
inducción se pueden clasificar en dos grandes categorías:


	 1. Accionamientos de velocidad ajustable, se utilizan en control de procesos donde controlan la velocidad de 
ventiladores, compresores, bombas, sopladores, etc.
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13-6-1  MODELO DE FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA PARA
EL DESEMPEÑO DINÁMICO DE SEÑALES PEQUEÑAS

La figura 13-6 muestra un motor de CC que trabaja en un lazo cerrado para suministrar una velocidad o una 
posición controlada. Para diseñar el controlador apropiado que produzca un alto desempeño (alta velocidad 
de respuesta, bajo error de estado permanente y alto grado de estabilidad) es importante conocer la fun-
ción de transferencia del motor. Luego se combina con la función de transferencia del resto del sistema a 
fin de determinar la respuesta dinámica del accionamiento para cambios en la velocidad o posición desea-
das, o para un cambio en la carga. Como explicaremos más adelante, el modelo lineal sólo es válido para 
cambios pequeños donde la corriente del motor no esté limitada por el convertidor que alimenta al motor.

Para analizar el desempeño de señales pequeñas de la combinación de motor y carga alrededor de un 
punto de operación de estado permanente, las siguientes ecuaciones se escriben en términos de pequeñas 
desviaciones alrededor de sus valores de estado permanente:

 ∆ = ∆ + ∆ + ∆V e a i a it a a aR L
d
dt

( )  (13-16)

 ∆ = ∆e E ma k ω  (13-17)

 ∆ = ∆T k iT aem  (13-18)

 ∆ = ∆ + ∆ + ∆
T T B J

d
dt

WL m
m

em ω ω( )
 (según la ecuación 13-9) (13-19)

Si tomamos la transformación de Laplace de estas ecuaciones, donde las variables de Laplace representan 
sólo los valores Δ de señales pequeñas en las ecuaciones 13-16 a 13-19,
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Estas ecuaciones para la combinación de motor/carga se representan por medio de bloques de función 
de transferencia, como en la figura 13-7. Las entradas a la combinación de motor/carga en la figura 13-7 son 
el voltaje de terminal de inducido Vt(s) y el par de torsión de carga TWL(s). Al aplicar una entrada a la vez 
colocando la otra entrada en cero, el principio de superposición genera (observe que esto es un sistema li-
nealizado),
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	 2. Servoaccionamientos, por medio de un control avanzado, los motores de inducción pueden ser utilizados 
como servoaccionamientos en periféricos de computadoras, máquinas de herramientas y robótica.





Ejemplo de circuito de control de 
velocidad de lazo abierto.


a)

MotorRectifica-
dor de 
diodos

b)

MotorInversor

Inversor

(opera en 2 cuadrantes)

Convertidor 
de modo 

conmutado de 
4 cuadrantes

Rfrenado

Figura 14-20 Frenado electromagnético en 
PWM-VSI: a) frenado disipador; b) frenado 
regenerativo.

14-7-2  FACTOR DE POTENCIA DE ENTRADA Y FORMA
DE ONDA DE LA CORRIENTE

La corriente de CA de entrada consumida por el rectificador de un accionamiento PWM-VSI contiene una 
gran cantidad de armónicos, de modo parecido al rectificador que analizamos en el capítulo 5. Su forma de 
onda se muestra en la figura 14-19b para una entrada monofásica y para una trifásica. Como vimos en el 
capítulo 5, la inductancia de entrada Ls mejora en cierta medida la forma de onda de la corriente CA de 
entrada. Además, una capacitancia pequeña de enlace de CC produce una mejor forma de onda.

El factor de potencia con que opera el accionamiento a partir del sistema de suministro de energía es 
en esencia independiente del factor de potencia del motor y de la velocidad del accionamiento. Sólo es una 
función pequeña de la potencia de la carga, que mejora un poco con una potencia mayor. El factor de po-
tencia de desplazamiento (DPF) es de aproximadamente 100%, como se observa en las formas de onda de 
la corriente de entrada de la figura 14-19b.

14-7-3 FRENADO ELECTROMAGNÉTICO

Como analizamos en la sección 14-4-5, el flujo de potencia durante el frenado electromagnético va del 
motor al controlador de frecuencia variable. Durante el frenado, la polaridad de tensión a través del conden-
sador del bus de CC permanece igual que en el modo de trabajo. Por tanto, se invierte el sentido de la co-
rriente del bus CC hacia el inversor. Como el sentido de la corriente a través del puente del rectificador de 
diodos que se usa normalmente en accionamientos de PWM-VSI no se puede invertir, debe aplicarse algún 
mecanismo para manejar esta energía durante el frenado; de lo contrario, la tensión del bus de CC puede 
alcanzar niveles destructivos.

Una manera de alcanzar esta meta es activar una resistencia en paralelo con el condensador del bus de 
CC, como se muestra en la figura 14-20a, si la tensión del condensador excede el nivel programado, a fin 
de disipar la energía de frenado.

Una técnica de energía eficiente es usar un convertidor de cuatro cuadrantes (del modo conmutado o un 
convertidor de tiristores conectados espalda con espalda) en el frente en lugar del rectificador de puente de 
diodos. Esto permitiría alimentar la energía recuperada de la inercia de motor/carga de regreso al sistema de 
suministro de energía, como se muestra en la figura 14-20b, pues la corriente a través del convertidor de cua-
tro cuadrantes con que se crea una interfaz con el sistema de suministro de energía puede invertir su sentido. 
Esto se llama frenado regenerativo, pues la energía recuperada no se desperdicia. La decisión de emplear el 
frenado regenerativo y no el frenado disipador depende del costo de los equipos adicionales respecto de los 
ahorros de energía y la operación del factor de potencia unitario según el sistema de suministro de energía.

14-7-4  CONTROL DE VELOCIDAD AJUSTABLE
DE LOS ACCIONAMIENTOS PWM-VSI

En los accionamientos VSI (PWM y de onda cuadrada), la velocidad se controla sin lazo de realimentación 
de velocidad, donde puede existir un lazo de realimentación de actuación más lenta a través del controlador 

14-7 Accionamientos PWM-VSI de frecuencia variable 371
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Motor

Entrada
de CA

Limitador 
de Vd
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de tensión

Vd  medido

Compensación
de deslizamiento Rectificador

Inversor
Controlador 

PWM

Circuito 
limitador

de corriente

Figura 14-21 Circuito de control de 
velocidad. No se mide la velocidad del motor.

Figura 14-22 Frecuencia de 
conmutación contra frecuencia 
fundamental.

del procesador, como explicaremos en el capítulo 12. La figura 14-21 muestra un control de este tipo. La 
frecuencia f de las tensiones de salida del inversor se controla por la señal de referencia de velocidad de 
entrada ωref. En la figura 14-21 se modifica el comando de entrada ωref para proteger y mejorar el desempe-
ño, como veremos más adelante, y se calculan las entradas de control requeridas (ωs o señales f y Vs) al 
controlador PWM. El controlador PWM se elabora mediante componentes analógicos, como vimos en el 
capítulo 8 y lo indica la figura 14-19b. Las señales de control (por ejemplo, va,control) se calculan a partir de 
las señales f y Vs, y al conocer Vd y V̂tri.

Como mencionamos en el capítulo 8, se debe usar un PWM síncrono. Esto requiere que la frecuencia 
de conmutación varíe en proporción a f. Para mantener la frecuencia de conmutación cerca de su valor 
máximo, hay saltos en mf y por ende en fs conforme disminuye f, como se muestra en la figura 14-22. Para 
impedir fluctuaciones en frecuencias donde ocurren saltos, se debe proporcionar histéresis. IC digitales, 
como el HEF5752V, que incorporan muchas de las funciones del controlador PWM ya descrito, están co-
mercialmente disponibles.

Para la protección y una mejor precisión de velocidad se puede usar la realimentación de corriente y 
tensión. Estas señales se requieren de todos modos para el arranque/paro del accionamiento, para limitar la 
corriente máxima a través del accionamiento durante la aceleración/desaceleración o en condiciones de 
cargas pesadas y para limitar la tensión del enlace de CC durante el frenado del motor de inducción. Debido 
al deslizamiento, el motor de inducción trabaja con una velocidad más baja que la velocidad síncrona. Es 
posible compensar en forma aproximada esta velocidad de deslizamiento que aumenta con el par de torsión 
sin medir la velocidad real. Además, se requiere un refuerzo de tensión para velocidades más bajas. A fin 
de cumplir con estos objetivos se mide la tensión del enlace de CC Vd a través del condensador. Para repre-
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Los controles para los servoaccionamientos de motor de inducción son mas complejos ya que debe responder manera 
rápida y precisa al comando del par de torsión sin oscilación en todas las velocidades, incluso en reposo, pues estos 
accionamientos sirven para el control de posiciones. Este control se realiza mediante calculo orientados en el campo y 
basados en vectores de espacio de lo que deben ser las corrientes de estator del motor.
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Figura 14-23 Control 
orientado por campo 
para un servoacciona-
miento por motor de 
inducción.

tores de inducción para servoaccionamientos. En el servoaccionamiento, el par de torsión desarrollado por 
el motor debe responder de manera rápida y precisa al comando del par de torsión sin oscilación en todas 
las velocidades, incluso el reposo, pues estos accionamientos sirven para el control de posiciones.

El control de servoaccionamientos para motores de inducción se realiza normalmente por medio de 
cálculos orientados en el campo y basados en vectores de espacio de lo que deben ser las corrientes de es-
tatores del motor de inducción para proporcionar un par de torsión electromagnético Tem igual al comando 
de par de torsión especificado por el regulador de velocidad. En estos cálculos se necesita un modelo del 
motor de inducción; así, los parámetros del motor deben estar conectados en el modelo en el bloque del 
calculador Is que se muestra en la figura 14-23. Muchos de estos modelos dependen del conocimiento pre-
ciso de la resistencia del rotor Rr. Como la resistencia de cobre varía 40% cuando la temperatura varía 
100%, no es fácil saber esto durante la operación del motor. La mayoría de estos modelos también necesita 
información de la velocidad real, aunque en realidad esto no es una restricción grave, pues la velocidad se 
mide de todas maneras en el servoaccionamiento. A menudo se utiliza el control adaptivo con estimación 
de parámetros.

Como se muestra en la figura 14-23, el controlador orientado en el campo calcula las corrientes trifá-
sicas de referencia que el convertidor de potencia debe alimentar al motor. Un inversor VSI (CR-VSI) de 
corriente regulada, como vimos en el capítulo 8, se puede utilizar donde las señales de control del interrup-
tor del inversor se obtengan mediante la comparación de las corrientes de referencia con las corrientes 
reales de fase medidas.

14-8 ACCIONAMIENTOS VSI DE ONDA CUADRADA Y FRECUENCIA VARIABLE

El esquema de este tipo de accionamientos se mostró en la figura 14-18b. El inversor trabaja en modo de 
ondas cuadradas, lo cual produce una tensión neutral de fase a motor, como lo muestra la figura 14-24a. Con 
la operación del inversor de ondas cuadradas que describimos en el capítulo 8, cada interruptor del inversor 
está encendido para 180!, y un total de tres interruptores están encendidos en cualquier momento. La forma 
de onda resultante de la corriente del motor también se muestra en la figura 14-24b. Como el inversor tra-
baja en modo de ondas cuadradas, la magnitud de las tensiones del motor se controla mediante el control de 
Vd en la figura 14-18b por medio de un convertidor de frecuencia de línea y controlado por fases.

Los armónicos de tensión en la salida del inversor disminuyen cuando V1/h con h "  5, 6, 11, 13, …, 
donde V1 es la tensión de fase a neutro de frecuencia fundamental. Debido a las magnitudes considerables 
de armónicos de orden bajo, las corrientes armónicas calculadas según la ecuación 14-47 son significativas. 
Estas corrientes armónicas producen un rizo de par de torsión grande que puede generar rizos de velocidad 
problemáticos en velocidades bajas de operación.
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6.3 Motores Síncronos. 
	 

	 Los motores síncronos se usan como servoaccionamientos en aplicaciones como equipos periféricos de 
computadoras, robótica y accionamiento de velocidad ajustable como bombas de calor moduladas, ventiladores 
grandes y compresores. En aplicaciones de baja potencia (pocos kwatts) se utilizan motores síncronos de imanes 
permanentes. A estos motores también se les conoce como motores de CC sin escobillas o motores electrónicamente 
conmutados.
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Figura 15-7 Accionamiento LCI: 
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idealizadas.
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Figura 15-8 Controlador 
de accionamiento LCI.

una señal de CC proporcional a la velocidad instantánea del rotor. Al mantener constantes If y tapagado, se 
compara la velocidad real con la de referencia, como se muestra en la figura 15-8. La señal amplificada de 
errores determina la referencia de Id. Si el Id real es menor que su referencia, el convertidor de línea aumen-
ta la tensión de CC aplicada al enlace, lo que aumenta Id y, por ende, el par de torsión producido por el 
motor. En respuesta al Tem incrementado, sube la velocidad del motor. Con base en Id y la información ob-
tenida de las formas de onda de la tensión de terminales medida, se proporcionan los pulsos de disparo a las 
compuertas de los tiristores del inversor de carga de modo que se mantenga constante tapagado.
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una señal de CC proporcional a la velocidad instantánea del rotor. Al mantener constantes If y tapagado, se 
compara la velocidad real con la de referencia, como se muestra en la figura 15-8. La señal amplificada de 
errores determina la referencia de Id. Si el Id real es menor que su referencia, el convertidor de línea aumen-
ta la tensión de CC aplicada al enlace, lo que aumenta Id y, por ende, el par de torsión producido por el 
motor. En respuesta al Tem incrementado, sube la velocidad del motor. Con base en Id y la información ob-
tenida de las formas de onda de la tensión de terminales medida, se proporcionan los pulsos de disparo a las 
compuertas de los tiristores del inversor de carga de modo que se mantenga constante tapagado.
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una señal de CC proporcional a la velocidad instantánea del rotor. Al mantener constantes If y tapagado, se 
compara la velocidad real con la de referencia, como se muestra en la figura 15-8. La señal amplificada de 
errores determina la referencia de Id. Si el Id real es menor que su referencia, el convertidor de línea aumen-
ta la tensión de CC aplicada al enlace, lo que aumenta Id y, por ende, el par de torsión producido por el 
motor. En respuesta al Tem incrementado, sube la velocidad del motor. Con base en Id y la información ob-
tenida de las formas de onda de la tensión de terminales medida, se proporcionan los pulsos de disparo a las 
compuertas de los tiristores del inversor de carga de modo que se mantenga constante tapagado.
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