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las tres, por todo el apoyo y cariño que me habéis dado y que sé, que me daréis
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Resumen

En el pasado, viv́ıamos en una sociedad que se mov́ıa principalmente gracias al
consumo de los combustibles fósiles. Sin embargo, dicho consumo crece de manera
exponencial en prácticamente todos los sectores y, sin un cambio de tendencia, el
nivel de emisiones de gases de efecto invernadero tendrá consecuencias climáti-
cas desastrosas para el planeta. En concreto, el transporte es uno de los sectores
que más contribuye al incremento del calentamiento global y a las emisiones de
gases de efecto invernadero. Por lo tanto, la sociedad, la comunidad cient́ıfica y
la industria están adquiriendo un importante compromiso en la lucha contra el
cambio climático. En este contexto, se ha endurecido el marco regulatorio de los
veh́ıculos de combustión, favoreciendo la producción y la venta de los veh́ıculos
eléctricos. Estos veh́ıculos requieren de nuevos sistemas de propulsión eléctricos,
libres de combustibles fósiles, menos contaminantes y más eficientes. Dichos sis-
temas se componen, por lo general, de un pack de bateŕıas, un convertidor de
potencia y una máquina eléctrica que, en su conjunto, se encargan de generar la
potencia necesaria para proporcionar la tracción a las ruedas del veh́ıculo. En la
actualidad, existen distintas tecnoloǵıas para todos estos elementos y la comu-
nidad cient́ıfica y la industria se centran en la investigación y el desarrollo de
las mejores soluciones que hacen que estos sistemas sean tecnológicamente más
eficientes, compactos, seguros y fiables.

Uno de los problemas recurrentes a los que se enfrentan los sistemas de propulsión
y que está siendo investigado ampliamente en la actualidad es la tensión de modo
común (common-mode voltage, CMV). Esta tensión produce serios problemas en
los motores cuando son accionados por convertidores de potencia que se contro-
lan con estrategias de modulación basadas en PWM (modulación por ancho de
pulso). En concreto, los patrones de conmutación de los dispositivos producen
formas de onda de tensión desequilibradas que oscilan a altas frecuencias y ha-
cen que se produzca una forma de onda de CMV perjudicial para el sistema de
propulsión. Entre los principales problemas que derivan de esta tensión destacan
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las corrientes parásitas que circulan a través de los rodamientos, el deterioro del
aislamiento del devanado del estátor y las interferencias electromagnéticas. To-
dos estos problemas, en su conjunto, pueden provocar un mal funcionamiento del
motor o incluso un fallo total del sistema de propulsión. Por otro lado, se puede
constatar que, de no buscarse una solución adecuada, éstos problemas se harán
más frecuentes en los próximos años.

En la actualidad, los fabricantes de veh́ıculos eléctricos están comenzando a desa-
rrollar nuevas soluciones basadas en packs de bateŕıas que operen a tensiones más
elevadas (sistemas de 800 V). Además, la necesidad de mejorar los sistemas de
propulsión (en términos de densidad de potencia, eficiencia, respuesta dinámica,
etc.) también hace necesario aumentar la velocidad de operación de las máquinas
eléctricas. Sin embargo, un aumento de la velocidad de operación de las máquinas
requiere de convertidores de potencia que conmuten a frecuencias más elevadas.
Por ello, los fabricantes comienzan a apostar por la incorporación de semicon-
ductores de potencia de alto ancho de banda que permitan conmutar a mayores
frecuencias de operación. La desventaja de estos nuevos cambios de tendencia que
siguen los fabricantes es que un aumento de la tensión de las bateŕıas o un aumen-
to de la frecuencia de conmutación de los semiconductores de potencia pueden
agravar las formas de onda de la CMV y, por lo tanto, empeorar los problemas
derivados de esta tensión tan problemática.

Considerando lo anterior, en esta tesis doctoral se propone y se analiza deta-
lladamente un nuevo convertidor de potencia junto con una nueva estrategia de
modulación cuyo objetivo sea, por un lado, la reducción de la CMV y, por otro
lado, que no se penalice el resto de prestaciones de los sistemas de propulsión
embarcados en los veh́ıculos eléctricos actuales. En particular, como la tendencia
seguida por los fabricantes, en lo que se refiere al convertidor de potencia, sigue
siendo utilizar el inversor trifásico de dos niveles, conocido comúnmente como
voltage-source inverter (VSI), en esta tesis se ha propuesto una nueva variante
de este inversor, denominada ZVR-D2. Este inversor consta de dos puentes rec-
tificadores de diodos para desacoplar el convertidor del motor cuando la técnica
de modulación utiliza los vectores de tensión nulos. Al mismo tiempo, se utilizan
diodos de fijación (clamping) para proporcionar a la máquina eléctrica el valor
de CMV deseado, reduciendo, aśı, esta tensión parásita.

El enfoque que se ha seguido para desarrollar esta tesis doctoral ha sido, en primer
lugar, realizar una revisión exhaustiva del estado de la tecnoloǵıa, tanto de los
problemas derivados de la CMV como de sus principales soluciones, además de
las alternativas de topoloǵıas de convertidor y técnicas de modulación que existen
para reducir esta tensión. En segundo lugar, y para evaluar el rendimiento del
convertidor ZVR-D2 propuesto, se han llevado a cabo varias simulaciones que
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permiten, por un lado, analizar detalladamente sus prestaciones y, por otro lado,
permiten compararlo frente a otras soluciones existentes que han sido previamente
propuestas por otros autores. Por último, se ha desarrollado un prototipo de
inversor de automoción a escala para validar experimentalmente el concepto de
la reducción de la CMV sobre la topoloǵıa de convertidor propuesta.

A partir de los resultados obtenidos se demuestra el alto desempeño de la so-
lución propuesta en comparación con el VSI convencional, logrando reducir la
CMV y, al mismo tiempo, buscando un equilibrio entre el resto de prestaciones
del convertidor de potencia. Se demuestra que una reducción de la CMV conlleva
un ligero empeoramiento de otros parámetros, tales como la eficiencia del conver-
tidor o la distorsión armónica de la corriente entregada al motor. Sin embargo,
se demuestra que en función de la estrategia de modulación se puede ajustar la
mejora o el empeoramiento de todas estas prestaciones, e incluso operar emplean-
do únicamente el VSI convencional, si se desea. De hecho, la migración del VSI
convencional al nuevo convertidor ZVR-D2 es simple y puede producir beneficios,
ya que se pueden explotar grados de libertad adicionales que permiten resolver
grandes problemas de fiabilidad en los sistemas de propulsión actuales.
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Laburpena

Azken urteotan, nagusiki erregai fosilak erabiliz mugitu den gizarte batetan bizi
izan gara. Hala ere, esponentzialki handitu da erregai horien kontsumoa sektore
gehienetan. Tendentzia hori ez bada iraultzen ondorio klimatiko izugarriak sor-
tuko dira planetan. Hain zuzen ere, garraioa da beroketa globalean eragiten duen
sektoreetako bat. Hori dela eta, bai gizarteak, eta baita ere komunitate zientifi-
koak eta industriak konpromiso handia hartu dute aldaketa klimatikoaren aurka.
Testuinguru horretan, erregai fosilak darabiltzaten ibilgailuen erregulazio mar-
koa gogortu egin da, ibilgailu elektrikoen erabilera eta salmenta sustatuz. Zentzu
horretan, propultsio elektrikorako sistema berriak dira beharrezko, erregai fosi-
letatik libre direnak, kutsadura gutxiago sortzen dutenak eta eraginkorragoak
direnak. Oro har, sistema horiek bateria-pack batek, potentzia-bihurgailu ba-
tek eta makina elektriko batek osatzen dute. Osotasunean, ibilgailuaren gurpilak
higitzeko potentzia emateaz arduratzen dira sistema horiek. Gaur egun, tekno-
logia ezberdinak daude, eta komunitate zientifikoa eta industria soluzio onenak
ikertzen eta garatzen dituzte sistema horiek eraginkorragoak, konpaktoagoak, se-
guruagoak eta fidagarriagoak izan daitezen.

Modu komuneko tentsioa (CMV, Common Mode Voltage) da gaur egun ikertzen
ari diren propultsio-sistemek aurre egin behar duten problemetako bat. PWM
bidezko modulazio-estrategien bidez kontrolatutako motor elektrikoetan arazo
larriak sortzen ditu tentsio horrek. Hain zuzen ere, gailu erdieroaleen konmutazio-
patroiek tentsio ez-orekatuak sortzen dituzte, maiztasun altuetan oszilatzen dute-
nak eta propultsio-sistemarako kaltegarria den CMV uhinak sortzen dituztenak.
Tentsio horrekin erlazionatutako arazo nagusiak hurrengoak dira: errodamen-
duetan zehar zirkulatzen duten korronte parasitoak, estatorreko harilkatuaren
isolamenduaren hondatzea eta interferentzia elektromagnetikoak. Arazo horiek
guztiek motorraren funtzionamendu ez-egokia sor dezakete, edota propultsio-
sistemaren hutsegite totala. Bestalde, baiezta daiteke soluzio egokirik aurkitu
ezean arazo horiek gero eta arruntagoak bilakatuko direla hurrengo urteetan.
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Gaur egun, ibilgailu elektrikoen fabrikatzaileek tentsio altuetan (800 V-etara arte)
lan egiten duten bateriak ezartzen hasi dira. Horrez gain, potentzia-dentsitatea,
eraginkortasuna eta erantzun dinamikoa bezalako ezaugarriak hobetu behar dire-
nez, beharrezkoa da makina elektrikoen biraketa-abiadura handitzea. Ondorioz,
maiztasun altuagoetan lan egiten duten potentzia-bihurgailuak erabili behar dira.
Hori dela eta, banda zabalera handiko gailu erdieroaleen erabilera hedatzen ari
da fabrikatzaileen artean, kommutazio-maiztasun altuetan lan egin ahal izateko.
Aldaketa horiek guztiek arazoak sortzen dituzte, CMV tentsioaren uhin-formak
gaizkiagotzen dituztelako, hain problematikoa den tentsio honen ondorio kalte-
garriak okerragotuz.

Aurreko guztia kontuan hartuta, potentzia-bihurgailu berri bat proposatu eta az-
tertzen da doktore-tesi honetan. Alde batetik, CMVa murriztea du helburu bihur-
gailu horrek. Bestalde, propultsio-sistemaren bestelako prestazioak ez kaltetzea
du helburu. Hain zuzen ere, fabrikatzaileek hiru fase eta bi mailako inbertsoreak
(VSI, Voltage Source Inverter) erabiltzearen alde jarraitzen dutenez, inbertsore
horren aldaera bat proposatu da tesi honetan, ZVR-D2 izena eman zaiona. Bi
diodo-zubi errektifikadore ditu bihurgailuak, eta horien funtzioa da bihurgailua
motorretik desakoplatzea modulazio-teknikak bektore nuloak ezartzen dituenean.
Aldi berean, finkatze-diodoak (clamping) erabiltzen dira makina elektrikoan nahi
den CMV balioa ezarteko, tentsio parasitoa murriztuz.

Hurrengo ikuspegia jarraitu da tesia egiterakoan. Lehendabizi, artearen egoera-
ren azterketa sakona gauzatu da, bai CMVak sortzen dituen arazoei dagokienez
eta baita soluzioei dagokienez ere. Gainera, tentsio hori murrizteko baliagarriak
diren potentzia-bihurgailuen topologiak eta modulazio-teknikak ere aztertu dira.
Bigarrenik eta proposatutako ZRV-D2 bihurgailuaren errendimendua ebaluatze-
ko, hainbat simulazio gauzatu dira. Horrela, posible izan da bihurgailuaren pres-
tazioak aztertzea eta literaturan beste autore batzuk proposatutako soluzioekin
konparatzea. Azkenik, automozioko inbertsore baten prototipoa eraiki da eskalan
CMVa murriztea ahalbideratzen duen kontzeptu hori balioztatzeko.

Lortutako emaitzetatik frogatu da oso funtzionamendu egokia duela proposa-
tutako soluzioak VSI arruntarekin konparatuz gero, CMVa murriztuz eta, aldi
berean, bihurgailuaren bestelako prestazioetan oreka bat lortuz. CMVa murriz-
teak bestelako parametro batzuk pixka bat kaxkartzen dituela frogatu da, hala
nola eraginkortasuna edota motorraren korrontearen distortsio harmonikoa. Hala
ere, frogatu da aukeratutako modulazio-teknikaren arabera posible dela prestazio
horiek doi daitezkeela, eta baita ere, egoeraren arabera, VSI arrunta bezala fun-
tzionatzea, horrela nahi izanez gero. Izan ere, VSItik soluzio berrirako migrazioa
sinplea da eta onurak ekar ditzake, bere askatasun-mailak erabil daitezkeelako
fidagarritasun-arazo nabarmenei soluzioa emateko.



Abstract

Until recently, we have been living in a society mainly driven by the consumption
of fossil fuels. However, this dependence is growing exponentially in most sectors
and, unless the trend changes, the level of greenhouse gas emissions will have di-
sastrous climate consequences for the planet. Specifically, transport is one of the
sectors that contributes most to the increase in global warming and greenhouse
gas emissions. Therefore, society, the scientific community, and industry are ac-
quiring an important commitment in the battle against climate change. In this
context, the regulatory framework for combustion vehicles has been tightened,
favoring the production and sale of electric vehicles. These vehicles require new
electric propulsion systems, free of fossil fuels, less polluting, and more efficient.
Such systems are generally made up of a battery pack, a power converter, and
an electrical machine. Together, they generate the necessary power to provide
traction to the vehicle’s wheels. Currently, there are different technologies for all
these elements, and the scientific community and industry are focused on research
and development of the best solutions that make these systems technologically
more efficient, compact, safe, and reliable.

One of the recurring problems facing propulsion systems, which are currently
being extensively researched, is the issue of common-mode voltage (CMV). This
voltage produces serious problems in motors driven by power converters that are
controlled with pulse-width modulation (PWM)-based strategies. Specifically, the
switching patterns of the power devices produce unbalanced voltage waveforms
that oscillate at high frequencies, thus causing a CMV waveform that is harmful to
the propulsion system. Among the main problems that derive from this voltage
are the leakage currents that circulate through the bearings, the deterioration
of the insulation of the stator winding, and electromagnetic interferences. All
of these problems, taken together, can lead to poor motor performance or even
complete powertrain failure. Moreover, if an adequate solution is not found, these
problems will become more frequent in the next few years.
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Nowadays, electric vehicle manufacturers are beginning to develop new solutions
based on battery packs that operate at higher voltages, i.e. 800 V, instead of the
traditional 400 V systems. In addition, the need to improve propulsion systems
(in terms of power density, efficiency, dynamic response, etc.) makes it necessary
to increase the operational speed of electric motors. However, an increase in
speed requires power converters that switch at higher frequencies. For this reason,
manufacturers are resorting to wide-bandgap power semiconductors that allow
switching at higher operating frequencies. The drawback is that an increase in
battery voltage or an increase in the switching frequency of power semiconductors
can aggravate the waveforms of the CMV and, therefore, worsen the issues derived
from this highly problematic voltage.

Considering the above, in this doctoral thesis, a new power converter is proposed
and analyzed in detail together with a new modulation strategy. This converter
seeks, on the one hand, the reduction of the CMV and, on the other hand, that
the rest of the benefits of the on-board propulsion systems in current electric
vehicles are not hindered. Specifically, as the trend followed by manufacturers, in
regard to the power converter, is still to use the two-level three-phase inverter,
commonly known as voltage-source inverter (VSI), in this thesis a new variant
of this inverter, called ZVR-D2, has been proposed. This inverter consists of two
diode rectifier bridges to decouple the converter from the motor when the mo-
dulation technique uses zero voltage vectors. At the same time, clamping diodes
are used to provide the electric motor with the desired CMV value, thus reducing
this undesired voltage.

The approach followed to develop this doctoral thesis has been, in the first place,
conduct an exhaustive review of the state of the technology, both of the problems
derived from the CMV and of its main solutions. In addition, It has been re-
viewed the existing alternative converter topologies and modulation techniques
to reduce this voltage. Secondly, and to evaluate the performance of the propo-
sed ZVR-D2 converter, several simulations have been carried out that allow, on
the one hand, to analyze its performance in detail and, on the other hand, to
compare it with other existing solutions that have been previously proposed by
other authors. Finally, an automotive-scale inverter prototype has been develo-
ped to experimentally validate the concept of CMV reduction over the proposed
converter topology.

From the results obtained, the high performance of the proposed solution is de-
monstrated in comparison with the conventional VSI, bringing about a significant
CMV reduction and, at the same time, finding a balance between the remaining
features of the power converter. It is shown that a reduction of the CMV leads to
a slight worsening of other parameters, such as the converter efficiency or the har-
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monic distortion of the current delivered to the motor. However, it is shown that,
depending on the modulation strategy, it is possible to adjust the improvement
or deterioration of all these features, even operates using only the conventional
VSI, if desired. In fact, migrating from the conventional VSI to the new ZVR-D2
converter is simple and can be beneficial as additional degrees of freedom can be
exploited to solve major reliability problems in today’s powertrains.



xii Abstract



Contenido

Resumen | Laburpena | Abstract iii

Lista de Figuras xix

Lista de Tablas xxvii

Lista de Acrónimos xxix
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1.1 Contexto de la ĺınea de investigación . . . . . . . . . . . . . . . . . 3

1.2 Introducción a la temática de la tesis: el veh́ıculo eléctrico . . . . . 6
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2.3.2 Índice de modulación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58
2.3.3 Frecuencia de conmutación . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59
2.3.4 Velocidad de conmutación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

2.4 Cuantificación de la CMV: figuras de mérito . . . . . . . . . . . . . 62
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2.5.1 Interferencia electromagnética (EMI) . . . . . . . . . . . . . 66
2.5.2 Daños en el aislamiento del bobinado de la máquina . . . . 67
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7.4 Ĺıneas futuras de investigación . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 273

V Anexos 275

A Tensión de modo común en aplicaciones fotovoltaicas y topo-
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en los veh́ıculos eléctricos. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

1.9 Ejemplo de convertidor de potencia trifásico certificado para au-
tomoción: modelo HybridPACK Drive del fabricante Infineon. . . . 22
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datos recientes de la empresa del sector automoviĺıstico ZF. . . . . 28
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2.7 Estados de conmutación y niveles de la CMV asociados a la técnica
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3.7 Evolución de las figuras de mérito de la CMV al variar el número

de fases del convertidor. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
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3.14 Topoloǵıas trifásicas de dos niveles con desacoplamiento AC. . . . 120
3.15 Topoloǵıa de convertidor de potencia ZVR-D2. . . . . . . . . . . . 122
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res activos y nulos en la topoloǵıa ZVR-D2. . . . . . . . . . . . . . 176



Lista de Figuras xxiii

5.2 Representación de las corrientes y tensiones de los dispositivos co-
nectados a la fase A del convertidor ZVR-D2 durante la aplicación
de los vectores V0∗ y V3. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 179

5.3 Representación de las corrientes y tensiones de los dispositivos co-
nectados a la fase A del convertidor ZVR-D2 durante la aplicación
de los vectores V2 y V7∗ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 180

5.4 Corrientes y tensiones de los dispositivos conectados a la fase A
del convertidor ZVR-D2 durante la aplicación de la secuencia de
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5.6 Incremento de las pérdidas de potencia de conducción, conmuta-
ción y totales cuando se compara el convertidor ZVR-D2 con el
VSI convencional. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 184

5.7 Dinámica de la temperatura de los distintos tipos de dispositivos
que incorpora el convertidor ZVR-D2. . . . . . . . . . . . . . . . . 187

5.8 Rizado de la tensión de los condensadores del bus DC del conver-
tidor ZVR-D2 para las técnicas de modulación analizadas. . . . . . 191

5.9 Rizado de la corriente de los condensadores del bus DC del con-
vertidor ZVR-D2 para las técnicas de modulación analizadas. . . . 192

5.10 Error producido al generar la tensión de referencia mediante los
vectores de tensión disponibles en SV-PWM. . . . . . . . . . . . . 193

5.11 Rizado de la corriente a la salida del convertidor ZVR-D2 para las
técnicas de modulación analizadas. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 194

5.12 Ejemplo de distorsión de la corriente en la carga cuando se acercan
los armónicos de la frecuencia de conmutación a la componente
fundamental. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 195

5.13 Distorsión armónica total de la corriente de salida en el convertidor
ZVR-D2 para las técnicas de modulación analizadas. . . . . . . . . 196

5.14 Eficiencia del convertidor ZVR-D2 para las técnicas de modulación
analizadas. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 197
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6.19 Índice de modulación en amplitud, eficiencia y pérdidas de enerǵıa
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con varias técnicas de modulación. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 189

6.1 Principales componentes del prototipo de convertidor ZVR-D2. . . 222
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EON Enerǵıa de encendido de un dispositivo (J)
ESL Inductancia parásita serie de un condensador (H)
ESR Resistencia parásita serie de un condensador (Ω)

fm Frecuencia fundamental / frecuencia eléctrica de un motor (Hz)
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Ma Índice de modulación en amplitud (-)
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Ptot Pérdidas totales (W)
Px Solución preventiva x

RDS,on Resistencia en conducción de un MOSFET (Ω)
RDf Resistencia equivalente de cada diodo de clamping del

convertidor ZVR-D2 (Ω)
RDr Resistencia equivalente de cada diodo del puente rectificador

del convertidor ZVR-D2 (Ω)
RF Resistencia de conducción de un diodo (Ω)
Rg Resistencia de puerta (Ω)

Rgoff Resistencia de puerta para el apagado (Ω)
Rgon Resistencia de puerta para el encendido (Ω)
Rload Resistencia de la carga (Ω)
rpp Rizado normalizado de la tensión del bus DC (Vpp)
Rs Tasa de transmisión (Bd)

RSW Resistencia equivalente de cada switch
de desacoplamiento del convertidor ZVR-D2 (Ω)
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VDC,max Tensión máxima del condensador del bus DC (V)
vds Tensión drenador-fuente de un MOSFET (V)
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Caṕıtulo 1

Introducción

1.1 Contexto de la ĺınea de investigación

El trabajo de investigación que ha dado como resultado esta tesis doctoral se
ha desarrollado en el Grupo de Investigación en Electrónica Aplicada (APERT,
Aplied Electronics Reseach Team) del departamento de Tecnoloǵıa Electrónica de
la Universidad del Páıs Vasco/Euskal Herriko Unibertsitatea (UPV/EHU). Las
actividades de investigación de este grupo se enmarcan, principalmente, en las
siguientes ĺıneas:

p Circuitos reconfigurables y sistemas en un único chip (SoC), la
cual se orienta al desarrollo de sistemas digitales optimizados para lógica
reconfigurable. Para ello se emplean FPGAs de nueva generación y de alta
capacidad con el fin de integrar estos sistemas en un único circuito inte-
grado. Además, con el objetivo de contribuir a la mejora de los niveles de
seguridad y fiabilidad en los sistemas electrónicos, las técnicas de reconfi-
guración parcial y las técnicas de tolerancia a fallos son objeto de investi-
gación. Por último, también existe una subĺınea de investigación basada en
los circuitos digitales de comunicación para la industria 4.0.

p Circuitos de potencia y control para convertidores de enerǵıa, la
cual está orientada al diseño y estudio de convertidores de potencia para la
generación, conversión, almacenamiento y transmisión de enerǵıa eléctrica.
En sus inicios, en esta ĺınea se trabajó con topoloǵıas de convertidores nove-
dosas como los convertidores matriciales y en distintos aspectos del aprove-
chamiento de fuentes de enerǵıas renovables como la enerǵıa minieólica, el
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control de microredes eléctricas, aśı como en la transmisión y distribución
en corriente continua. Estas actividades fueron evolucionando para conver-
ger en lo que es, en estos momentos, la ĺınea de investigación principal: la
electrónica para el sistema de propulsión del veh́ıculo eléctrico.

En esta última, en la que se enmarca la actividad investigadora de la pre-
sente tesis, se desarrollan mejoras en las prestaciones (en términos de rendi-
miento, fiabilidad, densidad de potencia, calidad de las señales sintetizadas,
etc.) de los convertidores de potencia utilizados en el sistema de propulsión
del veh́ıculo eléctrico. Además de otros aspectos, son objeto de investiga-
ción las técnicas de diseño optimizado de los convertidores de potencia, los
circuitos de disparo de los semiconductores, las topoloǵıas avanzadas de
convertidores de potencia, aśı como sus técnicas de control, modulación y
refrigeración. Todo ello unido al uso de semiconductores de banda ancha
(WBG, wide-bandgap) con el fin de explotar el elevado potencial de estos
dispositivos.

Además, y en consonancia con esta última ĺınea de investigación, las tareas rea-
lizadas dentro de la actividad investigadora de la presente tesis han contribuido
al desarrollo de los siguientes proyectos:

p Diseño y desarrollo de módulos de potencia integrados
(POWINMOD).

Referencia: Art. 83 LOU - programa ETORGAI

Empresa -
financiadora:

Fagor Electrónica S. Coop.

Entidades
participantes:

Universidad del Páıs Vasco (UPV/EHU)

Duración,
desde:

Diciembre
2015

hasta:
Mayo
2018

Cuant́ıa: 241.998 e

Investigador
principal:

Jon Andreu Larrañaga
Número de
investigadores:

(en A7PERT)

El objetivo principal de este proyecto ha sido diseñar, fabricar y testear
módulos de potencia. Dichos módulos deb́ıan incorporar una funcionalidad
eléctrica y, además, proporcionar inherentemente una solución a sus aspec-
tos térmicos, mecánicos, electromagnéticos y de seguridad, facilitando su
montaje y uso final por los clientes.

Algunos de los puntos en común entre este proyecto y la presente tesis han
sido la revisión de los conceptos de diseño asociados al bus de continua y
el desarrollo de tarjetas de adaptación para controlar las señales de disparo
de los dispositivos semiconductores.
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p Desarrollo de Tecnoloǵıas Fotovoltaicas Avanzadas (ENSOL).

Referencia: KK-2018/00040 - programa ELKARTEK

Entidad -
financiadora:

Eusko Jaularitza/Gobierno Vasco

Entidades
participantes:

TECNALIA (ĺıder del consorcio), KONIKER, MU-EPS,
TIM (UPV/EHU) y APERT (UPV/EHU)

Duración,
desde:

Enero
2018

hasta:
Diciembre

2019
Cuant́ıa: 95.843 e

Investigador
principal:

Jon Andreu Larrañaga
Número de
investigadores:

14 (en APERT)

La labor del grupo de investigación APERT en este proyecto ha sido identi-
ficar soluciones avanzadas de convertidores de potencia que se ajusten a las
necesidades de la aplicación solar fotovoltaica. Para ello, se han analizado
las distintas alternativas de topoloǵıas de conversión, el diseño de módulos
de potencia de semiconductores WBG, las tecnoloǵıas de disparo de estos
semiconductores, aśı como la refrigeración de los convertidores de potencia.

La presente tesis ha contribuido en este proyecto a través del estudio de dis-
tintas topoloǵıas de convertidores de potencia que reduzcan los problemas
derivados de la tensión de modo común en las aplicaciones fotovoltaicas.

p Desarrollo de Tecnoloǵıas Fotovoltaicas Avanzadas (ENSOL 2).

Referencia: KK-2020/00077 - programa ELKARTEK

Entidad -
financiadora:

Eusko Jaularitza/Gobierno Vasco

Entidades
participantes:

TECNALIA (ĺıder del consorcio), KONIKER, MU-EPS,
TIM (UPV/EHU) y APERT (UPV/EHU)

Duración,
desde:

Enero
2020

hasta:
Diciembre

2021
Cuant́ıa: 106.320 e

Investigador
principal:

Jon Andreu Larrañaga
Número de
investigadores:

11 (en APERT)

En ĺınea con el trabajo comenzado en el proyecto ENSOL (Elkartek 2018-
2019), se plantea dar continuidad a la investigación llevada a cabo en dicho
proyecto. En este nuevo proyecto, denominado ENSOL 2, la labor del grupo
de investigación APERT está relacionada con el estado de las tecnoloǵıas
de conversión de potencia para grandes plantas fotovoltaicas y sistemas
fotovoltaicos de alto valor añadido.

El convertidor de potencia que se propone en la presente tesis es totalmente
valido para utilizarse en los sistemas fotovoltaicos citados anteriormente y,
al igual que en el proyecto ENSOL, resolver algunos de los problemas de
fiabilidad a los que se enfrentan los paneles solares, tales como la tensión
de modo común.
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p Sistema de propulsión multifase con convertidor de banda ancha
para aplicaciones de veh́ıculo eléctrico (MULTIPHASE-WBG).

Referencia: PID2020-115126RB-I00

Entidad -
financiadora:

Ministerio de Ciencia e Innovación (Programa Estatal de
I+D+i Orientada a los Retos de la Sociedad)

Entidades
participantes:

Universidad del Páıs Vasco (UPV/EHU)

Duración,
desde:

Septiembre
2021

hasta:
Agosto
2024

Cuant́ıa: 118.338 e

Investigador
principal:

Jon Andreu Larrañaga,
Iñigo Kortabarria Iparragirre

Número de
investigadores:

(en A10PERT)

El objetivo principal de este proyecto es el desarrollo integral de un accio-
namiento de motor que incorpore tanto convertidores de potencia basados
en la tecnoloǵıa de carburo de silicio (SiC ) como máquinas de reluctancia
śıncrona asistida por imanes permanentes (PMa-SynRM), multifase, libres
de tierras raras y tolerantes a fallos. Este tipo de accionamiento de motor
proveerá a los futuros veh́ıculos eléctricos una mayor densidad de potencia,
mayor eficiencia, capacidad de operación a altas frecuencias de conmutación
y operación tolerante a fallos.

Esta tesis ha contribuido a este proyecto a través de la identificación de
las topoloǵıas de convertidor de potencia multifase más relevantes que se
puedan incluir en el sistema de propulsión de los veh́ıculos eléctricos de
próxima generación. Además, se han revisado las técnicas de modulación
para estos convertidores y su relación con la tensión de modo común.

Una vez enmarcada la ĺınea de investigación dentro del grupo APERT, a continua-
ción se explica con mayor detalle por qué surge la necesidad de llevar a cabo este
trabajo de investigación, situando el convertidor de potencia y la problemática
de la tensión de modo común en el contexto de los veh́ıculos eléctricos.

1.2 Introducción a la temática de la tesis: el
veh́ıculo eléctrico

Las emisiones de gases de efecto invernadero, la escasez de combustibles fósiles,
aśı como la volatilidad de los precios de estos combustibles, han puesto el foco de
la comunidad cient́ıfica, la industria y la sociedad en el veh́ıculo eléctrico. En lo
que respecta a la Comisión Europea, ésta se ha propuesto lograr una economı́a
con cero emisiones netas de gases de efecto invernadero, de forma que la Unión
Europea llegue a ser climáticamente neutra para el año 2050 [1]. Este objetivo es
el principal punto del Pacto Verde Europeo, el cual está en consonancia con el
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Acuerdo de Paŕıs, y tiene como propósito limitar el incremento del calentamiento
global promedio en 1,5 oC [1]. Para ello, los veh́ıculos eléctricos desempeñan un
papel fundamental, ya que el transporte es uno de los sectores que más contri-
buye a las emisiones de gases de efecto invernadero1. Por lo tanto, para reducir
las emisiones de CO2 se han ido promoviendo, además de ciertas poĺıticas y re-
gulaciones, varias iniciativas y campañas que aceleren la introducción y adopción
de veh́ıculos eléctricos en todo el mundo. Algunas de ellas son, entre otras, la
campaña EV30@30 [4], el programa EV100 [5], el programa Drive to Zero [6], o
el programa de movilidad eléctrica global GEF-7 [7].

Todos los datos conducen a la misma conclusión. Los veh́ıculos eléctricos deben
reemplazar a los veh́ıculos de combustión durante los próximos años. A nivel
nacional se pretende que, para el 2050, todos los veh́ıculos nuevos que circulen
por calles y carreteras españolas sean de cero emisiones [8]. Del mismo modo,
el mercado de veh́ıculos eléctricos a nivel mundial está batiendo continuamente
nuevos récords. De hecho, la Agencia Internacional de Enerǵıa (IEA, International
Energy Agency) afirma que las ventas a nivel mundial superaron los 2,1 millones
en 2019 [9], lo que significa un aumento del stock de veh́ıculos h́ıbridos y eléctricos
de hasta 7,2 millones de unidades (un 40 % más que el año anterior). Del mismo
modo, la IEA estima que, si se lleva a cabo el escenario de poĺıticas declaradas
(STEPS, stated policy scenario), el stock mundial de veh́ıculos eléctricos puede
llegar a 140 millones para 2030 y, si se implementa un escenario más ambicioso
de desarrollo sostenible (SDS, sustainable development scenario), puede alcanzar
los 245 millones (figura 1.1) [9].

En las últimas décadas, se esperaba que la transición a veh́ıculos totalmente
eléctricos experimentase un incremento lento. Esto se deb́ıa, principalmente, al
elevado precio de las bateŕıas y a la falta de autonomı́a que éstas proporciona-
ban a los veh́ıculos. Sin embargo, se está observando un despliegue acelerado de
veh́ıculos eléctricos debido a que, entre otros muchos factores, las tecnoloǵıas de
bateŕıas mejoran rápidamente y su precio de fabricación se ha reducido. Además,
la crisis sanitaria derivada de la COVID-19 también ha acelerado la electrificación
de los veh́ıculos. Se ha observado que la irrupción de las medidas de reducción de
movilidad y confinamiento en todo el mundo han permitido reducir la contami-
nación gracias a la reducción de emisiones de CO2. Todos estos hechos, además
de otros, aceleran la electrificación de los veh́ıculos, lo cual es mostrado por la
consultora Yole Développement en sus análisis (figura 1.2). De hecho, según el
informe Power Electronics for E-Mobility 2021 desarrollado por analistas de Yole
Développement, el mercado de los veh́ıculos eléctricos superará los 41 millones

1En el año 2017 el sector del transporte representaba, aproximadamente, el 27 % del total
de las emisiones [2]. Además, cerca del 75 % de ese porcentaje pertenećıa al transporte por
carretera [3].
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Figura 1.1: Previsión del stock y ventas mundiales de veh́ıculos eléctricos para
2025 y 2030 según el escenario de poĺıticas declaradas (STEPS) y el de desarrollo
sostenible (SDS) [9].

de unidades en 2026 y experimentará una tasa de crecimiento anual compuesta
(CAGR, compound annual growth rate) entre 2020 y 2026 (CAGR2020−2026) del
35 % [10].

Sin embargo, y a pesar de cualquier predicción, el potencial de los veh́ıculos
eléctricos para reducir la huella de carbono ha generado un gran debate en los
últimos años. Hay que tener en cuenta que, aunque los veh́ıculos eléctricos son
mucho más eficientes que los que tienen motores de combustión interna, en la
actualidad parte de la enerǵıa eléctrica necesaria para la recarga de los veh́ıculos
eléctricos se produce a partir de combustibles fósiles, sin olvidar que la fabricación
de bateŕıas supone una gran penalización desde el punto de vista energético.
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Figura 1.2: Hitos que han acelerado la electrificación de los veh́ıculos según analistas
de Yole Développement [10].

No obstante, con las últimas investigaciones también se van resolviendo estos
aspectos negativos, haciéndose palpable que los veh́ıculos son útiles para reducir
la huella de carbono. En este sentido, y a modo de ejemplo, el meta-análisis
publicado en 2020 en [11] afirma que los veh́ıculos eléctricos son esenciales para
el cumplimiento de los objetivos del Acuerdo de Paŕıs. Del mismo modo, en [12],
se realiza una evaluación de todo el ciclo de vida de los veh́ıculos eléctricos (LCA,
life-cycle assestment)2 y, en lo que respecta al contexto europeo, se afirma que
los veh́ıculos eléctricos son menos contaminantes que los de combustión pero,
únicamente, después de recorrer una distancia media de alrededor de 76.545 km
para superar a los de gasolina y alrededor de 109.415 km para superar a los
diesel. Por lo tanto, desde el punto de vista ambiental, se puede afirmar que
es necesario maximizar la vida útil de los veh́ıculos eléctricos y, de esa forma,
sacar el máximo provecho a la capacidad que tienen estos veh́ıculos de reducir
las emisiones contaminantes.

Para lograr este último objetivo, la fiabilidad de los veh́ıculos juega un papel cru-
cial, siendo necesario identificar las posibles causas de fallo en todas las etapas que
involucran al sistema de propulsión, y buscar soluciones para alargar al máximo
su ciclo de vida. Esto supone un desaf́ıo desde el punto de vista tecnológico que

2Para determinar las emisiones generadas a lo largo de su ciclo de vida, además de la opera-
ción del veh́ıculo, se tienen en cuenta variables como la explotación de materiales, fabricación
del veh́ıculo, distancias de conducción, mantenimiento, reciclado, etc.
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Figura 1.3: Reducción de CO2 frente al nivel de electrificación de los veh́ıculos
eléctricos en comparación con los veh́ıculos de combustión [10].

exige mejoras en todos los elementos relacionados con la propulsión del veh́ıculo
eléctrico (bateŕıas, convertidores de potencia, semiconductores, estaciones de car-
ga, etc.). Por lo tanto, es necesario revisar todos los elementos que constituyen el
sistema de propulsión del veh́ıculo y sus caracteŕısticas principales. De esta for-
ma, conociendo los actuales requisitos operativos y los desaf́ıos futuros, se puede
centrar la atención en cómo mejorar y cómo aumentar la durabilidad del tren de
tracción de los veh́ıculos de próxima generación.

1.2.1 Arquitecturas vehiculares y sistemas de propulsión

En lo que se refiere a la electrificación de los veh́ıculos, existen varias alternati-
vas a los veh́ıculos con motor de combustión interna (ICE, internal combustion
engine) [13, 14]. En primer lugar, éstos se pueden clasificar en función de su ni-
vel de electrificación, en cuyo caso la figura 1.3 muestra la reducción porcentual
de emisiones de CO2 de este tipo de veh́ıculos en comparación con los veh́ıcu-
los de combustión. En esta clasificación, el veh́ıculo de hibridación leve (MHEV,
mild-hybrid electric vehicle) apenas representa un 10 % de reducción de emisio-
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nes, ya que, generalmente, únicamente alimenta sistemas auxiliares (en lugar de
la propulsión del veh́ıculo). Entre las otras alternativas (que śı modifican su sis-
tema de propulsión), las más conocidas son: veh́ıculos 100 % eléctricos (BEV,
battery electric vehicle), veh́ıculos h́ıbridos enchufables (PHEV, plug-in hybrid
electric vehicle), veh́ıculos h́ıbridos no enchufables (HEV, hybrid electric vehicle),
veh́ıculos eléctricos de celda de combustible (FCEV, fuel-cell electric vehicle) y
veh́ıculos eléctricos h́ıbridos de celda de combustible (FCHEV, fuel-cell hybrid
electric vehicle). El sistema de propulsión de todas estas alternativas se muestra
en la figura 1.4.

Las arquitecturas vehiculares también pueden clasificarse en función de la dispo-
sición y caracteŕısticas de los elementos que componen el sistema de propulsión.
Dentro de esta clasificación existen variantes del HEV, donde destacan las con-
figuraciones serie, paralelo, serie-paralelo, compleja, TtR (through the road) y
CSIMs (compound-structure integrated machines) [15, 16]. Además, existen otras
arquitecturas menos habituales que incluyen celdas solares como elemento de su-
ministro de enerǵıa [16]. En [15] se analizan en detalle todas estas configuraciones
vehiculares. En esta tesis, por simplicidad, únicamente se habla de las arquitec-
turas vehiculares según su nivel de electrificación, clasificándose todas ellas en 6
familias, como muestran las figuras 1.4 y 1.5.

La estrategia de electrificación difiere para cada fabricante de equipos originales
(OEM, original equipment manufacturer) y, más aún, dentro de los diferentes
páıses. Sin embargo, existe el objetivo común de aumentar la participación de
los BEV en el mercado, ya que son, por el momento, los que proporcionan, de la
manera más rentable, una electrificación “100 % libre de emisiones”. Del mismo
modo, la electrificación h́ıbrida sigue siendo una opción para los próximos 10-15
años (aunque no cumpla con los objetivos de neutralidad de carbono a largo pla-
zo). Por lo tanto, en la actualidad existe una tendencia clara entre los fabricantes
hacia el desarrollo de BEVs y PHEVs, y parece que se mantendrá en un futuro
próximo [13]. En este sentido, y a modo de ejemplo, las tablas 1.1 y 1.2 muestran
algunos veh́ıculos eléctricos comercializados en los últimos años, donde se puede
ver que la mayoŕıa de las marcas tienen sus propios modelos de PHEVs y BEVs,
lo que concuerda con las tendencias y objetivos propuestos por los fabricantes.
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Figura 1.4: Sistema de propulsión de las principales arquitecturas vehiculares.

Sistema de propulsión Fuente de energía

ICEV

HEV

BEV

FCEV

PHEV

FCHEV

ICE

Motor
eléctrico

Energía
eléctrica

Hidrocarburos

Hidrógeno

Figura 1.5: Clasificación de las tecnoloǵıas vehiculares en función de la tecnoloǵıa
de propulsión y la fuente de enerǵıa.
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Tabla 1.1: Caracteŕısticas de algunos veh́ıculos eléctricos comerciales, tanto gene-
rales como del motor y de las bateŕıas (ordenados por marca) [15, 17–19].

Caracteŕısticas generales Motor eléctrico(b) Bateŕıa

Fabricante/ Potencia Capacidad Tensión
Veh́ıculo Marca Modelo Año Clase Tipo

[kW] [kWh] [V]

Audi e-Tron 2019 BEV IM
135 (D)

95 396
156 (T)

Audi e-Tron 2016(a) PHEV PMSM 75 8,8 390(c)

BMW i3 2016(a) BEV PMSM 125 21,6 360

BMW
i8

2018 HEV PMSM 105 11,6 355
Roadster

BMW
530e

2019 PHEV PMSM 83 12 354
Sedan

BYD Han 2020 BEV PMSM
163 (D)

76,9 384
200 (T)

BYD S2 2019 BEV PMSM 70 40,6 (d)

BYD
8TT

2020 BEV PMSM 360 409 (d)

12 m

Cadillac CT6 2016(a) PHEV PMSM
75

18,4 (d)

75

Chevrolet Bolt 2017(a) BEV PMSM 150 64 350

Chevrolet Volt 2016(a) PHEV PMSM
111 (D)

18,4 360
50 (D)

Citröen E-Mehari 2018 BEV PMSM 50 30 410

Fiat 500e 2019 BEV PMSM 83 24 364

Honda Accord 2014(a) PHEV PMSM 124 6,7 320

Honda e-Advance 2020 BEV PMSM 113 35,5 355

Hyundai Ioniq 2019 PHEV PMSM 45 8,9 360

Hyundai Ioniq 5 2021 BEV PMSM 125 58 523

Hyundai Kona 2020 BEV PMSM 150 64 356

Irizar
Ie Bus

2019 BEV PMSM 180 400 775(c)
12 m

Irizar
Ie Tram

2019 BEV PMSM 240 525 775(c)
18 m

Jaguar I-Pace 2019 BEV PMSM
147 (D)

90 388
147 (T)

Kia EV6 2021 BEV PMSM 239 77,4 697

Notas:
(a) Modelo de veh́ıculo que tiene versiones más recientes, pero que se ha seleccionado por
compatibilidad con los datos de la Tabla 1.5.
(b) Algunos modelos incluyen varios motores. D especifica delantero y T trasero.
(c) Dato en el que se proporciona el valor de tensión máxima (en lugar del valor nominal).
(d) Dato no proporcionado por los fabricantes.
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Tabla 1.2: Caracteŕısticas de algunos veh́ıculos eléctricos comerciales, tanto gene-
rales como del motor y de las bateŕıas (ordenados por marca) [15, 17–19].

Caracteŕısticas generales Motor eléctrico(b) Bateŕıa

Potencia Capacidad Tensión
Veh́ıculo Marca Modelo Año Clase Tipo

[kW] [kWh] [V]

Lucid
Air

2020 BEV (d) 805(e) 113 924(c)
Dream

Mercedes
EQC 2020 BEV IM

150
80 405

-Benz 150

Mercedes
eCitaro 2019 BEV

IM 125
243 750(c)

-Benz IM 125

Mercedes
eActros 2021 BEV

IM 200 (T)
420 (d)

-Benz IM 200 (T)

Nissan Leaf 2013(a) BEV PMSM 80 24 360

Peugeot
Partner

2014(a) BEV PMSM 49 22,5 300
electric

Porsche
Taycan

2021 BEV PMSM
160 (D)

93,4 723
Turbo S 300 (T)

Renault Zoe 2013(a) BEV PMSM 65 25,9 400

Scania
Electric

2020 BEV PMSM 230 300 650
Truck

Solaris
Urbino

2020 BEV IM 300 470 700(c)
15 m

Tesla
Model S

2016(a) BEV IM
193

70 320
70D 193

Tesla
Model X

2016(a) BEV IM
193 (D)

100 320
P100D 375 (T)

Tesla
Model 3

2018 BEV
IM 147

80,5 350
awd Perf. PMSM 211

Toyota Mirai 2015 FCEV PMSM 113 - -

Toyota Prius 2016(a) PHEV PMSM
53

8,8 352
23

Volkswagen ID.3 2020 BEV PMSM 150 58 396

Volvo FH 2019 BEV
PMSM 180

540 (d)PMSM 180
PMSM 180

Volvo FL 2018 BEV PMSM 185 300 750(c)

Notas:
(a) Modelo de veh́ıculo que tiene versiones más recientes, pero que se ha seleccionado por
compatibilidad con los datos de la Tabla 1.5.
(b) Algunos modelos incluyen varios motores. D especifica delantero y T trasero.
(c) Dato en el que se proporciona el valor de tensión máxima (en lugar del valor nominal).
(d) Dato no proporcionado por los fabricantes.
(e) Potencia combinada de dos motores.
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Figura 1.6: Elementos involucrados en la propulsión de un veh́ıculo eléctrico: sis-
tema de recarga de la bateŕıa y tren de tracción del veh́ıculo.

1.2.2 El tren de tracción del veh́ıculo eléctrico

Desde el punto de vista del usuario final, algunos de los aspectos que éste puede
considerar para decidirse por la adquisición de un veh́ıculo con tracción eléctri-
ca son la potencia, la eficiencia, la velocidad máxima, la respuesta dinámica, la
autonomı́a o el precio del veh́ıculo [16]. Todas estas caracteŕısticas están relacio-
nadas con el sistema de propulsión o tren de tracción del veh́ıculo eléctrico que,
independientemente de la tecnoloǵıa de propulsión eléctrica a la que se haga re-
ferencia, suele incluir un pack de bateŕıas, el convertidor de potencia o inversor3,
la máquina eléctrica y los correspondientes sistemas de refrigeración.

La figura 1.6 muestra, en su forma más simple, todos los elementos involucrados
en la propulsión de un BEV, los cuales se dividen en dos partes: el sistema de
recarga de la bateŕıa y el sistema de propulsión. En este trabajo únicamente
se aborda el sistema de propulsión. Sin embargo, hay que tener en cuenta que,
entre los tipos de veh́ıculos que existen, puede haber variaciones en la disposición
de todos los elementos que se muestran en la figura 1.6. Además, como se ha
presentado en la sección 1.2.1, en algunos casos, la bateŕıa puede reemplazarse
o bien acompañarse de una pila de hidrógeno, o incluso se puede eliminar el

3En algunos casos, el convertidor de potencia incorpora un DC/DC (Boost) adicional pa-
ra aumentar la tensión de la bateŕıa y suministrar al inversor una tensión DC más elevada y
controlada. Este DC/DC se implementa, normalmente, con dos dispositivos semiconductores
bidireccionales de manera que pueda devolver enerǵıa a la bateŕıa durante el frenado regenera-
tivo [20]. Dado que no todos los convertidores de potencia de veh́ıculos lo incluyen, cuando en
este trabajo se haga mención al convertidor de potencia, únicamente se hablará del inversor.
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cargador eléctrico incorporado en el veh́ıculo, como es el caso de los veh́ıculos
h́ıbridos no enchufables. Sin embargo, cualquier veh́ıculo con tracción eléctrica
incorpora un inversor y un motor eléctrico que, en su conjunto, se suele denominar
accionamiento de motor eléctrico (electric motor drive), o simplemente drive.
En este contexto, a continuación se revisan las principales caracteŕısticas de los
elementos incluidos en el sistema de propulsión de los veh́ıculos eléctricos.

1.2.2.1 Bateŕıas

Las bateŕıas juegan un papel crucial para que los veh́ıculos eléctricos sean com-
petitivos contra los de combustión. En lo que respecta a las tecnoloǵıas de estos
sistemas de almacenamiento, no hay una solución única. La decisión de optar por
una tecnoloǵıa sobre otra depende de varios parámetros, como la densidad de po-
tencia, la vida útil, la eficiencia y la temperatura de funcionamiento [21]. En este
sentido, y partiendo de la información proporcionada por EUROBAT (Associa-
tion of European Automotive and Industrial Battery Manufacturers), la tabla 1.3
muestra la evolución esperada para las tecnoloǵıas de plomo-ácido, ńıquel-cadmio
y litio-ion para el 2030 [22]. La tendencia que sigue la eficiencia para las tres tec-
noloǵıas es alcista, alcanzando las bateŕıas de iones de litio un 95 % de eficiencia,
es decir, 5 % y 10 % más que las de plomo-ácido y ńıquel-cadmio, respectivamente.
En lo que respecta a las densidades de potencia, las bateŕıas de litio-ion alcanzan
los 1.100 Wh/l, es decir, una densidad de potencia 7 veces mayor que su rival más
directo, el plomo-ácido. Respecto a las capacidades de reciclaje, se espera que el
litio-ion sea la tecnoloǵıa que experimente una mayor mejora, hasta casi alcanzar
la capacidad de reciclaje del 90 % del plomo-ácido. Por último, se afirma que la
vida útil de la tecnoloǵıa de litio-ion alcanzará más de 10.000 ciclos de operación,
es decir, el doble que la de sus competidores [22].

Por lo tanto, y a pesar de las diversas alternativas disponibles, los fabricantes
de veh́ıculos eléctricos están apostando por las bateŕıas de litio-ion, y parece que
en un futuro cercano esta tendencia no cambiará, ya que ninguno de los otros
materiales alcanza los niveles de densidad de potencia requeridos en los veh́ıculos
eléctricos. Además, según la organización internacional Bloomberg-NEF [23, 24],
la tendencia del precio de las bateŕıas es bajista (figura 1.7), lo que hará que la
tecnoloǵıa de litio-ion sea mucho más competitiva.

En cuanto a los rangos de operación de las bateŕıas, de acuerdo con varios estánda-
res de automoción, como el LV 216-1, LV 216-2 y SAE J1654, la tensión máxi-
ma de la bateŕıa no debe exceder el ĺımite de 1.500 V [25]. Superar ese ĺımite
pone en riesgo los requisitos de seguridad; además de ser más dif́ıcil encontrar
componentes certificados para automoción que puedan soportar tensiones tan al-
tas. Considerando lo anterior, la mayoŕıa de los veh́ıculos eléctricos ligeros están
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Tabla 1.3: Evolución tecnológica de las bateŕıas desde el 2020 hasta el 2030 [22].

Plomo-ácido Nı́quel-cadmio Litio-ion
Parámetro

2020 2030 2020 2030 2020 2030

PbO2 PbO2 B −NiOOH B −NiOOH

NCM 111 NCM 622-811
NCM 523-622 NCM811

Material LFP HE −NCM
del cátodo LMO HV S

LCO Estado solido
NCA

Material
Pb, Pb+C Pb, Pb+C Cd, MH Cd LTO, C

C+Si(5-10 %)
del ánodo Si/C

Densidad
24 − 48 30 − 60 28 − 50 30 − 55 60 − 250 300 − 450

de enerǵıa
23 − 45 35 − 55 24 − 43 38 − 50 20 − 140 80 − 400

[Wh/kg](1)

Densidad
60 − 105 80 − 150 55 − 80 60 − 90 140 − 580 650 − 1.100

de enerǵıa
36 − 100 50 − 110 47 − 70 50 − 75 20 − 250 100 − 1.000

[Wh/l]

Densidad
34 − 448 80 − 505 80 − 225 100 − 240 210 − 1.800 450 − 1.100

de potencia
41 − 400 65 − 450 68 − 180 80 − 210 170 − 520 250 − 700

[Wh/kg]

Densidad
91− 880 120− 920 112− 400 120− 460 470 − 2.200 800 − 2.500

de potencia
76− 840 72− 900 95− 350 100− 380 180− 650 600 − 1.200

[Wh/l]

Vida [Ciclos] 200 − 2.500 1.000 − 4.800 3.000 4.000 >3.500 >10.000

Vida [Años] 10− 25 10− 25 20 20 10 15− 25

Temperatura
−25 < T < 50 −25 < T < 50 −50 < T < 60 −50 < T < 60

0 < T < 45
−30 < T < 60Operación(2) −20 < T < 60

[oC] −30 < T < 55

Eficiencia
67− 85 > 90 70− 85 > 85 > 90 95

[ %]

Reciclaje
90 90 79 80− 85 50 80− 85

[ %]

Notas:
(1) Las densidades se muestran para una celda individual (superior) y la bateŕıa completa
(inferior).
(2) Las temperaturas del Li-Ion para año 2020 se indican con el funcionamiento durante la
carga y la descarga y para titanato de litio (LTO), respectivamente.

200

150

100

50

0
2019

U
S

D
/k

W
h

2024 2030

156 $/kWh

100 $/kWh

61 $/kWh

Figura 1.7: Proyección del precio medio del pack de bateŕıas [23].
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Figura 1.8: Ventajas e inconvenientes de aumentar la tensión de las bateŕıas en los
veh́ıculos eléctricos [17].

equipados, por lo general, con packs de bateŕıas con un rango de tensión nominal
entre los 250 V y 450 V (éstos se conocen como sistemas de bateŕıas de “400 V”),
mientras que para veh́ıculos eléctricos pesados4 y algunos deportivos, esta ten-
sión puede alcanzar hasta los 924 V (éstos se conocen como sistemas de bateŕıas
de “800 V”) [24–26]. Sin embargo, esta tendencia está cambiando, y son varios
los estudios [17, 25, 27–29] que revelan un cambio en la tensión de las bateŕıas
de los veh́ıculos eléctricos ligeros hacia los sistemas de 800 V. De hecho, Porsche
y Hyundai están empleando packs de bateŕıas de “800 V”, y otros fabricantes
empiezan a seguir esta tendencia [10]. En las tablas 1.1 y 1.2 se muestran algunos
ejemplos de veh́ıculos comerciales donde, además, se pueden ver modelos más
recientes con bateŕıas de 800 V como el Porsche Taycan, el Hyundai Ioniq 5 o
el Kia EV6. Además, otros fabricantes como BMW Group, Daimler AG, Ford
Motor Company, Volkswagen Group, Porsche AG o General Motors también han
anunciado que seguirán esta tendencia [17].

Las motivaciones y los desaf́ıos que tienen los veh́ıculos de próxima generación
al migrar hacia sistemas con estas tensiones más elevadas han sido revisadas
en [17], las cuales se muestran, a modo de resumen, en la figura 1.8. Al realizar
este cambio, se puede lograr: (i) una reducción sustancial en el peso del cable
conductor entre la bateŕıa y el convertidor de potencia, ya que conduce la mitad
de la corriente para la misma potencia [25]; (ii) una reducción de las pérdidas

4La mayoŕıa de los veh́ıculos pesados funcionan con tensiones nominales cercanas a los 600-
650 V (tablas 1.1 y 1.2) [26].
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de conducción (P = I2R), lo cual mejora la eficiencia y la densidad de potencia
del veh́ıculo; (iii) una reducción en los costes de fabricación [17]; y (iv) una
reducción de los tiempos de recarga de las bateŕıas. Todos estos factores favorecen
la venta de veh́ıculos, ya que los clientes exigen un rango de conducción largo con
un tiempo de recarga corto, al mismo tiempo que presionan para reducir los
precios [10].

1.2.2.2 Motores eléctricos

En lo que a los motores eléctricos se refiere, existen varias alternativas que se
pueden incorporar en los veh́ıculos eléctricos. Entre ellas, las máquinas śıncro-
nas de imanes permanentes (PMSM, permanent magnet synchronous machine)
y las máquinas de inducción (IM, induction machine) son las tecnoloǵıas predo-
minantes en la industria de la automoción [30–32]. Sin embargo, las máquinas
de reluctancia śıncrona asistidas por imanes de ferrita (PMa-SynRM, permanent
magnet assisted synchronous reluctance machine) y las máquinas de reluctan-
cia conmutada (SRM, switched reluctance machine) están ganando interés en los
últimos años [33–38]. En [16] se ha realizado un estudio comparativo que ana-
liza, cualitativa y cuantitativamente, las caracteŕısticas generales de todas estas
máquinas eléctricas, considerando sus configuraciones (trifásica, multifase, núme-
ro de polos, etc.), además de sus prestaciones (par, corriente y velocidad). A su
vez, la tabla 1.4 recoge, a modo de resumen, todas estas caracteŕısticas [16]. En
dicho trabajo y a partir de estos datos, se concluye que la idoneidad de cada
tecnoloǵıa depende del contexto espećıfico de cada sistema de propulsión, y no
es posible determinar la superioridad de una tecnoloǵıa frente a las demás. No
obstante, en las tablas 1.1 y 1.2 se muestra que, de acuerdo con los veh́ıculos que
han aparecido en el mercado en los últimos años, la tendencia en la industria de
automoción sigue siendo utilizar los motores PMSM5 e IM.

Por otro lado, algunas de las mejoras que se persiguen en los motores eléctricos
de automoción se asocian al incremento del par y la velocidad de la máquina,
aśı como a la reducción de su peso y tamaño, de forma que se aumente su den-
sidad de potencia [39–41]. En este sentido, el Departamento de Enerǵıa de los
EE.UU. estableció en 2017 el objetivo de alcanzar una densidad de potencia del
motor eléctrico de 50 kW/l para el año 2025 [17, 42]. Teniendo en cuenta esto,
las tecnoloǵıas de máquina multifase han generado gran interés en los últimos

5Los motores śıncronos de imanes permanentes (PMSMs) han sido la tecnoloǵıa de máquinas
eléctricas predominante en los veh́ıculos eléctricos. Sin embargo, estos motores son fabricados
a partir de tierras raras y las reservas de estos recursos son limitadas. Además, su extracción
puede provocar un gran impacto medioambiental. Por su parte, el precio de los imanes basados
en tierras raras ha sufrido un gran incremento en los últimos años, por lo que es posible que,
en los próximos años, aumente el uso de motores que no contengan dichos materiales.
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Tabla 1.4: Comparativa de las caracteŕısticas principales de las máquinas eléctricas
más comunes utilizadas en los veh́ıculos eléctricos [16].

Caracteŕısticas generales PMSM PM-assist. SynRM IM SRM

• Tolerancia a fallos 3 3 7 3
• Robustez 7 7 3 3
• Fiabilidad Moderada Moderada Alta Moderada
• Amplio rango

3 3 7 3
de velocidad
• Sencillez de control

3 3 3 3
de lazo cerrado
• Algoritmos preferidos

FOC, DTC FOC, DTC FOC, DTC DITC, ADITC, IDITC
de control de par
• Operación con

3 3 3 3
debilitamiento de campo
• Rizado del par Bajo Bajo Bajo Muy alto
• Ruido acústico Bajo Bajo Bajo Moderado
• Potencia máxima limitada

Apenas Apenas Apenas Si
por la tecnoloǵıa
• Topoloǵıas de conversión

VSI VSI VSI H-Bridge asimétrico
de potencia

Eficiencia y densidades de potencia

• Eficiencias t́ıpicas
91,3-95,8 87,0-93,0 79,0-86,0 85,1-89,0en la región de

par constante ( %)
• Densidades de potencia

3,3-10,2 6,8 2,5 2,6-4,5de las tecnoloǵıas
actuales (kW/l)

Costes

• Costes tecnológicos
Alto Medio Medio Bajo

generales
• Costes relativos

10/10 4,8/10 5,9/10 3,1/10
del material

años [43, 44]. Algunas de estas máquinas permiten incrementar la producción de
par, controlando la inyección de armónicos y reduciendo la corriente en sus bobi-
nados para una misma potencia, lo que deriva en un incremento de la densidad
de potencia [43].

De manera complementaria, la densidad de potencia se puede maximizar aún
más aumentando la velocidad de operación de los motores (ωmech), lo que lleva a
conceptos de diseño de máquinas eléctricas de alta velocidad (HSEM, high speed
electric machine) [45, 46]. Esta tendencia se justifica debido a que la potencia
mecánica (Pmech) generada por el sistema de propulsión viene dada por:

Pmech = Tem ωmech. (1.1)

Por lo tanto, aumentando la velocidad se puede entregar la misma potencia pro-
duciendo un par electromagnético (Tem) más bajo, lo que permite reducir sig-
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nificativamente el tamaño y el peso de los motores eléctricos6 [46]. Además, la
reducción de peso también mejora la eficiencia y la autonomı́a del veh́ıculo, ya
que el sistema de propulsión es más ligero.

Por su parte, el incremento de la tensión del bus de continua también permite,
en la práctica, aumentar el valor de la velocidad base (ωb) del motor, lo cual,
permite extender la región de operación en par constante y reducir la región de
debilitamiento de campo [47]. Además, el aumento de la tensión de la bateŕıa
también tiene otras consecuencias directas en el motor, como la posibilidad de
aumentar su tensión nominal. Con todo ello, se puede mejorar su densidad de
potencia, ya que los motores de mayor tensión son, por lo general, más pequeños
y, además, más eficientes [17].

1.2.2.3 Inversores

El inversor, conocido en el sector de automoción como convertidor de potencia,
puede considerarse el elemento central del sistema de propulsión, ya que es el
responsable de controlar el flujo bidireccional de enerǵıa entre el pack de bateŕıas
y el motor eléctrico. La figura 1.9 muestra un prototipo comercial de convertidor
de potencia de automoción del fabricante Infineon que, en este caso particular,
consiste en un inversor trifásico convencional que comúnmente se denomina VSI
(Voltage-source inverter). Dicha figura incorpora, además del módulo de potencia
que incluye los dispositivos semiconductores (figura 1.9- 1 ), el resto de bloques
funcionales del convertidor, siendo éstos el/los condensador/es del bus de conti-
nua, el sistema de refrigeración y la tarjeta de drivers:

• Condensador/es del bus DC (figura 1.9- 2 ). Todo inversor de potencia
cuenta a su entrada con un bus de continua (en adelante, “bus DC”) en el
que se incluye uno o varios condensadores. Estos condensadores suavizan el
rizado de las formas de onda (corriente y tensión) producido por la conmu-
tación de los semiconductores de potencia7. Por lo tanto, el condensador
del bus DC se puede considerar el elemento reactivo más relevante en un
convertidor de potencia de automoción, ya que tiene que proporcionar una
tensión lo más constante posible y reducir los armónicos de corriente de
alta frecuencia.

6Un buen ejemplo de cómo se mejora la densidad de potencia al aumentar la velocidad
mecánica se puede encontrar en los motores IPMSM de Toyota. El Toyota Prius de tercera
generación (2010) aumentó la velocidad mecánica del motor respecto a su versión anterior de
segunda generación (2006), de 6.000 rpm a 13.900 rpm, manteniendo la misma potencia nominal
de 50 kW, pero reduciendo el volumen activo de 4,78 l a 2,74 l [45].

7Adicionalmente, en convertidores donde la conexión entre el condensador y el convertidor
no es directa, se incluye un embarrado o bus bar que interconecta eléctrica y mecánicamente
todos los elementos que componen el convertidor de potencia.
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Figura 1.9: Ejemplo de convertidor de potencia trifásico certificado para automo-
ción: modelo HybridPACK Drive del fabricante Infineon.

A la hora de seleccionar o diseñar el condensador se deben considerar va-
rios aspectos. En primer lugar, el condensador debe seleccionarse de acuerdo
con la tensión de la bateŕıa y debe ser capaz de soportar la corriente eficaz
máxima que circulará a través de él. Otro aspecto cŕıtico es su inductan-
cia parásita (ESL), de modo que ésta debe ser lo suficientemente baja
para evitar aveŕıas por sobretensión durante las conmutaciones de los se-
miconductores, aśı como para reducir las pérdidas de conmutación en estos
dispositivos. Además, el condensador debe tener la menor resistencia serie
(ESR) posible para evitar su calentamiento.

Por último, en lo referente a la tecnoloǵıa, los condensadores electroĺıticos
de aluminio (Al-Caps), los condensadores de peĺıcula metalizada de poli-
propileno (MPPF-Caps) y los condensadores de cerámica multicapa de alta
capacidad (MLC-Caps) son las tecnoloǵıas predominantes [48]. Sin embar-
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go, según el estudio realizado en [16], los MPPF-Caps aportan mejores
prestaciones. Además, se puede afirmar que, por razones de seguridad y ro-
bustez, es la tecnoloǵıa de condensador que más se utiliza en la actualidad
en el bus DC de los veh́ıculos eléctricos [48], [N7].

• Sistema de refrigeración (figura 1.9- 3 ). Todos los veh́ıculos eléctricos
requieren una gestión térmica adecuada para garantizar la integridad (sin
superar las temperaturas de funcionamiento nominales) y prolongar la vida
útil (número de ciclos térmicos) de los elementos cŕıticos del sistema de
propulsión (bateŕıas [49], electrónica de potencia [50] y máquinas eléctricas
[51]). En lo que se refiere al inversor, las elevadas corrientes de operación
de los módulos de potencia producen importantes pérdidas de potencia,
que, a su vez, se transforman en calor y reducen el tiempo de vida de
los semiconductores. Por ello, gracias a que los sistemas de refrigeración
evacuan adecuadamente el calor de los dispositivos, se evita la destrucción
de éstos y se aumenta su vida útil [52].

La figura 1.10 muestra las tecnoloǵıas de refrigeración que pueden aplicarse
en los veh́ıculos eléctricos [52]. Entre ellas, la refrigeración por aire, por
lo general, no siempre cumple con las estrictas condiciones del sector de
la automoción. Por el contrario, las tecnoloǵıas basadas en la refrigeración
ĺıquida reducen considerablemente la resistencia térmica frente a la refrige-
ración por aire (mayor disipación del calor). Por este motivo, la mayoŕıa de
OEMs optan por utilizar refrigeración ĺıquida en sus veh́ıculos [52, 53]. En
este caso, entre las alternativas de refrigeración ĺıquida se pueden encontrar
soluciones en las que el refrigerante está en contacto directo con la super-
ficie a enfriar, o bien soluciones en las que no lo está (figura 1.10). En [52]
se revisa cada uno de estos métodos de refrigeración aplicables al inversor
del veh́ıculo eléctrico. Del mismo modo, en [53] se muestra una revisión y
clasificación de las principales técnicas de gestión térmica.

• Tarjeta de drivers (figura 1.9- 4 ). Otro de los elementos importantes de
los convertidores de potencia es la tarjeta de drivers. La función principal
de ésta es encender y apagar los semiconductores de potencia, adaptando
las señales de control de puerta a los rangos requeridos por el semiconduc-
tor, aśı como estableciendo un aislamiento eléctrico adecuado. Además, el
driver debe contar con diferentes protecciones que prevengan el deterioro
y/o ruptura, tanto del convertidor de potencia como de la propia tarjeta de
drivers.

Además de los elementos anteriores, existe otra serie de aspectos a considerar
en el diseño de un inversor de potencia para veh́ıculos eléctricos. Entre ellos,
el inversor se debe adecuar a los requisitos de operación del motor (corrientes
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Figura 1.10: Clasificación de las tecnoloǵıas de refrigeración de módulos de potencia
para veh́ıculos eléctricos [52].

demandadas en sus bobinados) y de la bateŕıa (tensión nominal), y también a
otra serie de especificaciones, tales como la densidad de potencia, la capacidad de
operar a elevadas frecuencias y la gestión térmica adecuada. Asimismo, que exista
la posibilidad de cargar la bateŕıa desde el motor durante el frenado regenerativo
es, en la actualidad, un requisito indispensable. Además, también se buscan otros
requisitos deseables que podŕıan proporcionar tales convertidores de potencia
como, por ejemplo, la tolerancia a fallos. En cualquier caso, la mayoŕıa de estas
caracteŕısticas tienen relación directa con la topoloǵıa del convertidor y con la
tecnoloǵıa de los dispositivos semiconductores que componen dicho convertidor.
Por lo tanto, a continuación se analizan estos dos aspectos con más detalle:

• Topoloǵıa del convertidor. El uso de la topoloǵıa de convertidor de po-
tencia trifásica de dos niveles (normalmente conectada a máquinas śıncro-
nas – Toyota, Honda, BMW, Nissan, Volkswagen, etc. – o máquinas de
inducción – Tesla, Mercedes-Benz, etc. (tablas 1.1-1.2)) se ha generalizado
en la industria de la automoción actual [17, 20, 30, 45]. En esta arquitec-
tura, el convertidor VSI únicamente requiere 6 switches que se controlen
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con la correspondiente técnica de modulación para generar una corriente
de salida sinusoidal trifásica en el motor. Además, se trata de una topo-
loǵıa madura, robusta y fiable, la cual se ha estudiado ampliamente en la
literatura cient́ıfica, y donde sus estrategias de control y modulación están
muy extendidas y han alcanzado un grado de madurez considerable. Todo
esto hace que los OEM más relevantes, como Tesla, Nissan, Audi, Toyota
o Chevrolet, por nombrar algunos, conf́ıen en dicha arquitectura para sus
veh́ıculos [17, 20].

Otra alternativa que no está tan extendida en la industria pero que está
siendo ampliamente investigada en la literatura cient́ıfica [54–62] es utilizar
topoloǵıas de convertidores multifase y multinivel. Por un lado, las topo-
loǵıas de convertidores multifase han recibido gran atención en los últimos
años debido a su mayor densidad de potencia (en algunas casos concretos,
gracias a la explotación de grados de libertad de control adicionales), a un
mejor reparto de la potencia (permitiendo repartir la potencia entre un ma-
yor número de fases), a sus mayores eficiencias (como resultado del reparto
de la potencia) y a su capacidad tolerante a fallos [54–58]. Por otro lado, las
topoloǵıas multinivel, las cuales proporcionan más de dos niveles de tensión
de salida por fase, también se están investigando en los últimos años [59–
62]. Estas arquitecturas de convertidor permiten aumentar la tensión de
operación del VSI por encima de los ĺımites impuestos por la tecnoloǵıa del
dispositivo semiconductor [17], ya qué dividen la tensión del bus DC en ni-
veles más pequeños, reduciendo la tensión máxima que debe soportar cada
dispositivo semiconductor [59–62]. Además, los convertidores multinivel tie-
nen otros beneficios, como una mejor calidad de la forma de onda de salida
(menor distorsión armónica total de la corriente de salida (THD i)), meno-
res interferencias electromagnéticas (EMI, electromagnetic interferences) y,
al igual que los convertidores multifase, tolerancia a fallos [63, 64].

Debido al abanico de posibilidades que se puede emplear en el tren de trac-
ción de los veh́ıculos eléctricos, las topoloǵıas de convertidor más relevantes
que puedan utilizarse en el mencionado tren de tracción se analizan con
mayor detalle en el caṕıtulo 3 de este documento.

• Tecnoloǵıa de los dispositivos semiconductores. Los convertidores
de potencia requieren de dispositivos semiconductores para acondicionar,
convertir y gestionar la enerǵıa de una forma eficiente. Dentro de las al-
ternativas existentes en el mercado de semiconductores hay tres tecnoloǵıas
predominantes caracterizadas por su material de fabricación8: el silicio (Si),

8Alternativamente, existen otros materiales semiconductores que se están investigando, co-
mo el óxido de galio (Ga2O3) y el diamante (D), los cuales podŕıan ser parte de la próxima
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el carburo de silicio (SiC ) y el nitruro de galio (GaN ) [65]. A pesar de ello,
el grado de desarrollo de los dispositivos de cada tecnoloǵıa es muy dispar,
siendo la tecnoloǵıa más madura el Si, y cuyos dispositivos (principalmen-
te, IGBTs y diodos9) son los semiconductores más utilizados en práctica-
mente todos los convertidores en el rango de potencia media, como es el
caso del sistema de propulsión de los veh́ıculos eléctricos10 [20, 69]. En las
dos últimas décadas se han realizado extensas investigaciones para mejorar
sus caracteŕısticas, por ejemplo, reduciendo las pérdidas de potencia (tanto
estáticas como dinámicas), las corrientes de recuperación inversa o las co-
rrientes de fuga [70–72]. Sin embargo, se ha alcanzado un grado de madurez
considerable y las propiedades f́ısicas de este material tienen ciertas limita-
ciones dif́ıciles de superar [73–76]. En este sentido, los materiales WBG han
demostrado ser una solución atractiva para superar estas limitaciones. De
hecho, por lo general, los dispositivos de SiC y GaN permiten aumentar la
tensión de bloqueo y la temperatura máxima de funcionamiento, aśı como
operar a frecuencias de conmutación más elevadas o reducir las pérdidas de
potencia. En general, todas estas mejoras vienen dadas por las propiedades
f́ısicas de estos materiales semiconductores (figura 1.11) [75, 77–79] y es por
ello que los fabricantes de veh́ıculos eléctricos ya están prestando atención
a este tipo de tecnoloǵıas [16, 24].

En [R8] se ha realizado una revisión completa de la evolución, el grado
de desarrollo actual y la tendencia de las tres tecnoloǵıas mencionadas.
En dicha revisión se han analizado las principales caracteŕısticas de los
dispositivos discretos y módulos de potencia que se pueden utilizar en el
sistema de propulsión de los veh́ıculos eléctricos (rangos de tensión y co-
rriente, frecuencia, etc.), aśı como otros aspectos de diseño (encapsulados,
capas constituyentes de un módulo, alternativas de refrigeración, propie-
dades térmicas, inductancias parásitas, etc.). Además, en dicho estudio se
constata que, aunque en la actualidad ya existen prototipos de inversores
de GaN [80]11, y aunque no se descarta la incorporación de la tecnoloǵıa

generación de dispositivos [65–68]. Sin embargo, en este momento su estado de madurez no es
el adecuado y están lejos de ser utilizados en dispositivos de potencia comerciales.

9Los IGBTs y los diodos de Si suelen trabajar en el rango de frecuencias de alrededor de
10-18 kHz, conducen corrientes del orden de cientos de amperios y bloquean tensiones en el
rango de 600 V a 1200 V.

10Por lo general, el convertidor de potencia es un inversor, aunque, a veces, también incluyen
un DC/DC (Boost) entre el pack de bateŕıas y el inversor (figura. 1.13).

11El fabricante GaN Systems ha presentado en ponencias comerciales el prototipo de módulo
de potencia realizado por Silvermicro. Este módulo consiste en un inversor trifásico de tracción
de 75 kW, 650 V y 300 A por fase, que utiliza dispositivos GS-065-150-1-D de GaN Systems,
los cuales permiten, en teoŕıa, una reducción en las pérdidas de conmutación de un 99 % en
comparación con módulos IGBT de Si para automoción [80].
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Figura 1.11: Beneficios de los materiales WBG (azul); propiedades f́ısicas afectadas
por las ventajas de estos materiales (rosa); caracteŕısticas de la electrónica de
potencia (verde); y beneficios del producto final (naranja) [65].

GaN a largo plazo en el tren de tracción del veh́ıculo eléctrico, por el mo-
mento no es la tecnoloǵıa de semiconductor más adecuada para este tipo de
aplicaciones, principalmente debido a que no tiene un suficiente grado de
madurez (en los rangos de potencia media-alta). De hecho, los pronósticos a
corto plazo muestran que el SiC coexistirá con el Si, y ambos prevalecerán
sobre el GaN en lo que respecta a la tecnoloǵıa de inversores de veh́ıculos
eléctricos. Esto se ve representado en la figura 1.12 que muestra, a modo de
ejemplo, la previsión del mercado de drives según los datos de la empresa
del sector automoviĺıstico ZF12, los cuales predicen una participación del
50/50, para el año 2030, tanto para las tecnoloǵıas de Si y SiC como para
las soluciones de “400 V” y “800 V”. Por otro lado, los datos más recientes
de Yole Développement [10] muestran que ya se está produciendo este cam-
bio de tendencia. De hecho, éste afirma que el volumen de negocio de los
dispositivos de potencia de SiC en los veh́ıculos eléctricos crecerá más allá
de los 1.500 M$ US en 2025, donde se espera que la CAGR2019−2025 alcance
el 29 % [10]. De hecho, desde el lanzamiento del Tesla Model 3 en 2018 (el
primer veh́ıculo eléctrico comercial en incorporar un módulo de potencia de
SiC 13) el crecimiento de dispositivos de SiC certificados para veh́ıculos se
ha acelerado [81]. En 2020, el OEM chino BYD ha presentado su modelo

12Dicha empresa se encarga de proveer sistemas de tracción y sistemas de propulsión de todo
tipo de veh́ıculos eléctricos.

13Este ejemplo de veh́ıculo incorpora un convertidor formado por 24 módulos de potencia con
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Figura 1.12: Previsión del mercado de drives en función de la tecnoloǵıa según
datos recientes de la empresa del sector automoviĺıstico ZF.

de veh́ıculo eléctrico HanEV, mientras que Lucid, con sede en EE. UU.,
ha presentado el Lucid Air, ambos equipados con inversores que utilizan
módulos completos de SiC [10]. Del mismo modo, un gran número de pro-
veedores de drives en el sector automovilistico como Cascadia-Rinehart o
BorgWarner, por nombrar algunos, además de la empresa ZF mencionada
anteriormente, ya comercializan inversores basados en estas tecnoloǵıas.

Por último, hay que destacar que, independientemente de la tecnoloǵıa del
semiconductor, cada fabricante sigue sus propios criterios de fabricación del
inversor. La tabla 1.5 muestra, a modo de ejemplo, varios veh́ıculos eléctri-
cos comerciales, aśı como las principales caracteŕısticas de los dispositivos
discretos y módulos de potencia que incorporan en su tren de tracción.
Algunos de estos veh́ıculos incluyen dispositivos IGBT discretos en sus in-
versores, como es el caso de Tesla (modelos Roadster, Model S o Model X),
que usa semiconductores de International Rectifier14 (familia AUIR, en-
capsulado TO-247) montados sobre una placa de circuito impreso (PCB,
printed circuit board) de potencia. Aunque, en general, a nivel de elemen-
tos parásitos, comportamiento térmico y eficiencia, el sustrato de un PCB
no es la mejor alternativa, la principal ventaja de usar dispositivos discre-
tos montados sobre éste es que los semiconductores de potencia se pueden
reemplazar fácilmente y se reducen los desajustes del coeficiente de expan-
sión térmica (CTE, coefficient of thermal expansion)15 [24]. Sin embargo,

dispositivos SiC sobre un disipador con pin-fins [81].
14En la actualidad esta empresa es parte de Infineon.
15Un módulo de potencia es una estructura multicapa que consta de varios materiales, cada

uno con su CTE particular. Durante el ciclo térmico y de potencia estos desajustes de CTE pro-
ducen fatiga termomecánica, lo que deriva en posibles fallos mecánicos a lo largo del tiempo y
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Tabla 1.5: Módulos de potencia o dispositivos discretos que componen los inversores
de algunos veh́ıculos comerciales [20, 69, 82].

Fabricante Dispositivo/ No de Tecnoloǵıa
Veh́ıculo Marca Modelo Año del módulo módulos/ de

inversor empleado discretos semiconductor

Audi
e-Tron

2019 Hitachi 2-in-1 6 IGBT Si
BEV(a)

Audi
e-Tron

2016 Bosch 2-in-1 3 IGBT Si
PHEV

BMW i3 2016 Infineon 6-in-1 1 IGBT Si

BYD Han(b) 2020
BYD

6-in-1 1 MOSFET SiC
Semicond.

Cadillac CT6(a) 2016 Hitachi 2-in-1 6 IGBT Si

Chevrolet Volt(a) 2016 Delphi 1-in-1 12 IGBT Si

Honda Accord(c) 2014 Fuji Electric All-in-1 1 IGBT Si

Lucid Air 2020 (g) (g) (g) MOSFET SiC

Mercedes
S550 2014 Hitachi 2-in-1 3 IGBT Si

-Benz

Nissan Leaf 2013 Nissan 2-in-1 3 IGBT Si

Renault Zoe 2013
Continental/

6-in-1 1 IGBT Si
Infineon

Tesla Model 3 2018
ST

1-in-1 24 MOSFET SiC
Microlec.

Tesla
Model S

2015 Infineon-
Discreto

36 IGBT Si
70 D(d) TO-247

Tesla Model X(e) 2016 Infineon
Discreto

84 IGBT Si
TO-247

Tesla Roadster(e) 2015 Infineon
Discreto

72/84 IGBT Si
TO-247

Toyota
Prius

2016
Denso/

2-in-1 6 IGBT Si
4G(f) Toyota

Volkswagen ID.3 2020 Infineon 6-in-1 1 IGBT Si

Notas:
(a) Veh́ıculo que tiene dos motores y utiliza un inversor para cada motor.
(b) Algún modelo de este veh́ıculo incluye dos motores y, por lo tanto, dos inversores. Sin
embargo, solo el inversor principal incluye MOSFET SiC.
(c) Veh́ıculo que tiene dos motores e incluye en un solo módulo customizado un DC/DC y un
inversor para cada motor.
(d) Veh́ıculo que usa un inversor con seis semiconductores discretos TO-247 por cada switch.
(e) Veh́ıculo que utiliza 84 T0-247 discretos en total, 36 para cada inversor (un inversor para
cada motor) y 12 para DC/DC (en total seis por cada switch).
(f) Veh́ıculo que en ocasiones se clasifica como All-in-1 ya que incluye el DC/DC y dos
inversores en su PCU (power control unit) customizada.
(g) Dato no proporcionado por el fabricante.
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Figura 1.13: Alternativas en el diseño del inversor del sistema de propulsión del
veh́ıculo eléctrico en función de los dispositivos o módulos de potencia empleados.

ésta no es la alternativa común, ya que prácticamente todas las marcas de
veh́ıculos utilizan módulos de potencia con IGBTs de Si basados en dife-
rentes arquitecturas (1-in-1 o single, 2-in-1 o half -bridge y 6-in-1 o sixpack)
para conformar el VSI del sistema de propulsión del veh́ıculo eléctrico (fi-
gura 1.13) [20]. Esto se debe, principalmente, a las mayores capacidades de
corriente de los sustratos de cobre (DBC, direct bonded copper), además
de otros beneficios como la reducción de los elementos parásitos en el cir-
cuito, mayor capacidad de enfriamiento (mejor comportamiento térmico),
mayor rigidez mecánica, o el hecho de que son sistemas más compactos que
permiten lograr mayores densidades de potencia [24].

En definitiva, la selección y diseño adecuados de cualquiera de los elementos que
componen el sistema de propulsión de un veh́ıculo eléctrico es determinante para
su funcionamiento. Por ejemplo, en lo que se refiere al inversor, elegir una topo-
loǵıa de convertidor u otra, o también una tecnoloǵıa de semiconductor diferente,

compromete la fiabilidad a largo plazo de dichos elementos. Este problema es especialmente re-
levante tanto en las capas de soldadura como en los elementos de interconexión (principalmente,
el wire bonding).
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pueden requerir modificaciones en otros de los elementos vistos en esta sección
(condensadores, refrigeración, etc.). Por lo tanto, se deben considerar todos los
aspectos que involucran al sistema de propulsión de forma global. Dicho esto, a
continuación se resumen los principales desaf́ıos a los que se tiene que enfrentar
la electrónica de potencia de los veh́ıculos eléctricos de nueva generación.

1.2.3 Desaf́ıos de la electrónica de potencia para los veh́ıcu-
los eléctricos de nueva generación

Entre sus desaf́ıos, la electrónica de potencia debe obtener mejores prestaciones,
principalmente en términos de eficiencia, gestión térmica, volumen y peso, den-
sidad de potencia, operación a altas frecuencias y fiabilidad. Dichos aspectos se
describen en detalle a continuación:

1. Alta eficiencia. Se debe utilizar un convertidor que permita, por un lado,
la bidireccionalidad del flujo de enerǵıa para poder realizar el frenado re-
generativo y ahorrar enerǵıa. Por otro lado, el convertidor debe sintetizar
ondas de gran calidad armónica para reducir las pérdidas de potencia en
la máquina eléctrica. Finalmente, se debe dimensionar el convertidor de tal
forma que las pérdidas de potencia de los dispositivos semiconductores sean
lo más reducidas posibles. Todos estos aspectos radican, entre otras cuestio-
nes, en la topoloǵıa de convertidor y el tipo de dispositivos semiconductores
que se utilice, además de otros aspectos como, por ejemplo, los sistemas de
refrigeración (a menores temperaturas menores pérdidas de potencia).

2. Gestión térmica eficiente. En lo que respecta al convertidor de potencia,
aproximadamente el 60 % de los fallos producidos en los semiconductores
es consecuencia directa del exceso de temperatura [83]16. En la actualidad,
las temperaturas máximas de unión de los semiconductores (Tj) rondan los
150 oC pero, al tener que mantener un margen de seguridad, la temperatura
máxima admisible queda aún más limitada. Teniendo esto en cuenta, y dado
que es evidente que a menor temperatura de operación el tiempo de vida
de los dispositivos de potencia aumenta, se deben elegir apropiadamente
dichos dispositivos, además de disponer de un sistema de refrigeración que
garantice una fiabilidad adecuada.

3. Volumen y peso reducidos. En lo que respecta al tamaño, los fabrican-
tes de los veh́ıculos deben cumplir ciertos requisitos. En general, existe una
limitación de espacio para la electrónica de potencia y el motor, ya que el
pack de bateŕıas ocupa una parte considerable del sistema de propulsión.

16En [84] se indica que un aumento de 10 oC en la temperatura de operación de los semicon-
ductores duplica la posibilidad de fallo en los mismos.
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Del mismo modo, un peso elevado aumenta en cierta medida el consumo del
veh́ıculo, lo que deriva en una reducción de su autonomı́a. Por lo tanto, hay
que optimizar las dimensiones y el peso de varios elementos que afectan al
tamaño del convertidor como, por ejemplo, el sistema de refrigeración. En
cualquier caso, estos requisitos no son igual de restrictivos en unos veh́ıcu-
los u otros. Por ejemplo, los veh́ıculos h́ıbridos tienen un mayor grado de
restricciones que los eléctricos puros, ya que los motores de combustión y
eléctricos deben compartir un espacio más reducido [16].

4. Densidad de potencia elevada. Si para una misma potencia se reduce el
tamaño de varios de los elementos integrantes del convertidor de potencia,
tales como el bus DC [85] o el sistema de refrigeración [52], se permite
aumentar la densidad de potencia del convertidor. Del mismo modo, otra
de las mayores particularidades del sistema de propulsión de un veh́ıculo
eléctrico radica en la tendencia actual de aumentar la velocidad mecánica
de los motores. De este modo, se consigue lograr una determinada potencia
mecánica en el eje del veh́ıculo y, a su vez, reducir el peso y el volumen del
motor (en comparación con los motores de velocidad de rotación “lenta”
para la misma potencia nominal). Todo ello deriva en un aumento de la
densidad de potencia, a la vez que se consigue aumentar la velocidad de los
motores. De hecho, las velocidades de giro mecánicas, que se encuentran
hoy en d́ıa, superan incluso las 15.000 rpm [16, 46]. Esto a su vez está
estrechamente relacionado con el aumento de la tensión de la bateŕıa, lo
que también implica que se deban utilizar convertidores de potencia con
semiconductores que operen a tensiones más elevadas.

5. Operación a altas frecuencias de conmutación. Aumentar la veloci-
dad de rotación de los motores tiene dos consecuencias directas sobre el
sistema de propulsión y su diseño. Por un lado, si se mantiene la frecuencia
de conmutación de los dispositivos semiconductores, la frecuencia funda-
mental17 de las tensiones sintetizadas por el convertidor en el bobinado del
motor se acerca a las componentes armónicas producidas por la conmuta-
ción. Por este motivo, es necesario aumentar la frecuencia de conmutación
y, aśı, mejorar el rizado de la corriente en la carga y la distorsión armónica
(THDi), ya que dichos parámetros tienen relación directa con las pérdidas
óhmicas del motor. Por otro lado, en ciertas ocasiones aparecen proble-
mas de regulación debido a los retardos de control de los sistemas digitales
empleados, además del número limitado de muestras disponibles por pe-
riodo eléctrico para realizar el control [86, 87]. En este sentido, aunque es
teóricamente posible utilizar técnicas de control y modulación particulares
que garanticen la regulación de los motores a estas altas velocidades de

17fe = 2πPωmech, donde P es el número de pares de polos del motor.
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rotación [88], en la práctica, la implementación de estas técnicas es com-
pleja. Esto se debe, principalmente, a las altas no linealidades (debido a la
saturación magnética) presentes en los motores eléctricos destinados a los
veh́ıculos eléctricos. Por lo tanto, se hace imprescindible aumentar tanto
la frecuencia de muestreo del algoritmo de control como la frecuencia de
conmutación de los dispositivos semiconductores de potencia. De hecho, en
un futuro cercano se requerirán frecuencias de conmutación de entre 20 kHz
y 40 kHz (lejos de las actuales de los IGBTs).

6. Aumento de la fiabilidad. Por lo general, en los veh́ıculos eléctricos los
convertidores de potencia deben operar en ambientes de muy alta tem-
peratura y bajo grandes niveles de estrés mecánico. En consecuencia, los
componentes que integran los convertidores de potencia (dispositivos se-
miconductores, condensadores, inductancias, elementos de control, sistema
de refrigeración y elementos auxiliares, tales como conectores, etc.) deben
ser elegidos de acuerdo con estas condiciones particularmente exigentes.
Además, es obligatorio realizar un diseño que garantice la fiabilidad del
sistema de propulsión, maximizando el tiempo medio entre fallos (MTBF,
mean time between failures) para asegurar una larga vida útil, incluso en
condiciones ambientales tan dif́ıciles. En este punto, se debe constatar que
no se puede lograr un diseño que sea al 100 % tolerante a fallos. Por ello,
es de gran interés desarrollar drives (convertidor y motor, aśı como sus
correspondientes estrategias de control/modulación) tolerantes a fallos que
permitan que el veh́ıculo termine su misión o, al menos, llegue a su destino
de manera segura ante faltas en cualquier elemento del sistema de propul-
sión. Este objetivo requiere la selección de la topoloǵıa de convertidor más
adecuada, donde los condensadores que integran el bus de continua, los dis-
positivos semiconductores y la electrónica digital encargada del disparo de
estos semiconductores son elementos cŕıticos.

En general, se puede apreciar que cada desaf́ıo está estrechamente relacionado con
los demás. Por lo tanto, para lograr superar dichos desaf́ıos, se hace imprescindible
la investigación de nuevos convertidores de potencia, considerando aspectos como
la topoloǵıa de convertidor, la tecnoloǵıa de los semiconductores, los sistemas de
refrigeración, o diseños óptimos del bus DC, entre otras muchas caracteŕısticas.

En este punto, y como se ha mencionado previamente, la incorporación de semi-
conductores WBG supone una reducción de las pérdidas de potencia para una
misma frecuencia de conmutación frente a sus dispositivos predecesores de Si.
Además, aunque en la práctica éstos no han alcanzado la temperatura máxima
de operación debido a las limitaciones de los encapsulados (heredados de la tecno-
loǵıa Si), éstos pueden soportar temperaturas más elevadas que el Si debido a sus



34 Introducción

propiedades f́ısicas (figura 1.11). Del mismo modo, los dispositivos WBG, además
de ser, por lo general, dispositivos más pequeños que los de Si (comparando dis-
positivos de caracteŕısticas similares), también permiten reducir el tamaño de los
sistemas de refrigeración (debido a la reducción de pérdidas de potencia) [75]. Por
ello, desde el punto de vista de volumen, peso y densidad de potencia son una
alternativa atractiva. Por otro lado, no se debe olvidar que, debido a sus menores
pérdidas de conmutación, es posible hacer funcionar a estos nuevos dispositivos a
frecuencias de conmutación más elevadas, lo cual reduce los problemas derivados
de la tendencia de aumentar la velocidad de rotación de los motores. Es por to-
dos estos motivos que los fabricantes de los veh́ıculos apuestan por la innovación
en la tecnoloǵıa de los dispositivos. Sin embargo, aumentar las frecuencias de
conmutación de los dispositivos y mejorar todas estas caracteŕısticas tiene varias
consecuencias perjudiciales. En primer lugar, cuando se trabaja a altas frecuen-
cias de conmutación los efectos parásitos que introduce el conjunto del bus DC
y bus bar interaccionan con la conmutación de los semiconductores de potencia,
pudiendo derivar en problemas operativos del convertidor, aśı como en su deterio-
ro [89]. Por otro lado, la incorporación de semiconductores WBG conlleva que las
capacidades e inductancias parásitas del circuito de conmutación se vuelven más
cŕıticas debido a sus rápidos transitorios de encendido y apagado (d/dt) y altas
frecuencias de operación. Esta dinámica hace que surjan sobretensiones, oscila-
ciones y efectos resonantes, produciendo un mayor contenido armónico, efectos
de crosstalk y, en definitiva, problemas de fiabilidad del convertidor de potencia
[89–91]. Además, uno de los mayores problemas de fiabilidad a los que se encuen-
tran sometidos los sistemas de propulsión de los veh́ıculos eléctricos radica en la
tensión de modo común (CMV, Common Mode Voltage) [92–94]. En concreto, la
CMV introduce corrientes de fuga a través de los rodamientos del motor [92–94],
aumentando las probabilidades de fallos prematuros en los motores y reducien-
do los ciclos de vida de los sistemas de propulsión. En este contexto, dado que
los problemas relacionados con la CMV se agravan al aumentar las frecuencias
de conmutación y la tensión del bus DC [74, 95], si los futuros convertidores de
potencia incorporan semiconductores WBG y las bateŕıas aumentan sus niveles
de tensión de operación a 800 V, estos problemas serán más frecuentes. Por lo
tanto, la CMV requiere un estudio espećıfico adicional para ver como solventar
todos estos futuros problemas. En este sentido, a continuación se introduce con
mayor detalle el origen y las consecuencias de esta tensión parásita.

1.2.4 Problemática de la tensión de modo común

En general, cualquier sistema eléctrico/electrónico se diseña para funcionar
aplicándole una diferencia de tensión entre dos o más terminales (figura 1.14(a)).
Cuando se establece una diferencia de tensión a la entrada (vdif ), la corriente cir-
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Figura 1.14: Problemática de la tensión de modo común en un motor eléctrico.

cula del terminal de mayor tensión (vA) al terminal de menor tensión (vB). Este
modo de funcionamiento se denomina modo diferencial y es el funcionamiento
deseado en los circuitos eléctricos. Sin embargo, cuando se establece esta tensión
de modo diferencial, aparece inherentemente una tensión de modo común (vCM )
asociada a ella (figura 1.14(a)). En consecuencia, una parte de la corriente que
entra en el terminal de mayor tensión puede circular por un camino no deseado
y regresar a la fuente de enerǵıa a través de la conexión a tierra [96–98]. Esta
corriente de fuga, que debe ser inapreciable, en la práctica no es tan pequeña
[99–101].

Extrapolando este fenómeno al contexto de los motores eléctricos, es habitual que
parte de la corriente circule a través de algunos elementos mecánicos del motor
como, por ejemplo, los rodamientos (figura 1.14(b)). Este es un problema que se
ha investigado en la literatura desde hace algunas décadas [102–107], pero que
hasta la incorporación masiva de los convertidores de potencia no ha tenido un
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impacto significativo. De hecho, en las máquinas que no utilizan convertidores de
potencia y se conectan directamente a la red eléctrica (figura 1.15), la CMV es
prácticamente nula. Esto es debido a que, cuando las tensiones que se establecen
a la entrada del motor están totalmente equilibradas, la corriente circula única-
mente a través de los terminales de entrada (la suma de las tensiones de entrada
es cero). En este caso, únicamente existen fugas de corriente de baja frecuencia
ante desequilibrios de la red. Por lo tanto, en estos casos la CMV no representa
un problema significativo. Por el contrario, en el caso de los veh́ıculos eléctri-
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cos, el convertidor de potencia debe conmutar los semiconductores de potencia
a grandes frecuencias para conseguir las señales sinusoidales de corriente en la
salida con amplitud, fase y frecuencia variables, pero a costa de generar tensiones
desequilibradas, lo que deriva en formas de onda de CMV [93, 108, 109].

La figura 1.16 muestra, a modo de ejemplo, una secuencia de conmutación de un
inversor, donde “encendiendo” los dispositivos SWA1, SWB1 y SWC1 se genera
un nivel de CMV de 2VDC/3. Siguiendo este ejemplo y para todas las secuencias
de conmutación posibles del inversor (en este caso 8 estados posibles), se obtiene
como resultado una señal pulsante con forma piramidal, la cual presenta varia-
ciones de tensión de gran frecuencia y gran amplitud. De ah́ı el problema de
aumentar la tensión de las bateŕıas y las frecuencias de conmutación de los dis-
positivos semiconductores, ya que estas formas de onda tienen un mayor número
de variaciones de tensión y mayores amplitudes [74, 95].

A diferencia de los motores industriales, los motores de los veh́ıculos eléctricos
no pueden disponer de una conexión de tierra que permita circular la corriente
generada por la CMV. Por ello, esta tensión se vuelve más cŕıtica. De hecho, esta
tensión parásita puede causar problemas en los elementos eléctricos/electrónicos
e incluso mecánicos que componen el veh́ıculo. Por un lado, las EMI son eleva-
das debido al modo común [110–115]. Éstos pueden afectar a otros subsistemas
del veh́ıculo eléctrico, como las unidades de control (ECU,electronic control unit)
y sus comunicaciones. Por lo tanto, para hacer frente a estos problemas, se de-
ben seguir pautas de diseño adecuadas, verificando posibles EMI conducidas y
radiadas, y teniendo en cuenta las regulaciones de EMC (compatibilidad electro-
magnética)18 [116, 117]. Por otro lado y en cuanto a la fiabilidad del veh́ıculo
se refiere, también pueden aparecer otros problemas, tal y como muestra la figu-
ra 1.17. Las grandes variaciones de tensión generadas hacen que se deteriore el
aislamiento de los bobinados del estátor. A medida que se pierde el aislamiento,
las posibilidades de cortocircuitar los bobinados son mayores, aumentando las
probabilidades de rotura del motor [118]. Además, las corrientes de fuga mencio-
nadas anteriormente afectan a los rodamientos del motor, siendo estas últimas
una de las principales responsables de producir aveŕıas en los motores eléctricos
[92, 95, 106, 119, 120].

En las últimas décadas, la comunidad cient́ıfica y la industria han trabajado
conjuntamente en la búsqueda de soluciones a este problema de la CMV [93, 105,
106, 121]. Muchas de estas soluciones se han abordado desde el punto de vista
mecánico. Otras de estas soluciones se han centrado en el origen para eliminar la
CMV y corregir el problema radicalmente [99, 122, 123]. En esta tesis se pretende

18Entre la normativa existente aplicable a los veh́ıculos eléctricos, conviene considerar la
Norma 10 de la CEPE, aśı como la regulación IEC 61967 (150 kHz a 1 GHz) o IEC 61851.
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Figura 1.17: Daños producidos por la tensión de modo común en los motores.

proponer soluciones que permitan eliminar la CMV abordando el problema desde
el convertidor de potencia, buscando tanto una topoloǵıa de convertidor novedosa
como una técnica de modulación que permitan eliminar o reducir esta tensión de
forma eficaz.

1.3 Objetivos generales de la tesis

Debido a la importancia del convertidor de potencia del tren de tracción del
veh́ıculo eléctrico, el trabajo desarrollado en esta tesis se centra en la investiga-
ción y el desarrollo de un convertidor novedoso cuyas caracteŕısticas cumplan,
por un lado, con los requisitos impuestos por los sistemas de propulsión de un
veh́ıculo eléctrico y, por otro, mejoren sus prestaciones. A su vez, dicho objetivo
general viene acompañado de varios objetivos secundarios que se han definido
para elaborar esta tesis, los cuales se detallan a continuación:

1. Analizar los requisitos actuales de los sistemas de propulsión de los veh́ıculos
eléctricos, prestando especial atención al convertidor de potencia, aśı como
a distintos aspectos de diseño de éste (tecnoloǵıa de semiconductores, bus
DC, refrigeración, etc.).

2. Revisar los problemas derivados de la CMV en los accionamientos de motor,
además de ver cómo se origina, que parámetros afectan a dicha tensión, y
cuales son las principales soluciones de mitigación de esta problemática.
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3. Estudiar las topoloǵıas de convertidores de potencia y las técnicas de mo-
dulación más relevantes que permitan reducir la CMV en el tren de tracción
de un veh́ıculo eléctrico.

4. Determinar un criterio de cuantificación de la CMV que permita comparar
las diferentes soluciones analizadas en la tesis.

5. Aplicar el criterio seleccionado y comparar diversas topoloǵıas de converti-
dores y técnicas de modulación mediante su simulación, para poder selec-
cionar la mejor alternativa en términos de eficiencia, distorsión armónica
de la carga, CMV, etc.

6. Proponer, desarrollar y validar experimentalmente un convertidor de po-
tencia para el tren de tracción del veh́ıculo eléctrico a escala, acorde a
los requisitos revisados en este caṕıtulo, además de obtener/cuantificar sus
parámetros caracteŕısticos con el fin de validar las mejoras obtenidas frente
al convertidor VSI convencional.

1.4 Estructura del documento

Esta tesis consta de siete caṕıtulos y tres anexos. Además de este caṕıtulo intro-
ductorio, el contenido del documento se divide de la siguiente manera:

Caṕıtulos:

2 Problemática de la tensión de modo común en accionamientos de
motor con inversor.
En este caṕıtulo se analiza uno de los problemas más comunes en los accio-
namientos de motores eléctricos: la CMV. Si bien el sistema de propulsión
de un veh́ıculo eléctrico utiliza un inversor para accionar el motor, ésta no es
la única aplicación que se enfrenta al problema recurrente de la CMV. Por
ello, se analiza este fenómeno de forma general, ya que produce una serie
de problemas que derivan en un peor funcionamiento o en la aveŕıa de los
motores eléctricos. En primer lugar, el caṕıtulo explica en detalle el origen
de esta tensión y su relación con la técnica de modulación del inversor. Pos-
teriormente, se explica en detalle su relación con otros parámetros relevantes
en el funcionamiento de un inversor, y se define una serie de figuras de méri-
to para cuantificar este problema. Finamente, también se revisan todos los
problemas que surgen de esta tensión parásita y cuáles son sus principales
soluciones.
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3 Topoloǵıas de convertidores de potencia para la reducción de la
tensión de modo común en aplicaciones de veh́ıculo eléctrico.
Este caṕıtulo se centra en el estudio de las topoloǵıas de convertidores de
potencia. En concreto, el VSI es una topoloǵıa de convertidor madura, ro-
busta y fiable, pero presenta algunas limitaciones que pueden resolverse con
el uso de otros convertidores. De hecho, la CMV es un problema que, en el
caso del convertidor VSI, es especialmente perjudicial debido a los niveles de
tensión que éste genera. Para resolver estos problemas, existe una serie de
topoloǵıas trifásicas de dos niveles que, incorporando un hardware adicional
al VSI, reducen la CMV. Además, las topoloǵıas de convertidor multinivel
o multifase también son una alternativa válida para reducir dicha tensión.
Por ello, y considerando las distintas alternativas que se han propuesto en
la literatura, este caṕıtulo revisa en detalle cada una de ellas y su relación
con esta tensión parásita.

4 Técnicas de modulación para la reducción de la tensión de modo

común.
Este caṕıtulo revisa las técnicas de modulación más relevantes que se pueden
utilizar en los convertidores revisados en el caṕıtulo 3. Dado que la modula-
ción del inversor es de vital importancia, tanto para acondicionar la enerǵıa
proporcionada por la fuente a la carga como para regular la velocidad y el
par de los motores eléctricos, se debe elegir una técnica de modulación ade-
cuada que encuentre el equilibrio entre las pérdidas de conmutación de los
dispositivos semiconductores y la cantidad y el nivel de los armónicos que
contienen las señales sintetizadas por el inversor (perfiles de tensión y co-
rriente). En este sentido, las técnicas de modulación convencionales S-PWM
y SV-PWM presentan un buen comportamiento en términos de pérdidas y
distorsión armónica. Sin embargo, son las que producen los peores valores
de CMV, lo cual produce problemas de fiabilidad en los accionamientos de
motores. Para resolver estos problemas, se deben explorar otras técnicas de
modulación de la literatura cient́ıfica que reduzcan esta tensión.

5 Análisis de prestaciones y comparativa de topoloǵıas de converti-
dor y técnicas de modulación mediante simulación.
Una vez identificadas aquellas topoloǵıas de convertidor y técnicas de modu-
lación que mejor se adaptan a los requisitos de los futuros sistemas de pro-
pulsión de los veh́ıculos eléctricos y que, a su vez, permiten reducir la CMV,
es necesario compararlas y validar sus prestaciones en términos de eficien-
cia, calidad de señales, CMV, etc. Por lo tanto, en este caṕıtulo se evalúan,
mediante simulación, varias de las topoloǵıas de convertidor y técnicas de
modulación revisadas en los caṕıtulos 3 y 4. De ese modo, a partir de los re-



42 Introducción

sultados obtenidos se demuestran las fortalezas y debilidades de la topoloǵıa
de convertidor que se propone en esta tesis. Todo ello permite demostrar que
dicha topoloǵıa, junto con una técnica de modulación apropiada, consigue
un buen equilibrio entre todas las prestaciones antes mencionadas, haciendo
énfasis en la reducción de la CMV.

6 Prototipado y validación del convertidor de potencia ZVR-D2.
Una vez validadas las fortalezas y debilidades de la topoloǵıa de convertidor
y la técnica de modulación propuestas, en este caṕıtulo se profundiza en
dicho convertidor. Inicialmente, se constituye un prototipo de éste, toman-
do como referencia un convertidor que actualmente se incorpora en el tren
de tracción de algunos veh́ıculos eléctricos. De esa forma, se puede validar
mediante la experimentación la capacidad que tiene dicho prototipo para
reducir la CMV. Posteriormente, para proporcionar resultados más cercanos
a la realidad se realizan simulaciones en el contexto de la operación de un
veh́ıculo eléctrico, utilizando ciclos de conducción que se han definido a par-
tir de datos reales de veh́ıculos eléctricos. En dichas simulaciones se analiza
la eficiencia que proporciona la combinación de convertidor y modulación
propuestas frente a la solución convencional de emplear un VSI y una técni-
ca de modulación como la SV-PWM. Todo ello permite demostrar el valor
añadido del convertidor y la modulación que se proponen en esta tesis.

7 Conclusiones y trabajo futuro.

En este caṕıtulo se presentan las conclusiones extráıdas de esta tesis, aśı
como las principales aportaciones de la misma. Además, se describen las
publicaciones derivadas de este trabajo y se proponen varias ĺıneas de inves-
tigación para dar continuidad al trabajo.

Anexos:

A Tensión de modo común en aplicaciones fotovoltaicas y topoloǵıas
monofásicas de conversión.
En los últimos años, los sistemas fotovoltaicos sin transformador se han po-
pularizado frente a los que utilizan transformadores debido a las ventajas
que éstos ofrecen como, por ejemplo, mayor eficiencia, menor tamaño y pre-
cio más bajo. Sin embargo, eliminar el transformador y, por consiguiente, el
aislamiento del convertidor, hace que circulen corrientes de fuga a través de
capacidades parásitas, como ocurre en las aplicaciones que incluyen motores
eléctricos. Además, estos problemas introducen otros relacionados con las in-
terferencias electromagnéticas. Por estos motivos, en la literatura cient́ıfica
se han propuesto varias topoloǵıas de convertidor (principalmente monofási-
cas) para reducir las corrientes de fugas y la CMV. Teniendo esto en cuenta,
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este anexo revisa brevemente las topoloǵıas de convertidor monofásicas sin
trasformador que tienen relación con el trabajo desarrollado en esta tesis.

B Modelado térmico y de pérdidas de los dispositivos semiconduc-
tores.
Estimar las pérdidas de potencia y la respuesta térmica de los semiconducto-
res es fundamental durante las primeras etapas de diseño de un convertidor
de potencia aplicado al veh́ıculo eléctrico. De hecho, para seleccionar apro-
piadamente los dispositivos semiconductores, además de para dimensionar
correctamente la etapa de potencia y el sistema de refrigeración, se hace
indispensable conocer esta información. En general, los modelos térmicos y
de pérdidas se realizan a partir de los datos disponibles en la hoja de ca-
racteŕısticas del fabricante, los cuales deben tratarse de forma correcta para
poder realizar una estimación lo más cercana posible a la realidad. Con-
siderando lo anterior, este anexo revisa como se modelan las pérdidas de
potencia y el circuito térmico equivalente de los semiconductores. Además,
se detalla cual ha sido el modelo espećıfico que se ha utilizado para obtener
los resultados en esta tesis.

C Modelado del sistema de propulsión del veh́ıculo eléctrico.
Hasta la fecha, los veh́ıculos eléctricos tienen, por lo general, un rango de
conducción limitado en comparación con los veh́ıculos convencionales. Por
lo tanto, utilizar ciclos de conducción que permitan estimar la autonomı́a de
los veh́ıculos eléctricos de manera precisa se hace necesario para eliminar la
conocida “ansiedad de autonomı́a”, la cual se refiere al miedo de los conduc-
tores a quedarse sin enerǵıa mientras conducen. Además, resulta interesante
utilizar modelos vehiculares que incluyan todos los elementos integrantes
del tren de potencia de un veh́ıculo eléctrico (bateŕıa, inversor y motor), aśı
como su control, para poder determinar durante condiciones cercanas a la
realidad cuales son las caracteŕısticas de alguno de estos elementos. En este
sentido, en este anexo se describe como se modela cada uno de los elementos
mencionados, lo cual sirve para estimar el comportamiento del inversor que
se propone en esta tesis durante condiciones cercanas a la realidad. Además,
se introducen algunos ciclos de conducción espećıficos para veh́ıculos eléctri-
cos que se han utilizado para obtener resultados más precisos.
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Parte II

La tensión de modo común
en el tren de tracción del

veh́ıculo eléctrico: estado de
la tecnoloǵıa





Caṕıtulo 2

Problemática de la tensión
de modo común en
accionamientos de motor
con inversor

2.1 Introducción

Los accionamientos de motor se han utilizado durante mucho tiempo en una
gran variedad de aplicaciones industriales como ventilación y aire acondicionado,
calefacción, sistemas de elevación, bombeo de ĺıquidos, etc [124–126]. Además,
aunque dichos accionamientos todav́ıa se utilizan para estos fines, su aplicación
en el sector del transporte está ganando relevancia [16, 24]. De hecho, y tal y como
se ha justificado en el caṕıtulo 1, debido a la creciente preocupación y conciencia
social sobre el calentamiento global y la necesidad de proteger el medio ambiente,
se está destinando una gran cantidad de recursos a la investigación y desarrollo
de sistemas de propulsión eléctricos en el sector del transporte. Concretamente,
se están llevando a cabo importantes investigaciones en busca de accionamientos
y motores eléctricos más eficientes [127–129], rentables [113, 130], aśı como fiables
y duraderos [44, 131]. Sin embargo, el problema recurrente de las aveŕıas de los
rodamientos de los motores sigue siendo una de las principales preocupaciones
[101, 132, 133], ya que representan entre el 40 % y el 70 % de las aveŕıas de las
máquinas eléctricas (figura 2.1). De hecho, los rodamientos son elementos cŕıticos
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Figura 2.1: Fuentes de fallos en máquinas eléctricas por rango de potencia [119].

para el correcto funcionamiento de las máquinas eléctricas, ya que, entre otras
funciones, deben mantener el rotor centrado dentro del estátor para que gire con la
menor resistencia posible [93]1. Por lo tanto, un fallo del rodamiento puede causar
no solo una pérdida de la eficiencia, sino también un mal funcionamiento del motor
y, por lo tanto, altos costes de reparación y, en última instancia, conducir a un
fallo destructivo de todo el accionamiento de motor [101, 132].

El origen de este último problema recae en la modulación por ancho de pul-
so (PWM, pulse-width modulation). Utilizar este tipo de técnicas de modulación
PWM para sintetizar las tensiones de salida del inversor representó un gran avance
en la tecnoloǵıa de los accionamientos de motor. Con anterioridad, la mayoŕıa de
los fallos de los rodamientos eran exclusivamente resultado de problemas mecáni-
cos y/o térmicos, como, por ejemplo, corrosión, vibraciones y desalineación, entre
otros [92, 93, 137]. Sin embargo, en los motores accionados por inversores basados
en PWM, los fallos en los rodamientos se originan, generalmente, en el dominio
eléctrico y, más precisamente, como consecuencia de las formas de onda de la
tensión de modo común (CMV, common-mode voltage) que resultan de la modu-
lación PWM [138–140]2.

La figura 2.2 resume cómo las tensiones de salida del inversor generadas mediante
PWM de alta frecuencia pueden dañar los rodamientos [92, 93, 106]. Concreta-
mente, el patrón PWM que “enciende” y “apaga” los dispositivos de potencia
(figura 2.2- 1 ) produce tensiones de fase desequilibradas (figura 2.2- 2 ) que, a su

1Dada su importancia, actualmente son varias las empresas que trabajan en el análisis de los
problemas de degradación de los rodamientos generados por estas corrientes de fuga [134–136].

2De manera análoga, y aunque no es el objetivo de este trabajo, en aplicaciones fotovoltaicas
la CMV induce corrientes de fuga capacitivas que fluyen en un circuito de carácter resonante
entre el convertidor, el filtro AC y la red eléctrica [141–144]. Al igual que en los motores, dichas
corrientes parásitas pueden degradar e incluso producir roturas en elementos mecánicos cŕıticos
que componen estos sistemas, tales como los propios paneles fotovoltaicos (Anexo A).
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en un sistema de propulsión.

vez, producen perfiles de la CMV con variaciones abruptas (figura 2.2- 3 ). Estos
valores elevados de |dv/dt| alimentan capacidades parásitas del motor y, como re-
sultado, una réplica de la CMV se refleja en el eje de la máquina, la cual puede
exceder fácilmente la tensión de ruptura dieléctrica de la peĺıcula de lubrican-
te dentro del rodamiento (figura 2.2- 4 ). En ese caso, se producirán descargas
entre las pistas del rodamiento, en forma de pulsos de corriente oscilantes (figu-
ra 2.2- 5 ), las cuales circulan a tierra o al chasis del veh́ıculo (según la aplicación)
[93, 145], pero a expensas de provocar daños en los rodamientos, tales como “pi-
caduras” y “estŕıas” (figura 2.2- 6 ) [92, 95, 106, 120]. Además, los problemas
de la CMV no se limitan a estas corrientes parásitas, sino que estas formas de
onda de conmutación rápida también deterioran los devanados del estátor de la
máquina (figura 2.2- 7 ) [118], y generan interferencias electromagnéticas (EMI,
electromagnetic interferences) significativas [110–115].

La importancia de la problemática de la CMV en las máquinas eléctricas ha dado
como resultado que la comunidad cient́ıfica y la industria se esfuercen notable-
mente en buscar soluciones al problema [95, 110, 111, 120, 146]. En este contexto,
se pueden distinguir dos ĺıneas de investigación principales según donde se ponga
el foco: (1) proteger los rodamientos o (2) actuar sobre el origen del problema,
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es decir, sobre la CMV. La primera incluye medidas tales como reemplazar los
rodamientos clásicos por rodamientos cerámicos más robustos, o incluir un ani-
llo de puesta a tierra en el motor, entre otras [105, 106, 147]. La segunda ĺınea,
la cual aborda el problema desde el origen, puede, a su vez, dividirse en tres
‘subĺıneas’: (i) utilizar filtros clásicos basados en elementos reactivos [93, 148],
(ii) usar topoloǵıas de convertidor de potencia particularizadas para la reducción
de la CMV [97, 149, 150], o bien, (iii) utilizar técnicas de modulación espećıficas
que también reduzcan la CMV [97, 151–153].

Considerando todo lo anterior, este caṕıtulo revisa, en primer lugar, el origen de
la CMV (sección 2.2), particularizado el caso de estudio para un accionamiento
de motor alimentado por inversor trifásico. Además, se explica como afecta la
técnica de modulación a esta tensión parásita. A continuación, se muestran los
parámetros que afectan de manera más significativa a la forma de onda de la
CMV (sección 2.3). En este punto, se muestran dos posibles vertienes de estudio
y se proponen figuras de mérito para cuantificar la forma de onda de la CMV
(sección 2.4). Posteriormente, la sección 2.5 revisa y enumera los problemas deri-
vados de la CMV y, finalmente, en la sección 2.6 se explican cuales son las posibles
soluciones que se pueden utilizar para abordar dichos problemas.

2.2 Origen de la tensión de modo común

Como punto de partida conviene definir la CMV en un inversor trifásico para,
posteriormente, analizar la influencia que tiene una determinada técnica de mo-
dulación en dicha tensión.

2.2.1 Definición y esquema del conjunto inversor-motor

De forma general, la figura 2.3 muestra el circuito eléctrico equivalente correspon-
diente a un conjunto inversor-motor trifásico. La arquitectura de convertidor de
potencia representada es el inversor de fuente de tensión trifásico de dos niveles,
denominado, a partir de aqúı, simplemente VSI. Dicho convertidor tiene el punto
de referencia de tensión en el punto medio del bus DC (VDC/2) y alimenta un mo-
tor con conexión en estrella. El bobinado trifásico de dicho motor se representa
mediante las impedancias ZAN , ZBN y ZCN , mientras que la capacidad parásita
entre el devanado y la referencia de tensión se representa mediante la impedancia
ZN0 (figura 2.3). Asimismo, las figuras 2.4(a)-2.4(c) muestran las formas de onda
de tensión sintetizadas por el inversor cuando se aplica la técnica de modulación
Space vector PWM (SV-PWM), las cuales se representan en la figura 2.3 como
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Figura 2.3: Esquema eléctrico de un inversor de fuente de tensión (VSI) trifásico
de dos niveles con carga conectada en estrella y su impedancia de modo común.

vA0, vB0 y vC0 (tensiones fase-tierra), vAB , vBC y vCA (tensiones entre fases), y
vAN , vBN y vCN (tensiones fase-neutro).

Teniendo en cuenta todas las caracteŕısticas anteriores, la conservación de la carga
en el punto neutro (N ) requiere que

vN0

ZN0
=
vA0 − vN0

ZAN
+
vB0 − vN0

ZBN
+
vC0 − vN0

ZCN
, (2.1)

que, para un motor con impedancias de fase iguales ZAN = ZBN = ZCN (cargas
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equilibradas), permite expresar la tensión neutro-tierra3 como

vN0 =
3ZN0

3ZN0 + ZAN
vCM , (2.2)

donde vCM es la tensión de modo común (CMV), que se define como el promedio
de la tensiones fase-tierra:

vCM ,
vA0 + vB0 + vC0

3
. (2.3)

Por lo tanto, la CMV tiene un impacto significativo en la tensión neutro-tierra
de la máquina, la cual, en presencia de una impedancia parásita, provoca que
se descarguen corrientes hacia el chasis del veh́ıculo o, en general, el punto de
potencial de tierra (para otras aplicaciones). Además, como se ha introducido en
el caṕıtulo 1, si el motor eléctrico se alimentase directamente mediante una red
trifásica sinusoidal y equilibrada (idealmente vA0 +vB0 +vC0 = 0V ), se cumpliŕıa
que vCM = 0V . Sin embargo, cuando el motor se acciona a través de un inversor
con PWM vCM 6= 0V , siendo dicha tensión proporcional a la tensión del bus
DC (VDC) y con una frecuencia directamente relacionada con la frecuencia de
la portadora o frecuencia de conmutación (fsw) del VSI [95, 155]. Este último
escenario se representa en la figura 2.4(d), donde se muestra la forma de onda de
la CMV obtenida para la técnica de modulación SV-PWM. En dicha figura, se
puede apreciar la forma de onda de una señal pulsante y periódica, la cual tiene
cuatro niveles distintos de tensión y un gran número de variaciones. Sin embargo,
esto puede variar para otras técnicas PWM. Por ello, a continuación se muestra
la influencia de la técnica de modulación SV-PWM en la CMV.

2.2.2 Influencia de la técnica de modulación en la tensión
de modo común

Para analizar cómo una técnica de modulación determinada influye en la CMV
de un VSI, se ha escogido como referencia la técnica vectorial SV-PWM, por
ser una de las técnicas más empleadas [156]. Además, su representación vectorial
facilita la comprensión de la influencia de una determinada técnica de modulación
en la CMV, ya que cada vector tiene asociado uno de los posibles estados de
conmutación del inversor.

3Algunos autores reservan el término ‘tensión en modo común’ y su abreviatura CMV para
indicar la tensión en el punto neutro, vN0(t), cuya forma de onda se asemeja a la de vCM (t)
para las frecuencias donde la relación de impedancias de (2.2) se acerca a la unidad [92, 154].
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En la técnica SV-PWM, cada uno de los posibles estados del convertidor (com-
ponentes en el dominio del tiempo) se transforma en una representación tridi-
mensional mediante tres componentes estacionarias y ortogonales αβγ (también
llamadas αβ0), de las cuales, en general, la componente homopolar γ (o señal de
secuencia cero) no tiene un rol significativo en la modulación4. La bien conocida
transformación de Clarke permite que la representación vectorial tridimensional
ABC se muestre directamente en un diagrama bidimensional, es decir, el plano
αβ (figura 2.5). De este modo, en cada periodo de modulación (Tsw = 1/fsw) se
sintetiza un vector de referencia (Vref ) que gira sobre el mismo plano αβ. Esto
último se consigue seleccionando los dos vectores activos (V1-V6) y los dos vec-
tores nulos (V0 y V7) disponibles en función del sector en el que se encuentra la
tensión de referencia Vref (figura 2.5), dividiéndose el plano αβ de SV-PWM en
6 sectores de 60o cada uno.

A modo de ejemplo, la figura 2.6(a) muestra la distribución del espacio vectorial
en el primer sector, donde Vref se sintetiza mediante una combinación lineal,
tanto de los vectores activos V1 y V2 como de los dos vectores nulos V0 y V7.

4En un sistema equilibrado con la carga conectada en estrella, las tensiones de referencia que
definen los disparos de los semiconductores de potencia se compensan (v∗A + v∗B + v∗C = 0V ).
Por lo tanto, al aplicar la transformada de Clarke, la componente γ se anula. Sin embargo, si
se obtiene la componente γ con las tensiones fase-tierra (vA0 + vB0 + vC0 6= 0V ), es decir,
del mismo modo que las componentes α y β, la señal obtenida coincide con la CMV. Por este
motivo, en ocasiones, en la literatura cient́ıfica se habla de inyección de señal de modo común.
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Los tiempos de aplicación de los vectores activos (t1, t2) y nulos (t0) vienen dados
por [157]:

t1 = Ma Tsw sen(π/6− θ), (2.4)

t2 = Ma Tsw sen(θ), (2.5)

t0 = Tsw − ti − tj . (2.6)

El ángulo θ es el ángulo del vector de referencia de tensión5 en el plano αβ
(figura 2.6(a)) y Ma es el ı́ndice de modulación en amplitud, definido como:

Ma =
|Vref |
VDC/2

(2.7)

Para operar en el rango lineal6 (sin sobremodulación), se debe cumplir que
Ma ∈ [0, 2/

√
3], siendo |Vref |max = VDC/

√
3 [157]. De este modo, esta técnica

permite sintetizar tensiones con gran calidad armónica y máximo rango lineal
(figura 2.6(b)). Además, es posible minimizar el número de conmutaciones (dos
por fase y periodo de conmutación) seleccionando apropiadamente la secuencia
de vectores (figura 2.7(a)), lo que se traduce en menores pérdidas de conmuta-
ción del convertidor. Sin embargo, esta técnica de modulación emplea todos los
estados de conmutación o vectores disponibles para formar Vref , lo que da co-
mo resultado un gran número de variaciones de la CMV por cada Tsw, además
de valores elevados en su amplitud (±VDC/2), coincidiendo estos últimos con la
aplicación de los vectores nulos (figura 2.7(b)).

Todos estos aspectos se muestran en las figuras 2.6 y 2.7 que, en su conjunto,
representan la generación de la forma de onda de la CMV producida por la
técnica SV-PWM para el primer sector del plano αβ. Estas figuras utilizan un
código de colores para relacionar el nivel de la CMV que se produce durante cada
vector de SV-PWM con cada estado de conmutación equivalente del inversor,
diferenciándose los colores, en este caso, entre vectores pares (azul), impares
(verde) y nulos (rojo).

5Para poder utilizar estas expresiones de tiempos en cualquier sector, θ debe normalizarse
al primer sector, es decir, entre 0o y 60o. Asimismo, los tiempos se pueden redistribuir dentro
de un intervalo Tsw, tal y como se muestra en la figura 2.7(a).

6Se debe considerar que, en ocasiones, interesa normalizar el ı́ndice de modulación como
Ma = |Vref |/(VDC/

√
3) de forma que Ma ∈ [0, 1], para poder, aśı, hacer una comparativa con

otras técnicas de modulación en ese rango lineal. Esta normalización será empleada en caṕıtulos
posteriores.
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Figura 2.7: Estados de conmutación y niveles de la tensión de modo común asocia-
dos a la técnica de modulación SV-PWM.

2.3 Parámetros que afectan a la forma de onda
de la tensión de modo común

Además de la técnica de modulación propiamente dicha, existen otros parámetros
que pueden tener impacto en la forma de onda de la CMV, los cuales se analizan
a continuación.
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2.3.1 Tensión del bus DC

La tensión del bus DC (VDC) se refiere a la tensión instantánea que alimenta el
sistema de propulsión (figura 2.3) y su valor depende de las especificaciones del
sistema. El valor pico a pico de la CMV es proporcional a VDC (figura 2.8). Por
lo tanto, desde la perspectiva de la CMV, y en aquellos casos en los que no se
utilice una adecuada acción preventiva frente a la CMV, es conveniente reducir
el valor VDC siempre que se cumplan los requisitos de operación de la aplica-
ción (por ejemplo, los requisitos de tensión de la bateŕıa del veh́ıculo eléctrico,
sección 1.2.2.1).

2.3.2 Índice de modulación

El ı́ndice de modulación (Ma), ya expresado para la técnica SV-PWM en (2.7),
representa la relación entre las amplitudes de la onda moduladora y portadora.
Asimismo, Ma permite escalar el módulo del vector de tensión referencia de 0 a
1, o hasta otros valores en función del rango ĺıneal de cada técnica (como el valor
2/
√
3 para SV-PWM). Este parámetro también tiene relación con la forma de onda

de la CMV, ya que dicha onda depende del módulo del vector de referencia. En
(2.4), (2.5) y (2.6) se ha mostrado la relación entre los tiempos de aplicación y
el ı́ndice de modulación. Considerando lo anterior, la figura 2.9 muestra como
los valores bajos de Ma producen tiempos de aplicación más prolongados de los
vectores nulos (t0) y tiempos de aplicación más breves de los vectores activos (t1
y t2 para el primer sector de la figura 2.6(a)), mientras que los valores elevados
de Ma producen el efecto contrario. Esta relación entre los tiempos de aplicación
del vector y Ma da como resultado variaciones en el valor medio de la CMV para
un periodo de conmutación Tsw, el cual se vuelve particularmente pronunciado
para valores elevados de Ma (figura 2.9).
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Figura 2.8: Efecto de VDC en la forma de onda de la CMV.
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2.3.3 Frecuencia de conmutación

En un VSI, la frecuencia de conmutación (fsw) es el número de veces por se-
gundo en el que se enciende y apaga cada semiconductor. Entre otros aspectos,
fsw está directamente relacionado con las pérdidas de potencia, que aumentan a
frecuencias altas. Por otro lado, fsw afecta en gran medida a la CMV ya que, al
aumentarlo, el número de cambios de nivel de la CMV en un intervalo de tiem-
po fijo se ve incrementado (figura 2.10) [95]. Además, a medida que aumenta el
número de variaciones de la CMV, también crece la amplitud de la tensión indu-
cida en el eje de la máquina. De hecho, dependiendo de las caracteŕısticas de la
impedancia de modo común (ZN0, figura 2.3), la tensión inducida en el eje vaŕıa
con fsw [95]. Si la impedancia es capacitiva, para una fsw dada, la amplitud de la
tensión del eje del motor se incrementará a medida que aumente dicha frecuencia.

Mayor variación para índice de modulación alto
Índice de modulación alto
Índice de modulación bajo

El tiempo de aplicación para cada vector varía de forma distinta según Ma

Tmod tiempo

tiempo

TSW

/2VDC
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Figura 2.9: Efecto de Ma en la forma de onda de la CMV.

Mayor número de variaciones de tensión al aumentar la frecuencia

TSW1 TSW2 TSW2
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Figura 2.10: Efecto de fsw en la forma de onda de la CMV.
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Sin embargo, si es inductiva, la amplitud disminuirá al aumentar la frecuencia.
Por ello, en determinadas ocasiones se utilizan filtros de choque que incluyen
elementos inductivos para compensar la impedancia de modo común [95].

2.3.4 Velocidad de conmutación

Los tiempos de conmutación (tr y tf para el encendido y apagado, respectiva-
mente) son espećıficos para cada dispositivo semiconductor, y están relacionados
con la velocidad de conmutación de los semiconductores y, por tanto, la dv/dt de
las tensiones de fase (figura 2.11). Esta velocidad afecta a las pérdidas de po-
tencia, entre otras cuestiones y, en menor medida, a la CMV. Aunque el ruido
introducido por la CMV de alta frecuencia aumenta a medida que disminuye el
tiempo de conmutación, la influencia de este ruido de la CMV es limitada [95].
Además, dado que tr y tf (generalmente del orden de decenas de ns) son pe-
queños en comparación con Tsw (generalmente del orden de decenas de µs), se
puede considerar que la forma de onda de la CMV casi no se ve afectada por la
velocidad de conmutación.

Del mismo modo, algunos autores que estudian la CMV desde el dominio de
la frecuencia, afirman que la velocidad de conmutación y la tecnoloǵıa de los
dispositivos de potencia prácticamente no afectan a esta tensión [74, 95, 113].
Entre ellos, los autores de [74] estudian como cambian las envolventes espectrales
de la onda de la CMV ante variaciones en tr, tf y fsw. La figura 2.12 representa
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Figura 2.11: Efecto de tr y tf en la forma de onda de la CMV.
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Figura 2.12: Comparación del espectro de la CMV y de una aproximación anaĺıtica
de su envolvente, modificando fsw, tr y tf , y considerando VDC = 100V y D = 0,3.

cada una de estas envolventes, a partir de las cuales los autores concluyen que
lo que verdaderamente influye en la CMV es fsw, ya que tf prácticamente no
influye, y tr lo hace únicamente para un rango de frecuencias muy altas.

La mayoŕıa de publicaciones cient́ıficas analizan la respuesta en frecuencia de la
CMV y, sobre todo, en términos de EMI [94, 95, 112, 115]. Ahora bien, al existir
capacidades parásitas por donde fuga la corriente, cada dv/dt de la CMV hace que,
con la velocidad de conmutación de los dispositivos, se agraven dichas corrientes
(iC = Cdv/dt). Por lo tanto, no siempre se puede considerar que la velocidad de
conmutación no influye en la CMV. De hecho, se puede enfocar el problema, o
bien desde el punto de vista de EMI, o bien desde las corrientes parásitas. A
continuación se analizan estos aspectos.
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2.4 Cuantificación de la CMV: figuras de mérito

Cada topoloǵıa de convertidor y cada técnica de modulación tiene asociada una
forma de onda de la CMV particular. Por lo tanto, en la literatura cient́ıfica se
pueden ver distintas representaciones de la CMV. Como ejemplo, se analizan los
patrones que se muestran en la figura 2.13 (denominados patrón 1 , 2 y 3 , res-
pectivamente). Todas estas formas de onda se han obtenido mediante simulación
considerando las condiciones representadas en la figura 2.13(q).

Por su parte, las figuras 2.13(a)-2.13(c) muestran la forma de onda de la CMV en
el dominio del tiempo obtenida a lo largo de un periodo de conmutación (Tsw).
Las figuras 2.13(d)-2.13(f) muestran los armónicos de dicha CMV en el rango de
0 a 80 kHz para un ciclo de modulación completo (0,02 s). Las figuras 2.13(g)-
2.13(i) muestran los armónicos, pero para un rango de frecuencias más amplio, en
escala logaŕıtmica, y en dBµV, lo cual es la forma t́ıpica de representar la CMV
cuando se habla de EMI. A simple vista, esta última forma de representar las
señales puede no parecer muy útil para hacer comparativas. Sin embargo, cuando
se habla de EMI conducida, esta representación es la más habitual (figura 2.12).

Como se ha mencionado previamente, debido a las variaciones de la CMV y a
la existencia de caminos parásitos capacitivos, se producen corrientes de fuga no
deseadas que, entre otras cuestiones, dañan los rodamientos de los motores [137].
Por tanto, si se observa únicamente la forma de onda de la CMV en el dominio
del tiempo, el patrón 2 podŕıa considerarse como el mejor de los tres casos
analizados (figuras 2.13(a)-2.13(c)) (menor número de dv/dt). Sin embargo, cuando
se estudia la respuesta en frecuencia de las señales para analizar la enerǵıa de los
armónicos, esto puede ponerse en entredicho. Con el objetivo de cuantificar la
enerǵıa normalizada de esta tensión y, aśı, poder determinar cual de las formas
de onda de la CMV es mejor, en [114] se propone (2.8), donde x(i) es el armónico
i de la CMV.

Enorm(CMV ) ≈
∞∑
i=1

[
x(i)
VDC/2

]2
. (2.8)

De acuerdo con dicha expresión, el patrón 3 representa una alternativa mejor
que el 2 (tabla 2.1). Ahora bien, esto solo es cierto en el supuesto de analizar
la componente de tensión, y sobre todo en términos de EMI. Cuando se habla
de solucionar el problema de la EMI, interesa distribuir la densidad espectral
de enerǵıa de forma uniforme en el espectro, es decir, limitar la amplitud de los
armónicos fundamentales. Esto se consigue con el patrón 3 que, aunque tiene dos
variaciones más de tensión (figuras 2.13(b) y 2.13(c)), distribuye los armónicos con
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Figura 2.13: Representación de tres casos de estudio de la forma de onda de la
CMV, en el dominio del tiempo, en el dominio de la frecuencia, y desde el punto de
vista de la tensión y la corriente: izquierda (VSI convencional), centro (convertidor
H8D2, derecha (convertidor VSIZVR-D1) (ver caṕıtulo 3).
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Tabla 2.1: Enerǵıa de los armónicos de la CMV normalizada y de la corriente de
fugas para los tres casos de estudio de la figura 2.13.

Caso de Enerǵıa de la CMV Enerǵıa de la corriente
estudio normalizada (2.8) de fugas (2.9)

1 aaaaaaaa0,92 aaaaaaaa1,38

2 0,22 0,45 3

3 0,20 3 0,91

Nota: 3 representa el mejor caso.

menor amplitud en un mayor número de frecuencias (figuras 2.13(e) y 2.13(f)). En
consecuencia, si se utilizasen protecciones de EMI, éstas se podŕıan dimensionar
para amplitudes de señal menores, es decir, la atenuación necesaria para conseguir
el mismo efecto es menor.

E(iC) ≈
∞∑
i=1

[z(i)]
2
. (2.9)

Por otro lado, para analizar el efecto de una determinada corriente que deriva de
la CMV, se ha considerado una capacidad parásita de la máquina de 10 nF para
los tres perfiles de la CMV propuestos (figura 2.13(p)). Las corrientes resultantes
que se obtienen en el dominio del tiempo se muestra en las figuras 2.13(j)-2.13(l).
Asimismo, la respuesta en frecuencia de dichas señales se muestra en las figu-
ras 2.13(m)-2.13(o). En este caso y considerando (2.9), donde z(i) representa el
armónico i de la corriente de fugas, el patrón 2 representa una alternativa mejor
que el 3 (tabla 2.1), es decir, lo esperado previamente. En cualquier caso, la peor
situación se produce al aplicar el patrón 1 , que es la forma de onda de la CMV
más común en inversores trifásicos.

Una vez analizado todo lo anterior, se debe considerar cual es la mejor alternati-
va en función del problema que derive de la CMV: EMI, corrientes de fuga, etc.
Dependiendo de la aplicación, el ingeniero que diseña el accionamiento de motor
debe tomar las decisiones más convenientes. En este sentido, hay que destacar
que el objetivo de este trabajo no es cuantificar los problemas derivados de la
CMV, ni desde un punto de vista de EMI, ni desde corrientes de fugas, ni desde
otros aspectos que puedan derivarse de la CMV. En lugar de ello, y dado que
queda claro que reducir la amplitud de la CMV es importante, al mismo tiempo
que lo es minimizar el número de variaciones (dv/dt) o la propia dv/dt, el objeti-
vo será estudiar dicha forma de onda. Por tanto, estas y otras particularidades
relacionadas con la forma de onda de la CMV se cuantifican mejor mediante las
siguientes figuras de mérito “cuanto menor sea es mejor”, que son útiles para
comprender y comparar las alternativas de forma de onda que se presentan en
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Figura 2.14: Figuras de mérito sobre la forma de onda de la CMV aplicando la
técnica de modulación SV-PWM.

este trabajo:

1. ∆P ∈ [0, 1] - Valor pico a pico de la forma de onda por Tsw, relativo a VDC.

2. ∆S ∈ [0,∆P ] - Altura del escalón más grande, también relativo a VDC.

3. NL - Número de niveles diferentes por Tsw.

4. NT - Número de transiciones (cambios de nivel) por Tsw.

La figura 2.14 muestra estas figuras de mérito sobre la forma de onda de la CMV
obtenida en un VSI mediante la técnica SV-PWM. Dicha técnica se caracteriza
por ∆P = 1, ∆S = 1/3, NL = 4, y NT = 6, que son valores bastante pobres
desde la perspectiva de la CMV. De hecho, estos indicadores se pueden mejorar
(reducir su valor) utilizando topoloǵıas alternativas al VSI convencional, aśı como
utilizando estrategias de modulación adecuadas para la reducción de la CMV.
Esto último significa modificar las secuencias de “encendido” y “apagado” de los
dispositivos semiconductores para, aśı, modificar la forma de onda de la CMV.
Estos temas se tratan en profundidad en los caṕıtulos 3 y 4, respectivamente.
Sin embargo, antes de ello, y aunque no es el objetivo de la tesis, vale la pena
revisar los problemas que derivan de la CMV y que alternativas se proponen para
solventarlos.

2.5 Problemas derivados de la tensión de modo
común

Entre los principales problemas derivados de la CMV destacan las interferencias
electromagnéticas, los daños en el aislamiento de los devanados del motor, la
tensión reflejada en el eje y las corrientes parásitas a través de los rodamientos.
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2.5.1 Interferencia electromagnética (EMI)

Los patrones de conmutación y las formas de onda de tensión resultantes produ-
cidas por los convertidores que alimentan los motores eléctricos, combinados con
las impedancias parásitas intŕınsecas entre las distintas partes de estos motores,
causan varios tipos de EMI conducidas y radiadas [158, 159]. En particular, esta
fuente de EMI puede afectar a otros subsistemas de un accionamiento de motor
eléctrico debido a las rutas de las impedancias de modo común (figura 2.15).
Además, dichos subsistemas pueden, a su vez, introducir EMI radiada o condu-
cida al convertidor, al motor o a ambos, lo que podŕıa aumentar aún más los
problemas de EMI.

En [113] se recopilan soluciones propuestas en la literatura para minimizar los
problemas de EMI. Sin embargo, y además de dichas soluciones, aquellos proble-
mas de EMI que podŕıan relacionarse con la CMV también se pueden solucionar
siguiendo acciones correctivas o preventivas. Aunque las acciones correctivas más
destacadas para los problemas de la CMV se analizan en la siguiente sección, las
acciones correctivas comunes contra los problemas de EMI incluyen: (i) cables de
alimentación de baja impedancia, tales como cables laminados o cables fabricados
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veh́ıculo eléctrico [24].
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con aleaciones especiales; (ii) cables de conexión de par trenzado de la misma
longitud y; (iii) diferentes tipos de blindaje mecánico en las áreas más sensibles
de la arquitectura y en los cables donde la conexión es cŕıtica [160–163]. No obs-
tante, las acciones preventivas (sección 2.6.2) suelen ser preferibles, ya que evitan
o reducen la generación de la CMV, abordando el problema desde el origen.

2.5.2 Daños en el aislamiento del bobinado de la máquina

La CMV también causa una tensión significativa en el aislamiento del devanado
del estátor (figura 2.16) debido a los grandes valores de |dv/dt| que aparecen en los
terminales de conexión de la máquina [165–167]. Esto es especialmente dañino
en los accionamientos de motores con cables largos entre el motor y el inversor,
pudiendo provocar un fallo prematuro de la máquina eléctrica [113]. Para pro-
tegerse de estos fallos, normalmente se utilizan aislantes basados en peĺıcula de
nanocompuestos de poliimida (como Kapton 100CR) [168], por lo que el problema
podŕıa abordarse buscando soluciones de aislamiento alternativas que permitan
extender el ciclo de vida útil de la máquina eléctrica. Sin embargo, también se
podŕıa minimizar mediante el uso de soluciones correctivas (sección 2.6.1) como,
por ejemplo, cables cortos, sin olvidar que también se puede utilizar cualquier
acción preventiva que reduzca la CMV desde el origen (sección 2.6.2).

Figura 2.16: Daño que se produce por el efecto de las sobretensiones en el aisla-
miento del devanado del estátor [164].
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2.5.3 Tensión reflejada en el eje de la máquina

La CMV también induce tensión de alta frecuencia en el eje de la máquina eléctri-
ca (vsh, figura 2.17) [102, 169, 170], nuevamente debido al PWM aplicado al in-
versor, aśı como a la existencia de una capacidad parásita en la máquina [95]7.
Este problema está directamente relacionado con las aveŕıas de los rodamientos
de los motores. Cuando la tensión inducida en el eje del motor excede la ca-
pacidad de aislamiento de la grasa de los rodamientos, se induce una corriente
circulante en los rodamientos, lo que provoca ‘picaduras’ y ‘estŕıas’ en sus pistas.
Este último fallo es un problema costoso, tanto en términos de reparación del
motor como en tiempo de inactividad, por lo que ayudar a prevenir este efec-
to midiendo la tensión del eje es un paso de diagnóstico importante [101]. Sin
embargo, realizar mediciones no es, por lo general, suficiente. Por lo tanto, otras
soluciones ampliamente utilizadas, tales como contramedidas o técnicas para pro-
teger los rodamientos contra la tensión inducida en el eje, son el aislamiento de
los rodamientos y las escobillas para conectar el eje a tierra [101].

2.5.4 Corrientes parásitas a través de los rodamientos

Aunque la tensión inducida en el eje está directamente relacionada con las co-
rrientes que fluyen a través de los rodamientos, se producen distintos tipos de
corrientes que derivan de las variaciones rápidas de la CMV como resultado de
la presencia de varias capacidades parásitas (figura 2.17)8. De acuerdo con la
literatura cient́ıfica más reciente, se pueden distinguir cuatro fuentes de corriente
en los rodamientos, las cuales se describen a continuación, junto con sus rangos
de amplitud aproximados:

(a) Corrientes capacitivas (5 mA - 0,2 A). Cuando la peĺıcula de lubricante del
rotor está intacta, ésta se comporta como un aislante, formando una capa-
cidad parásita (Cb) en el rodamiento. La vCM (t) de alta frecuencia produce
una determinada tensión vb(t) sobre el rodamiento, la cual es el resultado del

7Además de la tensión de alta frecuencia, también ocurren efectos de baja frecuencia pro-
ducidos, principalmente, por la asimetŕıa de los devanados del motor [104]. En los sistemas de
transmisión tradicionales, estos efectos se pueden categorizar en: (i) tensión alterna inducida
en el eje, (ii) flujo magnético homopolar, (iii) efectos electrostáticos derivados de la fricción y
(iv) potenciales externos [101].

8El impacto visual de los daños en los rodamientos se puede clasificar en cinco tipos cono-
cidos en inglés como fluting, frosting, pitting, spark tracks y welding. El fluting se caracteriza
por estŕıas transversales distribuidas uniformemente en la pista del rodamiento. El frosting se
caracteriza por pequeños “cráteres” que se forman durante las descargas eléctricas. El pitting
consiste en “cráteres” mucho más grandes y es una forma más seria de frosting. Las spark tracks
son “grietas” irregulares y, a menudo, se desv́ıan en la dirección de rotación. Por último, el efec-
to welding está vinculado a una gran cantidad de corriente que pasa a través de un rodamiento
y puede verse fácilmente a simple vista.
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Figura 2.17: Circuito eléctrico equivalente de los efectos parásitos de una máquina
eléctrica, incluyendo sus capacidades parásitas y sus tensiones perjudiciales.

divisor capacitivo formado por las capacidades parásitas entre el devanado
del estátor y el rotor (Cwr), entre el rotor y la carcasa del estátor (Crf ),
además de la capacidad formada en el propio rodamiento (Cb) (figura 2.17).
Como resultado, se generan corrientes de rodamiento capacitivas dadas por:

ib(t) = Cb
dvb(t)

dt
. (2.10)

Estas corrientes tienen amplitudes muy pequeñas [101], por lo que no se
consideran relevantes en comparación con el resto de las corrientes de fuga
(EDM, circulantes o de rotor a tierra) [105, 134].

(b) Corrientes de electroerosión (0,5 - 3 A). También denominadas corrien-
tes EDM (Electric Discharge Machining) [171, 172]. Cuando la tensión vb(t)
supera la rigidez dieléctrica del lubricante del rodamiento, se produce una
descarga eléctrica desde el eje hasta la carcasa del motor a través del ro-
damiento (figura 2.18). Esto provoca mecanizado por descargas eléctricas
(EDM) que, a su vez, se traduce en picaduras, esmerilado y estriado en los
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Figura 2.18: Rutas f́ısicas a través de los rodamientos por donde circulan las co-
rrientes de fuga.

rodamientos [136, 138]. Este tipo de corrientes puede producir aveŕıas gra-
ves, siendo su efecto especialmente perjudicial para motores con potencias
inferiores a los 110 kW [105, 136].

(c) Corrientes circulantes9 (0,5 - 20 A). Las variaciones de tensión en los termi-
nales del motor generan una corriente de modo común (CMC, common-mode
current) de alta frecuencia que circula entre las capacidades parásitas del
estátor y de la carcasa (figura 2.18). Esto crea un flujo magnético alrededor
del eje del motor, el cual induce una tensión en el eje de la máquina. Si la
tensión es lo suficientemente grande, ésta llega a perforar la peĺıcula lubrican-
te del rodamiento, destruyendo sus propiedades aislantes y provocando una
corriente de rodamiento circulante [171, 173]. La amplitud máxima de estas
corrientes puede variar dependiendo del tamaño del motor [101, 105, 134].

(d) Corriente de rotor a tierra (1 - 35 A). Si el motor está conectado a tierra
a través de la carga, parte de la corriente total puede circular a través de la
carga desde el rotor hasta tierra (figura 2.18). Dependiendo de las impedan-
cias de alta frecuencia de la conexión a tierra de la carcasa del estátor y del
rotor, esta corriente puede alcanzar magnitudes considerables según aumenta
el tamaño del motor [101]. Por tanto, se debe evitar especialmente que este
tipo de corrientes no atraviesen los rodamientos, ya que estos últimos pueden
dañarse rápidamente [105, 134, 136].

9Además de las corrientes producidas por la CMV, es posible que se produzcan corrientes
circulantes de baja frecuencia debido a la existencia de una asimetŕıa del campo magnético
entre los extremos del rotor (por tolerancias de fabricación o por la generación de tensiones
desequilibradas) [92, 93].
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Tabla 2.2: Influencia del tamaño del motor en las corrientes que circulan a través
de los rodamientos [105].

Tamaño Altura Corrientes Corrientes Corrientes Corrientes
del motor del eje capacitivas EMD circulantes de rotor a tierra

Muy pequeño 63 mm ↓ ↑ - ↑
Pequeño 160 mm ↓ ↑ - ↑
Grande 280 mm - ↑ ↑ ↑ ↑
Muy grande 400 mm - - ↑ ↑ ↑ ↑ ↑

Nota: - No afecta; ↓ Impacto insignificante; ↑ Impacto alto; ↑ ↑ Impacto muy alto;
↑ ↑ ↑ Impacto extremadamente alto.

Aunque cada una de las corrientes descritas anteriormente tiene sus particulari-
dades, todas tienen en común que dependen de ciertos parámetros como el tipo
de rodamiento, el tamaño del motor, la velocidad del motor y la temperatura de
los rodamientos [105, 134]. En motores pequeños con corrientes EDM, a medida
que aumenta la temperatura del rodamiento la corriente se reduce y se consi-
gue el máximo valor a velocidades altas (figura 2.19). A la inversa, para motores
grandes, las corrientes circulantes alcanzan valores máximos a baja velocidad del
motor y a una temperatura de los rodamientos más alta [105]. Además, el tamaño
del motor tiene una influencia significativa en la naturaleza y en la magnitud de
las corrientes de los rodamientos (tabla 2.2). En motores pequeños, únicamen-
te se producen corrientes EDM, mientras que, en motores grandes, se observan
corrientes circulantes distintivas a través de los rodamientos [105].

2.6 Soluciones para mitigar los problemas gene-
rados por la tensión de modo común

En la literatura cient́ıfica y en la industria se pueden encontrar diversas solucio-
nes relacionadas con la mitigación de los problemas asociados con la CMV. En
general, estas soluciones se pueden agrupar en dos grandes familias:

p Las acciones correctivas (etiquetadas en adelante como ‘Cx’ ) son técnicas
destinadas a mitigar efectos no deseados producidos por la CMV después
de que ésta ocurra. Es decir, se utilizan como contramedidas contra las
corrientes de los rodamientos dentro o en el motor, o contra las EMI en
todo el sistema de propulsión. En general, éstas abarcan soluciones en el
ensamblaje y elementos externos adicionales que pueden ser necesarios para
paliar los problemas derivados de la tensión vCM (t) (2.3).
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Figura 2.19: Influencia de la velocidad del motor y la temperatura del rodamiento
en las corrientes de fugas [105].

p Las acciones preventivas (etiquetadas en adelante como ‘Px’) son el conjun-
to de soluciones que comprenden las técnicas de mitigación en el lado del
inversor, destinadas a reducir directamente la tensión vCM (t) (2.3) antes
de que ésta derive en más problemas. En general, éstas son principalmente
las que involucran el control, el layout o la arquitectura del inversor.

En cada caso particular, y siempre y cuando la CMV represente una amenaza
considerable para la integridad del motor, es necesario evaluar la situación para
determinar si es más adecuado corregir el problema desde su ráız, o simplemente
mitigar sus efectos [174]. En algunos casos, la solución o soluciones requeridas
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excederán lo que es posible abordar en la etapa de diseño. En otros casos, es
posible que se requiera combinar varias de las soluciones existentes para lograr
altos niveles de fiabilidad en el conjunto inversor-motor [174]. Teniendo esto en
cuenta, a continuación se detallan las principales soluciones de ambos grupos.

2.6.1 Soluciones correctivas

Algunas de las soluciones de mitigación correctivas están basadas en el aislamiento
de la corriente (figura 2.20(a)), destacando entre ellas:

(C1) Blindaje de Faraday. Consiste en un blindaje conductor entre el rotor y
el estátor que bloquea la corriente del inversor con una barrera capacitiva,
evitando que ésta sea inducida en el eje [103]. Esta solución es extremada-
mente dif́ıcil de implementar, muy costosa y, en general, no suele emplearse
en la práctica [106]. Además, únicamente es efectiva para las corrientes
EDM, siendo su implementación perjudicial para otros tipos de corriente
párasita, tales como corrientes circulantes [105].

(C2) Rodamiento aislado. Consiste en utilizar un material aislante que evita
que la corriente del eje se descargue hacia la carcasa del estátor a través de
los rodamientos [106, 121]. Generalmente, se utiliza una resina no conducto-
ra o una capa de cerámica como material aislante. Sin embargo y debido al
efecto capacitivo del aislante, las corrientes EDM pueden continuar pasando
a través de los rodamientos [106]. Esta técnica requiere una modificación
especial del motor, por lo que es costosa de implementar. Además, puede
trasladar el problema a otra parte del motor [137], e incluso a otros com-
ponentes como, en el caso particular del veh́ıculo, los rodamientos de la
caja de cambios, los engranajes de la transmisión o los rodamientos de las
ruedas. Por lo tanto, no se considera una técnica totalmente efectiva.

(C3) Rodamiento cerámico o h́ıbrido. Se trata de un tipo de rodamiento
que tiene el elemento rodante cerámico y la pista de acero, o bien ambos
elementos cerámicos. Esto evita que la corriente del eje fluya a través del
rodamiento, resultando especialmente eficaz en motores pequeños [105, 175].
Sin embargo, estos rodamientos son significativamente más caros que los
rodamientos de acero convencionales y pueden derivar el problema hacia
otras partes del conjunto inversor-motor, por lo que su incorporación es
poco rentable [106, 147].

(C4) Grasa conductora. Consiste en una grasa que contiene part́ıculas conduc-
toras que proporcionan un recorrido continuo a través del rodamiento, pur-
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Figura 2.20: Soluciones correctivas orientadas a minimizar los efectos de la CMV.
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gando las descargas dañinas producidas por las tensiones del eje [93, 106].
En contrapartida, estas part́ıculas pueden aumentar el desgaste mecánico
en el rodamiento, haciendo que los lubricantes sean ineficaces y pudiendo
causar fallos prematuros. Por esta razón, esta medida tampoco se considera
como una solución muy viable en la actualidad [106].

(C5) Acoplamiento de carga mecánica aislado. Se trata de una solución
que evita posibles daños en la carga accionada, aislando las corrientes que
pudieran circular hacia la misma. Es una solución eficaz contra las corrientes
de rotor a tierra. Sin embargo, no es efectiva para otros tipos de corrientes
de rodamiento [105, 137].

Otra serie de soluciones correctivas se basa en proporcionar una ruta alternativa
de la corriente hacia tierra o, en el caso particular del veh́ıculo eléctrico, hacia el
chasis (figura 2.20(b)). Entre ellas destacan las siguientes:

(C6) Cable blindado. Se trata de una solución que facilita que las corrientes
generadas por la CMV regresen al inversor mediante cables de “protección
de tierra” simétricos, los cuales proporcionan una ruta de baja impedan-
cia [93, 137]. Esto reduce significativamente la EMI y elimina, práctica-
mente en su totalidad, las corrientes de rotor a tierra. Como contrapartida,
las corrientes del estátor a tierra aumentan (llegando incluso a incrementos
de hasta un 40 %) y, en motores grandes, también aumentan las corrientes
circulantes [175]. Además, la longitud de estos cables, junto con la eleva-
da velocidad de conmutación de los dispositivos semiconductores, producen
sobretensiones en los terminales del motor, creando descargas parciales y
un envejecimiento prematuro del aislamiento del devanado [176].

(C7) Cables de conexión a tierra. Consiste en proporcionar puntos de cone-
xión a tierra adecuados, ya que es importante que la corriente se descargue
por ellos para proporcionar mayor seguridad y fiabilidad [93, 134]. Para ello,
se suelen emplear cables de filamentos finos, tanto en el motor como en el
inversor o en la carga, de modo que las corrientes de alta frecuencia deri-
ven a tierra [135]. Dentro de este grupo de soluciones, la empresa AEGIS
propone una correa de conexión a tierra de alta frecuencia que consiste en
un cable trenzado para disminuir la impedancia entre la carcasa del motor
y la tierra [177].

(C8) Escobillas. Consiste en utilizar escobillas metálicas o de carbón que pro-
porcionen una conexión eléctrica paralela al rodamiento entre el eje y la car-
casa del motor. Esta opción es mejor que el aislamiento, ya que proporciona
una ruta de descarga alternativa y evita las corrientes en los rodamientos.
Sin embargo, dependiendo del tipo de escobilla empleado, ésta puede des-
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gastarse o contaminarse fácilmente. Además, su precio puede variar y, en
ocasiones, un tipo determinado de escobilla únicamente se pueden aplicar de
forma selectiva según el tamaño del motor y de su utilización [106, 136, 147].
Este tipo de solución es efectiva contra las corrientes EDM, aunque no es
muy eficaz contra las corrientes circulantes [105].

(C9) Anillo de conexión del eje a tierra. Se trata de una solución que propor-
ciona (al igual que las escobillas) una trayectoria de muy baja impedancia
entre el eje y la carcasa del motor, evitando aśı la circulación de corrien-
te por los rodamientos del motor [106, 147]. La solución consiste en un
anillo de microfibras conductoras diseñadas especialmente para redirigir la
corriente del eje [178, 179]. A diferencia de las escobillas, su desgaste es
insignificante y es muy resistente a la contaminación, siendo una solución
de bajo coste, la cual se puede aplicar a prácticamente cualquier motor,
independientemente del tamaño y de la aplicación. No obstante, esta técni-
ca no elimina totalmente la corriente del rodamiento debido a la existencia
de una impedancia relativamente baja entre las bolas y las pistas de los
rodamientos [106]. Aun aśı, es una de las mejores soluciones correctivas
existentes [93], siendo empleada actualmente por varios fabricantes de mo-
tores tales como ABB, Regal Beloit, WEG Electric, TECO-Westinghouse,
GE y Nidec, entre otros [134, 136, 176].

2.6.2 Soluciones preventivas

Las acciones correctivas se pueden aprovechar para mitigar los efectos de la CMV,
pero no evitan su generación. Las acciones preventivas, por su parte, reducen o
incluso eliminan los efectos de la CMV desde el origen, es decir, en el propio
inversor [105]. Las principales soluciones de este tipo son:

(P1) Filtro a la salida del inversor. Se trata de incorporar filtros pasivos que
permitan reducir las componentes de alta frecuencia y, por lo tanto, el ruido
electromagnético [148, 180, 181]. Las distintas alternativas se clasifican en
tres grupos:

1. Filtros de la CMV [105, 175]. Este tipo de filtros son muy efectivos y
permiten reducir las corrientes de eje a tierra hasta un 85 % [93].

2. Filtros dv/dt o reactores [105, 176]. Éstos filtros son más económicos y
menos voluminosos que los anteriores, ya que utilizan inductancias y
condensadores más pequeños. Sin embargo, no es posible mitigar las
corrientes EDM mediante este tipo de filtro [105, 175].

3. Filtros sinusoidales. Este tipo de filtro atenúa las corrientes de alta
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frecuencia y, además, evita el efecto de sobretensión, lo que ayuda a
reducir la EMI y, por lo tanto, lo convierte en un buen complemento
para los filtros de la CMV convencionales [176].

De acuerdo con [176], la solución más robusta consiste en combinar un
filtro sinusoidal junto con un filtro de la CMV. Sin embargo, los filtros no
eliminan la CMV, sino que la confinan en su fuente, evitando su aparición
en los terminales del motor [182]. Otro inconveniente es el elevado coste
y, de acuerdo con la literatura cient́ıfica, puede ser interesante explorar
otras opciones antes de optar por la incorporación de un filtro [135, 147].
Además, no existe un filtro universal para cada condición de operación que
de solución a todos los problemas.

(P2) Topoloǵıas alternativas al inversor convencional Consiste en utilizar
topoloǵıas de convertidor alternativas al VSI convencional para reducir o
eliminar la CMV. En la literatura cient́ıfica se han presentado varias to-
poloǵıas trifásicas con este objetivo [120] y que podŕıan ser aplicables al
contexto de los veh́ıculos h́ıbridos y eléctricos. Existen soluciones trifásicas
de dos niveles para aplicaciones con motores eléctricos [120, 183], topo-
loǵıas multifase [111, 184, 185] o incluso topoloǵıas con un número mayor
de niveles [186–188]. Dada la amplitud de variedades que existen, y como
el objetivo principal de esta tesis es la investigación y propuesta de una
nueva topoloǵıa que permita mitigar los efectos de la CMV, este tipo de
soluciones se revisa detalladamente en el caṕıtulo 3.

(P3) Técnicas de modulación avanzadas. Se trata de utilizar técnicas de mo-
dulación alternativas a las convencionales sinusoidal PWM (S-PWM) y SV-
PWM. Para ello, en la literatura cient́ıfica se puede encontrar un gran núme-
ro de técnicas de modulación que permiten reducir la CMV [95, 189, 190].
En concreto, las técnicas de modulación Reduced common-mode voltage
PWM (RCMV-PWM) tienen como objetivo evitar la aplicación de vec-
tores nulos. Dentro de este grupo, las más comunes son la Active zero-state
(AZ-PWM), Near-state (NS-PWM) y la Remote-state (RS-PWM). La prin-
cipal ventaja de emplear este tipo de técnicas de modulación es que no es
necesario modificar la arquitectura del motor o del propio hardware del con-
vertidor [191]. Esto lo convierte en una solución económica, ya que no se
requieren elementos hardware adicionales y únicamente es necesario modifi-
car el control. Como contrapartida, su uso produce una serie de desventajas,
tales como la reducción del rango de tensión utilizable, o el aumento de la
distorsión armónica de la corriente de salida del inversor (THDi), entre
otros [97, 151, 191]. En este contexto y debido al impacto de la técnica de
modulación en la nueva topoloǵıa de conversión que se propone en esta tesis,
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en el caṕıtulo 4 se describe, en mayor detalle, la influencia de las técnicas
de modulación en la CMV y como algunas de ellas permiten reducir dicha
tensión.

Finalmente y a modo de resumen, la figura 2.21 muestra las consecuencias de la
CMV en los sistemas de propulsión eléctrica. En particular, la figura 2.21(a) resu-
me la cadena de efectos desencadenada por la CMV en el conjunto inversor-motor,
incluyendo las posibles soluciones a cada problema y las consecuencias derivadas.
Asimismo, la figura 2.21(b) muestra la ubicación f́ısica de cada solución, tanto de
los enfoques correctivos como de los preventivos.

2.7 Conclusiones

El uso de motores y sistemas de propulsión eléctricos aumenta continuamente
en todo el mundo y, particularmente, en el sector de la automoción. De hecho,
debido al fomento de la movilidad eléctrica en todo el mundo, se espera una gran
cantidad de veh́ıculos h́ıbridos y completamente eléctricos en los próximos años.
En dichos veh́ıculos, y en prácticamente cualquier sistema de propulsión eléctrica
moderno, los inversores de fuente de tensión controlados por técnicas PWM pro-
porcionan a la máquina eléctrica la potencia necesaria. Sin embargo, a diferencia
de las máquinas eléctricas que se conectan directamente a la red eléctrica, estos
inversores producen inherentemente (a menos que se tomen medidas de diseño es-
pećıficas) formas de onda de CMV de alta frecuencia y gran amplitud. Ello tiene
consecuencias perjudiciales: altos niveles de EMI, posibles daños en los devanados
del estátor de la máquina o incluso posibles picaduras en los rodamientos, que en
última instancia pueden provocar aveŕıas en el sistema de propulsión.

La literatura cient́ıfica revisada indica que este último problema es una fuente
importante de fallos en los accionamientos de motor eléctricos, ya que los pro-
blemas de rodamientos representan entre el 40 % y 70 % de las aveŕıas de estos
motores. Por lo tanto, la búsqueda de soluciones para paliar estas consecuencias
(acciones correctivas) o para reducir o incluso eliminar por completo la CMV
antes de que produzca más problemas (acciones preventivas) está recibiendo una
gran atención.

En este caṕıtulo de tesis se ha realizado una revisión integral de las acciones
correctivas y preventivas para la CMV. Si bien es posible considerar soluciones
correctivas bien establecidas como el blindaje de Faraday o la aplicación de gra-
sa conductora, ni éstas ni otras acciones correctivas revisadas (tales como roda-
mientos aislados, rodamientos cerámicos, cable de puesta a tierra, escobillas, etc.)
proporcionan una solución totalmente satisfactoria. La selección de la medida co-
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rrectiva más adecuada dependerá de las particularidades de cada accionamiento
de motor eléctrico y del uso que se le de a éste, y será necesario considerar, en
cada caso, las ventajas y desventajas de cada medida/solución.

Con respecto a las soluciones preventivas, se puede concluir que son más ventajo-
sas desde la perspectiva de la CMV que las acciones correctivas, ya que permiten
resolver el problema de esta tensión parásita desde el origen. Además, se ha verifi-
cado que se ha incrementado el interés de la comunidad cient́ıfica y de la industria
por adoptar este tipo de soluciones. Entre ellas, se ha observado que el filtrado
es más “paliativo” que “curativo”, ya que los filtros no eliminan la CMV, pero si
previenen o dificultan que esta tensión llegue a los terminales del motor. Además,
no existe un filtro universal para resolver todos los problemas de la CMV, por lo
que se debe buscar una solución caso por caso, lo que consume tiempo y recursos.

Las otras dos alternativas de soluciones preventivas, es decir, las topoloǵıas de
convertidor de potencia y las técnicas de modulación alternativas, están cobrando
impulso con la publicación de múltiples contribuciones innovadoras. Sin embar-
go, aunque en todas estas publicaciones se presentan soluciones relevantes para la
mitigación de la CMV, hasta elaborar el trabajo que se ha publicado junto a esta
tesis, no hab́ıa ningún trabajo que proporcionase una revisión completa sobre
este tema. En este sentido, los siguientes caṕıtulos revisan el estado de la tecno-
loǵıa, tanto de las topoloǵıas de convertidores de potencia como de las técnicas
de modulación aplicadas a éstas. En general, estas dos soluciones permiten a los
sistemas de propulsión que utilizan convertidores de potencia basados en PWM
producir tensiones de salida lo más equilibradas posibles, reduciendo, de esa for-
ma, la CMV. Además, resulta de utilidad cuantificar estas reducciones mediante
las cuatro figuras de mérito propuestas en este caṕıtulo ya que, de esa forma, se
evita analizar problemas posteriormente derivados de la CMV, y únicamente se
centra el estudio en reducir dicha tensión.



Caṕıtulo 3

Topoloǵıas de convertidores
de potencia para la
reducción de la tensión de
modo común en aplicaciones
de veh́ıculo eléctrico

3.1 Introducción

Tal y como se ha justificado en el caṕıtulo anterior, la tensión de modo común
(CMV) representa uno de los mayores inconvenientes a los que se enfrentan los
inversores de potencia que constituyen los accionamientos de motor, ya que ésta
genera problemas de fiabilidad (caṕıtulo 2), pudiendo llegar a causar aveŕıas y,
por lo tanto, detener el funcionamiento de todo el sistema de propulsión. En
este sentido, en la sección 2.4 se ha definido una serie de figuras de mérito (∆P ,
∆S , NL y NT ) que permiten cuantificar la forma de onda de la CMV para una
determinada técnica de modulación o topoloǵıa de convertidor. Gracias a ellas, es
posible determinar que convertidor de potencia es más conveniente en términos
de CMV, lo cual es útil para buscar alternativas al VSI trifásico de dos niveles
(figura 2.3), ya que éste es, por lo general, el que proporciona los peores valores
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Tabla 3.1: CMV del convertidor VSI tradicional según los estados de conmutación
y los correspondientes vectores asociados a SV-PWM.

Vector de tensión Estado de los dispositivos
(Estado de conmutación) ...SWA1... ...SWB1... ...SWC1...

CMV [V]

V0 (000) OFF OFF OFF −VDC/2
V1 (100) ON OFF OFF −VDC/6
V2 (110) ON ON OFF VDC/6
V3 (010) OFF ON OFF −VDC/6
V4 (011) OFF ON ON VDC/6
V5 (010) OFF OFF ON −VDC/6
V6 (101) ON ON OFF VDC/6
V7 (111) ON ON ON VDC/2

de CMV1 (sección 2.4). Ello se debe a que las técnicas de modulación que se
suelen utilizar emplean todos los estados de conmutación o vectores disponibles
(tabla 3.1). Dado que estos estados pueden variar en función de la topoloǵıa
de convertidor utilizada, se deben explorar otras opciones más beneficiosas que
puedan utilizarse en los veh́ıculos eléctricos de próxima generación.

El VSI es la topoloǵıa de convertidor que más se emplea en la industria de la
automoción. Sin embargo, otra serie de topoloǵıas alternativas están ganando
popularidad. Entre ellas, destacan las topoloǵıas multifase y las multinivel, las
cuales se han estudiado en profundidad durante las últimas décadas. De hecho,
las topoloǵıas multifase tienen una serie de ventajas que se pueden explotar en
el tren de tracción de los veh́ıculos eléctricos [43, 111, 192, 193], lo cual hace que
la comunidad cient́ıfica ponga el foco sobre ellas. Tales ventajas son, entre otras,
su mayor densidad de potencia, un mejor reparto de la potencia entre fases o
una mayor eficiencia [54, 57]. Además, se pueden utilizar sus grados de libertad
adicionales para, aśı, dotar al sistema de propulsión de tolerancia a fallos o reducir
los problemas derivados de la CMV [55, 56, 58, 111, 114].

Por su parte, las topoloǵıas multinivel tienen una mayor trayectoria en la indus-
tria, existiendo soluciones comerciales que se utilizan en aplicaciones distintas al
veh́ıculo eléctrico, tales como sistemas flexibles de transmisión de corriente alterna
(FACTS, flexible AC transmission systems), drives industriales, sistemas de co-
rriente continua de alta tensión (HVDC, high voltage direct current) o fuentes de
enerǵıa renovables, entre otras [61, 188, 194–197]. Las principales ventajas de es-
tos convertidores son la capacidad de operar a tensiones más elevadas, una mejor
calidad de la forma de onda de la tensión y corriente de salida, tolerancia a fallos,

1Cuando se utiliza el VSI en un accionamiento de motor, en función del patrón de conmu-
tación de los dispositivos del convertidor, la forma de onda pulsante no deseada de la CMV
(vCM (t), obtenida según (2.3)) sigue el patrón mostrado en la figura 2.14.
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menores niveles de EMI y, nuevamente, la posibilidad de reducir la CMV [59–
64, 96, 198, 199]. Considerando estas ventajas, y aunque hasta el momento no se
ha justificado incorporar estos convertidores en los veh́ıculos eléctricos, es proba-
ble que, en las próximas décadas, su incorporación en el tren de tracción de estos
veh́ıculos sea una opción a considerar. De hecho, ya se está dando un cambio
de tendencia en la tensión de las bateŕıas de los veh́ıculos eléctricos, migrándose
hacia sistemas de “800 V” (en lugar de los clásicos sistemas de “400 V”) [27–29].
Por esta razón, algunos autores afirman que esto conllevará la incorporación de
los convertidores multinivel en el tren de tracción de los veh́ıculos, lo cual se ve
reflejado en varias publicaciones [17, 200, 201].

En lo que respecta a los convertidores trifásicos de dos niveles, además del VSI
convencional (a partir de aqúı denominado simplemente VSI), también se han
propuesto otras alternativas que pueden utilizarse en el tren de tracción de los
veh́ıculos eléctricos [183, 202, 203]. Estos convertidores difieren del VSI en que,
con el objeto de resolver algunos de los problemas que tiene este convertidor,
incorporan elementos hardware adicionales, ya sean nuevos semiconductores de
potencia o elementos reactivos. Concretamente, se han propuesto varias arqui-
tecturas de estos convertidores para reducir la CMV, entre las cuales se pueden
distinguir tres familias: (i) inversores con fuente de impedancia (que incluye las
topoloǵıas ZSI y QZSI, respectivamente) [204–206]; (ii) inversores con desacopla-
miento DC (con las subfamilias H7 y H8) [120, 166, 203]; y (iii) inversores con
desacoplamiento AC (que incluye la estructura High efficient and reliable inverter
concept (HERIC) y la subfamilia aqúı denominada VSIVZR) [R1].

La figura 3.1 resume las principales topoloǵıas de convertidores que se podŕıan
utilizar en los sistemas de propulsión de los veh́ıculos eléctricos y que engloban
todas las familias descritas anteriormente. Hay que considerar que no todas éstas
reducen la CMV por si solas. Algunas de ellas requieren de una técnica PWM
espećıfica (figura 3.1, resaltadas en verde) para poder reducir esta tensión, ya
que, si se siguen empleando todos los estados del convertidor, la forma de onda
resultante de la CMV no será la más conveniente. Otras técnicas incluyen ele-
mentos hardware adicionales (figura 3.1, resaltadas en azul) que hacen posible,
independientemente de la técnica de modulación, proporcionar una forma de on-
da de CMV más reducida. Además, algunas topoloǵıas requieren, para reducir los
niveles de CMV, incluir elementos reactivos (figura 3.1, resaltadas en rojo) o un
diseño espećıfico del bus DC (figura 3.1, resaltadas en amarillo). A continuación
se explican detalladamente todos los convertidores de potencia2 de la figura 3.1.

2Hay que destacar que, además de los presentes, en la literatura cient́ıfica se han propuesto
otros convertidores h́ıbridos que mezclan conceptos de los que se explican en este trabajo. Por
ejemplo, topoloǵıas h́ıbridas multinivel, convertidores multinivel y mulfifase simultáneamente, o
convertidores que incluyen elementos adicionales y, al mismo tiempo, son multinivel o multifase.
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Figura 3.1: Topoloǵıas de inversores de potencia más destacadas para la reducción
de la CMV en sistemas de propulsión eléctricos.
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3.2 Topoloǵıas DC/AC multifase

Habitualmente, un sistema multifase es, por definición, aquel que tiene una
máquina eléctrica con más de tres fases. Sin embargo, como este trabajo se centra
en los convertidores de potencia, cualquier convertidor de potencia con más de tres
ramas se ha incluido dentro del grupo de “convertidores multifase”. En este sen-
tido, considerando m como el número de fases, la figura 3.2 resume las topoloǵıas
multifase más relevantes. Entre estos convertidores, los que alimentan una carga
con conexión en estrella (figura 3.2(a), con m > 3) [56, 57], la configuración de
multiples inversores trifásicos con carga trifásica múltiple (figura 3.2(c)) [55, 207]
y los convertidores que alimentan una carga multifase con bobinados abiertos
(figura 3.2(d)) [58] son los que, en realidad, se encuentran dentro de la categoŕıa
de multifase. Adicionalmente, el convertidor trifásico de cuatro ramas con acceso
al punto neutro de la máquina (figura 3.2(b)) [208] y el convertidor trifásico co-
nectado a una carga con bobinados abiertos (figura 3.2(d)) [54] también se han
considerado en este trabajo como convertidores multifase. De hecho, estos últimos
tienen la estructura más simple dentro de sus respectivas familias y, como en el
resto de topoloǵıas, sus conceptos relacionados con la CMV pueden extenderse a
un convertidor con mayor número de fases.

En lo relativo a la CMV, aunque las topoloǵıas multifase no están destinadas
directamente a la mitigación ésta, sus grados de libertad adicionales pueden apro-
vecharse para ese propósito. De hecho, al implementar técnicas de modulación
espećıficas, la CMV puede reducirse de manera efectiva, o incluso eliminarse. Por
lo tanto, es interesante revisar las posibilidades que ofrecen estos convertidores
de potencia. Además, dado que cada estado de conmutación tiene un vector aso-
ciado, la relación entre los vectores de SV-PWM, los estados de conmutación
y la CMV es sencilla. Por este motivo, se utilizará el espacio vectorial de estos
convertidores, ya que éste ayuda a comprender mejor las diferencias de la CMV
entre cada topoloǵıa de convertidor.

3.2.1 Inversores multifase alimentando una carga con co-
nexión en estrella

Una de las configuraciones multifase más conocidas es el convertidor de potencia
de m fases conectado a una máquina en configuración estrella3 (figura 3.2(a)).
Esta topoloǵıa suele estar constituida por un número impar de fases. Esto se
debe a que un sistema conectado en estrella de, por ejemplo, cinco fases tiene los
mismos grados de libertad (cuatro variables controlables de forma independiente)

3Aunque no existe una limitación teórica en el número de fases que se pueden agregar a un
convertidor, la bibliograf́ıa se centra principalmente en convertidores de cinco fases.
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A
B

SWA1

SWA1

SWB1

SWB1VDC
2

VDC
2

C

SWC1

SWC1

A

SWA1

SWA1

B

SWB1

SWB1

C

SWC1

SWC1 VDC
2

VDC
2´´´

´
´

´

´´´

A
A'

B

C
C'

B'

0 0

(c) Configuración trifásica dual con doble conexión en estrella en los bobinados de
la carga.

A
B

m

SWA1

SWA1

SWB1

SWB1

SWm

SWmVDC
2

VDC
2

C

SWC1

SWC1

A

SWA1

SWA1

B

SWB1

SWB1

m

SWm

SWm

C

SWC1

SWC1 VDC
2

VDC
2´´´´

´
´

´
´

´´´´

0 0

(d) Inversor multifase alimentando una carga con bobinados abiertos.

Figura 3.2: Topoloǵıas de conversión de potencia multifase más utilizadas [24].
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que uno de seis fases, siendo las dos últimas variables componentes homopolares
no controlables [209].

Este tipo de topoloǵıa conectada en estrella tiene varias caracteŕısticas interesan-
tes. Por un lado, cuando el estátor de la máquina tiene devanados concentrados,
es posible aprovechar los grados de libertad adicionales de esta topoloǵıa y regular
la componente de corriente del tercer armónico. De esta manera, la producción de
par electromagnético se puede aumentar en aproximadamente un 15 % [210, 211]
y, por lo tanto, lograr una mayor densidad de potencia. Por otro lado, se pue-
den aprovechar los grados de libertad adicionales de control cuando una o varias
fases tienen faltas de circuito abierto. La utilización conveniente de estos grados
de libertad resulta en un rizado de par bajo en las fases restantes y conduce a
una operación pseudo-óptima que proporciona capacidades de operación de emer-
gencia [56, 212, 213]. En tales casos, es necesario sobredimensionar la máquina
eléctrica y el convertidor de potencia, ya que, durante el funcionamiento tolerante
a fallos, por las fases restantes circulan corrientes con mayor amplitud, pudiéndo-
se producir un desequilibrio entre las fases. Por lo tanto, los sistemas multifase
conectados en estrella se consideran topoloǵıas prometedoras para aplicaciones
cŕıticas donde la tolerancia a fallos y la densidad de potencia son caracteŕısticas
clave [192, 214].

El número de estados de conmutación disponibles en este tipo de convertidor
es 2m, lo cual coincide con el número de vectores disponibles para sintetizar el
vector de la tensión de referencia fundamental (plano αβ) y su tercer armónico
(plano xy)4. En este sentido, la figura 3.3 muestra la representación del espacio
vectorial de un sistema de cinco fases en los planos αβ y xy. Estos subespacios se
obtienen aplicando a las tensiones de salida fase-neutro de cada fase, y para todas
las configuraciones de conmutación permitidas del inversor, la transformación de
Clarke:


vα
vβ
vx
vy
v0

 =
2

5


1 cos(2π/5) cos(4π/5) cos(6π/5) cos(8π/5)
0 sin(2π/5) sin(4π/5) sin(6π/5) sin(8π/5)
1 cos(4π/5) cos(8π/5) cos(12π/5) cos(16π/5)
0 sin(4π/5) sin(8π/5) sin(12π/5) sin(16π/5)
1
2

1
2

1
2

1
2

1
2



v
AN

v
BN

v
CN

v
DN

v
EN

 (3.1)

4Esto hace que la implementación de la modulación SV-PWM sea más compleja que en los
sistemas trifásicos. Por esta razón, las técnicas CB-PWM son, generalmente, las más empleadas
en aplicaciones industriales.
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Tabla 3.2: Niveles de CMV en un inversor de cinco fases en función del vector
aplicado (relacionado con la figura 3.3).

Inversor de cinco fases

Tipo de
Vector de tensión (estado de conmutación)

Nivel de
vector CMV [V]

Nulo Z0 (00000) −VDC/2

Mediano
M1 (10000), M3 (01000), M5 (00100), −3VDC/10
M7 (00010), M9 (00001)

Grande
L2 (11000), L4 (01100), L6 (00110),

−VDC/10
L8 (00011), L10 (10001)

Pequeño

S1 (01001), S3 (10100), S5 (01010),
S7 (00101), S9 (10010)
S2 (11010), S4 (01101), S6 (10110),

VDC/10
S8 (01011), S10 (10101)

Grande
L1 (11001), L3 (11100), L5 (01110),
L7 (00111), L9 (10011)

Mediano
M2 (11101), M4 (11110), M6 (01111),

3VDC/10
M8 (10111), M10 (11011)

Nulo Z1 (11111) VDC/2

La aplicación de (3.1) proyecta las componentes armónicas de tensión5 h = 5(l−
1)± 1 en el plano αβ, mientras que los armónicos h = 5(l − 1)± 3 se proyectan
en el plano xy, donde l = 1, 3, 5, . . . Cada componente tiene un nivel de CMV
asociado, obteniéndose los niveles de CMV producidos por cada vector o estado
de conmutación como:

vCM (t) =
1

m

m∑
i=1

vi0, (3.2)

donde m es el número de fases y vi0 es la i-ésima tensión fase-tierra de salida del
inversor (figura 3.2(a)). Considerando esto último, la tabla 3.2 resume los valores
de CMV obtenidos al aplicar un vector dado. Estos valores están presentes en la
forma de onda de la CMV cuando se utiliza la técnica de modulación SV-PWM
y, por lo tanto, se puede afirmar que las figuras de mérito NT y NL, relacionadas
con la CMV aumentan con el número de fases, mientras que ∆S disminuye. Sin
embargo, es posible implementar alternativas de modulación para estas topoloǵıas
de convertidor dirigidas a la mitigación de la CMV [215, 216]. Estas técnicas de
modulación se revisan en profundidad en el caṕıtulo 4.

5Es posible definir múltiples transformaciones de Clarke. Sin embargo, la definida en (3.1) es
una de los más empleadas, ya que proyecta las componentes fundamental y de tercer armónico
(las cuales contribuyen más significativamente en la producción de par cuando la máquina
eléctrica tiene devanados concentrados) en dos planos bidimensionales independientes y, de esa
forma, se desacopla el control de ambos planos.
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3.2.2 Inversores con una rama adicional y acceso al neutro
de la máquina eléctrica

Otra alternativa de convertidor multifase es aquella que añade una rama adicional
a un inversor dem fases (m ≥ 3) y, de ese modo, proporciona acceso al neutro de la
máquina (figura 3.2(b)). Coloquialmente, dicha topoloǵıa también se conoce como
inversor de (m+1) ramas y, entre sus variantes, la topoloǵıa trifásica de cuatro6

ramas es una de las arquitecturas que más se ha investigado en la literatura
cient́ıfica. De hecho, la utilización de la variante de cuatro ramas se extiende a
un gran número de aplicaciones, tales como sistemas fotovoltaicos [219], sistemas
de alimentación ininterrumpida [208], aplicaciones conectadas a la red [220] y
aplicaciones que incluyen accionamientos de motores7 [221–223].

En este tipo de topoloǵıas se puede controlar el nivel de tensión del punto neu-
tro. Además, el grado de libertad adicional resultante puede ser empleado para
controlar cargas desequilibradas [224, 225]. Sin embargo, esta configuración solo
ha sido utilizada, por lo general, para proporcionar tolerancia a fallos en accio-
namientos de motores trifásicos [222, 223]. Cuando ocurre una falta de circuito
abierto en una de las fases, las dos corrientes de las fases restantes del inversor
aumentan su amplitud en un factor de

√
3 y se regulan con un cambio de fase re-

lativo de 60º, manteniendo una fuerza magnetomotriz giratoria y proporcionando
un bajo rizado del par [223].

En lo que respecta al espacio vectorial, en el convertidor de cuatro ramas se utiliza
una representación tridimensional de SV (figura 3.4) [226, 227]. En ella, la tercera
dimensión viene dada por la componente homopolar, ordenándose los vectores en
distintas capas del eje γ [226]. Como desventaja, el espacio vectorial tridimensio-
nal resultante se vuelve más complejo a medida que aumenta el número de fases
del convertidor. No obstante, se han propuesto técnicas PWM que permiten con-
trolar la rama adicional de manera independiente a las demás [218, 228].

En general, en convertidores de m fases y (m+1) ramas, la CMV también está
definida por (3.2). No obstante, en este caso particular m representa el número
total de ramas en lugar del número de fases. Por ejemplo, cuando se utiliza una
técnica SV-PWM tridimensional para controlar el convertidor de cuatro ramas,
se obtienen los niveles de CMV 0, ±VDC/4 y ±VDC/2 (tabla 3.3) [219]. Sin embargo,
el grado extra de libertad proporcionado por la cuarta rama permite desarrollar
técnicas PWM que evitan que aparezcan algunos niveles de CMV [229, 230].

6Existen algunas publicaciones de configuraciones de cinco fases y seis ramas para amplifi-
cadores de potencia [217, 218], sin embargo, las configuraciones de más de cuatro ramas no son
muy comunes en la literatura cient́ıfica.

7Hay que destacar que en estos accionamientos eléctricos se requieren máquinas con diseños
especiales que proporcionen acceso f́ısico al punto neutro.
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Figura 3.4: Espacio vectorial de un convertidor trifásico de cuatro ramas.

Tabla 3.3: Niveles de CMV en un inversor trifásico de cuatro ramas en función del
el vector aplicado (relacionado con la figura 3.4).

Inversor trifásico de cuatro ramas

Tipo de
Vector de tensión (estado de conmutación)

Nivel de
vector CMV [V]

Nulo P0” (0000) −VDC/2

Nulo inferior P0’ (0001) −VDC/4
Impar superior P1” (1000), P3” (0100), P5” (0010)

Par superior P2” (1100), P4” (0110), P6” (1010)
0

Impar inferior P1’ (1001), P3’ (0101), P5’ (0011)

Par inferior P2’ (1101), P4’ (0111), P6’ (1011)
VDC/4

Nulo superior P7” (1110)

Nulo P7’ (1111) VDC/2

3.2.3 Múltiples inversores trifásicos conectados a una mis-
ma máquina con bobinados desplazados

La configuración múltiple de inversores trifásicos o, simplemente, configuración
trifásica múltiple, se ha investigado en la literatura cient́ıfica en los últimos
años [55, 231, 232]. Concretamente, dentro de esta familia multifase destaca la
configuración trifásica dual (figura 3.2(c)), ya que, aunque teóricamente se puede
constituir cualquier número de conjuntos de convertidores trifásicos (dual, triple,
etc.), lo más común es encontrar sistemas duales.
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La configuración dual8 es la más interesante debido a que: (i) presenta un buen
equilibrio entre su desempeño y complejidad, (ii) la migración de tecnoloǵıas
trifásicas a esta configuración es sencilla [207] y (iii) exhibe muy buenas presta-
ciones en lo referente a la tolerancia a fallos [55, 231, 234, 235]. Todo ello hace
que esta configuración multifase resulte interesante para aplicaciones cŕıticas en
lo que a la seguridad se refiere, como es el caso de los veh́ıculos eléctricos.

En dicha configuación se alimentan dos conjuntos de devanados trifásicos des-
plazados, o bien simétricamente (0o or 60o), o bien asimétricamente (30o). Este
desplazamiento se realiza incorporando puntos neutros independientes y aislados
mediante: (i) dos inversores trifásicos separados (incluidos sus sistemas de con-
trol trifásicos independientes) [236], o por (ii) un solo inversor de seis fases (cuyo
control considera todos los efectos de acoplamiento cruzado mediante el uso de
transformaciones vectoriales convenientes) [207]. En este contexto, aunque es más
fácil fabricar máquinas en una disposición de bobinado simétrico, se prefiere la
distribución de bobinado asimétrica debido a la cancelación del sexto armóni-
co de par y debido a la existencia de menores efectos de acoplamiento entre los
conjuntos de bobinados de la carga [99].

En cuanto a la modulación, una vez que el control determina las tensiones αβ
de referencia que se tiene que sintetizar en cada conjunto de devanados (con
su correspondiente desplazamiento de fase), se pueden aplicar dos SV-PWM (o
CB-PWM) trifásicos independientes (figura 3.5). En este contexto, la CMV en
sistemas trifásicos duales se puede definir a partir de la CMV individual vCM1 y
vCM2

producida por cada inversor [99, 115]:

vCM (t) =
1

2
[vCM1

(t) + vCM2
(t)] =

1

6

 3∑
i=1

vi0(t) +

3∑
j=1

vj0(t)

 , (3.3)

donde vi0 y vj0 son las tensiones fase-tierra de cada fase y de los dos inversores,
respectivamente, para los ı́ndices i y j = {1, 2, 3}. Esto conduce a los niveles de
CMV resumidos en la tabla 3.4. Asimismo, hay que considerar que cada par de
vectores que se muestra en dicha tabla indica la combinación de vectores aplicada
por ambos inversores. Además y al igual que en otros sistemas multifase, hay
que destacar que esta CMV puede mitigarse aplicando técnicas de modulación
espećıficas para ese propósito [99, 115, 158, 237].

8Son pocos los trabajos que investiguen la configuración trifásica triple. Un ejemplo es [233],
en el que se investiga una técnica de control tolerante a fallos para una máquina de imanes
permanentes trifásica triple.
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Figura 3.5: Representación de los dos planos αβ en un inversor trifásico dual.

Tabla 3.4: Niveles de CMV de un convertidor trifásico dual en función del nivel de
tensión que se obtiene por cada fase (figura 3.5).

Inversor trifásico dual

Combinaciones de Nivel de
vectores de tensión CMV [V]

[V0,V0’] −VDC/2

[V0,V1’] [V0,V3’] [V0,V5’] −VDC/3
[V1,V0’] [V3,V0’] [V5,V0’]

[V0,V2’] [V0,V4’] [V0,V6’]

−VDC/6
[V1,V1’] [V1,V3’] [V1,V5’]
[V3,V1’] [V3,V3’] [V3,V5’]
[V5,V1’] [V5,V3’] [V5,V5’]
[V2,V0’] [V4,V0’] [V6,V0’]

[V1,V2’] [V1,V4’] [V1,V6’]

0

[V3,V2’] [V3,V4’] [V3,V6’]
[V5,V2’] [V5,V4’] [V5,V6’]
[V2,V1’] [V4,V1’] [V6,V1’]
[V2,V3’] [V4,V3’] [V6,V3’]
[V2,V5’] [V4,V5’] [V6,V5’]
[V0,V7’] [V7,V0’]

[V1,V7’] [V3,V7’] [V5,V7’]

VDC/6
[V2,V2’] [V2,V4’] [V2,V6’]
[V4,V2’] [V4,V4’] [V4,V6’]
[V6,V2’] [V6,V4’] [V6,V6’]
[V7,V1’] [V7,V3’] [V7,V5’]

[V2,V7’] [V4,V7’] [V6,V7’]
VDC/3

[V7,V2’] [V7,V4’] [V7,V6’]

[V7,V7’] VDC/2
(∗) Los estados de conmutación se muestran en la tabla 3.1.
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3.2.4 Inversores alimentando una carga con bobinados
abiertos

Para un número de fases de carga dado, las topoloǵıas multifase de bobinado
abierto [100, 238, 239] son las más complejas de todas las soluciones existentes,
ya que cada extremo está conectado a un inversor de m fases (figura 3.2(d)).
En este sentido, el número de semiconductores de potencia de esta configuración
es el más alto, duplicando el de un sistema multifase equivalente con conexión
en estrella. La configuración multifase de bobinado abierto posibilita tener dos
inversores diferenciados con fuentes de alimentación independientes [240] o, lo que
es más común, con ambos inversores compartiendo un mismo bus DC y fuente
de alimentación (un puente en H por cada fase de carga) [57].

Aunque las topoloǵıas de convertidores multifase de bobinado abierto son com-
plejas, los grados de libertad adicionales proporcionan estados redundantes al
convertidor [123], lo que, nuevamente, les otorga una elevada tolerancia a fallos.
Asimismo, estas arquitecturas pueden generar los mismos niveles de tensión de
salida que un convertidor multinivel [241]. Por ello, todas estas caracteŕısticas se
pueden utilizar para desarrollar técnicas PWM para la eliminación de armónicos
de bajo orden, o también para reducir la CMV [54, 242]. Por ejemplo, en un
convertidor trifásico con bobinados abiertos existen 64 combinaciones posibles de
vectores cuando se combinan los dos subespacios vectoriales que se muestran en
la figura 3.6(a). De hecho, esta combinación da como resultado el espacio vecto-
rial de un convertidor de tres niveles que se muestra en la figura 3.6(b), donde
varias de las combinaciones de vectores producen los mismos niveles de tensión.

En cuanto a la CMV, a partir de las tensiones individuales vCM1
y vCM2

generadas
por cada inversor, se consideran dos tipos: la CMV media (vCMav

) y la CMV
diferencial (vCMdiff

) [243]. Asimismo, si se generalizan estos tipos de CMV para
un sistema de m fases, se tiene que:

vCMav
(t) =

1

2
[vCM1

(t) + vCM2
(t)] =

1

2m

 m∑
i=1

vi0(t) +

m∑
j=1

vj0(t)

 , (3.4)

y

vCMdiff
(t) = vCM1(t)− vCM2(t) =

1

m

 m∑
i=1

vi0(t)−
m∑
j=1

vj0(t)

 , (3.5)

donde m es el número de fases de la carga. La tabla 3.5 resume todos los niveles
de CMV de un sistema trifásico con bobinados abiertos. En dicha tabla, los
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Figura 3.6: Espacio vectorial de un inversor trifásico con bobinados abiertos (la
relación entre los espacios vectoriales se muestra en la tabla 3.5).
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Tabla 3.5: Niveles de CMV de un inversor trifásico con bobinados abiertos en
función del nivel de tensión que se obtiene por cada fase (figura 3.6).

Inversor trifásico con bobinados abiertos

Tipo de Combinaciones de Vector CMV CMV
vector vectores de tensión(1) multinivel media [V](2) diferencial [V](3)

Nulo [V0,V0’] 0 −VDC/2 0

Pequeño
[V0,V5’] [V0,V1’] [V0,V3’] S2 S4 S6

−VDC/3 −VDC/3
[V1,V0’] [V3,V0’] [V5,V0’] S1 S3 S5

−VDC/3 VDC/3
[V0,V4’] [V0,V6’] [V0,V2’] S1 S3 S5

−VDC/6 −2VDC/3

Nulo [V1,V1’] [V3,V3’] [V5,V5’] 0 0 0
−VDC/6 0

Mediano
[V1,V5’] [V3,V5’] [V3,V1’] M1 M2 M3

[V5,V1’] [V5,V3’] [V1,V3’] M4 M5 M6

Pequeño [V2,V0’] [V4,V0’] [V6,V0’] S2 S4 S6
−VDC/6 2VDC/3

Nulo [V0,V7’] 0 0 −VDC

Pequeño
[V1,V6’] [V5,V6’] [V1,V2’] S2 S4 S6

0 −VDC/3[V3,V4’] [V3,V2’] [V5,V4’] S2 S4 S6

Grande
[V1,V4’] [V3,V6’] [V5,V2’] L1 L3 L5

[V2,V5’] [V4,V1’] [V6,V3’] L2 L4 L6

0 VDC/3
Pequeño

[V2,V3’] [V2,V1’] [V4,V3’] S1 S3 S5

[V6,V5’] [V4,V5’] [V6,V1’] S1 S3 S5

Nulo [V7,V0’] 0 0 VDC
Pequeño [V1,V7’] [V3,V7’] [V5,V7’] S1 S3 S5

VDC/6 −2VDC/3

Nulo [V2,V2’] [V4,V4’] [V6,V6’] 0 0 0
VDC/6 0

Mediano
[V2,V4’] [V2,V6’] [V4,V6’] M1 M2 M3

[V4,V2’] [V6,V2’] [V6,V4’] M4 M5 M6

Pequeño
[V7,V5’] [V7,V1’] [V7,V3’] S2 S4 S6

VDC/6 2VDC/3
[V2,V7’] [V4,V7’] [V6,V7’] S2 S4 S6

VDC/3 −VDC/3
[V7,V4’] [V7,V6’] [V7,V2’] S1 S3 S5

VDC/3 VDC/3

Nulo [V7,V7’] 0 VDC/2 0

Notas de la tabla:
(1) Los estados de conmutación se muestran en la tabla 3.1.
(2) La CMV media se calcula mediante (3.4).
(3) La CMV diferencial se calcula mediante (3.5).

pares de vectores representan las combinaciones de vectores aplicadas en ambos
inversores. Por tanto, se obtienen los mismos niveles medios de CMV que en un
sistema trifásico dual. Es importante resaltar que la CMV diferencial se asocia a
las corrientes circulantes, mientras que la CMV media se relaciona más con las
EMI [243, 244]. En cualquier caso, la CMV se puede mitigar aplicando técnicas de
modulación espećıficas (igual que en los convertidores anteriores) [123, 244–247].
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3.2.5 Resumen de los convertidores multifase y la CMV

A partir de la revisión realizada, se puede concluir que, a pesar de que cada
topoloǵıa multifase tiene sus ventajas y desventajas, el inversor con carga conec-
tada en estrella y los convertidores trifásicos duales son los más destacados en la
literatura reciente. Además, el principal beneficio de los convertidores multifase
es su tolerancia a fallos, aunque, en general, esto se consigue a costa de aumen-
tar el precio del convertidor en comparación con el VSI trifásico de dos niveles
convencional.

A pesar de que todas las topoloǵıas multifase tienen la tolerancia a fallos como su
principal ventaja, cada variante tiene sus particularidades. La principal ventaja
de las topoloǵıas con carga conectada en estrella es la relación entre los grados
de libertad y el número de fases. Las topoloǵıas con conexión al neutro tienen la
ventaja de poder controlar la tensión de este punto. Los convertidores trifásicos
múltiples con devanados trifásicos desplazados permiten una fácil migración a
partir de tecnoloǵıas trifásicas. Finalmente, los convertidores conectados a car-
gas de bobinado abierto tienen la capacidad de producir una salida de tensión
multinivel.

Por otra parte, cada convertidor tiene sus inconvenientes. Los convertidores mul-
tifase que alimentan una carga conectada en estrella son sensibles a los fallos
de la fuente de alimentación y tienen un esquema de modulación complejo para
un gran número de fases del convertidor. Los convertidores de m fases y m+1
ramas requieren acceso al neutro de la máquina y necesitan dispositivos adiciona-
les en comparación con los anteriores. Los convertidores trifásicos múltiples con
devanados trifásicos desplazados, por lo general, no se desarrollan para converti-
dores con más de tres fases. Por último, los convertidores conectados a una carga
con devanados abiertos tienen un número alto de dispositivos y un esquema de
modulación más complejo que los anteriores.

A modo de resumen, la tabla 3.6 muestra las caracteŕısticas más relevantes re-
lacionadas con el hardware y la CMV de las cuatro arquitecturas multifase más
relevantes, incluyendo las ventajas y desventajas de cada topoloǵıa. Además, a
modo de ejemplo, la figura 3.7 representa como afecta el aumento del número de
fases de un convertidor en la CMV. En dicha figura, las subfiguras con un número
par de fases pueden representar, por ejemplo, convertidores multifase con acceso
al neutro de la máquina (el de cuatro (figura 3.7(b)) y seis (figura 3.7(d)) ramas,
respectivamente). Por el contrario, los casos con un número impar de fases pue-
den representar convertidores multifase que alimenten una carga con conexión en
estrella (cinco (figura 3.7(c)) y siete (figura 3.7(e)) fases, respectivamente). En
dichas figuras, se puede ver que, a medida que aumenta el número de fases, ∆S

se reduce y NL y NT aumentan. Por el contrario, se observa que ∆P permane-



98 Topoloǵıas de convertidor para reducir la tensión de modo común

1

3/4

1/2

1/4
0

2/3

1/2

1/3

1/6

8
6
4

2

12
9
6

3

ΔP

ΔSNL

NT

(a) Tres fases (VSI).

1

3/4

1/2

1/4
0

2/3

1/2

1/3

1/6

8
6
4

2

12
9
6

3

ΔP

ΔSNL

NT

(b) Cuatro fases.
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(c) Cinco fases.
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(e) Siete fases.

Figura 3.7: Evolución de las figuras de mérito de la CMV al variar el número de
fases del convertidor.

ce invariante. Esto se debe a que, sin una técnica de modulación espećıfica, los
convertidores multifase no reducen la CMV por śı solos, como śı ocurre en los
convertidores trifásicos de dos niveles con hardware adicional (sección 3.4).
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Tabla 3.6: Resumen de los principales inversores multifase y su relación con la tensión de modo común(1).

Convert. multifase con Convert. multifase de Convert. trifásicos multiples Convert. multifase con
carga en estrella m fases y (m+1) ramas con devanados desplazados carga de bobinado abierto

3 fases 5 fases 3 fases 3 fases
5 fases m fases

4 ramas 6 ramas
3 fases dual

Open-end Open-end

Fig. 3.2(a) Fig. 3.2(b) Fig. 3.2(c) Fig. 3.2(d)

• Switches(3) 10 2m 8 12 12 12 20
• Diodos 0 0 0 0 0 0 0

Hardware(2) • Condens. bus DC(5) 1 1 1 1 1 o 2 1 o 2 1 o 2
• Condens. extra 0 0 0 0 0 0 0
• Bobinas 0 0 0 0 0 0 0
• Fuentes de tensión 1 1 1 1 1 o 2 1 o 2 1 o 2

prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba prueba
VDC/2

3VDC/10
VDC/10

 VDC/10
 3VDC/10

 VDC/2

VDC/2

 VDC/2

VDC/m

• Forma de onda
de la CMV en

Datos
un inversor de

relativos
5 fases y extendida

a la CMV(4) para m-fases

• Figuras
∆P 1 1 1 1 1 1 1

de mérito
∆S 1/5 1/m 1/4 1/6 1/6 1/6 1/10

de la CMV
NL 6 m+1 5 7 7 7 11
NT 10 2m 8 12 12 12 20

• Ventajas

• Tolerancia a fallos ante • Tolerancia a fallos ante faltas • Tolerancia a fallos ante faltas
faltas en circuito abierto

• Tolerancia a fallos incluso
en circuito abierto y cerrado en circuito abierto y cerrado

• Posibilidad de inyección
ante cargas trifásicas • Tolerancia a fallos ante • Flexibilidad gracias al alto

de 3er armónico
• Un grado de libertad adicional

fallos en la fuente DC(6) no de vectores aplicables
Pros • Relación entre grados de

• Control de la tensión • Fácil migración de • Capacidad para sintetizar
y libertad y número de fases

del punto neutro
sistemas trifásicos tensiones multinivel

contras

• Desventajas
• Sensible a fallos en

• Sensible a fallos en la fuente DC

la fuente DC
• Necesidad de acceso al punto • Dificultad de expansión a • Elevado no de dispositivos

• Modulación compleja
neutro de la máquina

sist. duales de más de 3 fases(7) • Modulación compleja• Dispositivos adicionales debido
a la rama m+1

Referencias [215, 216, 248] [218, 219, 226, 227, 229] [55, 99, 234, 235] [100, 123, 243–245]

Notas de la tabla:
(1) Dado que este trabajo se centra en los convertidores de potencia, cualquier convertidor con más de tres ramas se ha considerado
como multifase, incluyendo al convertidor de cuatro ramas (figura 3.2(b)) y al convertidor trifásico de extremo abierto (figura 3.2(d)).
(2) Aunque aqúı el número de algunos elementos es 0, en otras topoloǵıas trifásicas que se revisan a lo largo del caṕıtulo no es aśı.
(3) Switches (incluyendo diodos de free-wheeling).
(4) La CMV se puede extender a convertidores de (m+1) niveles para cualquier familia multifase, si se considera m como el número
total de ramas, y no como el número total de fases. Esta CMV estará delimitada entre ±VDC/2, en pasos de VDC/m. Sin embargo, se
asume que todos los valores de CMV aparecen durante TSW , lo que no tiene por qué suceder siempre (depende de la modulación).
(5) Número mı́nimo de condensadores de bus DC que soportan la misma tensión.
(6) Únicamente cuando el convertidor incluye fuentes de alimentación separadas.
(7) No se han encontrado topoloǵıas duales de cinco o más fases en la literatura cient́ıf́ıca.
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3.3 Topoloǵıas DC/AC multinivel

Este apartado se centra en revisar las topoloǵıas de inversores multinivel. Aunque
los convertidores multinivel también pueden ser simultáneamente convertidores
multifase incluyendo más de tres fases a la salida del convertidor, en este tra-
bajo únicamente se revisan las variantes trifásicas. En cualquier caso, hay que
destacar que, en las últimas décadas, el desarrollo de estos convertidores se ha
centrado en el rango de media tensión y alta potencia [63], utilizándose princi-
palmente en aplicaciones tales como fuentes de enerǵıa renovables [195–197, 249],
accionamientos de motores [187, 188], FACTS [250] o HVDC [61, 194].

Las arquitecturas de convertidor multinivel más conocidas son el inversor con
fijación al punto neutro (NPC, Neutral point clamped) [251], el inversor de con-
densadores flotantes (FC, Flying capacitor) [252] y el inversor de puentes en H
en cascada (CHB, Cascaded H-bridge) [253]. Por otro lado, entre las topoloǵıas
multinivel que incluyen un elemento de fijación (clamping), además del propio
NPC, el NPC de tipo activo (ANPC, Active neutral-point-clamped) y el NPC de
tipo T (o simplemente T-type) también son opciones interesantes [254, 255]. Asi-
mismo, el convertidor Modular multinivel (MM) también ha sido ampliamente
investigado en la última década [60, 62, 256] y, aunque no se analizan en este
trabajo, también se han propuesto otras arquitecturas h́ıbridas que consisten en
combinar dos (o varias) de las anteriores [257, 258].

Todas estas topoloǵıas multinivel se pueden emplear para reducir la CMV debido
a sus grados de libertad adicionales, ya que, de acuerdo con (2.3), esta tensión está
directamente relacionada con las tensiones de salida de cada fase del convertidor.
En general, incorporar hardware adicional en estos convertidores para mejorar la
CMV no es interesante, ya que éstos son de por śı complejos desde el punto de
vista del hardware. Por lo tanto, la mejor solución es reducir la CMV mediante
estrategias de modulación espećıficas [259–261]. En este sentido, como ocurre en
los convertidores multifase, la relación entre los estados de conmutación de los
dispositivos y la representación vectorial de una modulación basada en SV ayuda
a comprender mejor la CMV. Por lo tanto, considerando la modulación SV-PWM
convencional, a continuación se presentan las caracteŕısticas más importantes de
los convertidores multinivel más representativos y su relación con la CMV.

3.3.1 Inversores con fijación al punto neutro (NPC)

Esta variante de convertidor fue introducida por Nabae en 1981 [251] y es, po-
siblemente, la primera arquitectura multinivel comercializada en todo el mundo.
El convertidor NPC usa diodos para conectar el punto medio de la parte superior
e inferior de cada rama con el punto medio del bus DC (NP) (figura 3.8(a)).
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Figura 3.8: Topoloǵıas de inversores multinivel convencionales para tres y cinco
niveles (solo se muestra una rama) - 1 de 2.

En su configuración más simple, proporciona tres niveles de tensión en la salida
de cada fase. Sin embargo, se puede aumentar el número de niveles de tensión
aumentando el número de diodos y switches. En cualquier caso, la posibilidad
de múltiples niveles de tensión en la salida hace que este tipo de topoloǵıas sean
apropiadas para aplicaciones de potencia media y alta, como las fuentes de enerǵıa
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Figura 3.9: Topoloǵıas de inversores multinivel convencionales para tres y cinco
niveles (solo se muestra una rama) - 2 de 2.

renovables [195] o los drives industriales [187].

En comparación con otros convertidores multinivel, los convertidores NPC tienen
una serie de ventajas interesantes desde el punto de vista del hardware. A pesar
de que se emplean diodos de clamping, no se requieren condensadores adicionales
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a los del bus DC, lo que reduce el coste del sistema, al mismo tiempo que se
reduce el tamaño del convertidor y se aumenta la densidad de potencia. Además,
los convertidores NPC requieren de una única fuente de tensión. Ésta es una
ventaja sobre los convertidores de tipo CHB, que requieren varias fuentes DC
independientes.

Por el contrario, a medida que aumenta el número de niveles de tensión de salida
también aumenta la complejidad de este tipo de convertidor debido al desequili-
brio de tensión entre los condensadores del bus DC y a la necesidad de un gran
número de diodos de clamping conectados en serie. Además, para un convertidor
de n niveles, estos diodos de clamping soportan un valor de tensión elevado igual

a VDC
(n− 2)

(n− 1)
, lo cual es una desventaja para un convertidor con un número de

niveles elevado. Asimismo, los convertidores NPC sufren un reparto desigual de
las pérdidas de conmutación entre cada dispositivo debido al número desigual de
conmutaciones entre éstos [59]. Además, en el NP aparece un rizado de tensión
de baja frecuencia para ı́ndices de modulación altos y factores de potencia ba-
jos, lo que da como resultado una distorsión de baja frecuencia en la salida del
convertidor. Por estas razones, no es habitual ver convertidores NPC con más de
cinco niveles, ya que las desventajas superan con creces a las ventajas.

3.3.2 Inversores con fijación al punto neutro de tipo activo
(ANPC)

El primer convertidor ANPC fue introducido por Brückner en 2001, reemplazando
los diodos del convertidor NPC de tres niveles por dispositivos activos [262, 263].
A su vez, su implementación de cinco niveles, combinando los conceptos de con-
vertidor NPC y FC, fue propuesta por Barbosa en 2005 [264]. Independientemen-
te del número de niveles, el convertidor ANPC (figura 3.8(b)) es un candidato
apropiado para aplicaciones con accionamientos de motores de alta potencia y,
por ello, ha sido investigado en gran medida en los últimos años [122, 254]. Un
ejemplo de fabricante que utiliza en la industria esta tecnoloǵıa es la empresa
ABB, la cual ha actualizado su convertidor HVDC Light utilizando una estruc-
tura ANPC de tres niveles [63]. Además, el ANPC ACS2000 de cinco niveles de
ABB se utiliza en varios campos de aplicación para diversas industrias dentro
del mercado de drives industriales de uso general como ventiladores, bombas o
compresores [265].

La principal ventaja del convertidor ANPC de tres niveles es que es posible con-
trolar la distribución de pérdidas entre los dispositivos de conmutación [254, 263].
Por ejemplo, en [263] se propone un esquema de equilibrado de pérdidas que pue-
de aumentar significativamente la potencia de salida del convertidor. Por otro
lado y como ventaja adicional, el ANPC de cinco niveles tiene estados de con-
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mutación redundantes [264] que proporcionan grados de libertad adicionales y,
en consecuencia, es posible realizar un control tolerante a fallos cuando una fase
queda abierta [266, 267]. Además, en comparación con su NPC equivalente, el
convertidor ANPC de cinco niveles tiene un control más simple para equilibrar
la tensión en NP, mayor flexibilidad en la magnitud de la tensión de salida y una
mayor fiabilidad [268]. Se puede decir que, para generar las tensiones multini-
vel, el ANPC de cinco niveles combina la flexibilidad del convertidor FC con la
robustez de los convertidores NPC industriales [264].

En cuanto a las desventajas, el principal inconveniente de la estructura de tres
niveles es que se necesita controlar un mayor número de dispositivos activos que
para el NPC. Además, la extensión de tres niveles a un mayor número de niveles
no es sencilla en este convertidor. Para aumentar el número de niveles respetando
el funcionamiento de la arquitectura del convertidor, es necesaria una solución
h́ıbrida que combine las estructuras NPC y FC.

3.3.3 Inversores con fijación al punto neutro de tipo T
(T-type)

Este tipo de convertidor fue introducido en 2010 por Schweizer [269]. En compa-
ración con la topoloǵıa NPC de tres niveles, el tipo T incorpora un interruptor
bidireccional activo para fijar la tensión del punto medio del bus DC, por lo que
utiliza dos diodos menos por cada rama (figura 3.8(c)). Además, al aumentar a
cinco niveles, hay dos variantes del convertidor: el tipo T dual de tres niveles
y el tipo T de cinco niveles (figura 3.8(c)), ambos introducidos por Salem en
2013 [255, 270]. Además de su naturaleza multinivel, el dual de tres niveles tam-
bién pueden considerarse multifase. En cualquier caso, el convertidor NPC tipo T
se ha investigado ampliamente en la última década para aplicaciones de enerǵıas
renovables [98, 249, 271], aśı como para accionamientos de motores [188, 270].

Básicamente, el convertidor de tipo T de tres niveles combina las ventajas de la
estructura de dos niveles, como son las bajas pérdidas de conducción, número
reducido de switches y una operación simple, con las ventajas de la arquitectura
de tres niveles, tales como bajas pérdidas de conmutación y mayor calidad de la
tensión de salida [255]. Asimismo, cuando ocurre una falta de dispositivo abierto
en un inversor tipo T se puede operar en modo tolerante a fallos sin agregar
dispositivos adicionales [271].

Entre sus principales desventajas, el NP del tipo T de tres niveles es similar al del
convertidor NPC, ya que necesita controlarse para mantener iguales las tensiones
de los condensadores del bus DC [255]. Sin embargo, a diferencia del NPC, su
mayor inconveniente es que los dispositivos deben bloquear toda la tensión del
bus DC [255].
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3.3.4 Inversores de condensadores flotantes (FC)

La variante FC fue introducida por Meynard y Foch en 1992 [252]. Este tipo de
convertidor, generalizado para n niveles, une cada punto entre dos dispositivos
de la parte superior de una rama con el mismo punto en la parte inferior de
dicha rama por medio de 3(n − 2) condensadores (figura 3.9(a)). Estos conden-
sadores deben precargarse para producir la tensión de salida correcta en cada
fase [250]. En este sentido, la estructura del hardware del convertidor FC hace
que esta topoloǵıa sea adecuada para aplicaciones fotovoltaicas (PV) [196] y tur-
binas eólicas [197]. Además, variantes de esta topoloǵıa también se ha empleado
en sistemas de accionamiento con motores, como es el caso de algunos motores
de inducción [272].

La principal ventaja de la arquitectura FC es que puede generar la misma ten-
sión de salida empleando distintas configuraciones de encendido y apagado, es
decir, el convertidor FC de tres niveles tiene estados de conmutación redundan-
tes. Debido a ello, las corrientes pueden circular en distinto sentido a través de
los condensadores flotantes para cargarlos o descargarlos según sea necesario.
Además, esta redundancia vectorial permite distribuir la tensión de conmutación
por igual entre los semiconductores [273]. Por otro lado, hay que destacar que, a
diferencia de la estructura NPC, el rizado de baja frecuencia no aparece en los
condensadores [274].

A cambio de estos beneficios, el incremento de niveles reduce el control preciso de
carga y descarga de los condensadores flotantes [250]. Asimismo, debido a que el
número de condensadores necesarios es elevado, especialmente en inversores con
más de cinco niveles, el inversor se vuelve voluminoso, caro y su modularidad se
reduce [275]. Además, hay que destacar que se debe medir la tensión de los con-
densadores, aunque independientemente del número de niveles, un único sensor
por fase es suficiente [276].

3.3.5 Inversores de puentes en H en cascada (CHB)

Este tipo de convertidores fue introducido por Marchesoni en 1990 [253]. La es-
tructura del CHB se basa en submódulos (SMs), cada uno de los cuales contiene
un puente completo, un condensador del bus DC y una fuente de tensión indepen-
diente proporcionada por transformadores o bateŕıas (figura 3.9(b)). Dado que
es fácil agregar más SMs y aumentar el número de niveles, este convertidor se
ha utilizado en una amplia variedad de aplicaciones (principalmente de alta ten-
sión), donde se incluyen algunos accionamientos de motores [277], FACTS (como,
por ejemplo, compensadores śıncronos estáticos (STATCOM)) [63] y aplicaciones
HVDC [61].
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Los convertidores CHB pueden alcanzar altos valores de tensión en la salida
conectando varios inversores en serie. Dado que cada inversor se puede considerar
como un SM independiente, en caso de que uno de ellos falle, se puede reemplazar
fácilmente sin afectar el rendimiento del convertidor. En consecuencia, una de las
principales ventajas de esta topoloǵıa es su modularidad y tolerancia a fallos.
Además, esta topoloǵıa tiene estados de conmutación redundantes (al igual que
el FC), lo que permite una distribución equitativa de las conmutaciones entre
los semiconductores y, por tanto, reduce las pérdidas de conmutación [278]. Esta
última es una caracteŕıstica particularmente interesante en aplicaciones donde
la eficiencia es uno de los principales objetivos, como es el caso de los veh́ıculos
eléctricos [43].

Como desventaja, se necesita una gran cantidad de fuentes de tensión indepen-
dientes, una para cada SM. Por tanto, las arquitecturas CHB se utilizan principal-
mente en aplicaciones fotovoltaicas, donde cada medio puente puede alimentarse
mediante un panel fotovoltaico aislado. Asimismo, también se pueden emplear
bateŕıas independientes o pilas de combustible como fuentes de tensión aisla-
das [279], lo que hace que el convertidor pueda adecuarse para accionamientos
con motores.

3.3.6 Inversores modulares multinivel (MM)

Este tipo de convertidores fue introducido por Lesnicar en 2003 [280]. En la figu-
ra 3.9(c) se representa su estructura, donde, en su versión más simple, cada SM
está constituido por convertidores de medio puente (half-bridge) o puente com-
pleto (full-bridge). Sin embargo, se han propuesto otras arquitecturas de SMs
para mejorar el rendimiento del inversor, entre las que destacan los convertido-
res NPC y FC [281]. Aunque esta topoloǵıa se desarrolló por primera vez para
sistemas HVDC [194, 282, 283], también se utiliza en cicloconvertidores AC/AC
[284] o en aplicaciones que utilizan drives industriales de media tensión y alta
potencia [60, 62, 285].

La principal ventaja de esta topoloǵıa es su modularidad [62]. De hecho, se pueden
lograr fácilmente valores de tensión de salida en el rango medio/alto agregando
más SMs conectados en serie. Además, no es necesario utilizar un bus DC común,
ya que cada SM incorpora su propio condensador de bus DC, lo que aumenta aún
más la densidad de potencia del convertidor y reduce su precio [256]. Asimismo,
otras caracteŕısticas atractivas son su alta eficiencia y la elevada calidad de las
señales sintetizadas en la salida del convertidor [62].

Por el contrario, los convertidores MM tienen una recirculación de corriente den-
tro de su estructura, lo que aumenta las pérdidas de conducción. Además, esta
corriente aumenta el estrés térmico del condensador del bus DC, ya que, cuando
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Figura 3.10: Formas de onda de la tensión fase-tierra a la salida de un convertidor
multinivel en función de su número de niveles (roja: niveles de DC, discontinua:
señal perseguida).

se trabaja a baja velocidad en accionamientos de motores, se produce un rizado
de tensión elevado en dicho condensador [60, 285]. Asimismo, como ocurre con
otros convertidores multinivel, la complejidad del control del convertidor MM
aumenta con el número de niveles de tensión.

3.3.7 Resumen de los convertidores multinivel y la CMV

Cualquiera de los convertidores analizados anteriormente mejora la calidad de
la forma de onda sintetizada a medida que aumenta el número de niveles (figu-
ra 3.10). De hecho, a pesar de que los convertidores son estructuralmente diferen-
tes, teóricamente todas las arquitecturas multinivel revisadas pueden sintetizar
el mismo perfil de tensión a la salida (figura 3.10). En este sentido, la tabla 3.7
resume los valores de tensión obtenidos para tres y cinco niveles dependiendo de
los estados de conmutación9, donde cada convertidor tiene sus particularidades.
Por ejemplo, el NPC solo puede sintetizar cada valor de tensión con un único
estado de conmutación. Por el contrario, el resto de convertidores tiene estados
de conmutación redundantes que proporcionan el mismo nivel de tensión.

Con respecto al espacio vectorial, se pueden aplicar n3 estados de conmutación
(total de vectores del diagrama SV; tabla 3.8), los cuales se pueden agrupar como
n3− (n− 1)3 estados del convertidor con diferente tensión ĺınea a ĺınea (distintos
vectores del diagrama SV). Debido a esta redundancia de vectores, la cantidad
de vectores útiles se puede reducir a 27 − 8 = 19 para los convertidores de tres
niveles y 125− 64 = 61 para los convertidores de cinco niveles (figura 3.11)10. La
figura 3.11(a) muestra el espacio vectorial general de todos los convertidores de

9Los estados de conmutación por fase se representan con números de -1 a 1 para el inversor
de tres niveles y de -2 a 2 para el inversor de cinco niveles (tabla 3.7).

10Además, dependiendo de los dispositivos usados para generar la tensión ĺınea a ĺınea de
cada fase en cada topoloǵıa de convertidor (tabla 3.7), se pueden generar más de n3 estados
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Tabla 3.7: Estados de conmutación de los dispositivos de una fase de los principales
convertidores multinivel y sus correspondientes valores de tensión fase-tierra.

Estado de conmutación(1) Tensión por fase para cada convertidor [V](4)
No de
niveles Śımbolo(2) SWA1 SWA2 SWA3 SWA4 NPC ANPC T-type FC CHB

-1 OFF OFF 7(3) 7 −VDC/2 7 −VDC/2 −VDC/2 −VDC/2

Tres
0 OFF ON 7 7 0 7 0 0 0
0 ON OFF 7 7 7 7 7 0 0
1 ON ON 7 7 VDC/2 7 VDC/2 VDC/2 VDC/2

-1 OFF OFF OFF 7 7 −VDC/2 7 7 7
0 OFF OFF ON 7 7 0 7 7 7
0 OFF ON OFF 7 7 0 7 7 7

Tres
0 OFF ON ON 7 7 0 7 7 7
-1 ON OFF OFF 7 7 −VDC/2 7 7 7
0 ON OFF ON 7 7 0 7 7 7
1 ON ON OFF 7 7 VDC/2 7 7 7
1 ON ON ON 7 7 VDC/2 7 7 7

-2 OFF OFF OFF OFF −VDC/2 −VDC/2 −VDC/2 −VDC/2 −VDC/2
-1 OFF OFF OFF ON −VDC/4 −VDC/4 −VDC/4 −VDC/4 −VDC/4

-1 or 0 OFF OFF ON OFF 7 −VDC/4 0 −VDC/4 −VDC/4
0 OFF OFF ON ON 0 0 0 0 0

-1 or 0 OFF ON OFF OFF 7 0 7 −VDC/4 −VDC/4
0 or 1 OFF ON OFF ON 7 VDC/4 7 0 0

Cinco
-1, 0 or 1 OFF ON ON OFF 7 −VDC/4 VDC/4 0 0

0 or 1 OFF ON ON ON VDC/4 0 VDC/4 VDC/4 VDC/4
-2 or -1 ON OFF OFF OFF 7 −VDC/2 −VDC/2 −VDC/4 −VDC/4
-1 or 0 ON OFF OFF ON 7 −VDC/4 −VDC/4 0 0
0 or 1 ON OFF ON OFF 7 VDC/4 0 0 0

0, 1 or 2 ON OFF ON ON 7 VDC/2 0 VDC/4 VDC/4
0 ON ON OFF OFF 7 0 7 0 0

1 or 2 ON ON ON OFF 7 VDC/4 VDC/2 VDC/4 VDC/4
1 ON ON OFF ON 7 VDC/4 7 VDC/4 VDC/4
2 ON ON ON ON VDC/2 VDC/2 VDC/2 VDC/2 VDC/2

Notas de la tabla:
(1) La tensión a la salida de cada fase depende del estado de conmutación; por ejemplo, en
convertidores de cinco niveles cuando el estado de conmutación es -2, -1, 0, 1 ó 2, la tensión de
fase será −VDC/2, −VDC/4, 0, VDC/4 ó VDC/2, respectivamente.
(2) La representación de cada switch para todas estas topoloǵıas se ve en las figuras 3.8 y3.9.
(3) El śımbolo 7 representa un switch que no existe o una secuencia de conmutación que no se
puede aplicar.
(4) El convertidor MM no está incluido en la tabla porque su número de switches depende de
los submódulos utilizados.

tres niveles (los 27 estados de conmutación y los 19 vectores de tensión). Cada
estado de conmutación puede expresarse mediante un array de números ordinales.
Por ejemplo, [-1 0 1] corresponde a la conexión de la fase A con el bus negativo,
fase B con el nivel de tensión cero (por ejemplo, Fase B conectada al NP en el
convertidor NPC), y la fase C con el bus positivo (figura 3.8 y 3.9). Asimismo, los
vectores de tensión se pueden clasificar en el convertidor de tres niveles en función

redundantes. Por ejemplo, dado que el convertidor FC de tres niveles puede sintetizar 0 V
(tabla 3.7) con dos estados de conmutación distintos, el número de estados de conmutación
resultantes en el espacio vectorial es 64 para el FC de tres niveles y 23(n−1) si se genereraliza
para un convertidor con un mayor número de niveles [286].
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de su amplitud como nulo (Zi), pequeño (superior SiU e inferior SiL), mediano
(Mi), y grande (Li), donde i = 1, 2..,6. La tabla 3.7 resume esta clasificación.

De acuerdo con (2.3) e independientemente de la forma en que se sinteticen las
tensiones de salida del convertidor, se pueden obtener distintos valores de CMV.
Por ejemplo, si un convertidor de tres niveles aplica el vector M4 [-1 0 1], esto da
como resultado el valor de CMV de −VDC/2 (tabla 3.8). El convertidor MM es una
excepción, donde, en función del tipo de SM elegido [281], el número de switches
es diferente, por lo que los estados de conmutación y la tensión de salida no se
pueden identificar directamente. En consecuencia, la CMV dependende tanto de
la topoloǵıa del convertidor resultante (en función del SM elegido) como de la
modulación utilizada en el convertidor. Sin embargo y para cualquiera que sea el
SM, la CMV se puede definir para el convertidor MM de forma generalizada y
para cualquier número de niveles como:

vCM (t) =
1

6

3∑
i=1

[vLi(t)− vUi(t)] , (3.6)

donde i representa cada fase del convertidor y vLi y vUi son las tensiones de la
rama inferior y superior de cada fase (figura 3.9(c)) [199, 287, 288].

En cualquier caso, cuando se emplean técnicas PWM tradicionales en estos con-
vertidores multinivel, como el SV-PWM multinivel tradicional [289, 290], se ob-
tienen los valores de CMV que se muestran en la tabla 3.8 para convertidores
de tres y cinco niveles [249, 291, 292]. En dicha tabla se puede observar que el
número de valores de CMV aumenta con los niveles de salida del convertidor (por
ejemplo, de 7 a 13 cuando se aumenta de tres a cinco niveles). En consecuencia,
∆S es menor a medida que aumenta el número de niveles. De hecho, ∆S se reduce
de 1/6 a 1/12 cuando el número de niveles del convertidor aumenta de tres a cinco,
lo que puede generalizarse como ∆S = 1/(3n−3). La tabla 3.9 muestra este últi-
mo caso para las topoloǵıas multinivel más importantes, aśı como las principales
diferencias de cada topoloǵıa, enfatizando sus ventajas y desventajas. Hay que
destacar que la forma de onda que se muestra en esta tabla no tiene por qué ser
aśı. De hecho, lo habitual es que no aparezcan todos los niveles de CMV que tiene
un convertidor por cada Tsw, ya que ello dependerá de la técnica de modulación
utilizada. Por ese motivo, en este caso no se muestran gráficas de “araña” para
comparar las distintas figuras de mérito de la CMV (como śı ocurŕıa en los con-
vertidores multifase). Los valores de cada figura de mérito dependen del patrón
empleado en cada modulación y se muestran en detalle en el caṕıtulo 4.
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Tabla 3.8: Valores de la CMV que se producen con cada vector de tensión en los
convertidores multinivel de tres y cinco niveles.

Inversor de tres niveles

Tipo de Vectores de tensión Nivel de
vector (estados de conmutación) CMV [V]

Nulo Z0 (-1,-1,-1) −VDC/2

Pequeño
S1L (0,-1,-1), S3L (-1,0,-1), S5L (-1,-1,0) −VDC/3
S2L (0,0,-1), S4L (-1,0,0), S6L (0,-1,0) −VDC/6

Grande L1 (1,-1,-1), L3 (-1,1,-1), L5 (-1,-1,1)

Nulo Z1 (0,0,0),
0

Mediano
M1 (1,0,-1), M2 (0,1,-1), M3 (-1,1,0),
M4 (-1,0,1), M5 (0,-1,1), M6 (1,-1,0)

Grande L2 (1,1,-1), L4 (-1,1,1), L6 (1,-1,1)
VDC/6

Pequeño
S1U (1,0,0), S3U (0,1,0), S5U (0,0,1)
S2U (1,1,0), S4U (0,1,1), S6U (1,0,1) VDC/3

Nulo Z2 (1,1,1) VDC/2

Inversor de cinco niveles

Tipo de Vectores de tensión Nivel de
vector (estados de conmutación) CMV [V]

Nulo Z −VDC/2
Muy pequeño S0

1 S0
3 S0

5
−5VDC/12

Muy pequeño S0
2 S0

4 S0
6 −VDC/3

Pequeño S1 S3 S5

Nulo Z
−VDC/4Pequeño inferior S−1 S−2 S−3 S−4 S−5 S−6

Mediano inferior M−
1 M−

3 M−
5

Muy pequeño S0
1 S0

3 S0
5

−VDC/6
Pequeño S2 S4 S6

Pequeño superior S+

1 S+

4 S+

5 S+

8 S+

9 S+

12

Grande L1 L3 L5

Muy pequeño S0
2 S0

4 S0
6

−VDC/12
Pequeño S1 S2 S5

Pequeño superior S+

2 S+

3 S+

6 S+

7 S+

10 S+

11

Grande inferior L−1 L−4 L−5 L−8 L−9 L−12
Nulo Z

0
Pequeño inferior S−1 S−2 S−3 S−4 S−5 S−6
Mediano inferior M−

1 M−
3 M−

5

Mediano inferior M−
2 M−

4 M−
6

Mediano M1 M2 M3 M4 M5 M6

Muy pequeño S0
1 S0

3 S0
5

VDC/12
Pequeño S3 S4 S6

Pequeño superior S+

1 S+

4 S+

5 S+

8 S+

9 S+

12

Grande inferior L−2 L−3 L−6 L−7 L−10 L−11
Muy pequeño S0

2 S0
4 S0

6

VDC/6
Pequeño S1 S3 S5

Pequeño superior S+

2 S+

3 S+

6 S+

7 S+

10 S+

11

Grande L2 L4 L6

Nulo Z
VDC/4Pequeño inferior S−1 B−2 B−3 B−4 B−5 B−6

Mediano inferior M−
2 M−

4 M−
6

Muy pequeño S0
1 S0

3 S0
5 VDC/3

Pequeño S2 S4 S6

Muy pequeño S0
2 S0

4 S0
6

5VDC/12
Nulo Z VDC/2

(∗) En [122, 268] se muestran los estados de los convertidores de cinco niveles.
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Tabla 3.9: Resumen de los principales inversores multinivel y su relación con la tensión de modo común.

NPC ANPC T-type FC CHB MM

3-level n-level 3-level 5-level 3-level 5-level 3-level n-level 3-level n-level 3-level n-level

Fig. 3.8(a) Fig. 3.8(b) Fig. 3.8(c) Fig. 3.9(a) Fig. 3.9(b) Fig. 3.9(c)

• Switches(1) 12 6(n-1) 18 24 12 24 12 6(n-1) 12 6(n-1) Depende del SM
• Diodos 6 (2) 0 0 0 0 0 0 0 0 Depende del SM
• Condens. bus DC(3) 2 n-1 2 2 2 4 1 1 3 (4) 0

Hardware • Condens. extra 0 0 0 3 0 0 3 (5) 0 0 Depende del SM
• Bobinas 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 6 6
• Fuentes de tensión 1 1 1 1 1 1 1 1 3 (3n-3)/2 1 1

• Forma de onda
Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru Pru

de la CMV en
VDC/2

 VDC/2

VDC/2
VDC/3
VDC/6

0
 VDC/6
 VDC/3
 VDC/2

VDC /(3n-3)

un inversor de
3 niveles y
extendida para

Datos
n niveles

relativos a
(ver también

la CMV(6)

la tabla 3.8)

• Figuras
∆P 1 1

de mérito
∆S 1/6 1/(3n− 3)

de la CMV
NL 7 3n-2
NT 12 6n-6

• Ventajas

• Una única fuente DC • Distribuye mejor las • Pérdidas de potencia • Una única fuente DC • Estructura modular • Gran modularidad
• Menos condensadores pérdidas que el NPC reducidas • Estados de switching • Proporciona alta • Redundancia y

que el FC • Vectores redundantes • Vectores redundantes redundantes tensión con facilidad fiabilidad
• Económica para un • Tolerante a fallos • Tolerante a fallos • Tolerante a fallos • Estados de switching • Ausencia de C

número reducido de • Mayor fiabilidad y • Menor número de • Nº de dispositivos redundantes extra en el bus DC
Pros niveles control del NP dispositivos activos reducido • Alta tolerancia a fallos • Alta eficiencia
y

• Desventajas

• Necesario equilibrar • Mayor número de • Necesario equilibrar • Muy voluminoso • Alto número de • Rizado de tensión
contras los C del bus DC dispositivos activos los C del bus DC cuando el número de fuentes de tensión más alto en el/los

• Pérdidas de switching • Desventajas tanto • Tensión de bloqueo niveles aumenta • Tensión desequilibrada condensadores
desequilibradas del NPC como del más alta que la del • Los condensadores entre las diferentes • Sistema complejo
• Diodos de clamping FC cuando el nº NPC necesitan precargarse fases con múltiples

bloquean alta tensión de niveles aumenta • La modularidad se variables que
• Rizado en NP reduce controlar

(para Ma ↑ y PF ↓) • Elevado precio

Referencias [140, 291, 293] [122, 292, 294, 295] [188, 249, 255, 270] [196, 286, 296, 297] [96, 260, 261, 278, 298] [199, 287, 288]

Notas de la tabla:
(1) Switches (con sus correspondientes diodos de free-wheeling).
(2) La expresión 6(n-2) representa el número de diodos independientes bloqueando distintos niveles de tensión, pero el número real de
diodos independientes conectados en serie y para la misma distribución de tensión es 3(n-1)(n-2).
(3) Mı́nimo número de condensadores del bus DC que soportan la misma tensión.
(4) La expresión (3n/2 - 1.5) representa este dato para un número impar de niveles ya que, generalmente, únicamente se encuentran
convertidores con número impar. Sin embargo, y como excepción, existen algunos como el CHB y el NPC de cuatro niveles.
(5) La expresión (3n-6) representa el número mı́nimo de condensadores bloqueando distintas tensiones (excluyendo los del bus DC). Si
se considera el número real de condensadores del convertidor (conectados en serie y paralelo para la misma distribución de tensión y
capacidad) la expresión es (n− 1)2 + 3

∑n−2
i=1 i

2.
(6) La forma de onda y las figuras de mérito de la CMV se obtienen asumiendo que todos los valores de CMV están disponibles

durante cada Tsw. Sin embargo, esto no es habitual, ya que cada técnica de modulación cambia esta forma de onda (caṕıtulo 4).
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3.4 Topoloǵıas DC/AC trifásicas de dos niveles
con hardware adicional

A diferencia de las topoloǵıas multinivel y multifase, existen otras soluciones más
sencillas que, simplemente incorporando elementos hardware adicionales, permi-
ten mejorar algunas de las prestaciones del VSI convencional. Además, su prin-
cipal ventaja es que, en lugar de tener que realizar nuevos diseños de módulos de
potencia customizados, la transición tecnológica es más sencilla, ya que se puede
emplear un VSI comercial y simplemente incorporar los elementos adicionales ne-
cesarios. Por lo tanto, dado que utilizar el convertidor VSI trifásico de dos niveles
se ha convertido en el estándar de la industria de la automoción, este tipo de
topoloǵıas resulta más interesante desde un punto de vista comercial.

Como se ha anticipado en la introducción de este capitulo, algunas de estas topo-
loǵıas de convertidor permiten reducir la CMV con independencia de la técnica de
modulación, simplemente incorporando switches adicionales. Sin embargo, otras
técnicas requieren de elementos reactivos y una técnica espećıfica de modulación
para poder reducir la CMV. Asimismo, algunas de estas topoloǵıas de convertidor
necesitan un diseño particular del bus DC para poder utilizar diodos clamping
y fijar ciertos niveles de tensión a otras partes del circuito. En cualquier caso y
por simplicidad, en este trabajo se ha considerado como referencia de tensión el
punto medio del bus DC. De esa forma, todos los convertidores del caṕıtulo se
pueden comparar en igualdad de condiciones en términos de la CMV.

A continuación se analizan, en detalle, los convertidores más relevantes que entran
dentro de esta categoŕıa.

3.4.1 Inversores con fuente de impedancia

Las arquitecturas de fuente de impedancia tienen caracteŕısticas interesantes pa-
ra reducir las variaciones de CMV. La utilización de esta familia de topoloǵıas ha
sido propuesta en la literatura cient́ıfica, tanto para sistemas fotovoltaicos [299–
301] como para drives industriales y de veh́ıculos eléctricos [183, 202, 205]. El
Z-source inverter (ZSI) y el Quasi-Z-source inverter (Q-ZSI) son las dos arqui-
tecturas más empleadas de esta familia de convertidores (figura 3.12). Ambos
tienen dos modos de funcionamiento: non-shoot-through (NST) y shoot-through
(ST). En el modo NST se aplican seis estados activos y dos estados nulos, al igual
que en un VSI tradicional, mientras que en el modo ST, además de esos esta-
dos, los dos dispositivos de una rama pueden estar simultáneamente en estado de
conducción [300]. A continuación se describen ambas alternativas en detalle.
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a) ZSI.

La figura 3.12(a) muestra esta arquitectura, la cual incorpora una red de fuente
de impedancia en forma de X acoplada entre la fuente de tensión y el inversor.
En este caso, en lugar de denominarse como ‘voltage-source’, esta arquitectura
pasa a denominarse como ‘impedance-source’. La impedancia comprende, general-
mente, dos bobinas y condensadores idénticos [299, 302, 303]. Además, incorpora
un diodo de recuperación rápida (D1) para garantizar el aislamiento entre los
dispositivos del inversor y el bus DC durante los estados ST.

La ventaja principal del convertidor ZSI consiste en que dos semiconductores de
la misma rama pueden activarse simultáneamente sin, por ello, cortocircuitar la
fuente de tensión. Por lo tanto, no es necesario introducir tiempos muertos, lo
que reduce la distorsión armónica de la corriente de salida, además de mejorar la
fiabilidad del sistema [302]. Adicionalmente, la red Z permite, intŕınsecamente,
aumentar o disminuir la tensión de la fuente DC, por lo que, en ciertos casos,
se podŕıa evitar utilizar convertidores DC-DC adicionales [303]. Esto es espe-
cialmente interesante en aplicaciones donde la tensión de la fuente experimenta
grandes variaciones [120], como es el caso del veh́ıculo eléctrico, ya que, en caso
de requerirse un DC-DC, se reducen los costes y se aumenta la eficiencia general
del convertidor de potencia [301].

Una de las principales desventajas de la arquitectura ZSI es que la tensión a
través de los condensadores de la fuente Z es igual a la tensión de la fuente DC.
Por lo tanto, se deben utilizar condensadores de alta tensión, lo cual aumenta el
volumen del convertidor, además de derivar en un mayor coste del sistema [302].
Del mismo modo, y en lo referente a las técnicas de modulación, existe una inter-
dependencia entre el factor boost (B) y el ı́ndice de modulación, que se consideran
los parámetros de control de la ganancia de la red Z de la arquitectura ZSI. Esta
interdependencia provoca un conflicto entre la calidad de la potencia de salida
y la capacidad de aumentar la tensión del convertidor [303]. Por otro lado, hay
que destacar que, aunque existen algunas publicaciones que proponen esta ar-
quitectura para los veh́ıculos eléctricos [202, 205], este convertidor no permite la
bidirecionalidad de la corriente, lo cual es un gran inconveniente desde el punto
de vista del frenado regenerativo de estos veh́ıculos.

En lo referente a la CMV, la existencia de los nuevos estados ST dentro de los
periodos de conmutación hace que los armónicos de alta frecuencia se desplacen
a frecuencias más altas que en los inversores de fuente de tensión convencionales,
lo que empeora la forma de onda de la CMV, y hace que los niveles de tensión
también sean diferentes [304]. En otras palabras, los inversores basados en la
arquitectura ZSI no reducen los niveles de CMV por śı mismos. De hecho, se
requieren técnicas de modulación espećıficas para reducir esta tensión, donde,
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Figura 3.12: Topoloǵıas trifásicas de dos niveles con fuente de impedancia.

por otro lado, la CMV puede llegar a eliminarse completamente, pero a costa de
empeorar otras caracteŕısticas del convertidor [299, 301].

b) Q-ZSI.

La figura 3.12(b) muestra esta otra variante de arquitectura de fuente de impe-
dancia, la cual proporciona algunas ventajas adicionales frente al ZSI. Primero,
la nueva disposición del diodo D1 permite que la enerǵıa fluya en ambas direccio-
nes [183]. En segundo lugar, varias publicaciones [300, 305] afirman que la función
buck/boost se lleva a cabo de manera más fiable y se proporciona un rango de
ganancia de tensión más amplio que con el ZSI, con la ventaja adicional de que
los métodos para controlar la función boost desarrollados para el ZSI también
pueden ser utilizados por el Q-ZSI [300]. Además, los componentes del Q-ZSI
sufren menos estrés que los componentes del ZSI ya que se pueden reducir los
valores de tensión y corriente que circulan por ellos [120, 204]. Por último, hay
que destacar que el Q-ZSI demanda una corriente continua constante de la fuente,
mientras que el ZSI exige una corriente discontinua [300, 305]. De este modo, se
reduce en gran medida el nivel de la tensión en C2 (figura 3.12(b)).

Las desventajas del Q-ZSI son similares a las del ZSI. En particular, la relación
entre el factor boost (B) y el ı́ndice de modulación en amplitud (Ma) sigue siendo
la misma que para el ZSI. Por lo tanto, se debe buscar aquella realación que
permita los mejores resultados entre la ganancia de tensión de la red Z y la
tensión que se entregue al inversor. Por ejemplo, reduciendo B y aumentando
Ma se maximiza la ganancia de tensión de la red Z pero se reduce la tensión
entregada al inversor [300], lo cual puede ser un inconveniente para su utilización
en los veh́ıculos eléctricos, ya que el punto de operación lo impondrá el veh́ıculo
y se requerirá utilizar el rango lineal completo.
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Finalmente, al igual que el ZSI, el Q-ZSI permite reducir la CMV si se realizan
modificaciones en la técnica SV-PWM [120, 204]. Además, los niveles de CMV
producidos en cada estado de conmutación son distintos a los producidos por
el ZSI. En este sentido, hay que destacar nuevamente que el Q-ZSI también
requiere una técnica de modulación especial para reducir la CMV, ya que añadir
esos elementos adicionales no hace que la topoloǵıa, por śı sola, produzca niveles
de CMV menores.

3.4.2 Inversores con desacoplamiento DC

Las estrategias con desacoplamiento son, en general, más atractivas que las an-
teriores para reducir la CMV, debido principalmente a su simplicidad de im-
plementación. De acuerdo con (2.3) los vectores nulos son los que producen los
niveles más altos de CMV. Por ello, el objetivo de estas topoloǵıas es desacoplar
el inversor de potencia de la fuente o de la carga durante la aplicación de dichos
vectores. En el caso particular de las arquitecturas con desacoplamiento DC, éstas
desacoplan la fuente de tensión del inversor cuando el algoritmo de modulación
aplica los vectores nulos [149, 306]. Entre estos convertidores, las alternativas más
relevantes son:

a) Variantes del convertidor H7.

La reducción de la CMV es uno de los problemas más importantes para los inver-
sores fotovoltaicos sin transformador conectados a la red, ámbito en el que se han
presentado una gran cantidad de topoloǵıas monofásicas para reducir esta tensión
(anexo A) [307]. Del mismo modo, inspirándose en estas topoloǵıas monofásicas,
como la H5 o la oH5 [307, 308], se han propuesto sus equivalentes trifásicas H7
(figura 3.13(a)) y oH7 (figura 3.13(b)) [149, 306, 309]. Sin embargo, a diferencia
de las soluciones monofásicas, la utilización de estas topoloǵıas trifásicas no se
limita únicamente a los sistemas fotovoltaicos, ya que también se han planteado
como alternativa para aplicaciones que incorporan máquinas eléctricas [166, 167].
Por ejemplo, una de estas variantes de topoloǵıa H7 incorpora un diodo Zener
conectado en antiparalelo con el switch adicional del lado DC para reducir la
CMV en mayor medida (figura 3.13(c), H7z) [166]. Además, en ĺınea con este
trabajo, se ha propuesto la topoloǵıa H7D1 (figura 3.13(d)), la cual logra la mis-
ma reducción de CMV que la anterior, simplemente reemplazando el dispositivo
activo adicional de la topoloǵıa oH7 con un diodo [R1].

En general, la ventaja principal de esta familia de convertidores es que el dispo-
sitivo SWDC1 adicional (figura 3.13) proporciona un grado de libertad extra que
se puede aprovechar para reducir la CMV. Además de esto, cada variante tiene
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Figura 3.13: Topoloǵıas trifásicas de dos niveles con desacoplamiento DC.
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sus propias particularidades. Por ejemplo, el oH7 y el H7D1 eliminan un nivel
de CMV adicional gracias a un dispositivo de clamping. A su vez, el H7z puede
lograr el mismo efecto si se utiliza un diodo Zener adecuado para este propósito.
En este último caso, cuando se apaga el interruptor adicional, la tensión del bus
DC está bloqueada por la tensión de ruptura del diodo Zener [166].

La principal desventaja de esta familia de convertidores es el aumento de las
pérdidas de conducción a causa del dispositivo activo adicional que está conectado
en serie con la fuente de tensión. Del mismo modo, poner dispositivos en serie
aumenta la probabilidad de falta, por lo que se reduce el MTBF, es decir, se
pierde fiabilidad. Por otro lado, particularizando para el oH7, el control de este
convertidor es más complejo debido a la incorporación de un dispositivo activo
adicional, cuando, de hecho, se pueden lograr los mismos resultados con un diodo
de clamping (como es el caso de la topoloǵıa H7D1). Asimismo, el convertidor
H7z tiene el inconveniente de que se tiene que seleccionar cuidadosamente su
diodo zener, ya que este diodo debe bloquear la tensión “exacta” del bus DC que
se necesita para obtener el valor de CMV deseado.

b) Variantes del convertidor H8.

Al igual que con las variantes del convertidor H7, y dado que el inversor mo-
nofásico H6 está muy extendido en aplicaciones fotovoltaicas [307, 310] se han
desarrollado variantes trifásicas de este convertidor, las cuales se denominan co-
mo H8. Su caracteŕıstica principal es la incorporación de dos dispositivos activos
de desacoplamiento DC (figura 3.13, SWDC1 y SWDC2) que se utilizan durante
la aplicación de los vectores nulos [97, 306, 309, 311]. Sin embargo, y a pesar de
sus similitudes, no todas las topoloǵıas del convertidor H8 reducen la CMV en la
misma medida.

La arquitectura más básica es el convertidor H8 (figura 3.13(e)) [97, 306]. Sin
embargo, también existen otras variantes como el H8 con diodos en serie [312],
el H8z [313] y el H8D2 [314] (figuras 3.13(e)-3.13(h)). Particularmente, el con-
vertidor H8D2 se ha propuesto para una variedad de aplicaciones más allá de la
fotovoltaica, como es el caso de los drives industriales [120], los veh́ıculos eléctri-
cos [203] o la propulsión eléctrica de los aviones [315].

Nuevamente, cada alternativa de la familia H8 tiene sus particularidades. Tanto
el H8z como el H8D2 permiten una mayor reducción de la CMV. En el caso del
H8z se puede ajustar la magnitud de la CMV durante los vectores nulos. Para
ello, se selecciona, de manera adecuada, la tensión de ruptura de los diodos Zener,
es decir, se apaga el switch conectado en serie para, aśı, poder bloquear la tensión
del bus DC [313]. Por otro lado, el H8D2 tiene un divisor de tensión que consta
de tres condensadores equilibrados y dos diodos de clamping, los cuales permiten
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obtener la tensión deseada en los terminales de la carga durante el intervalo de
aplicación de los vectores nulos [120, 309]. Para ello, los diodos de clamping se
activan únicamente durante un intervalo corto de tiempo, cargando y descargando
la capacidad parásita de los dispositivos semiconductores y asegurando que se
mantengan los niveles de tensión de +VDC/3 o −VDC/3 en vCM (2.3) durante la
aplicación de los vectores nulos (figura 3.13(h)) [120].

Como desventajas, el H8 y su alternativa con diodos en serie no permiten controlar
el nivel de CMV durante la aplicación de los vectores nulos. Una posible solución
consiste en utilizar cualquiera de las otras dos alternativas (H8z o H8D2). Sin
embargo, bloquear la tensión del bus DC correspondiente puede ser más fácil
con diodos de clamping que con diodos Zener. Además, conviene recordar que
la incorporación de dispositivos en serie aumenta significativamente las pérdidas
de conducción del convertidor y también reduce el MTBF (menos fiabilidad).
Por lo tanto, estas topoloǵıas deben seleccionarse para aquellas aplicaciones con
accionamientos de motor donde la reducción de la CMV sea el objetivo principal,
incluso a costa de reducir la eficiencia, lo cual no es el caso de un veh́ıculo eléctrico,
ni de cualquier otro sistema de propulsión conectado a bateŕıas.

3.4.3 Inversores con desacoplamiento AC

La figura 3.14 muestra las arquitecturas con desacoplamiento AC más comunes,
las cuales utilizan un hardware adicional para desacoplar el inversor de la carga
cuando el algoritmo de modulación aplica un vector nulo. Como resultado, y al
igual que en las topologias con desacoplamiento DC, se eliminan los niveles de
CMV producidos durante el tiempo de aplicación de estos vectores. Dentro de
esta familia de convertidores se pueden destacar los siguientes:

a) Convertidor HERIC.

Ésta es, con diferencia, la arquitectura con desacoplamiento AC monofásica más
referenciada en la literatura cient́ıfica [307, 316, 317]. Su nombre viene dado por
‘High Efficient and Reliable Inverter Concept ’ (HERIC), siendo un convertidor
muy empleado en sistemas fotovoltaicos sin transformador (anexo A). Este con-
vertidor (figura A.2(e)) está formado por un puente completo con una rama de
desacoplamiento AC paralela a la carga [318]. En general, este diseño es capaz
de producir una CMV constante y, por lo tanto, una corriente de fuga a tierra y
EMI muy bajas.

La figura 3.14(a) muestra cual seŕıa la extensión trifásica del HERIC. Sin embar-
go, en términos de mitigación de la CMV, el HERIC trifásico está lejos de ser
un buen candidato para aplicaciones del veh́ıculo eléctrico, dado que se requiere
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Figura 3.14: Topoloǵıas trifásicas de dos niveles con desacoplamiento AC.
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una gran cantidad de dispositivos activos adicionales para eliminar eficazmente
la CMV. Además, el control del convertidor se vuelve mucho más complejo en
comparación con un convertidor trifásico de dos niveles convencional. Por otro
lado, para eliminar los niveles más altos de CMV, todos los dispositivos de la
parte del inversor deben desconectarse y todos los dispositivos del HW adicio-
nal que se añaden para el desacoplamiento AC deben activarse, lo que aumenta
significativamente las pérdidas de conmutación.

b) Variantes del convertidor VSIZVR.

A pesar de que se han propuesto muchos convertidores monofásicos sin trans-
formador (como es el caso del HERIC) para reducir la CMV en aplicaciones
fotovoltaicas, las arquitecturas de inversores trifásicos con desacoplamiento AC
no se han explorado en profundidad. Las figuras 3.14(b)-3.14(c) muestran dos
posibles soluciones que se han propuesto en la literatura cient́ıfica [319, 320],
las cuales se han denominado como VSIZVR y VSIZVR-D2 en este trabajo. El
origen de ambos inversores proviene del convertidor monofásico (figura A.2(d))
denominado H-bridge Zero-voltage rectifier (HBZVR), de ah́ı que, para su exten-
sión trifásica, se haya utilizado el término VSI Zero-voltage rectifier (VSIZVR).
Entre sus caracteŕısticas más destacadas, el VSIZVR incorpora un circuito recti-
ficador conectado a las fases de salida del convertidor, el cual permite desacoplar
la carga durante la aplicación de los vectores nulos [319]. Del mismo modo, el
VSIZVR-D2 incorpora dos circuitos rectificadores, pero esta vez conectados al
bus DC mediante dos diodos de clamping [320].

Debido a que estas dos topoloǵıas tienen ciertas limitaciones para la reducción de
la CMV y dado que no se han explorado en detalle, en esta tesis se han propues-
to inicialmente otras dos alternativas trifásicas adicionales para aplicaciones de
tracción eléctrica: el VSIZVR-D1 y el VSIZVR-D2 modificado (figuras 3.14(d) y
3.14(e), respectivamente). Ambos convertidores se han evaluado en una de las pu-
blicaciones relacionadas con esta tesis [R1], incluso durante ciclos de conducción
de veh́ıculos eléctricos. Entre sus caracteŕısticas más destacadas, los dos conver-
tidores incorporan, en función de la topoloǵıa, un divisor capacitivo en el bus
DC, con uno o dos rectificadores de diodos y uno o dos diodos de clamping (D1

y D2). Hay que destacar que tanto el VSIZVR-D1 como el VSIZVR-D2 impiden
que la corriente circule por el diodo antiparalelo de cada dispositivo activo de sus
puentes rectificadores. Por lo tanto, y dependiendo del dispositivo elegido11, en
la práctica se puede prescindir de este diodo.

11Los MOSFET tienen un body diode integrado en el mismo dispositivo que permite que la
corriente fluya en la dirección opuesta. Sin embargo, aunque la mayoŕıa de los IGBT incorporan
externamente un diodo antiparalelo, se podŕıa seleccionar un IGBT que no lo tuviera.
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Figura 3.15: Topoloǵıa de convertidor de potencia ZVR-D2, la cual se propone en
esta tesis y se analiza en detalle en los caṕıtulos 5 y 6.

La principal ventaja de estos convertidores es que la CMV se puede reducir sin
apenas penalizar la eficiencia del convertidor, ya que, a diferencia de las topoloǵıas
con desacoplamiento DC, estos convertidores no incorporan dispositivos activos
en serie que aumenten las pérdidas de conducción. Además, si es necesario, se
puede prescindir de utilizar el hardware adicional y, en este caso, el convertidor
funciona exactamente igual que el VSI convencional.

En cuanto a las desventajas de las variantes del VSIZVR, las técnicas PWM
de reducción de CMV necesitan, por lo general, más de una conmutación por
fase y por Tsw, lo que deriva en un aumento de las pérdidas de conmutación
en función del dispositivo elegido. Además, debido a la cantidad de dispositivos
que incorporan, estas topoloǵıas pueden aumentar el tamaño del convertidor en
comparación con el VSI convencional. Sin embargo, son inconvenientes que, hoy
en d́ıa, se pueden minimizar fácilmente, tanto por las tecnoloǵıas de materiales
semiconductores que empiezan a utilizarse, por ejemplo, con soluciones basadas en
carburo de silicio (sección 1.2.2), como por el desarrollo de dispositivos discretos y
módulos de potencia de última generación que ya comienzan a verse en el mercado
(sección 1.2.2).

Finalmente, aunque cada una de variantes de este tipo de convertidor tiene sus
ventajas y desventajas particulares, hay que destacar que el VSIZVR no reduce
tanto la CMV como el resto de topoloǵıas de la familia, ya que no incorpora diodos
clamping. Asimismo, el VSIZVR-D2 no puede controlar el nivel de CMV cuando
el switch SWAC2 está activado, debido, principalmente, a la disposición de sus
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dispositivos. Por lo tanto, para lograr un correcto funcionamiento de este con-
vertidor, es necesario emplear el diseño VSIZVR-D2 modificado. De lo contrario,
se obtendŕıan los mismos resultados que en el diseño VSIZVR-D1. Considerando
esto último, en esta tesis se propone utilizar este convertidor debido a sus venta-
josas caracteŕısticas, las cuales serán estudiadas en detalle en los caṕıtulos 5 y 6.
Además, y por simplicidad, de aqúı en adelante su nomenclatura se ha cambiado
de VSIZVR-D2 modificado a simplemente ZVR-D2 (figura 3.15).

3.4.4 Resumen de los convertidores trifásicos de dos niveles
y la CMV

A partir de las topoloǵıas revisadas, se puede concluir que, en general, las topo-
loǵıas con desacoplamiento AC son las que tienen más ventajas. De hecho, al no
tener dispositivos activos en serie, estas topoloǵıas tienen menores pérdidas de
conducción. Sin embargo, como desventaja, destaca que tienen que desactivarse
todos los dispositivos de la parte del inversor para poder reducir la CMV, lo cual
hace que aumenten las pérdidas de conmutación. Por otro lado, la utilización
de diodos de clamping aporta beneficios en términos de la CMV para cualquier
tipo de convertidor con desacoplamiento, ya que éstos permiten controlar el nivel
de tensión de la CMV a valores de tensión proporcionales a la tensión del bus
DC. Por el contrario, incorporar dispositivos reactivos, como es el caso del ZSI
y QZSI, aumenta el volumen y el peso de los convertidores de potencia, redu-
ciendo la densidad de potencia de una forma significativa, lo cual es un requisito
indispensable en los sistemas de propulsión de los veh́ıculos eléctricos. Además,
el hecho de incorporar estos elementos no mejora por śı solo la CMV, sino que
estos últimos convertidores requieren de técnicas de modulación espećıficas para
poder reducir esta tensión.

Considerando todas estas cuestiones, la figura 3.16 muestra las figuras de mérito
de la CMV para las topoloǵıas más destacadas que se han revisado dentro de estas
categoŕıas. Como se puede ver en la figura, los peores resultados en términos de
CMV corresponden a las topoloǵıas VSI, ZSI y QZSI (figuras 3.16(a) y 3.16(b)) ya
que, sin una técnica de modulación espećıfica, dichas topoloǵıas no pueden reducir
esta tensión por śı solas. Por el contrario, las topoloǵıas con desacoplamiento
resultan muy beneficiosas en términos de reducción de la CMV a pesar de que
cada una tiene sus propias caracteŕısticas. Entre ellas, las topoloǵıas H8D2, H8z
y ZVR-D2 son las que tienen los mejores resultados (figuras 3.16(f) y 3.16(h)).
En cualquier caso, hay que destacar que, al tratarse de topoloǵıas trifásicas de
dos niveles, la figura de mérito ∆S generalmente obtiene valores cercanos a 1/3.
Sin embargo, dicha figura suele cambiar en función del número de fases o niveles
del convertidor (secciones 3.2 y 3.3).
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(b) ZSI y QZSI (para B=1).
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(c) H7.
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(d) oH7, H7D1 y H7z.
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(e) H8.
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(f) H8D2 y H8z.
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(g) VSIZVR-D1 y VSIZVR-D2.
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(h) ZVR-D2.

Figura 3.16: Figuras de mérito de la CMV en las topoloǵıas trifásicas de dos niveles.
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Tabla 3.10: Resumen de las principales topoloǵıas trifásicas de dos niveles para la reducción de la CMV.

Fuente de impedancia Desacoplamiento DC Desacoplamiento AC

VSI ZSI (3) QZSI H7z(4) — H7D1 H8(4) H8z(4) — H8D2 VSIZVR-D1(6) ZVR-D2(6)

Fig. 2.3 Fig. 3.12(a) Fig. 3.12(b) Figs. 3.13(c)-3.13(d) Fig. 3.13(e) Figs. 3.13(g)-3.13(h) Fig. 3.14(d) Fig. 3.14(e)

• Switches 6 6 6 7 8 8 7 8
• Diodos 0 1 1 1 0 — 2(5) 2 7 14

Hardware • Condens. bus DC 1 1 1 1 — 3 1 1 — 3 3 3
• Condens. extra 0 2 2 0 0 0 0 0
• Bobinas 0 2 2 0 0 0 0 0
• Fuentes de tensión 1 1 1 1 1 1 1 1

• Valor V0 −VDC/2 (1− 2B)VDC/2 −VDC/2 −VDC/2 VDC/4 −VDC/6 −VDC/6 −VDC/6
de la Vimpar −VDC/6 (1− 2B)VDC/6 (2B − 3)VDC/6 −VDC/6 −VDC/6 −VDC/6 −VDC/6 −VDC/6
CMV Vpar VDC/6 (2B − 1)VDC/6 (4B − 3)VDC/6 VDC/6 VDC/6 VDC/6 VDC/6 VDC/6
según el V7 VDC/2 (2B − 1)VDC/2 (2B − 1)VDC/2 −VDC/4 VDC/6 VDC/6 −VDC/6 VDC/6
vector VST

(1) 7 (2B − 1)VDC/2 −VDC/2 7 7 7 7 7
Datos • Figuras ∆P 1 2B − 1 2B − 1 2/3 1/2 1/3 1/3 1/3
relativos de mérito ∆S 1/3 (2B − 1)/3 (2B − 1)/3 1/3 5/12 1/3 1/3 1/3
a la CMV de la NL 4 4 4 3 4 2 2 2

CMV NT 6 8 8 4 6 2 4 2
• Forma de onda

de la CMV
con SV-PWM

• Clamping incluido No No No No — Śı No No — Śı Śı Śı
• Bus DC modificado No No No No — Śı No No — Śı Śı Śı
• Función DC/DC No Śı Śı No No No No No

Cambios
• Flujo de enerǵıa

Śı No Śı Śı Śı Śı Śı Śı
requeridos

bidireccional
• PWM especial

No Śı Śı No No No No No
para reducir CMV
• Conmutación

No Śı Śı No No No No No
simultánea por fase

• Eficiencia ≈ ≈ ↓ ↓↓ ↓↓ ↓↓ ↓↓
• Pérdidas cond. Rendimiento ≈ ≈ ↓ ↓↓ ↓↓ ≈ ≈
• Pérdidas conmu. respecto ≈ ≈ ≈ ≈ ≈ ↓↓ ↓↓

Rendimiento • CMV al VSI, ≈ ≈ ↑↑ ↑ ↑↑↑ ↑ ↑↑↑
• Densidad potencia utilizando: ↓↓↓ ↓↓↓ ≈ ≈ ≈ ↓ ↓• Robustez contra ≈, ↓ y ↑ (2)

↑ ↓ ≈ ≈ ≈ ≈ ≈
cáıda de VDC

Referencias [299],[303] [305],[300] [166],[R1] [306],[97] [R1],[203] [R1] [R1]

Notas de la tabla:
(1) VST es el vector asociado a los estados ST. 7 significa que, para ese caso, la combinación de conmutación no está permitida.
(2) El rendimiento de cada topoloǵıa se valora cualitativamente con respecto al VSI mediante ≈, ↑ y ↓ (similar, mejor o peor que el
VSI, respectivamente). Para todos los casos, el número de flechas indica si el parámetro vaŕıa en mayor o menor medida.
(3) B es el boost factor de la red de impedancia del inversor.
(4) Cuando el valor es distinto para una alternativa u otra, ambas se separan por “—” para diferenciarlas.
(5) Únicamente en el caso del H8 con diodos en serie.
(6) Si se opera sin utilizar los elementos adicionales, esta topoloǵıa tiene la posibilidad de obtener las mismas prestaciones que el VSI.
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Por último, para sintetizar en mayor medida la información, la tabla 3.10 resume
las caracteŕısticas, las ventajas y desventajas, los niveles de CMV generados por
las principales topoloǵıas revisadas, aśı como su forma de onda resultante para
cada peŕıodo de conmutación cuando se aplica la técnica SV-PWM. Hay que
tener en cuenta que las formas de onda de CMV que se muestran en la tabla
podŕıan reducirse aún más reemplazando la técnica SV-PWM con alguna técnica
de reducción de CMV espećıfica [120]. Para ese propósito, el caṕıtulo 4 revisa
las técnicas de modulación de reducción de CMV que se pueden aplicar en estos
convertidores.

3.5 Conclusiones

Entre los requisitos de los sistemas de propulsión de los veh́ıculos eléctricos des-
tacan, entre otros, la eficiencia, el tamaño, la robustez y la seguridad. En tal
contexto, es importante identificar las topoloǵıas de conversión de potencia que
mejor se adapten a los sistemas de propulsión de nueva generación. Para ello, y
en lo que se refiere a la topoloǵıa del inversor del tren de tracción, el converti-
dor convencional trifásico de dos niveles VSI se ha convertido en el estándar de
la industria de automoción. Sin embargo, esta topoloǵıa de convertidor presen-
ta, entre otras, caracteŕısticas deficientes en términos de la CMV, por ello, en
los últimos años se están investigando años otras muchas topoloǵıas de inversor.
En este sentido, se podŕıa considerar aumentar el número de fases, aumentar el
número de niveles de tensión por fase, e incluso incluir elementos adicionales a
dicho inversor.

Las tecnoloǵıas multifase (más de tres fases) incluyen, frente a sus sistemas trifási-
cos equivalentes, otra serie de beneficios relevantes que la industria de automoción
podŕıa explotar, como el reparto de la potencia (lo cual permite una mayor ca-
pacidad de manejar la enerǵıa o una reducción de los requisitos de paralelización
de los semiconductores), una mayor tolerancia a fallos, alta eficiencia, alta den-
sidad de potencia y menor rizado del par. En este sentido, entre las alternativas
existentes, la configuración de cinco fases con conexión en estrella es una buena
candidata en términos generales, ya que proporciona una tolerancia a fallos ade-
cuada con una fase menos que la trifásica dual. Además, un convertidor multifase
con devanados abiertos duplica el número de dispositivos de potencia frente a uno
con conexión en estrella, lo cual hace que el precio de esta alternativa sea supe-
rior. En cualquier caso, las caracteŕısticas de cada alternativa multifase pueden
resultar o no beneficiosas para el tren de tracción de los veh́ıculos electricos, mo-
tivo por el cual, en este trabajo se ha decidido explorar otras opciones. De hecho,
como se ha mencionado previamente, la preferencia de los fabricantes de auto-
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moción sigue siendo utilizar convertidores de potencia trifásicos en sus veh́ıculos
y, dentro de esta categoŕıa, solo se podŕıan incluir la configuración trifásica de
cuatro ramas con conexión al punto neutro del motor y el convertidor trifásico
conectado a una carga con bobinados abiertos. Sin embargo, hasta la fecha, es-
te tipo de conexiones a la máquina eléctrica no son las más habituales en los
veh́ıculos eléctricos.

En lo que se refiere a los convertidores multinivel, por lo general, utilizar este tipo
de topoloǵıas es una práctica común en otro tipo de aplicaciones de tracción de al-
ta potencia, como el transporte ferroviario. De hecho, se puede conseguir una serie
de beneficios utilizando este tipo de convertidores, como la mejora de las formas
de onda de tensión y corriente sintetizadas, aśı como las capacidades de manejar
altos niveles de potencia. Sin embargo, hoy en d́ıa la tecnoloǵıa multinivel tiene
importantes inconvenientes para la industria de automoción. Por ejemplo, deben
evitarse las oscilaciones de tensión en las configuraciones con fijación al punto
neutro, aumentando la complejidad y la carga computacional de los algoritmos
de control. Del mismo modo, el converidor FC incrementa considerablemente el
tamaño del convertidor debido al elevado número de condensadores que necesita,
sin olvidar que, en general, para todos los convertidores multinivel, la complejidad
y el precio del hardware del sistema también aumentan. Teniendo todo esto en
cuenta, se puede afirmar que en un futuro cercano los veh́ıculos eléctricos estarán
basados en convertidores de dos niveles. Sin embargo, es probable que, con el
aumento de los niveles de tensión de bateŕıa a sistemas de “800 V”, se comience
a emplear en mayor medida este tipo de convertidores, ya que ello justificaŕıa su
utilización.

Aún aśı, dado que el VSI sigue siendo la opción elegida por los fabricantes de
veh́ıculos eléctricos, las alternativas que incluyen elementos hardware adicionales
ganan relevancia en este ámbito. Dentro de éstas, las topoloǵıas con fuente de
impedancia son una solución que se ha propuesto previamente en la literatura
cient́ıfica para su uso en el veh́ıculo eléctrico. Sin embargo, este tipo de con-
vertidores requiere de elementos reactivos, cuyo tamaño resulta, por lo general,
excesivo para el sistema de propulsión de los veh́ıculos eléctricos. Además, estos
convertidores pueden añadir problemas a la hora de permitir realizar el frenado
regenerativo de los veh́ıculos debido a que no todas las soluciones permiten la
bidireccionalidad de enerǵıa. En este sentido, se considera más interesante utili-
zar otras alternativas de convertidor, como las topoloǵıas con desacoplamiento,
que permiten reducir el tamaño del convertidor y tienen otra serie de cualida-
des. Sin embargo, al igual que con las anteriores, dentro de estas alternativas
algunas tienen ciertas desventajas a considerar. Por ejemplo, las topoloǵıas con
desacoplamiento DC tienen semiconductores adicionales en serie, lo cual incre-
menta considerablemente las pérdidas de conducción y penaliza la fiabilidad (con



128 Topoloǵıas de convertidor para reducir la tensión de modo común

dispositivos en serie es menor el MTBF).

Considerando todo lo anterior, en esta tesis doctoral se propone utilizar las to-
poloǵıas con desacoplamiento AC y, concretamente, se propone el convertidor
ZVR-D2. Este convertidor tiene, si se precisa, la ventaja de poder funcionar
exactamente igual que el VSI convencional (mismas caracteŕısticas en términos
de eficiencia, THD, CMV, etc.). Sin embargo, utilizar el hardware adicional que
incorpora este convertidor permite conseguir una reducción de la CMV significa-
tiva, al mismo tiempo que se mantiene un equilibrio entre el resto de prestaciones.
Todos estos aspectos se revisan y se comparan con los de los demás convertidores
de potencia en el caṕıtulo 5, pero antes, en el caṕıtulo 4, se analiza en detalle
las técnicas de modulación que se pueden emplear para reducir la CMV en los
convertidores de potencia vistos en este caṕıtulo.



Caṕıtulo 4

Técnicas de modulación
para la reducción de la
tensión de modo común

4.1 Introducción

La electrónica de potencia no solo juega un papel crucial como herramienta para
el acondicionamiento de la enerǵıa, sino también para controlar la velocidad y la
generación de par en los motores eléctricos, variando tanto la frecuencia como la
amplitud de la tensión de entrada al motor. En el caso de los veh́ıculos eléctricos,
éstos incorporan un sistema de propulsión eléctrico de gran potencia que sustituye
el motor de combustión tradicional. Este sistema se compone de varios elementos
entre los que destacan el pack de bateŕıas, el convertidor de potencia y el motor
eléctrico (caṕıtulo 1). El convertidor es el responsable de transformar la enerǵıa
proveniente del pack de bateŕıas para su uso en el motor de la forma más eficiente
posible. Para poder realizar esta función, dicho convertidor requiere de una técni-
ca de modulación apropiada que controle la conmutación de los semiconductores
y, en definitiva, el comportamiento del motor. En el caso concreto de un inversor
de fuente de tensión (VSI), la modulación es la encargada de sintetizar la tensión
de salida que será aplicada al motor. Asimismo, la técnica de modulación deter-
mina, entre otras cosas, cómo se aprovecha la tensión del bus DC (rango lineal)
en la salida del convertidor, el rizado y la distorsión armónica de la corriente, y
las pérdidas de la conmutación de los dispositivos semiconductores.
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Entre las técnicas de modulación existentes, las más utilizadas en la actualidad se
basan en la modulación por ancho de pulso (PWM, pulse width modulation). Este
tipo de modulación permite regular la velocidad de giro y el par de los motores
eléctricos y, por lo tanto, un gran aprovechamiento de la enerǵıa eléctrica. Sin em-
bargo, anteriormente se ha visto (caṕıtulo 2) que cada técnica PWM genera una
determinada tensión de modo común (CMV) [120, 151, 152] que puede producir
una serie de problemas en los sistemas de propulsión de los veh́ıculos eléctricos,
tales como: aveŕıas en los rodamientos del motor [105, 148, 182], interferencias
electromagnéticas (EMI) [158, 159, 161], el deterioro del aislamiento del bobinado
del estátor (figura 2.2), etc. [113, 165, 168]. Por lo tanto, utilizar una técnica de
modulación que permita resolver estos problemas es de gran relevancia1.

Dentro del amplio grupo de las técnicas de modulación PWM, existen diferentes
técnicas, las cuales se implementan siguiendo enfoques que, generalmente, per-
siguen mejorar unas determinadas caracteŕısticas del convertidor. Por un lado,
se pueden implementar técnicas que se fundamentan en la bien conocida com-
paración “seno-triángulo”, es decir, modulaciones basadas en portadora (CB,
carrier-based), o bien se pueden sintetizar modulaciones tomando como punto
de partida la representación en el espacio vectorial (SV-PWM), como se ha vis-
to previamente (caṕıtulo 2). Por otro lado, se pueden desarrollar técnicas cuyo
objetivo sea la reducción de las pérdidas de conmutación. Estas últimas técnicas
se conocen como técnicas discontinuas y su función principal es evitar que una
de las fases conmute durante un periodo de conmutación (Tsw). Además, existen
técnicas de modulación que se han desarrollado con otros objetivos espećıficos,
como la eliminación selectiva de armónicos [322, 323], aumentar la producción de
par [324, 325] o la reducción de la CMV [326–329].

Considerando todo lo anterior, merece la pena revisar cuáles son las técnicas de
modulación más destacadas, haciendo hincapié, por un lado, en las pérdidas de
potencia que generan estas técnicas (tanto en el convertidor como en el motor) y,
por otro, en la capacidad que tienen para reducir la CMV. Para ello, este caṕıtulo
se ha estructurado como sigue. Primero, se analizan las técnicas de modulación
convencionales para cualquier tipo de convertidor de potencia (sección 4.2), ha-
ciendo énfasis en el enfoque space vector (SV). A continuación, se explica en qué
consisten y cómo se implementan las técnicas de modulación discontinuas (sec-
ción 4.3 ), tanto para el convertidor trifásico de dos niveles, como su extensión
a convertidores multifase y multinivel. Después, se revisan en profundidad las
técnicas propuestas para reducir la CMV (sección 4.4) en convertidores de poten-
cia trifásicos de dos niveles, multifase y multinivel. Además, también se revisan

1A diferencia de las topoloǵıas de convertidor (caṕıtulo 3), las técnicas de modulación no
requieren de elementos adicionales, por lo que representan una solución más sencilla, eficaz y
económica para reducir la CMV [321].
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otras técnicas para reducir la CMV como CCMV-PWM (sección 4.5), la cual se
ha propuesto para reducir la CMV junto con la topoloǵıa de convertidor H8 vista
en el caṕıtulo 3. Finalmente, la sección 4.6 detalla las conclusiones más relevantes.

4.2 Técnicas de modulación convencionales

Antes de comenzar con la descripción de las técnicas de modulación, conviene
indicar que, a lo largo de toda esta revisión, se utilizan las figuras de mérito de
la CMV (∆P , ∆S , NL, y NT ) definidas en la sección 2.4. Dichas figuras permiten
identificar qué forma de onda de CMV es mejor, considerando que el menor
valor es el mejor, y tomando como peor caso el resultante de la aplicación de la
técnica SV-PWM convencional de un inversor trifásico de dos niveles, donde estos
parámetros toman los valores ∆P = 1, ∆S = 1/3, NL = 4, y NT = 6. Teniendo
esto en cuenta, a continuación se describen varios aspectos de cada técnica de
modulación.

4.2.1 Enfoque carrier-based (CB) vs. space vector (SV)

En general y tal y como se ha adelantado en la introducción del presente caṕıtulo,
hay que considerar que las técnicas PWM se pueden sintetizar siguiendo enfoques
basados en portadora (CB) o en el espacio vectorial (SV) [330]. Las primeras son
simples de implementar. En ellas se pueden utilizar como señales moduladoras
tanto formas de onda sinusoidales como no sinusoidales (v∗A, v∗B , v∗C , · · · v∗m).
El diagrama de bloques general de este esquema de modulación se muestra en
la figura 4.1, el cual está representado para cualquier número de fases (m) y,
al mismo tiempo, teniendo cada fase su propia señal fundamental de referencia
(v∗i ). Como se puede observar, es común inyectar señales de secuencia cero (vn0)
para hacer conmutar a los dispositivos de una manera determinada. Una de las
principales razones de inyectar señales de secuencia cero es poder extender el
rango lineal (RL) de una determinada técnica de modulación. Esto se consigue
modificando la onda sinusoidal de referencia añadiendo la señal de secuencia cero.
Posteriormente, estas señales de referencia se comparan con una señal portadora
de alta frecuencia (vcr) que coincide con la frecuencia de conmutación de los
dispositivos semiconductores de potencia, siendo dichas señales, por lo general,
formas de onda de triángulo o diente de sierra [185, 326, 331].

En algunos casos concretos como, por ejemplo, en las técnicas de modula-
ción con desplazamiento de fase, es necesario utilizar varias portadoras (vcr1,
vcr2, · · · vcrm) [327, 332]. Asimismo, en función del convertidor de potencia em-
pleado, también se pueden utilizar varias de estas portadoras. Un ejemplo son
los convertidores multinivel, donde, tradicionalmente, se han propuesto técnicas
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Figura 4.1: Diagrama de bloques de la modulación PWM basada en portadora.

PWM multicarrier. Entre sus variantes destacan las técnicas Phase-shifted PWM
(PS-PWM) y Level-shifted PWM (LS-PWM), teniendo esta última sus propias
variantes, denominadas Phase-disposition PWM (PD-PWM), Alternative phase
opposite disposition PWM (APOD-PWM) y Phase opposite disposition PWM
(POD-PWM) [63, 333–335]2. En el caso particular de estas modulaciones y con-
siderando n como el número de niveles, se comparan n−1 portadoras con la señal
moduladora de referencia. A modo de ejemplo, en la figura 4.2 se muestran las
técnicas LS-PWM y PS-PWM. Aunque, cada una de ellas tiene sus particulari-
dades, el principio de funcionamiento es igual que en cualquier técnica basada en
CB. Sin embargo, como el objetivo de esta tesis no se ha centrado particularmen-
te en la modulación, sino más bien en la búsqueda de una solución eficaz contra
la reducción de la CMV, las técnicas CB no entran dentro del objetivo de este
caṕıtulo.

Otra alternativa, también muy extendida en la actualidad, es utilizar las técnicas
basadas en SV, las cuales tienen una mayor carga computacional, motivo por el
cual su utilización comenzó a extenderse junto con la introducción de los dis-
positivos de procesamiento de señales digitales (DSPs) [157]. La implementación
digital de SV-PWM se basa, en primer lugar, en la determinación de la posición
del vector de tensión de referencia (Vref ). Para ello, es necesario calcular correc-
tamente los tiempos de aplicación de cada vector de tensión, elegir la secuencia

2No todas las técnicas se pueden utilizar de la misma manera en todos los convertidores.
Por ejemplo, la técnica PD-PWM se ha utilizado ampliamente en convertidores multinivel NPC
y T-Type. Sin embargo, no es conveniente utilizar esta técnica en otros convertidores como el
CHB, FC o MMC [63]. Por otro lado, la técnica PS-PWM es más adecuada para convertidores
como el CHB, el FC y el MMC, sin embargo, no lo es para otros como el NPC o el T-type [63].
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Figura 4.2: Ejemplos de algunas de las técnicas de modulación basadas en portadora
más utilizadas en los convertidores multinivel.

correcta de estos vectores y, después, traducir dichos tiempos en referencias para
los comparadores digitales que, finalmente, generarán las señales de control de
los semiconductores de potencia del inversor. Este proceso da lugar a un algorit-
mo relativamente complejo que debe ser ejecutado cada periodo de conmutación
del inversor, lo cual implica la utilización de procesadores digitales de señal de
altas prestaciones. Si bien es cierto que esto puede parecer una desventaja, en
la actualidad no lo es tanto, ya que existe un gran número de alternativas de
estos sistemas de procesamiento digitales que se pueden utilizar para ejecutar
estos algoritmos de modulación. Por todo ello, varias de las modulaciones ba-
sadas en SV se han convertido en las técnicas más populares en la actualidad
[114, 120, 122, 152, 238].
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Figura 4.3: CMV generada mediante la modulación equivalente a SV-PWM basada
en portadora (inyección de la señal de secuencia cero min-max).

En la modulación basada en SV de un inversor trifásico de dos niveles, cada uno
de los ocho posibles estados de conmutación del inversor se define mediante una
terna de variables lógicas (tabla 3.1) que corresponden con las señales de control
de los dispositivos superiores de las tres ramas del inversor. Estas señales podrán
mantenerse encendidas (ON) o apagadas (OFF) y, análogamente, los dispositivos
inferiores serán complementarios a los superiores. La modulación convencional
SV-PWM se ha explicado en detalle en el caṕıtulo 2, adoptándose la nomenclatura
V0-V7 para designar a los vectores de tensión. Gracias a ello, se puede relacionar
fácilmente qué nivel de CMV produce cada uno de los vectores (sección 2.2.2).

En lo referente a la CMV, debido a que cualquier técnica de modulación basada
en SV también se puede implementar siguiendo el enfoque CB3, la forma de onda
de la CMV que se produce por un esquema de modulación dado no depende
de si se diseñó originalmente como CB o SV. De hecho, la figura 4.3 muestra la
técnica de modulación equivalente a la SV-PWM convencional, la cual se consigue
inyectando la señal de secuencia cero min-max [337]. Se puede ver cómo la forma
de onda de la CMV resultante de esta técnica CB es la misma que aparece en
la figura 2.7, correspondiente a la técnica de SV-PWM. Del mismo modo, el
razonamiento anterior también se puede aplicar a otras modulaciones conocidas
que originalmente hayan sido concebidas como CB, como la técnica PWM con
inyección del tercer armónico (THI-PWM, Third-harmonic-injection PWM ) [338,
339].

3En [331] se revisa en profundidad la relación entre las técnicas CB y SV.
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Considerando esto último, y como se ha anticipado en los caṕıtulos anteriores,
resulta más interesante analizar la modulación desde el enfoque SV. De hecho,
cuando el objetivo es modificar un patrón de PWM dado para reducir su sali-
da de CMV, el espacio vectorial proporciona un mayor nivel de abstracción, lo
que facilita la relación de las figuras de mérito de la CMV con los vectores de
tensión aplicados en cada técnica de modulación. Por ejemplo, se puede evitar
fácilmente utilizar los vectores nulos, que son los que causan los mayores niveles
de CMV [321, 340]. Por lo tanto, este caṕıtulo se centra esencialmente en técnicas
basadas en SV y, dado que la técnica SV-PWM para convertidores trifásicos de
dos niveles se ha introducido en el caṕıtulo 2, a continuación se va a generalizar
el enfoque SV para convertidores multifase y multinivel.

4.2.2 Extensión de SV a inversores de cinco fases

Existen distintas topoloǵıas de convertidores multifase (caṕıtulo 3) y la CMV
se origina de manera distinta en todas ellas. En este sentido, basándose en lo
descrito en el caṕıtulo 3, en esta sección se han escogido los convertidores de m
fases que alimentan una carga conectada en estrella para analizar la influencia de
las distintas técnicas de modulación en la CMV. Dichos convertidores presentan
un buen equilibrio entre la complejidad del control y el potencial de reducir
la CMV. Además, entre sus variantes, la literatura cient́ıfica muestra que, en
términos de la modulación y para mitigar la CMV, la alternativa que más se ha
investigado es el convertidor de cinco fases [114, 215, 341, 342].

Al seleccionar una transformación de Clarke conveniente, las corrientes y las
tensiones de salida de un inversor de m fases con una carga conectada en estrella
se pueden representar en (m−1)/2 planos ortogonales bidimensionales y con una
única componente homopolar [215]. Como esta componente homopolar puede
despreciarse cuando la máquina tiene un devanado conectado en estrella con un
punto neutro aislado [43], se obtiene una representación de m − 1 dimensiones.
Esta transformación de Clarke se ha definido previamente en (3.1) para un sistema
de cinco fases. La proyección de los 32 estados de conmutación permitidos del
convertidor conduce a la siguiente distribución vectorial en los resultantes planos
αβ (componente fundamental) y xy (armónicos triples):

• 30 vectores activos, que se pueden clasificar en grandes (L1 − L10), media-
nos (M1 −M10) y pequeños (S1 − S10), según su magnitud (figura. 3.3).

• Dos vectores nulos, Z0 y Z1 (figura 3.3).

Una extensión simple de la modulación SV trifásica de dos niveles, aqúı deno-
minada 2L-SV-PWM, consiste en utilizar los dos vectores activos grandes (adya-
centes a Vref ) y los dos vectores nulos disponibles para sintetizar Vref . Aunque
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de cinco fases.
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es simple, este enfoque genera significativos armónicos de tensión de salida de
bajo orden ya que el vector de tensión resultante es distinto de cero en el plano
xy [343, 344]. Estos armónicos de bajo orden pueden eliminarse utilizando los
grados de libertad adicionales del sistema multifase. De hecho, utilizando cuatro
vectores activos y determinando convenientemente sus tiempos de aplicación, la
proyección del vector de tensión en el plano xy es cero en promedio [345, 346]4.
En este sentido, las dos variantes de SV-PWM más empleadas son [343, 346]:

(i) La técnica 4L-SV-PWM, que utiliza los cuatro vectores grandes adyacentes
a Vref y los dos vectores nulos.

(ii) La técnica 2L2M-SV-PWM, donde se utilizan dos vectores medianos y dos
grandes además de ambos vectores nulos. En esta alternativa, para eliminar
el contenido del tercer armónico, se aplican vectores grandes durante un
61,8 % de cada tiempo de aplicación de un vector activo, mientras que los
vectores medianos se aplican un 38,2 % del tiempo [343]. Como ejemplo
ilustrativo, la figura 4.4(a) muestra los vectores aplicados para 2L2M-SV-
PWM cuando Vref se encuentra en el primer sector.

En lo referente al RL de estas técnicas, si únicamente se utilizan dos vectores
grandes (técnica 2L-SV-PWM), la magnitud máxima de Vref es de 0, 6155VDC ,
y Ma ∈ [0, 1, 231] (figura 4.4(b)). Por el contrario, las técnicas 2L2M-SV-PWM
y 4L-SV-PWM tienen un RL más reducido, siendo la magnitud máxima de Vref

igual a 0, 5257VDC . En consecuencia, en ambos casos Ma ∈ [0, 1, 051] (figu-
ra. 4.4(b)) [330, 346].

Finalmente, y considerando (3.2), la figura 4.4(c) muestra la forma de onda de
la CMV producida por 2L2M-SV-PWM cuando Vref se encuentra en el sector 1
(los estados de conmutación correspondientes se muestran en la figura 4.4(d), y
los niveles de CMV se resumen en la tabla 3.2). Esto representa el peor escenario
para un sistema de cinco fases, ya que la forma de onda de la CMV contiene
todos los niveles posibles de CMV. Esto da como resultado ∆P = 1, ∆S = 1/5,
NL = 6 y NT = 10.

4.2.3 Extensión de SV a inversores de tres niveles

Las técnicas de modulación para los convertidores multinivel tienen algunas di-
ferencias con respecto a los de dos niveles. Además, al igual que ocurre con los
convertidores multifase, existen distintas alternativas de convertidores multinivel

4Cuando los devanados de la carga siguen una distribución sinusoidal se prefiere una corriente
de salida sinusoidal. Si los devanados siguen una distribución concentrada, el tercer armónico
puede ser útil para mejorar la producción de par. En tal caso, es interesante emplear una
secuencia de vector apropiada y no cancelar el plano xy [344].
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Figura 4.5: Ejemplos de algunas de las técnicas de modulación basadas en SV que
más se utilizan en los convertidores multinivel.

(caṕıtulo 3) y todas las técnicas de modulación no son válidas para cada una de las
variantes de convertidor. Existen algunas técnicas de modulación que se han pro-
puesto para resolver particularidades de un convertidor espećıfico. Por ejemplo,
en el caso del NPC se han propuesto varias técnicas de modulación para resolver
el problema del equilibrado de los condensadores del bus DC [290, 291, 293].

En la sección 3.3.7 se ha representado previamente el espacio vectorial de los
convertidores multinivel cuando el número de niveles es tres, mostrándose en la
figura 3.11(a) que el espacio vectorial se divide en seis sectores, como ocurŕıa en
los convertidores convencionales. Sin embargo, a diferencia de éstos, cada sector
se divide en cuatro triángulos, clasificados del I al IV (figura 4.5(a)). Esto con-
duce a varias técnicas alternativas para formar Vref , siendo la técnica Nearest
three-vector PWM (NTV-PWM) la más común. Esta modulación utiliza los tres
vectores más cercanos (nodos del triángulo que contienen el vector) para sinteti-
zar Vref (figura 4.5(a)). En este caso particular, dado que los vectores pequeños y
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nulos se pueden generar a partir de diferentes estados de conmutación, se pueden
aplicar diferentes secuencias de vectores para sintetizar Vref [289, 290, 349]. Por
ejemplo, Virtual SV-PWM (VSV-PWM) es una técnica más compleja y parti-
cular para los convertidores NPC que permite controlar la tensión en NP para
todo el RL [289, 347]. Para ello, se define un conjunto de nuevos vectores virtua-
les como una combinación lineal de los vectores anteriores (figura 4.5(b)). Otra
alternativa para varios convertidores multinivel es utilizar un SV-PWM trifásico
convencional de dos niveles que se realiza recalculando Vref y dividiendo el espa-
cio vectorial en hexágonos más pequeños [348] (figura 4.5(c)). Además, aunque el
enfoque SV se desarrolla, generalmente, en el plano αβ, también se han propuesto
extensiones de SV tridimensionales para los convertidores multinivel [350], donde,
algunos convertidores trifásicos de cuatro ramas añaden, además de los ejes α y
β, el eje γ para compensar armónicos y controlar la señal de secuencia cero.

En cualquier caso, al comparar el enfoque SV de un convertidor multinivel con un
convertidor de dos niveles, existen ciertas similitudes. Por un lado, los seis vecto-
res grandes equivalen a los vectores activos del convertidor de dos niveles [290].
Por lo tanto, el vector de referencia máximo que se puede generar es el mismo
(VDC/

√
3) y Ma ∈ [0, 2/

√
3]. Por otro lado, utilizar únicamente seis vectores gran-

des no es la mejor solución en términos de pérdidas de conmutación, calidad de
las tensiones de salida (THD) y EMI [290]. Es mejor utilizar los vectores más
cercanos a Vref , sean nulos, pequeños, medianos o grandes. En este sentido, la
figura 4.6(a) muestra los vectores que se utilizan para sintetizar Vref en el sec-
tor 1. Concretamente, la figura 4.6(b) muestra el RL, y las figuras 4.6(c)-4.6(d)
muestran el estado de conmutación de cada fase y la CMV producida por el
convertidor en los triángulos I y II.

Hay que considerar que, a diferencia de las modulaciones del convertidor trifásico
de dos niveles tradicional, se pueden aplicar diferentes secuencias de vectores
dentro del mismo sector para cada Tsw (una para cada triángulo). Por lo tanto,
la forma de onda de la CMV también puede cambiar con cada vector utilizado.
Aun aśı, en este caso, las figuras de mérito de la CMV se mejoran respecto al VSI
convencional a ∆P = 1/2, ∆S = 1/6, NL = 4 y NT = 6. Sin embargo, a pesar
de que la CMV es mejor que la del VSI de dos niveles, se pueden lograr mejoras
adicionales con otras técnicas de modulación. Por ello, a continuación se revisan
otras técnicas de modulación que permiten reducir la CMV.
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4.3 Técnicas de modulación discontinuas

Un conjunto de técnicas que, además de reducir las pérdidas de conmutación
también reducen la CMV, son las técnicas de modulación discontinuas. Entre
ellas, algunas de las más conocidas para inversores trifásicos de dos niveles son
D-PWMMIN [338], D-PWMMAX [339], D-PWM0 [339], D-PWM1 [351], D-
PWM2 [351] y D-PWM3 [339]. El objetivo de estas técnicas es minimizar el
número de conmutaciones, reduciendo, de esa forma, tanto las pérdidas de con-
mutación como la CMV (menor NT ). En general, es habitual ver las técnicas
de modulación discontinuas implementadas en el enfoque CB pero, como se ha
mencionado previamente, cualquiera de éstas se puede desarrollar siguiendo el
enfoque SV. En este sentido, a continuación se explican algunas técnicas discon-
tinuas basadas en SV, tanto para convertidores trifásicos de dos niveles, como
multifase y multinivel.

4.3.1 Modulación para el inversor trifásico de dos niveles

Dos de las técnicas discontinuas basadas en el enfoque SV que más se trabajan
en la literatura cient́ıfica son la PWM discontinua (D-PWM) y la discontinua
modificada (MD-PWM) [149, 306, 311]. La primera es la implementación en SV de
D-PWM2 [351] desarrollada en CB. Por el contrario, la MD-PWM es modificada
para evitar utilizar uno de los vectores nulos. A diferencia de la técnica SV-
PWM convencional, estas dos modulaciones únicamente utilizan, además de los
dos vectores activos adyacentes a cada sector, un único vector nulo por peŕıodo
de modulación (figura 4.7(a)). De este modo, éstas tienen la ventaja de mantener
el mismo RL que SV-PWM, evitando que una de las fases conmute y, por lo
tanto, reduciendo las pérdidas de potencia. La figura 4.7(b) muestra el vector de
referencia más grande (|Vref |max = VDC/

√
3) que pueden sintetizar estas técnicas

de modulación, lo que da como resultado el RL de SV-PWM con Ma ∈ [0, 2/
√
3].

En lo que se refiere a la CMV, NT disminuye respecto a SV-PWM debido a la
reducción del número de conmutaciones por fase (figura 4.7(c)). Además, aunque
∆P es el mismo para las técnicas D-PWM y MD-PWM, los niveles de la CMV
pueden variar entre −VDC/6 y +VDC/2, o entre −VDC/2 y +VDC/6, en función de
la secuencia de vectores. La figura 4.7(c) muestra el último caso, donde existen
menos transiciones entre vectores debido a que no se utiliza el vector V0. La
diferencia entre D-PWM y MD-PWM radica en que, en la primera, se utilizan
diferentes vectores nulos para cada sector (V0 o V7) y, por lo tanto, habrá diferen-
tes formas de onda de la CMV (tabla 4.1). Como consecuencia, MD-PWM tiene
un menor número de niveles por cada periodo de modulación (NL menor), ya
que siempre utiliza el mismo vector nulo. Sin embargo, esto hace que MD-PWM
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(a) Śıntesis de Vref en el sector 1 con dos
vectores activos y un único vector nulo.

β

α
V4 (011)

V3 (010) V2 (110)

V1 (100)

V6 (101)V5 (001)

Ma,max=
Vref =

2
3

3
VDC

(b) Rango lineal y vector de tensión máximo
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Figura 4.7: Representación vectorial de las técnicas D-PWM y MD-PWM para
inversores trifásicos de dos niveles.

también aumente las pérdidas de conmutación en comparación con D-PWM.

4.3.2 Modulación para el inversor de cinco fases con carga
en estrella

Las variantes discontinuas D-PWM-MAX, D-PWM-MIN, D-PWM0, D-PWM1,
D-PWM2 y D-PWM3 para convertidores trifásicos se han adaptado para inverso-
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Figura 4.8: Representación vectorial de la técnica 4L-D-PWM para inversores de
cinco fases.

res de cinco fases [57, 114]. En [114] se compara sus prestaciones con las técnicas
2L-SV-PWM, 2L2M-SV-PWM y 4L-SV-PWM explicadas anteriormente.

La figura 4.8(a) muestra, a modo de ejemplo, el espacio vectorial y la forma de
onda de la CMV que se obtiene al utilizar una de las técnicas implementadas
en [114], la cual se denomina como 4L-D-PWM, y sintetiza Vref mediante el uso
de cuatro vectores activos grandes. En este caso particular, el RL sigue siendo el
mismo que para 4L-SV-PWM, ya que Vref se sintetiza con los mismos vectores
activos. Por lo tanto, la magnitud máxima de Vref es de 0, 5257VDC y Ma ∈
[0, 1, 051] (figura 4.4(b)). Sin embargo, a diferencia de la técnica 4L-SV-PWM,
las figuras de mérito de la CMV se reducen a ∆P = 3/5, NL = 3 and NT = 8
(figura 4.8(b)), y en lo que se refiere a ∆S , aparecen los valores 1/5 y 2/5.

4.3.3 Modulación para el inversor de tres niveles

Las técnicas de modulación discontinuas para convertidores multinivel se anali-
zan en detalle en [352, 353]. La figura 4.9(a) muestra el espacio vectorial de los
inversores multinivel en el primer sector. Asimismo, la figura 4.9(b) muestra la
clasificación de los vectores en el primer sector para que una de las fases perma-
nezca fija a cierto nivel de tensión. Del mismo modo, las figuras 4.9(c) y 4.9(d)
muestran dos posibles secuencias de vectores en el segundo triángulo. En estos
ejemplos, las figuras de mérito de la CMV son ∆P = 1/3, ∆S = 1/6, NL = 3 y
NT = 4. Además, el RL de ambas técnicas es el mismo que el de SV-PWM ya
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niveles.
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que se utilizan los mismos vectores para generar Vref . En cualquier caso, como
ocurre con el resto de convertidores vistos previamente, las técnicas discontinuas
únicamente tienen el objetivo de reducir el número de conmutaciones por peŕıodo
de conmutación (Tsw). Por lo tanto, a continuación se revisan aquellas técnicas
PWM cuyo objetivo es, directamente, la reducción de la CMV.

4.4 Técnicas de modulación de CMV reducido
(RCMV-PWM)

En el caso de las técnicas discontinuas, se ha demostrado que evitar la aplicación
de uno de los vectores nulos no solo reduce las pérdidas de conmutación, sino que
también permite evitar uno de los niveles de CMV. Además, debido a que los vec-
tores nulos son los responsables de la aparición de los niveles más altos de CMV
(±VDC/2)), evitarlos es fundamental para una reducción eficaz de esta tensión. En
este sentido, la comunidad cient́ıfica ha propuesto otra serie de técnicas de mo-
dulación denominadas Reduced common-mode voltage PWM (RCMV-PWM) que
tienen como objetivo evitar la aplicación de vectores nulos. Dentro de este grupo
se pueden distinguir las modulaciones Active zero-state (AZ-PWM), Near-state
(NS-PWM) y Remote-state (RS-PWM), las cuales se explican a continuación.

4.4.1 Active zero-state PWM (AZS-PWM)

Manteniendo la aplicación de los mismos vectores activos que la técnica SV-PWM,
la técnica AZS-PWM evita utilizar los vectores nulos (estados de conmutación que
generan los mayores valores de la CMV), reemplazándolos por algunos vectores
activos opuestos (cada uno de ellos aplicado durante la mitad del tiempo de un
vector nulo (t0/2)) [340].

4.4.1.1 Modulación para el inversor trifásico de dos niveles

En el contexto de los inversores trifásicos, la figura 4.10(a) muestra, a modo de
ejemplo, cómo se sintetiza Vref cuando se encuentra en el sector 1. En este caso,
se utilizan los vectores V3 y V6 de fase opuesta durante un tiempo t0 para com-
pletar el tiempo Tsw. Sin embargo, no existe una única solución, ya que se dispone
de distintos grados de libertad para escoger los vectores activos que sustituyan a
los vectores nulos (figura. 4.11). Por ejemplo, las variantes AZS-PWM1 y AZS-
PWM2 reutilizan uno de los vectores activos utilizados para sintetizar Vref (fi-
guras 4.11(a)-4.11(b)), mientras que la variante AZS-PWM3 emplea dos vectores
activos adicionales (figuras 4.11(c)). Al conmutar entre vectores no consecutivos,
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Figura 4.10: Representación vectorial de la técnica AZS-PWM para inversores
trifásicos de dos niveles.

dos de los dispositivos deben cambiar su estado, como ocurre en AZS-PWM1 y
AZS-PWM2. Sin embargo, a pesar de ello, las tres alternativas tienen el mismo
número de conmutaciones durante cada peŕıodo, debido a que tanto AZS-PWM1
como AZS-PWM2 requieren dos transiciones de vector menos que AZS-PWM3
para completar la secuencia que da lugar a Vref .

Dado que cualquiera de las variantes AZS-PWM utiliza todos los vectores acti-
vos disponibles, el RL de esta modulación es el mismo que en SV-PWM (véase
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Figura 4.11: Variantes de la técnica AZS-PWM en función de las combinaciones
de vectores activos que pueden remplazar a los vectores nulos.

figura 4.10(b) frente a la figura 2.6(b)). Ello proporciona a esta modulación una
ventaja significativa sobre los otras técnicas RCMV-PWM [149, 151, 311].

Por último, en lo que se refiere a la CMV, las figuras de mérito, que se mantienen
fijas en esta modulación, son ∆P = 1/3 y NL = 2, ya que la CMV se reduce a
valores entre −VDC/6 y +VDC/6 (figura 4.10(c)). Sin embargo, el valor de NT vaŕıa
de una variante AZS-PWM a otra, siendo en AZS-PWM3 igual que para el caso
de SV-PWM. Como contrapartida, además del aumento de las conmutaciones,
la implementación de cualquier técnica AZS-PWM incrementa el rizado de la
tensión en el condensador del bus DC y la distorsión armónica total de la corriente
de salida (THDi) [354].
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4.4.1.2 Modulación para el inversor de cinco fases

La técnica AZS-PWM trifásica también puede extenderse para sistemas de cinco
fases. En este caso, al igual que la técnica SV-PWM, AZS-PWM se puede imple-
mentar de distintas formas, dependiendo de la selección particular de los vectores
activos disponibles:

• La variante 2L2M-AZS-PWM utiliza dos vectores medianos y dos grandes
para sintetizar Vref . Además, utiliza dos vectores activos, con el mismo
módulo y fase opuesta para evitar la aplicación de los vectores nulos (figu-
ra 4.12(a)) [215]. Como resultado, el módulo de Vref máximo es 0, 5257VDC ,
donde Ma ∈ [0, 1, 051] (igual que en 2L2M-SV-PWM, figura 4.4(b)). En
cuanto a la CMV, la técnica 2L2M-AZS-PWM obtiene mejores figuras de
mérito que la técnica 2L2M-SV-PWM, es decir, al evitar los vectores nulos
se obtiene que ∆P = 3/5, ∆S = 1/5, NL = 4 y NT = 6 (figura 4.12(b)).

• La variante 4L-AZS-PWM también se ha desarrollado en [215]. Esta varian-
te únicamente utiliza vectores grandes para sintetizar Vref (figura 4.13(a)).
Por tanto, el RL de esta modulación es el mismo que el anterior (figu-
ra 4.4(b)). Además, podŕıan utilizarse vectores pequeños para llenar el tiem-
po de aplicación de los vectores nulos, ya que producen los mismos niveles
de CMV (tabla 3.2). Sin embargo, se recomienda utilizar vectores grandes
debido a que éstos producen armónicos más reducidos en el plano xy [215].
En cualquier caso, dado que se evita utilizar los vectores medianos y nulos,
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Figura 4.13: Representación vectorial de la técnica 4L-AZS-PWM para inversores
de cinco fases.

los únicos dos niveles de CMV que aparecen son ±VDC/10 (figura 4.13(b)),
lo que da como resultado ∆P = ∆S = 1/5, NL = 2 y NT = 10.

4.4.1.3 Modulación para el inversor de tres niveles

Siguiendo la idea de la figura 4.5(c), en [291] se ha propuesto una simplificación
del espacio vectorial de tres niveles al esquema convencional de dos niveles. Esta
simplificación permite el uso del algoritmo AZS-PWM de dos niveles para reducir
la CMV en convertidores multinivel. Este esquema de modulación combina dos
vectores activos opuestos para sintetizar el vector cero (figura 4.14(a)). El RL
sigue siendo el mismo que para NTV-PWM y las técnicas de modulación discon-
tinuas (el RL completo). En este caso particular, la CMV (figura 4.14(b)) tiene
los valores ∆P = ∆S = 1/6, NL = 2 y NT = 6.

4.4.2 Remote-state PWM (RS-PWM)

En general, la técnica RS-PWM utiliza únicamente vectores que generan el mismo
nivel de CMV, evitando, de esa forma, utilizar los vectores nulos (estados de
conmutación que generan los mayores valores de la CMV) [321]. A continuación
se presentan los detalles relativos a la aplicación de este tipo de técnicas en varias
topoloǵıas de convertidor.
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Figura 4.14: Representación vectorial de la técnica AZS-PWM para inversores de
tres niveles.

4.4.2.1 Modulación para el inversor trifásico de dos niveles

En el caso particular de los inversores trifásicos, RS-PWM utiliza únicamente
vectores activos pares (V2, V4, V6) o impares (V1, V3, V5). En esta técnica,
el plano αβ se divide en tres sectores y se utilizan todos los vectores disponibles
para sintetizar Vref en cada peŕıodo de modulación (Tsw) (figura 4.15(a)) [321].
Por lo tanto, en este caso no es necesario proponer modificaciones en la secuencia
de vectores (como ocurŕıa en AZS-PWM). Por otro lado, a pesar de no existir
modificaciones en la secuencia de vectores, esta técnica tiene ciertos inconvenien-
tes. Primero, al conmutar únicamente entre vectores pares o impares, aumenta
el número de conmutaciones por cada Tsw, reduciendo, aśı, la eficiencia del con-
vertidor. En segundo lugar, la THDi empeora a costa de la eliminación total
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de la CMV. Por último, el RL de RS-PWM se reduce en gran medida, ya que
|Vref |max = VDC/3 y, en consecuencia, Ma,max = 2/3.

La figura 4.15(b) muestra el RL (ćırculo rosa) obtenido al utilizar la técnica
RS-PWM, el cual se encuentra dentro de los triángulos rosa y verde acotados
por los vectores pares e impares, respectivamente. Un rango lineal reducido es
un inconveniente importante para diversas aplicaciones con drives, como es el
caso de los veh́ıculos eléctricos, donde se requiere todo el RL. Para mejorar este
problema, en la literatura se ha propuesto una variante de RS-PWM, denominada
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RS-PWM modificada (MRS-PWM) [321], que permite incrementar el RL hasta
un 16 %. Esta técnica divide el espacio vectorial en seis sectores, y en cada sector
se alterna el uso de vectores pares e impares. En este contexto también se ha
propuesto una modulación h́ıbrida, denominada MRS-SV-PWM, que combina
MRS-PWM y SV-PWM [355]. Como resultado, el RL se puede maximizar al
mismo tiempo que se aprovechan los beneficios de la técnica MRS-PWM para
ı́ndices de modulación bajos.

En cuanto a la CMV, como únicamente se utilizan vectores que producen el
mismo nivel de esta tensión, se obtienen mejores resultados. En consecuencia, se
obtiene ∆P = 0 y NT = 0, lo que da como resultado un nivel de CMV constante
(2.3) que equivale a +VDC/6 o −VDC/6, dependiendo de si se eligen vectores pares
o impares (figura 4.15(c)).

4.4.2.2 Modulación para el inversor de cinco fases

Al igual que en los inversores trifásicos, en los de cinco fases todos los vectores
pares o impares producen el mismo valor de CMV, independientemente de su
tipo (pequeño, mediano o grande). Por lo tanto, el concepto de RS-PWM uti-
lizado para los sistemas trifásicos se puede adaptar al escenario multifase. Por
ejemplo, [341] propone usar únicamente los cinco vectores pares o impares me-
dianos para generar Vref . Esta técnica, aqúı denominada 5M-RS-PWM, elimina
por completo las transiciones de CMV, siendo ésta igual a −3VDC/10 cuando se
usan vectores impares y a 3VDC/10 para vectores pares. Las figuras de mérito de
la CMV asociadas son ∆P = ∆S = NT = 0 y NL = 1. Sin embargo, esta solu-
ción tiene un inconveniente importante, ya que el RL se reduce en gran medida
(Ma ∈ [0, 0,646]), lo que da como resultado un Vref máximo de 0,323VDC .

Para resolver el problema del rango lineal, una solución obvia en los inversores de
cinco fases es utilizar únicamente vectores activos grandes impares o pares [341],
lo que lleva a la variante 5L-RS-PWM (figura 4.16(a)). Al hacerlo, el RL aumenta
hasta 0,523VDC y Ma ∈ [0, 1,046] (figura 4.16(b)). En este caso, las variaciones
de CMV se eliminan por completo nuevamente y se obtiene un valor de ±VDC/10
(figura 4.16(c)). Aśı, las figuras de mérito de la CMV de esta variante de modula-
ción son iguales a las de la técnica 5M-RS-PWM. Sin embargo, el valor absoluto
de la CMV es aún menor cuando se utilizan vectores grandes.

Aunque ambas variantes suprimen completamente las variaciones de CMV, éstas
presentan varias desventajas en comparación con las técnicas AZS-PWM para
convertidores de cinco fases. Además del rango lineal reducido, que es un factor
limitante en función de la aplicación, las pérdidas de conmutación aumentan,
ya que se requiere un mayor número de conmutaciones para cada peŕıodo de



4.4 Técnicas de modulación de CMV reducido (RCMV-PWM) 153

β

α

L7

L9

L3

Vref

θ

L5

L1
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Figura 4.16: Representación vectorial de la técnica 5L-RS-PWM para inversores
de cinco fases.

modulación Tsw. Además, el THDi también aumenta debido a que se reduce el
número de vectores utilizados.

4.4.2.3 Modulación para el inversor de tres niveles

En el contexto de los convertidores multinivel, la técnica RS-PWM se puede
implementar igual que en los convertidores trifásicos de dos niveles. Si se hace
uso de todos los vectores grandes impares o pares, el RL será el mismo que
en dichos convertidores. Sin embargo, los convertidores multinivel proporcionan
grados adicionales de libertad y en [356] se adapta la técnica RS-PWM de dos
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Figura 4.17: Representación vectorial de la técnica RS-PWM para inversores de
tres niveles.

niveles a los convertidores multinivel. En este caso particular, únicamente se
utilizan los vectores medianos pares o impares (figura 4.17(a)) para minimizar la
CMV producida. El principal inconveniente de esta modulación es que el RL se
reduce aún más que utilizando los vectores grandes (Fig 4.17(b)). La principal
ventaja de este caso es que todos los vectores medianos producen un nivel de
CMV de 0 V (figura 4.17(c)), siendo ∆P = ∆S = NL = NT = 0.

4.4.3 Near-state PWM (NS-PWM)

La tercera y última alternativa de RCMV-PWM es la técnica NS-PWM. Esta
modulación utiliza el vector más cercano a Vref y algunos de los vectores activos
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adyacentes al mismo [357]. Al igual que las anteriores, el objetivo es evitar la apli-
cación de los vectores nulos. A continuación, se revisan los conceptos principales
de esta familia de técnicas en las configuraciones de potencia analizadas.

4.4.3.1 Modulación para el inversor trifásico de dos niveles

En el contexto de los inversores trifásicos, cuando se implementa la técnica NS-
PWM, el plano αβ se divide en seis sectores desplazados 30o con respecto al
espacio vectorial de SV-PWM. De ese modo, para sintetizar Vref , se utilizan el
vector más cercano a ésta y sus dos vectores activos adyacentes [357]. Por ejemplo,
cuando Vref se encuentra en el primer sector, los vectores elegidos son V6, V1

y V2 (figura 4.18(a)).

Una de las principales ventajas de NS-PWM es que, además de reducir la CMV,
también reduce las pérdidas de conmutación [357]. Esto se debe a que, durante
cada periodo de conmutación, una de las ramas del convertidor no conmuta.
Es decir, esta técnica también podŕıa clasificarse dentro del grupo de técnicas
discontinuas [340, 357]. Por el contrario, entre sus desventajas, es importante
remarcar que el RL se reduce considerablemente (tabla 4.1), cumpliéndose que
Ma ∈ [4

√
3/9, 2/

√
3] (Fig. 4.18(b)) [149, 151]. Esto se debe a que, a diferencia

del resto de técnicas, el módulo de Vref mı́nimo de esta modulación es igual a
2
√
3VDC/9. Por lo tanto, esta técnica se debe combinar con otras, creando, aśı,

modulaciones h́ıbridas si se quiere utilizar en aplicaciones como los veh́ıculos
eléctricos, donde el motor eléctrico debe poder operar, tanto en parado y cerca
de la velocidad base, como en la región de debilitamiento del campo.

Finalmente, a diferencia de la modulación AZS-PWM, la variación del orden en
el que se aplican los vectores tampoco supone un cambio relevante en NS-PWM.
Aún aśı, es posible aplicar distintos criterios. Por ejemplo, cuando Vref está en
un sector impar, se pueden aplicar, primero, los dos vectores pares para, poste-
riormente, terminar con la aplicación del impar, y viceversa. De esta forma, es
posible reducir aún más NT , a costa de incrementar las pérdidas de conmutación,
ya que siguiendo estas secuencias dos ramas deben cambiar de estado para con-
mutar entre dos vectores. Por el contrario, si es preferible mejorar la eficiencia, la
CMV es la que se muestra en la figura 4.18(c), con niveles limitados entre −VDC/6
y +VDC/6 (∆P = 1/3).

4.4.3.2 Modulación para el inversor de cinco fases

La técnica NS-PWM trifásica también se puede adaptar al escenario multifa-
se [342]. Como en la versión trifásica, en un sistema de cinco fases los sectores
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Figura 4.18: Representación vectorial de la técnica NS-PWM para inversores
trifásicos de dos niveles.

se deben desplazar 18o, obteniendo, aśı, una nueva distribución de sectores (fi-
gura 4.19(a)). Esta técnica, denominada aqúı como 5L-NS-PWM, requiere la
utilización de cinco vectores activos cada Tsw para la śıntesis de Vref . Concre-
tamente, se utiliza el vector activo más cercano a Vref y sus cuatro vectores
adyacentes (los dos previos y los dos siguientes a Vref , figura 4.19(a)).

Al utilizar cinco vectores grandes, el RL se reduce considerablemente (Ma ∈
[0,8820, 1,0515]). De hecho, se reduce el vector de referencia máximo (Vref,max =
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Figura 4.19: Representación vectorial de la técnica 5L-NS-PWM para inversores
de cinco fases.

0,5257VDC) y también aparece un vector de referencia mı́nimo (Vref,min =
0,441VDC), figura 4.19(b). Como se ha explicado previamente, éste es un incon-
veniente importante para algunas aplicaciones como la del veh́ıculo eléctrico. Por
lo tanto, esta técnica debe hibridarse con otras técnicas de modulación hasta que
Vref pueda completar todo el RL de SV-PWM. Además, y en relación a la CMV,
la forma de onda es bastante similar a la obtenida con 4L-AZS-PWM, ya que los
niveles de tensión de CMV producidos son los mismos (±VDC/10; ∆P = ∆S = 1
y NL = 2). Sin embargo, esta técnica tiene una figura de mérito superior res-
pecto a la anterior en términos de NT , reduciéndose este parámetro de 10 a 8
(figura 4.19(c)).
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4.4.3.3 Modulación para el inversor de tres niveles

Como ocurre con la versión de RS-PWM multinivel, la implementación de la NS-
PWM para convertidores de tres niveles se propone en [356]. En esta modulación
únicamente se utilizan los vectores medianos adyacentes (figura 4.20(a)) para
sintetizar Vref y, por lo tanto, el RL también se reduce (figura 4.20(b)). Del
mismo modo, como todos los vectores medianos generan el mismo valor de CMV,
la forma de onda CMV es nuevamente idéntica a la anterior (figura 4.20(c)), con
valores de ∆P = ∆S = NL = NT = 0.
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Figura 4.20: Representación vectorial de la técnica NS-PWM para inversores de
tres niveles.
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Como se puede observar, cualquiera de las tres técnicas RCMV-PWM se pueden
extrapolar a convertidores con más fases o más niveles. Aunque todas las técnicas
tienen el beneficio de la reducción de la CMV, también presentan algunos incon-
venientes que se deben considerar, por lo tanto, en la literatura cient́ıfica se han
propuesto otras alternativas igual de atractivas para la reducción de la CMV, las
cuales se explican a continuación.

4.5 Otras técnicas de modulación para la reduc-
ción de la CMV

En este grupo de técnicas de modulación destacan la técnica Constant-CMV
PWM (CCMV-PWM), una técnica h́ıbrida para inversores de cinco fases (2L4M-
hybrid-PWM) y la técnica Zero-CMV PWM (ZCMV-PWM). Además, conviene
explorar otras técnicas basadas en el control predictivo.

4.5.1 Constant-CMV PWM (CCMV-PWM)

La técnica Constant-CMV PWM (CCMV-PWM) consiste en combinar técnicas
de modulación con topoloǵıas de convertidores trifásicos de dos niveles modifica-
das para reducir la CMV. De hecho, esta técnica se ha convertido en un enfoque
muy común en la literatura cient́ıfica [149, 203]. Ésta se ha propuesto en [203],
junto con el convertidor H8D2 (sección 3.4.2), para obtener una CMV constante5.
La modulación es similar a la RS-PWM del convertidor trifásico convencional,
ya que únicamente utiliza vectores pares o impares. Al igual que en RS-PWM,
el plano αβ se divide en tres sectores, dependiendo de si se utilizan los vectores
pares o impares para sintetizar Vref (figura 4.21(a)). Asimismo, el RL también se
reduce (Ma,max = 2/3, figura 4.21(b)) igual que en RS-PWM [120]. La principal
diferencia respecto a esta última técnica (tabla 4.1) es que también se utilizan
vectores nulos (V0 cuando se utilizan vectores activos impares y V7 cuando se
utilizan vectores pares, figura 4.21(a)). De este modo, la forma de onda de la
CMV cambia respecto a RS-PWM. La figura 4.21(c) representa esta forma de
onda en el dominio del tiempo cuando se aplica la técnica CCMV-PWM en un
VSI convencional, siendo NT = 4 y ∆P = 1/3. Asimismo, hay que destacar que,
cuando se utilizan los vectores impares, la CMV se limita a −VDC/6 y −VDC/2 y,
cuando se utilizan los vectores pares, a +VDC/6 y +VDC/2.

5Una variante de cinco fases se ha propuesto en [I2], la cual aprovecha los conceptos de la
variante trifásica.
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Figura 4.21: Representación vectorial de la técnica CCMV-PWM para inversores
trifásicos de dos niveles.

4.5.2 Hı́brida para inversores de cinco fases (2L4M-hybrid-
PWM)

En el contexto de los inversores de cinco fases, además de las técnicas de modu-
lación anteriores y en ĺınea con esta tesis doctoral, también se ha propuesto otra
técnica basada en SV que obtiene buenos resultados en términos de reducción de
la CMV. Concretamente, la técnica h́ıbrida presentada en [R3], y aqúı denomina-
da 2L4M-hybrid-PWM, combina las modulaciones AZS-PWM y RS-PWM. En
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Figura 4.22: Representación vectorial de la técnica 2L4M-Hybrid-PWM para in-
versores de cinco fases.

particular, se utilizan cuatro vectores medianos y dos grandes (todos pares o im-
pares) para sintetizar Vref (figura 4.22(a)), manteniendo el RL de 5L-RS-PWM
con un vector de referencia máximo igual a 0,523 VDC y Ma ∈ [0, 1,046] (figu-
ra 4.22(b)). Esto permite reducir las figuras de mérito de la CMV a ∆P = 2/5,
∆S = 2/5, NL = 2 y NT = 2 (figura 4.22(c)), pero aumentando el número de con-
mutaciones de los semiconductores de potencia y, en consecuencia, las pérdidas
de conmutación.
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4.5.3 Zero-CMV PWM (ZCMV-PWM)

Otra alternativa es, la técnica denominada Zero-CMV PWM (ZCMV-PWM), la
cual tiene su origen en los convertidores multinivel. Esta técnica no evita el uso
de los vectores nulos, sino que aprovecha la ventaja de los niveles que producen
los convertidores multinivel, y únicamente utiliza los vectores que producen el
nivel de CMV de 0 V (vectores medianos (M1−6) y vector Z1), lo cual elimina
por completo la CMV [112, 358]. En este sentido, aunque previamente se han
revisado técnicas de modulación para inversores de tres niveles que eliminan la
CMV completamente (como RS-PWM o NS-PWM), la situación más favorable
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Figura 4.23: Representación vectorial de la técnica ZCMV-PWM para inversores
de tres niveles.
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es utilizar todos los vectores disponibles para ese propósito. La figura 4.23(a)
muestra la śıntesis de Vref para esta técnica de modulación en el caso particular
de tres niveles. En esta situación, el RL se reduce en comparación con la técnica
NTV-PWM convencional y las modulaciones discontinuas (figura 4.23(b)), don-
de Ma ∈ [0, 1] y Vref,max = 0,5VDC [356]. Sin embargo, mediante esta técnica
también se obtiene el mejor resultado de CMV (como en RS-PWM o NS-PWM
multinivel), donde ∆P = ∆S = NL = NT = 0 (figura 4.23(c)) y, al mismo tiempo,
se permite mejorar la distorsión armónica y las pérdidas de conmutación frente a
las técnicas RCMV-PWM de los inversores multinivel. Esto hace que esta técnica
se haya investigado para un mayor número de niveles. Por ejemplo, en [259–261]
han presentado esta técnica de modulación para convertidores de cinco niveles,
donde, para sintetizar Vref , únicamente se utilizan los 19 vectores (del total de
125) que producen 0 V. Del mismo modo, en [358] se presenta la modulación
para convertidores de siete niveles. Por otro lado, [358] también investiga cómo
implementar esta técnica en el enfoque CB. Además, en [260, 359] se propone
un método generalizado CB que sirve tanto para convertidores CHB como NPC,
independientemente del número de niveles.

4.5.4 Control predictivo basado en modelos (MPC)

Finalmente, cabe señalar que todas las técnicas anteriores están incluidas dentro
de las técnicas basadas en PWM y pueden implementarse en lazo abierto y ce-
rrado. Sin embargo, existen otras técnicas como las del control predictivo basado
en modelos (MPC; figura 4.24(b)) que se caracterizan por “eliminar” la modula-
ción convencional y trabajar en lazo cerrado para controlar varias variables del
sistema. Este control es válido en todo el rango lineal e incluso en el rango de
sobremodulación [361]. En particular, la técnica de control conocida como model
predictive current control (MPCC) se utiliza ampliamente en accionamientos de
motores [341, 362–364]. Esta última técnica tiene como objetivo predecir la co-
rriente de salida para todos los vectores posibles y seleccionar el vector de tensión
óptimo utilizando una función de coste predefinida (figura 4.24(a)). Para poder
hacer esto, se pueden seguir dos enfoques, ya sea utilizando métodos basados en
la optimización de la función de coste, o métodos basados en la preselección del
vector de tensión (figura 4.24(b)). En el primer caso, dado que se pueden in-
cluir diferentes variables de control en la función de coste, existen varios métodos
MPCC que incluyen la CMV como variable y penalizan los vectores que generan
mayores valores de esta tensión [365, 366]. La desventaja de esta alternativa es
la dificultad de ajustar adecuadamente los pesos en la función de coste [367]. El
segundo tipo de método para reducir la CMV no incluye el término CMV en su
función de coste y, por tanto, elimina el ajuste de parámetros emṕıricos. De esta
forma, la técnica de modulación se basa únicamente en la preselección de vectores
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(a) Diagrama de bloques general de un MPCC para
un accionamiento de motor [341].
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(b) Clasificación general de los métodos de reducción
de la CMV basados en software [360].

Figura 4.24: Modelos predictivos y funciones de coste en técnicas de modulación
para la reducción de la CMV.

de tensión. Existen distintos métodos basados en este último enfoque que tam-
bién se denominan métodos de control predictivo de conjuntos finitos [341, 368].
En este punto, hay que destacar que cualquiera de las técnicas de modulación re-
visadas en este caṕıtulo se podŕıan utilizar como MPCC si se elige la preselección
de vectores de una determinada técnica. Por ejemplo, en [341] se propone utili-
zar 5M-RS-PWM como la secuencia de vectores a aplicar en la técnica MPCC
correspondiente.

Dada la variedad de técnicas de modulación existentes, resulta de interés hacer
una śıntesis con las ideas principales sobre todas ellas. Para ello, y como esta
tesis se va a centrar en el convertidor ZVR-D2 propuesto en el caṕıtulo 3, la
tabla 4.1 resume detalladamente las caracteŕısticas de las técnicas de modulación
para convertidores trifásicos de dos niveles y las compara con la técnica SV-PWM
convencional para, aśı, resaltar las fortalezas y debilidades de cada alternativa.
Todas estas técnicas se pueden implementar en el convertidor propuesto, como
se demuestra más adelante en los caṕıtulos 5 y 6.
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Tabla 4.1: Resumen de las técnicas PWM que reducen la CMV en el VSI en comparación con la técnica SV-PWM
tradicional.

Técnicas PWM discontinuas Técnicas RCMV-PWM Otras técnicas

SV-PWM D-PWM MD-PWM AZS-PWM RS-PWM NS-PWM CCMV-PWM

Fig.2.7 Fig. 4.7 Fig. 4.7 Fig. 4.10 Fig. 4.15 Fig. 4.18 Fig. 4.21

Rango lineal 0 6Ma 6 2/
√
3 0 6Ma 6 2/

√
3 0 6Ma 6 2/

√
3 0 6Ma 6 2/

√
3 0 6Ma 6 2/3 4

√
3/9 6Ma 6 2/

√
3 0 6Ma 6 2/3

Vectores utilizados Todos Todos Todos excepto V0 Activos Pares/impares Activos Pares/impares y uno nulo

• Sector 1 0127210 72127 72127 6123216 31513 21612 10301
• Sector 2 0327230 23032 23732 4321234 31513 32123 30103

Secuencias • Sector 3 0347430 74347 74347 2345432 31513 43234 30503
de vectores • Sector 4 0547450 45054 45754 6543456 31513 54345 50305

• Sector 5 0567652 76567 76567 4561654 31513 65456 50105
• Sector 6 0167610 61016 61716 2165612 31513 16561 10501

• Figuras
∆P 1 2/3 2/3 1/3 0 1/3 1/3

de mérito
∆S 1/3 1/3 1/3 1/3 0 1/3 1/3

Datos
de la CMV

NL 4 21/6 (2) 3 2 1 2 2
relativos NT 6 4 4 6 0 4 4
a la CMV • Forma de onda de la

CMV en el VSI

• Eficiencia ↑ ↑ ≈ ↓ ↑ ↑
• Pérdidas de cond. Rendimiento ≈ ≈ ≈ ≈ ≈ ≈
• Pérdidas de conmut. respecto a ↑ ↑ ≈ ↓ ↑ ↑

Rendimiento • CMV SV-PWM (usando: ↑ ↑ ↑ ↑↑↑ ↑↑ ↑↑
• THDi ≈, ↓ y ↑) (1) ↓ ↓ ↓↓↓ ↓↓↓ ↓↓↓ ↓↓
• Rango lineal ≈ ≈ ≈ ↓ ↓↓ ↓

Referencias [120] [149, 306, 311] [149, 306, 311] [149, 306, 369] [151, 306, 370] [149, 151, 306] [120, 203, 315]

Notas de la tabla:
(1) El rendimiento de cada topoloǵıa se evalúa cualitativamente utilizando la técnica SV-PWM como referencia: ≈ significa similar a
SV-PWM; ↑ significa mejor que SV-PWM; y ↓ significa peor que SV-PWM. Para todos los casos, el número de ↑ y ↓ significa un
mayor grado de mejora o empeoramiento.
(2) Como la amplitud de la CMV cambia dependiendo del sector en el que se aplica, se proporciona el promedio de NL para notar la
diferencia con MD-PWM.
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Tabla 4.2: Resumen de algunas de las técnicas de modulación más importantes
que reducen la CMV en los inversores multifase y multinivel (la técnica SV-PWM
convencional se incorpora como referencia).

Diferencia frente a Forma de
Refs.

Técnicas de Figuras de mérito
SV-PWM [ %] onda de

Rango
Modulación

∆P ∆S NL NT ∆P ∆S NL NT la CMV
Lineal

Refs.

Inversor convencional trifásico de dos niveles (figura 2.3)

1 1/3 4 6 - - - - 0 6Ma 6 1,15 [354]
SV-PWM prue prueb prub praeb

convencional

Inversores de cinco fases y dos niveles con conexión en estrella (figura 3.2(a))

2L2M-SV-PWM 1 1/5 6 10 0 -40 50 66.7 0 6Ma 6 1,05 [343, 345]

4L-D-PWM 3/5 2/5 3 8 -40 20 -25 33.3 0 6Ma 6 1,05 [114]

2L2M-AZS-PWM 3/5 1/5 4 6 -40 -40 0 0 0 6Ma 6 1,05 [215]

4L-AZS-PWM 1/5 1/5 2 10 -80 -40 -50 66.7 0 6Ma 6 1,05 [215]

5L-RS-PWM 0 0 1 0 -100 -100 -75 -100 0 6Ma 6 1,04 [341]

5L-NS-PWM 1/5 1/5 2 8 -80 -40 -50 33.3 0,88 6Ma 6 1,05 [342]

2L4M-Hyb.-PWM 2/5 2/5 2 2 -60 20 -50 -66.7 0 6Ma 6 1,05 [R3]

Inversores trifásicos de tres niveles (figuras 3.8-3.9)

NTV-PWM 1/2 1/6 4 6 -50 -50 0 0 0 6Ma 6 1,15 [289, 290, 349]

1/3 1/6 3 4 -66.7 -50 -25 -33.3 0 6Ma 6 1,15 [352, 353]
D-PWM

multinivel

ZCMV-PWM 0 0 0 0 -100 -100 -100 -100 0 6Ma 6 1 [112, 358]

1/6 1/6 2 6 -83.3 -50 -50 0 0 6Ma 6 1,15 [291]
AZS-PWM
multinivel

0 0 0 0 -100 -100 -100 -100 0 6Ma 6 0,66 [356]
RS-PWM
multinivel

0 0 0 0 -100 -100 -100 -100 0,66 6Ma 6 1 [356]
NS-PWM
multinivel
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A su vez, la tabla 4.2 muestra las técnicas de modulación que utilizan los concep-
tos anteriormente revisados en convertidores multifase y multinivel, nuevamente,
comparándolas con el VSI convencional y la técnica SV-PWM. Sin embargo, y
dado que no entran dentro del alcance de esta tesis doctoral, el nivel de detalle
de la tabla 4.2 únicamente se centra en la CMV y el rango lineal de cada técni-
ca, para determinar si mejora o empeora respecto a la SV-PWM clásica del VSI
convencional. Para decidir si implementar o no una de estas alternativas (pa-
ra multifase o multinivel), se debe realizar un análisis más exhaustivo y valorar
todas las prestaciones de cada convertidor cuando se utiliza una determinada
técnica de modulación. Dicho esto, a continuación se detallan las conclusiones
más relevantes de este caṕıtulo.

4.6 Conclusiones

Las técnicas PWM son imprescindibles para un funcionamiento adecuado de
los convertidores de potencia en términos de eficiencia y calidad de las señales,
además de otros aspectos. Entre sus variantes, se pueden distinguir soluciones
basadas en CB o en SV. Sin embargo, cualquier alternativa se puede trasladar de
un enfoque a otro en función de las necesidades del controlador que gobierne al
convertidor. Además, en términos de CMV, se puede obtener la misma forma de
onda siguiendo un enfoque u otro. Sin embargo, dado que el enfoque SV utiliza
vectores, inherentemente asociados a los estados de conmutación de los dispositi-
vos, se puede aprovechar esta representación para interpretar más fácilmente la
CMV y buscar modulaciones alternativas que permitan reducir esta tensión.

En general, los conceptos de todas las modulaciones se pueden extrapolar a con-
vertidores multifase y multinivel. En este caṕıtulo se han revisado algunos ejem-
plos de estas técnicas para el convertidor de cinco fases con conexión en estrella
y, de forma general, para los convertidores de tres niveles. De hecho, se ha demos-
trado que existen técnicas de modulación que resuelven notablemente el problema
de la CMV en estos convertidores, como la 2L4M-Hybrid-PWM para converti-
dores de cinco fases, que tan solo tiene dos variaciones de CMV (NT = 2), o la
técnica ZCMV-PWM para convertidores multinivel que, en términos generales,
resulta ser la más ventajosa, buscando un equilibrio entre todas las prestaciones
del convertidor y, al mismo tiempo, eliminando completamente la CMV. Sin em-
bargo, hay que destacar que existe una gran variedad de técnicas de modulación
espećıficas para cada convertidor multifase y multinivel, y no todas las técnicas
se pueden utilizar directamente en todos los convertidores. Por lo tanto, centrarse
en este tipo de técnicas requiere un estudio espećıfico más profundo, el cual no es
el objetivo de este trabajo. Además, en el caṕıtulo 3 se ha concluido que merece
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la pena explorar otras opciones antes de recurrir a las topoloǵıas de convertidores
multifase y multinivel.

Por el contrario, las técnicas de modulación que se han explicado para el VSI
trifásico de dos niveles se pueden implementar sin requerir modificaciones en
cualquier otro convertidor trifásico de dos niveles. De hecho, combinar topoloǵıas
de convertidores alternativas que tienen su origen en un VSI modificado junto
con modulaciones alternativas a las convencionales es un enfoque común para
la reducción de la CMV. Realmente, se puede afirmar que la combinación de
ambas alternativas es una solución eficaz frente al problema de la CMV, ya que
resuelve sus posibles problemas derivados desde el origen. Un ejemplo de ello es
la combinación de la topoloǵıa de convertidor H8D2 (caṕıtulo 3) con la modula-
ción CCMV-PWM, la cual ha permitido obtener una CMV libre de variaciones,
resolviendo el problema común de las aveŕıas de los rodamientos (caṕıtulo 2). En
este contexto, entre las variantes existentes que se pueden utilizar en el conver-
tidor ZVR-D2 propuesto, se encuentran, por un lado, las técnicas discontinuas,
que reducen la CMV a la vez que disminuyen las pérdidas de conmutación. Por
otro lado, también se pueden utilizar las técnicas RCMV-PWM, las cuales tienen
como objetivo reducir el número de niveles de CMV utilizando vectores que ge-
neren el mismo valor de esta tensión. Además, la técnica CCMV-PWM también
es una alternativa válida para este convertidor, ya que, debido a sus beneficios,
se pueden explotar los grados de libertad de ambas soluciones y conseguir una
CMV constante, como ocurŕıa en el convertidor H8D2.

En general, las técnicas RCMV-PWM presentan muy buenos resultados en térmi-
nos de CMV. Sin embargo, suelen empeorar otras caracteŕısticas del convertidor
como la eficiencia o la THDi. Por lo tanto, es conveniente buscar otras soluciones
que, en combinación con una topoloǵıa de convertidor adecuada, consigan buenos
resultados en términos generales. En este sentido, las técnicas discontinuas y la
técnica CCMV-PWM, que también puede considerarse una técnica discontinua,
son, aparentemente, buenas candidatas para este propósito, ya que no penalizan
tanto la THDi y, al mismo tiempo, logran buenos resultados en términos de efi-
ciencia y CMV. Por otro lado, es imprescindible que la técnica de modulación
empleada permita funcionar en todo el RL y, por eso, en ocasiones es necesario
combinar varias de estas técnicas y proponer, aśı, soluciones h́ıbridas. Por ejem-
plo, las técnicas RS-PWM, NS-PWM y CCMV-PWM reducen el RL respecto a
otras alternativas. Por lo tanto, éstas no pueden, por śı solas, ser empleadas en el
inversor de un veh́ıculo eléctrico. En este sentido, el caṕıtulo 5 tiene como objetivo
la búsqueda de la mejor alternativa para ser empleada en el convertidor ZVR-D2
propuesto en esta tesis, la cual se analizará detalladamente y se comparará con
otras soluciones propuestas previamente en la literatura cient́ıfica.
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Caṕıtulo 5

Análisis de prestaciones y
comparativa de topoloǵıas
de convertidor y técnicas de
modulación mediante
simulación

5.1 Introducción

En los caṕıtulos 3 y 4 se han revisado las distintas alternativas de topoloǵıas
de convertidor y técnicas de modulación que se pueden emplear en el tren de
tracción de los veh́ıculos eléctricos. En este quinto caṕıtulo se analizan, mediante
herramientas de simulación, algunas de las más destacadas, las cuales se comparan
en esta tesis frente el convertidor ZVR-D2 propuesto para cuantificar las ventajas
que este último ofrece.

Para poder evaluar las prestaciones de un convertidor de potencia, inicialmen-
te hay que tener en cuenta que los motores eléctricos de automoción están
dimensionados para trabajar en unos rangos de funcionamiento determinados.
Cuando se desea generar una potencia mecánica (Pmech), se deben considerar
(sección 1.2.2.2) el par electromagnético (Tem) y la velocidad de rotación de la
máquina (ωmech). Estos parámetros del motor están estrechamente relacionados
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con otros del convertidor de potencia. Por ejemplo, la velocidad eléctrica generada
por el convertidor se relaciona con la velocidad mecánica del motor como:

ωe = P ωmech, (5.1)

donde P es el número de pares de polos de la máquina. Aśı, por ejemplo, si se
considera un motor de tres pares de polos (P = 3) que alcance una ωmech máxi-
ma de 12.000 rpm, la velocidad eléctrica ωe máxima es tres veces superior a la
mecánica. En este caso particular, dado que la relación de unidades de la frecuen-
cia en rpm y en Hz es de 1/60, se puede extraer que la frecuencia eléctrica, también
conocida como frecuencia de la onda moduladora o frecuencia fundamental (fm),
es de 600 Hz. En este sentido, considerando que una velocidad de rotación t́ıpica
para una máquina eléctrica empleada en los veh́ıculos eléctricos actuales está en
torno a las 12.000 rpm, en esta tesis se han seleccionado valores de fm inferiores
a 600 Hz para realizar las simulaciones (tabla 5.1)1. Además, hay que tener en
cuenta que, si los dispositivos semiconductores del convertidor conmutan a bajas
frecuencias, un aumento en la frecuencia eléctrica de la máquina produce mayor
distorsión armónica. Por ello, la tendencia de los motores es aumentar su veloci-
dad de rotación y, en consonancia con ello, la frecuencia de conmutación de los
dispositivos también se debe aumentar para evitar estos problemas. La relación
entre la frecuencia de conmutación del convertidor y la frecuencia eléctrica de la
máquina, denominada ı́ndice de modulación en frecuencia (Mf ), se define como:

Mf =
fsw
fm

, (5.2)

donde fsw representa la frecuencia de la onda portadora, la cual determina la fre-
cuencia de conmutación de los dispositivos semiconductores. La tabla 5.1 muestra,
a modo de resumen, la relación entre todos los parámetros descritos con anterio-
ridad para distintos valores de fm y fsw. Además, teniendo en cuenta lo expuesto,
y en consonancia con los datos de la tabla, en esta tesis se han considerado úni-
camente valores de Mf entre 25 y 300.

En lo que respecta al par electromagnético de la máquina (Tem), éste tiene rela-
ción directa con la amplitud de las tensiones y las corrientes a las que trabaja. Los
valores t́ıpicos de par de los motores de los turismos comerciales rondan, por lo
general, los 150-400 Nm, pero alcanzan cifras más altas en veh́ıculos deportivos.
Por ejemplo, el Porche Taycan, que tiene dos motores eléctricos, genera un par
combinado de 900 Nm [18, 19]. Estas cifras se traducen en que el convertidor de
potencia deba generar corrientes del orden de centenares de amperios y tensiones

1Hay que considerar que actualmente existen varios veh́ıculos que emplean motores con
velocidades superiores a las 12.000 rpm, aunque no es lo más habitual.
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Tabla 5.1: Ejemplos numéricos de la relación entre frecuencia eléctrica y mecánica
de la máquina eléctrica, la frecuencia de conmutación del convertidor y el ı́ndice
de modulación en frecuencia asociado.

P ωmech ωmech fmech fm Mf Mf Mf

(fsw = 5 kHz) (fsw = 10 kHz) (fsw = 15 kHz)
- [rpm] [rad/s] [Hz] [Hz] - - -

3 1.000 104,72 16,67 50 100 200 300
3 2.000 209,44 33,33 100 50 100 150
3 4.000 418,88 66,67 200 25 50 75
3 10.000 1.047,20 166,67 500 10 20 30
3 12.000 1.256,64 200 600 8,33 16,67 25
3 16.000 1.675,52 266,67 800 6,25 12,5 18,75

con valores de entre 600-1.200 V [20, 69]. Teniendo en cuenta estas caracteŕısticas,
y para poder seleccionar adecuadamente las amplitudes y formas de onda de las
tensiones y corrientes que vaya a sintetizar el convertidor de potencia, se deben
considerar, además de otros, tres parámetros principales:

1. El ı́ndice de modulación en amplitud (Ma). Cuando este parámetro crece,
el convertidor sintetiza ondas de tensión de mayor amplitud. En el caso
del motor eléctrico, este parámetro sirve, principalmente, para compensar
la fuerza contra-electromotriz y, por otro lado, un pequeño porcentaje de
Ma (prácticamente despreciable en función del punto de operación de la
máquina) para generar más o menos par2. En este caṕıtulo de tesis se
deja a un lado la influencia de Ma en el motor eléctrico y, únicamente, se
considera su influencia en el convertidor de potencia. Para ello, el parámetro
Ma se ha introducido previamente en la sección 2.2.2, y viene dado por
(2.7). Además, se ha tomado como referencia el rango lineal máximo de
la técnica SV-PWM de un VSI estándar (dos niveles y tres fases), donde
Ma = |Vref |/(VDC/

√
3), de forma que Ma ∈ [0, 1]. Este valor de referencia

permite hacer una comparativa con otras técnicas de modulación en dicho
rango lineal.

2. La tensión nominal de la bateŕıa (VDC). Nuevamente, cuanto mayor sea
este parámetro mayor será la tensión que se puede aplicar al motor. En
este caṕıtulo, la bateŕıa ha sido modelada como una fuente de tensión DC
de 320 V (valor t́ıpico de la tensión nominal de las bateŕıas de los veh́ıculos
eléctricos; tablas 1.1 y 1.2).

3. Los valores de resistencia (Rload) e inductancia (Lload) que modelan el
comportamiento de la máquina. Estos parámetros también tienen relación

2Por ejemplo, en aquellas ocasiones en las que el motor está trabajando en la región de par
constante, aunque la tensión aumente debido a un incremento de Ma, la corriente no tiene por
qué aumentar debido a la fuerza contra-electromotriz de la máquina.
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Tabla 5.2: Principales parámetros utilizados para simular los convertidores de po-
tencia y las técnicas de modulación analizadas.

Parámetro Śımbolo Valor Unidad

Parámetros nominales del convertidor de potencia

Frecuencia fundamental fm 50 Hz
Frecuencia de conmutación fsw 10 kHz

Índice de modulación en frecuencia Mf 200 -

Índice de modulación en amplitud Ma 0,6 -
Tensión nominal de la bateŕıa VDC 320 V
Capacidad del condensador del bus DC CDC 700 µF
Resistencia de la carga (por fase) Rload 3 Ω
Inductancia de la carga (por fase) Lload 1 mH

Parámetros generales del IGBT de Si AUIRGPS4067D1 (IR)(a)

Corriente nominal IC,nom 120 A
Tensión máxima de bloqueo VCES,max 600 V
Tensión colector-emisor (t́ıpica) VCE,on 1,7 V
Pérdidas de encendido del IGBT (t́ıpicas) EON 8,2 mJ
Pérdidas de apagado del IGBT (t́ıpicas) EOFF 2,9 mJ
Pérdidas de apagado del diodo (t́ıpicas) EREC 2,4 mJ
Temperatura de unión admisible Tvj −55 to +175 ◦C

Parámetros generales del MOSFET de SiC SCTW100N65G2AG (STMicroelectronics)(a)aa

Corriente nominal ID,nom 100 A
Tensión máxima de bloqueo VDS,max 650 V
Tensión drenador-surtidor (t́ıpica) VDS,on 2,8 V
Pérdidas de encendido del MOSFET (t́ıpicas) EON 0,5 mJ
Pérdidas de apagado del MOSFET (t́ıpicas) EOFF 0,5 mJ
Temperatura de unión admisible Tj −55 to +200 ◦C

Notas de la tabla:
(a) Aunque aqúı se indican los parámetros más destacados del dispositivo, los fabricantes
también proporcionan curvas para todo su rango de operación, las cuales se han utilizado
para modelar los semiconductores de potencia (ver anexo B).

directa con las formas de onda de la tensión y la corriente que demanda la
carga. Una mayor resistencia de carga limita el paso de la corriente en la
carga, lo que deriva en señales de corriente de menor amplitud. Asimismo,
una mayor inductancia de carga suaviza la di/dt, haciendo que la corriente en
la carga tenga variaciones más suaves. Para la comparativa de convertidores
y técnicas de modulación realizada, los valores que se han seleccionado son
Rload=3 Ω y Lload=1 mH. De esta forma, se puede limitar la corriente a
valores que toleren los dispositivos seleccionados para las simulaciones y
obtener, al mismo tiempo, curvas de corriente cercanas a las obtenidas en
condiciones de operación reales, emulando la influencia de la fuerza contra-
electromotriz.

La tabla 5.2 muestra, a modo de resumen, los valores de los parámetros em-
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pleados para simular el convertidor de potencia. Hay que tener en cuenta que,
salvo que no se indique lo contrario, los resultados obtenidos en este caṕıtulo se
han conseguido a partir de los datos de dicha tabla. Además, en la misma tabla
se muestran las principales caracteŕısticas de los semiconductores de potencia
que se han modelado para llevar a cabo las simulaciones. Por otro lado, en el
anexo B se explica como se modelan las pérdidas de potencia de los dispositivos
semiconductores. Aunque en este caṕıtulo se comparan varios semiconductores de
potencia, conviene recordar que el objetivo no reside en la tecnoloǵıa del disposi-
tivo semiconductor, sino, más bien, en la topoloǵıa de convertidor y la técnica de
modulación empleada. Para ello, las principales caracteŕısticas evaluadas durante
las simulaciones son, además de otras, el rizado de la tensión y la corriente en el
bus DC, la distorsión armónica (THDi) y el rizado de la corriente en la carga,
las pérdidas de potencia y la reducción de la tensión de modo común (CMV).

Considerando todo lo anterior, el presente caṕıtulo se estructura de la siguiente
forma. En primer lugar, en la sección 5.2 se describe y se caracteriza, mediante
simulación, el convertidor ZVR-D2 propuesto. A continuación, en la sección 5.3
se analiza la aplicación de diversas técnicas de modulación sobre dicha topoloǵıa
para identificar cual es la que ofrece mejores prestaciones en términos generales y,
de esa forma, proponer nuevas técnicas de modulación que puedan proporcionar
los mejores resultados. Más tarde, y una vez analizada en detalle la topoloǵıa
propuesta, en la sección 5.4 se realizan diversas comparativas en puntos estáticos
de operación en lazo abierto. De este modo, se puede evaluar el funcionamiento
del convertidor propuesto frente a otras alternativas de convertidor y modulación
que se proponen en la literatura cient́ıfica. Finalmente, la sección 5.5 expone las
conclusiones más relevantes obtenidas.

5.2 Descripción y caracterización del convertidor
ZVR-D2 propuesto

Antes de evaluar el convertidor ZVR-D2 mediante simulaciones, conviene hacer
una descripción teórica de su funcionamiento para, posteriormente, poder inter-
pretar correctamente los resultados. Dicha descripción se detalla a continuación.

5.2.1 Descripción teórica

La topoloǵıa ZVR-D2 está formada por un VSI convencional (dos niveles y tres
fases) al que se le añaden elementos adicionales para reducir la CMV (figura 5.1).
Concretamente, éste incorpora, además de la estructura del inversor trifásico
convencional, dos dispositivos activos adicionales (SWX y SWY ) que se conectan
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Figura 5.1: Circulación de la corriente durante la aplicación de algunos vectores
activos y nulos en la topoloǵıa ZVR-D2.
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Tabla 5.3: Vectores de tensión, estados de conmutación y niveles de CMV para las
topoloǵıas VSI y ZVR-D2.

Vector de Estados de
Topoloǵıa

tensión conmutación(a)

vA0

VDC

vB0

VDC

vC0

VDC

vCM

VDC

VSI

V1 100 011 1/2 -1/2 -1/2 -1/6
V2 110 001 1/2 1/2 -1/2 1/6
V3 010 101 -1/2 1/2 -1/2 -1/6
V4 011 100 -1/2 1/2 1/2 1/6
V5 001 110 -1/2 -1/2 1/2 -1/6
V6 101 010 1/2 -1/2 1/2 1/6
V0 000 111 -1/2 -1/2 -1/2 -1/2
V7 111 000 1/2 1/2 1/2 1/2

ZVR-D2

V1 100 011 00 1/2 -1/2 -1/2 -1/6
V2 110 001 00 1/2 1/2 -1/2 1/6
V3 010 101 00 -1/2 1/2 -1/2 -1/6
V4 011 100 00 -1/2 1/2 1/2 1/6
V5 001 110 00 -1/2 -1/2 1/2 -1/6
V6 101 010 00 1/2 -1/2 1/2 1/6
V0 000 111 00 -1/2 -1/2 -1/2 -1/2
V7 111 000 00 1/2 1/2 1/2 1/2
V0∗ 000 000 10 -1/6 -1/6 -1/6 -1/6
V7∗ 000 000 01 1/6 1/6 1/6 1/6

Nota: (a) Las secuencias de ceros y unos de los estados de conmutación siguen el
orden de interruptores: SWA1-SWB1-SWC1 SWA1-SWB1-SWC1 SWX -SWY .

a la carga AC por medio de sendos puentes rectificadores de diodos que actúan
como dispositivos de desacoplamiento AC durante la aplicación de los vectores
nulos. Además, se incorpora un divisor capacitivo equilibrado en el bus DC del
inversor, de modo que la tensión de cada condensador es VDC/3. Por lo tanto, si se
añaden dos diodos (D1 y D2) que conecten los dos puntos intermedios del divisor
capacitivo con los puentes rectificadores y los dispositivos activos adicionales
(SWX o SWY ), se pueden fijar los puntos de tensión intermedios del bus DC
sobre dichos semiconductores (figura 5.1). En este sentido, si se considera como
la referencia de tensión el punto medio del bus DC, los valores de tensión que fija
el divisor capacitivo son VDC/6 y −VDC/6, respectivamente.

En lo que respecta a los estados de conmutación del inversor, la topoloǵıa ZVR-
D2 tiene el mismo número de estados (o vectores disponibles) que el convertidor
VSI convencional, es decir, 8. La tabla 5.3 resume los valores normalizados de
la tensión en cada fase y de la CMV (obtenidos a partir de (2.3)) en función
de cada estado de conmutación, tanto para un inversor trifásico tradicional VSI,
como para la topoloǵıa ZVR-D2. En lo que al VSI respecta, la CMV vaŕıa entre
−VDC/2 y VDC/2, con un incremento de VDC/3 en cada transición entre estados de
conmutación. En cambio, la topoloǵıa ZVR-D2 tiene dos grados de libertad adi-
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cionales debido a la incorporación de los dispositivos controlados SWX y SWY

(figura 5.1). Por ello, además de poder funcionar del mismo modo que la topoloǵıa
VSI (manteniendo apagados los semiconductores SWX y SWY ), esta topoloǵıa
permite operar en un modo de funcionamiento adicional en el que, durante la
aplicación de vectores nulos, se apagan los seis transistores del inversor (VSI) y
se controlan los dispositivos adicionales (SWX y SWY ) para reducir la CMV (ta-
bla 5.3). Este modo de funcionamiento, que utiliza los vectores nulos adicionales
V0∗ y V7∗ , se representa de aqúı en adelante mediante el śımbolo m .

Gracias al modo de funcionamiento m , en función de la técnica de modulación
empleada en el convertidor de potencia propuesto, la forma de onda de la CMV
puede tener únicamente los valores VDC/6 y −VDC/6, equivalentes a la aplicación de
los vectores impares y pares del VSI, respectivamente (tabla 5.3). Esto es posible
ya que, durante la aplicación del vector nulo V0∗ , el diodo D1 fija la tensión al
valor −VDC/6 del bus DC (figura 5.1(c)), en lugar de fijarla a −VDC/2 (tal y como
ocurre al aplicar un vector nulo “tradicional”, figura 5.1(b)). Lo mismo ocurre
con el vector nulo V7∗ que, mediante el diodo D2, fija el valor de la CMV a
VDC/6, en lugar de hacerlo a VDC/2. Sin embargo, esto únicamente es posible si
se apagan simultáneamente todos los semiconductores de potencia de la parte
del inversor. De lo contrario, aunque se activen los dispositivos SWX y SWY ,
los puentes rectificadores fijan su tensión a partir de la proporcionada por la
parte del inversor (en lugar de hacerlo mediante los diodos D1 y D2). En tal
caso, el funcionamiento teórico de la topoloǵıa ZVR-D2 es idéntico al de un VSI
convencional (obteniéndose las mismas prestaciones en términos de eficiencia,
CMV, etc.).

Considerando el funcionamiento teórico de este convertidor, es interesante anali-
zar las prestaciones de éste de una forma detallada. Para ello, a continuación se
lleva a cabo un análisis de la distribución de las corrientes y tensiones, el reparto
de las pérdidas de potencia y las temperaturas que alcanzan los semiconduc-
tores de potencia. Dicho análisis se ha llevado a cabo mediante la herramienta
MATLAB/Simulink y permite comparar el funcionamiento del convertidor pro-
puesto con el del VSI tradicional.

5.2.2 Caracterización mediante simulación en MATLAB-
Simulink

5.2.2.1 Distribución de las corrientes y tensiones

Cuando se trabaja únicamente con el convertidor VSI, la circulación de la co-
rriente de la carga en cada fase tiene lugar entre el switch superior e inferior de
cada rama. Cuando la corriente en dicha fase es positiva, ésta circula o bien por
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Figura 5.2: Representación de las corrientes y tensiones de los dispositivos conec-
tados a la fase A del convertidor ZVR-D2 durante la aplicación de los vectores V0∗

y V3.

el IGBT o MOSFET (en función de la tecnoloǵıa de semiconductor elegida) del
switch superior, o bien por el diodo del switch inferior, y viceversa. La topoloǵıa
ZVR-D2 también puede funcionar de esta forma cuando se utilizan los estados de
conmutación o vectores convencionales. Sin embargo, como se viene diciendo, el
convertidor ZVR-D2 proporciona grados de libertad adicionales que pueden ser
explotados para, entre otras cuestiones, reducir la CMV.

Con el propósito de analizar la distribución de corrientes y tensiones del ZVR-D2,
las figuras 5.2 y 5.3 muestran los estados de conmutación de los semiconductores
de potencia de dicho convertidor durante el intervalo de conmutación del sec-
tor 2 de la modulación SV-PWM, donde la secuencia de vectores aplicada es
V0∗V3V2V7∗V2V3V0∗ . A su vez, la figura 5.4 muestra un ejemplo de las for-
mas de onda de la tensión y la corriente entre los dispositivos conectados a la
fase A de la topoloǵıa ZVR-D2 durante esta secuencia de vectores. Dichos perfi-
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Figura 5.3: Representación de las corrientes y tensiones de los dispositivos conec-
tados a la fase A del convertidor ZVR-D2 durante la aplicación de los vectores V2

y V7∗ .

les de tensión y de corriente han sido obtenidos utilizando los parámetros de la
tabla 5.2, distribuyendo la capacidad de 700 µF a partes iguales entre los tres
condensadores del bus DC. A través de estas figuras se puede ver cómo, al aplicar
el vector nulo V0∗ (figura 5.2(a)), la corriente circula por el SWX y los diodos del
puente rectificador X (DXA1 en la fase A). A continuación, durante la aplicación
del vector activo V3 (figura 5.2(b)), la corriente circula por el diodo del SWA1.
Posteriormente, se aplica el vector activo V2 (figura 5.3(a)), donde la corriente
circula por el transistor del SWA1. Finalmente, cuando se aplica el vector nulo
V7∗ (figura 5.3(b)), la corriente circula por el dispositivo SWY y los diodos del
puente rectificador Y (DY A1 para la fase A). En este caso, la secuencia se repite
en espejo y periódicamente hasta un cambio de sector de la modulación.

La clave del funcionamiento del convertidor ZVR-D2 durante estos estados reside
en los interruptores de desacoplamiento y los diodos de clamping (figura 5.5). Los
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Figura 5.4: Corrientes y tensiones de los dispositivos conectados a la fase A del
convertidor ZVR-D2 durante la aplicación de la secuencia de vectores del sector 2
de la técnica SV-PWM (ĺınea discontinua roja - corriente fase A).
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(b) Corriente y tensión del SWX (figura 5.2(a)).
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(c) Corriente y tensión del SWY (figura 5.3(b)).
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Figura 5.5: Corrientes y tensiones de los switches de desacoplamiento y los diodos
de clamping durante la aplicación de la secuencia de vectores del sector 2 de la
técnica SV-PWM (ĺınea discontinua roja - corriente fase A).
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switches SWX y SWY únicamente se activan durante la aplicación de los vectores
nulos y, en estos intervalos, el switch correspondiente lleva la corriente de una de
las fases, la cual equivale a la suma de las dos fases restantes. En el caso de las
figuras 5.5(b) y 5.5(c), se observa cómo la corriente que circula por estos switches
no corresponde a la de la fase A, sino a la de la fase C (suma de las fases A y
B). Por su parte, los diodos de clamping D1 y D2 únicamente fijan la tensión a
los switches de desacoplamiento durante los mismos vectores nulos. El resto del
tiempo, estos diodos bloquean la tensión VDC/3. Además, al estar en antiserie con
los diodos de los puentes rectificadores, se impide el paso de la corriente por estos
dispositivos (figuras 5.5(d)-5.5(e)).

5.2.2.2 Distribución de las pérdidas de potencia

Las pérdidas de potencia del convertidor dependen principalmente de las carac-
teŕısticas del semiconductor empleado, diferenciándose, además, entre conduc-
ción y conmutación. Por lo tanto, dado que en función del dispositivo utilizado
las pérdidas de potencia serán mayores o menores, para llevar a cabo el análisis
comparativo descrito en este caṕıtulo se han seleccionado como semiconductores
de referencia el IGBT de silicio AUIRGPS4067D1 de International Rectifier y el
MOSFET de carburo de silicio SCTW100N65G2AG de STMicroelectronics, en
adelante denominados como AUIR y SCT, respectivamente. El motivo de selec-
cionar estos semiconductores de potencia para realizar las simulaciones es que los
dispositivos que utilizan los veh́ıculos Model S o Model 3 de Tesla en sus inver-
sores (caṕıtulo 1) se basan en estas tecnoloǵıas. Además, ambos semiconductores
están certificados para la industria de la automoción, lo cual hace que este análi-
sis sea realista y adquiera relevancia. La diferencia entre ambos semiconductores
es que el dispositivo AUIR es un IGBT de silicio con un diodo en antiparalelo
también de silicio, mientras que el dispositivo SCT es un MOSFET con un body
diode ı́ntrinseco en antiparalelo, ambos de carburo de silicio. Las principales ca-
racteŕısticas del AUIR y el SCT se muestran en la tabla 5.2. Del mismo modo,
conviene recordar que el procedimiento seguido para modelar los dispositivos se
detalla en el anexo B.

Analizando la información proporcionada por los fabricantes en sus datasheets,
en general, y para un mismo punto de operación, el AUIR presenta menores
pérdidas de conducción debido a la menor cáıda de tensión en conducción. Por el
contrario, el SCT tiene pérdidas de conmutación muy reducidas en comparación
con el AUIR (tabla 5.2), como ocurre en prácticamente todos los dispositivos de
carburo de silicio frente a la tecnoloǵıa de silicio. Dichas caracteŕısticas se reflejan
en las pérdidas de potencia de los convertidores VSI y ZVR-D2.

Para comparar las diferencias entre ambos convertidores, la figura 5.6 muestra
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Figura 5.6: Incremento de las pérdidas de potencia de conducción, conmutación y
totales cuando se compara el convertidor ZVR-D2 con el VSI convencional.

el incremento de pérdidas (en conducción, conmutación y totales) que tiene el
convertidor ZVR-D2 respecto al VSI, tanto con el dispositivo AUIR como con el
SCT, y en función del ı́ndice de modulación. Por otro lado, la tabla 5.4 muestra,
detalladamente, la distribución de pérdidas en cada semiconductor de potencia
para ambos convertidores. A partir de los datos obtenidos, se extraen las siguien-
tes conclusiones.

1. En términos generales, y para las dos tecnoloǵıas de dispositivos semicon-
ductores, al reducir la CMV existe un incremento de pérdidas en el con-
vertidor ZVR-D2 respecto al convertidor VSI, tanto para las pérdidas de
conducción, como para las de conmutación (figura 5.6). Sin embargo, las
pérdidas del dispositivo SCT tienen un incremento menor. Por ejemplo,
para el punto de operación Ma = 0, 9, si se utilizan semiconductores de po-
tencia AUIR, las pérdidas totales del convertidor se incrementan de 198 W
a 278 W cuando se cambia del VSI al ZVR-D2 (tabla 5.4), lo que represen-
ta, aproximadamente, un incremento del 40 % en las pérdidas. En cambio,
si se utilizan dispositivos SCT, esta variación apenas representa un 18 %
(de 114 W a 134 W).

2. En el caso de las pérdidas de conducción, en ambos convertidores, y para
ı́ndices de modulación en amplitud elevados (lo cual corresponde al régi-
men de operación predominante en los veh́ıculos eléctricos), el incremen-
to de pérdidas en conducción es más pequeño, debido a que los tiempos
de aplicación de los vectores nulos son menores. En el caso particular del
convertidor ZVR-D2, el empleo de valores elevados de Ma hace que los
dispositivos adicionales entren menos en conducción y, por lo tanto, el in-
cremento de pérdidas de conducción entre ambos convertidores se reduce a
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Tabla 5.4: Distribución de pérdidas por dispositivo en función del modelo de per-
didas del dispositivo en las topoloǵıas VSI y ZVR-D2.

Modelo Distribución de pérdidas Pérdidas Porcentaje
de PcondQ PcondD PswQ PswD Totales cond. sw.
Pérdidas

Topoloǵıa Dispositivo
[W] [W] [W] [W] [W] [ %] [ %]

AUIR

VSI

SWx1 20,32 0,81 8,80 3,15 198,48 63,87 36,13
SWx - - - - - - -
Dxi - - - - - - -
Di - - - - - - -

TOTALES: 121,89 4,87 52,81 18,91 198,48 63,87 36,13

ZVR-D2

SWx1 18,71 0,15 7,72 1,23 166,85 67,82 32,18
SWx 5,19 - 27,09 - 64,55 16,07 83,93
Dxi - 0,66 - 3,23 46,70 16,93 83,07
Di - 0,00 - 0,00 0,00 - -

TOTALES: 122,63 8,82 100,49 46,17 278,09 47,27 52,73

ST

VSI
SWx1 15,46 1,69 1,83 0,00 113,89 90,37 9,63
SWx - - - - - - -
Dxi - - - - - - -
Di - - - - - - -

TOTALES: 92,77 10,16 10,97 0,00 113,89 90,37 9,63

ZVR-D2
SWx1 14,23 0,21 1,62 0,00 96,34 89,92 10,08
SWx 4,38 - 5,51 - 19,78 44,24 55,76
Dxi - 1,48 - 0,00 17,79 100,00 0,00
Di - 0,00 - 0,00 0,00 - -

TOTALES: 94,15 19,03 20,74 0,00 133,91 84,51 15,49

Notas de la tabla:
Las pérdidas en cada tipo de dispositivo se distribuyen de manera equitativa, es decir, el
SWA1, SWA1 o SWB1, por nombrar algunos, tienen pérdidas de potencia similares.
Considerando esto, los dispositivos se agrupan como:
• SWx1: representa cada switch 1 y su complementario de la fase x, siendo x={A, B, C}.
• SWx: representa cada switch x de desacoplamiento AC, siendo x={X, Y}.
• Dxi: representa cada diodo de los puentes, siendo x={X, Y} e i={A1, A2, B1, B2, C1, C2}.
• Di: representa los dos diodos de clamping, siendo éstos D1 y D2, respectivamente.

medida que aumenta Ma (figura 5.6). Por otro lado, cuando se trabaja en el
modo m (utilizando los dispositivos del hardware adicional), la topoloǵıa
ZVR-D2 tiene como desventaja que la corriente circula por cuatro semi-
conductores en lugar de tres (como ocurŕıa en el VSI). Esto hace que las
pérdidas de conducción aumenten, incluso cuando sean los diodos quienes
lleven la corriente (los cuales, por lo general, suelen tener menores pérdidas
de conducción). Sin embargo, si se utiliza el ZVR-D2 en lugar del VSI, las
pérdidas de conducción no suponen un incremento considerable a lo largo
de todo el rango lineal de la modulación cuando se emplean los dispositi-
vos SCT (aproximadamente un 22 %, como peor caso, para un Ma = 0, 1;
figura 5.6).

3. En lo referente a las pérdidas de conmutación, hay que recordar que, durante
la aplicación de los vectores nulos, se deben abrir todos los semiconductores
de potencia de la parte del inversor y, al mismo tiempo, conmutar los co-
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rrespondientes dispositivos del hardware adicional. Esto último incrementa
las pérdidas de conmutación del convertidor ZVR-D2 frente al VSI con-
vencional (figura 5.6, curvas verdes). Sin embargo, en valor absoluto, estas
pérdidas no representan una gran cantidad, lo cual se puede ver con mayor
detalle en los datos mostrados en la tabla 5.4. Por ejemplo, utilizando el
semiconductor AUIR, las pérdidas de conmutación del convertidor ZVR-D2
se incrementan frente a las del VSI, aproximadamente, desde 72 W hasta
147 W (un incremento de 75 W). En cambio, si se emplea el semiconductor
SCT de SiC, esta cifra se reduce aún más, desde 11 W hasta 21 W, es de-
cir, tan solo un incremento de 10 W. A partir de estos datos se demuestra
que, reemplazando los dispositivos AUIR por dispositivos SCT, se pueden
reducir las pérdidas de conmutación, aproximadamente, en un 85 % (para
ese punto de operación y utilizando la información proporcionada por los
fabricantes en sus datasheets).

4. Por último, y en lo referente al reparto de las pérdidas de potencia entre los
semiconductores, cuando se utilizan dispositivos AUIR, la contribución de
pérdidas de potencia se reparte más equitativamente entre los reǵımenes de
conducción y conmutación (un 64 % en conducción y 36 % en conmutación
para el VSI, y un 47 % en conducción y 53 % en conmutación para el ZVR-
D2; tabla 5.4). En cambio, si se utilizan dispositivos SCT, la mayor contri-
bución de pérdidas corresponde al régimen de conducción (90 % para el VSI
y 85 % para el ZVR-D2). Sin embargo, a pesar de que en el SiC el reparto
no sea equitativo, la reducción de pérdidas es más significativa debido a las
menores pérdidas de conmutación. Por otro lado, e independientemente del
semiconductor de potencia empleado (ST o AUIR), las pérdidas totales en
los dispositivos de la parte del inversor (SWx1) se reducen de la topoloǵıa
VSI a la ZVR-D2, aproximadamente, en un 15 % (tabla 5.4). Esto es muy
beneficioso en términos de fiabilidad, ya que una disipación de pérdidas
menor hace que los semiconductores se calienten menos, extendiendo aśı su
tiempo de vida. Además, las pérdidas totales de los dispositivos adiciona-
les (SWx) no superan las de los dispositivos del inversor (SWx1), incluso
aunque incrementen las pérdidas de conmutación.

A partir de estas conclusiones, dado que las pérdidas totales del convertidor se re-
ducen considerablemente cuando se utilizan dispositivos SCT frente a los AUIR,
se puede afirmar que, con la selección de un semiconductor de potencia más con-
veniente, podŕıan no existir excesivas diferencias, en términos de eficiencia, al
cambiar de un VSI al convertidor ZVR-D2 propuesto. De hecho, si se elige un
dispositivo con una cáıda de tensión en conducción menor que el SCT, los resulta-
dos podŕıan mejorarse. Por otro lado, el hecho de poder redistribuir las pérdidas
entre los semiconductores, hace que cada uno de éstos se caliente menos, resultan-
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do beneficioso en términos de fiabilidad. En este sentido, y para profundizar aun
más en el análisis del convertidor, a continuación se analiza el comportamiento
térmico de los dispositivos anteriormente descritos.

5.2.2.3 Comportamiento térmico de los dispositivos

En el anexo B se muestran en mayor detalle los conceptos que se han considerado
para modelar térmicamente los dispositivos semiconductores. En el análisis que
se expone a continuación, con el objetivo de comparar como difiere el calenta-
miento entre los dispositivos de la topoloǵıa ZVR-D2, se ha seleccionado como
semiconductor de referencia el SCT. En dicho análisis, se ha utilizado una tempe-
ratura de encapsulado constante Tc = 80oC para que, de esa forma, únicamente
se aprecie la dinámica de temperatura de la unión de los dispositivos (Tj), sin
tener en cuenta otros aspectos externos como el coldplate.

Cuando se compara la temperatura de los semiconductores de potencia de un VSI
con los equivalentes en el ZVR-D2, los resultados son muy similares. Sin embargo,
teniendo en cuenta que los dispositivos adicionales funcionan únicamente durante
la aplicación de los vectores nulos, éstos alcanzan una temperatura menor que el
resto de interruptores. Esto se muestra en la figura 5.7, donde la temperatura del
dispositivo SWX es inferior a la del MOSFET del SWA1. Análogamente, el dis-
positivo SWY se comporta de una forma similar al SWX , y el resto de MOSFETs
de la parte del inversor también tienen una curva semejante a la del MOSFET
del dispositivo SWA1. Además, se puede ver que los MOSFETs que componen el
inversor VSI tradicional tienen mayores variaciones de temperatura que los semi-
conductores SWX y SWY . Por su parte, los diodos alcanzan temperaturas más
bajas que los MOSFETs y, además, los diodos del VSI apenas tienen variaciones
en su temperatura (permanecen prácticamente constantes en Tc = 80oC).
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Figura 5.7: Dinámica de la temperatura de los distintos tipos de dispositivos que
incorpora el convertidor ZVR-D2.
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5.3 Influencia de la técnica de modulación selec-
cionada en el convertidor ZVR-D2 propuesto

Con todos los datos anteriores se demuestra que, en lo referente al calentamien-
to de los dispositivos, añadir hardware adicional al VSI no resulta perjudicial,
sino ventajoso. Sin embargo, todos los resultados, tanto en términos de corrien-
tes y tensiones, como en pérdidas de potencia o temperatura, se han analizado
únicamente para una misma técnica de modulación. Por lo tanto, es interesante
realizar otra serie de simulaciones que permitan comparar y cuantificar las ven-
tajas y desventajas de una técnica de modulación frente a otras. Para ello, se ha
elegido el dispositivo SCT como semiconductor de referencia, ya que, en términos
generales, permite obtener las mejores prestaciones en el convertidor de potencia
ZVR-D2.

5.3.1 Evaluación de técnicas de modulación en puntos de
operación estáticos

Para evaluar la influencia de una determinada técnica de modulación en la topo-
loǵıa ZVR-D2, además de la técnica SV-PWM, se han considerado las técnicas D-
PWM, MD-PWM, AZS-PWM, NS-PWM, RS-PWM y CCMV-PWM, revisadas
en el caṕıtulo 4. Como punto de partida, la tabla 5.5 muestra el aprovechamiento
del rango lineal para todas estas técnicas de modulación si se escalan respecto
a la técnica S-PWM o SV-PWM. En esta tesis se ha tomado como referencia la
técnica SV-PWM para que Ma ∈ [0, 1]. Por otro lado, la tabla 5.6 resume los
resultados obtenidos en el punto de operación definido en la tabla 5.2 cuando se

Tabla 5.5: Rangos lineales de las distintas técnicas de modulación analizadas en
función de si se escalan respecto a S-PWM o SV-PWM.

Técnica Vector de Rango lineal aprovechable Rango lineal aprovechable
de referencia (escala S-PWM) (escala SV-PWM)

modulación máximo Valor [ %] Valor [ %]

S-PWM VDC/2 1 100
√
3/2 86,6

SV-PWM VDC/
√
3 2/

√
3 115,47 1 100

D-PWM VDC/
√
3 2/

√
3 115,47 1 100

MD-PWM VDC/
√
3 2/

√
3 115,47 1 100

AZS-PWM VDC/
√
3 2/

√
3 115,47 1 100

RS-PWM(a) VDC/3 2/3 66,67
√
3/3 57,74

NS-PWM VDC/
√
3 2/

√
3− 4

√
3/9 38,49 1− 2/3 33,33

CCMV-PWM VDC/3 2/3 66,67
√
3/3 57,74

Notas de la tabla:
(a) RS-PWM tiene un vector de referencia mı́nimo de 2

√
3VDC/9.
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Tabla 5.6: Resumen de los resultados obtenidos para la topoloǵıa ZVR-D2 con
varias técnicas de modulación para Ma = 0,6.

RL ∆vDC ∆iDC ∆iout THDi η vCMfomModulación
- [Vpp] [Arms] [App] [ %] [ %] -

SV-PWM 0–1 0,37 11,81 3,74 2,43 99,10 0,64
SV-PWM m 0–1 0,37 11,81 3,74 2,43 98,76 0,31
D-PWM 0–1 0,42 8,61 5,37 4,20 99,16 0,50
D-PWM m 0–1 0,42 8,61 5,37 4,20 98,86 0,31
MD-PWM 0–1 0,42 8,61 5,37 4,20 99,14 0,60
MD-PWM m 0–1 0,42 8,61 5,37 4,20 98,86 0,35
AZS-PWM 0–1 0,58 12,21 8,49 7,09 99,10 0,39
RS-PWM(b) 0–0,57 0,58 11,34 8,49 6,76 99,09 0,12
NS-PWM(a) 0,67–1 0,43 5,78 8,44 7,43 99,17 0,35
CCMV-PWM(b) 0–0,57 0,50 7,81 9,92 6,72 99,15 0,45
CCMV-PWM m (b) 0–0,57 0,50 7,81 9,92 6,72 99,00 0,12

Notas de la tabla:
(a) Los resultados se obtienen con el convertidor entrando ligeramente en sobremodulación,
ya que el ı́ndice de modulación de 0,6 es menor que 0,67.
(b) Los resultados se obtienen con el convertidor entrando ligeramente en sobremodulación,
ya que el ı́ndice de modulación de 0,6 es mayor que 0,57.

utilizan cada una de estas estrategias de modulación. Concretamente, se mues-
tran los resultados de varias variables (CMV, rizado de tensión y corriente, etc.)
que definen la calidad de una modulación frente a las demás. A continuación, se
explica detalladamente la influencia de todas ellas.

5.3.1.1 Rizado de la tensión y la corriente del bus DC

Como se ha mencionado previamente (caṕıtulo 1), en cualquier inversor con-
trolado por alguna técnica PWM se requiere uno o varios condensadores para
estabilizar y filtrar la tensión del bus DC. En este sentido, para elegir estos
elementos cŕıticos se debe considerar cuál es el rizado máximo de tensión y de
corriente que éstos pueden tolerar. Para ello, en [371] se ha realizado un estudio
detallado de cómo afectan unas condiciones de operación determinadas (́ındice
de modulación en amplitud (Ma), amplitud máxima de la corriente a la salida
(I0), etc.) en el rizado de la tensión y la corriente del condensador del bus DC
para un convertidor VSI convencional controlado con la técnica de modulación
SV-PWM. Tomando este trabajo como referencia, a continuación se compara el
rizado de la corriente y la tensión para las técnicas de modulación seleccionadas
a través de estos elementos reactivos tan relevantes.

En primer lugar, si se considera que las corrientes de carga están completamente
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equilibradas y que la tensión de la fuente (VDC) es estable (constante), se puede
afirmar que el rizado de la tensión del bus DC (∆vDC) depende, principalmente,
de: (i) la posición del vector de referencia (que a su vez depende de la frecuencia
de la señal de tensión fundamental (θ = 2πfmt)); (ii) el ı́ndice de modulación en
amplitud (Ma); (iii) el ángulo del factor de potencia (ϕ); (iv) la amplitud de la
corriente en la carga (I0); (v) la frecuencia de conmutación de los semiconductores
(fsw); y (vi) la capacidad del condensador (CDC) [371]. La dependencia de estas
variables viene dada por:

∆vDC =
I0

CDCfsw
rpp(Ma, θ, ϕ), (5.3)

siendo rpp el rizado normalizado de la tensión del bus DC (sin la dependencia de
I0, fsw y CDC) [371]. La relación con estos últimos parámetros es lineal, ya que
a mayor I0 mayor rizado de tensión en el condensador. Por el contrario, a mayor
fsw y CDC menor es el rizado de tensión del condensador.

Si se simula el convertidor ZVR-D2 aplicando las distintas técnicas de modula-
ción, se puede ver la influencia de cada técnica en ∆vDC (figura 5.8). Para ello,
se ha utilizado un bus de 700 µF (constituido por tres condensadores en serie
con la misma capacidad). En primer lugar, considerando que ϕ es fija, tal y como
ocurre en el punto de operación de la tabla 5.2 (Rload=3 Ω y Lload=1 mH), se
demuestra que, a mayor fsw, menor es ∆vDC (figura 5.8(a)). Por el contrario, si
Ma aumenta, mayor es ∆vDC (figura 5.8(b)). En segundo lugar, si ϕ es variable
(es decir, si lo son Rload y Lload) y se mantienen constantes el resto de parámetros
(por ejemplo, con I0 = 25 A fsw = 10 kHz, Ma = 0, 4 y fm = 50 Hz) se puede
ver que la dependencia de ϕ con ∆vDC no es tan significativa (figura 5.8(c)).

En lo que se refiere a la corriente que entra al inversor, ésta se caracteriza por
tener tres componentes: una señal continua, un rizado de alta frecuencia y un
rizado de baja frecuencia. En general, cuando la carga está equilibrada, el riza-
do de baja frecuencia se puede despreciar. Por el contrario, para proporcionar
la corriente necesaria al inversor (en función del estado de conmutación de los
semiconductores), el condensador del bus DC debe filtrar la componente de alta
frecuencia. Por lo tanto, la corriente de entrada al inversor se puede simplificar
como:

iDC(t) = IDC + ∆iDC(t), (5.4)

donde ∆iDC es la corriente que circula por los condensadores, la cual también
depende de los mismos parámetros que ∆vDC .

Nuevamente, si se analiza el rizado de la corriente ∆iDC para todas las técnicas
de modulación (figura 5.9), se puede ver que éste aumenta al incrementar fsw
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Figura 5.8: Rizado de la tensión de los condensadores del bus DC del convertidor
ZVR-D2 para las técnicas de modulación analizadas.

(figura 5.9(a)). Al contrario que ∆vDC , que es inversamente proporcional (figu-
ra 5.8(a)). Del mismo modo, al aumentar Ma, se incrementa ∆iDC , excepto para
ı́ndices de modulación muy altos (figura 5.9(b)). Por último, si cambia ϕ, y al
igual que ocurre con ∆vDC , ∆iDC no presenta grandes variaciones (figura 5.9(c)).

En cualquier caso, se puede concluir que los resultados obtenidos para ∆vDC son
muy similares para todas las técnicas de modulación. Sin embargo, los peores
resultados son para RS-PWM y AZS-PWM (mayor rizado), mientras que SV-
PWM presenta los mejores resultados. Por el contrario, en lo referente a ∆iDC ,
tanto las técnicas discontinuas como NS-PWM y CCMV-PWM (que también
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Figura 5.9: Rizado de la corriente de los condensadores del bus DC del convertidor
ZVR-D2 para las técnicas de modulación analizadas.

pueden considerarse discontinuas), son las que ofrecen los mejores resultados,
siendo nuevamente RS-PWM y AZS-PWM las peores alternativas. A modo de
resumen, en la tabla 5.6 se indican los resultados de estas técnicas para el punto
de operación de la tabla 5.2.

5.3.1.2 Calidad de la corriente a la salida del inversor

Desde el punto de vista de la salida del inversor, hay que destacar que cada
secuencia de conmutación de los semiconductores de potencia viene acompañada
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Figura 5.10: Error producido al generar la tensión de referencia mediante los vec-
tores de tensión disponibles en SV-PWM.

de una tensión de salida “discreta” (vector de tensión). Sin embargo, dado que
únicamente se pueden aplicar seis vectores activos de tensión y dos vectores nulos,
estos vectores se combinan durante un ciclo de trabajo determinado para formar
el vector de tensión de referencia requerido. Durante este proceso, se producen
distintos errores de tensión que se obtienen como la diferencia entre el vector
de referencia y cada uno de los vectores aplicados (figura 5.10). En este sentido,
dado que la elección de qué vectores, en qué orden, y durante cuánto tiempo se
aplican éstos para sintetizar la tensión de referencia es inherente a la técnica de
modulación, los errores generados también dependen de la técnica de modulación
utilizada.

El error de tensión que produce un vector asociado a una técnica de modulación
deriva en un error en la corriente que genera el inversor a su salida, lo cual se
traduce en un rizado de corriente que perjudica la calidad de ésta y produce pérdi-
das de potencia adicionales en el motor eléctrico. Por lo tanto, lo que idealmente
debiera ser una señal puramente sinusoidal se convierte en una señal compuesta
por una serie de armónicos múltiplos enteros de la frecuencia fundamental a la
que opera el convertidor, los cuales afectan negativamente a los motores. Por un
lado, los armónicos reducen la eficiencia del motor, debido al incremento de las
pérdidas de potencia. Por otro lado, estas pérdidas se manifiestan como calor que
degrada el aislamiento del devanado, hace que la grasa de los rodamientos pierda
lubricidad y, en general, reduce la vida útil del motor.

Considerando lo anterior, para medir la “calidad” de la corriente a la salida se
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Figura 5.11: Rizado de la corriente a la salida del convertidor ZVR-D2 para las
técnicas de modulación analizadas.

van a medir dos indicadores distintos relacionados con su forma de onda: el rizado
de la corriente (∆iout) y la distorsión armónica total (THDi). Estos parámetros
dependen principalmente de la técnica de modulación utilizada, del ı́ndice de
modulación en frecuencia (Mf ) y en amplitud (Ma) y de la propia carga (Rload
y Lload).

El rizado de la corriente en la carga se ha analizado en profundidad para la técnica
SV-PWM aplicada al VSI convencional en [372]. Dicho parámetro se representa
por:

∆iout =
VDC

2Lloadfsw
wpp(Ma, θ), (5.5)

siendo wpp un valor normalizado de ∆iout. Del mismo modo, se indica que para
SV-PWM el rizado máximo se puede aproximar mediante:

∆iout,max =
VDC

2
√

3Lloadfsw
Ma. (5.6)

Sin embargo, esta última simplificación no se puede aplicar para otro tipo de
modulaciones. De hecho, dado que ∆iout depende de cómo se sintetiza el vector
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Figura 5.12: Ejemplo de distorsión de la corriente en la carga cuando se acercan
los armónicos de la frecuencia de conmutación a la componente fundamental.

de referencia para una técnica de modulación determinada, la variación de este
parámetro respecto a Ma es distinta en función de cada técnica de modulación
(figuras 5.11(a)). No obstante, lo que śı se puede observar es que, cuando Ma

aumenta, para la técnica SV-PWM ∆iout también lo hace, coincidiendo con (5.6).
Por otro lado, en lo referente a la dependencia con fsw, la figura 5.11(b) muestra
que, en general, todas las técnicas de modulación disminuyen ∆iout al aumentar
fsw, por lo que (5.5) también se cumple.

En lo referente a la THDi, tal y como se ha indicado previamente, cuando la
frecuencia fundamental de las tensiones sintetizadas por el convertidor en el
bobinado del motor se acerca a las componentes armónicas producidas por la
conmutación de los dispositivos, la distorsión armónica de la corriente aumenta
considerablemente. Es decir, si los dispositivos conmutan a una fsw cercana a fm,
las señales sinusoidales se distorsionan en gran medida. La figura 5.12 muestra,
a modo de ejemplo, los armónicos que aparecen en el VSI convencional contro-
lado con SV-PWM cuando esto ocurre. Asimismo, la figura 5.13(b) muestra la
dependencia de la THDi con respecto a fsw para cada una de las técnicas de mo-
dulación analizadas para Ma = 0, 4. Analizando los datos de la figura, se puede
ver como la tendencia de la THDi es inversamente proporcional a fsw para todas
las técnicas de modulación (la componente fundamental de fsw se aleja de la de
fm). Por otro lado, como al aumentar Ma el error producido por la modulación
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Figura 5.13: Distorsión armónica total de la corriente de salida en el convertidor
ZVR-D2 para las técnicas de modulación analizadas.

al sintetizar el vector de referencia es menor (figura 5.10(a) vs. figura 5.10(b)), la
THDi también se reduce respecto a Ma para todas las técnicas de modulación
analizadas (figura 5.13(a)).

En lo que respecta a qué modulación es la mejor alternativa, si se analiza ∆iout,
SV-PWM representa el mejor caso y AZS-PWM, RS-PWM y CCMV-PWM los
peores. Del mismo modo, si se considera THDi, SV-PWM es, nuevamente, la
técnica de modulación que obtiene los mejores resultados. Asimismo, las técnicas
cuyo objetivo es la reducción de la CMV obtienen, de nuevo, los peores resultados.

5.3.1.3 Pérdidas de potencia y eficiencia del convertidor

Las pérdidas de potencia y la eficiencia del convertidor tienen, como se ha visto en
la sección 5.2.2.2, relación directa con el tipo de semiconductor utilizado. En este
sentido, conviene recordar que para este análisis se ha seleccionado el dispositivo
SCT debido a sus reducidas pérdidas de conmutación. Por otro lado, y como se ha
indicado previamente, en el anexo B se explica detalladamente como se modelan
dichas pérdidas de potencia y la temperatura de los semiconductores de potencia.
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Figura 5.14: Eficiencia del convertidor ZVR-D2 para las técnicas de modulación
analizadas.

Cuando se simula el comportamiento de la eficiencia del convertidor para ca-
da una de las técnicas de modulación seleccionadas, se puede ver que, cuando
el ı́ndice de modulación aumenta, la eficiencia del convertidor también lo hace
(figura 5.14(a)). Por otro lado, si se mantiene Ma fijo y se vaŕıa fsw, se puede
observar que la eficiencia disminuye debido al aumento de las pérdidas de con-
mutación (figuras 5.14(b) y 5.14(c)). En lo que a la distribución entre pérdidas
de conducción y de conmutación se refiere, las primeras son mucho más signifi-
cativas debido al tipo de dispositivo escogido (figura 5.15). Además, las pérdidas
de conducción no presentan prácticamente variaciones de más de 20 W para el
punto de operación analizado (figura 5.15(a)), siendo similares todas las técnicas
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Figura 5.15: Pérdidas de conducción y conmutación del convertidor ZVR-D2 para
las técnicas de modulación analizadas.

en lo que respecta a la conducción. Por el contrario, las pérdidas de conmuta-
ción vaŕıan significativamente para las distintas técnicas de modulación. A partir
de los datos obtenidos se puede apreciar que aquellas técnicas que funcionan en
modo m incrementan las pérdidas de conmutación (figura 5.15(b)). En cam-
bio, las técnicas discontinuas, junto con NS-PWM y CCMV-PWM, son las que
presentan los mejores resultados, aunque, nuevamente, en este tipo de pérdidas
tampoco se aprecian variaciones superiores a 20 W (figura 5.15(b)) debido al tipo
de dispositivo escogido y al punto de operación simulado.

De este análisis se puede concluir que, desde el punto de vista de la eficiencia,
si se escoge un dispositivo apropiado que permita reducir significativamente las
pérdidas de potencia, se puede utilizar el inversor ZVR-D2 sin disminuir excesi-
vamente la eficiencia de su predecesor, el VSI. Asimismo, se ha demostrado que
las técnicas de modulación D-PWM, MD-PWM, CCMV-PWM y NS-PWM son
las que ofrecen los mejores resultados en términos de eficiencia.
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5.3.1.4 Tensión de modo común

En lo que respecta a la CMV, se puede afirmar que, independientemente de la
técnica de modulación, mediante la topoloǵıa propuesta se logra reducir la CMV
frente al VSI tradicional controlado por SV-PWM (figura 5.16). Observando las
formas de onda se verifica cómo las técnicas de la familia RCMV-PWM (figu-
ras 5.16(c), (d) y (e))) mejoran la CMV debido a que no se utilizan los vectores
nulos. Sin embargo, dado que la función principal de la topoloǵıa ZVR-D2 es
eliminar la aplicación de dichos vectores, por lo general, no tiene sentido utili-
zar técnicas de modulación que también eviten el uso de estos vectores, ya que
con un VSI se obtienen los mismos resultados. Del mismo modo, la aplicación
de técnicas de modulación discontinuas y la técnica CCMV-PWM mejoran la
CMV de la topoloǵıa ZVR-D2 frente al VSI tradicional (figuras 5.16(f) y (h))),
pero no explotan todo el potencial de la topoloǵıa ZVR-D2. Para hacer uso de
los grados adicionales del convertidor se requiere funcionar en modo m . En este
caso, cuando todos los dispositivos de la parte del inversor se abren, y se encien-
den los semiconductores de los puentes rectificadores (tiempo de aplicación de
los vectores nulos), la CMV se reduce aún más, estando acotada entre −VDC/6
y VDC/6 para las técnicas discontinuas (figuras 5.16(g) y (i))), e incluso siendo
completamente constante para la técnica CCMV-PWM (figura 5.16(k)).

Además de observar la forma de onda de la CMV, es interesante utilizar indica-
dores de calidad que permitan cuantificar que patrón de CMV es mejor. En este
caso, en lugar de definirse de forma teórica (caṕıtulo 2), las siguientes figuras de
mérito de la CMV se han obtenido mediante simulación a lo largo de un periodo
de la señal fundamental de referencia (1/fm):

1. ∆Pavg
- Valor medio de ∆P .

2. ∆Savg
- Valor medio de ∆S .

3. NLavg - Valor medio de NL.

4. NTavg
- Valor medio de NT .

5. |vCMavg | - Valor medio de la CMV normalizado a VDC (en valor absoluto).

6. vCMrms
- Valor eficaz de la CMV normalizado a VDC.

Las figuras 5.17 y 5.18 muestran mediante gráficas estos parámetros para cada
una de las técnicas de modulación en todo su rango lineal. Hay que destacar que
algunos de estos parámetros pueden variar en función del ı́ndice de modulación
debido a los tiempos de aplicación de los vectores nulos. En aquellas técnicas que
se de esta situación el parámetro correspondiente se ha promediado para todo
su rango lineal. Por el contrario, todas las técnicas que evitan utilizar vectores
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de modulación analizadas para Ma = 0,6.
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(b) SV-PWM m .
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(c) D-PWM.
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(d) D-PWM m .
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(e) MD-PWM.
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(f) MD-PWM m .

∗ Resultados obtenidos promediando los valores en todo el RL.

Figura 5.17: Figuras de mérito de la CMV obtenidas mediante simulación sobre la
topoloǵıa ZVR-D2 para las técnicas de modulación analizadas (1).

nulos, ya sea por la propia modulación (RCMV-PW) o por los beneficios de la
topoloǵıa ZVR-D2, mantienen todas las figuras de mérito constantes en todo el
rango lineal.

Si se consideran como valores máximos los mostrados en las figuras 5.17 y 5.18
(∆Pavg = 1, ∆Savg = 2/3, NLavg = 4, NTavg = 8, |vCMavg | = 2/3 y vCMrms = 2/3),
y se normalizan todas las figuras de mérito de cada modulación a estos valores,
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(a) AZS-PWM.
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(b) NS-PWM.
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(c) RS-PWM.
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(d) CCMV-PWM.
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(e) CCMV-PWM m .

∗ Resultados obtenidos promediando los valores en todo el RL.

Figura 5.18: Figuras de mérito de la CMV obtenidas mediante simulación sobre la
topoloǵıa ZVR-D2 para las técnicas de modulación analizadas (2).

se puede utilizar un método de factores ponderados en el que el peso de cada
figura de mérito sea el mismo. De esa forma, se puede obtener la figura de mérito
“general” (vCMfom

) que define, la calidad de una forma de onda de la CMV para
una determinada técnica de modulación. Esto se consigue utilizando:

vCMfom
=

1

6

[
∆Pavg

1
+

∆Savg

2/3
+
NLavg

4
+
NTavg

8
+
|vCMavg |

2/3
+
vCMrms

2/3

]
(5.7)
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En la tabla 5.6 se muestra vCMfom
para el punto de operación y las condiciones de

simulación que se definen en la tabla 5.2. A partir de todos estos datos se puede
afirmar que las mejores técnicas de modulación en términos de CMV son las que
logran una CMV constante (RS-PWM y CCMV m ). El resto de técnicas que

funcionan en modo m o pertenecen a la familia RCMV-PWM también permiten
reducir la CMV, aunque en menor medida. Por último, las que se pueden utilizar
de la misma forma en un VSI convencional, por lo general, no son interesantes
desde el punto de vista de la reducción de la CMV. En cualquier caso, se puede
apreciar que la técnica SV-PWM convencional (forma de onda t́ıpica de un VSI)
representa la peor alternativa y, por lo tanto, buscar una solución adicional resulta
de gran interés.

Dicho esto, en la siguiente sección se analiza, de forma global, y considerando
todos los parámetros vistos en esta sección, cual es la técnica de modulación más
beneficiosa para ser utilizada en el convertidor ZVR-D2.

5.3.2 Nueva técnica de modulación HCCMV-PWM para
el convertidor ZVR-D2

En términos generales, se puede afirmar que las técnicas de modulación RCMV-
PWM no explotan las posibilidades de la topoloǵıa ZVR-D2. Éstas se podŕıan
seguir implementando en el VSI, en lugar de incorporar el hardware adicional
del convertidor ZVR-D2, y los resultados obtenidos seŕıan los mismos. Además,
por lo general, este tipo de técnicas empeoran el rizado de la corriente (∆iDC)
y la tensión (∆vDC) en el bus DC, aśı como el rizado de la corriente a la salida
(∆iout) y la distorsión armónica THDi. La excepción es la técnica NS-PWM.
Sin embargo, el rango lineal de esta técnica es muy reducido. Teniendo en cuenta
todo esto, conviene explorar otras alternativas entre las opciones disponibles para
proponer su uso en el convertidor ZVR-D2.

Las técnicas discontinuas son técnicas beneficiosas desde el punto de vista de
la eficiencia. Aunque estas técnicas no logran las prestaciones de la técnica SV-
PWM en términos de la THDi y los rizados de la corriente y la tensión, éstas
reducen considerablemente las pérdidas de conmutación. Además, como se ha
visto en la sección 5.3.1.4, estas técnicas también permiten reducir la CMV frente
a la SV-PWM, aunque no son las mejores opciones para ello. Entre éstas, la
técnica D-PWM permite mejorar los resultados de la CMV (vCMfom

) frente a
la técnica MD-PWM en el convertidor ZVR-D2, ya que se reduce el número
de conmutaciones en los sectores pares de 4 a 2 (figura 5.19). Por otro lado,
aunque la técnica CCMV-PWM reduce su rango lineal, permite reducir la CMV
y aumentar la eficiencia. Además, si en esta técnica se funciona en modo m , se
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Figura 5.19: Patrón de conmutación y CMV en los sectores 1 y 2 de las técnicas
D-PWM y MD-PWM para las topoloǵıas VSI y ZVR-D2.

obtienen los mejores resultados de CMV y, aunque se empeoran otros parámetros,
en términos generales se consigue un buen equilibrio entre todas las prestaciones
del convertidor. Por todo ello, se concluye que las técnicas D-PWM y CCMV-
PWM son las más adecuadas para el ZVR-D2, ya que se logra un buen balance
en su globalidad.

La estrategia de modulación h́ıbrida que se propone en esta tesis, denominada
“HCCMV-PWM”, combina la aplicación de las técnicas de modulación CCMV-
PWM y D-PWM. Al utilizar la técnica CCMV-PWM, la CMV se mantiene cons-
tante, ya que únicamente se utilizan los vectores activos del plano αβ con el
mismo nivel de CMV con valor −VDC/6 o VDC/6 (vectores pares o impares) y el
vector nulo correspondiente (V7∗ cuando se aplican vectores pares y V0∗ cuando
se aplican vectores impares, tabla 4.1). Sin embargo, la técnica CCMV-PWM tie-
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Figura 5.20: Espacio vectorial de la técnica de modulación HCCMV-PWM.

ne sus limitaciones. Al aplicarla, únicamente se pueden sintetizar los vectores de
tensión de referencia incluidos dentro de los triángulos equiláteros (diferenciados
para los casos en los que se utilizan exclusivamente vectores pares o impares) que
tienen como vértices los extremos de los vectores activos aplicados (figura 5.20).
Sin embargo, no es posible utilizar esta técnica en la parte exterior del triángulo
sin entrar en sobremodulación, por lo que, para extender el rango lineal, es ne-
cesario combinarla con otra técnica de modulación. Para ello, en este trabajo se
propone utilizar la técnica D-PWM, ya que, a diferencia de la técnica SV-PWM,
ésta únicamente utiliza un vector nulo por periodo de modulación. De este modo,
se consigue el mismo rango lineal que con SV-PWM, pero se evita que una de las
fases conmute, reduciendo aśı las pérdidas de conmutación.

En la figura 5.20 se muestra, a modo de resumen, el rango de operación de cada
una de las técnicas que componen la modulación HCCMV-PWM, utilizándose
CCMV-PWM con vectores pares activos y D-PWM en el resto del rango lineal.
Gracias a los grados de libertad adicionales de la topoloǵıa ZVR-D2, las combi-
naciones posibles para la técnica de modulación h́ıbrida son las siguientes:

1. CCMV-PWM + D-PWM,

2. CCMV-PWM m + D-PWM,

3. CCMV-PWM + D-PWM m ,

4. CCMV-PWM m + D-PWM m .

Cuando se utiliza el modo m , se penaliza la eficiencia, pero se logra una mayor

reducción de la CMV. En cambio, cuando no se utiliza el modo m , el conver-
tidor opera como un VSI tradicional priorizando la eficiencia pero agravando
más la CMV. En este sentido, en esta tesis doctoral se proponen dos variantes



206 Comparativa de inversores mediante simulación

de HCCMV-PWM. La primera, denominada HCCMV-PWM-a, combina CCMV-
PWM y D-PWM m , de esa forma, no se reduce la CMV todo lo posible, pero se
logran valores de eficiencia elevados. La segunda, denominada HCCMV-PWM-b,
combina CCMV-PWM m y D-PWM, reduciéndose la CMV en mayor medida a
costa de un ligero empeoramiento de la eficiencia en ı́ndices de modulación bajos.

5.4 Validación de las prestaciones del converti-
dor ZVR-D2 propuesto frente a varias alter-
nativas de conversión de enerǵıa

Una vez seleccionada la técnica de modulación (HCCMV-PWM), idónea para el
convertidor ZVR-D2, a continuación se va a comparar la arquitectura ZVR-D2
propuesta frente a otras topoloǵıas de conversión. Primero, en igualdad de con-
diciones, es decir, con la misma técnica de modulación y, después, frente a otras
combinaciones de topoloǵıas de convertidor y técnicas de modulación existen-
tes en la literatura cient́ıfica, pero esta vez utilizando la técnica de modulación
HCCMV-PWM propuesta.

5.4.1 Comparativa 1: ZVRD-2 frente a otros inversores
trifásicos de dos niveles modulados con la técnica SV-
PWM

Para llevar a cabo el primer análisis, se han seleccionado las topoloǵıas H7, H7D1,
H8, H8D2, VSIZVR-D1 y ZVR-D2 vistas en el caṕıtulo 3. Dichas topoloǵıas se
han comparado aplicando la técnica de modulación SV-PWM, tomando el VSI
convencional como referencia, y controlando los semiconductores de potencia adi-
cionales de acuerdo con lo requerido en cada topoloǵıa para reducir la CMV (SV-
PWM o SV-PWM m ). Las condiciones de simulación aplicadas son las relativas
a los valores de la tabla 5.2. Además, para modelar las pérdidas de potencia,
nuevamente, se ha utilizado como semiconductor el SCT de SiC.

En primer lugar, debido a que se ha utilizado la misma técnica de modulación
(SV-PWM) para todas las topoloǵıas, el rizado de la tensión (∆vDC) y la corriente
del bus DC (∆iDC), el rizado de la corriente en la carga (∆iout) y la distorsión
armónica de esta última (THDi) son iguales para todos los convertidores. Esto
se debe a que los parámetros de los que dependen estos indicadores de calidad se
mantienen constantes para todos los convertidores. Por lo tanto, no tiene sentido
realizar una comparativa de cada uno de ellos.
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Figura 5.21: Eficiencia y distribución de las pérdidas de potencia para las topoloǵıas
analizadas.

En segundo lugar, y en lo que respecta a la eficiencia, la figura 5.21(a) muestra los
resultados de ésta para todas las topoloǵıas analizadas en función del ı́ndice de
modulación en amplitud3. Por otro lado, la figura 5.21(b) representa la distribu-
ción de las pérdidas de potencia, desglosándose entre conducción y conmutación,
y para el punto de operación con Ma=0,8. A partir de los resultados mostrados
en dichas figuras, y en consonancia con lo analizado en la sección 5.2.2, se de-
muestra que el convertidor VSI convencional es el que proporciona los mejores
resultados en cuanto a pérdidas de potencia se refiere. Del mismo modo, se pue-
de apreciar que las topoloǵıas de cada familia obtienen resultados similares en
lo que se refiere a la eficiencia del convertidor (H7 similar a H7D1, H8 similar
a H8D2 y VSIZVR-D1 similar al ZVR-D2). Para ı́ndices de modulación bajos
(Ma < 0, 5), las topoloǵıas con desacoplamiento DC son más ventajosas que las
que incluyen desacoplamiento AC. Por el contrario, para ı́ndices de modulación
altos (Ma > 0, 5), las topoloǵıas con desacoplamiento AC resultan más benefi-
ciosas (figura 5.21(a)), lo cual resulta más interesante desde el punto de vista
de su aplicación en el veh́ıculo eléctrico. Además, si se observa la distribución
de pérdidas en valores absolutos dentro de este rango de ı́ndices de modulación

3En este análisis se considera el modo de operación m para las topoloǵıas con desacoplamien-

to AC ya que, de lo contrario, se obtienen los mismos resultados que para el VSI convencional.
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Figura 5.22: CMV y su espectro para las topoloǵıas con desacoplamiento DC y AC
analizadas para Ma=0,6.
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Figura 5.23: Figura de mérito general para la reducción de la CMV (vCMfom
) en

las topoloǵıas de convertidor analizadas.

elevados (figura 5.21(b)), se puede ver que la diferencia en vatios del converti-
dor ZVR-D2 respecto al VSI, nuevamente, tampoco representa una diferencia
excesiva (apróximadamente 25 W). Por el contrario, las topoloǵıas con desaco-
plamiento DC incrementan en mayor medida las pérdidas de potencia, debido a
su disposición de semiconductores de potencia en serie.

En lo que respecta a la CMV, la figura 5.22 muestra la forma de onda de ésta y
su espectro armónico para todas las topoloǵıas de convertidor analizadas durante
un peŕıodo de conmutación y para Ma = 0, 6. Por su parte, la figura 5.24 muestra
las figuras de mérito de la CMV definidas en la sección 5.3.1.4 para cada una de
estas topoloǵıas de convertidor. A partir de los resultados obtenidos, se puede
extraer vCMfom

como (5.7) para generalizar todas las figuras de mérito definidas
y obtener un valor “cuantificable” que defina que topoloǵıa presenta los mejores
resultados en términos de esta tensión parásita. Este parámetro se compara en la
figura 5.23 para todas las topoloǵıas de convertidor. Con ello se demuestra que
las topoloǵıas H8D2 y ZVR-D2 (utilizando el modo de operación mO) son las que
obtienen los mejores resultados.

En términos generales, se puede afirmar que cuando se logra una reducción signifi-
cativa de la CMV el convertidor ZVR-D2 reduce ligeramente la eficiencia respecto
al VSI. Sin embargo, los datos obtenidos en este análisis, se pueden mejorar si se
combina el convertidor propuesto con una técnica de modulación apropiada que
busque una mayor compensación entre eficiencia, CMV, calidad de las señales,
etc. Para ello, a continuación se compara la solución que se propone en esta te-
sis (convertidor ZVR-D2 + modulaciones HCCMV-PWM-a y -b) frente a otras
alternativas que han propuesto otros autores en la literatura cient́ıfica.



210 Comparativa de inversores mediante simulación

1

3/4

1/2

1/4

4

3

2

8

6

4

ΔP

NL

2/3

1/2

1/3

1/6

NTavg

avg

avg

vCMrms*

0 2/31/21/31/6

12

ΔSvCM 2/3 1/2 1/3 1/6 avgavg

(a) VSI.

1

3/4

1/2

1/4

4

3

2

8

6

4

ΔP

NL

2/3

1/2

1/3

1/6

NTavg

avg

avg

vCMrms*

0 2/31/21/31/6

12

ΔSvCM 2/3 1/2 1/3 1/6 avgavg
*

(b) H7.

1

3/4

1/2

1/4

4

3

2

8

6

4

ΔP

NL

2/3

1/2

1/3

1/6

NTavg

avg

avg

vCMrms

0 2/31/21/31/6

12

ΔSvCM 2/3 1/2 1/3 1/6 avgavg

*

*

(c) H7D1.

1

3/4

1/2

1/4

0 2/31/21/31/6

4

3

2

1

8

6

4

2

ΔP

ΔS

NL

vCM 2/3

2/3

1/2

1/2

1/3

1/3

1/6

1/6

NTavg

avg

avg

avg

avg

vCMrms*

(d) H8.

1

3/4

1/2

1/4

4

3

2

8

6

4

ΔP

NL

2/3

1/2

1/3

1/6

NTavg

avg

avg

vCMrms

0 2/31/21/31/6

12

ΔSvCM 2/3 1/2 1/3 1/6 avgavg

(e) H8D2.

1

3/4

1/2

1/4

4

3

2

8

6

4

ΔP

NL

2/3

1/2

1/3

1/6

NTavg

avg

avg

vCMrms

0 2/31/21/31/6

12

ΔSvCM 2/3 1/2 1/3 1/6 avgavg*

(f) VSIZVR-D1 m .

1

3/4

1/2

1/4

4

3

2

8

6

4

ΔP

NL

2/3

1/2

1/3

1/6

NTavg

avg

avg

vCMrms

0 2/31/21/31/6

12

ΔSvCM 2/3 1/2 1/3 1/6 avgavg

(g) ZVR-D2 m .

∗ Resultados obtenidos promediando los valores en todo el RL.

Figura 5.24: Figuras de mérito de la CMV sobre cada topoloǵıa de convertidor
modulándose con SV-PWM obtenidas mediante simulación.
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5.4.2 Comparativa 2: ZVR-D2 modulado con HCCMV-
PWM frente a otras combinaciones de convertidor
y modulación

De acuerdo con la revisión del estado de la tecnoloǵıa realizada (caṕıtulos 3 y 4), y
de los resultados obtenidos previamente mediante simulaciones (secciones 5.3.1 y
5.4.1), en esta sección se han seleccionado, para su análisis y comparación, algunas
de las combinaciones de topoloǵıa de convertidor y técnica de modulación más
interesantes que han sido propuestas por otros autores en la literatura cient́ıfica.
Éstas se catalogan como existentes “Ex” y entre ellas destacan:

E1. Topoloǵıa H8D2 + CCMV-PWM + SV-PWM. Esta combinación
de topoloǵıa de convertidor y técnica de modulación ha sido propuesta por
Concari en [120, 203]. El convertidor H8D2 ha sido analizado en detalle en
la sección 3.4.2. El autor propone utilizar dicho convertidor en el sistema de
propulsión del veh́ıculo eléctrico para reducir considerablemente la CMV sin
perjudicar a otras prestaciones del convertidor. Para ello, propone combinar
la modulación CCMV-PWM (sección 4.5.1) para ı́ndices de modulación
inferiores a 0,5 y SV-PWM (sección 2.2.2) para ı́ndices superiores a 0,5.

E2. Topoloǵıa H7 + MD-PWM. Esta combinación de topoloǵıa de converti-
dor y técnica de modulación ha sido propuesta por Freddy en [149]. En dicho
trabajo, el autor investiga como reducir la CMV en sistemas fotovoltaicos
sin transformador mediante esta combinación de hardware y modulación.
El convertidor H7 ha sido analizado en detalle en la sección 3.4.2. Del mis-
mo modo, la técnica de modulación MD-PWM, la cual se emplea durante
todo el rango lineal, se explica en la sección 4.3.

E3. Topoloǵıa VSI convencional + AZS-PWM. Utilizar estrategias de
modulación para la reducción de la CMV sobre el convertidor VSI conven-
cional también es un enfoque común en la literatura cient́ıfica. Por ello, y
para evaluar la calidad de la solución propuesta frente a un mayor número
alternativas, se ha seleccionado la técnica AZS-PWM propuesta por Oriti
en [373]. Esta técnica, la cual puede funcionar durante todo el rango lineal,
se explica detalladamente en la sección 4.4.1.

Estas combinaciones de convertidor y modulación se comparan con:

O1. Topoloǵıa ZVR-D2 + HCCMV-PWM-a,

O2. Topoloǵıa ZVR-D2 + HCCMV-PWM-b,

las cuales son catalogadas como “Ox”, debido a que son originales de esta tesis.
De este modo, y a partir de la comparativa realizada, se pueden ver las diferen-
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Figura 5.25: Distorsión armónica de la corriente para cada combinación de conver-
tidor y modulación analizada en función de fsw y para Ma = 0,6.

cias existentes en las prestaciones de todas estas combinaciones de convertidor-
modulación.

Primero, y en lo que respecta a la calidad de las señales en el bus DC (paráme-
tros ∆vDC y ∆iDC) y en la carga (parámetros ∆iout y THDi), lo que realmente
influye es la técnica de modulación y no la topoloǵıa de convertidor. Por lo tanto,
y de acuerdo con lo descrito en la sección 5.3.1, cuando se reemplaza la técnica
convencional SV-PWM con cualquiera de las otras técnicas de modulación, estos
parámetros empeoran ligeramente (figura 5.25, curva amarilla, es decir, cuando
H8D2 emplea SV-PWM). Sin embargo, las técnicas D-PWM y CCMV-PWM lo-
gran, en términos generales, un buen compromiso de prestaciones (sección 5.3.1).
En la figura 5.25 se puede ver como O1 y O2 aumentan ligeramente la THDi

frente a E1 y E2, pero la reducen frente a E3.

En segundo lugar, y en lo que respecta a las pérdidas de potencia, todas las so-
luciones consiguen, en términos generales, muy buenos resultados debido al tipo
de dispositivo empleado, obteniéndose valores de eficiencia por encima del 98 %
(figura 5.26(b)). Además, las diferencias entre unas y otras combinaciones de
convertidor-modulación apenas representan un 0,5 %. Las principales diferencias
entre cada una de las soluciones se obtienen en función del ı́ndice de modulación
(Ma) utilizado (figura 5.26(c)). Para valores de Ma reducidos, prácticamente, to-
das las combinaciones de convertidor y modulación tienen resultados similares,
excepto O2 que, hasta Ma = 0, 3, no obtiene resultados favorables de eficiencia
(figura 5.26(c)). Sin embargo, esto ocurre en valores porcentuales, es decir, si se
observan las pérdidas de potencia en valores absolutos se puede ver como para
valores reducidos de Ma de, por ejemplo, 0,4 la mayor variación es de 10 W (figu-
ra 5.26(d)). Se puede afirmar que las soluciones propuestas en esta tesis obtienen,
en general, muy buenos resultados en términos de eficiencia. Para valores de Ma

superiores a 0,5 ambas alternativas (O1 y O2) presentan los mejores resultados
(figura 5.26(c)). Por el contrario, para valores inferiores de Ma esto solo ocurre
con O1. Por último, hay que destacar que las combinaciones E1 y E2 no son
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Figura 5.26: Eficiencia y distribución de las pérdidas de potencia para cada com-
binación de convertidor y modulación analizada.
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(e) O2.

∗ Resultados obtenidos promediando los valores en todo el RL.

Figura 5.27: Figuras de mérito de la CMV, obtenidas mediante simulación, para
cada combinación de convertidor y modulación analizada.

muy recomendables en términos de eficiencia, ya que un aumento de Ma conlleva
un incremento considerable de las pérdidas de conducción en estos convertidores
(figura 5.26(d)).

En cuanto a la forma de onda de la CMV, la combinación E1 [H8D2 + CCMV-
PWM + SV-PWM] obtiene muy buenos resultados, ya que la ventaja de utilizar
CCMV-PWM sobre esta topoloǵıa hace que se obtenga una CMV constante y se
eliminen todas las variaciones de esta tensión (figura 5.27(a)). Por otro lado, la
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Figura 5.28: Figura de mérito general para la reducción de la CMV (vCMfom
) para

cada combinación de convertidor y técnica de modulación analizada.

combinación E2 [H7 + MD-PWM] tiene un comportamiento peor (figura 5.27(b)),
ya que teóricamente tiene tres niveles de CMV (NL = 3). Este inconveniente se
puede solucionar incluyendo un diodo de fijación que permita anular uno de los
niveles no deseados (sección 3.4.2, H7D1). Por su parte, la combinación E3 [VSI
+ AZS-PWM] consigue reducir la CMV (figura 5.27(c)) empeorando la THDi

(figura 5.25). Además, el número de variaciones de CMV (NT ) no se reduce en
comparación con cualquier técnica PWM convencional (NT también es igual a
6 en SV-PWM). Finalmente, y en lo referente a las propuestas realizadas, la
combinación O1 no obtiene muy buenos resultados en términos de reducción de
la CMV (figura 5.27(d)). La mejor alternativa, entre las propuestas, y entre todas
las comparadas en esta sección es O2, la cual presenta el mejor desempeño en
términos generales y para todas las figuras de mérito de la CMV (figura 5.27(e)).

Por último, analizando la globalidad de todas las prestaciones, se puede afirmar
que las combinaciones convertidor-modulación O1 y O2 son buenas alternati-
vas frente a otras propuestas realizadas en la literatura cient́ıfica. Por un lado,
la propuesta O1 únicamente se beneficia de los grados de libertad adicionales
del convertidor ZVR-D2 para ı́ndices de modulación elevados (modo m ). Esto
hace que la CMV se mantenga siempre estable en dos niveles de tensión (figu-
ra 5.27(d), NL = 2), en lugar de los cuatro de SV-PWM (considerado el peor
caso con vCMfom

= 0, 64, tabla 5.6). Gracias a ello, se consigue reducir la CMV
(figura 5.28, vCMfom

= 0, 41) frente a la combinación clásica de convertidor VSI
y la modulación SV-PWM pero, además, se consigue aumentar la eficiencia del
convertidor frente a esta alternativa, obteniéndose también valores superiores de
eficiencia frente a otras combinaciones propuestas en la literatura cient́ıfica (figu-
ra 5.26). Por el contrario, la combinación O2 tiene ciertos inconvenientes para el
veh́ıculo eléctrico, ya que empeora ligeramente la eficiencia del convertidor (figu-
ra 5.26) a costa de mejorar notablemente la CMV (figura 5.28, vCMfom

= 0, 25).
Sin embargo, y como se ha mencionado previamente, la diferencia que se obtie-
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ne en términos de eficiencia puede ser asumible. Además, ésta puede mejorar o
empeorar en función del semiconductor de potencia empleado.

5.5 Conclusiones

Hay que tener en cuenta que el punto de operación del convertidor de potencia
es extremadamente determinante a la hora de seleccionar una topoloǵıa de con-
vertidor o una técnica de modulación espećıfica. Por ello, se deben considerar los
rangos de operación actuales de los motores embarcados en los veh́ıculos eléctri-
cos. En este sentido, este caṕıtulo explica en detalle los principales parámetros
del convertidor relacionados con los de la máquina eléctrica. Además, se demues-
tra que la elección del semiconductor de potencia más conveniente es, también,
sumamente determinante en el funcionamiento del sistema de propulsión. En ge-
neral, los dispositivos de SiC ofrecen prestaciones más interesantes que los de Si,
sobretodo en términos de eficiencia. Por este motivo, además de que los principa-
les fabricantes de veh́ıculos ya empiezan a emplear dispositivos basados en SiC
en sus convertidores, en este caṕıtulo se ha utilizado un semiconductor de esta
tecnoloǵıa para comparar los resultados de distintas topoloǵıas de convertidor y
técnicas de modulación.

Considerando lo anterior, el funcionamiento y las caracteŕısticas más destacadas
del convertidor ZVR-D2 propuesto han sido explicados en profundidad en este
caṕıtulo. Mediante distintas simulaciones, se han demostrado las ventajas e in-
convenientes que tiene este convertidor frente al VSI convencional. En general, se
ha demostrado que las pérdidas totales del convertidor ZVR-D2 aumentan lige-
ramente respecto a las del VSI convencional. Sin embargo, y en el caso concreto
de los dispositivos comparados, las pérdidas de conducción son mayores para el
dispositivo SCT de SiC que para el dispositivo AUIR de Si. Por lo tanto, selec-
cionando un dispositivo de SiC diferente, es posible que estos resultados puedan
mejorarse. Por otro lado, en lo que se refiere a las pérdidas de conmutación, ocu-
rre lo contrario. Estas pérdidas se reducen considerablemente con la tecnoloǵıa
de SiC frente a la tecnoloǵıa de Si (hasta un 85 %). Teniendo esto en cuenta,
el incremento de pérdidas de conmutación al migrar del convertidor VSI a la to-
poloǵıa ZVR-D2 puede ser asumible. En cualquier caso, la ventaja principal del
convertidor ZVR-D2 frente al VSI, en términos de las pérdidas de potencia, es
que la distribución de estas pérdidas entre todos dispositivos del convertidor es
más beneficiosa (se obtiene una reducción de pérdidas de potencia en los dispo-
sitivos del VSI de, por ejemplo, un 15 % para un Ma = 0, 9). El hecho de que los
semiconductores de potencia tengan menos pérdidas hace que éstos se calienten
menos, lo cual resulta ventajoso en términos de fiabilidad y dimensionamiento
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del sistema de refrigeración.

En lo que respecta a la estrategia de modulación utilizada, se ha demostrado
que emplear técnicas convencionales como SV-PWM puede ser contraproducente
para la fiabilidad del convertidor. Sin embargo, para reducir la CMV tampoco
es la mejor solución utilizar técnicas de modulación RCMV-PWM, ya que éstas
empeoran la calidad de las tensiones y corrientes a la entrada y a la salida del
inversor (peor ∆iDC , ∆vDC , ∆iout y THDi) y, por lo general, también reducen
el rango lineal aprovechable. En este sentido, emplear técnicas de modulación
discontinuas y la técnica CCMV-PWM es una mejor alternativa para buscar un
equilibrio entre todas las prestaciones del convertidor. De hecho, si se combinan
las técnicas CCMV-PWM y D-PWM, se puede mejorar la eficiencia del converti-
dor o reducir la CMV en función de si se emplea o no el modo m que proporciona
el convertidor ZVR-D2 propuesto en esta tesis.

Por otro lado, cuando se comparan varias topoloǵıas de inversores con desaco-
plamiento en igualdad de condiciones (controladas por la misma estrategia de
modulación), se puede demostrar que los mejores resultados se obtienen al usar
topoloǵıas con desacoplamiento AC, ya que, en términos generales, el uso de
dichas topoloǵıas proporciona una mayor eficiencia con respecto a las de des-
acoplamiento DC. Además, se ha demostrado que utilizar diodos clamping para
fijar la tensión asegura la CMV deseada durante los tiempos de aplicación de los
vectores nulos, lo cual permite reducir significativamente esta tensión parásita.
Del mismo modo, conviene recordar que la filosof́ıa del desacoplamiento DC es
desconectar la fuente del inversor durante la aplicación de los vectores nulos y
esto evita el flujo de potencia de la fuente a la carga, evitando, aśı, el frena-
do regenerativo, el cual es un régimen de operación absolutamente necesario en
los veh́ıculos eléctricos actuales ya que permite extender significativamente su
autonomı́a.

En definitiva, de todo este análisis se puede extraer que el convertidor ZVR-D2
es el candidato idóneo para reemplazar al VSI convencional en el sistema de pro-
pulsión de los veh́ıculos eléctricos cuando se tiene como objetivo reducir la CMV.
En primer lugar, se redistribuyen las pérdidas de potencia entre los dispositivos
del inversor y los semiconductores adicionales, lo cual puede reducir el coste y
el tamaño del sistema de refrigeración. En segundo lugar, la topoloǵıa ZVR-D2
permite funcionar (cuando sea necesario) como un VSI tradicional. Este grado
de libertad permite incrementar la eficiencia del convertidor en función de las
condiciones de operación del veh́ıculo (perfil de conducción y del estado de carga
de la bateŕıa). En tercer lugar, este convertidor ofrece la posibilidad de reducir la
CMV completamente en términos del número de variaciones (NL y NT ), es decir,
permitiendo obtener un valor constante de esta tensión para un gran porcentaje
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del rango lineal. Por último, en términos de eficiencia, y gracias al uso de técni-
cas de modulación discontinuas, se pueden obtener valores superiores a los del
convertidor VSI controlado por SV-PWM. Esto no solo es beneficioso en térmi-
nos de eficiencia, sino que, si se aprovechan los grados de libertad adicionales del
convertidor y se combinan apropiadamente distintas técnicas de modulación, se
puede obtener un buen compromiso entre todas las prestaciones del convertidor.

Considerando lo anterior, en esta tesis se propone la modulación denominada
HCCMV-PWM que combina CCMV-PWM y D-PWM. A su vez, se proponen
dos versiones de esta modulación. La primera con CCMV-PWM (con NL = 2)
y D-PWM m (también con NL = 2), acotando de esa forma la CMV entre
−VDC/6 y VDC/6, al mismo tiempo que se consigue superar la eficiencia del VSI
convencional empleado en los veh́ıculos eléctricos. La segunda es una solución
más innovadora, que prioriza la fiabilidad frente a la autonomı́a del veh́ıculo. Esta
alternativa emplea CCMV-PWM m , la cual logra la mayor reducción posible de
la CMV que puede ofrecer el convertidor ZVR-D2 (∆P = NT = 0). Después,
ésta se combina con D-PWM para priorizar la eficiencia en aquellos intervalos de
operación del veh́ıculo eléctrico en los que se requiere un ı́ndice de modulación
en amplitud elevado. En términos generales, esta última alternativa consigue los
mejores resultados cuando combina las dos modulaciones para un mismo ı́ndice
de modulación (rango de funcionamiento de 0, 5 < Ma < 0, 7). En dicho intervalo
(aproximadamente un 20 % del rango lineal) se obtienen los mejores resultados
en términos de eficiencia y CMV cuando se compara con otras alternativas de
topoloǵıa de convertidor y técnica de modulación.



Caṕıtulo 6

Prototipado y validación del
convertidor de potencia
ZVR-D2

6.1 Introducción

En el caṕıtulo 5 se han mostrado mediante herramientas de simulación las ven-
tajas que aporta el convertidor ZVR-D2 propuesto. Ahora bien, para validar el
comportamiento real de este convertidor y demostrar que, efectivamente, redu-
ce los problemas de la tensión de modo común (CMV) es necesario demostrarlo
experimentalmente.

En general, para la constitución de un convertidor de potencia se deben consi-
derar varios aspectos de diseño que involucran tanto a los semiconductores de
potencia (sea a nivel de módulo de potencia o de dispositivos discretos), como
al resto de elementos integrantes del convertidor (tarjeta de drivers, bus DC,
sistema de refrigeración, etc.). En este sentido, el emplazamiento de los dispo-
sitivos semiconductores en cada celda de conmutación es relevante debido a la
presencia de elementos parásitos. Concretamente, la existencia de variaciones de
corriente (di/dt) en las inductancias parásitas del convertidor generan picos de
tensión, aumentan las pérdidas de conmutación y, también, generan interferen-
cias electromagnéticas (EMI). Por otro lado, en el diseño óptimo de una tarjeta
de drivers se deben considerar aspectos tales como las protecciones (“desatu-
ration protection”, “active Miller clamp”, “active clamping”, “gate clamping”,
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etc.), la aplicación de tiempos muertos, aislamientos, corrientes de salida de los
propios drivers, etc. Además, en lo que se refiere al bus DC, el condensador o
condensadores elegidos deben garantizar la transferencia de potencia a la carga,
reduciendo el rizado de corriente exigido a la fuente y, al mismo tiempo, redu-
ciendo las variaciones de tensión en la entrada del convertidor. En este sentido,
se deben considerar aspectos cŕıticos de los condensadores como la inductancia
parásita (ESL) o la resistencia serie (ESR). Asimismo, también se debe consi-
derar una conexión adecuada entre dichos condensadores y los semiconductores
de potencia del convertidor para minimizar los efectos parásitos. Por último, y
como se ha mencionado en caṕıtulos anteriores, también se debe utilizar un sis-
tema de refrigeración adecuado que permita evacuar el calor generado por los
semiconductores de potencia y evitar, aśı, que su temperatura no aumente en
exceso.

Todos los aspectos de diseño previamente mencionados hacen que el desarrollo
de un convertidor de potencia customizado que permita resolver eficazmente el
problema de la CMV no sea sencillo. De hecho, añadir un gran número de varia-
bles que puedan convertirse en fuentes de fallos dificulta la demostración de un
concepto teórico, el cual, en este caso particular, consiste en demostrar la capa-
cidad que tiene el convertidor ZVR-D2 para reducir la CMV. Considerando esto
último, para esta tesis doctoral se ha seleccionado como punto de partida un kit
de evaluación de inversor HybridKIT Drive del fabricante Infineon. Utilizar este
inversor, ya testeado y optimizado, evita la aparición de numerosos errores que
suelen ocurrir durante la etapa de diseño del prototipo de convertidor. Además,
hay que tener en cuenta que el convertidor ZVR-D2 propuesto tiene la ventaja
de que, incorporando elementos hardware adicionales sobre un convertidor VSI
existente, puede proporcionar las funcionalidades necesarias para reducir la CMV
sin requerir modificaciones sobre dicho VSI. En este sentido, la dificultad reside
en la selección de los semiconductores de potencia del hardware adicional, aśı
como en la elaboración de un diseño lo más compacto posible del prototipo de
convertidor propuesto.

Una vez constituido dicho prototipo, para la puesta en marcha de éste se requiere
de una plataforma de prototipado rápido que permita validar, experimentalmente
y de una forma más sencilla, sus resultados. Dicha plataforma debe considerar,
por un lado, la conexión entre un procesador digital de tiempo real y el propio
convertidor de potencia. En este sentido, el procesador digital empleado es el dis-
positivo OP4510 de la empresa canadiense OPAL-RT Technologies. Además, para
la transimisión y recepción de las señales resulta interesante utilizar cables de fi-
bra óptica (con su consiguiente inmunidad al ruido), siendo dichas señales tanto
los disparos de los semiconductores de potencia como otras que se corresponden
con las variables de control del convertidor. Por otro lado, se deben implementar
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los algoritmos de modulación propuestos para validar la operatividad del conver-
tidor. Finalmente, también se requiere de una carga trifásica para la puesta en
marcha del convertidor que, en este caso particular y por simplicidad, consiste
en una carga RL pasiva. Todo ello permite obtener experimentalmente, y para
distintos puntos de operación estáticos, las curvas de CMV del convertidor.

Por último, y en lo que se refiere a la eficiencia del convertidor ZVR-D2, en esta
tesis doctoral se ha modelado dicho convertidor para ser evaluado mediante ciclos
de conducción de veh́ıculos eléctricos y, aśı, poder obtener resultados cercanos
a unas condiciones de operación más realistas y en un régimen de operación
dinámico. Para ello, se ha utilizado el mismo procesador digital (OP4510) que
en el caso del prototipado rápido del convertidor. Con éste se pueden simular
diseños basados en modelos y reducir significativamente el tiempo de ejecución
frente a la simulación offline convencional en un ordenador (caṕıtulo 5), ya que
permite acelerar las simulaciones o incluso realizar las simulaciones en tiempo
real. De hecho, utilizar esta herramienta de simulación permite abstraerse de un
veh́ıculo eléctrico en su conjunto, modelándose y simulando el comportamiento
de distintos subsistemas del veh́ıculo de forma individual. Además, los modelos
se pueden desarrollar en MATLAB/Simulink, lo que facilita enormemente su
programación.

Considerando todo lo anterior, en la sección 6.2 se explica el hardware necesa-
rio para construir el prototipo de convertidor ZVR-D2 de esta tesis doctoral. A
continuación, en la sección 6.3 se muestran las distintas funcionalidades del pro-
cesador de tiempo real empleado en esta tesis, tanto para el prototipado rápido
y la experimentación, como para las simulaciones durante ciclos de conducción.
Posteriormente, en la sección 6.4 se presentan los resultados experimentales ob-
tenidos con el prototipo de convertidor ZVR-D2, aśı como otros aspectos que
se deben considerar para su funcionamiento. Posteriormente, en la sección 6.5
se analizan los resultados obtenidos durante ciclos de conducción particulares
de veh́ıculos eléctricos, tanto en términos de eficiencia como de reducción de la
CMV. Finalmente, en la sección 6.6 se muestran las conclusiones más relevantes.

6.2 Descripción hardware del convertidor de po-
tencia ZVR-D2

La figura 6.1 muestra una vista explosionada del prototipo de convertidor ZVR-
D2 desarrollado en esta tesis. Asimismo, la tabla 6.1 muestra los componentes
principales que se han utilizado para conformar dicho prototipo. Como se viene
diciendo, por sencillez, además de para eludir el diseño de un convertidor desde
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Tabla 6.1: Principales componentes del prototipo de convertidor ZVR-D2.

Elemento Componente Ctd. Parámetros principales Descripción

Módulo de IC,max 820 A(a)
Certificado automoción,

potencia y
Módulo

1 VCES,max 750 V(b)
arquitectura 6-in-1,

refrigeración
FS820R08A6P2B

fsw 10 kHz(c)
tecnoloǵıa IGBT EDT2,

del VSI
(Infineon) terminales press-fit,

(figura 6.2)
baseplate con pin-fins.

Coldplate 1
Diseñado para la serie

RthJF 0,120 K/W
HybridPACK drive.

Condensador
Condensador

CDC 650 µF Diseñado para la serie

(figura 6.3)
B25655P5657K351 1

VDC,max 600 V HybridPACK drive.

(TDK)
ESL 10 nH polipropileno metalizado (MKP),

Hardware ESR 0,5 mΩ certificado automoción.
HybridKIT Conector Vcc 8-18 V Alimentación tarjeta,
Drive HSEC8-140-01-S-DV-A 1 Inputs 12 conexión PCB interface,

(Samtec) Oututs 10 retransmisión señales.
Tarjeta de

Driver Sense

6

fsw 30 kHz(c) Driver canal único,
drivers del VSI

1EDI2010AS
Rgon 0,5 Ω certificado automoción,

(figura 6.5)
y

Rgoff 2,8 Ω IGBT hasta 1.200 V,

Driver Boost
Von 15 V aislamiento galvánico,

1EBN1001AE
Voff -8 V comunicaciones SPI,
SPI 2 MBd sensado de tensión,
ADC 8 bits sensado de temperatura.

PCB-Busbar
Condensador

C1, C2, C3 50 µF Condensadores adicionales

para

C4AQLBW5500A3JK 3
VDC,max 500 V para acceder a VDC/3 y 2VDC/3,

equilibrado

(KEMET Electronics)
ESL 10 nH polipropileno metalizado (MKP),

(figura 6.3)

ESR 2,8 mΩ certificado automoción.

Resistencia
3 R1, R2, R3

(d) Resistencia de equilibrado.
3 RS1, RS2, RS3

(d) Resistencia serie Zener.
Diodo Zener 3 Z1, Z2, Z3

(d) Regulador Zener.

PCB
DC/DC aislado 1 TMR3-1211 (TracoPOWER) Alimentación 12 V- 5V.

adaptación
señales

Conector
12

Rs 1 MBd
Receptor fibra óptica.

(figura 6.5)
HFBR-2531Z Vrx 5 V
Conector

10
Rs 5 MBd

Transmisor fibra óptica.
HFBR-1531Z Vtx 5 V

Hardware PCB conexión Módulo
2

IF,max 50 A
Puente de diodos 6-in-1,

propio de convertidor-carga MSCDC50X701AG
VD,max 700 V(b)

con diodos Schottky de SiC,
esta tesis (figura 6.7) (Microsemi)

VF 1 V
recuperación inversa despreciable.RF 25 mΩ

RthJC 0,86 K/W

MOSFET
2

VDS,max 1.200 V(b)

MOSFET de SiC
G3R20MT12N

ID,max 66 A
para los dispositivos adicionales.

(GeneSiC)
RDS,on 20 mΩ

PCB RthJC 0,37 K/W
interconexión

Diodo
2

VD,max 1.200 V(b)

Diodos Schottky de SiC(figura 6.7)
MSC2X51SDA120J

IF,max 50 A
para hacer el clamping.

(Microsemi)
VF 1,5 V
RF 25 mΩ
RthJC 0,56 K/W

DC/DC aislado 2 ISE0524A-TR Alimentación 5 V- 24 V.

PCB
Conector

2
Rs 1 MBd

Receptor fibra óptica.
driver

HFBR-2531Z Vrx 5 V

(figura 6.7)
Driver

2
Rg 2,5 Ω Driver canal único,

1EDC20I12AH Von 19 V 1.200 V de aislamiento,
(Infineon) Voff -5 V 10 A de corriente a la salida.

Notas de la tabla:
(a) La corriente máxima de operación del prototipo está limitada a 50 A por los dispositivos semiconductores del hardware propio de
la tesis.
(b) La tensión máxima de operación del prototipo está limitada a 500 V tanto por componentes de la tarjeta de drivers como por los
condensadores adicionales para el equilibrado del bus DC.
(c) La frecuencia de operación del prototipo está limitada a 12 kHz por componentes de la tarjeta de drivers.
(d) Valores que dependen de la tensión de la bateŕıa. Se deben dimensionar correctamente si se desea hacer un buen equilibrado del
bus DC.
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Figura 6.1: Vista explosionada del prototipo de convertidor ZVR-D2.
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su inicio, en este trabajo se ha utilizado el kit de evaluación de inversor Hybrid-
KIT Drive del fabricante Infineon. Dicho convertidor consta de un módulo 6-in-1
(sección 1.2.2) optimizado para veh́ıculos h́ıbridos y eléctricos. De hecho, algunos
veh́ıculos comerciales, por ejemplo, de la marca Volkswagen, utilizan este tipo de
convertidor en sus veh́ıculos. A este hardware se le han añadido los elementos
adicionales (puentes de diodos trifásicos, diodos de clamping, MOSFETs, circui-
tos de control, etc.) para conformar el convertidor ZVR-D2 y demostrar, de esa
forma, los conceptos que se proponen en esta tesis para la reducción de la CMV.

A continuación se describen las caracteŕısticas más relevantes de cada uno de los
elementos integrantes del prototipo de convertidor de potencia.

6.2.1 Módulo de potencia y sistema de refrigeración del
HybridKIT Drive de Infineon

La figura 6.2 muestra el módulo de potencia FS820R08A6P2B y su correspondien-
te sistema de refrigeración (coldplate), los cuales vienen incluidos en el HybridKIT
de Infineon. El módulo (figura 6.2(a)) consiste en un convertidor trifásico consti-
tuido por 6 switches de silicio. En concreto, la tecnoloǵıa de dispositivo que utiliza
es de la generación de IGBT EDT2, basado en la tecnoloǵıa de dispositivos de
automoción Micro-Pattern Trench-Field-Stop que se emplea habitualmente en
los inversores de Infineon para veh́ıculos eléctricos. Las principales caracteŕısticas
que hacen a esté módulo interesante para su aplicación en veh́ıculos eléctricos
son su densidad de corriente, su robustez frente a cortocircuitos, además de su
tensión de bloqueo y su baja resistencia térmica.

Desde el punto de vista mecánico, este convertidor tiene la ventaja de utilizar
terminales press-fit para conectar los pines del módulo de potencia con los de
la tarjeta de drivers (figura 6.2(a)- 1 ). Ello hace que aumente la fiabilidad del
convertidor, además de ahorrar costes y evitar procesos de soldadura. Por otro
lado, la base del módulo la conforma un baseplate con pin-fins (figura 6.2(a)-
2 ), lo cual ayuda a conseguir mejores prestaciones, ya que los pin-fins permiten

enfriar eficazmente el fluido refrigerante (t́ıpicamente una mezcla de etilenglicol
con agua). A su vez, el baseplate del módulo de potencia se conecta al coldplate
(figura 6.2(b)), el cual tiene una junta tórica o anillo de sellado (figura 6.2(b)- 1 )
de caucho de etileno propileno dieno (EDPM) que separa y sella esa conexión
para que no fugue el ĺıquido refrigerante. Finalmente, la conexión entre todos
estos elementos se fija a través de unos tornillos (figura 6.2(b)- 2 ), a los cuales
hay que aplicar un par concreto para que la unión con el módulo y toda la
estructura sea más consistente y se reduzca la resistencia térmica.
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Figura 6.2: Módulo de potencia y sistema de refrigeración del HybridKIT Drive de
Infineon.

Desde el punto de vista eléctrico, el inversor puede trabajar hasta una tensión
máxima de 750 V y una corriente de hasta 820 A gracias a la paralelización interna
de varios “bare-dies”. Además, el convertidor está optimizado para trabajar a
una frecuencia de conmutación cercana a los 10 kHz. Sin embargo, los drivers
que utiliza para los disparos de los IGBTs podŕıan conmutar hasta los 30 kHz,
pero el kit de evaluación viene ĺımitado por algunos componentes de la tarjeta de
drivers como, por ejemplo, las fuentes DC/DC aisladas y los diodos de clamping
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TVS de la tarjeta de drivers. Esto hace que no se pueda trabajar en el prototipo
por encima de tensiones del bus DC de 500 V y a frecuencias superiores a los
12 kHz. Todos estos detalles se resumen en la tabla 6.1.

6.2.2 Bus DC equilibrado y condensador del HybridKIT
Drive de Infineon

La figura 6.3 muestra el condensador principal (CDC) que incluye el HybridKIT
Drive de Infineon y el hardware adicional necesario para reducir la CMV que
se ha diseñado en esta tesis para el convertidor ZVR-D2. El condensador princi-
pal (B25655P5657K351) es del fabricante TDK (figura 6.3- 1 ) y se ha diseñado
espećıficamente para el módulo HybridPACK Drive. La tabla 6.1 muestra los va-
lores de los parámetros principales de este condensador. El diseño compacto de
este condensador permite que no sea necesario desarrollar un bus bar espećıfico
para conectar el condensador con el módulo de potencia, ya que se pueden atorni-
llar directamente las pletinas del condensador con las del módulo (figura 6.3- 2 ).
Sin embargo, dado que en el caso particular del convertidor ZVR-D2 se requiere
un diseño espećıfico de bus DC (necesitándose acceder a los puntos un tercio y
dos tercios de la tensión proporcionada por el condensador (figura 6.3- 7 )) se
ha elaborado un PCB adicional (figura 6.3- 3 ) que se conecta eléctricamente a
las mismas pletinas. Para ello, se han diseñado las pletinas mostradas en la figu-
ra 6.3- 4 . Por otro lado, sobre dicho PCB se ha construido un bus equilibrado,
compuesto por tres condensadores (C1, C2 y C3), cuyas caracteŕısticas se pueden
ver, nuevamente, en la tabla 6.1. Dichos condensadores tienen una serie de resis-

PCB-Busbar

Conexión con el VSI

Punto de anclaje
Pletina de interconexión

Condensadores 
adicionales (equilibrado)

1

2

3

6

Condensador principal (CDC)

4

(Detrás)

5

Circuito de equilibrado 8

Conector7

de C1, C2 y C3

Figura 6.3: Bus DC equilibrado y condensador del HybridKIT Drive de Infineon.
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Figura 6.4: Circuito equivalente del bus DC del convertidor ZVR-D2.

tencias en paralelo (R1, R2 y R3) para su equilibrado (figura 6.3- 8 ). Además,
con el objetivo de mejorar el equilibrado, se ha incluido un circuito adicional en
paralelo que consta de tres diodos Zener (Z1, Z2 y Z3) y otras tantas resistencias
serie (RS1, RS2 y RS3). El objetivo de este circuito adicional es que la resistencia
(RS1, RS2 y RS3, según proceda) deje circular la corriente únicamente cuando
el condensador supere la tensión de ruptura del Zener correspondiente. A modo
de resumen, el esquema eléctrico del nuevo bus DC completo se muestra en la
figura 6.4.

6.2.3 Tarjeta de drivers del HybridKIT Drive de Infineon
y tarjeta de adaptación de señales

La figura 6.5 muestra las dos tarjetas que se requieren en el prototipo para con-
mutar los semiconductores de potencia del VSI. Concretamente, la figura 6.5(a)
muestra la tarjeta de drivers que incluye el HybridKIT Drive y la figura 6.5(b)
muestra la tarjeta de adaptación de señales que se ha diseñado para enviar dichas
señales a través de cables de fibra óptica al procesador digital OP4510 (figura 6.8).
El diagrama de bloques simplificado de la tarjeta de drivers del prototipo se mues-
tra en la figura 6.6. Del mismo modo, los componentes más relevantes de estas
tarjetas, aśı como sus caracteŕısticas, se muestran en la tabla 6.1.

La tarjeta de drivers se alimenta entre 8 y 18 V (figura 6.5(a)- 5 ) a través
de un PCB denominado “interface” (figura 6.5(a)- 6 ). Este PCB se conecta
directamente a un conector HSEC8-140-01-S-DV-A del fabricante Samtec (figu-
ra 6.5(a)- 4 ) que, además de la alimentación, conecta las señales provenientes
del PCB interface con los drivers de la tarjeta. Para el circuito de cada driver
se utiliza un EICEDriver Sense 1EDI2010AS (figura 6.5(a)- 1 ), además de un
EICEDriver Boost 1EBN1001AE (figura 6.5(a)- 2 ), siendo ambos del fabricante
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Figura 6.5: Tarjeta de drivers del HybridKIT Drive de Infineon y tarjeta de adap-
tación de señales para transmisión por fibra óptica.

Infineon. El lado secundario de cada uno de los drivers se alimenta de forma
aislada a través de un circuito de adaptación. Por otro lado, las señales llegan
directamente a los drivers a través de los pines correspondientes y el driver pro-
cesa cada señal. Algunas de las principales caracteŕısticas de estos drivers son su
capacidad de detección de cortocircuitos (desaturation), su protección contra so-
bretensiones (active collector gate clamping), la capacidad de medir digitalmente
la temperatura y la tensión, y, además, que todas las funcionalidades del driver
se pueden programar v́ıa comunicación SPI.

En cuanto al origen de las señales, el kit de evaluación completo de Infineon
incluye una tarjeta lógica (con su correspondiente microcontrolador) que puede
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Figura 6.6: Diagrama de bloques general de la tarjeta de drivers.

pre-programarse para controlar el funcionamiento del convertidor. Esta tarjeta
se acopla a la tarjeta de drivers a través del PCB interface (figura 6.5(a)- 6 )
que conecta pin a pin las señales del conector de Samtec de la tarjeta de drivers
(figura 6.5(a)- 4 ) con el mismo tipo de conector en la tarjeta lógica. Sin embar-
go, dado que en esta tesis doctoral se quieren demostrar conceptos espećıficos y
elaborar técnicas de modulación alternativas, se ha optado por desarrollar una
tarjeta de adaptación de señales (figura 6.5(b)) que se conecte al PCB interface
(figura 6.5(a)- 6 ) para, aśı, poder enviar dichas señales (disparos de los dispo-
sitivos semiconductores, sensados digitales, alertas de fallos, etc.) al procesador
digital OP4510 a través de varios canales de fibra óptica (figura 6.5(b)- 1 y- 2 ).

6.2.4 Hardware adicional para la reducción de la CMV

En lo referente al hardware adicional que se necesita para conformar el conver-
tidor ZVR-D2 propuesto, ha sido necesario diseñar y fabricar varios PCBs con
distintas funcionalidades. La figura 6.7 muestra todos estos PCBs, aśı como los
semiconductores de potencia añadidos, los cuales se explican a continuación:

1. PCB de interconexión con la carga. En la figura 6.2(a)- 4 se muestra que
el módulo de potencia incluye unas pletinas con las que conectar la carga



230 Prototipado y validación del convertidor de potencia ZVR-D2

trifásica. Sin embargo, dado que también se requiere la conexión con dos
puentes de diodos, ha sido necesario elaborar un PCB de interconexión
con la carga (figura 6.7- 4 ) para conseguir un diseño compacto y fiable
de todo el hardware adicional. Este PCB conecta directamente el módulo
de potencia del VSI con los respectivos puentes de diodos y con la carga
trifásica. Los puentes de diodos que se han seleccionado (figura 6.7- 5 )
son módulos de potencia MSCDC50X701AG de Microsemi. Dichos módulos
incluyen terminales de soldadura para un fácil montaje sobre un PCB y,
al mismo tiempo, éstos se pueden montar directamente sobre un coldplate
(figura 6.7- 9 ). Cada módulo está constituido por seis diodos Schottky de
SiC que pueden conmutar a altas frecuencias, ya que, además, tienen una
recuperación inversa muy reducida. En la tabla 6.1 se muestran, a modo
resumen, las caracteŕısticas más relevantes de estos módulos.

2. PCB de interconexión entre los dispositivos adicionales. Los puentes de
diodos que se han seleccionado se deben conectar a los switches adicionales
(figura 6.7- 6 ) y a los diodos de clamping (figura 6.7- 8 ) a través de otro
PCB (figura 6.7- 3 ), cuya función principal es la interconexión de los dis-
positivos. El semiconductor seleccionado es un MOSFET G3R20MT12N de
SiC del fabricante GeneSiC (figura 6.7- 6 ). Por otro lado, el diodo de clam-
ping que se ha seleccionado (figura 6.7- 8 ) es un diodo MSC2X51SDA120J
de SiC del fabricante Microsemi1. Las caracteŕısticas más relevantes de
ambos dispositivos se muestran en la tabla 6.1.

3. PCB de disparo de los semiconductores adicionales. Para disparar cada
MOSFET G3R20MT12N se requiere una tarjeta de disparos individual (fi-
gura 6.7- 2 ). Cada una de estas tarjetas incluye su propia alimentación
(figura 6.7- 1 ) mediante un DC/DC ISE2424A-TR de 5 V a 24 V, además
de un canal de recepción de fibra óptica (figura 6.7- 7 ) por donde se reci-
ben las señales de disparo que env́ıa el OP4510. Estas señales llegan a un
driver 1EDC20I12AH de un único canal, con un aislamiento que soporta
una tensión máxima de 1200 V y que tiene una corriente de salida de hasta
10 A. Se ha seleccionado este driver frente a los utilizados por el propio
VSI debido a su simplicidad y, principalmente, para evitar enviar un ma-
yor número de señales mediante fibra óptica (solo se env́ıa el disparo del
semiconductor).

1Debido a la selección de estos dispositivos, además de los puentes de diodos escogidos, el
funcionamiento del prototipo queda limitado a una corriente máxima de 50 A. En este sentido,
y como el objetivo es únicamente validar la funcionalidad el prototipo para reducir la CMV,
estos valores son suficientes para demostrar el concepto propuesto en esta tesis. En caso de
requerirse rangos de operación superiores seŕıa necesario redimensionar el hardware adicional.
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Figura 6.7: Hardware adicional del convertidor ZVR-D2 para la reducción de la
CMV.

Una vez revisados todos los elementos que componen el prototipo ZVR-D2, con-
viene explicar el procesador digital de altas prestaciones que se ha utilizado para
obtener los resultados.

6.3 Descripción del dispositivo digital de tiempo
real OP4510

Como se ha adelantado en la introducción, se ha utilizado el dispositivo de tiem-
po real OP4510 de la empresa OPAL-RT Technologies, tanto para obtener los
resultados experimentales como para realizar simulaciones bajo ciclos de conduc-
ción espećıficos para veh́ıculo eléctrico. La figura 6.8 muestra este dispositivo y
su arquitectura interna, el cual consta de un microprocesador de cuatro núcleos
(3.5 GHz) y una FPGA Kintex7 de Xilinx (el paso de simulación mı́nimo para
los modelos ejecutados en la CPU es de 7 µs, mientras que el paso mı́nimo para
los que se ejecutan la FPGA es de 250 ns). El dispositivo incluye 32 salidas y
32 entradas digitales, aśı como 16 salidas y 16 entradas analógicas, las cuales
se utilizan para recibir/enviar señales desde/hacia el prototipo de convertidor
desarrollado en esta tesis. Durante el proceso de diseño del convertidor de po-
tencia, estas caracteŕısticas permiten utilizar el dispositivo para implementar las
siguientes modalidades de ejecución:

• Simulación convencional. Es posible agilizar la simulación de modelos
con alta carga computacional utilizando una o varias CPUs del dispositivo
digital. De este modo, el tiempo de ejecución se reduce considerablemente
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Figura 6.8: Dispositivo digital de altas prestaciones OPAL-RT OP4510.

con respecto a la utilización de un ordenador convencional. En esta moda-
lidad la simulación no se realiza en tiempo real y es posible aplicar pasos de
simulación cortos y obtener resultados precisos. Éstos modelos pueden se-
guir el paradigma SiL (simulation-in-the- loop) o MiL (model-in-the-loop).
En esta última modalidad el sistema de control se desarrolla mediante el
paradigma de diseño basado en modelos (MBD, model-based design), fa-
cilitando la transición entre la simulación y la implementación digital del
controlador.
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• Simulación en tiempo real. La simulación en tiempo real se puede rea-
lizar para lograr varios objetivos. En primer lugar, es posible acelerar la
simulación de modelos de simulación mediante la utilización de modelos in-
terpolados o implementando el sistema electrónico de potencia en la FPGA
del OP4510 [I3]. Existen dos modos de configurar el dispositivo, software-
sincronized y hardware-sincronized. La primera se requiere cuando única-
mente se utilizan las CPUs para la ejecución del modelo en tiempo real. En
este caso, uno de los dispositivos actúa como maestro y realiza la sincroni-
zación. Cuando se utiliza la FPGA es necesario activar el modo hardware-
sincronized, donde la propia FPGA es la responsable de la sincronización.

Además de poder acelerar el proceso de simulación, existen otras dos mo-
dalidades de ejecución en tiempo real que son de gran interés:

– “Hardware-in-the-loop” (HiL). En esta modalidad el dispositivo digital
ejecuta el modelo de planta. El microcontrolador real se conecta al
dispositivo mediante las entradas/salidas. De este modo, es posible
validar la electrónica de control antes de que se disponga de la propia
planta. Otra ventaja de esta modalidad de simulación radica en que se
puede probar el sistema digital de control ante situaciones de operación
extremas sin poner en riesgo el prototipo f́ısico.

– “Rapid control prototyping” (RCP). En RCP el control del conver-
tidor de potencia se desarrolla en el dispositivo digital utilizando el
paradigma MBD. Las herramientas de visualización y depuración de
OPAL-RT facilitan la integración y validación del controlador. Éste se
puede exportar en un futuro a un sistema digital de control mediante
herramientas de generación de código automático.

A modo resumen, en la figura 6.9 se muestra un esquema de todos estos modos
de funcionamiento, aśı como los elementos del dispositivo digital OP4510 de los
que se hace uso. Además, en la misma figura se resaltan en verde las modalidades
de simulación que se han utilizado durante el desarrollo de la tesis. En particular,
en esta tesis se han empleado dos modalidades de operación del dispositivo. Por
un lado, se ha utilizado la simulación en CPU (no tiempo real) para analizar el
comportamiento de las soluciones analizadas bajo ciclos de conducción de veh́ıculo
eléctrico. Por otro lado, los resultados experimentales con el prototipo ZVR-D2
se han realizado utilizando el procedimiento RCP. Para ello, se han empleado
12 salidas digitales y 10 entradas digitales para enviar y recibir las señales del
convertidor (tabla 6.1).
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Figura 6.9: Modalidades de simulación y utilización de los recursos del dispositivo
digital OP4510 de OPAL-RT.

6.4 Experimentación del prototipo de converti-
dor ZVR-D2

En el caṕıtulo 5 se ha demostrado que la topoloǵıa de convertidor ZVR-D2 (fi-
gura 3.15) tiene potencial para reducir la CMV. Sin embargo, debido a las no
idealidades de los dispositivos, es necesario considerar algunos aspectos a la hora
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de elaborar el prototipo de convertidor ZVR-D2. En concreto, si los diodos de
clamping no se conectan correctamente, existen problemas tanto en el equilibrado
del bus DC como en la capacidad que tiene el convertidor para reducir la CMV.
Considerando estos problemas, a continuación se analiza la conexión de los diodos
de clamping con el bus DC.

6.4.1 Análisis de la conexión de los diodos de clamping con
el bus DC

Inicialmente, se ha observado que, independientemente de la herramienta de si-
mulación utilizada (PSpice, PSIM, PLECS o MATLAB/Simulink), y si esta si-
mulación no considera ni los elementos parásitos ni la propia impedancia ca-
racteŕıstica de los semiconductores de potencia, la corriente que circula por los
diodos de clamping es despreciable (figura 5.5). En la práctica, esto no es aśı, ya
que, debido a las rápidas y de gran amplitud variaciones de tensión (dv/dt), las
capacidades parásitas de los dispositivos producen oscilaciones de corriente que
circulan a través de estos diodos. Por lo tanto, se puede afirmar que la configura-
ción propuesta previamente (figura 3.15) siempre va a funcionar, pero únicamente
de forma ideal y en simulación. En el caso de circular corriente por los diodos
de clamping, o bien si estos diodos se polarizan cuando no corresponde, existirá
recirculación de corriente que hará que estos dispositivos sean incapaces de fijar
la tensión deseada del bus DC (VDC/3 ó 2VDC/3, respectivamente). Por lo tanto,
se requiere una nueva conexión más adecuada de estos diodos de clamping para
el funcionamiento correcto del convertidor ZVR-D2, aśı como para lograr reducir
la CMV de la manera esperada.

En este contexto, la figura 6.10 representa, de forma simplificada, dos posibles
estados del convertidor ZVR-D2. Observando dicha figura, interesa determinar a
que punto debe conectarse cada diodo de clamping (D1 y D2) para fijar la tensión
correctamente. Para ello, se analizan dos casúısticas:

A Cuando la corriente en la carga es entrante en una fase y saliente en dos
(figura 6.10(a)).

B Cuando la corriente en la carga es entrante en dos fases y saliente en una
(figura 6.10(b)).

Hay que destacar que, cuando los dispositivos del inversor se apagan (figu-
ras 6.10(a) y 6.10(b)), no existe el estado convencional de freewheeling, donde
la corriente circulaba por los diodos del inversor, evitando, aśı, que se cortocir-
cuitase la bateŕıa. En el caso particular de este convertidor, siempre que existe
una transición entre un vector activo (V1-V6) y un vector nulo (V0∗ y V7∗) los
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Figura 6.10: Representación simplificada de la topoloǵıa ZVR-D2 para determinar
a donde se debe conectar cada diodo de clamping.

diodos de los puentes rectificadores se polarizan frente a los del VSI, circulando
la corriente a través de éstos y, de esa manera, protegiendo también la bateŕıa.
En este sentido, si se analiza el instante en que los dispositivos del VSI se abren y,
al mismo tiempo, se cierra el dispositivo SWX o el SWY (transición a un vector
nulo V0∗ o V7∗), se puede demostrar teóricamente en que lugar se debe conectar
cada diodo de clamping para fijar correctamente la tensión de cada vector nulo.
Para ese mismo instante de tiempo, si se considera el circuito eléctrico equivalen-
te de cada tipo de semiconductor de potencia durante su estado de conducción,
se pueden simplificar el circuito de las figuras 6.10(a) y 6.10(b) como se mues-

tra en las figuras 6.10(c) y 6.10(d), correspondientes a las casúısticas A y B ,
respectivamente.

En primer lugar, se analiza la casúıstica A . Para ello, conviene recordar que
los dispositivos SWX y SWY nunca se encienden simultáneamente. Asimismo,
aunque idealmente no circula corriente por los diodos de clamping (D1 y D2),
hay que considerar que existe una conexión f́ısica, por la cual se debe cumplir la
primera ley de Kirchoff en los puntos X e Y. Según dicha ley:
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VA0 + VDr − VX0

RDr
+
VB0 − VDr − VX0

RDr +RSW
+
VC0 − VDr − VX0

RDr +RSW
=

=
VX0 − VDf − VW0

RDf
, (6.1)

VA0 + VDr − VY 0

RDr +RSW
+
VB0 − VDr − VY 0

RDr
+
VC0 − VDr − VY 0

RDr
=

=
VY 0 + VDf − VH0

RDf
, (6.2)

siendo VDr y RDr la tensión y la resistencia equivalente de cada diodo del puente
rectificador, RSW la resistencia equivalente de cada switch, y VDf y RDf la
tensión y la resistencia equivalente de cada diodo de clamping. Asimismo, en
este análisis se considera que los valores de todos estos parámetros son iguales
para cada tipo de dispositivo.

Por otro lado, si la relación entre la resistencia de los switches (RSW ) y la de los
diodos de los puentes rectificadores (RDr) es:

u =
RSW
RDr

, (6.3)

se puede extraer de (6.1) y (6.2) que la tensión en los puntos X e Y viene dada
por:

VX0 = a1vCM + a2VW0 − a3VB0 − a4VC0 + a5VDr + a6VDf , (6.4)

VY 0 = b1vCM + b2VH0 − b3VA0 − b4VDr − b5VDf , (6.5)

siendo vCM la tensión de modo común, VW0 Y VH0 la tensión en los puntos
W y H, VA0, VB0 y VC0 las tensiones de las fases A, B y C, respectivamente.
Además, los términos ai(i ∈ [1, 6]) y bj(j ∈ [1, 5]) representan distintas relaciones
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de impedancias de los dispositivos, las cuales se obtienen como:

a1 =
3(u+ 1)RDf

(u+ 1)RDr + (u+ 3)RDf
,

a2 = a6 =
(u+ 1)RDr

(u+ 1)RDr + (u+ 3)RDf
,

a3 = a4 =
uRDf

(u+ 1)RDr + (u+ 3)RDf
,

a5 =
(u− 1)RDf

(u+ 1)RDr + (u+ 3)RDf
,

b1 =
3(u+ 1)RDf

(u+ 1)RDr + (2u+ 3)RDf
,

b2 = b5 =
(u+ 1)RDr

(u+ 1)RDr + (2u+ 3)RDf
,

b3 =
uRDf

(u+ 1)RDr + (2u+ 3)RDf
,

b4 =
(2u+ 1)RDf

(u+ 1)RDr + (2u+ 3)RDf
,

(6.6)

Si se repite el mismo procedimiento para la casúıstica B , es decir, aplicando la
primera ley primera de Kirchoff y utilizando (6.3), se obtiene que:

VX0 = b1vCM + b2VW0 − b3VC0 + b4VDr + b5VDf , (6.7)

VY 0 = a1vCM + a2VH0 − a3VA0 − a4VB0 − a5VDr − a6VDf . (6.8)

Si se consideran (6.4), (6.5), (6.7) y (6.8), se pueden obtener todos los valores de
tensión en los puntos X e Y. En concreto, existen seis estados posibles en los que
se pueden aplicar estas expresiones en función del sentido de la corriente en la
carga. Además, en cada estado se conoce cuales son el sector y los vectores que
se pueden aplicar de la modulación. Estos estados se muestran en la tabla 6.2.

Para valores elevados de tensión, como es el caso de la bateŕıa de los veh́ıculos
eléctricos, los términos VDr y VDf se pueden considerar despreciables en com-
paración con los otros valores de tensión (vCM , VW0, VH0, VA0 , VB0 y VC0).
Además, hay que tener en cuenta que, para el instante analizado, los diodos de
clamping no están directamente polarizados (VDf = 0 y RDf −→ ∞ ). Con este
análisis se determina, precisamente, cuando se polarizan estos diodos y, de ese
modo, si fijan el valor de tensión correspondiente del bus DC (VDC/3 ó 2VDC/3).
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Tabla 6.2: Análisis teórico del conexionado de los diodos de clamping del convertidor ZVR-D2 (VDC=30 V).

“Alternativa 1” “Alternativa 2”
(VW0 = VDC/3 y VH0 = 2VDC/3 ) (VW0 = 2VDC/3 y VH0 = VDC/3 )

Estado y
IA IB IC Sector

Vector
VA0 VB0 VC0 CMV

VX0 D1 VY0 D2 VX0 D1 VY0 D2

casúıstica origen [V] conduce [V] conduce [V] conduce [V] conduce

1
>0 >0 <0 1 V1 30 0 0 10 12,30 Si 7,95 Si 12,30 No 7,95 Si

B

>0 >0 <0 1 V2 30 30 0 20 24,04 Si 15,84 Si 24,04 Si 15,84 No
>0 >0 <0 2 V2 30 30 0 20 24,04 Si 15,84 Si 24,04 Si 15,84 No
>0 >0 <0 2 V3 0 30 0 10 12,30 Si 7,95 Si 12,30 No 7,95 Si

2
<0 >0 <0 2 V2 30 30 0 20 22,05 Si 17,70 Si 22,05 Si 17,70 No

A

<0 >0 <0 2 V3 0 30 0 10 14,16 Si 5,96 Si 14,16 No 5,96 Si
<0 >0 <0 3 V3 0 30 0 10 14,16 Si 5,96 Si 14,16 No 5,96 Si
<0 >0 <0 3 V4 0 30 30 20 22,05 Si 17,70 Si 22,05 Si 17,70 No

3
<0 >0 >0 3 V3 0 30 0 10 12,30 Si 7,95 Si 12,30 No 7,95 Si

B

<0 >0 >0 3 V4 0 30 30 20 24,04 Si 15,84 Si 24,04 Si 15,84 No
<0 >0 >0 4 V4 0 30 30 20 24,04 Si 15,84 Si 24,04 Si 15,84 No
<0 >0 >0 4 V5 0 0 30 10 12,30 Si 7,95 Si 12,30 No 7,95 Si

4
<0 <0 >0 4 V4 0 30 30 20 22,05 Si 17,70 Si 22,05 Si 17,70 No

A

<0 <0 >0 4 V5 0 0 30 10 14,16 Si 5,96 Si 14,16 No 5,96 Si
<0 <0 >0 5 V5 0 0 30 10 14,16 Si 5,96 Si 14,16 No 5,96 Si
<0 <0 >0 5 V6 30 0 30 20 22,05 Si 17,70 Si 22,05 Si 17,70 No

5
>0 <0 >0 5 V5 0 0 30 10 12,30 Si 7,95 Si 12,30 No 7,95 Si

B

>0 <0 >0 5 V6 30 0 30 20 24,04 Si 15,84 Si 24,04 Si 15,84 No
>0 <0 >0 6 V6 30 0 30 20 24,04 Si 15,84 Si 24,04 Si 15,84 No
>0 <0 >0 6 V1 30 0 0 10 12,30 Si 7,95 Si 12,30 No 7,95 Si

6
>0 <0 <0 1 V2 30 30 0 20 22,05 Si 17,70 Si 22,05 Si 17,70 No

A

>0 <0 <0 1 V1 30 0 0 10 14,16 Si 5,96 Si 14,16 No 5,96 Si
>0 <0 <0 6 V1 30 0 0 10 14,16 Si 5,96 Si 14,16 No 5,96 Si
>0 <0 <0 6 V6 30 0 30 20 22,05 Si 17,70 Si 22,05 Si 17,70 No

Notas de la tabla:
(a) Los valores de VX0 corresponden al instante en el que el SWX se enciende. Asimismo, los valores de VY 0 corresponden al instante en el que el SWY se enciende.
(b) Si VX0 > VW0 D1 se polariza y conduce corriente. Del mismo modo, si VY 0 < VH0 D2 se polariza y conduce corriente. Se debe evitar que los dos diodos se
polaricen simultáneamente.
(c) Las celdas sombreadas representan la situación favorable que se da en la realidad, es decir, durante la experimentación.



240 Prototipado y validación del convertidor de potencia ZVR-D2

Por lo tanto, si se considera un valor de tensión del bus DC bajo, por ejemplo,
VDC = 30 V, donde la tensión de codo en los diodos no sea despreciable y, al
mismo tiempo, se consideran los valores de operación habituales de los semi-
conductores seleccionados (tabla 6.1), se obtienen los resultados mostrados en
la tabla 6.2. En dicha tabla se muestran los resultados de las dos alternativas
posibles en la que respecta a la conexión de los diodos de clamping. La primera,
denominada “alternativa 1”, es aquella en la que el punto W se conecta a VDC/3
y el punto H a 2VDC/3 (versión mostrada previamente en caṕıtulos anteriores,
figura 6.11(a)). La segunda, denominada “alternativa 2”, corresponde con el caso
contrario (versión corregida durante la experimentación, figura 6.11(b)).

A partir de los datos de la tabla 6.2 se demuestra que en la “alternativa 1” se
puede generar, independientemente del vector nulo que se desee aplicar (es decir,
encender SWX o SWY ), cualquier forma de onda de la CMV. Por ejemplo, se
pueden hacer transiciones desde cualquier vector activo (par o impar) a los dos
vectores nulos V0∗ y V7∗ . Esto se muestra en las dos secuencias de vectores de las
figuras 6.11(c) y 6.11(d). En cambio, para la “alternativa 2”, no es posible generar
cualquier forma de onda de CMV, ya que únicamente se pueden hacer transiciones
de los vectores activos a los vectores nulos que generen su mismo valor de CMV
y vicebersa. La figura 6.11(e) muestra este último caso, donde se enciende el
SWY para las transiciones con un vector activo impar (VDC/3) y el SWX para
las de un vector activo par (2VDC/3). Aún aśı, conviene utilizar aquella secuencia
de vectores que reduzca lo máximo posible la CMV. Es decir, las mostradas en
las figuras 6.11(c) y 6.11(e), donde se reduce el número de transiciones de CMV
(NT ) de 6 a 2. Aunque estas dos formas de onda se obtienen con conexiones de
los diodos distintas, teóricamente permiten obtener los mismos resultados.

En cualquier caso, el problema reside en cual de las dos alternativas es convenien-
te utilizar. En lo que respecta a las simulaciones, ambas alternativas de pueden
llegar a mostrar los resultados obtenidos de forma teórica. Sin embargo, en la
“alternativa 1” los diodos siempre se van a polarizar bajo cualquier circunstan-
cia (figura 6.12). Esto hace que en la bancada se produzcan recirculaciones de
corrientes, un mayor desequilibrio de los condensadores del bus DC y, por con-
siguiente, que los diodos de clamping no fijen los valores esperados de tensión,
llegándose a producir ondas de CMV iguales a las que proporciona el convertidor
VSI. Por el contrario, con el ajuste requerido (“alternativa 2”) se puede reducir la
CMV como se ha demostrado mediante herramientas de simulación en caṕıtulos
previos, es decir, se obtiene la forma de onda deseada (figura 6.11(c) y 6.11(e)).
Por otro lado, se debe considerar que, para este análisis teórico, no se han tenido
en cuenta otros aspectos como, por ejemplo, las desviaciones entre los valores
de las resistencias y las tensiones de los dispositivos, las cuales modificaŕıan las
relaciones de impedancias dadas por (6.6). Además, tampoco se ha considerado
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(e) Única secuencia posible para la alternativa 2.

Figura 6.11: Representación de las dos alternativas de conexión de los diodos de
clamping en el convertidor ZVR-D2 y las secuencias de vectores posibles de cada
alternativa.
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Figura 6.12: Problemática en la conexión de los diodos de clamping debido a la
polarización simultánea de dichos diodos.

el efecto de las capacidades parásitas de los dispositivos. Por estos motivos, se
puede concluir que este análisis merece un estudio más profundo que entra dentro
de las ĺıneas de investigación futuras de esta tesis doctoral (sección 7.4).

Dicho todo esto, a continuación se muestran los resultados obtenidos mediante
experimentación realizando el ajuste requerido en la conexión de los diodos (“al-
ternativa 2”), pero antes se detalla cual ha sido el equipo de instrumentación
utilizado para poder obtener dichos resultados.

6.4.2 Descripción general de la plataforma experimental

Para poder evaluar las técnicas de modulación propuestas en el caṕıtulo 5 y
validar los conceptos relativos al punto de fijación de los diodos de clamping
que se han explicado previamente, se ha utilizado la plataforma experimental
mostrada en la figura 6.13. Ésta consta del prototipo de convertidor ZVR-D2
(sección 6.2), de una carga RL trifásica (Rload=10 Ω y Lload=10 mH) y de dos
fuentes DC modelo SPD3303X-E de SIGLENT Technologies. Las fuentes DC
no permiten proporcionar los niveles de tensión habituales de las bateŕıas de
los veh́ıculos eléctricos. Sin embargo, para demostrar la capacidad que tiene el
convertidor ZVR-D2 de reducir la CMV, se han utilizado tres canales de estas
fuentes, alimentando directamente los condensadores C1, C2 y C3 del bus DC
y, aśı, proporcionando un bus DC completamente equilibrado. Asimismo, se ha
seleccionado un valor de 10 V por canal (VDC = 30 V) para apreciar el impac-
to que tienen las tensiones en conducción de los diodos en la CMV. En lo que
al control se refiere, para validar distintas formas de onda de CMV, se han se-
leccionado las técnicas de modulación SV-PWM, CCMV-PWM, SV-PWM m y
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Figura 6.13: Diagrama de bloques de la bancada.

CCMV-PWM m , previamente simuladas en el caṕıtulo 5. Estas técnicas de mo-
dulación se han implementado en MATLAB/Simulink mediante la herramienta
Xilinx System Generator para ser ejecutadas en la FPGA de la familia Kintex-7
de la plataforma de tiempo real OP4510 (sección 6.3). El punto de operación
elegido para probar las técnicas de modulación es fsw = 10 kHz, Ma = 0, 45
y un tiempo muerto aplicado de 0,2 µs. Los pulsos PWM de estas técnicas de
modulación se env́ıan desde el OP4510 hasta el convertidor ZVR-D2 a través de
cables de fibra óptica. Además, se env́ıan y reciben otras señales de control del
convertidor ZVR-D2 tales como faltas (NFLTA, NFLTB, NRST/RDY, etc.), lec-
turas digitales de tensión o temperatura, aśı como las señales requeridas para la
comunicación a través del protocolo SPI (SDI, SDO, NCS y CLK)2. Finalmente,
se han medido la tensión y la corriente en distintos puntos f́ısicos del convertidor
mediante un osciloscopio Tektronix DPO 7045C. Los resultados experimentales
obtenidos se muestran a continuación.

6.4.3 Resultados experimentales

Las figuras 6.14 y 6.15 muestran las corrientes de salida del convertidor (iA, iB ,
y iC) y la tensión en el punto neutro (vN0). Del mismo modo, las figuras 6.16
y 6.17 muestran con más detalle la forma de onda de la CMV (vCM ), aśı como
las tres tensiones fase-tierra (vA0, vB0 y vC0).

2Toda esta información se puede encontrar en los distintos documentos de Infineon relativos
al kit HybridKIT Drive.
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Figura 6.14: Corrientes de cada fase y tensión en el punto neutro del convertidor
ZVR-D2 modulado con SV-PWM y CCMV-PWM.
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Figura 6.15: Corrientes de cada fase y tensión en el punto neutro del convertidor
ZVR-D2 modulado con SV-PWM m y CCMV-PWM m .
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PΔ N =6=1 =1/3 TSΔ N =4L

No hay clamping

(a) SV-PWM.

PΔ N =4=1/3 =1/3 TSΔ N =2L

TswVDC

2VDC/3

No hay clamping

(b) CCMV-PWM.

Figura 6.16: Tensiones fase-tierra y CMV del convertidor ZVR-D2 modulado con
SV-PWM y CCMV-PWM.
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Figura 6.17: Tensiones fase-tierra y CMV del convertidor ZVR-D2 modulado con
SV-PWM m y CCMV-PWM m .
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En lo que respecta a la CMV, todos los resultados mostrados en las figuras 6.14,
6.15, 6.16 y 6.17 coinciden con los obtenidos en las simulaciones (figura 5.16).
SV-PWM tiene los peores resultados de CMV con ∆P = 1, ∆S = 1/3, NL =
4, y NT = 6 (VSI convencional). Cuando se utiliza el hardware adicional del
convertidor ZVR-D2, es decir, con SV-PWM m , la forma de onda de CMV tiene
∆P = 1/3, ∆S = 1/3, NL = 2, y NT = 2. Por otro lado, si se utiliza CCMV-
PWM en modo VSI se tiene que ∆P = 1/3, ∆S = 1/3, NL = 2, y NT = 4. De lo
contrario, CCMV-PWM m consigue reducir la CMV a ∆P ' 0, ∆S ' 0, NL ' 1,
y NT ' 0, haciendo que la CMV sea prácticamente constante (figura 6.17(b)),
es decir, siendo estos últimos los mejores resultados de CMV que proporciona el
convertidor ZVR-D2 (reducción aproximada del 100 % de ∆P , ∆S y NT respecto
a SV-PWM).

Una vez demostrada experimentalmente la capacidad que tiene el convertidor
ZVR-D2 para reducir la CMV, a continuación se va comparar dicho converti-
dor frente al VSI convencional mediante la aplicación de ciclos de conducción
espećıficos de veh́ıculos eléctricos.

6.5 Evaluación del convertidor ZVR-D2 durante
ciclos de conducción reales

El modelo de simulación empleado para evaluar el convertidor ZVR-D2 durante
ciclos de conducción espećıficos de veh́ıculos eléctricos se detalla en el anexo C.
En la figura C.6 se muestra la plataforma de simulación utilizada, ejecutándose
el modelo en un único núcleo de la CPU del dispositivo OP4510. Dicha plata-
forma de simulación incluye el modelo térmico y de pérdidas (anexo B), el cual
se utiliza para cada dispositivo del convertidor de potencia, con 4 dispositivos
SCT paralelizados para cada interruptor. El motor simulado es el EVO AF130
de automoción, que tiene 64 kW de potencia y una configuración de imanes su-
perficiales en el motor. Los ciclos de conducción seleccionados son el Fleet-BEV
urbano y rural [374]. Se ha aplicado un paso de simulación de 1 µs para garantizar
la precision de los resultados y, del mismo modo, se ha aumentado la capacidad
de los condensadores del bus DC a 1 F para garantizar el equilibrado del bus DC.

Para comparar la topoloǵıa ZVR-D2 con el VSI convencional, se han selecciona-
do las técnicas de modulación SV-PWM y SV-PWM m , además de las técni-
cas propuestas en el caṕıtulo 5 (HCCMV-PWM-a y HCCMV-PWM-b). Se debe
considerar que al tratarse de simulaciones ideales (que no consideran elementos
parásitos), el funcionamiento del convertidor ZVR-D2 con SV-PWM equivale al
del VSI convencional. La tabla 6.3 resume los resultados obtenidos.



6.5 Evaluación del convertidor ZVR-D2 durante ciclos de conducción
reales 249

Tabla 6.3: Resultados de eficiencia y CMV durante los ciclos de conducción urbano
y rural.

SV-PWM SV-PWM m HCCMV-PWM-a HCCMV-PWM-b

Ciclo urbano

Eficiencia [ %] 99,01 98,43 99,04 98,51
Potencia media [W] 30,65 47,15 28,82 43,74

Figuras de mérito
de la CMV

∆Pavg
1,00 0,33 0,34 0,07

∆Savg 0,54 0,33 0,24 0,27
NLavg 4,00 2,00 2,00 1,20
NTavg

5,35 2,00 3,78 0,42
vCMrms

0,66 0,52 0,84 0,65
|vCMavg

| 0,00 0,00 0,33 0,14

Figura de mérito
general

vCMfom
0,73 0,37 0,50 0,27

Reducción frente al
- 49,70 31,06 62,41

VSI con SV-PWM [ %]

Ciclo rural

Eficiencia [ %] 99,31 99,00 99,09 99,07
Potencia media [W] 43,91 56,42 46,00 49,93

Figuras de mérito
de la CMV

∆Pavg
0,87 0,33 0,34 0,29

∆Savg 0,41 0,33 0,29 0,31
NLavg 3,90 1,90 2,00 2,15
NTavg

4,94 2,00 3,00 1,66
vCMrms

0,60 0,52 0,68 0,60
|vCMavg

| 0,00 0,08 0,16 0,00

Figura de mérito
general

vCMfom
0,65 0,37 0,44 0,36

Reducción frente al
- 42,29 32,69 44,56

VSI con SV-PWM [ %]

Notas de la tabla:
(a) Para obtener la figura de mérito general (vCMfom

) se han normalizado las figuras de mérito respecto a
∆Pavg

= 1, ∆Savg
= 0, 67, NLavg

= 4, NTavg
= 6, vCMrms

= 1 y vCMrms
= 1 .

La figura 6.18 muestra, a modo de ejemplo, cómo el algoritmo de control del
sistema de propulsión del veh́ıculo eléctrico realiza un control satisfactorio del
par de la máquina (Tem) durante el ciclo de conducción urbano (figura 6.18(a)).
Además, se puede ver que en el caso particular de este perfil de conducción, el
motor no entra en debilitamiento de campo, siendo la corriente id prácticamente
nula (figura 6.18(c)).

Por su parte, la figura 6.19 muestra los resultados relativos a las pérdidas de
potencia del convertidor para el ciclo de conducción urbano. En la figura 6.19(a)
se muestra el ı́ndice de modulación en amplitud en el que opera el convertidor
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Figura 6.18: Perfiles del par, la velocidad y las corrientes del motor para el ciclo
de conducción urbano, obtenidos modulando el convertidor ZVR-D2 con la técnica
HCCMV-PWM-b.
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Figura 6.19: Índice de modulación en amplitud, eficiencia y pérdidas de enerǵıa
del convertidor ZVR-D2 durante el ciclo de conducción urbano.
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durante este perfil de conducción. En la figura 6.19(b) se muestra la curva de la
eficiencia, habiéndose realizado una media móvil de un segundo para suavizar la
forma de onda. Por último, la figura 6.19(c) muestra la enerǵıa disipada por el
convertidor. A través de estas figuras se puede ver que, tal y como era de esperar,
para ı́ndices de modulación nulos (veh́ıculo parado) la eficiencia del convertidor
baja del 85 % (hasta 0). Por otro lado, aunque en la figura 6.19(b) se aprecian
eficiencias similares para los cuatro casos analizados, en la tabla 6.3 se muestra
la eficiencia a lo largo de todo el ciclo de conducción. Como se muestra en la
figura 6.19(c) y en dicha tabla, al estar ambas soluciones basadas en la misma
tecnoloǵıa de dispositivo (SCT), el convertidor ZVR-D2 controlado con la técnica
HCCMV-PWM-a obtiene los mejores resultados en términos de eficiencia para
este perfil de conducción, superando incluso al VSI modulado con la técnica SV-
PWM.

Del mismo modo, las figuras 6.20 y 6.21 muestran los datos relativos al control y
a las pérdidas de potencia para el ciclo rural. En el caso particular de este perfil
de conducción, se puede ver que el algoritmo de control del sistema de propulsión
también realiza un control satisfactorio del par del motor (figura 6.20(a)). Sin
embargo, en este caso, se observa que el motor entra en debilitamiento de campo
(figura 6.20(c)), inyectando id negativa para contrarestar el flujo de la máquina
(ΨPM ). Esto ocurre cuando el motor supera las 4.000 rpm (figura 6.20(b)) y, del
mismo modo, se puede ver que, cuando esto ocurre, el ı́ndice de modulación en
amplitud alcanza su máximo valor (Ma = 1, figura 6.21).

En lo que respecta a las pérdidas de potencia, en el ciclo de conducción rural
las dos técnicas propuestas (HCCMV-PWM-a y HCCMV-PWM-b) tienen resul-
tados similares (figuras 6.21(b) y 6.21(c)). Esto se debe a que, en este ciclo de
conducción, un 42,7 % del tiempo se utiliza CCMV-PWM o CCMV-PWM m

(en función de la técnica) y un 57,3 % del tiempo D-PWM o D-PWM m . En el
caso del ciclo de conducción urbano, el reparto de estas técnicas es de un 90,2 %
del tiempo para CCMV-PWM o CCMV-PWM m y un 9,8 % para D-PWM o

D-PWM m . Aunque en este caso la técnica SV-PWM (funcionamiento de un
VSI convencional) es la más beneficiosa en términos de eficiencia (99,31 % de
eficiencia, tabla 6.3), la técnica HCCMV-PWM-b obtiene un mejor compromiso
entre eficiencia y reducción de la CMV para el ciclo de conducción rural.

En términos generales, se puede utilizar el convertidor ZVR-D2 junto a aque-
llas técnicas de modulación que mejor se adapten al funcionamiento del sistema
de propulsión. Se ha demostrado que la técnica HCCMV-PWM-a obtiene muy
buenos resultados para el ciclo de conducción urbano en términos de eficiencia,
incluso reduciendo vCMfom

un 31,06 % respecto al VSI convencional (tabla 6.3).
Por el contrario, la técnica HCCMV-PWM-b penaliza ligeramente la eficiencia
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Figura 6.20: Perfiles del par, la velocidad y las corrientes del motor para el ciclo
de conducción rural, obtenidos modulando el convertidor ZVR-D2 con la técnica
HCCMV-PWM-a.
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Figura 6.21: Índice de modulación en amplitud, eficiencia y pérdidas de enerǵıa
del convertidor ZVR-D2 durante el ciclo de conducción rural.
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del convertidor, pero consigue reducir vCMfom
hasta un 62,41 % (tabla 6.3). Por

otro lado, cuando se recorren distancias con velocidades del veh́ıculo elevadas
(ciclo de conducción rural), ambas técnicas buscan un compromiso mayor entre
eficiencia y CMV. En este caso, la técnica HCCMV-PWM-b es una alternativa
más interesante desde la perspectiva de la CMV, ya que la amplitud (∆Pavg

)
y las variaciones (NLavg

y NTavg
) de esta tensión se reducen considerablemente

respecto a SV-PWM, obteniendo una reducción de vCMfom
de hasta el 44,56 %,

a costa de un ligero empeoramiento de la eficiencia (tabla 6.3).

6.6 Conclusiones

Para elaborar un convertidor de potencia se deben considerar distintos aspec-
tos de diseño (semiconductores, drivers, condensadores, refrigeración, parásitos,
etc.). Para esta tesis se ha seleccionado un kit de evaluación de inversor Hybrid-
KIT Drive de Infineon para evitar la posible aparición de errores en la elaboración
del prototipo de convertidor ZVR-D2, ya que una de las principales ventajas del
convertidor ZVR-D2 es que se puede diseñar el hardware adicional del VSI inde-
pendientemente de este último. Todos los elementos constituyentes del prototipo
se han explicado a lo largo de este caṕıtulo. Del mismo modo, se ha realizado
una descripción del dispositivo de tiempo real OP4510 del fabricante OPAL-RT
Technologies, el cual se ha utilizado para obtener los resultados.

En lo que respecta a los modos de funcionamiento del dispositivo OP4510, se han
extráıdo resultados mediante dos modalidades de simulación:

1. Simulación en tiempo real “Rapid control prototyping” (RCP). Mediante
esta modalidad de simulación se han implementado las técnicas de modula-
ción SV-PWM, SV-PWM m , CCMV-PWM y CCMV-PWM m para ser
ejecutados en tiempo real en la FPGA del OP4510 y, de esa forma, controlar
el prototipo de convertidor ZVR-D2. Los resultados obtenidos demuestran
que el convertidor permite reducir eficazmente la CMV, logrando replicar
las formas de onda que se han mostrado en caṕıtulos previos para dichas
técnicas de modulación. Para ello, se ha requerido una modificación en la
conexión de los diodos de clamping con los puntos 1/3 y 2/3 de la tensión del
bus DC. Este cambio en la conexión se ha justificado detalladamente en el
mismo caṕıtulo.

2. Simulación convencional. Se ha utilizado un modelo completo de sistema
de propulsión para evaluar las caracteŕısticas del convertidor ZVR-D2 en
condiciones de operación más cercanas a la realidad, es decir, durante ciclos
de conducción espećıficos de veh́ıculos eléctricos. Los resultados obtenidos
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muestran que, combinando el convertidor ZVR-D2 con las técnicas de mo-
dulación propuestas en esta tesis (HCCMV-PWM-a y HCCMV-PWM-b),
se puede buscar un mejor compromiso entre eficiencia y CMV que para un
VSI convencional modulado con SV-PWM.

A partir de los resultados obtenidos con el dispositivo OP4510 durante ambas
modalidades de simulación, se han mostrado las fortalezas y debilidades del con-
vertidor ZVR-D2 para su uso en el tren de tracción de los veh́ıculos eléctricos.
Por un lado, se ha visto que durante la experimentación del convertidor ZVR-
D2 se requiere de ciertos ajustes que se deben considerar frente a la etapa de
simulación. En concreto, se necesita un bus DC completamente equilibrado para
hacer funcionar correctamente al convertidor, dejándose este aspecto dentro de
las ĺıneas de investigación futuras de la tesis. Por otro lado, en lo que respecta
a los ciclos de conducción, se ha demostrado la eficacia de hibridar técnicas de
modulación para sacar el máximo rendimiento posible al convertidor ZVR-D2.
Aunque con las técnicas propuestas se han mejorado las prestaciones del con-
vertidor VSI convencional para ciertas condiciones de operación, merece la pena
investigar con más profundidad el funcionamiento de éstas u otras técnicas en lazo
cerrado. Además, se podŕıa validar experimentalmente el prototipo de converti-
dor ZVR-D2 mediante el mismo lazo de control. Estos últimos aspectos también
quedan dentro de las ĺıneas de investigación futuras de esta tesis.

Una vez expuestas las conclusiones de este caṕıtulo, a continuación se resumen
las conclusiones generales de la tesis, las contribuciones que se han realizado, aśı
como las ĺıneas de investigación futuras del presente trabajo.
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Resumen de la tesis





Caṕıtulo 7

Conclusiones y trabajo
futuro

7.1 Conclusiones

Uno de los problemas recurrentes que se producen en los sistemas de propulsión
de los veh́ıculos eléctricos es la tensión de modo común (CMV). Esta tensión
parásita se origina por desequilibrios en las tensiones sintetizadas por el converti-
dor, los cuales derivan, principalmente, de la conmutación de los semiconductores
de potencia y, por ello, la técnica de modulación utilizada tiene un impacto sig-
nificativo. En concreto, las técnicas convencionales S-PWM y SV-PWM utilizan
todos los estados de conmutación permitidos del inversor y producen formas de
onda de CMV de gran amplitud y con variaciones (dv/dt) de alta frecuencia.
Además, como la tendencia seguida por los fabricantes de automoción consiste
en aumentar la tensión nominal de las bateŕıas (sistemas de “800 V”) e incluir
dispositivos de SiC debido a los beneficios que estos últimos ofrecen (dispositivos
más pequeños, temperaturas de operación superiores, menores pérdidas de con-
mutación, etc.), las formas de onda de CMV tendrán variaciones de tensión con
amplitudes más elevadas, además de un mayor número de variaciones. Esto hará
que los problemas derivados de la CMV se hagan más frecuentes.

Entre los problemas que produce la CMV destacan distintos tipos de EMI condu-
cidas y radiadas, las cuales afectan, además de al propio sistema de propulsión,
a otros subsistemas de los veh́ıculos eléctricos. En segundo lugar, la CMV tiene
relación directa con la generación de sobretensiones que acaban dañando el ais-
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lamiento del devanado del estátor. Además, la CMV se refleja en el eje del motor
y, debido a que los elementos mécanicos de éste se comportan como capacidades
parásitas, las variaciones de esta tensión se convierten en oscilaciones de corriente
que circulan a través de distintos elementos mecánicos del motor, principalmen-
te a través de los rodamientos. En concreto, hay estudios que afirman que los
rodamientos sufren entre el 40 % y 70 % de las aveŕıas de los motores eléctricos.
Además, aunque en el pasado las aveŕıas se deb́ıan principalmente a fallos mecáni-
cos o térmicos, en la actualidad los problemas eléctricos se están volviendo más
frecuentes, existiendo un gran número de publicaciones en la literatura cient́ıfica
que se centran en buscar soluciones a todos estos problemas.

En esta tesis doctoral se han revisado y clasificado las principales soluciones
que existen para resolver o minimizar los problemas derivados de la CMV. La
clasificación se ha dividido en soluciones correctivas y preventivas. Las primeras
se encargan de mitigar los problemas derivados de la CMV una vez de que ésta se
ha producido. Por el contrario, las segundas intentan resolver el problema desde el
origen, es decir, eliminar la CMV desde el propio convertidor de potencia. En este
sentido, a partir de la revisión realizada se ha observado que utilizar soluciones
preventivas y, más concretamente, utilizar una nueva topoloǵıa de convertidor de
potencia, una nueva estrategia de modulación, o ambas simultáneamente, es una
solución muy adecuada para mitigar los problemas derivados de la CMV.

En lo que respecta a la topoloǵıa de convertidor de potencia, el convertidor trifási-
co de dos niveles convencional, conocido como VSI, se ha convertido en el estándar
en la industria de la automoción como inversor utilizado para la propulsión de
los veh́ıculos eléctricos. Sin embargo, este convertidor tiene una serie de limita-
ciones que se podŕıan mejorar, entre otros aspectos debido a la contraproducente
forma de onda de CMV que genera. En esta tesis doctoral se han revisado las
principales topoloǵıas de conversión que se pueden utilizar para reemplazar a
este inversor y mejorar la CMV. Entre ellas, las que se utilizan en los sistemas
multifase son, cada vez más, una alternativa interesante en aplicaciones de elec-
tromovilidad debido, entre otras cuestiones, a su mayor tolerancia a fallos o la
capacidad que tienen de reducir la corriente por fase para una misma potencia.
Por otro lado, las topoloǵıas de convertidor multinivel también se presentan co-
mo una alternativa eficaz, ya que el aumento de las tensiones de operación de las
bateŕıas justifica, cada vez más, su incorporación en los futuros sistemas de pro-
pulsión de los veh́ıculos eléctricos. Estas últimas tienen como ventaja principal
que la tensión que soportan los semiconductores de potencia solo es una fracción
de la tensión del bus DC, lo cual permite extender la tensión umbral fijada por
dichos dispositivos y, al mismo tiempo, proporcionar otros beneficios adicionales,
tales como la reducción de la CMV, la mejora de la calidad de las tensiones y
corrientes sintetizadas por el convertidor o una mayor tolerancia a fallos, entre
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otros aspectos.

Además de las topoloǵıas multifase o multinivel, existen otras que incorporan
elementos hardware adicionales sobre el VSI convencional. El principal beneficio
de este tipo de convertidores es que la transición del VSI a cualquiera de ellas es,
en general, sencilla, ya que se puede emplear un VSI comercial y, posteriormen-
te, incluir los elementos hardware adicionales. Además, a pesar de los muchos
beneficios de las topoloǵıas de convertidor multifase y multinivel, la industria
automoviĺıstica sigue apostando por el uso de topoloǵıas de convertidor trifásicas
de dos niveles. Por lo tanto, esta tesis se enfoca en este tipo de topoloǵıas de
convertidor para poder proponer la mejor alternativa que se pueda utilizar en el
sistema de propulsión de los veh́ıculos eléctricos de cara a reducir la CMV.

Aunque se han propuesto convertidores con fuente de impedancia para su uso en
aplicaciones de automoción, éstos tienen una serie de desventajas que se deben
considerar, como el mayor peso y volumen, debido a que se incluyen elementos
reactivos, lo que también deriva en una densidad de potencia menor. Otra alter-
nativa consiste en emplear topoloǵıas con desacoplamiento, lo cual es un enfoque
muy común en otro tipo de aplicaciones como los sistemas fotovoltaicos, donde
se han propuesto un gran número topoloǵıas, principalmente monofásicas, pero
también algunas otras trifásicas. A partir de esta última categoŕıa nace la idea
del convertidor de potencia propuesto en esta tesis doctoral para aplicaciones de
electromovilidad, denominado ZVR-D2, que consiste en un convertidor de des-
acoplamiento AC que desconecta el inversor de la carga durante los estados del
convertidor que no producen tensión a la salida (vectores nulos de SV-PWM).

En lo que a las técnicas de modulación respecta, se han revisado las principales es-
trategias que permiten reducir la CMV, haciendo énfasis en el enfoque SV-PWM.
Por un lado, las técnicas RCMV-PWM son una alternativa útil para reducir la
CMV, pero no explotan el potencial que tiene el convertidor ZVR-D2 para reducir
la CMV por śı mismo. Además, este tipo de técnicas empeora considerablemente
otras de las prestaciones del convertidor, tales como la calidad de las señales o
su rango lineal utilizable. Por lo tanto, en esta tesis se ha propuesto emplear una
técnica de modulación h́ıbrida que combine la técnica CCMV-PWM y la técnica
D-PWM. Esta modulación, denominada aqúı HCCMV-PWM, permite mejorar
la eficiencia del convertidor o reducir la CMV en función de si se emplean o
no los grados adicionales de libertad (modo m ) que proporciona el convertidor

ZVR-D2. En función de este modo m se han propuesto dos variantes, una más
conservadora que prioriza la eficiencia del convertidor (HCCMV-PWM-a) y otra
que prioriza la fiabilidad, penalizando ligeramente la eficiencia del convertidor
(HCCMV-PWM-b).
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Ambas soluciones se han evaluado detalladamente y, además, se han contrasta-
do frente a otras topoloǵıas de desacoplamiento trifásicas y a otras técnicas de
modulación propuestas por otros autores. Mediante el análisis realizado, se ha
demostrado que la combinación ZVR-D2 + HCCMV-PWM-b permite lograr los
mejores resultados tanto en términos de eficiencia como en términos de CMV du-
rante aproximadamente un 20 % del rango lineal. Además, esta solución resuelve
algunas de las limitaciones de otras alternativas propuestas. Por ejemplo, Concari
propone utilizar en el veh́ıculo eléctrico el convertidor H8D2 de desacoplamiento
DC. Sin embargo, este convertidor incrementa considerablemente las pérdidas de
conducción debido a su incorporación de dispositivos en serie, además de empeo-
rar también el MTBF y, por consiguiente, la fiabilidad del convertidor, ya que
varios dispositivos conducen simultáneamente.

Por otro lado, en esta tesis también se ha comparado el convertidor ZVR-D2 con
el VSI convencional durante ciclos de conducción espećıficos de veh́ıculos eléctri-
cos. A partir de los resultados obtenidos, se ha demostrado el alto desempeño
del convertidor ZVR-D2 si se combina con técnicas de modulación adecuadas.
En concreto, se ha demostrado que la técnica de modulación HCCMV-PWM-a
consigue mayor eficiencia incluso que la solución convencional VSI + SV-PWM,
además de reducir la CMV. Esto ocurre para ciclos de conducción urbanos, en
los que el convertidor opera con ı́ndices de modulación en amplitud reducidos.

En definitiva, a partir de todos los resultados obtenidos, las ventajas del converti-
dor y la modulación propuestas (ZVR-D2 + HCCMV-PWM) se pueden resumir
principalmente en cinco:

1. En general, cuando se quiere fabricar cualquier convertidor trifásico de dos
niveles con dispositivos adicionales y, en particular, el convertidor ZVR-D2,
se puede utilizar un VSI comercial ya optimizado y añadirle el hardware
adicional. De esa forma, se ahorra en tiempo y recursos para el diseño de
un convertidor de potencia completo.

2. Un beneficio adicional del convertidor ZVR-D2 es que éste redistribuye las
pérdidas de potencia entre los dispositivos del inversor y los semiconductores
adicionales. Ello conlleva una reducción de la temperatura de operación de
los dispositivos y, en definitiva, una reducción del coste y el tamaño del
sistema de refrigeración.

3. Otro aspecto a considerar es que el convertidor ZVR-D2 permite funcionar
(cuando sea necesario) como un VSI convencional. Este grado de libertad
permite aumentar la eficiencia del convertidor en función de las condicio-
nes de operación del veh́ıculo (perfil de conducción, estado de carga de la
bateŕıa, etc.). Además, el convertidor ZVR-D2 es igual de fiable que el VSI
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convencional ante faltas de circuito abierto, proporcionando, en este res-
pecto, un mayor MTBF que otras alternativas de convertidor como, por
ejemplo, las basadas en desacoplamiento DC.

4. Utilizar la modulación HCCMV-PWM-b sobre el convertidor ZVR-D2 ofre-
ce la posibilidad de reducir la CMV completamente, haciendo que ésta sea
invariante en el tiempo, es decir, permitiendo obtener un valor constante
de esta tensión para un 60 % del rango lineal (valores bajos de ı́ndice de
modulación en amplitud).

5. Otro beneficio de utilizar las variantes de HCCMV-PWM sobre el converti-
dor ZVR-D2 es que, gracias al uso de técnicas de modulación discontinuas,
se pueden obtener valores de eficiencia superiores a los del convertidor VSI
controlado por SV-PWM. Un ejemplo es la variante HCCMV-PWM-a, la
cual permite obtener valores de eficiencia superiores a un VSI cuando los
veh́ıculos circulen en territorios urbanos, reduciéndose además la CMV.

En cuanto a las desventajas, hay que destacar que, a priori, el convertidor ZVR-D2
aumenta ligeramente las pérdidas de potencia respecto al VSI cuando se reduce
la CMV. Sin embargo, si se emplean semiconductores de potencia con pérdidas
de conducción menores que las del dispositivo que se ha utilizado para obtener
los resultados, estas pérdidas se pueden reducir en valor absoluto. Además, si se
requiere reducir la CMV en un VSI, se ha demostrado que emplear el conver-
tidor ZVR-D2 es más conveniente que utilizar técnicas de modulación sobre el
propio VSI. En segundo lugar, una desventaja adicional del convertidor es que
se requieren elementos adicionales, lo que conlleva un coste mayor, además de
un posible aumento del peso y el volumen del convertidor y, por consiguiente,
una reducción de la densidad de potencia. Sin embargo, en la actualidad estos
aspectos se pueden asumir, ya que el busbar, los condensadores y el propio siste-
ma de refrigeración son algunas de las partes que más contribuyen al volumen y
al peso del convertidor. Estos elementos se pueden diseñar espećıficamente para
un módulo de potencia customizado que incorpore todo el hardware adicional.
Además, si se emplea la tecnoloǵıa SiC, los dispositivos son, por lo general y para
una misma potencia, más pequeños, sin olvidar que son varios los fabricantes que
ya apuestan por esta tecnoloǵıa para sus veh́ıculos. Además, un diseño customi-
zado de este convertidor puede resolver problemas relacionados con los elementos
parásitos. Por lo tanto, y teniendo en cuenta todos estos aspectos, es posible que
un diseño customizado de convertidor ZVR-D2 de nueva generación pueda ser
aún más pequeño que uno de VSI de la generación anterior

Por último, y posiblemente como desventaja principal, el convertidor ZVR-D2
requiere de un bus DC completamente equilibrado para garantizar un funciona-
miento de tensión estable que permita reducir la CMV. Esto merece ser investiga-
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do en mayor profundidad y entra dentro de las lineas de investigación futuras de
esta tesis. Sin embargo, es posible que se puedan desarrollar técnicas de control
y modulación espećıficas, como ocurre en otros convertidores como el NPC mul-
tinivel y, de esa forma, se eviten recursos hardware adicionales. Además, aunque
existan desequilibrios en el bus DC, la principal desventaja es que no se reduce
la CMV y, en términos de eficiencia, el convertidor seguirá funcionando de la
misma forma, sin tampoco agravarse la fiabilidad, en términos de faltas de cir-
cuito abierto. Por todas estas cuestiones, se puede concluir que, cuando se trata
de reducir la CMV, las ventajas superan a las desventajas, ya que la mayoŕıa de
inconvenientes podŕıan solucionarse, mientras que los beneficios del convertidor
ZVR-D2 aportan gran valor añadido al VSI convencional para reducir la CMV.

7.2 Principales contribuciones de la tesis

A continuación se resumen las principales contribuciones de esta tesis doctoral,
extráıdas de los caṕıtulos de este documento y publicadas en distintos medios de
diseminación cient́ıfica:

1. La revisión, en profundidad, de las tecnoloǵıas de semiconductores
de potencia utilizadas en el sistema de propulsión de los veh́ıculos
eléctricos, proporcionando los rangos de operación y una visión
general del estado del mercado de dichos dispositivos.

Entre las distintas tecnoloǵıas de semiconductores destacan las de Si, y
más concretamente los IGBTs, los cuales son una tecnoloǵıa probada con
una larga trayectoria en su utilización en trenes de potencia de veh́ıculos
eléctricos. Sin embargo, cada fabricante desarrolla sus propias tecnoloǵıas,
lo que dificulta las tareas de diseño y desarrollo de prototipos, haciendo
que se requiera un conocimiento previo de la variedad de dispositivos que
existe, aśı como de sus diferencias. Para solventar este problema, se ha rea-
lizado una revisión tecnológica que proporciona al ingeniero un punto de
vista mayormente técnico-comercial, sin un profundo conocimiento sobre
la f́ısica de los semiconductores. La investigación también incluye los dis-
positivos basados en nuevos materiales semiconductores WBG, siendo los
materiales más relevantes el SiC y el GaN. Éstos constituyen una alterna-
tiva prometedora para este tipo de aplicaciones debido a la mejora de las
propiedades del material frente al Si. De este estudio se puede concluir que
la tecnoloǵıa GaN requiere un mayor grado de madurez para su inclusión
en el inversor del tren de tracción de los veh́ıculos eléctricos. No obstante,
existe una amplia gama de dispositivos SiC que ya se utilizan en veh́ıculos
comerciales.
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Toda esta revisión realizada, tanto para dispositivos de Si como nuevos ma-
teriales WBG, ha sido enviada para su revisión a una revista internacional
(RSER - R8). Asimismo, este trabajo ha servido para confeccionar parte
del caṕıtulo 1 y como punto de partida para la selección de los componentes
utilizados para la elaboración del prototipo explicado en el caṕıtulo 6.

2. La revisión de los problemas producidos por la CMV y sus solu-
ciones, aśı como la propuesta de un criterio de cuantificación de la
CMV que permita comparar las diferentes soluciones analizadas
en esta tesis

En el pasado, los motores eléctricos se utilizaban principalmente en apli-
caciones industriales y sin el acompañamiento de electrónica de potencia
que permitiese regular el par y la velocidad de estas máquinas. Sin em-
bargo, hoy en d́ıa se está llevando a cabo una importante producción de
motores en masa para aplicaciones de electromobilidad, favoreciendo aśı la
transición hacia un transporte más eficiente y menos contaminante. Este
incremento en el uso de motores, los cuales utilizan inversores para regular
el par que se entrega al motor, hace necesario buscar soluciones al problema
de la CMV. En esta tesis doctoral se ha revisado el origen de esta tensión
parásita. Además, se han analizado los principales problemas que derivan
de la CMV y cuales son las soluciones más comunes para resolverlos. Por
último, al observar la cantidad de problemas y soluciones que se pueden
emplear para mitigar los efectos de la CMV, en esta tesis doctoral se ha
propuesto un criterio de cuantificación de la forma de onda la CMV que
permite dejar a un lado los problemas derivados de la CMV y centrarse
únicamente en el estudio de dicha forma de onda.

Todo este trabajo relacionado tanto con los problemas y las soluciones
de la CMV en drives, como con el criterio de cuantificación de una on-
da de CMV determinada, se ha publicado en dos revistas internacionales
(RSER- R4 y R7) y una conferencia nacional (SAAEI- N 2). A su vez, esta
contribución dota de contenido al caṕıtulo 2 de la presente tesis.

3. La revisión de las topoloǵıas de convertidor y las técnicas de mo-
dulación que se pueden utilizar para reducir la CMV en acciona-
mientos de motor con inversor.

El inversor de fuente de tensión más empleado en el campo de la electrónica
de potencia es el conocido VSI trifásico de dos niveles. Sin embargo, como se
viene diciendo, existen otras topoloǵıas de convertidor que pueden emplear-
se para reducir la CMV en aplicaciones que incluyen motores eléctricos. Los
convertidores multifase o multinivel son una alternativa que se ha investi-
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gado ampliamente en las últimas dos décadas. De hecho, ya hay un gran
número de aplicaciones industriales que utilizan varios de estos converti-
dores. Del mismo modo, en la última década también se ha propuesto un
gran número tanto de convertidores trifásicos de dos niveles con hardware
adicional como de técnicas de modulación espećıficas para reducir la CMV
en todos estos convertidores. Por lo tanto, revisar todo este abanico de po-
sibilidades resulta de gran interés, no solo para la búsqueda de la solución
más beneficiosa, sino también para comprender en mayor medida la influen-
cia que tiene la CMV sobre los distintos tipos de inversores que hay en la
actualidad.

Considerando todo esto, en esta tesis se han llevado a cabo varias pu-
blicaciones al respecto. Entre ellas, destacan tres revistas internacionales
(RSER - R4 y R7 y ACCES - R6) y dos conferencias nacionales (SAAEI
- N 3 y N 4). Al mismo tiempo, todas las topoloǵıas de convertidor y técni-
cas de modulación revisadas se explican detalladamente en los caṕıtulos 3
y 4 de esta tesis.

4. El desarrollo de un modelo de simulación de pérdidas de poten-
cia que permita estimar las pérdidas del convertidor del tren de
potencia de un veh́ıculo eléctrico de forma precisa.

Durante las primeras etapas de diseño de un convertidor de potencia apli-
cado al veh́ıculo eléctrico es necesario estimar las pérdidas producidas en
los dispositivos semiconductores que lo componen. Esta información se re-
quiere para la selección apropiada de los dispositivos, además de para el
dimensionamiento de la etapa de potencia y del sistema de refrigeración
del convertidor. En general, dichos cálculos se realizan a partir de los datos
disponibles en la hoja de caracteŕısticas del fabricante, los cuales deben tra-
tarse de forma correcta para poder realizar una estimación lo más cercana
posible a la realidad. Además, es posible utilizar distintas aproximaciones
para estimar las pérdidas de potencia de los semiconductores que compo-
nen el convertidor de potencia. Considerando todo esto, durante la primera
etapa de esta tesis doctoral se ha desarrollado y validado un modelo de
simulación flexible elaborado a nivel de dispositivo. Sobre dicho modelo se
han comparado y cuantificado distintos métodos de cálculo de pérdidas y
se ha demostrado que el uso de modelos simplificados, que no consideran
los factores necesarios para particularizar las pérdidas en el contexto de di-
seño del veh́ıculo eléctrico, dan como resultado desviaciones significativas.
Dicho modelo se ha desarrollado en MATLAB/Simulink y los resultados
que éste proporciona se han comparado frente a los de otras herramientas
de simulación comerciales como PSIM y PLECS.
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El procedimiento seguido para modelar los dispositivos ha derivado en una
publicación en una conferencia nacional (SAAEI - N 1). Dicho procedimien-
to se resume en el anexo B y, al mismo tiempo, el modelo de pérdidas
correspondiente se ha empleado para los resultados obtenidos en varias pu-
blicaciones, entre las que destacan tres revistas internacionales (E - R1 y R3
y MR - R2), dos conferencias internacionales (IECON - I 2 y DCIS - I 3) y
otras dos conferencias nacionales (SAAEI - N 4, N 5 y N 6), estando varias
de estas publicaciones relacionadas con la siguiente contribución.

5. La comparación de distintas topoloǵıas de convertidor y técnicas
de modulación mediante herramientas de simulación para demos-
trar el valor añadido de la combinación convertidor-modulación
que se propone en esta tesis.

A partir de la revisión de topoloǵıas de convertidor y técnicas de modu-
lación realizada (contribución 3) en esta tesis se han comparado varias de
ellas mediante herramientas de simulación. En concreto, se han seleccio-
nado las variantes de desacoplamiento trifásicas de dos niveles debido a
las ventajas que ofrecen, principalmente, para reducir la CMV. Además, se
han implementado y simulado, sobre todos estos convertidores, todas las
técnicas de modulación que se han revisado previamente. Las principales
caracteŕısticas que se han evaluado han sido el rizado de la tensión y la
corriente del bus DC (∆vDC y ∆iDC), la calidad de la corriente a la salida
del convertidor (∆iout y THDi), las pérdidas de potencia y la eficiencia
del convertidor (η) y la tensión de modo común (vCMfom

). Además, este
análisis se ha realizado utilizando distintas tecnoloǵıas de semiconductores
de potencia, en primer lugar, con dispositivos de Si y, posteriormente, con
dispositivos de SiC.

Una gran parte del material derivado de esta contribución se ha publicado en
dos revistas internacionales (E - R1 y R3), una conferencias internacional
(IECON - I 2) y otras dos conferencias nacionales (SAAEI - N 4 y N 5).
Además, una parte del contenido de estas publicaciones se ha utilizado
para documentar el análisis llevado a cabo en el caṕıtulo 5, el cual se centra
principalmente en comparar el convertidor de potencia ZVR-D2 propuesto
frente a otras variantes trifásicas de dos niveles.

6. La validación, mediante experimentación, de la capacidad que tie-
ne el nuevo convertidor propuesto para reducir la CMV.

Otra de las contribuciones de esta tesis es la conformación de un prototipo
de convertidor ZVR-D2 que, por un lado, cumpla con los requisitos generales
de los inversores de los veh́ıculos eléctricos y, por otro lado, permita reducir



268 Conclusiones y trabajo futuro

la CMV. Aunque el prototipo se ha dimensionado para operar por debajo de
los valores habituales de tensión y corriente de un inversor de automoción
real, se ha demostrado que éste es capaz de reducir eficazmente la CMV.
Además, se han estudiado y analizado distintos aspectos de este convertidor,
como el equilibrado del bus DC o la correcta conexión de los diodos de
clamping para fijar el valor de CMV deseado.

Aunque este trabajo no se ha publicado todav́ıa en ninguna revista de alto
ı́ndice de impacto, indagar en estos aspectos y obtener resultados experi-
mentales más cercanos a las condiciones de operación reales de los veh́ıculos
eléctricos quedan dentro de las ĺıneas futuras de esta tesis doctoral.

Tabla 7.1: Relación de las publicaciones extráıdas de esta tesis doctoral con los
caṕıtulos del documento.

Caṕıtulo Titulo Publicaciones

1 Introducción.
R5, R8, I 1,
N 7, D1, D3

2
Problemática de la tensión de modo común en ac-
cionamientos de motor con inversor.

R4, R6, R7,
N 2

3
Topoloǵıas de convertidores de potencia para la
reducción de la tensión de modo común en aplica-
ciones de veh́ıculo eléctrico.

R4, R6, R7,
N 3

4
Técnicas de modulación para la reducción de la
tensión de modo común.

R4, R6, R7,
N 4, D2

5
Análisis de prestaciones y comparativa de topo-
loǵıas de convertidor y técnicas de modulación me-
diante simulación.

R1, R2, R3,
I 2, I 3, N 1,
N 4, N 5, N 6

6
Prototipado y validación del convertidor de poten-
cia ZVR-D2.

R1, R8

Tipo de publicación Número

Rx: Publicación en revista cient́ıfico-técnica. 8
I x: Publicación en conferencia internacional. 3
N x: Publicación en conferencia nacional. 7
Dx: Publicación en revista de divulgación cient́ıfica. 3

TOTAL 21
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7.3 Publicaciones cient́ıficas derivadas de la tesis.

El trabajo de investigación desarrollado en esta tesis ha sido publicado parcial-
mente en varias revistas cient́ıfico-técnicas y conferencias nacionales e internacio-
nales. A continuación se detallan todas estas publicaciones, las cuales, a su vez,
se relacionan en la tabla 7.1 con el caṕıtulo correspondiente de esta tesis.

7.3.1 Publicaciones en revistas cient́ıfico-técnicas

R1. Autores: E. Robles, M. Fernández, E. Ibarra, J. Andreu y I. Kortabarria.
Tı́tulo: Mitigation of common mode voltage issues in electric vehicle drive systems by
means of an alternative AC-decoupling power converter topology.
Ref.: Revista Libro: Energies (ISSN 1996-1073)
Clave: A Volumen: 12, Nº 17 (Nº Art. 3349) Páginas: 1-27 Fecha: 30/08/2019
DOI: 10.3390/en12173349 Indicadores de calidad: JCR (2019): 2,702

Ranking Q3 (63/112) Energy & Fuels

R2. Autores: A. Matallana, E. Robles, E. Ibarra, J. Andreu, N. Delmonte y P. Cova.
Tı́tulo: A methodology to determine reliability issues in automotive SiC power modules
combining 1D and 3D thermal simulations under driving cycle profiles.
Ref.: Revista Libro: Microelectronics Reliability (ISSN: 0026-2714)
Clave: A Volumen: 102 (Nº Art. 113500) Páginas: 1-9 Fecha: 01/11/2019
DOI: 10.1016/j.microrel.2019.113500 Indicadores de calidad: JCR (2019): 1,535

Ranking Q3 (182/266) Engineering, Electrical & Electronic

R3. Autores: M. Fernández, A. Sierra, E. Robles, I. Kortabarria, E. Ibarra y J. L. Mart́ın.
Tı́tulo: New modulation technique to mitigate common mode voltage effects in star-
connected five-phase AC drives.
Ref.: Revista Libro: Energies (ISSN 1996-1073)
Clave: A Volumen: 13 (Nº Art. 607) Páginas: 1-19 Fecha: 31/01/2020
DOI: 10.3390/en13030607 Indicadores de calidad: JCR (2020): 3,004

Ranking Q3 (70/114) Energy & Fuels

R4. Autores: E. Robles, M. Fernández, J. Andreu, E. Ibarra y U. Ugalde.
Tı́tulo: Advanced power inverter topologies and modulation techniques for common-mode
voltage elimination in electric motor drive systems.
Ref.: Revista Libro: Renewable & Sustainable Energy Reviews (ISSN: 1364-0321)
Clave: A Volumen: 140 (Nº Art. 110746) Páginas: 1-26 Fecha: 26/01/21
DOI: 10.1016/j.rser.2021.110746 Indicadores de calidad: JCR (2020): 14,982

Ranking Q1 (7/114) Energy & Fuels

R5. Autores: I. Aretxabaleta, I. Mart́ınez de Alegŕıa, J. Andreu, I. Kortabarria y E. Robles.
Tı́tulo: High-voltage stations for electric vehicle fast-charging: trends, standards, charging
modes and comparison of unity power-factor rectifiers.
Ref.: Revista Libro: IEEE Access (ISSN 2169-3536)
Clave: A Volumen: 9 Páginas: 102177-102194 Fecha: 30/06/21
DOI: 10.1109/ACCESS.2021.3093696 Indicadores de calidad: JCR (2020): 3,367

Ranking Q2 (94/273) Engineering, Electrical & Electronic

https://doi.org/10.3390/en12173349
https://doi.org/10.1016/j.microrel.2019.113500
https://doi.org/10.3390/en13030607
https://doi.org/10.1016/j.rser.2021.110746
https://doi.org/10.1109/ACCESS.2021.3093696
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R6. Autores: E. Robles, M. Fernández, J. Zaragoza, I. Aretxabaleta, I. Mart́ınez de Alegŕıa
y J. Andreu.
Tı́tulo: Common-mode voltage elimination in multilevel power inverter-based motor drive
applications.
Ref.: Revista Libro: IEEE Access (ISSN 2169-3536)
Clave: A Volumen: 10 Páginas: 2117-2139 Fecha: 23/12/21
DOI: 10.1109/ACCESS.2021.3137892 Indicadores de calidad: JCR (2020): 3,367

Ranking Q2 (94/273) Engineering, Electrical & Electronic

R7. Autores: E. Robles, M. Fernández, J. Andreu, E. Ibarra, J. Zaragoza y U. Ugalde.
Tı́tulo: Common-mode voltage mitigation in multiphase electric motor drive systems.
Ref.: Revista Libro: Renewable & Sustainable Energy Reviews (ISSN: 1364-0321)
Clave: A Volumen: 157 (Nº Art. 111971) Páginas: 1-21 Fecha: 31/12/21
DOI: 10.1016/j.rser.2021.111971 Indicadores de calidad: JCR (2020): 14,982

Ranking Q1 (7/114) Energy & Fuels

Otros art́ıculos pendientes de publicación:

R8. Autores: E. Robles, A. Matallana, I. Aretxabaleta, J. Andreu, M. Fernandez y J. L.
Mart́ın.
Tı́tulo: The role of power device technology in the electric vehicle powertrain.
Estado actual: En proceso de selección de la revista objetivo.
Ref.: Revista Libro: -
Clave: A Volumen: - Páginas: - Fecha: -
DOI: - Indicadores de calidad: JCR: -

Ranking -

7.3.2 Publicaciones en conferencias internacionales

—————————————————————————————————

I 1. Autores: D. Cabezuelo, J. Andreu, I. Kortabarria, I. Mart́ınez de Alegŕıa and E. Robles.
Tı́tulo: Powertrain systems of electric, hybrid and fuel-cell vehicles: State of the technology.
Congreso: International Symposium on Industrial Electronics.
Publicación: Actas del congreso ISIE’17. Páginas: 1445-1450
Lugar de celebración: Edimburgo (Reino Unido) Fecha: 19-21/06/2017
ISBN: 978-1-5090-1411-8/17 DOI: 10.1109/ISIE.2017.8001458

I 2. Autores: M. Fernández, E. Robles, I. Kortabarria, J. Andreu, E. Ibarra.
Tı́tulo: Novel modulation techniques to reduce the common mode voltage in multiphase
inverters.
Congreso: Annual Conference of the IEEE Industrial electronics Society.
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Congreso: Seminario Anual de Automática, Electrónica Industrial e Instrumentación.
Publicación: Actas del congreso SAAEI’19. Páginas: 658-663
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7.4 Ĺıneas futuras de investigación

1. Elementos parásitos y efectos no ideales del convertidor ZVR-D2. El primer
aspecto sobre el que se debe incidir es la experimentación. Conviene realizar
un análisis en mayor profundidad del efecto de los elementos parásitos del
convertidor ZVR-D2, tanto a nivel de dispositivo como de manera gene-
ral y analizar, más detalladamente, las inconcluencias entre los resultados
obtenidos mediante simulación y mediante experimentación.

2. Equilibrado de los condensadores del bus DC. Los datos proporcionados en
esta tesis doctoral se han extráıdo utilizando un bus DC equilibrado. Sin
embargo, al aumentar los rangos de operación del convertidor, en términos
de tensiones y corrientes, es posible que se produzcan desequilibrios en dicho
bus. En consecuencia, una alternativa es investigar y proponer técnicas de
equilibrado. Por ejemplo, utilizar técnicas como las que se emplean en otros
inversores como el NPC multinivel.

3. Técnicas de control y modulación predictivas. Aunque en esta tesis doctoral
se han propuesto e implementado técnicas de modulación para reducir la
CMV en el convertidor ZVR-D2, cuando se cierra el lazo de control, es
posible desarrollar nuevas técnicas de modulación que funcionen mediante
el control predictivo. Este tipo de técnicas pueden mejorar algunas de las
prestaciones del inversor y aplicar, en función del punto de operación del
motor, la secuencia de los vectores más adecuada. Por lo tanto, conviene
investigar en técnicas de control y modulación en lazo cerrado que se puedan
utilizar en el convertidor ZVR-D2.

4. Operación tolerante a fallos. Otra de las ĺıneas futuras de investigación es
buscar la manera de proporcionar al convertidor ZVR-D2 la caracteŕıstica
de tolerancia a fallos. Una posibilidad es utilizar la extensión de cinco fases
del convertidor ZVR-D2, la cual empleaŕıa también dos puentes de diodos
pero con 10 diodos por puente en lugar de 6. Además, requeriŕıa acceso a
otros puntos del bus DC para lograr reducir la CMV satisfactoriamente.
Como ocurre con la versión trifásica, emplear su versión de cinco fases
puede que aporte gran valor añadido cuando se trate de reducir la CMV.
Además, se combinan los grados de libertad del hardware adicional, con los
que ya proporciona, por śı solo, un convertidor de cinco fases. Dichos grados
pueden emplearse simultáneamente para mejorar varias de las prestaciones
del convertidor, entre ellas, la tolerancia a fallos.

5. Potencial del convertidor ZVR-D2 frente a otros inversores. Otra de las
tareas futuras es la comparación, y demostración del potencial que tiene
el convertidor ZVR-D2, frente a otras topoloǵıas de convertidor, como las
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multifase o las multinivel. En esta tesis, se ha comparado frente a topo-
loǵıas trifásicas de dos niveles con desacoplamiento, pero también se puede
comparar frente a otras como el inversor de cuatro ramas con conexión al
punto neutro, el convertidor de cinco fases con conexión en estrella, o frente
a convertidores multinivel como, por ejemplo, el NPC.
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Anexo A

Tensión de modo común en
aplicaciones fotovoltaicas y
topoloǵıas monofásicas de
conversión

Uno de los objetivos principales de esta tesis doctoral ha sido la investigación de
topoloǵıas de conversión de potencia para la minimización de los efectos perju-
diciales de la CMV en el sistema de propulsión del veh́ıculo eléctrico. Varias de
las propuestas analizadas parten de soluciones monofásicas equivalentes definidas
originalmente para su uso en aplicaciones fotovoltaicas. Por ello, en este anexo se
analiza la problemática de la CMV en este tipo de sistemas.

Aunque los convertidores de potencia para aplicaciones fotovoltaicas son extrema-
damente eficientes, compactos y fiables [144], la conmutación de sus dispositivos
semiconductores genera tensiones alternas de CMV entre los polos de los paneles
fotovoltaicos, las cuales producen corrientes de fuga capacitivas. A su vez, estas
corrientes producen EMI y aumentan la THDi y las pérdidas de potencia, siendo
todos estos problemas potencialmente peligrosos para la integridad de los paneles
fotovoltaicos [141–143, 191]. En este contexto, una de las soluciones principales
consiste en utilizar transformadores de baja frecuencia para la conexión a red
(figura A.1(a)), los cuales proporcionan aislamiento galvánico e interrumpen el
camino de fuga de dichas corrientes. Sin embargo, el coste de los transformadores
es elevado, son voluminosos y pesados y añaden pérdidas de potencia adiciona-
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Figura A.1: Sistemas fotovoltaicos monofásicos conectados a la red.

les [144, 149]. Como alternativa a este tipo de transformadores, se considera el
uso de transformadores de alta frecuencia en la etapa de conversión DC/DC (fi-
gura A.1(b)), donde este tipo de transformador es mucho más ligero y compacto.
No obstante, se sigue penalizando la eficiencia del sistema [141–144, 375], exis-
tiendo soluciones de este tipo en el mercado con eficiencias entre el 93 % y el
95 % [376, 377]. Por otro lado, cuando se eliminan los transformadores es posi-
ble incrementar la eficiencia hasta un 97 %, además de reducir el coste total del
sistema [141–143, 375]. Por ello, se han propuesto soluciones sin transformador y
con un número reducido de etapas de conversión (figura A.1(c)). El inconveniente
principal de las topoloǵıas de una sola etapa es que el rango de tensión de salida
de los paneles está limitado, lo que afecta a la eficiencia global. La utilización de
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Tabla A.1: Topoloǵıas monofásicas sin aislamiento para aplicaciones fotovoltaicas.
Topoloǵıa

Full-Bridge Full-Bridge
(modulación (modulación

unipolar) bipolar)
H5 H6D2 HBZVR-D HERIC

Switches 4 4 5 6 5 6
Condensadores 1 1 1 2 2 1

Diodos 0 0 0 2 6 2
Eficiencia 3 7 3 3 3 33

CMV 7 33 7 33 33 3
Corriente

77 3 33 33 33 33
de fugas

Ventajas
CMV constante CMV constante

Muy baja Sin pérdidas
Alta

Baja corriente
Bajo rizado

Baja corriente
corriente durante

eficiencia
de fugas

de corriente
de fugas

de fugas el freewheling
Alta eficiencia Alta eficiencia

Desventajas

Elevado rizado Pérdidas durante Tensión bipolar
Inyección de

Alta de corriente el freewheling Altas pérdidas debido al tiempo
potencia reactiva

corriente Señal Altas pérdidas de conducción muerto entre el
a la red

de fugas deteriorada de conmutación modo de conducción
CMV flotante

Baja eficiencia CMV variable y el freewheeling

Referencias [141, 142, 375] [141, 142] [141–144] [142–144] [142, 143, 375] [141, 142, 144, 375]

dos etapas de conversión (figura A.1(d)) puede resolver este problema, ya que un
convertidor DC/DC se encarga de amplificar la tensión del módulo fotovoltaico
a un valor adecuado [376]. Por otro lado, e independientemente de la alternativa
utilizada, en ocasiones se suele incorporar un filtro LCL para mejorar la calidad
armónica de la corriente entregada a la red eléctrica [376].

En lo que respecta a las soluciones sin transformador y de una única etapa, es
un enfoque común en la literatura cient́ıfica buscar alternativas de topoloǵıas de
convertidor, donde se ha propuesto una gran variedad de soluciones monofásicas
y trifásicas para tratar la problemática asociada a la CMV [141–144]. Algunas
de las principales topoloǵıas trifásicas ya se han analizado detalladamente en el
caṕıtulo 3 de esta tesis. Por el contrario, las caracteŕısticas de las topoloǵıas mo-
nofásicas más destacadas se muestran en la tabla A.1 y, del mismo modo, dichas
topoloǵıas se muestran en la figura A.2. Éstas se pueden clasificar en función de
la zona del circuito que se aisla (como ocurre con las topoloǵıas trifásicas anali-
zadas en esta tesis). Si se aisla la zona de la fuente (panel solar), se denominan
topoloǵıas con desacoplamiento DC; si se aisla la zona de la carga (red eléctrica),
se denominan topoloǵıas con desacoplamiento AC. El objetivo de estas solucio-
nes es minimizar las corrientes de fuga y mantener la CMV constante durante los
estados de conmutación [142]. Por lo general, las topoloǵıas con desacoplamiento
AC tienen una mayor eficiencia respecto a las de desacoplamiento DC [143]. Sin
embargo, algunas de estas soluciones tienen como inconveniente la imposibilidad
de controlar el nivel de CMV durante el estado de freewheling. Como se ha visto
en esta tesis, en aplicaciones fotovoltaicas también es común incorporar diodos
de clamping para resolver este problema, los cuales permiten fijar un valor de
tensión determinado, minimizando aśı las formas de onda de CMV [143].
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Figura A.2: Principales topoloǵıas monofásicas con desacoplamiento para aplica-
ciones fotovoltaicas sin trasnformador.



Anexo B

Modelado térmico y de
pérdidas de los dispositivos
semiconductores

Estimar las pérdidas de potencia con precisión ayuda a garantizar los requisitos
mı́nimos de fiabilidad del convertidor (con ciclos de vida de los componentes del
sistema de propulsión de 10 a 15 años en los veh́ıculos eléctricos [378]). Dichas
pérdidas reducen la eficiencia del sistema y son responsables del calentamiento
de los dispositivos. Por ejemplo, en [84] se ha verificado que, cuando los semicon-
ductores de potencia experimentan un aumento de la temperatura de operación
de 10◦C, se duplica la tasa de fallos. Además, si no se dimensionan adecuadamen-
te los dispositivos semiconductores o el sistema de refrigeración, las pérdidas de
potencia pueden calentar la unión del dispositivo por encima de su temperatura
máxima (Tj,max) y provocar su destrucción.

En una primera aproximación, la estimación de pérdidas se realiza a partir de
los datos disponibles en la hoja de caracteŕısticas del fabricante. Estos datos se
deben tratar adecuadamente para realizar una estimación de pérdidas lo más
cercana a la realidad. Para ello, se requieren expresiones anaĺıticas y modelos
de simulación que sirvan para particularizar las pérdidas en cada régimen de
operación del sistema de propulsión del veh́ıculo eléctrico. Las pérdidas se pueden
caracterizar mediante funciones de ajuste de curvas [379–381], por lo general
a través de aproximaciones polinómicas [379, 382–384], o bien utilizando look-
up tables (LUTs) dependientes de ciertos parámetros de operación [379]. Sin



282 Modelado térmico y de pérdidas de los dispositivos semiconductores

embargo, habitualmente se realizan simplificaciones que no consideran todos los
parámetros que influyen en las pérdidas reales del sistema [381].

Considerando todo lo anterior, a continuación se detalla como se han modelado
las pérdidas de potencia y la temperatura de operación de los semiconductores
de potencia.

B.1 Estimación anaĺıtica de las pérdidas de po-
tencia

En general, las pérdidas de un semiconductor de potencia se pueden clasificar co-
mo: (i) pérdidas estáticas (producidas durante los estados de conducción y corte
del dispositivo), (ii) pérdidas dinámicas (producidas durante el régimen de con-
mutación del dispositivo) y (iii) pérdidas en el circuito de disparo. Las pérdidas
en el circuito de disparo y las pérdidas de bloqueo (corte) son despreciables, ya
que no contribuyen de manera significativa a las pérdidas totales. En este contex-
to, las pérdidas de un MOSFET se pueden calcular matemáticamente a lo largo
de un determinado periodo T mediante:

Ptot,M =
1

T

∫ T

0

vDS(t) iD(t) dt = Pcond,M + Pon,M + Poff,M , (B.1)

donde Pcond,M , Pon,M y Poff,M son las pérdidas en conducción, encendido y
apagado del MOSFET a lo largo del periodo T, y vDS(t) e iD(t) son la tensión
drenador-surtidor y la corriente de drenador instantánea del MOSFET, respec-
tivamente. Del mismo modo, el procedimiento es similar para los diodos, pero
se desprecian las pérdidas de encendido, ya que éstas no contribuyen de manera
significativa a las pérdidas totales, de forma que:

Ptot,D =
1

T

∫ T

0

vF (t) iD(t) dt = Pcond,D + Poff,D, (B.2)

donde Pcond,D y Poff,D son las pérdidas en conducción y apagado del diodo a lo
largo del periodo T y vF (t) e iD(t) son la tensión y la corriente instantáneas del
diodo en conducción.

En la práctica, la cuantificación de las pérdidas de conmutación depende de múlti-
ples factores tales como: (i) la selección de los ĺımites de integración en el intervalo
de operación en el que se considera que el dispositivo está conmutando, (ii) la
corriente de recuperación inversa del diodo (IRRM ), (iii) la variación de la co-
rriente en los MOSFETs y diodos (di/dt), (iv) la tensión de puerta, (v) el valor
de las inductancias parásitas existentes en el camino de conmutación, o (vi) el
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tipo de carga eléctrica (óhmica, inductiva o capacitiva). Para este trabajo no se
ha tenido en cuenta el efecto individual de estos últimos parámetros. El método
para el cálculo de las pérdidas de conmutación se ha determinado en función de
la información proporcionada por el fabricante. Por lo tanto, se puede considerar
que las pérdidas de conmutación se definen, únicamente, como el producto de la
frecuencia de conmutación (fsw) por la enerǵıa disipada, dependiendo esta última
de la corriente del dispositivo, de la tensión de bloqueo (VDS para el MOSFET
y VR para el diodo), de la temperatura de la unión (Tj) y de la resistencia de
puerta (RG).

Por lo general, los fabricantes proporcionan información de las pérdidas de conmu-
tación en función de estos últimos parámetros, o bien para un punto de operación
determinado o en forma de curva para un rango de valores. En este último caso,
es posible implementar una LUT en un modelo de simulación para determinar
el valor teórico de las pérdidas de conmutación para una condición de operación
determinada. Del mismo modo, el cálculo de las pérdidas de conducción se puede
realizar siguiendo el mismo procedimiento, pero, en este caso particular, éstas
dependen de parámetros tales como la corriente del dispositivo (ID), la tempe-
ratura de la unión (Tj) o la tensión puerta-surtidor (VGS). Análogamente, los
IGBTs siguen el mismo procedimiento para el cálculo de pérdidas de potencia,
obteniéndose del mismo modo que para los MOSFET mediante (B.1) y conside-
rando la dependencia de los parámetros correspondientes para sus intervalos de
conducción y conmutación. En ĺınea con esta tesis doctoral se ha elaborado el
trabajo [N1], donde se explica detalladamente el cálculo anaĺıtico de pérdidas de
potencia en IGBTs y diodos de silicio. Además, en dicho trabajo se demuestra
mediante herramientas de simulación la validez de aplicar factores de corrección
al cálculo de pérdidas para aumentar la precisión de los resultados obtenidos
mediante modelos de simulación.

Por otro lado y en lo que respecta a la tecnoloǵıa de SiC, en la sección 5.2.2.2 se ha
mostrado que este tipo de semiconductores tiene menores pérdidas de conmuta-
ción que la tecnoloǵıa de Si. De hecho, si se analiza la información proporcionada
por un fabricante en particular, por ejemplo, para el caso concreto del disposi-
tivo SCT, se puede ver que las pérdidas de conmutación del body diode son tan
pequeñas que se pueden considerar despreciables. Por lo tanto, son varios los
fabricantes que han comenzado a obviar este parámetro en sus hojas de datos
debido a su intrascendencia.
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B.2 Comportamiento térmico de los semiconduc-
tores de potencia

Además de las pérdidas de potencia, también es importante caracterizar el com-
portamiento térmico de los dispositivos semiconductores, ya que estos últimos
actúan como fuentes de calor que se transfiere en todas las direcciones. Este ca-
lor se puede transferir mediante conducción, convección y radiación [385, 386],
teniendo las tres formas de transferencia de calor sus expresiones matemáticas
asociadas [387]. Por ello, un modelo de simulación particular debe contemplar las
tres formas de transferencia de calor, tanto para el die de un único dispositivo
como para módulos de potencia completos y, al mismo tiempo, considerándose
el mayor número de puntos posibles para obtener resultados precisos [385, 386].
En este contexto, la simulación FEM (finite element method) suele ser utilizada
para caracterizar un diseño por completo mediante simulaciones electrotérmicas
en tres dimensiones [385, 388, 389]. Este método de simulación es el más preciso;
sin embargo, hay que modelar todas las capas de la estructura (silicio, cobre,
materiales cerámicos, etc.), la geometŕıa del diseño y las diversas f́ısicas relacio-
nadas con la transferencia de calor [390]. Esto hace que la simulación mediante
este método se vuelva tediosa y compleja, además de aumentar el tiempo durante
las simulaciones debido a la cantidad de puntos que se simulan [390].

Como alternativa, se puede simular el comportamiento térmico desarrollando mo-
delos de simulación térmica simplificados basados en redes RC equivalentes. La
carga computacional de este tipo de simulaciones se reduce, ya que no se ca-
racteriza la distribución térmica de todo el módulo de potencia, es decir, no se
considera el efecto de propagación del calor en todas las direcciones [390]. En
lugar de ello, se modela el comportamiento térmico por un flujo de calor unidi-
reccional, lo cual permite agilizar las simulaciones. Para tal fin, se suelen emplear
los modelos térmicos Cauer y Foster1. Para estos modelos se pueden obtener
los valores de las resistencias y capacidades térmicas (Rth y Cth) equivalentes a
partir de distintos procedimientos, partiendo de datos experimentales o resulta-
dos de simulación obtenidos mediante FEM. Además, siempre es posible realizar
transformaciones de red Cauer a Foster y viceversa [391].

Considerando lo anterior, en el trabajo desarrollado durante esta tesis [R2] se pro-
pone una nueva metodoloǵıa para determinar problemas de fiabilidad en módulos
SiC para automoción, combinando simulaciones en una dimensión con la herra-

1La diferencia principal entre estos dos es que el modelo térmico Cauer se aproxima en
mayor medida al comportamiento térmico real, mientras que el modelo Foster tiene la ventaja
de que se pueden obtener los parámetros de la impedancia térmica a través de ecuaciones más
sencillas. Por ejemplo, en [391] se demuestra que se pueden obtener resultados similares con
una red Foster de cuatro etapas y una red Cauer de una sola etapa.
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mienta MATLAB/Simulink y simulaciones FEM en tres dimensiones con la herra-
mienta COMSOL. En dicho trabajo se simula el comportamiento electrotérmico
del módulo de potencia SiC mediante las dos herramientas de simulación durante
un ciclo de conducción Fleet-BEV (anexo C). Además, se extraen los valores Rth
y Cth de todos los elementos de la red Foster equivalente a partir de la curva de
la temperatura de un dispositivo. Con todo ello, se demuestra que la simulación
en tres dimensiones es útil para evaluar un prototipo con gran precisión desde
sus primeras etapas de diseño. Sin embargo, se verifica que realizar simulaciones
en una dimensión reduce significativamente el tiempo requerido sin una pérdida
de precisión significativa. Por ello, cuando únicamente interesa analizar el foco de
calor (dispositivo semiconductor) y se puede considerar la transferencia de calor
como un flujo de calor unidireccional, es preferible agilizar la simulación mediante
la implementación de redes Cauer o Foster. En este sentido, en esta tesis doctoral
se empleará la información proporcionada por los fabricantes para modelar la red
Foster o Cauer equivalente de un dispositivo en particular.

B.3 Modelo térmico y de pérdidas

El modelado térmico y de pérdidas que se ha llevado a cabo en esta tesis doctoral
se ha realizado a nivel de dispositivo mediante MATLAB/Simulink (figura B.1)
basándose en la información proporcionada por el fabricante. En primer lugar se
ha caracterizado el dispositivo AUIRGPS4067D1 (denominado aqúı como AUIR)
del fabricante International Rectifier, certificado para automoción y compuesto
por un IGBT y un diodo en antiparalelo. Después, y dado que mediante pequeñas
modificaciones este modelo permite caracterizar cualquier dispositivo semicon-
ductor, se ha caracterizado el MOSFET de carburo de silicio SCTW100N65G2AG
(denominado aqúı como SCT) del fabricante STMicroelectronics.

El modelo de cada dispositivo es flexible, ya que se ha implementado a nivel
de interruptor, lo cual permite la portabilidad a múltiples topoloǵıas de conver-
sión. El bloque de cálculo de pérdidas permite obtener las pérdidas de potencia
mediante LUTs que modelan las curvas proporcionadas por los fabricantes en
sus datasheets. Después, estás pérdidas se ajustan mediante factores de correc-
ción a las condiciones de operación correspondientes. Además, el comportamiento
térmico de los semiconductores de potencia se modela, a partir de los datos pro-
porcionados por el fabricante, utilizando las redes Cauer o Foster equivalentes.
En concreto, para el dispositivo AUIR se ha utilizado una única red Cauer (que
consta de tres etapas RC para IGBT y cuatro para diodos) para modelar la
transferencia de calor vertical de cada semiconductor. Por el contrario, para el
dispositivo SCT se ha utilizado una red Foster de cinco etapas tanto para el
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Figura B.1: Modelo de simulación térmico y de pérdidas en MATLAB/Simulink.

MOSFET como para el body diode. Estas redes Cauer y Foster se pueden conec-
tar en paralelo a un modelo térmico del disipador de calor. Sin embargo. en este
trabajo se ha considerado una temperatura en el encapsulado de los dispositivos
semiconductores constante.

El modelo térmico se ha implementado mediante la toolbox SimPowerSystems
de MATLAB/Simulink, donde las fuentes de corriente en la entrada de la red
térmica equivalente de cada dispositivo representan las pérdidas de enerǵıa ins-
tantáneas, mientras que la tensión de entrada representa su temperatura de unión
instantánea. Para el dispositivo SCT se ha seguido el mismo procedimiento. Los
datos de las redes de ambos dispositivos se muestran en la tabla B.1. Por último,
para mayor precisión de los resultados, los modelos se han contrastado frente
a otras herramientas de simulación comerciales, siendo éstas PLECS y PSIM,
respectivamente.
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Tabla B.1: Parámetros del modelo térmico de los dispositivos AUIR y SCT.

Parámetro Śımbolo Valor Unidad

Parámetros de la red Cauer del dispositivo AUIRGPS4067D1 (IR)

Resistencia térmica 1 del IGBT Rth1,Q 0,0564 ◦C/W
Resistencia térmica 2 del IGBT Rth2,Q 0,0888 ◦C/W
Resistencia térmica 3 del IGBT Rth3,Q 0,0547 ◦C/W
Capacidad térmica 1 del IGBT Cth1,Q 0,0045 Ws/◦C
Capacidad térmica 2 del IGBT Cth2,Q 0,0355 Ws/◦C
Capacidad térmica 3 del IGBT Cth3,Q 0,2723 Ws/◦C

Resistencia térmica 1 del diodo Rth1,D 0,0060 ◦C/W
Resistencia térmica 2 del diodo Rth2,D 0,1404 ◦C/W
Resistencia térmica 3 del diodo Rth3,D 0,1912 ◦C/W
Resistencia térmica 4 del diodo Rth4,D 0,1016 ◦C/W
Capacidad térmica 1 del diodo Cth1,D 0,0027 Ws/◦C
Capacidad térmica 2 del diodo Cth2,D 0,0028 Ws/◦C
Capacidad térmica 3 del diodo Cth3,D 0,0214 Ws/◦C
Capacidad térmica 4 del diodo Cth4,D 0,2092 Ws/◦C

Parámetros de la red Foster del dispositivo SCTW100N65G2AG (ST)

Resistencia térmica 1 del MOSFET Rth1,Q 0,0035 ◦C/W
Resistencia térmica 2 del MOSFET Rth2,Q 0,0114 ◦C/W
Resistencia térmica 3 del MOSFET Rth3,Q 0,0457 ◦C/W
Resistencia térmica 4 del MOSFET Rth4,Q 0,1566 ◦C/W
Resistencia térmica 5 del MOSFET Rth5,Q 0,2007 ◦C/W
Capacidad térmica 1 del MOSFET Cth1,Q 0,0015 Ws/◦C
Capacidad térmica 2 del MOSFET Cth2,Q 0,0067 Ws/◦C
Capacidad térmica 3 del MOSFET Cth3,Q 0,0168 Ws/◦C
Capacidad térmica 4 del MOSFET Cth4,Q 0,0586 Ws/◦C
Capacidad térmica 5 del MOSFET Cth5,Q 0,5580 Ws/◦C

Resistencia térmica 1 del diodo Rth1,D 0,0046 ◦C/W
Resistencia térmica 2 del diodo Rth2,D 0,0167 ◦C/W
Resistencia térmica 3 del diodo Rth3,D 0,0500 ◦C/W
Resistencia térmica 4 del diodo Rth4,D 0,1437 ◦C/W
Resistencia térmica 5 del diodo Rth5,D 0,2008 ◦C/W
Capacidad térmica 1 del diodo Cth1,D 0,0016 Ws/◦C
Capacidad térmica 2 del diodo Cth2,D 0,0080 Ws/◦C
Capacidad térmica 3 del diodo Cth3,D 0,0228 Ws/◦C
Capacidad térmica 4 del diodo Cth4,D 0,0713 Ws/◦C
Capacidad térmica 5 del diodo Cth5,D 0,5025 Ws/◦C
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Anexo C

Modelado del sistema de
propulsión del veh́ıculo
eléctrico

Resulta de gran interés simular el sistema de propulsión completo (electróni-
ca de potencia, motor y dinámica vehicular) para analizar su comportamiento
dinámico, en régimen transitorio y durante condiciones de conducción reales o
estandarizadas. De hecho, combinando estos resultados de simulación con los ob-
tenidos mediante el modelo térmico y de pérdidas del anexo B se proporciona
información valiosa sobre la fiabilidad y la eficiencia del sistema de propulsión.

Los ciclos de conducción estandarizados se utilizan para analizar el funciona-
miento del sistema de propulsión en condiciones de operación realistas. Dichos
ciclos se generan a partir del análisis estad́ıstico de un gran número de perfiles
de conducción reales, donde se consideran tanto la conducción urbana como la
extraurbana. En las últimas décadas se han propuesto varios ciclos de conduc-
ción estandarizados (figura C.1), entre los que destacan el New European Driving
Cycle (NEDC) [392], que se ha utilizado en Europa, y el Worldwide Harmonized
Light-Duty Vehicles Test Procedure (WLTP/WLTC), que está reemplazando al
anterior [393]. El ciclo NEDC se divide en dos partes claramente diferenciadas.
La primera consta de cuatro repeticiones del ciclo de conducción urbano ECE-15,
que tiene 780 s de duración, recorriendo una distancia total de 4045 m y con velo-
cidades del veh́ıculo de hasta 50 km/h [394]. La segunda parte consiste en el ciclo
de conducción extraurbano EUDC de 400 s de duración que alcanza velocidades
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Figura C.1: Cronoloǵıa de los ciclos de conducción empleados para fines de certi-
ficación de emisiones en Europa, EEUU y Japón.

de hasta 120 km/h [394]. En cambio, el ciclo WLTP considera caracteŕısticas
particulares de la conducción asiática, creando aśı un perfil más internacional.
Este último ciclo se divide en varios subciclos en función de las caracteŕısticas del
veh́ıculo [395], componiéndose cada uno de ellos de datos de conducción reales ob-
tenidos en diferentes páıses del mundo (UE, India, Japón, Corea, EE. UU.) [396].
Los perfiles de este ciclo de conducción tienen una duración de hasta 1800 s y
velocidades máximas de hasta 131.3 km/h [395], lo que hace que, por lo general,
sea más interesante que el ciclo NEDC.

En cualquier caso, tanto el ciclo de conducción NEDC como WLTP se han creado
a partir de perfiles de conducción de veh́ıculos de gasolina y diesel. Por lo tanto,
en la literatura cient́ıfica se han propuesto varios ciclos espećıficos para caracte-
rizar las condiciones de conducción de los veh́ıculos eléctricos, ya que la forma
de conducir de dichos veh́ıculos está fuertemente condicionada por la ansiedad
por rango [397], aśı como otras caracteŕısticas como la autonomı́a o el frenado
regenerativo [398]. En este sentido, [374] propone tres ciclos de conducción para
veh́ıculos eléctricos creados a partir de datos de conducción reales. Además, éstos
se comparan con los ciclos NEDC y WLTP, revelando diferencias importantes
en la distancia, la duración y la dinámica longitudinal, a través de las cuales se
explica que el consumo de NEDC y WLTP es poco realista, y que el uso dia-
rio de esos ciclos no representa suficientemente bien el perfil de conducción de
un veh́ıculo eléctrico. Los tres ciclos mencionados se dividen en urbano (Fleet-
BEV-Urban-Cycle), rural (Fleet-BEV-Rural-Cycle) y mixto (Fleet-BEV-Cycle).
Para este trabajo, se han seleccionado los ciclos urbano y rural (extraurbano)
para obtener resultados de simulación en condiciones urbanas y extraurbanas, ya
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que el mixto es un h́ıbrido de los dos anteriores. Considerando esto último, las
figuras C.2 y C.3 muestran los perfiles de velocidad y aceleración para ambos
ciclos.

A partir de un perfil de conducción determinado, se deben considerar la velocidad
mecánica y la producción de par electromagnético del sistema de propulsión. En
primer lugar, el par y la velocidad en rueda vienen dados por [38]:

ωwheel =
vdc
rwheel

, (C.1)

Twheel = rwheel(FRoll + FAero + FInertia), (C.2)

donde rwheel es el radio de la rueda; vdc es la velocidad definida por el perfil
de conducción; y, FRoll, FAero, y FInertia son la resistencia a la rodadura, la
resistencia aerodinámica y las fuerzas de inercia, respectivamente. Estas últimas
vienen dadas por:

FRoll = µagMcar, (C.3)

FAero =
ρv2dcCdAf

2
, (C.4)

FInertia = [Mcar(1 +Mrot)] acar, (C.5)

donde, Mcar es la masa total del veh́ıculo; ag es la aceleración de la gravedad;
µ es el coeficiente de fricción; ρ es la densidad del aire; Cd es el coeficiente de
arrastre; Af es la sección transversal del veh́ıculo; Mrot es la masa equivalente de
las partes giratorias del automóvil (expresada en %); y acar es la aceleración del
automóvil. De esta forma, el par de transmisión requerido se calcula directamente
a partir de (C.1) y (C.2) considerando la relación de transmisión de la caja de
cambios [38]:

Ttrans =
TIdling + Twheel

µGRGR
, (C.6)

donde, GR y µGR son la relación de transmisión y su eficiencia, respectivamente.
Finalmente, TIdling es el par en ralent́ı, que se define como:

TIdling =
PIdling
ωwheel

, (C.7)

donde, PIdling son las pérdidas de ralent́ı.

Por otra parte, la velocidad del motor eléctrico se obtiene como el producto de
(C.1) por GR, siendo:

ωmotor = ωwheelGR, (C.8)
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En cambio, el par del motor eléctrico varia en función de Twheel de forma que,
para Twheel < 0:

Tmotor =



PIdling
ωwheelµGR

+ Twheel

µGRGR
ωwheel ≥ 1

Twheel
µGRGR

ωwheel < 1

(C.9)

y para Twheel ≥ 0:

Tmotor =



PIdling
ωwheel

+ Twheel

µGRGR
ωwheel ≥ 1

Twheel
µGRGR

ωwheel < 1

(C.10)

Una vez definidos los parámetros del veh́ıculo y los perfiles de conducción, a
continuación se explica el modelo matemático de la máquina śıncrona de imanes
permanentes (PMSM) utilizada, aśı como su esquema de control. Dado que las
máquinas śıncronas son las más empleadas en el sector de automoción, en este
trabajo se ha modelado una máquina śıncrona de imanes permanentes montados
en superficie (SM-PMSM) [3]. En primer lugar, las tensiones del motor vienen
dadas por:

vu = Rsiu + Ld
diu
dt

+ ωeΨPMcos(θe), (C.11)

vv = Rsiv + Ld
div
dt

+ ωeΨPMcos(θe +
2π

3
), (C.12)

vw = Rsiw + Ld
diw
dt

+ ωeΨPMcos(θe +
4π

3
), (C.13)

realizando una transformación de esta representación trifásica a un sistema equi-
valente de dos fases por medio de las transformadas de Clarke y Park se obtiene
que:

vd = Rsid + Ld
did
dt
− ωeLqiq, (C.14)

vq = Rsiq + Lq
diq
dt

+ ωe [Ldid + ΨPM ] , (C.15)

donde, id, iq, vd y vq son las corrientes y las tensiones del marco de referencia
śıncrono, respectivamente; ωe es la velocidad angular eléctrica del rotor dada
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FOC torque control diagram for an IPMSM. In this control
strategy, the optimal i∗d and i∗q current setpoints are generated
from the desired reference torque T ∗

em, machine mechanical
speed and DC link voltage. After that, the measured currents
are transformed into the synchronous dq reference frame
using Clarke and Park transformations. The FOC control
structure regulates the stator id and iq currents according to the
reference magnitudes i∗d and i∗q using two PIs. Feed-forward
therms ffd and ffq are included in the controller to improve
the dynamic response of the system [19]:

ffd = −ωeLqiq, (4)
ffq = ωe(Ldid +Ψm). (5)

IPMSM drives have speed and torque constraints, mainly
due to inverter ratings and available DC link voltage lim-
itations [20]. This constraints can be represented with the
following mathematical expressions:

�
i2d + i2q ≤ Imax, (6)

L2
d(id +

Ψm

Ld
)2 + L2

qi
2
q ≤ (

Vmax

we
)2, (7)

where Imax and Vmax are the maximum allowable stator
current and voltage, respectively.

The current limit curve produces a circunference of radius
Imax in the stator currents dq plane. Similarly, (7) produces
ellipses which radius is reduced while the electrical machine
speed increases (figure 2(a)). The IPMSM machine must be
controlled such as the dq plane current vector lies simul-
taneously within the current constraint circumference and
voltage constraint ellipse [20]. According to this constraints,
four operation regions for the IPMSM can be distinguished
(figure 2(b)):

I MTPA region. An MTPA curve exists in the stator
current dq reference frame which ensures a maximum
torque per applied current modulus (figure 2(b), region I).
Minimum ohmic losses are obtained if this curve is
tracked.
The MTPA curve corresponds to the following id and iq
current pair:

id =
Ψm ±

�
Ψ2

m + 8I2(Ld − Lq)2

4(Ld − Lq)
, (8)

iq = ±
�
I2 − i2q, (9)

where I is the current modulus. The solution of (8)-(9)
is not straightforward. In this sense, there are multiple
MTPA control strategies available. This strategies are
reviewed in section II-B.

II Field weakening region without torque reduction. In
order to extend the speed operation region of an IPMSM,
the traditional control strategy consists of reducing the
id current, resulting in the so called field weakening
control [21]. In a given region, this is achieved without
loosing torque capability, as i∗q can be recalculated to
maintain the reference torque (figure 2(b), region II).

III Field weakening region with torque reduction. When
current constraint circumference is reached, the torque
capability is reduced in field weakening operation (fig-
ure 2(b), region III). In order to achieve maximum
torque in this region, the current setpoint vector must
be positioned in the intersection between the voltage and
current constraint curves.
Various field weakening control strategies are reviewed
in section II-C.

IV Deep field weakening region. In this operation region,
also known as Maximum Torque Per Voltage (MTPV) re-
gion, the torque production capability is maximized for a
constant stator voltage value. The id and iq currents must
be both reduced in order to maintain the operation point
in the voltage constraint curve limit which maximizes
the torque production capability (figure 2(b), operation
region IV).
The MTPV region only exists for a given IPMSM if
Ψm/Ld ≤ Imax condition is fulfilled (figure 2(b), op-
eration region IV).
MTPV control strategies are reviewed in section II-D.

B. MTPA Control Strategies

In the following, LUT based, curve fitting and analytic
MTPA strategies are reviewed. These MTPA control strategies
can be classified as open loop strategies, as they are directly
generated from a given torque setpoint.

1) LUT based MTPA control: LUT based MTPA control is
one of the most commonly strategy used to set the reference
current set-points in an IPMSM [5]–[7]. If magnetic saturation
effects on Ld and Lq are not considered, i∗,MTPA

d can be
derived solving the following quadratic equation for the range
i∗s ∈ [0, Imax] and selecting the smallest value real root [22]:

2(i∗d)
2 + (Ld − Lq)i

∗
d − i∗s = 0, (10)

where

i∗s =
�
(i∗d)

2 + (i∗q)2. (11)

Figura C.4: Diagrama general del control FOC junto con el algoritmo de debilita-
miento de campo.

por (5.1), Ld y Lq son las inductancias sincrónicas, y ΨPM es el flujo del imán
permanente.

Por otro lado, el par electromagnético de una PMSM viene dado por:

Tem =
3

2
P [ΨPM iq + (Ld − Lq)idiq] . (C.16)

siendo P el número de pares de polos de la máquina. Sin embargo, al tratarse de
una SM-PMSM, se cumple que Ld = Lq y, por consiguiente:

Tem =
3

2
PΨPM iq. (C.17)

Para llevar a cabo el control de par se ha implementado el control orientado al
campo (FOC), mostrado en la figura C.4, el cual incluye los reguladores PI para id
e iq, términos feed-forward para mejorar la respuesta dinámica y un algoritmo de
debilitamiento de campo [399]. Durante el debilitamiento de campo es necesario
inyectar id negativa para que la tensión de estátor no supere la tensión máxima
sintetizable por el convertidor. De este modo, se permite extender la velocidad del
motor por encima de su velocidad base. Esto último se ve en la figura C.5, donde
se muestran las curvas de potencia y par de una máquina eléctrica en función
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Figura C.5: Curvas par/velocidad y potencia/velocidad de un motor eléctrico.
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Figura C.6: Diagrama de la plataforma de simulación utilizada.

de la velocidad. En dicha figura se puede ver como a partir de la velocidad base
comienza a disminuir el par de la máquina, conociéndose esta zona como región
de potencia constante.

Finalmente, la figura C.6 muestra el diagrama general de la plataforma de si-
mulación utilizada, donde el modelo se ejecuta en un único núcleo de la CPU
del OP4510 (sección 6.3). Dicha plataforma de simulación incorpora los ciclos de
conducción, el modelo vehicular, el modelo de motor y el control FOC con debi-
litamiento de campo. Los parámetros principales de simulación de la plataforma
se muestran en la tabla C.1, incluyendo los parámetros del modelo vehicular, los
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Tabla C.1: Parámetros principales de la plataforma de simulación utilizada.

Parámetro Śımbolo Valor Unidad

Parámetros del modelo vehicular

Masa total del veh́ıculo Mcar 1030 kg
Masa de rotación Mrot 5 %
Sección transversal del veh́ıculo Af 2.42 m2

Radio de la rueda rwheel 0.29 m
Aceleración gravitacional ag 9.81 m/s2

Coeficiente de fricción de rodadura µ 0.008 -
Densidad del aire ρ 1.225 kg/m3

Coeficiente de arrastre Cd 0.367 -

Parámetros del modelo de transmisión

Relación de transmisión GR 6.2 -
Eficiencia µGR 97 %
Pérdidas de ralent́ı PIdling 300 W

Parámetros del motor eléctrico: EVO AF130

Velocidad máxima ωmax 8000 rpm
Par nominal TN 145 Nm
Par máximo (20 s) Tp 350 Nm
Potencia nominal PN 64 kW
Potencia máxima (20 s) Pp 140 kW

Parámetros nominales del convertidor de potencia

Condensador del DC-link CDC 700 µF
Frecuencia de conmutación fsw 10 kHz
Tensión de la bateŕıa Vbatt 320 V
Resistencia de puerta (ON/OFF) RG 5 Ω

de la transmisión, aśı como los del motor y el convertidor de potencia. Además,
en dicha plataforma de simulación se aplica un paso de simulación de 1 µs para
garantizar resultados precisos.
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[98] L. Wang, Y. Shi, Y. Shi, R. Xie y H. Li, “Ground leakage current analy-
sis and suppression in a 60-kW 5-level T-type transformerless SiC PV in-
verter,” IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 33, nº 2, páginas
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2012.

[119] J. C. Crabtree, “Condition monitoring techniques for wind turbines,” Tesis
Doctoral, Durham University, 2011.

[120] L. Concari, D. Barater, G. Buticchi, C. Concari y M. Liserre, “H8 inverter
for common-mode voltage reduction in electric drives,” IEEE Transactions
on industry applications, vol. 52, nº 5, páginas 4010–4019, 2016.
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vol. 34, nº 7, páginas 6659–6668, 2019.

[124] T. Pean, R. Costa-Castello, E. Fuentes y J. Salom, “Experimental testing of
variable speed heat pump control strategies for enhancing energy flexibility
in buildings,” IEEE Access, vol. 7, páginas 37 071–37 087, 2019.
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nº 2, páginas 884–894, 2020.

[141] I. Patrao, E. Figueres, F. González-Esṕın y G. Garcerá, “Transformerless
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lity, páginas 1–12, 2019.

[161] A. N. Lemmon, R. Cuzner, J. Gafford, R. Hosseini, A. D. Brovont y M. S.
Mazzola, “Methodology for characterization of common-mode conducted
electromagnetic emissions in wide-bandgap converters for ungrounded ship-
board applications,” IEEE Journal of Emerging and Selected Topics in Po-
wer Electronics, vol. 6, nº 1, páginas 300–314, 2018.
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[176] H. Vang y M. Chiari, “An improved approach for connecting VSD and
electric motors,” Schneider Electric, Tech. Rep., 2013, Link.

[177] AEGIS, “Best practices for high-frequency grounding with AEGIS HFGS
(High-Frequency Ground Straps),” 2016, Bearing Protection Best Practi-
ces.pdf.

[178] A. Muetze y H. W. Oh, “Current-carrying characteristics of conductive
microfiber electrical contact for high frequencies and current amplitudes:

https://blog.springfieldelectric.com/wp-content/uploads/2017/12/TechnicalWhitePaper_BearingCurrents.pdf
https://blog.springfieldelectric.com/wp-content/uploads/2017/12/TechnicalWhitePaper_BearingCurrents.pdf
https://download.schneider-electric.com/files?p_enDocType=White+Paper&p_File_Id=1165514155&p_File_Name=998-2095-10-17-13AR0_EN.PDF&p_Reference=998-2095-10-17-13AR0_EN
https://cdn2.hubspot.net/hubfs/1792768/PDF/aegisbearingprotectionbestpracticespresentation.pdf
https://cdn2.hubspot.net/hubfs/1792768/PDF/aegisbearingprotectionbestpracticespresentation.pdf


314 BIBLIOGRAFÍA
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páginas 526–537, 2016.

[186] D. Pan, D. Zhang, J. He, C. Immer y M. Dame, “Control of MW-scale
high-frequency SiC + Si multilevel ANPC inverter in pump-back test for
aircraft hybrid-electric propulsion applications,” IEEE Journal of Emerging
and Selected Topics in Power Electronics, vol. 9, nº 1, páginas 1002–1012,
2020.

[187] A. V. Rocha, S. Bhattacharya, G. K. Moghaddam, R. D. Gould, H. de
Paula y B. de Jesus Cardoso Filho, “Thermal stress and high temperature
effects on power devices in a fault-resilient NPC IGCT-based converter,”
IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 31, nº 4, páginas 2800–2807,
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[188] A. Salem, M. Mamdouh y M. A. Abido, “Capacitor balancing and common-
mode voltage reduction of a SiC based dual T-type drive system using
model predictive control,” IEEE Access, vol. 7, páginas 41 066–41 077, 2019.
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[243] R. Baranwal, K. Basu y N. Mohan, “Carrier-based implementation of
SVPWM for dual two-level VSI and dual matrix converter with zero
common-mode voltage,” IEEE Transactions on Power Electronics, vol. 30,
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[257] E. C. Mathew, M. B. Ghat y A. Shukla, “A generalized cross-connected
submodule structure for hybrid multilevel converters,” IEEE Transactions
on Industry Applications, vol. 52, nº 4, páginas 3159–3170, 2016.
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2005.

[265] F. Kieferndorf, M. Basler, L. Serpa, J.-H. Fabian, A. Coccia y G. Scheuer,
“The five-level converter: ANPC-5L technology and the ACS2000 drive,”
ABB, Tech. Rep., 2010.

[266] Y. J. Kim, S. H. Kim, S. M. Kim y K. B. Lee, “Open fault diagnosis and
tolerance control for grid-connected hybrid active neutral-point- clamped
inverters with optimized carrier-based pulse width modulation,” IEEE Ac-
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[282] M. M. Belhaouane, M. Ayari, X. Guillaud y N. B. Braiek, “Robust con-
trol design of MMC-HVDC systems using multivariable optimal guaranteed
cost approach,” IEEE Transactions on Industry Applications, vol. 55, nº 3,
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páginas 22–29, 2019.

[309] X. Guo, D. Xu y B. Wu, “Three-phase DC-bypass topologies with reduced
leakage current for transformerless PV systems,” en Proc. of the IEEE
Energy Conversion Congress and Exposition (ECCE), páginas 43–46, 2015.
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Electronics (ISIE), páginas 2885–2890, 2010.

[321] M. Cacciato and A. Consoli and G. Scarcella y A. Testa, “Reduction of
common-mode currents in PWM inverter motor drives,” IEEE Transactions
on Industry Applications, vol. 35, nº 2, páginas 469–476, 1999.
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[335] B. P. McGrath y D. G. Holmes, “Multicarrier PWM strategies for multile-
vel inverters,” IEEE Transactions on Industrial Electronics, vol. 49, nº 4,
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328–334, 1988.

[339] J. W. Kolar, H. Ertl y F. C. Zach, “Influence of the modulation method on
the conduction and switching losses of a PWM converter system,” en Proc.
of the IEEE Industry Applications Society Annual Meeting (IAS), vol. 1,
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2018.

[391] O. Alavi, M. Abdollah y A. Hooshmand Viki, “Assessment of thermal net-
work models for estimating IGBT junction temperature of a buck conver-
ter,” en Proc. of the Power Electronic, Drive Systems and Technologies
Conference (PEDSTC), páginas 102–107, 2017.
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