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Resumen

El presente estudio aborda el tema del inductor acoplado, elemento magnético que
se emplea sobre todo en los convertidores de potencia PWM. Entendemos por inductor
acoplado, un elemento magnético donde se concentran (acoplan),por ejemplo, todas
las inductancias de salida de un mismo convertidor multisalida. Para un convertidor
con múltiples salidas de topoloǵıa tipo Buck , el inductor acoplado estaŕıa constituido
por cada una de las inductancias que forman parte del filtro de salida, todas ellas
arrolladas sobre un mismo núcleo magnético.

Este estudio surge ante la necesidad de utilizar un inductor acoplado con siete
bobinados, donde su alta complejidad hace que los métodos de diseño y caracterización
existentes no sean precisos o incluso fallen.

La tesis se puede dividir en dos bloques. El primero, consiste en el análisis de los
métodos de caracterización ya existentes, finalizando el estudio con una propuesta
de método de caracterización que permite medir la matriz de inductancia, matriz
constituida por inductancias propias y mutuas, para inductores acoplados complejos.

Teniendo en cuenta que la matriz de acoplamiento se relaciona directamente con
la de inductancias, como se mostrará más adelante, los problemas detectados en los
métodos clásicos, es que daban como resultado, por ejemplo, una matriz con valores de
acoplamiento mayores a la unidad, siendo el valor máximo e ideal igual a 1. Además,
una matriz se habrá medido correctamente, si es semidefinida positiva (SPD), lo que
significa que todos sus valores propios son reales y positivos. Bajo esta condición la
matriz representa un elemento f́ısico real.

La propuesta del método de caracterización es analizado de forma experimental y
comparado con un segundo método de medida, serie y oposición. La parte experimen-
tal avala la teórica, y además ha permitido establecer los ĺımites del nuevo método
propuesto. Fuera de estos ĺımites el error es demasiado grande.

La segunda parte de la tesis se centra en el propio estudio del inductor acopla-
do. Nuevamente, la bibliograf́ıa no facilita herramientas para poder conocer tanto el
comportamiento del inductor acoplado, como criterios claros de diseño independien-
tes de la aplicación. El estudio propone un modelo matemático que describe todos
los fenómenos descritos en muchos de los art́ıculos que se encuentran en la literatura
técnica, como por ejemplo: rizados invertidos, cambios de pendiente de forma brusca,
rizados de corriente mayores, menores o incluso cero.

Se demuestra que un inductor acoplado de forma ideal posee unas inductancias
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equivalentes que tienden a ser m veces más grandes que la inductancia sin acoplar,
siendo m el número de bobinados. Esto significa que el rizado de corriente se verá
reducido m veces. Pero el modelo no explica la existencia del rizado de corriente
igual a cero como demuestran algunos estudios y pruebas experimentales. Ampliando
el estudio se ha podido demostrar que esto sucede si y solo si el inductor acoplado
se encuentra desbalanceado. En ese caso aparece una divergencia en el valor de la
inductancia que hacen que la inductancia equivalente tienda a infinito.

Gracias al modelo matemático se han podido establecer criterios de diseño con
el fin de optimizar el inductor acoplado en masa y volumen. Las verificaciones ex-
perimentales ratifican la teoŕıa propuesta, haciendo de las expresiones matemáticas,
herramientas para poder conocer previamente los valores de inductancias equivalen-
tes que aparecerán en el circuito, permitiendo aśı optimizar el diseño cumpliendo las
caracteŕısticas técnicas deseadas.

Con todo ello, el presente estudio presenta una serie de recomendaciones para
obtener el diseño óptimo de un inductor acoplado, controlar los rizados de corriente y
establecer un rizado de corriente próximo a cero en todas menos en una de las salidas.

El método de diseño propuesto ha sido verificado de forma experimental. Como
ventajas adicionales, el nuevo método de diseño además reduce tanto la masa como
el volumen del inductor acoplado comparado con inductancias desacopladas. Estos
resultados son, sin duda, interesante en el desarrollo de proyectos aeroespaciales,
donde siempre se busca reducir ambas magnitudes.

La tesis finaliza respondiendo las cuestiones planteadas y alcanzando los objetivos
fijados. Pero es evidente que a lo largo del estudio han surgido nuevas preguntas que
serán el punto de partida de futuras investigaciones.
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Nunca consideres el estudio como una obligación, sino como una oportunidad para
penetrar en el bello y maravilloso mundo del saber.

Albert Einstein .
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Caṕıtulo 1

Introducción

El diseño y montaje de proyectos electrónicos requiere una buena organización y
sumo cuidado en su elaboración dada la complejidad de los sistemas. Si además se tra-
ta de un proyecto electrónico aeroespacial la dificultad y exigencia, a nivel tecnológico,
aún es mayor.

Dentro de los proyectos aeroespaciales se debe tener en cuenta tanto la masa como
el volumen, siendo estas dos magnitudes cŕıticas. La masa es el parámetro que más
encarece las misiones por el coste del lanzamiento, ya que hay una relación directa
entre la masa y el combustible necesario para poner en órbita un satélite.

Un efecto directo de trabajar con estos niveles de dificultad es que se está en la
frontera del conocimiento y hay muchas dudas y preguntas que necesitan respuesta.

1.1. Antecedentes

El presente estudio se centra en ampliar los conocimientos sobre múltiples induc-
tancias bobinadas sobre un mismo núcleo magnético. Este elemento suele ser am-
pliamente utilizado en convertidores DC-DC de potencia. La necesidad de ampliar el
conocimiento sobre este componente surge a partir del diseño de una fuente de ali-
mentación personalizada que formará parte de una misión espacial, donde el objetivo
cient́ıfico es estudiar el sol. Todos los equipos necesarios para realizar los experimen-
tos irán alojados dentro de un satélite llamado Solar Orbiter. El proyecto se inició en
2004 y finalizará tras su lanzamiento el próximo mes de febrero de 2020 desde cabo
Cañaveral (Florida, EE.UU.).

Solar orbiter es una misión del programa espacial de la ESA (European Space
Agency, nombre en inglés de la Agencia Espacial Europea) [1]. En los últimos 20 años
se han llevado a cabo múltiples esfuerzos internacionales para comprender el funcio-
namiento del sol y la heliosfera. La heliosfera es la región espacial que se encuentra
bajo el efecto de los vientos solares y su campo magnético, extendiéndose más allá de
la órbita de Plutón.

1



Caṕıtulo 1. Introducción

En el año 2000 el comité del programa cient́ıfico (SPC) de la ESA inició los estu-
dios de viabilidad técnica de la misión Solar Orbiter y en 2004 este comité cient́ıfico
confirmó Solar Orbiter como misión dentro del programa Horizon 2000+ con una
dotación financiera de 300 millones de euros. La misión Solar Orbiter forma parte del
programa de ciencia cósmica que intenta responder preguntas cient́ıficas sobre nuestro
sistema solar.

La misión consiste en construir un satélite que se posicionará a una distancia de
0.22 au (Unidades Astronómicas) con una inclinación de 35◦ con respecto al ecuador
del sol. Este punto tan privilegiado permitirá realizar estudios del comportamiento
del sol de cerca, examinar su superficie y su interior. Esta inclinación durante algunas
fases de la misión, que equivalen a orbitar fuera de la ecĺıptica, permitirá estudiar los
casquetes polares del sol empleando instrumentos de teledetección y proporcionando
imágenes de alta calidad de los mismos. Esto será un hito en las misiones espaciales,
ya que no se hab́ıa realizado en ninguna misión anterior.

La misión busca responder a la pregunta cient́ıfica transcendental: ¿Cómo funciona
el Sistema Solar?

Para ello, se busca identificar los oŕıgenes y causas de los vientos solares, el cam-
po magnético heliosférico y las part́ıculas energéticas. Esto hace que los objetivos
cient́ıficos de alto nivel de Solar Orbiter sean:

Determinar las propiedades dinámicas e interacciones de plasma, campos y
part́ıculas del sol en un punto cercano de la heliosfera.

Investigar los v́ınculos entre la superficie solar, la corona y el interior de la
heliosfera.

Explorar en todas las latitudes la enerǵıa y la dinámica de la magnetización de
la atmósfera del sol.

Medir y observar el campo, los flujos y las ondas śısmicas a altas latitudes del
sol.

El problema que se encuentran los cient́ıficos es que toda esta información se pierde
tras recorrer una distancia de 1 au (∼ 150× 106 km) hasta la tierra, y por ello el gran
interés de llevar a cabo esta misión.

Con el fin de alcanzar los objetivos de la misión, el satélite transporta diferentes
instrumentos y cada uno de ellos llevará a cabo múltiples experimentos. En la Fig. 1.1
se muestra la disposición de cada uno de los instrumentos a bordo del satélite Solar
Orbiter.

Entre los diferentes instrumentos que alberga el satélite, solo nos vamos a centrar
en uno de ellos, PHI (de las siglas en inglés Polarimetric and Helioseismic Imager),
localizado dentro de su carcasa en la parte inferior de Solar Orbiter. (ver Fig. 1.1),
En [2] y [3] hay más información sobre objetivos cient́ıficos de PHI y de la misión en
general.

2



1.1. Antecedentes

Figura 1.1: Satélite Solar Orbiter, en el que se muestra la disposición de las diferentes
instrumentos (cargas útiles) dentro del satélite. En la parte de abajo se destaca PHI,

instrumento en el que ha participado el grupo de investigación LEII, de la Universidad de
Valencia. Esta imagen ha sido cedida por la página web oficial de ESA.

El diseño, montaje e integración del instrumento PHI ha corrido a cargo de un con-
sorcio internacional, liderado por el Max-Planck Institut für Sonnensystemforschung
y siendo España el segundo páıs de mayor contribución al instrumento. Además han
participado Francia, y en menor medida, Noruega y Australia. En la Fig. 1.2 se mues-
tra el logotipo del instrumento y los diferentes grupos que han participado en su
desarrollo. Entre todos ellos destacamos la Universidad de Valencia.

El objetivo del instrumento PHI es proporcionar mediciones de alta resolución,
mapas del vector magnético fotosférico y la velocidad de la ĺınea de visión (LoS) en
la fotosfera solar. De esta manera sondearán las capas más profundas del Sol.

Figura 1.2: Logotipo del intrumento PHI perteneciente a la misión Solar Orbiter, junto
con los grupos de investigación vinculadas a él. Destacamos GACE, grupo de investigación

que pertenece a la Universidad de Valencia.

Con sus mediciones se intentará esclarecer el funcionamiento del sistema solar,
intentando responder, además de las preguntas generales, a:

¿Cuáles son los oŕıgenes de las corrientes de los vientos solares y el campo
magnético heliosférico?

3



Caṕıtulo 1. Introducción

¿Cuáles son las fuentes, los mecanismos de aceleración y los proceso de trans-
porte de la enerǵıa solar?

¿Cómo evolucionan las eyecciones de masa coronal en la heliosfera interna?

Para llegar a responder a todas las preguntas, el instrumento PHI está dividido
en siete diferentes subsistemas para realizar su ciencia. Todos estos subsistemas son
alimentados a través de una fuente de alimentación que suministra las tensiones ade-
cuadas a las especificaciones eléctricas dadas para cada uno de los subsistemas. La
fuente de alimentación toma la potencia necesaria del bus general del satélite de 28 V.

Dentro de esta misión la Universidad de Valencia asume la responsabilidad de
realizar el diseño, implementación y test de la fuente de alimentación para alimentar
los diferentes subsistemas de PHI.

El diseño de esta fuente representa un reto para el equipo de investigación donde
las especificaciones de la fuente de alimentación tanto a nivel eléctrico como f́ısico, son
muy exigentes. No olvidemos que la masa y el volumen son controladas muy riguro-
samente en proyectos aeroespaciales, por dos razones, la optimización del espacio útil
disponible es limitado y la relación directa que existe entre la masa y el combustible
necesario para poner en órbita un satélite y por tanto su coste.

En ocasiiones, cuando se abordan proyectos con altos niveles de exigencia apare-
cen dudas o comportamientos desconocidos que la literatura técnica no es capaz de
responder. Esto hace que se apliquen soluciones basadas en la experiencia, pero que
no siempre son las soluciones óptimas.

1.1.1. Descripción del módulo de conversión de potencia

La Universidad de Valencia es la encargada de diseñar, implementar y testear el
módulo de conversión de potencia (PCM), que suministra la potencia necesaria a los
diferentes subsistemas de PHI.

Una de las singularidades que presenta el PCM no es su potencia, si no, su gran
número de salidas, siendo este de siete. La complejidad del proyecto ha favorecido
la realización de diferentes estudios cuyos resultados se han presentado en congre-
sos tanto nacionales como internacionales, [4–10]. Estos art́ıculos aportan diferentes
estudios del PCM de PHI, donde en ellos se estudia el proceso de diseño del PCM,
pérdidas, rendimientos, soluciones particulares en base a la experiencia de sistemas
con múltiples salidas o propuesta de un modelo circuital para un PCM con múltiples
salidas y todo ello dentro del marco de un entorno hostil como puede ser el espacio.

[8] es un estudio donde se proponen consejos, basados en la experiencia, para el
diseño del inductor acoplado con múltiples bobinados, utilizado como filtro de sali-
da. Además, se realiza un estudio de la función de transferencia y cómo afecta a la
regulación cruzada entre las diferentes salidas. Uno de los estudios más interesantes
es [11], donde se estudia la estabilidad del lazo de realimentación del PCM, donde
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1.1. Antecedentes

se confirma tanto anaĺıticamente como experimentalmente que la respuesta del sis-
tema es más rápida con un inductor acoplado que con inductancias independientes.
Igualmente, se presenta un modelo circuital del PCM propuesto para PHI en [10],
aportando simulaciones en LT-SPICE para verificar tanto el diseño como su correcto
funcionamiento.

La fuente ha presentado un reto para la Universidad de Valencia, tanto por su
complejidad como las exigencias técnicas requeridas por el proyecto espacial. El PCM
tiene siete salidas aisladas galvánicamente, y además tiene dos salidas adicionales a
tensión de bus. Estas dos salidas adicionales pasan a través del PCM para ser filtradas
y sensadas.

Como especificaciones técnicas, tenemos que la potencia máxima esperada para
el PCM es de 35 W con una eficiencia del 70 %. Su peso no debe superar los 700 g
con unas dimensiones máximas de 195 × 195 mm. La frecuencia de trabajo tanto
del transformador como del inductor acoplado es de 250 kHz. Además, los niveles
máximos de emisiones electromagnéticas (EM) son muy estrictos (p.ej. un campo
eléctrico radiado máximo de ∼ 0dB µV/m hasta una frecuencia de 50 MHz). Estos
niveles tan estrictos de emisiones electromagnéticas son debidos a la gran sensibilidad
de los sensores de los otros instrumentos que también están a bordo del satélite.

La conmutación de los MOSFETs generan flancos de conmutación de corriente
de alta pendiente, es decir, altos di

dt
que tras su paso por los elementos magnéticos

(principalmente por el transformador) generan ruido EM. Esto hace muy dif́ıcil cum-
plir con las altas exigencias establecidas por la ESA. Las soluciones tomadas para
reducir el ruido EM fueron: cubrir los principales magnéticos y dispositivos activos
mediante una cubierta de aluminio a modo de jaula de Faraday, reducir la pendiente
de los flancos de conmutación y por último cambiar la conexión a masa por un plano
de masa distribuida con conexión multipunto. Todas estas medidas permitieron pasar
los estrictos niveles de EMC impuestos.

Para el PCM se optó por una topoloǵıa tipo Push-Pull con una frecuencia de
conmutación de 125 kHz. En la Fig. 1.3 se muestra un esquema básico de su estructura.
Se seleccionó esta topoloǵıa, por la facilidad de disparo de los transistores, su menor
frecuencia de conmutación, menores pérdidas en el diodo rectificador de media onda
y buena estabilidad, debido a su comportamiento tipo Buck.

Además, esta topoloǵıa permite un aislamiento galvánico entre primario y las
diferentes salidas.

El proyecto ha tenido diferentes fases, como todos los proyectos espaciales, hasta
llegar al prototipo definitivo. En las figuras 1.4 y 1.5 se muestra el prototipo de vuelo
(FM). Entre las dos capas, top y bottom, hay distribuidos 1 500 componentes.

En la Fig. 1.4 se muestra en la esquina inferior derecha el transformador y el in-
ductor acoplado (de ahora en adelante, InAc), siendo el transformador el de mayor
tamaño y más cercano al borde inferior. Entre los dos componentes magnéticos se
destaca el InAc, ya que es este componente el motivo de esta tesis, por su compleji-
dad y el comportamiento de los rizados de corriente que no se ajustan a los valores
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Figura 1.3: Esquema de un convertidor Push-Pull simplificado, donde se representa en
trazo discontinuo el inductor acoplado. Todas las inductancias del filtro de salida se

encuentran bobinadas sobre un mismo núcleo toroidal.

esperados.

Con el fin de obtener una visión global del PCM se muestra en la Fig. 1.6 un
diagrama de bloques. De la entrada destacamos los filtros, necesarios para evitar per-
turbar los niveles de tensión de bus, y en la salida destacamos la gran cantidad de
Switches, que permiten activar o desactivar las salidas de forma individual. Además,
como ya se ha mencionado, se pueden observar las 7 tensiones de salida. Estas ten-
siones son: 3.3 V, 7 V, −7 V, 14 V, −14 V, 60 V y 14.2 V siendo esta última la tensión
de alimentación auxiliar para primario del PCM.

El PCM posee un complejo sistema para distribuir la potencia para cada una de
las cargas, y además posee sensados tanto de tensión como de corriente para detectar
comportamientos anómalos en cada una de las salidas. Este sistema permite habilitar
o deshabilitar las salidas de forma individual a través de los switches, y de esta forma
el ordenador del instrumento controla la alimentación de cada uno de los subsistemas
y además se puede anular cualquier salida en el caso de que su funcionamiento sea
erróneo.

No solo hay un control de las salidas, si no además, se mide la tensión del bus
de entrada. Los instrumentos utilizados en cada uno de los subsistemas son sensi-
bles a sobretensiones y subtensión. Esto hace que el PCM pueda desconectarse para
protegerse ante tensiones de alimentación fuera de su rango de funcionamiento.
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1.1. Antecedentes

Figura 1.4: Prototipo FM del PCM de PHI. Se muestra la parte superior de la placa. En
la esquina derecha inferior de la imagen se encuentra el transformador y el inductor

acoplado, este en la parte de arriba del transformador.

El lazo de realimentación solo controla el nivel de tensión de la salida de 3.3 V,
como se puede observar en el diagrama de bloques de la Fig. 1.6. Esto es debido a que
esta salida es la de mayor potencia, y además es la salida que se encarga de alimentar
el ordenador del instrumento y requiere una regulación muy precisa. La gran mayoŕıa
de las restantes salidas utilizan un post-regulador, con el fin de regular sus niveles de
tensión y corregir las desviaciones producidas por la regulación cruzada.

En la Fig. 1.7 se muestra el Set-Up realizado en el laboratorio para comprobar el
correcto funcionamiento y el cumplimiento de todos los requisitos establecidos en el
proyecto espacial de SO/PHI para el PCM.

Con objeto de minimizar masa, volumen y optimizar el espacio en placa, se decidió
que las siete inductancias de cada una de las salidas se bobinasen sobre un mismo
núcleo toroidal. Un beneficio adicional que se tiene por el hecho de emplear un InAc,
ya mencionado anteriormente en [11], es la mejora en estabilidad. Además en [12]
se realiza un estudio con mayor detalle de la estabilidad del InAc aplicado a un
convertidor tipo Ćuk, donde se calculan los ceros y polos del lazo de control y se
compara con un sistema con inductancias desacopladas, concluyendo que el InAc
incrementa los márgenes de estabilidad.

La complejidad del PCM obligaba a disponer de un modelo circuital para realizar
simulaciones. En esta memoria se emplea el software LT-SPICE. Esto obliga a que se
deban caracterizar todos los elementos magnéticos del PCM con la mayor precisión
posible, con el fin de obtener simulaciones lo más ajustadas a la realidad. Concreta-
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Figura 1.5: Prototipo FM del PCM de PHI. Se muestra la parte inferior de la PCM. El
número total de componentes, entre las dos caras, es de 1 500.

mente, los dos elementos magnéticos más cŕıticos en el PCM son: el transformador y
el inductor acoplado. Para este último, es de interés su análisis por su gran número
de inductancias. Cabe resaltar que LT-SPICE utiliza un modelo circuital de Induc-
tancias acopladas, que requiere que se indique el valor del acoplo entre cada pareja
de inductancias. En base a lo que expone en [13], (la cita se desarrollará con deta-
lle más adelante), la matriz de acoplamiento o la matriz de inductancias, debe ser
semidefinida positiva (a partir de ahora: SPD). En caso contrario, de no cumplirse
esta condición, el software LT-SPICE, aborta la simulación indicando que la matriz
introducida no corresponde a un elemento magnético f́ısicamente realizable.

El método de caracterización debe garantizar que la matriz de inductancias o de
acoplos sea SPD, pero, obtener una matriz que lo cumpla de forma directa no es fácil
(ver apéndice A). Esto ha obligado a desarrollar una nueva técnica de caracterización
para los InAc. Esta es una de las aportaciones de la tesis.

Por otro lado, durante las campañas de test del PCM, se observó que los rizados
de corriente de cada una de las siete salidas del InAc no eran los esperados, siendo
notablemente menores. Esto repercutió en el detector de corriente de pico para el
control del lazo de realimentación del PCM. La solución que se tomó es la de reducir
los valores de las inductancias con el fin de aumentar el rizado. Pero esta solución
se tomó en base a los resultados experimentales y en base de la propia experiencia
del diseñador. Tras un estudio bibliográfico en profundidad, se pudo ver que no exis-
te un método de diseño para el InAc y que explique este comportamiento y de que
factores depende. Además, los consejos o pautas encontradas no aportan soluciones

8



1.1. Antecedentes

Sh
u

t-
d

o
w

n

SECONDARY 
SIDE

6 outputs

SECONDARY 
SIDE

6 outputs

Current 
Sensing ‒ 14V

Current 
Sensing ‒ 14V

Current 
Sensing +14V

Current 
Sensing +14V

Current 
Sensing -7V

Current 
Sensing -7V

Current 
Sensing +60V

Current 
Sensing +60V

Current 
Sensing +7V

Current 
Sensing +7V

Current 
Sensing 3V3

Current 
Sensing 3V3

Auxiliary 
Power 
Supply

Switch
+6V4_HVPS

Switch
+6V4_HVPS

Switch
+6V4_TTC

Switch
+6V4_TTC

Switch
+14V_HVPS

Switch
+14V_HVPS

Switch
-14V_HVPS

Switch
-14V_HVPS

Switch
+60V_TTC

Switch
+60V_TTC

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Redundancy 
Switch

Switch
Mechanisms

Redundancy 
Switch

VBUS

VsP

Vs2

Vs5

Vs3

Vs4

Vs6

Vs11

Vs10

Vs9

Vs7

Vs8

Primary Sensing:
IsP, VsP, IsH, IsM

IsP

Secondary Side 
Circuitry Supply

Secondary Side 
Circuitry Supply

IsH

IsM

OC_+3V3OC_+3V3

OC_+7VOC_+7V

OC_-7VOC_-7V

OC_+14VLEVEL1
OC_+14VLEVEL1

OC_+60VOC_+60V

Post-reg
+6V4

Post-reg
+6V4

Post-reg
+14V

Post-reg
+14V

Post-reg
-14V

Post-reg
-14V

Post-reg
+60V

Post-reg
+60V

O
C

P
C

M
 S

ig
n

al

Is3V3

Is+7V

Is-7V

Is+14V

Is-14V

Is+60V

3V3 @ DPU & AMHD

S1DPU: CPC switch driver
S2DPU: HVPS switch driver 
S3DPU: TTC6V4 switch driver 
S4DPU: TTC60V switch driver

Reset Overcurrent 
Unique Signal 
“Reset OCDPU”

S2DPU

S3DPU

S2DPU

S2DPU

S4DPU

3V3 
Overvoltage 

Detector

3V3 
Overvoltage 

Detector

 Isolation
Opto coupler

Error 
Amplifier

Error 
Amplifier

DM 
Filter

Optical 
Relay

MultiplexorMultiplexor AMHD

@
 Se

co
n

d
ary Lo

ad
s

   
   

Sp
ac

e
cr

af
t 

i/
f

Isolated Feedback
PWM 

Controller

@ AMHD (@Mechs) 
“Primary Load”

@ AMHD (@Heaters) 
“Primary Load”

Post-reg 
Auxiliary 
Output
+/- 14V

Post-reg 
Auxiliary 
Output
+/- 14V

OCPCM

OCPCM

OCPCM

OCPCM

OCPCM

Reset OCDPU

Reset OCDPU

Reset OCDPU

Reset OCDPU

Reset OCDPU

+7V

-7V

+1
7

V

-17V

+65V

+17V

Secondary 
Sensing:
Isi & Vsj

Secondary 
Sensing:
Isi & Vsj

Isolation
High Impedance

Instrument Amplifiers

{Is, Vs} {Is, Vs}

{selector}

3
V

3

Primary Auxiliary 
Output

IsPS

-17V

D
D

DPU

 OCPCM 
Signal Status 
Conditioning

HPCon

HPCoff

BSM

S5DPU: Heaters switch driver
S6DPU: Mech. switch driver 

S6
D

P
U

S5
D

P
U

 Isolation

Switch
+7V_CPC

Switch
+7V_CPC

Switch
-7V_CPC

Switch
-7V_CPC

PCM 
ON/OFF Status

S1DPU

OCPCM

S1DPU

OCPCM

Post-reg. 
Aux. Output 

(+12V)

UVLO
OVLO

Peak Current 
Sensing

Primary
OC detector

Primary Side 
Circuitry Supply

+

PRIMARY 
SIDE

3V3

 

 

 
 

 

Vs1

+6V4 @ AMHD

+14V @ AMHD

-14V @ AMHD

OC_HeatersOC_Heaters

OC_MechsOC_Mechs

IsH@sec

IsM@sec

IsH@sec 

 IsM@sec

CM 
Filter

Switch-on 
delay

Inrush 
Current
Circuit

Switch
Heaters Main 

(or Red)

to the DPU…

from “Vs1”

to the DPU...

from “OCPCM”

 Isolation
Opto coupler

OCPCM

OC+6V4_AMHD

OC-14V_AMHD

OC+14V_AMHD

OC+6V4_AMHD

OC+6V4 
AMHD

POWER CONVERTER MODULE BLOCK DIAGRAM 
Oct 20th,2014
JL © 

OC_+14VLEVEL2

OC+14V_AMHD

OC_‒ 14VLEVEL1
OC_‒ 14VLEVEL1

OC_‒ 14VLEVEL2

OC-14V_AMHD

UV+6V4 
AMHD

UV+6V4_AMHD

UV+6V4_AMHD

Figura 1.6: Diagrama de bloquse del PCM que alimenta el instrumento PHI de la misión
espacial Solar Orbiter.

extrapolables de forma directa al InAc que nos compete, un InAc con siete inductan-
cias bobinadas sobre un núcleo toroidal. Básicamente los diseños encontrados están
optimizados para solo dos o tres inductancias como máximo.

Por lo tanto, todo esto dio pie a iniciar un estudio detallado del InAc, partiendo de
un análisis del estado del arte, donde se comprobó que art́ıculos existentes no aportan
un método de diseño o estudios detallados para un InAc de forma genérica. Los
estudios encontrados se centran en aplicaciones muy concretas y donde, por ejemplo,
los valores de las inductancias que forman el elemento magnético son del mismo orden
de magnitud. Esto hace que haya un vaćıo respecto a lo que engloba al diseño del InAc
con múltiples inductancias y con valores muy diferentes entre ellos, esta ausencia es
el segundo tema importante que se abordará en esta memoria. El estudio se centrará
especialmente en un InAc, donde el elemento magnético puede tomar cualquier valor
de inductancia y/o de acoplamiento. Esto permitirá ampliar los conocimientos sobre
InAc y entender de qué dependen los rizados y como influyen en los demás bobinados.
Este conocimiento permitirá aportar posibles propuestas de diseño.

9



Caṕıtulo 1. Introducción

Figura 1.7: Set-Up del prototipo FM del PCM para comprobar su correcto
funcionamiento.

1.1.2. Fundamentos matemáticos del InAc

Con el fin de facilitar la comprensión tanto del estudio realizado a lo largo de
la presente memoria como los términos que se utilizan en la parte de análisis en la
literatura técnica, se van explicar los conceptos matemáticos en los que se basa el
InAc.

Se ha tomado el modelo matemático de la matriz de inductancias para el estudio
del InAc. La matriz de inductancias para m bobinados acoplados se define como,
(1.1), donde m es el número de bobinados que se encuentran en un mismo InAc:

L =




L11 L12 · · · L1m

L21 L22 · · · L2m
...

...
. . .

...
Lm1 Lm2 · · · Lmm


 (1.1)

Donde se representa en su diagonal principal las inductancias propias, (Lmm),
y las restantes inductancias se denominan inductancias mutuas. En base al estudio
de [13], afirma que una matriz se encuentra correctamente caracterizada cuando esta
es simétrica y SPD, ya que no es condición suficiente que los valores de acoplamiento
entre pares de inductancias sean inferior a la unidad k ≤ 1. En seguida se mostrará
la relación entre la matriz de inductancias y la matriz de acoplamientos.

Caracterizar un elemento magnético con varios bobinados acoplados entre si, con-
siste en obtener su matriz de inductancias o de acoplamiento, siendo ésta SPD de
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forma directa. Esto permitirá realizar simulaciones u obtener parámetros necesarios
para incorporarlos en modelos circuitales como por ejemplo en el modelo Cantile-
ver [14].

La matriz de acoplamientos se puede definir como la matriz normalizada de la
matriz de inductancias. Donde, la relación que existe entre ellas se puede expresar a
través de un producto matricial (ver [13]) como:

L = Ld · k · Ld (1.2)

Donde Ld es una matriz diagonal definida como,

Ld =

{√
Lqq, if q = r

0, if q 6= r
(1.3)

Los sub́ındices son definidos como: 1 ≤ q, r ≤ m.
La matriz de acoplamiento es k y es además la matriz normalizada de L. Tenemos

que si k es simétrica y SPD, esto implica que la matriz de inductancias también lo
es. Al igual que la matriz de inductancias, k se representa como:

k =




1 k12 · · · k1m

k21 1 · · · k2m
...

...
. . .

...
km1 km2 · · · 1


 (1.4)

Donde en la diagonal principal de k toma el valor de 1 y los restante valores son
definidos como los valores de acoplamiento entre los diferentes bobinados. El rango de
valores está comprendido entre: krq ∈ [−1, 1], entendiendo que los valores negativos
aparecen cuando los puntos entre los pares de inductancias son opuestos (cambio de
fase).

Por lo tanto, a partir de (1.2) se puede llegar a la siguiente, ya conocida, expresión,
que relaciona matemáticamente los valores de inductancias propias y mutuas y su
valor de acoplamiento (1 ≤ q, r ≤ m), donde m, como ya se ha mencionado, es el
número de bobinados.

kqr =
Lqr√
LqqLrr

(1.5)

En [13] se demuestra que para que una matriz este correctamente caracterizada
y por lo tanto, represente un elemento f́ısico real, esta debe ser SPD. Una forma de
saber si la matriz cumple con el criterio SPD es calculando sus valores propios, ya
que estos deben ser todos reales y positivos. Recordemos que los valores propios se
definen como las soluciones del polinomio de la siguiente ecuación:

p(x) =| L− xI | (1.6)
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Donde L, es matriz de inductancias o en el caso de analizar en base a la matriz
de acoplamiento seŕıa k, e I, es la matriz de identidad.

Basándose en un sistema de m bobinados, como se muestra en la Fig. 1.8 y apli-
cando la ley de Ohm, se puede llegar a deducir una expresión general que relaciona
corrientes y tensiones entre los diferentes bobinados, como se muestra en (1.7).

iL1+ −

iL2+ −

iLm+ −

vL1

L11

Ns1vL2

L22

Ns2

vLm

Lmm

Nsm

Figura 1.8: Inductor acoplado con m bobinados. Siendo (L11...Lmm) las inductancias
propias, (Ns1 ...Nsm) el número de vueltas, (vL1 ...vLm) y (iL1 ...iLm) tensión y corriente en
cada uno de los bobinados respectivamente. Donde todas las inductancias se encuentran

bobinadas sobre un mismo núcleo.




v1

v2
...
vn


 =




L11 L12 · · · L1n

L21 L22 · · · L2n
...

...
. . .

...
Ln1 Ln2 · · · Lnn


 ·

d

dt
·




i1
i2
...
in


 (1.7)

(1.7) permite un análisis general para un sistema de m×m inductancias acopladas.
Esta expresión es empleada a lo largo de la presente memoria y es la base fundamental
del análisis matemático en los posteriores caṕıtulos.

En base a las señales PWM aplicadas entre las inductancias dentro del periodo
ton, siendo este constante, se puede medir la inductancia equivalente de forma expe-
rimental como (1.8), y recordemos que la pendiente de la corriente viene fijado por
su valor.

L =
∆t

∆iL
vL (1.8)
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Aplicando (1.8), se puede estimar el valor de las inductancias equivalentes de
forma experimental y aśı poder realizar la comparativa con los valores teóricos, como
más adelante se mostrará.

1.2. Introducción a los Inductores acoplados múlti-

ples

Como hemos mencionado anteriormente en la memoria, el estudio se basa en el
InAc. El inductor es un componente electrónico pasivo que es utilizado en multitud
de convertidores de potencia, sobre todo en fuentes DC-DC conmutados, por ejemplo
el convertidor tipo Buck y sus variantes (Forward, Push-Pull,...). El inductor junto
con el condensador de salida, forman el filtro de salida de segundo orden. La finali-
dad de la inductancia, independientemente de la topoloǵıa, es almacenar la enerǵıa
en un intervalo de tiempo y transferir esta misma enerǵıa hacia la salida en el si-
guiente intervalo. Uno de los problemas que nos encontramos es que estos elementos,
normalmente, son voluminosos e incrementan la masa de las fuentes de alimentación.

Figura 1.9: Dos prototipos diferentes de InAc con siete inductancias con valores
inductivos diferentes, donde todas ellas son bobinadas sobre un núcleo toroidal de MPP.

Sus valores de acoplamiento son altos y son empleados en prototipos del PCM de SO/PHI.

En la Fig. 1.9 se muestra, como ejemplo, dos InAc diferentes con 7 inductancias
bobinadas sobre un núcleo de MPP con geometŕıa toroidal. Estos InAc fueron in-
cluidos en diferentes prototipos del PCM dentro del proyecto PHI, y en particular el
InAc de la izquierda se incluyó dentro del prototipo de vuelo (FM, visto en la Fig. 1.4
anterior).

Como ya se ha mencionado, en esta memoria se parte de las condiciones y expresio-
nes de los elementos magnéticos desarrolladas en [13], incluyendo además la condición
que define que la matriz de inductancias corresponde a un elemento magnético f́ısica-
mente realizable. Por desgracia, este art́ıculo no analiza los inductores acoplados, ni
da pautas para su diseño.

En la actualidad el inductor acoplado se integra en numerosas aplicaciones como
en [15], donde se aplica el InAc a un convertidor Buck-Boost, o en [16] donde es
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integrado en un convertidor bidireccional DC-DC o en [17], donde el InAc forma parte
de un convertidor tipo Boost con conmutación suave. Todos ellos son comparados
con sus homólogos con inductancias independientes y en todos ellos se resalta el
incremento de la eficiencia del convertidor (≈ 96 %) e incluso la reducción tanto en
volumen como en coste del elemento magnético. El InAc no solo se aplica en sistemas
convencionales si no también en aplicaciones espaciales como en [18–21], donde se
benefician de su mejora en rendimiento y del ahorro en masa y volumen. En [22]
también se demuestra que el InAc aporta ventajas en el diseño de filtros.

El primer art́ıculo donde aparece el concepto de inductor acoplado es en el con-
vertidor de potencia de Ćuk [23–25]. En la Fig. 1.10 se muestra un esquema básico
del convertidor de Ćuk sin aislamiento galvánico, donde las inductancias L1 y L2 son
bobinadas sobre un mismo núcleo. Los art́ıculos, todos ellos de los mismos autores,
analizan y estudian el comportamiento de una nueva topoloǵıa Ćuk, propuesta junto
con un InAc. En el art́ıculo describen los efectos, que miden de forma experimental, y
que son la reducción de los niveles de estrés tanto en los transistores como en los dio-
dos. Los niveles de rizado de corriente que obtienen también son menores. El núcleo
empleado en todos los estudios es el mismo, siendo un núcleo con geometŕıa en E,
donde cada una de las dos inductancias son bobinadas en las ramas más alejadas y con
los puntos de los bobinados en oposición. Esto permite reducir las masa del núcleo,
gracias a la cancelación de los flujos en la rama central, y por lo tanto, proponen
eliminarla, minimizando aśı la masa y reduciendo las pérdidas. En la estimación del
rendimiento demuestran unos mejores resultados, frente a convertidores sin acoplar
sus inductancias. Por desgracia, el art́ıculo no se centra demasiado en los inductores
acoplados, siendo su análisis superficial.

+

−

vi
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C

L2

Co

+

−

vo

Figura 1.10: Esquema del convertidor Ćuk, donde las inductancias L1 y L2 se encuentran
bobinadas en un mismo núcleo.

Tenemos que resaltar que este art́ıculo es uno de los primeros donde mencionan
que el rizado de corriente puede ser igual o próximo a cero, en al menos en una de
las salidas. Esta variación de la pendiente de la corriente lo consiguen a través de la
variación de la ancho del entrehierro o gap.

Un estudio muy consultado, entre los ingenieros y diseñadores, para el análisis de
los InAc lo encontramos en [26], siendo este una referencia para empezar a enten-
der los beneficios que puede aportan los InAc. En el art́ıculo se aplica un InAc a un
convertidor tipo Buck con múltiples salidas y se describen los inconvenientes y las
ventajas que existen, como mejora de la regulación cruzada, reducción de las sobre-
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1.2. Introducción a los Inductores acoplados múltiples

tensiones, las cargas mı́nimas no son tan cŕıticas y se requiere de una carga menor
para pasar a modo discontinuo, y finalmente valores capacitivos en cada una de las
salida más reducidos. Una peculiaridad, frente a las propuestas de otros art́ıculos,
recomienda un acoplamiento alto entre los diferentes bobinados. Pero, como se verá
tanto anaĺıticamente como experimentalmente, no es una buena propuesta, ya que su
comportamiento no es lineal y posiblemente obtengamos resultados no satisfactorios.

Una de las mayores contribuciones que aporta este art́ıculo a la hora de realizar
el diseño de un InAc es que se debe de cumplir con la igualdad (1.9), para que el
InAc se encuentre balanceado. La relación de vueltas entre bobinados acoplados debe
coincidir con la relación entre tensiones aplicadas a los bobinados.

La

Lb

=

(
vLa

vLb

)2

(1.9)

En el caso de existir un transformador para generara la tas diferentes tensiones
de salida que debe filtrar el InAc, esto implica que la relación de transformación de
cada salida debe coincidir con la relación de vueltas de los bobinados acoplados.

Si esta igualdad no se cumple, como ya veremos más adelante, debido por ejemplo a
cáıdas de tensión, esto provoca un desbalanceamiento en el InAc, haciéndolo trabajar
en una zona donde sus efectos podŕıan no ser los deseados. Estos efectos se aprecian
en el comportamiento del rizado de corriente de cada una de las salidas, que se suelen
traducir en pendientes elevadas o reducidas (pudiendo llegar al rizado cero) e incluso
pendientes invertidas. En el art́ıculo, con el fin de reducir estos efectos, se propone
intercalar inductancias en serie para controlar estas cáıdas y minimizar el error de
tensión entre los bobinados. Pero al igual que en los art́ıculos anteriores, todo el
desarrollo se realiza en base a resultados experimentales. Esto implica que sea muy
dif́ıcil aplicar los mismos criterios a un InAc con un número mayor de inductancias.

Uno de los motivos por el que se emplea el InAc y su estudio ha estado vigente
hasta ahora es la obtención del rizado de corriente igual a cero. Se pueden encontrar
varios art́ıculos en la literatura técnica, donde analizan su comportamiento con la
finalidad de proponer diseños. En ellos se incorpora el concepto de inductancias equi-
valente. Entendemos por inductancia equivalente a la inductancia resultante debido a
interacción entre las demás inductancias en un mismo elemento magnético. Su valor
no posee correlación de forma directa, con su homologa desacoplada.

En [27] se propone un estudio desde el modelo matemático de la matriz de induc-
tancias. El objetivo del art́ıculo es dar herramientas para entender su comportamiento
y arrojar luz al complejo problema de los inductores acoplados y sus valores equiva-
lentes. En la introducción el autor se hace una serie de preguntas: ¿permite el InAc
siempre respuestas más rápidas en cambios de carga respecto a un sistema desacopla-
do? o ¿existe una condición para optimizar el rendimiento? Estas preguntas lanzadas
en 2011 aún se encuentran en el aire, y el autor además añade que no existen ecua-
ciones matemáticas que relacionen el comportamiento entre los diferentes inductores.
Inicialmente el análisis parte de un sistema de 2 × 2 y posteriormente se extrapo-

15



Caṕıtulo 1. Introducción

la a un sistema para N inductancias. Un aporte notable del art́ıculo es que facilita
una expresión aproximada para la obtención del valor de inductancia de dispersión
equivalente, reproducido aqúı en (1.10).

Leq = L
(1 + k)[1− (N − 1)k]

1− (N − 2)k
(1.10)

El problema de la expresión (1.10) es que se encuentra simplificada y solo es válida
para un InAc donde todas sus inductancias son iguales. Las preguntas planteadas por
los autores del art́ıculo son muy interesantes, pero para poder llegar a responderlas
de forma adecuada, previamente se debe de conocer exactamente el funcionamiento
del InAc y saber que limitaciones tiene el mismo.

En [28] se analiza el InAc aplicado a un convertidor tipo Buck, con el objetivo
de reducir el rizado y buscar una mejor respuesta transitoria. Los autores afirman
que minimizar el rizado de corriente es bueno para la eficiencia en sistemas con mi-
croprocesadores. Propone desfasar los bobinados 180 o, es decir, las inductancias son
bobinadas en contrafase. Los autores aportan unas expresiones para estimar los valo-
res de las inductancias equivalentes en función del modo de trabajo para un sistema
de tres inductancias acopladas, (1.11), (1.12) y (1.13).

Leq1 = L
1− k2

1 + k D
1−D

; modo 1 (1.11)

Leq2 = L(1 + k); modo 2 (1.12)

Leq3 = L
1− k2

1 + k 1−D
D

; modo 3 (1.13)

Donde k es el valor de acoplamiento y D es el ciclo de trabajo.
Como podemos ver, cada ecuación corresponde a un modo de funcionamiento di-

ferente, que viene determinado por el estado (on-off) de los MOSFET. Los beneficios
del InAc que se resaltan en el art́ıculo, son que se minimiza el rizado de corriente,
se reducen las perdidas de conmutación y se consigue una respuesta transitoria más
rápida. Este art́ıculo, da como valor añadido, que el valor de las inductancias equiva-
lentes se encuentra relacionado con el estado de los switches. Pero un problema que
presenta el autor es que excita los MOSFET en unos ciclos de trabajo muy determi-
nados y orientados a la aplicación propuesta. Esto hace dif́ıcil extrapolarlo a otros
convertidores con dinámicas diferentes. Los valores de las inductancias propuestas en
el art́ıculo son iguales, lo que simplifica el análisis. Esto plantea dudas ante sistemas
con valores inductivos diferentes. En el art́ıculo se facilita en la tabla I el valor de
acoplamiento y el ciclo de trabajo óptimo para alcanzar un rizado de corriente igual a
cero. Pero una peculiaridad que se observa en ella es que los valores de acoplamiento
propuestos son bajos e incluso en el apartado experimental el acoplamiento utilizado
es de k = 0,2. Se considera que este acoplamiento es demasiado bajo y prácticamente
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el InAc se asemeja más a un sistema desacoplado y en consecuencia el aporte de InAc
es nulo o prácticamente despreciable.

El trabajo descrito en [29] posee grandes similitudes al trabajo de [28]. La diferen-
cia radica en el tipo de convertidor al que se ha aplicado el InAc y su análisis se amplia
al estudiar el comportamiento ante el acoplamiento directo o inverso. El convertidor
utilizado es un Boost. En el art́ıculo se describen las expresiones necesarias para ob-
tener un rizado de corriente mı́nimo en función del ciclo de trabajo. En función de
éste, se obtienen unos valores de las inductancias equivalentes, estas expresiones son
resumidas en la tabla II. No se muestran las ecuaciones ya que son muy similares a
las ya aportadas anteriormente, en (1.11), (1.12) y (1.13), simplemente vaŕıa el signo
del valor de acoplamiento que se encuentra en el denominador de las expresiones del
modo 1 y 3. Este cambio de signo es debido a que los puntos de los bobinados se
encuentran en contrafase.

Tras su análisis entendemos que las ecuaciones aportadas son particulares para la
aplicación descrita, por lo que no son útiles para otras topoloǵıas o para el caso donde
el InAc posea un número mayor de inductancias.

Otro análisis del InAc lo encontramos en [30], utilizando un núcleo en EE. Una
de las aportaciones que se debe de resaltar del art́ıculo es la condición de diseño
que se debe de cumplir para obtener un rizado cero en la corriente a través de las
inductancias del InAc, siendo esta, (1.14).

kr =
N1

N2

(1.14)

Es decir, el acoplamiento debe ser igual a la relación de vueltas entre las inductan-
cias. Pero no especifica si este criterio es aplicable para más de dos bobinados o, incluso
si el mismo criterio es válido en otras topoloǵıas distintas al convertidor utilizado. ql
igual que en los casos anteriores, el estudio se encuentra personalizado y los criterios
aplicados, por lo que no son válidos para cualquier aplicación. Un problema que no
se puede despreciar es que no presenta un estudio anaĺıtico del comportamiento del
InAc. Por otro lado, sus conclusiones se fundamentan en datos experimentales, lo que
dificulta su extrapolación a otras topoloǵıas o incluso intentar deducir y modelizar
comportamientos del InAc generales.

Pocos son los art́ıculos que se encuentran en la literatura técnica donde se propon-
gan métodos de caracterización, como veremos, existen diferentes propuestas pero no
especifican cuales son sus limitaciones y bajo que condiciones se pueden aplicar. Por
ejemplo, en [31] realiza un análisis matemático basándose en la matriz de inductancias
ya introducida en (1.7) y reforzado a través de simulaciones con Spice del InAc. El
autor comenta que el comportamiento del InAc sigue siendo una incógnita. En este
mismo art́ıculo, [31], propone un método de caracterización, a través de las relacio-
nes entre tensiones y corrientes. Como veremos en el caṕıtulo 2, donde se detalla el
métodos de caracterización, se demuestra que este método falla cuando es aplicado a
un InAc complejo con coeficientes de acoplamiento cercanos a la unidad. Un art́ıculo
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muy similar es [32], donde se aplica el método de caracterización propuesto en [31]. La
diferencia respecto al anterior es que incluye un estudio con modelos de reluctancias
en el análisis matemático y los resultados los aplica a modelos circuitales ya exis-
tentes (modelo en PI). Como se desarrollará más adelante, estos modelos circuitales
propuestos carecen de utilidad para aquellos casos donde se tiene más de 3 bobinados.

Un art́ıculo referente, donde se abordan métodos de caracterización, es [33]. En él
se realiza una comparativa entre dos métodos diferentes de caracterización, aplicados
a un mismo InAc, siendo estos el de circuito abierto y cortocircuito, método muy
empleado para caracterizar transformadores, y a través de la conexión de bobinados
de forma serie-suma y serie-oposición. En su conclusión se afirma que el segundo
método, (serie-suma y serie-oposición), es más preciso. Este estudio se ampliará en
mayor detalle, como ya se ha dicho, en el caṕıtulo 2, y donde se propondrá un método
de caracterización para obtener la matriz de inductancias con mayor precisión.

El objetivo principal de caracterizar un InAc es obtener su matriz de inductancias,
pero además que estos elementos nos permitan calcular los valores de los componentes
que forma parte de los diferentes modelos circuitales. Como por ejemplo, en [14] donde
se propone un modelo circuital para inductores acoplados llamado modelo Cantilever.

En la siguiente Fig. 1.11 se muestra un ejemplo del modelo circuital Cantilever
de un InAc de cuatro inductancias. En [14] se afirma que la regulación cruzada de-
pende del nivel de acoplamiento entre los bobinados y la efectividad de las relaciones
de vueltas entre ellos, llegando a la misma conclusión que en la expresión (1.9). Es-
tos mismos parámetros afectan al rizado de corriente, donde si la relación se rompe
aparecen cambios bruscos en la pendientes.
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Figura 1.11: Modelo circuital Cantilever para 4 inductancias acopladas.

En el art́ıculo, el modelo Cantilever es generalizado a m inductancias. Según
el autor el número de parámetros que se necesita para tener un modelo Cantilever
completo esta determinado por la expresión (1.15).
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parametrosCantilever =
m(m+ 1)

2
(1.15)

Donde m es el número de bobinados. Esto nos lleva, por ejemplo, a que la el InAc
empleado en el PCM de PHI necesite al menos 28 elementos en el modelo circuital ya
que m = 7, lo que coincide con los elementos de la matriz de inductancias simétrica.
Esto dificulta plantear un modelo eléctrico de PHI incluyendo el modelo de Cantilever
del InAc. Pero independientemente, para obtener los valores de los parámetros que
forman parte del modelo, previamente se necesita conocer su matriz de inductancias,
es decir, caracterizar el elemento magnético.

Otros modelos más convencionales son descritos en [32] o [34], donde se emplean los
modelos en PI y en T, modelos circuitales muy empleados para describir el comporta-
miento de transformadores. que en este caso representan inductancias acopladas. Por
desgracia, estos modelos no son válidos para un número superior a dos inductancias.
En [34], su estudio además aporta modelos f́ısicos, aplicando métodos de elementos
finitos (FEM). Es evidente que esta forma de aportar datos y resultados es poco útil
para diseños generales, ya que no aporta herramientas directas para poder optimizar
el diseño, si no solo caracterizar de forma simulada. Además, estas herramientas de
simulación no son sencillas de aprender ni es fácil conseguri un modelo fiable que
represente el elemento magnético: Por otra parte, las conclusiones a las que llega el
art́ıculo son muy interesantes y se deben resaltar. El autor afirma que el rizado cero
depende de los valores relativos de las inductancias magnetizantes, de las inductancias
de dispersión y de la relación de vueltas entre los diferentes bobinados.

Ya se ha descrito y es obvia la relación entre el InAc, por ser un elemento magnético
y el rizado de corriente. Parece or tanto evidente que su diseño debiera ser posible
para llevarnos a un rizado de corriente igual a cero. En la bibliograf́ıa técnica podemos
encontrar diferentes art́ıculos que abordan el fenómeno del rizado cero, como por
ejemplo en [35, 36]. Éste fue unos de los primeros análisis del rizado cero aplicando
el InAc en un convertidor tipo Ćuk. El rizado cero se alcanza a través de la variación
del gap. Todo el desarrollo se encuentra de forma experimental lo que no aporta
una base matemática solida para afianzar los conceptos y poder aśı extrapolarlo a
otras aplicaciones. No obstante, en el art́ıculo se aporta un dato interesante, y es que
los rizados de corriente de cada una de las salidas se pueden hacer negativos. Esta
variación de la pendiente del rizado de corriente es obtenida a medida que se vaŕıa la
longitud del entrehierro, esto es sinónimo a decir que, el rizado de corriente está en
función del valor de acoplamiento, kij.

Otro estudio que incluyen el InAc para estudiar el rizado de corriente es [37]. El
estudio aplica un InAc a un convertidor interleaved con una topoloǵıa Buck, donde
demuestra que reduciendo el rizado de corriente obtiene mejoras en el rendimiento
del convertidor. El art́ıculo proporciona tanto un análisis circuital como simulaciones
con Matlab y Spice. Finalmente, en la parte experimental, avala toda la parte teórica.
Otro estudio muy similar es [38], donde se particulariza el análisis a un convertido
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tipo Boost con solo dos bobinados. Dá una expresión muy similar a la ya dada,
(1.10). En ambos casos incorporan en el convertidor el InAc y muestra las ventajas
de utilizarlo, como reducción en volumen y mejora en eficiencia. Pero por desgracia,
ambos estudios no profundizan en el InAc y simplemente es parte de un análisis
global del comportamiento del convertidor bajo estudio. La limitación en el número
de inductancias junto a la simplificación de las expresiones, como tomar para todos los
casos un mismo valor de acoplamiento o valor de inductancia propia hace imposible
utilizar el estudio en otro tipo de convertidores. Esto hace que los art́ıculos no ampĺıen
el conocimiento sobre el InAc ya que aparecen muchas lagunas que no contestan estos
estudios.

En [39] se aplica el InAc en sistemas donde se integra un microprocesador, siendo
éste alimentado con un convertidor DC-DC. En el trabajo se demuestra que aplicando
un InAc mejora el tiempo de respuesta en un sistema multifase aplicado a un conver-
tidor tipo Buck, siendo éste mı́nimo. Tenemos que resaltar que en este caso, el número
de inductancias acopladas son cuatro, lo que le da un valor añadido al estudio. El
análisis tiene un punto de vista más f́ısico, utilizando modelos de reluctancias. Los
autores proponen un acoplamiento alto para obtener un rizado cero, pero esto hace
que las expresiones dadas no sean útiles a la hora de aplicarlas y extrapolarlas a otros
InAc o convertidores. Otro art́ıculo, [40], también propone un sistema con cuatro in-
ductancias al igual que en el art́ıculo anterior. El convertidor DC-DC con topoloǵıa
tipo Boost diseñado, es aplicado para la carga de bateŕıas de coches eléctricos, tópico
actualmente en auge. Se afirma que el empleo del InAc permite una reducción en
masa y volumen, ya que pueden reducir el número de vueltas. Su análisis se plantea
desde un enfoque f́ısico. El objetivo del estudio es encontrar la disposición óptima de
los bobinados con el fin de minimizar las pérdidas e incrementar el rendimiento. Pero,
las expresiones obtenidas no hacen fácil su utilización, por lo que no son útiles para
deducir e intuir posibles diseños de otros tipos de InAc. Una peculiaridad que aporta
el art́ıculo es la novedosa forma de distribuir los bobinados en un mismo núcleo y
proponen una geometŕıa que cancela el flujo magnético.

En [41] se plantea un diseño con un InAc empleando un convertidor tipo Buck
con una entrada y múltiples salidas. El objetivo del estudio es reducir los rizados de
corriente empleando un InAc. Se afirma que el rizado de corriente causa altos niveles
de ruido electromagnético (EM) e incluso aumenta las pérdidas en el convertidor
afectando al rendimiento, siendo esto no despreciable.

La disposición elegida por los autores para los bobinados es en contrafase. El autor
afirma que con esta disposición de desfase de 180o el flujo magnético por el interior
del núcleo se reduce o se cancela, permitiendo elegir núcleos más pequeños.

Uno de los problemas que presenta el art́ıculo es que se encuentra optimizado
solo para dos inductancias y no intenta generalizar las ecuaciones. En su estudio
proporciona expresiones que determinan las inductancias equivalentes y estas son las
misma que las ya mostradas en (1.11), (1.12) y (1.13), por lo que, desgraciadamente,
los conocimientos sobre el InAc no se ampĺıan.
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Debemos resaltar que, en las conclusiones se afirma que el ciclo de trabajo no
afecta a la reducción del rizado de corriente. Esto no es del todo cierto, ya que el
ciclo de trabajo, o duty, afecta a los niveles de tensión entre las inductancias y en
consecuencia, estos si afectan al rizado de corriente. Esta afirmación es desarrollada
en el caṕıtulo 3.

Art́ıculos más recientes, como [42], analizan el InAc. En este art́ıculo se propone
mejorar las prestaciones en los convertidores ZVS, (Zero Voltage Switching) o ZCS
(Zero Current Switching). Uno de los aspectos a resaltar del art́ıculo, es la propuesta
de una estructura magnética simétrica, empleando núcleos en EE y EI. Gracias a ello
y variando el gap entre las diferentes ramas, permite controlar el valor de acopla-
miento entre las diferentes inductancias que forman el InAc. Esta aportación es muy
interesante para nuestro estudio, ya que como veremos más adelante, poder controlar
el valor de acoplamiento permite ajustar los rizados y obtener un rizado de corrien-
te igual a cero en al menos una de los InAc. Todos el estudio es verificado tanto
experimentalmente como aplicando simulaciones con elementos finitos (FEM).

El reciente aumento de estudios del InAc está relacionado con encontrar expresio-
nes para minimizar al máximo el rizado de corriente por las salidas del convertidor y
aśı optimizar su rendimiento. Muchos de los art́ıculos como [43,44] incorporan en sus
trabajos el InAc. Ambos estudios buscan el rizado cero para convertidores DC-DC,
en el primer caso un convertidor bidireccional tipo Boost y el segundo aplica un Se-
pic. Los estudios de los rizados de corrientes son interesantes, pero como ha sucedido
hasta ahora, el desarrollo matemático está centrado en la aplicación de cada uno de
los art́ıculos. En ambos casos, resaltan la mejora de la eficiencia de los convertidores.

Por desgracia pocos son los art́ıculos que intentan diseñar o dar pautas para op-
timizar un InAc de forma general. El art́ıculo que más se acercan a esta idea de
proponer criterios e incluso dar rangos para los valores de las inductancias a diseñar
o para los acoplamientos es [45]. El art́ıculo propone el diseño de un InAc para un
convertidor tipo Buck-Boost y trabajando en modo continuo. Justifica su estudio en
base a la necesidad de que los rizados de corriente deben ser prácticamente cero para
convertidores ZVS. El autor resalta las ventajas de emplear un InAc, siendo éstas,
como ya hemos visto, la reducción de las pérdidas y el volumen del núcleo. Además
menciona que el número de vueltas en las inductancias propias también se ven redu-
cidas. Uno de inconvenientes que aporta el análisis planteado en el art́ıculo es que se
dá desde un enfoque f́ısico. Esto implica que algunas de las expresiones no se pueden
aplicar de forma directa, ya que se basan en una geometŕıa concreta de su aplicación.
Aún aśı, se debe resaltar la propuesta por parte del autor de una expresión para
delimitar la inductancia propia máxima a diseñar, siendo ésta expresada como (1.16).

Lmax =
Uin

1−Dsmax

1−2Dsmax
DsmaxT

P
Uin
rc

(1.16)

Donde, P es la potencia nominal, Uin es la tensión de entrada, rc, el rizado de
corriente de pico a pico deseado, Dsmax el ciclo de trabajo máximo y T el periodo.
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El estudio que proponen los autores es muy completo. De su análisis resaltamos
una de las conclusiones, en la que afirman que bobinar las inductancias en modo
común, es decir, que los puntos de las inductancias se encuentren en fase, implica
que los rizado son muy reducidos frente al caso de tener bobinados con un desfase
de 180o, donde los puntos se encuentran en contrafase. En ese caso los rizados fueron
mucho mayores. Este articulo, al igual que en los casos ya comentados, se encuentra
muy personalizado al tipo de convertidor y el InAc se encuentra optimizado para la
aplicación, donde en esta ocasión es para un sistema de 2 inductancias.

Otros art́ıculos como [46–48] aportan criterios para diseñar un InAc como en el
caso anterior. Las tres referencias son del mismo autor y se propone un convertidor bi-
direccional para cargar bateŕıas de veh́ıculos eléctricos. Afirma que un rizado próximo
a cero mejora el rendimiento de la bateŕıa y alarga su vida útil. Dentro de su estudio
facilita en cada uno de los tramos delimitados por los ciclos de trabajo los valores que
toman las inductancias equivalentes. Estas son similares a las ya mostradas en (1.11),
(1.12) y (1.13). Como valor añadido, en el estudio se resalta la expresión del valor de
acoplamiento, kij, en función del ciclo de trabajo D, que resulta en un diseño óptimo.
Las expresiones son(1.17) y (1.18).

kopt =
−1 +D +

√
1− 2D

D
;D > 0,5. (1.17)

kopt =
D +

√
2D − 1

D − 1
;D < 0,5. (1.18)

Con estas expresiones se ve que hay una relación directa entre el ciclo de trabajo y
el rizado de corriente que se obtiene. Esto hace que se deba de tener en cuenta todos
estas variables, para obtener un estudio de forma generalizada.

En [47] se realiza la misma propuesta que en [46], con la diferencia que este último
aplica el estudio a un sistema con tres inductancias. En cambio, el trabjao descrito
en [48] posee un mayor interés, aún planteando el mismo problema y aplicando el
mismo estudio. La diferencia radica en que en este caso, el autor, intenta generalizar
las expresiones a m inductancias.

Por lo tanto, en [48] se debe resaltar la expresión generalizada de la inductancia
equivalente, (1.19), para m inductancias. Hasta ahora, ninguno de los estudios ante-
riores en la literatura técnica propońıa este nuevo enfoque, donde incluye los efectos
del ciclo de trabajo. Además, incorpora una variable dependiente del tiempo p(t) que
representa una señal cuadrada. Esta depende del número de switches, de su combi-
nación y su estado, alto o bajo y además del rizado de corriente que es función de la
inductancia equivalente.

Leqm = Ls
1 + (m− 2)k − (N − 1)k2

1 + (m− 1− p(t))k + (n− p(t)) D
1−D

(1.19)
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1.2. Introducción a los Inductores acoplados múltiples

Un detalle que se puede resaltar del art́ıculo son los valores de acoplamiento to-
mados a la hora de hacer la parte experimental, siendo estos de k = 0,5 o inferiores.
Entendemos que estos valores son bajos, pudiendo considerar que el InAc tiende más
a trabajar como inductancias independientes que como un InAc. Por otra parte, uno
de los valores añadidos que aporta este art́ıculo es la expresión, para fijar la longi-
tud del gap óptimo en un núcleo ciĺındrico que permite un InAc con m inductancias
bobinadas, (ver [48], ya que la expresión no es útil sin toda la explicación)

Hasta aqúı se ha realizado un estudio del estado del arte, desde (∼ 1970) hasta
nuestros d́ıas, del InAc, intentando analizarlo desde un punto de vista que sea inde-
pendiente del convertidor DC-DC asociado. Nos hemos encontrado que los análisis
propuestos para el InAc de forma generalizada, realmente no lo son. Esto es debido
a que las expresiones facilitadas consideran tanto las inductancias a diseñar como
los valores de acoplamiento iguales. Esto es porque aśı las expresiones se simplifican.
Pero esto hace que se pierda mucha información de como se comporta el InAc, como
veremos en posteriores caṕıtulos.

A partir de aqúı se propone analizar el InAc (utilizado en la misión Solar Orbiter)
con 7 inductancias de diferentes valores, ya que las expresiones anteriormente mos-
tradas no son útiles. Con ellas no se pueden estimar los valores de las inductancias
equivalentes y en consecuencia el rizado de corriente que se va a tener.

Como se ha visto a lo largo del estudio, el InAc es ámpliamente utilizado. En todos
los trabajos se coincide en que el InAc mejora el rendimiento, minimiza el rizado de
corriente, mejora la estabilidad, reduce los niveles de ruido Electromagnéticos (EM)
o mejora las pérdidas.

Una de las aplicaciones más extendidas para el InAc es la búsqueda del rizado de
corriente igual a cero. Haciendo una valoración de forma global de todos los art́ıculos
estudiados, se puede concluir que el rizado de corriente depende: del ciclo de trabajo,
del coeficiente de acoplamiento, de la relación de vueltas y del estado del interruptor.
Tenemos que resaltar, que la afirmación dada en [34], donde comenta que el rizado
también depende de la relación de vueltas, N , entre las inductancias de un mismo
InAc, no se encuentra reflejada en ninguna ecuación. Pensamos que este detalle es
importante, y entendemos que es un detalle a tener en cuenta que hace que las expre-
siones se encuentren incompletas. Entendemos que esto es debido a considerar todas
las inductancias iguales.

Por otro lado, respecto a los métodos de caracterización, no se han encontrado
muchas alternativas para obtener la matriz de inductancias de forma directa y su
extrapolación de forma sencilla al InAc con 7 inductancias que nos compete, y los
métodos aplicados no han aportado una matriz SPD. Este tema se abordará en el
siguiente capitulo 2.
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Caṕıtulo 1. Introducción

1.3. Motivación y Objetivos

Como se ha demostrado tras el análisis bibliográfico, el InAc es un componente
muy empleado en convertidores DC-DC por sus múltiples ventajas, pero sigue sin
conocerse su comportamiento desde un punto de vista más general. La complejidad
del componente magnético utilizado en el convertidor de potencia (PCM) para el ins-
trumento de PHI, dentro de la misión Solar Orbiter, ha requerido una nueva revisión
del estado del arte sobre inductores acoplados con más de tres inductancias. Donde,
tras el proceso de montaje y test del PCM se detectó que el comportamiento de los
rizados de corriente, de forma general, no eran los esperados, siendo estos menores
respecto a lo que uno se esperaba. Además, tras caracterizar el elemento magnético,
se comprobó que los métodos propuestos en la bibliograf́ıa no satisfaćıa el principal
criterio de matriz SPD. Lo que implica que el componente no describe un elemento
f́ısicamente realizable.

Tras el estudio de los art́ıculos encontrados en la literatura técnica, se ha eviden-
ciado la ausencia de conocimientos suficientes sobre el InAc, sobre todo, desde un
punto de vista general y aunque existen estudios, éstos se ajustan a casos muy con-
cretos, y no hay una visión clara de como interaccionan las diferentes inductancias,
sobre todo, en base al caso que nos compete (InAc con 7 inductancias). El estudio de
la literatura técnica nos ha suscitado más preguntas que respuestas, como por ejem-
plo, ¿por qué los rizados son menores o negativos para un número indeterminado de
inductancias? y ¿bajo qué condiciones aparece este fenómeno?, ¿a qué son debidos los
cambios bruscos de pendiente? o ¿cómo interaccionan los bobinados entre si?, ¿cómo
medir una matriz SPD de forma inmediata?

Todas estas preguntas han dado pie a iniciar un estudio en profundidad del com-
portamiento del InAc desde un punto de vista lo más general posible, con el fin de
saber como caracterizarlo de forma óptima para aquellos casos donde las inductancias
son múltiples, (> 3), y sus acoplamientos altos, k ≈ 1.

Para proponer un diseño óptimo de un InAc, previamente se debe de conocer como
las inductancias interaccionan entre si y de que dependen los rizado de corriente, es
decir, que valor toma su inductancia equivalente. Su conocimiento permitirá predecir
sus valores y adecuar el diseño de las inductancias propias en función a la futura
aplicación. Una expresión matemática donde representa las inductancias equivalentes,
permitiŕıa proponer pautas de diseño e incluso elucubrar métodos de caracterización.

Por lo tanto, el objetivo principal de la presente memoria es ampliar los conoci-
mientos sobre el InAc, centrándose principalmente en estos dos puntos:

Buscar, optimizar o proponer métodos de caracterización para InAc y que la
matriz resultante cumpla con el criterio SPD de forma directa.

Diseñar de forma óptima el InAc para un rizado de corriente cero.
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Caṕıtulo 2

Caracterización de elementos
inductivos complejos.

El presente caṕıtulo se centra en el estudio de metodoloǵıas de caracterización para
inductores acoplados. Tres de los métodos de caracterización de inductores acoplados
descritos en la literatura técnica han sido revisados y propuestos para caracterizar un
inductor acoplado con siete inductancias y bobinadas sobre un mismo núcleo toroidal.

El principal objetivo es obtener la matriz de inductancias del elemento inductivo,
y validar la caracterización de los inductores acoplados comprobando que la matriz de
inductancias medida sea simétrica y semidefinida positiva (SPD), es decir, que sus
valores propios deben sean reales y positivos.

Se ha comprobado que cumplir este criterio no es fácil en aquellos casos donde el
inductor acoplado posee varios bobinados y entre ellos una gran diferencia de vueltas.
Por lo tanto, el hecho de aplicar las metodoloǵıas clásicas no aseguran el cumplimiento
de esta condición. El estudio ha permitido entender las limitaciones de cada una de
los métodos y se ha propuesto un método nuevo para caracterizar inductores acoplados
que permite obtener una matriz SPD de forma directa. La metodoloǵıa ha sido llamada
método por resonancias.

2.1. Introducción

En el caṕıtulo anterior se han introducido los fundamentos matemáticos básicos
de los inductores acoplados, definiendo el modelo matemático que describe el inductor
acoplado (recordemos, InAc) que es su matriz de inductancias.

Dentro de la literatura técnica se encuentran diferentes metodoloǵıas para carac-
terizar elementos magnéticos, [31–33], donde los resultados facilitan los parámetros
necesarios para los modelos circuitales que se proponen, como por ejemplo, el modelo
en PI o el modelo Cantilever. Pero los modelos circuitales utilizados son aproxima-
ciones basadas en componentes lineales con el fin de reproducir un comportamiento
lo más cercano al real, como por ejemplo, el modelo en PI, [34], que utiliza transfor-
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Caṕıtulo 2. Caracterización de elementos inductivos complejos.

madores ideales, inductancias de dispersión e inductancias magnetizantes (ver en la
Fig. 2.1). Otro modelo que se encuentra en la literatura técnica es el modelo Cantile-
ver, [14], (ver Fig. 1.11). Para aplicar el modelo circuital se deben medir previamente,
tanto las inductancias propias como las mutuas, por lo que se requiere una metodo-
loǵıa de caracterización independiente de la complejidad que pueda tener el propio
circuito que represente las 7 inductancias acopladas. Indistintamente del modelo em-
pleado, todos en cierta manera necesitan conocer la matriz de inductancias con el fin
de asignar los valores de los componentes del modelo circuital, por lo que se debe
asegurar que el método que se emplea para medir la matriz de inductancias es óptimo
en todos los casos.

En la literatura técnica se pueden encontrar principalmente tres métodos diferen-
tes de caracterización, que obtienen la matriz de inductancias a través de medidas
experimentales:

1. Método por cortocircuito (SO).

2. Método por relación entre tensión y corriente (xVI).

3. Método diferencial y acumulativo (DiC).

El presente caṕıtulo analiza cada uno de estos métodos y estudia su viabilidad para
ser aplicado a un inductor acoplado múltiple, es decir, con más de 3 inductancias.

2.1.1. Método por Cortocircuito (SO)

Esta metodoloǵıa de caracterización es ámpliamente utilizada para caracterizar
transformadores con dos bobinados y normalmente se encuentra ligada a un modelo
circuital sencillo. Esto permite utilizarlo en un circuito más complejo, y analizar la
influencia del transformador y acercarse más al comportamiento real. En la Fig. 2.1 se
muestra el modelo circuital t́ıpico utilizado para un transformador, donde, Ld repre-
senta la inductancia de dispersión y Lm la inductancia magnetizante. Las inductancias
denotadas como Lp y Ls son los bobinados de primario y secundario del propio trans-
formador, y este es considerado ideal (con inductancia infinita). El transformador
ideal se caracteriza por su relación de vueltas y el aislamiento galvánico

+

−

vi

Ld

Lm Lp Ls

+

−

vo

Figura 2.1: Modelo circuital en PI. Empleado normalmente para modelar
transformadores, este modelo no es válido para un sistema de más de 2× 2 inductancias.
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2.1. Introducción

La forma de obtener las inductancias del modelo circuital (Ld y Lm) es con dos
sencillas medidas. La inductancia magnetizante (Lm) se mide directamente emplean-
do, por ejemplo, un analizador de impedancias y con la inductancia de secundario
en abierto. La medida para obtener Ld se realiza con el mismo equipo, aplicando
un cortocircuito a la inductancia que actúa como secundario. Con estas dos sencillas
medidas se obtienen los parámetros del modelo circuital. La relación entre ambas
inductancias viene fijada por (2.1). Obsérvese que la medida de Lm tiene un pequeño
error ya que realmente está midiendo Lm + Ld. Este error se puede corregir si se
resta Ld o se puede despreciar ya que Ld suele ser varios órdenes de magnitud menor
que Lm. Además, la inductancias de dispersión, Ld, se relaciona con la inductancia
magnetizante, Lm, mediante el acoplamiento k.

Ld = (1− k)Lm (2.1)

Este modelo es poco recomendado para caracterizar elementos magnéticos com-
puestos por múltiples inductores. La principal razón es la medida empleada para
estimar la inductancia de dispersión (Ld). Para el caso de un sistema con dos induc-
tancias, el cortocircuito reflejado de secundario a primario es ideal. Pero en el caso
de un sistema con múltiples inductancias, con un mismo núcleo, no se puede consi-
derar aśı. Entendemos que aplicar un cortocircuito sobre una de las inductancias de
secundario, no implica que la medida de Ld es solo la de primario, sino que otras
inductancias de dispersión también jugarán un papel no despreciable. Además, como
ya se ha visto en la parte introductoria, [33], se ha realizado una comparativa entre
la metodoloǵıa Serie-Oposición (DiC) (más adelante se analizará en detalle) con el
presente método (SO), donde se concluye que este último posee menos precisión. Por
ello esta opción es la menos recomendable para el caso de tener un número mayor de
dos inductancias.

Tomando en consideración lo expuesto, se recomienda no emplear este método
para un InAc con más de dos inductancias. Por el contrario, para un sistema de 2×2,
el método es rápido y fácil de aplicar.

2.1.2. Método por relación entre tensiones y corrientes (méto-
do xVI)

La segunda metodoloǵıa para la caracterización de InAc que se encuentra en la
literatura técnica, [31,32], implica un estudio de la relación entre tensiones y corrientes
entre las diferentes inductancias. Este método se ha nombrado en la presente tesis
método por relación entre tensiones y corrientes o de forma abreviada, método xVI.

Este método permite estudiar un sistema con múltiples inductancias, donde m
representa en la Fig. 2.2 el número de inductancias bobinadas en un mismo núcleo.

Aplicando la ley de Ohm, podemos expresar el esquema circuital representado en
la Fig. 2.2 de forma matricial como:
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+

−
vL1

iL1

L11

iL2

L22

+

−
vL2

iLm

Lmm

+

−
vLm

Figura 2.2: Representación esquemática de un inductor acoplado con m inductancias
compartiendo un mismo núcleo.

vLm = L
diLm

dt
(2.2)

Donde L hace referencia a la matriz de inductancias que representa el elemento
magnético y vLm y iLm vienen definidos como:

vLm =




vL1

vL2

...
vLm


 y iLm =




iL1

iL2

...
iLm


 (2.3)

La metodoloǵıa consiste en medir la relación entre las diferentes tensiones y la
corriente sobre la inductancia tomada como referencia. Tomando la Fig. 2.2 como
configuración de referencia, se ha tomado como inductancia de primario a L11 y el resto
de inductancia actúan como inductancias de secundario. Por lo tanto, las medidas
requeridas en el método son las relaciones de tensiones entre L11 y las restantes
inductancias Lmm en circuito abierto, más la medida de la corriente por L11.

Desarrollando el producto matricial (2.2), fácilmente se puede llegar al siguiente
sistema de ecuaciones en el dominio de Laplace,





v1 = L11s i1 + L12s i2 + L13s i3 + · · ·+ L1ms im
v2 = L21s i1 + L22s i2 + L23s i3 + · · ·+ L2ms im
v3 = L31s i1 + L32s i2 + L33s i3 + · · ·+ L3ms im

...
vm = Lm1s i1 + Lm2s i2 + Lm3s i3 + · · ·+ Lmms im

(2.4)

Donde s hace referencia a la variable de Laplace.
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Como se ha comentado, las medidas en tensión de los diferentes secundarios se
realizan en abierto, esto implica que la corriente que circula por ellos, de forma ideal,
es igual a cero (i2 = i3 = · · · = im = 0). Esto hace que (2.4) se pueda simplificar de
forma notable, tal que su expresión se reduce a:





v1 = L11s i1
v2 = L21s i1
v3 = L31s i1

...
vm = Lm1s i1

(2.5)

Uno de los primeros requisitos para cumplir con el criterio SPD en la matriz
de inductancias, pasa porque sea simétrica. Esto implica que se debe de cumplir la
siguiente igualdad Lij = Lji. Por lo tanto, tomando (2.5) y la mencionada condición,
podemos obtener las expresiones que definen las inductancias propias (Lii) y mutuas
(Lij) de la matriz de inductancias, como se muestra en (2.6).

Con el fin de obtener los restantes valores de la matriz de inductancias, tanto
de las inductancia propias como las inductancias mutuas, se debe de intercambiar
la inductancia tomada como referencia o primario, por otra inductancia diferente,
y nuevamente, se aplica el misma método para obtener los valores que faltan en la
matriz de inductancias.





L11 = v1
i1s

L12 = v2
v1
L11

L13 = v3
v1
L11

...
L1m = vm

v1
L11

(2.6)

Aplicabilidad del método xVI

La presente metodoloǵıa se descarta para su aplicación en aquellos casos donde
el InAc está formado por inductancias cuyas relaciones de vueltas entre si son muy
diferentes, (≈ 50 veces). El InAc formado por 7 inductancias, bobinadas sobre un
mismo núcleo toroidal, elemento magnético que ya ha sido presentado en la parte
introductoria, (ver 1.2), se le ha aplicado la presente metodoloǵıa, demostrando que
ante este tipo de núcleos el método xVI falla.

Los problemas que han hecho que la metodoloǵıa falle y se descarte, para casos
donde existan múltiples bobinados han sido básicamente dos:

1. Los bajos niveles de tensiones y corrientes a medir. Además, estas medidas se
deben realizar a una frecuencia elevada, (a unos pocos centenares de Hercios), lo
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que provoca que esté fuera del rango habitual de funcionamiento de un mult́ıme-
tro digital. Por ello la medida se debe realizar con el osciloscopio, cuya precisión
es limitada.

2. Error debido a la cáıda de tensión de las señales sinusoidales, por la falta de
potencia por parte del generador de señales, junto con una distorsión que difi-
culta las medidas. Esta distorsión implica el reparte de enerǵıa entre diferentes
armónicos y hace inaceptable la comparación de las amplitudes.

Análisis experimental del método xVI

En este subapartado se anticipa la parte experimental exclusivamente para esta
metodoloǵıa con el fin de demostrar que no es aplicable para aquellos casos donde se
desee caracterizar un InAc complejo y en consecuencia descartarla.

Para medir la relación de tensiones se decide emplear generadores de funciones
para aplicar señales sinusoidales. Desafortunádamente, estos no pueden aportar la
potencia necesaria, provocando que los niveles de tensión caigan. Por ello, con el
fin de compensar esta falta de potencia, se ha recurrido a un circuito auxiliar para
aportar la potencia mı́nima necesaria y reducir el error en la medida, siendo en este
caso, un Push-Pull en modo AB. En la Fig. 2.3 se muestra el montaje realizado.

Figura 2.3: Circuito auxiliar Push-Pull en modo AB necesario para aplicar la
metodoloǵıa de caracterización xVI

El equipo empleado para medir tanto las tensiones como la corriente es el oscilos-
copio Lecroy DSO-X 3054A, con una resolución, en el eje Y, de 12 bits por canal. Y
el generador de funciones empleado es el Agilent Technologies 33210A.

La frecuencia asignada para realizar las medidas es fijada a 250 kHz, siendo ésta la
frecuencia de trabajo del InAc que tendrá en el convertidor DC-DC. En la tabla 2.1 se
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2.1. Introducción

muestra el número de vueltas aplicadas para cada una de las inductancias que forman
el InAc.

Tabla 2.1: Especificaciones Técnicas del inductor acoplado de 7 bobinados para el PCM

Inductancia Vueltas irms (A) Vout (V)

L11 8 5.2 3.3
L22 16 1.1 7.5
L33 16 0.2 -7.5
L44 36 0.16 16
L55 36 0.16 -16
L66 36 0.045 16
L77 140 0.032 65

Aplicando el método xVI al InAc de 7 inductancias diseñado para el PCM, se
obtiene la siguiente matriz de inductancias, (2.7),

LmetxV I
=




10,13 20,32 20,39 47,46 47,99 49,10 219,04
19,64 39,11 39,11 87,48 87,40 88,56 370,55
19,48 38,72 38,95 87,21 87,21 87,94 366,41
35,79 35,79 70,14 159,62 159,62 161,46 638,54
60,05 117,92 118,05 266,50 266,50 267,54 1063,97
83,42 167,26 167,26 375,29 377,51 383,98 1484,23
87,38 171,57 173,35 388,22 391,12 392,99 1527,41




µH (2.7)

Como se aprecia en (2.7), la matriz resultante es asimétrica, lo que ya no cumple
con uno de los principales criterios para considerar una matriz SPD. Además, la
desviación que hay, por ejemplo, entre L17 y L71 es del 60 %, un error totalmente
inadmisible, ya que debeŕıan ser muy similares o de forma ideal, iguales.

Se aprecia que las medidas que poseen una mayor desviación son aquellas donde
hay una relación de vueltas muy dispares, (ver tabla 2.1).

Aún aśı, se realiza el promediado de los elementos de la matriz que debieran ser
iguales (Lij y Lji), compensando el error asociado en la medida, con lo que se obtiene
una matriz simétrica, lo que permite verificar si cumple el criterio SPD. La matriz
resultante se muestra en (2.8).
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LmetxV Iav
=




10,13 19,98 19,93 41,63 54,02 66,26 153,21
19,98 39,11 38,91 61,64 102,66 127,91 271,06
19,93 38,913 38,95 78,68 102,63 127,60 269,88
41,63 61,64 78,68 159,62 213,06 268,37 513,38
54,024 102,66 102,63 213,06 266,50 322,52 727,54
66,26 127,91 127,60 268,37 322,52 383,98 938,61
153,21 271,06 269,88 513,38 727,54 938,61 1 527,41




µH

(2.8)

Los valores propios de (2.8) calculados son:

p(x) = (−185,16;−19,48;−2,06; 0,36; 0,872; 18,64; 2612,54)× 10−6 (2.9)

Como podemos apreciar en (2.9), no todos los valores propios son positivos, lo que
confirma que la matriz no es SPD y por tanto, la matriz resultante no representa un
elemento f́ısico real.

Tras la aplicación del método xVI al InAc con 7 inductancias se han detectado
carencias que hacen inadecuado su empleo en InAc complejos. Uno de ellos, es que la
precisión mı́nima necesaria para realizar la medidas de forma adecuada debe ser muy
alta, cosa que no es posible conseguir con los osciloscopios.

Por ejemplo, tomando el valor obtenido para la inductancia L77, aplicando (2.6),
y comparando con la medida directa de L77 empleando el analizador de impedancias
Agilent 4284A, se observa una desviación muy elevada. El valor mostrado en la matriz
(2.7), es de 1527.41µH con una tensión medida de pico a pico de 9.02 V, pero si
realizamos su medida de forma directa obtenemos 2846.0µH a 250 kHz. Esto nos
plantea que, tomando el nivel de tensión de pico como válido, la corriente medida
que debeŕıa de haber mostrado el osciloscopio debeŕıa de ser de 2.2 mA y no 3.75 mA,
como se reflejaba en la pantalla del osciloscopio.

Esto evidencia la limitación en precisión del osciloscopio ante niveles de corriente
bajos e influenciados además por el ruido existente en el canal de medida. Un segundo
factor a tener en cuenta a la hora de aplicar el método xVI es la distorsión generada
en las señales sinusoidales, tanto en la tensión como en la corriente, que dificultan sus
medidas.

Por todo ello, se concluye que el método xVI no es apto para caracterizar InAc
complejos, donde existan inductancias con relaciones de vueltas muy dispares. Se
puede utilizar en aquellos casos donde el InAc posee inductancias del mismo orden
de magnitud y los niveles tanto de tensión y corriente a medir se encuentren dentro
del rango de medida del osciloscopio.
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2.1.3. Medidas de inductancias en serie suma y en serie opo-
sición (método DiC)

La tercera metodoloǵıa que se encuentra en la literatura técnica, [33], para medir
la matriz de inductancias es a través del método serie-suma y serie-oposición (llamada
de forma abreviada DiC), y es una de las más empleadas y extendidas.

Al igual que en el caso desarrollado en la sección 2.1.2, el método DiC ha sido
aplicado al InAc con 7 inductancias, y de igual forma, no se ha obtenido una matriz
SPD. Pero esta vez el error relativo detectado ya no era tan grande. Por ello se toma
esta metodoloǵıa como referencia para comparar con el nuevo método propuesto para
caracterizar elementos magnéticos complejos.

Básicamente, la metodoloǵıa consiste en agrupar las inductancias del InAc por
pares y midiendo el valor de la inductancia en serie (Ls) y en oposición (Lo). A partir
de estas medidas se puede deducir el valor de la inductancia mutua.

La configuración en serie o en oposición pasa por conocer la disposición del punto.
Recordemos que la disposición del punto viene determinado por la orientación tomada
al bobinar la propia inductancia. Independientemente del número de inductancias que
se tengan, el método se reduce a un sistema de 2×2 ya que el resto de inductancia se
dejan en abierto y se desprecian sus efectos. Por lo tanto, en la Fig. 2.4 se representa
el circuito a analizar.

+

−

v1 L1 L2

+

−

v2

Figura 2.4: Sistema con dos inductancias acopladas sobre un núcleo magnético. Se
muestran los puntos que indican la orientación de los bobinados.

Con el fin de obtener las dos medidas Ls y Lo se deben de realizar las conexiones
adecuadas, como se muestra en la Fig. 2.5. Tenemos que la medida en serie se consigue
conectando el terminal sin punto de, por ejemplo, L1 con el terminal con punto de la
siguiente inductancia, en este caso, L2, consiguiendo que ambas inductancias sumen
flujo. Para el caso de Lo, la conexión se realiza entre los dos terminales sin punto.
Esto implica que los puntos se encuentra en oposición, y por lo tanto, se cancela el
flujo.

La deducción del valor de la inductancia mutua parte del análisis de la matriz de
inductancias para un sistema de 2× 2, junto con las conexiones realizada entre ellas,
como se ha mostrado en (2.5).

Aplicando la ley de Ohm de forma matricial, mostrada ya en (2.2), y desarrollando
su producto matricial tenemos que las ecuaciones lineales obtenidas son:
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L11 L22

(a) Medida acumulativa Ls 12

L11 L22

(b) Medida diferencial Lo 12

Figura 2.5: Conexionado para realizar la medida de la inductancia entre dos
inductancias L11 and L22 para aplicar el método DiC.

{
v1 = L11i1s+ L12i2s
v2 = L21i1s+ L22i2s,

(2.10)

donde s es la variable de Laplace y suponemos que el sistema es simétrico y
L12 = L21.

Buscando el valor de la impedancia inductiva entre los extremos de ambos bo-
binados, (para el caso de la conexión en serie suma entre el borne positivo de L11

y el borne negativo de L22) tenemos que la tensión total viene dado como la suma
de ambas cáıdas de tensión, vt = v1 + v2, y como la corriente que circula por ambas
inductancias es la misma, it = i1 = i2, tenemos que (2.10) se puede simplificar:

vt
it

= Ls 12 = L11 + L22 + 2L12 (2.11)

Recordemos, que al conectar la inductancia L22 con el punto invertido afecta al
signo de la inductancia mutua, siendo entonces L12 negativa. Aplicando el mismo
criterio que en el caso anterior se tiene que el sistema de ecuaciones viene dado por
(2.12).

{
v1 = L11i1s− L12i2s
v2 = −L21i1s+ L22i2s

(2.12)

Y como en el caso de Ls, (2.12) se simplifica teniendo en cuenta que L12 = L21 y
se calcula la inductancia en oposición, Lo:

Lo 12 = L11 + L22 − 2L12 (2.13)

Combinando ambas expresiones,(2.11) y (2.13), se puede llegar a la conclusión que
la inductancia mutua es, por pares de bobinados:

L12 =
Ls 12 − Lo 12

4
(2.14)

Para completar la matriz de inductancias se deben medir las inductancias propias,
Lii, localizadas en la diagonal principal de la matriz. Estas son medidas de forma
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directa con el resto de inductancias en abierto, utilizando, por ejemplo, un analizador
de impedancias.

Recordando la definición de acoplamiento entre dos inductancias introducido en
el capitulo 1,

kij =
Lij√
LiiLjj

(2.15)

y utilizando (2.14), el acoplamiento se puede escribir entonces en función de la
inductancia serie y la inductancia oposición como:

kij =
Ls ij − Lo ij

4
√
LiiLjj

(2.16)

2.1.4. Precisión del Método DiC

Una parte importante es poder establecer un criterio de validez de los métodos de
caracterización. Esto hace que en el presente apartado se plantee el estudio del error
total en función de los errores de cada una de las variables medidas.

Recordemos que el error viene definido como:

εF (x, x1, ..., xq) ≈
q∑

r=1

∂F (x, x1, ..., xq)

∂xr
εxr (2.17)

Donde r y q ∈ N y εxr es el error absoluto asociado a la variable xr.

Para generalizar el estudio, se propone calcular el error relativo de (2.14), definido
como εLij/Lij, y para el caso de (2.16) como εkij/kij. Por lo tanto, aplicando (2.17)
a (2.14) y teniendo en cuenta la definición de error relativo, se puede calcular el error
relativo de la inductancia mutua (Ls12 y Lo12):

εLij

Lij

=
Ls ij

Ls ij − Lo ij

εLs ij

Ls ij

+
Lo ij

Ls ij − Lo ij

εLo ij

Lo ij

(2.18)

De igual forma, (2.17) junto a la definición del error relativo es aplicado a (2.16),
obteniendo:

εkij
kij

=
εLij

Lij

+
1

2

εLii

Lii

+
1

2

εLjj

Ljj

(2.19)

Como se puede ver, ambas expresiones, (2.18) y (2.19), se encuentran vinculadas
entre śı, y analizando el denominador de (2.18) se puede deducir que el error relativo
aumentará rápidamente a medida que las inductancias en serie y en oposición tiendan
a ser parecidas.
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Caṕıtulo 2. Caracterización de elementos inductivos complejos.

Con el fin de simplificar el análisis y ver los ĺımites de la metodoloǵıa, se va a
suponer que los errores relativos de las medidas son iguales para todas las inductan-
cias, y se define como εL/L. Esta aproximación permitirá tener una mejor visión del
comportamiento de las ecuaciones y delimitar su aplicabilidad con un mejor criterio.

εL

L
≈ εLs ij

Ls ij

≈ εLo ij

Lo ij

≈ εLii

Lii

≈ εLjj

Ljj

(2.20)

Por lo tanto, si aplicamos (2.20), nuevamente, a (2.18) y (2.19), tenemos que las
expresiones se pueden simplificar, como:

εLij

Lij

=
Ls ij + Lo ij

Ls ij − Lo ij

εL

L
(2.21)

Y para el caso de la expresión en función del coeficiente de acoplamiento, consi-
derando (2.18) en (2.19), su error relativo se puede rescribir como:

εkij
kij

=
2Ls ij

Ls ij − Lo ij

εL

L
(2.22)

Visualizar el comportamiento de las dos ecuaciones dadas por, (2.21) y (2.22) pasa
por realizar un estudio gráfico de (2.22), siendo los resultados extrapolables a (2.21).
Como ya se ha mencionado anteriormente, el fallo en esta metodoloǵıa se origina
cuando el InAc presenta acoplamientos altos, y para analizarlo vamos a escribir estas
expresiones en función de kij y la relación de vueltas, n, que es otro parámetro f́ısico
de los inductores acoplados.

Por ello, tomando (2.11), (2.13), (2.15) y recordando que la relación entre las
inductancias se relaciona con la relación de vueltas, como:

nij =

√
Lii

Ljj

(2.23)

Podemos reescribir la expresión (2.11) y (2.13), de forma normalizada respecto Lii

como:

Ls/o ij

Lii

= 1 +
1

n2
ij

± 2
kij
nij

(2.24)

Donde la parte positiva hace referencia a la inductancia en serie y la negativa a
la inductancia en oposición.

Tomando el término que multiplica εL
L

de (2.22) y sustituyendo en él los términos
calculados en (2.24), podemos reescribir ese término como:

2Ls ij

Ls ij − Lo ij

=
1 + 1

n2
ij

+ 2
kij
nij

2
kij
nij

(2.25)
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Por lo tanto, con (2.25) se puede deducir como se comporta el error relativo de
la inductancia mutua del método DiC ante acoplos altos y con inductancias con
relaciones de vueltas diferentes. Su representación viene dada en la Fig. 2.6.
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0
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1
nij
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L
s
i
j
−
L

o
i
j

kij = 0.25
kij = 0.50
kij = 0.70
kij = 0.80
kij = 0.90
kij = 0.95
kij = 0.99

Figura 2.6: Representación del término
2Ls ij

Ls ij−Lo ij
, el cual multiplica el error relativo de la

inductancia y afecta al error relativa del acoplamiento en función de 1
nij

y kij para el

método DiC.

En la Fig. 2.6 se muestra el comportamiento del término que multiplica el error
relativo de la inductancia y afecta al error relativo de la inductancia mutua y el
acoplamiento en el método DiC. Como se puede apreciar, a medida que la relación
entre las inductancias es más diferente(nij >> 1), tenemos que el error relativo crece
de forma no lineal y para el caso donde las inductancias son similares (nij ≈ 1), el
error tiende a un valor constante que depende del factor de acoplo. Además, se aprecia
que a medida que el valor de acoplamiento crece, el error relativo también es mayor.

Basándose en estos resultados y la experiencia experimental adquirida aplicando
el método DiC se pueden enumerar sus principales limitaciones:

1. Si la relación entre las inductancias tiende a ser grande,Lii >> Ljj, la inversa
de la relación de vueltas tiende a ser pequeña, 1/nij << 1, para cualquier
valor de kij. Luego, esto hace que las inductancias medidas con el método DiC
tenderán a ser iguales, Lsij ≈ Loij , lo que provoca que el error relativo de kij y
Lij se incremente rápidamente. En otras palabras, para aquellos casos donde las
relaciones entre las inductancias sean muy pequeñas o muy grandes, tenemos
que la medida del coeficiente de acoplamiento tendrá un error relativo muy
grande.

2. Cuando 1/nij = 1, es decir que las inductancias son iguales o muy parecidas, y
además, el valor del acoplamiento es próximo a la unidad, (kij ≈ 1), entonces
ambas inductancias han sido bobinadas de forma simultánea y los terminales de
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Caṕıtulo 2. Caracterización de elementos inductivos complejos.

ambas inductancias se encuentran muy cercanos entre si. En base a las configu-
raciones que se deben de realizar para tomar las medidas, (ver Fig.2.5), tenemos
que la medida diferencial necesita un cable muy corto conectado entre las dos
inductancias en comparación a la configuración en suma que no lo necesita.
Aun eligiendo un cable largo para realizar ambas configuraciones e intentando
mantener el área que cubre el cable mı́nima, la medida de Lsij tenderá a ser
mayor y la de Loij más pequeña. Esto significa que que los resultados para kij
(ver (2.16)) y su equivalencia Lij (ver (2.14)) también serán mayores.

3. Finalmente, la densidad de flujo magnético del núcleo bajo la configuración
suma (ver Fig. 2.5 (a)) es diferente en comparación con la configuración en
oposición, (ver Fig. 2.5 (b)), ya que, en este último caso se cancela la densidad
de flujo magnético. Tomando en consideración que la permeabilidad del material
esta ligada a la densidad de flujo, tenemos que la medida de Loij será mayor
de lo que debeŕıa. Nuevamente, esto significa que el resultado de los valores de
acoplamiento (kij) y su equivalente (Lij) tenderán a ser más grande. Este efecto
depende del material, y los fabricantes normalmente aportan gráficos de como
vaŕıa la permeabilidad con la densidad de flujo magnético, aunque todos los
gráficos muestran variaciones a partir de una densidad de flujo de 1 mT.

El ĺımite principal del método DiC viene determinado por el primer punto descrito
anteriormente, pero cuando las medidas realizadas en el InAc son cŕıticas, tenemos que
los pequeños errores que aportan las dos restantes limitaciones dan como resultado
un error que no puede ser despreciado y en consecuencia resultan en una matriz de
acoplamientos que no cumple con el criterio SPD.

Estas limitaciones hacen que el método no sea adecuado para caracterizar el InAc
propuesto, en un sistema de 7 × 7 con acoplamientos altos y con diferentes configu-
raciones de relaciones de vueltas entre las inductancias.

2.2. Otra metodoloǵıa

Las metodoloǵıas que se han descrito en los apartados anteriores no dan una
matriz SPD de forma directa, y ajustar los valores de la matriz resultante para obtener
una matriz que cumpla con el criterio SPD no es una tarea fácil. Por ello, se toma
la decisión de buscar alternativas para caracterizar elementos magnéticos de forma
óptima y que den como resultado una matriz SPD de forma directa.

En el presente apartado se introduce una nueva metodoloǵıa de caracterización
para cubrir aquellos casos donde los otros métodos fallan o aportan un error asociado
inadmisible (por ejemplo, mayor que el 10 %). Tras hacer un estudio bibliográfico y
no encontrar otras metodoloǵıas ni referencias a alguna similar a la que se propone a
continuación, se opta por estudiarla en detalle. De esta manera se quieren conocer sus
limitaciones. La metodoloǵıa ha sido nombrado como metodoloǵıa por resonancias o
de forma abreviada: método RE.

38



2.2. Otra metodoloǵıa

2.2.1. Metodoloǵıa por Resonancia (método RE)

La metodoloǵıa consiste básicamente, en un análisis de inductancias por pares,
mientras las demás se encuentran en circuito abierto. A una de las inductancias,
considerada como secundario, se le añade un condensador a modo de carga, lo que
genera una resonancia. Haciendo un estudio en frecuencia del comportamiento de
la impedancia total reflejada a lo que se ha prefijada como primario, (o elemento de
referencia), se puede determinar el valor de acoplamiento (kij) que existe entre ambas.
Por ejemplo, en la Fig. 2.7 se muestra una posible conexión para realizar la medida
del acoplamiento y por tanto la inductancia mutua. En este caso la carga capacitiva
ha sido conectado entre los bornes de L22, la inductancia tomada como primario (o
referencia) es L11, y entre sus bornes se realiza el estudio de impedancia total (|Z|).
Para esta configuración en concreto el acoplo que se obtendŕıa es k12, o la inductancia
mutua equivalente L12.

+

−
v1

R11

i1

L11

R22

i2

L22 Cr

+

−
v2

Rmm

im

Lmm

+

−
vm

|Z|

Figura 2.7: Aplicación del método RE. La flecha en |Z| muestra el bobinado desde el que
se ve la impedancia del circuito, con el condensador, Cr, conectado a L22.

En la Fig. 2.7 se muestran además las resistencias en serie vinculadas a las pérdidas
en DC de cada una de la inductancias del InAc.

El hecho de colocar este elemento capacitivo entre los extremos de una inductancia
hace que aparezcan dos resonancias, como se muestra en la Fig. 2.8. La primera
resonancia viene determinado por el circuito resonante formado por L22 y Cr (ver el
circuito de la Fig. 2.7) y se encuentra asociado al polo de la impedancia |Z|, y la
segunda resonancia se determina con L11, L22 y Cr, que en este caso, se encuentra
vinculada al cero de la función |Z|.

Como más adelante se demostrará de forma anaĺıtica, la separación entre estas dos
resonancias determina el valor del acoplamiento, y por tanto, el valor de la inductancia
mutua.

Con el fin de obtener todos los parámetros de una misma fila que forma la ma-
triz de inductancias, (por ejemplo L12, L13,...,L1m), el elemento capacitivo debe ser
intercambiado entre todas las inductancias (secundarios) del InAc, respecto a una
misma inductancia de referencia (primario). Por último, con el fin de cambiar de fila,
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Figura 2.8: Representación gráfica en el dominio de la frecuencia del comportamiento de
la impedancia analizado desde la inductancia que actúa como primario, (tomando como

ejemplo la Fig. 2.7 el primario seŕıa L11).

se debe seleccionar nuevamente una inductancia como referencia e repetir el proceso.
Esta operación se realiza tantas veces como número de bobinados haya, obteniendo
finalmente la matriz de inductancias deseada.

2.2.2. Fundamentos matemáticos.

El análisis matemático del método RE se basa, al igual que los métodos de ca-
racterización analizados anteriormente, en la matriz de inductancias. Por lo tanto,
aplicando la ley de Ohm matricial al circuito mostrado en la Fig. 2.7 se obtiene:




v1

v2
...
vm


 =







L11 L12 · · · L1m

L21 L22 · · · L2m
...

...
. . .

...
Lm1 Ln2 · · · Lnm


 · s+




R11 R12 · · · R1m

R21 R22 · · · R2m
...

...
. . .

...
Rm1 Rn2 · · · Rmm





·




i1
i2
...
im




(2.26)

La matriz resistiva representa en su diagonal principal, (resistencia propias), las
pérdidas en serie, o en DC, y las resistencias mutuas (resto de componentes (Rij))
hacen alusión a las pérdidas por efecto piel, proximidad,.., que aparecen en el núcleo
y/o el conductor. Esas pérdidas permitirán un análisis más real del comportamiento
del InAc a la hora de analizar la impedancia y determinar la aplicabilidad del método.

Tomando como base de estudio la configuración propuesta en la Fig. 2.7, (estudio
entre L11 y L22), entonces las restantes inductancias se encuentran en circuito abierto,
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(L33 . . . Lmm) y las corrientes que circulan por ellas son igual a cero, i3 = i4 = · · · =
im = 0.

Recordemos que un requisito para que la matriz sea SPD, es que debe ser simétrica,
por lo que debe cumplirse que Lij = Lji. Si además la tensión que se tiene entre
los bornes de la inductancia L22 puede expresarse como (2.27) y se sustituye en la
expresión (2.26), tras aplicar su producto matricial podemos obtener una ecuación
simplificada.

Zc = −v2

i2
→ v2 = − 1

Cr s
i2; (2.27)

Por lo tanto, la impedancia vista desde la inductancia que actúa como primario,
viene expresado como (2.28).

Z(s) =
v1

i1
= R11 + L11s−

Crs(L12s+R12)2

1 + CrR22s+ CrL22s2
(2.28)

Donde s (= jω), es la variable de Laplace.
la expresión (2.28) ya aporta una mayor información respecto al sistema matricial

(2.26). Recordemos que los sub́ındices que poseen las variables de la ecuación están
de acuerdo a una configuración dada. En este caso se ha tomado la mostrada en la
Fig. 2.7. De forma visual, ya se aprecia, en el primer sumando, que a bajas frecuen-
cias (niveles DC) prevalece la resistencia en serie R11. En el segundo sumando, nos
encontramos con una pendiente de subida de 20 dB/dec a bajas y medias frecuencias,
dada por la inductancia L11, (por la inductancia de referencia) y por último, el tercer
sumando es el parámetro que establece las dos resonancias, (ver la Fig. 2.8 como un
posible ejemplo sin caśı pérdidas).

2.2.3. Estudio del comportamiento ideal del InAc

Analizar (2.28) de forma anaĺıtica no es sencillo, ya que las ecuaciones a las que
se llegan son de orden tres, haciendo que no aporten una visión del funcionamiento
básico de la metodoloǵıa. Por ello, se decide empezar por un estudio ideal, es decir,
sin tener en cuenta las pérdidas, y por lo tanto los valores resistivos son igual a cero,
R11 = R22 = R12 = 0.

Esto hace que (2.28) se simplifique de forma notable, (2.29).

Zideal(s) =
L11s+ Cr(L11L22 − L2

12)s3

1 + CrL22s2
(2.29)

Esta simplificación permite analizar los ceros y polos de la ecuación obtenida de
forma sencilla, permitiendo una mayor comprensión de su comportamiento y conocer
las frecuencias de resonancia, de forma ideal.

Por lo tanto, igualando el numerador y denominador de (2.29) a cero, se obtiene
el polo, ωp, y el cero, ωz:
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ωp =
1√
L22Cr

(2.30)

ωz =
1√
L22Cr

1√
1− L2

12

L11L22

=
ωp√

1− L2
12

L11L22

(2.31)

Recordando la propia definición de acoplamiento entre dos bobinados, (2.15), y
combinándola junto (2.30) y (2.31), se llega fácilmente a la siguiente expresión, (2.32).

k12 =

√
1− ω2

p

ω2
z

(2.32)

La expresión (2.32) da una visión del potencial del método RE, ya que el valor
de acoplamiento viene definido por la separación entre las frecuencias de resonancia,
ωp y ωz. A mayor separación, el valor de acoplamiento es mayor. Esto permite que
empleando un analizador de impedancias se pueda medir la matriz de acoplamiento
de forma sencilla. Recordemos, [13], que la matriz de acoplamiento es la matriz de
inductancias normalizada y como ya se introdujo en la parte introductoria de la tesis
viene definida como L = Ld · k · Ld.

La inductancia mutua, teniendo en cuenta (2.31), se puede calcular de forma
directa, (siguiendo el mismo ejemplo, la medida corresponde a L12), como:

L12 =

√
L11L22 −

L11

Crω2
z

(2.33)

Ambas expresiones, (2.32) y (2.33), son válidas para obtener la matriz de induc-
tancias. Pero a la hora de realizar las medidas reales, se deben tener en cuenta los
errores absolutos asociados a cada uno de los componentes que intervienen en su ex-
presión, lo que hace que (2.33) presente un error mayor por depender de múltiples
variables. Por ello es más preciso obtener primero la matriz de acoplamiento, ya que
las frecuencias de resonancia se miden directamente, y posteriormente la matriz de
inductancias.

2.2.4. Precisión del método de RE

Al igual que en el caso anterior, se calcula la precisión del método RE con el
fin de establecer los ĺımites de la propia metodoloǵıa y para que casos es óptimo
su aplicación. Y asegurar que el método permite una caracterización del inductor
acoplado de 7 bobinados de forma correcta y precisa.

Siguiendo con la misma idea, se normaliza el estudio con el objetivo de generali-
zarlo.

Aplicando la propia definición de error, (2.17), a (2.32), se obtiene el error relativo
correspondiente, y la expresión a la que se llega es:
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εkij
kij

=
ω2
p

ω2
z − ω2

p

(
εωp

ωp

+
εωz

ωz

)
(2.34)

Si tomamos (2.32), donde se relacionan frecuencias con el valor del acoplamiento,
(2.34) se puede reescribir como:

εkij
kij

= 2
1− k2

ij

k2
ij

εf

f
(2.35)

Notese que para obtener (2.35) se ha supuesto que el error relativo de las frecuen-
cias ωp y ωz o su equivalencia en frecuencia, fp y fz es el mismo. Por lo tanto, εf/f
define el error relativo de la frecuencia que se posee a la hora de su medida.
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Figura 2.9: Representación gráfica del término que multiplica el error relativo de la
frecuencia, εf

f , de (2.35).

Como se puede apreciar en (2.35) y más evidentemente en la Fig. 2.9, el error
relativo tiende a ser más pequeño a medida que el valor del acoplamiento tiende a ser
uno (kij ≈ 1). Por el contrario, para acoplamientos bajos, el método posee un error
relativo elevado. Una de las razones que hace que el error se haga más grande es que
a medida que el valor del acoplamiento baja, ambas frecuencias se acercan entre si,
haciendo que las frecuencias de resonancia sean dif́ıciles de medir.

Por otro lado, es evidente que la precisión en la medida de la frecuencia pasa por
determinar el error absoluto de la medida, que depende del error de la medida del
instrumento y debe ser dado por el fabricante del mismo. La realidad es que este
parámetro no suele ser dado por los fabricantes.
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2.2.5. Normalización de la expresión de la impedancia

Previo al estudio de cómo afectan las resistencias al método RE, se desea normali-
zar las expresiones obtenidas anteriormente, (2.28) y (2.29), con el fin de generalizarlas
y aśı facilitar su análisis.

Se propone normalizar las expresiones en función del tanque resonante dado por
la inductancia y el condensador asociado entre sus bornes. Además, la frecuencia
también es normalizada respecto a la frecuencia del polo, ya que es el cero el que se
mueve respecto el acoplamiento, kij. Esta se define como sn = s

ωp

Por lo tanto, si tenemos en consideración lo anteriormente mencionado y norma-
lizamos primero la función ideal, obtenemos

Zideal norm(sn) =
Zideal(s)

Zr

(2.36)

Donde, Zr es l aimpedancia propia del tanque resonante, definida como:

Zr =

√
L22

Cr

, (2.37)

Aplicando (2.36) y (2.37), tenemos que la impedancia ideal se define de forma
normalizada como:

Zideal norm(sn) = n2

(
sn

(1− k2
12) s2

n + 1

s2
n + 1

)
(2.38)

Donde n es la relación de vueltas entre las inductancias que se encuentran bajo
estudio, y se expresa como:

n =

√
L11

L22

(2.39)

Los sub́ındices son tomados, conforme a la Fig. 2.7.
Para el caso más general con pérdidas, donde se considera la matriz de resistencias,

se desea normalizar la expresión en función del factor de amortiguamiento o damping,
ξ. Recordemos que el damping viene expresado como:

ξ =
1

2Q
(2.40)

Donde Q es el factor de calidad y se expresa como:

Q =

√
L

C

1

R
(2.41)

Por lo tanto, basándonos en (2.36), (2.39) y (2.40), podemos llegar a las siguientes
expresiones de damping:
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ξ1 =
R11

2L11ωp

, ξ2 =
R22

2L22ωp

, ξ12 =
R12

2L11ωp

(2.42)

Por consiguiente, la impedancia total (2.28) normalizada es:

Znorm(sn) = n2

(
2ξ1 + sn − sn

(k12sn + n2ξ12)2

s2
n + 2ξ2sn + 1

)
(2.43)

2.2.6. Influencia resistiva en el método RE.

En esta sección se va a estudiar la influencia de las resistencias sobre el método RE
y como estas afectan al factor de calidad (Q) de las resonancias, uno de los principales
factores a tener en cuenta ya que limita la aplicabilidad del método RE, además del
factor de acoplamiento, como ya se ha visto anteriormente.

La expresión general bajo estudio es (2.43), por lo que se analizarán los efectos
de ξ1, ξ2 y ξ12, ya que como hemos visto, estas variables se encuentran en función de
las resistencias parásitas. El estudio propuesto es gráfica, ya que anaĺıticamente no se
puede obtener información por tratarse de un sistema de tercer orden.

El primer estudio consiste en variar el parámetro ξ1, manteniendo ξ2 y ξ12 igual a
cero, además, se fija el parámetro de acoplamiento a k = 0,997, y la relación entre las
inductancias (L11 y L22) se ha establecido en n = 2,123. En la Fig. 2.10 se muestra
su efecto sobre la impedancia normalizada total.
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Figura 2.10: Diagrama de bode de |Znorm| para diferentes valores de ξ1, manteniendo
ξ2 = 0 y ξ12 = 0 (k = 0,997, n = 2,123).

Como se puede apreciar en la Fig. 2.10 , ξ1, o su equivalencia resistiva, R11, solo
afecta a la segunda resonancia que corresponde a la frecuencia del cero (ωz), y en
ningún caso afecta al factor de calidad de la resonancia del polo.
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Caṕıtulo 2. Caracterización de elementos inductivos complejos.

Por otro lado, en la Fig. 2.11, se muestran los efectos de ξ2 sobre la impedancia
total normalizada. Donde a diferencia del caso anterior, al aumentar ξ2 esto afecta al
factor de calidad de ambas resonancias de forma simultánea, tanto al cero (ωz) como
al polo (ωp). Este descenso del factor de calidad afecta a la calidad de la medida, por
lo que, un factor de calidad bajo, implica un error en la medida alto.
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Figura 2.11: Diagrama de Bode de |Znorm| para varias valores del parámetro ξ2,
manteniendo ξ1 = 0 con k = 0,997, n = 2,123.

Por último, se estudia como afecta ξ12 a la impedancia normalizada. Su compor-
tamiento es mostrado en la Fig. 2.12,

Al igual que en el caso de ξ1, ξ12 solo afecta a la resonancia del cero. Estudiando
su comportamiento, el incremento de ξ12 no implica una pérdida del factor de calidad
de forma gradual, si no que hay combinaciones, por ejemplo para el caso ξ12 = 0,01
y ξ12 = 0,015, donde la calidad de la resonancia es mejor que para el caso ideal. Esto
implica que hay combinaciones donde se cancelan los efectos de ξ1 y ξ12. Pero este
efecto no es fácil de predecir.

Se considera que las pérdidas en el factor de calidad de las resonancias de |Znorm|
vienen determinadas por ξ1 y ξ2, por lo que los ĺımites del método vienen fijados
por ellas. La influencia que aporta ξ12 es bajo, por lo que estudios posteriores solo se
centrarán en ξ1 y ξ2, despreciando los efectos de ξ12.

Máximo valor para ξ2

En este subapartado se va a analizar el valor máximo que no debe sobrepasar
ξ2 para considerar que la medida tomada del polo no posee tal degradación que ya
no permita aplicar el método RE. Como hemos visto anteriormente, ξ2 se encuentra
vinculado únicamente al denominador de la impedancia |Znorm(sn)|, por lo que solo
afecta al polo.
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Figura 2.12: Diagrama de Bode de |Znorm| para varios valores del parámetro ξ12,
manteniendo como valores constantes a ξ1 = 0,05 y ξ2 = 0,01 (k = 0,997, n = 2,123). Se

puede observar que algunos valores de ξ12 parcialmente cancelan el los efectos del damping
de ξ1 y ξ2.

Entendemos que la degeneración del polo se da cuando la parte imaginaria del
polo se iguala a cero o cuando su parte real posee mayor peso que la imaginaria (ob-
viamente). Un valor significativo de la parte real del polo implica un curva muy suave
en el diagrama de Bode que hace dif́ıcil medir la frecuencia exacta de la resonancia.
Esto hace que se cometa un error en la medida no despreciable.

Por ello, con el fin de saber, en que momento la parte imaginaria ya no es relevante,
se iguala a cero el denominador de (2.43). Por lo tanto, tenemos que los polos de
|Znorm(sn)| son (2.44).

sn,p = −ξ2 ±
√
ξ2

2 − 1 (2.44)

Para que exista parte imaginaria, tenemos que se debe cumplir la siguiente con-
dición:

ξ2 < 1 (2.45)

De forma desnormalizada, tenemos que el valor de R22 debe cumplir que al menos
debe ser dos veces más pequeño que la impedancia propia del tanque resonante.

R22 < 2

√
L22

Cr

(2.46)

Esta es la condición que se debe cumplir para que el polo no se degrade e invalide
la lectura del pico de la frecuencia haciendo que la metodoloǵıa RE no sea aplicable.
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Caṕıtulo 2. Caracterización de elementos inductivos complejos.

Máximo valor para ξ1

En este caso, la degeneración del cero no se puede vincular directamente con que
su parte imaginaria sea igual a cero, ya que, la expresión (2.43) es de orden tres y su
análisis no es tan sencillo. Por lo tanto, se han establecido dos criterios en los que el
cero posee un nivel de degradación tal que invalide la lectura de su frecuencia.

1. Se considera que el cero de la frecuencia de (2.43) esta degradado y el error
asociado en su lectura ya no es despreciable en el diagrama de Bode, cuando
el valor de la impedancia |Znorm(sn)| se encuentre por debajo del punto de
cruce asintótico entre las rectas n2/sn y sn n

2(1 − k2). Por ejemplo, en base a
la Fig. 2.10, y tomando ξ2 = 0,1, tenemos que su comportamiento se encuentra
por encima de este punto, y determinar el punto de la resonancia no es fácil.

2. La segunda condición es dada por el desplazamiento de la frecuencia de reso-
nancia respecto a su frecuencia natural. Este desplazamiento es debido al efecto
resistivo. Como veremos más adelante, este criterio es más restrictivo que el
anterior.

En la Fig. 2.13 se representa la primera condición y se muestra, para qué combi-
naciones de ξ1 y ξ2 en función del valor de acoplamiento, tenemos que la impedancia
|Znorm(sn)| es igual o superior al punto de cruce de las dos rectas. Esto permite estable-
cer qué combinación podemos tener entre ξ1 y ξ2 en función del valor de acoplamiento
máximo en un InAc para poder aplicar el método RE.
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Figura 2.13: Representación gráfica para determinar para que valores de ξ2 y ξ1 en
función de k se cumple que el valor de amplitud de |Znorm| es mayor que el punto de cruce

entre las dos rectas.
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2.2. Otra metodoloǵıa

Uno de los fenómenos que nos encontramos al incrementar el valor resistivo es
que la frecuencia de resonancia se desplaza respecto a su frecuencia natural. Para ver
cómo afecta este comportameinto se propone un estudio donde ξ1 y ξ2 van tomando
diferentes valores en función del acoplamiento. En la Fig. 2.14 se recoge para qué
combinación la frecuencia del cero se ha desplazado 1 %. Se ha tomado el 1 % como
ĺımite. Esta representación está combinada con el primer criterio, representado en la
Fig. 2.13. Se aprecia que esta combinación da un resultado más restrictivo.
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Figura 2.14: Esta gráfica combina la condición de error introducido por la diferencia
entre la frecuencia natural y la frecuencia mı́nima dada por el cero, (fijando un ĺımite del

1 % en el desplazamiento) y la primera condición, representada en la Fig. 2.13. Se
representa la degradación de ξ2 en función del valor de acoplamiento k, donde el cero de

|Znorm| se ha degradado. ξ1 se toma como parámetro.

Recordemos que determinar los ĺımites de ξ1 y ξ2 pasa por conocer previamente
el coeficiente de acoplamiento y las inductancias mutuas para poder aplicar el cri-
terio propuesto. En función del acoplamiento tenemos una combinación de ξ1 y ξ2

que hacen que la frecuencia de resonancia se desv́ıe respecto a su frecuencia natural
(en la Fig. 2.14 se representa para el caso del 1 %). Como se puede observar, para
acoplamientos k bajos, la influencia de ξ1 y ξ2 llegan a ser criticas y el método RE
propuesto para caracterizar InAc puede ser ineficaz.

Podemos observar además que para mayores coeficientes de acoplamiento k, te-
nemos que la influencia puede llegar a ser menos cŕıtica y los valores de ξ1 y ξ2

que determinan un error del 1 % no son f́ısicamente reales (excesivamente elevados).
Aśı que, se puede concluir que, el método propuesto es apropiado para valores con
coeficientes de acoplamientos k altos.

Como el estudio se ha realizado de forma normalizada, tenemos que se puede
aplicar a cualquier aplicación real, desnormalizando previamente ξ1 y ξ2.
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De igual forma, se ha realizado el estudio de cómo se mueve la frecuencia natural
respecto a la frecuencia de resonancia con una variación también de hasta un 1 %
para el caso del polo. En la siguiente Fig. 2.15 se muestra esta desviación del 1 % del
polo, y además se ha incluido en la figura la respuesta que se muestra en Fig. 2.14
del cero.
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Figura 2.15: Gráfica que combina la Fig. 2.14 y el error introducido por la diferencia
entre la frecuencia natural y la frecuencia máxima del polo. Esta gráfica representa para
cada valor de ξ2 los valores máximos de k estableciendo el limite al 1 %, y ξ1 se toma

como parámetro.

Como se puede apreciar con trazo rojo, resalta la desviación del 1 % del polo y
este toma valores de ξ2 mayores respecto a la desviación del cero. Esto implica que la
condición del cero para ξ1 y ξ2 es más restrictiva, por lo que si se cumplen los ĺımites
para el cero, se cumplen para el polo.

2.2.7. Selección del condensador

Otro aspecto importante que hay que tener en cuenta a la hora de aplicar el
método RE es la selección del valor del condensador, Cr, de forma adecuada.

En la Fig. 2.16 se representa el diagrama de Bode de un transformador trifásico
con núcleo en E, midiendo su impedancia total, |Z|, desde uno de los bobinados con
el resto de las inductancias en abierto. Como muestra la figura, existe una resonancia
asociada a la capacidad parásita del propio elemento magnético, la cual viene resaltada
de color rojo y marcada con la letra “C”. Es interesante a la hora de aplicar la
metodoloǵıa RE conocer previamente su valor, ya que la selección del condensador,
Cr, de valor similar, puede afectar a la medida e invalidar los resultados.

Dos aspectos se deben de tener en cuenta a la hora de seleccionar su valor.
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Figura 2.16: Medida de la impedancia, |Z|, de un transformador trifásico con todos los
secundarios en circuito abierto. Se resalta a través de un trazo de color rojo y marcado
con la letra “C” el comportamiento de la capacidad parásita asociada al transformador.

1. Tenemos que la carga capacitiva Cr debe ser mucho más grande que la capa-
cidad parásita, ya que la impedancia vista desde la inductancia de primario ve
reflejado el sumatorio total de las capacidades, es decir, Ctotal = Cr +

∑q
r=0Cpr ,

por lo que se sugiere tomar un valor capacitivo en torno a cien veces mayor. Es-
to permitirá despreciar los efectos capacitivos parásitos y la resonancia vendrá
fijada solo por el valor de Cr.

2. Un segundo factor a tener en cuenta, es la consecuencia de asignar un valor
demasiado elevado a Cr. Esto provoca una degeneración directa de la resonancia,
lo que también afecta a la limitación del método RE. Como ya se ha visto, ωp

y ωz están en función de Cr, (ver (2.30)), por lo tanto, a su vez se encuentran
asociadas a ξ1, ξ2 como refleja (2.42). Esto, como se ha estudiado en el apartado
anterior, afecta al factor de calidad, Q, de las resonancias.

En consecuencia, se puede establecer un rango de valores capacitivos de Cr para
que el método RE no se vea afectado por el valor de la carga capacitiva elegido.

El rango se define como:

Ctotal parasito � Cr < min

(
4ξ2

1n
2L11

R2
11

, 4ξ2
2

L22

R2
22

)
(2.47)

Donde los valores máximos vienen determinados por la combinación de (2.30) y
(2.42). Entre los dos posibles valores se recomienda tomar el valor más desfavorable.
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2.3. Estudio de Elementos Finitos

Uno de los problemas que se nos presenta a la hora de realizar una caracterización
es saber si aplicando diferentes métodos de caracterización, los valores obtenidos son
correctos y la matriz resultante es lógica desde un punto de vista f́ısico. Ante esta
situación se requiere una herramienta que permita determinar qué matriz resultante
es la correcta. Por lo tanto, en este apartado se ha propuesto realizar un estudio con
elementos finitos, empleando la herramienta Ansys Maxwell. Su estudio nos ayudará
a determinar qué valores son lógicos y poder confirmar la validez del método RE.

En la Fig. 2.17 se muestra una captura de pantalla de la herramienta Ansys
Maxwell realizando una simulación de un transformador de red con tres bobinados,
situados en cada una de las ramas del núcleo en E. Los parámetros fijados para realizar
la simulación han sido una permeabilidad de µr = 800 y con un gap de 0.25 mm
frecuencia asignada es de 50 Hz. La simulación es un caso semi-ideal, ya que no se
han añadido asimetŕıas en el modelo magnético y los conductores son determinados
por una única sección a través del material, esto implica, por ejemplo, que se han
despreciado los efectos capacitivos entre espiras.

Figura 2.17: Modelo f́ısico del inductor trifásico usado por Maxwell 3D para realizar el
análisis de elementos finitos. Se usó el modelo de corrientes de Foucault suponiendo

µr = 800, un gap de 0.25 mm, a una frecuencia de 50 Hz.

Tras la simulación de elementos finitos, los valores de acoplamiento entre las dife-
rentes inductancias obtenidos se muestran en (2.48).

k12 = 0,511 k13 = 0,295 k23 = 0,494 (2.48)

Al tratarse de una simulación más cercana al comportamiento ideal del elemento
magnético, tenemos que estos valores se deben de interpretar como máximos, es decir,
un valor por encima de los dados en (2.48) no se consideraŕıan f́ısicamente realizables.

De igual forma, para un núcleo con geometŕıa toroidal su acoplamiento máximo
viene fijado por el valor unidad, k = 1.
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2.4. Validación Experimental

.
En esta sección se propone caracterizar tres montajes diferentes de InAc aplican-

do el método RE y DiC, ya explicados en el presente caṕıtulo. El objetivo de este
apartado es comparar y validar el método RE propuesto frente al DiC, siendo este
uno de los métodos más utilizado a la hora de caracterizar elementos magnéticos.

Se han propuesto tres prototipos diferentes para aplicar ambas metodoloǵıas y
cada uno de ellos presenta un diseño diferente con el fin de validar, delimitar y verificar
las dos metodoloǵıas.

Los equipos empleados para aplicar los métodos y obtener aśı las medidas nece-
sarias, y sus correspondientes matrices, han sido: el analizador de impedancias LCR
4284A, aplicado al método DiC y un analizador de redes E5061B, para el método RE,
ambos equipos de AgilentTM, compensados y calibrados.

Los tres inductores acoplados propuestos poseen diferentes especificaciones:

1. Inductor acoplado con cinco bobinados con núcleo de polvo de hierro con geo-
metŕıa toroidal. Las inductancias poseen diferentes relaciones de vueltas y aco-
plamientos, con el fin de verificar el desarrollo teórico para ambos métodos.

2. Filtro de salida con siete inductores acoplados entre si con un núcleo de MPP con
geometŕıa toroidal. Donde todos sus coeficientes de acoplamiento son cercanos
a la unidad.

3. Inductor de filtro de red trifásico. Núcleo laminado de hierro con geometŕıa en
E, cada inductancia se encuentra bobinada en una rama diferente. Este núcleo
presenta diferentes valores de acoplamiento, todos ellos bajos.

2.4.1. Cinco bobinados con núcleo de polvo de hierro

El primer prototipo a analizar consiste en un núcleo de MicrometalsTMT130-26
con cinco inductancias bobinadas sobre este mismo núcleo toroidal.

Se propone bobinar tres de las cinco inductancias en el lado izquierdo del núcleo
y las dos restantes inductancias se bobinan en la parte derecha del núcleo. En la
Fig. 2.18, se muestra una imagen del prototipo propuesto.

Las inductancias bobinadas en la parte izquierda constan de 20, 20 y 5 vueltas,
para L11, L22 y L33 respectivamente, y bobinándose todos ellos a la vez. El lado
derecho, formado por dos inductancias, con 20 y 5 vueltas, correspondientes a las
inductancias L44 y L55, respectivamente. En (2.49) se muestra la matriz de relación
de vueltas entre todas las inductancias.

Con este estudio se pretende cubrir todas las posibilidades que limitan tanto al
método DiC como RE, ya que el núcleo presenta relaciones entre las inductancias de
n = 1, n� 1, y valores de acoplamiento esperados entre k ≈ 1 y k < 1,
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Figura 2.18: Inductor acoplado con 5 inductancias bobinadas en un núcleo toroidal de
polvo de hierro. Se bobinan tres inductancias a la vez en el lado izquierdo y las dos
restantes en el lado derecho, ambas con un buen acoplo. Y entre ambos lados, no

presentan un buen acoplamiento.

El objetivo es validar de forma experimental los ĺımites, que se han visto de forma
teórica en los apartados anteriores, tanto para el método RE como para el DiC. Donde,
recordemos que DiC pirde precisión cuando los acoplamientos entre las inductancias
son altos, donde en un principio el método RE no debiera fallar. Para el caso RE, se
verificará su propio ĺımite, donde este se espera encontrarse para aquellos casos donde
los acoplamientos son bajos.

Como se puede apreciar en la Fig. 2.18, el prototipo se encuentra soldado sobre
una PCB. Donde en su parte inferior se han añadido pines entre los extremos de
cada una de las inductancias, con el fin de evitar movimientos de los finales de los
bobinados que puedan afectar a las medidas de las inductancias, tanto de RE como
de DiC.

n =




1 1,00 0,25 1,00 0,25
1,00 1 0,25 1,00 0,25
0,25 0,25 1 0,25 1,00
1,00 1,00 0,25 1 0,25
0,25 0,25 1,00 0,25 1



, (2.49)

Recordemos que, para el método RE se debe fijar un valor capacitivo. Aplicando
(2.47) se establece el rango de valores es Cmax = 10.9µF y Cmin = 120 pF, para el
caso más desfavorable. El valor de la capacidad parásita se ha obtenido a través del
analizador de impedancias, tomando L11 como inductancia de referencia o de primario
y con el resto de las inductancias en circuito abierto.

En base al rango establecido, se toma el valor capacitivo para caracterizar el InAc
de Cr = 1µF, el cual se encuentra dentro del rango de (2.47).

La frecuencia tomada para realizar las medidas con el método DiC es de 100 kHz,
asegurando que el inductor posee un comportamiento inductivo, es decir una pen-
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diente de 20 dB/dec.
En (2.50) y (2.51) se muestran las matrices de acoplamiento resultantes de aplicar

cada uno de las dos metodoloǵıas. Además, se muestran las matrices, aproximada-
mente, con el factor del error relativo dado por (2.25) y (2.35).

Las matrices de error solo muestran los factores a falta de aplicar el error relativo
del equipo de medida. Esto se ha decidido aśı ya que los errores de cada uno de
los equipos son muy diferentes. Para el equipo 4284A se estima un error relativo de
0,08 % < εL/L < 16,94 %, y para el equipo E5061B se estima un error relativo de
εf/f ≈ 0,000007 %. Si se aplican estos errores se interpreta que la comparativa no
se haŕıa de forma justa, por lo que su influencia en las expresiones (2.25) y (2.35) se
ha obviado. Las matrices con el factor de error han permitido tener una mejor visión
de la precisión de los métodos propuestos, independientemente del equipo de medida
empleado. Está claro que juega un papel importante en la medida, pero a la hora de
realizar la comparativa entre ambos, aplicar el error relativo puede llevar a confusión
y conclusiones erróneas.

kDiC =


1 1,000 0,943 0,710 0,668

1,000 1 0,941 0,709 0,667
0,943 0,941 1 0,625 0,584
0,710 0,709 0,625 1 0,970
0,668 0,667 0,584 0,970 1

 y

factor error kDiC =


1,01 2,18 1,42 3,03

1,01 2,18 1,42 3,04
2,18 2,18 3,30 1,75
1,42 1,41 3,30 2,10
3,03 3,04 1,75 2,10

 (2.50)

kRE =


1 0,994 0,915 0,702 0,646

0,994 1 0,913 0,705 0,658
0,915 0,913 1 0,615 0,584
0,702 0,705 0,615 1 0,950
0,646 0,658 0,584 0,950 1

 y

factor error kRE =


0,02 0,39 2,06 2,79

0,02 0,40 2,02 2,62
0,39 0,40 3,30 3,87
2,06 2,02 3,30 0,22
2,79 2,62 3,87 0,22

 (2.51)

Tras caracterizar el InAc, solo el método RE presenta como resultado una la matriz
SPD. Para su comprobación se han calculado los valores propios de cada una de las
matrices de acoplamiento, donde sus valores se muestran en (2.52) para el caso RE y
(2.53) para DiC.

p(x)RE = 4,0810, 0,758, 0,110, 0,046, 0,005 (2.52)

p(x)DIC = 4,135, 0,766, 0,070, 0,028,−0,00002 (2.53)
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Como se puede comprobar, para el caso DiC tenemos que al menos uno de los
valores propios es negativo. (ver (2.53)).

Analizando los factores de error en este experimento ya se observa indicios que se
pueden tener una medida poco precisa con el método DiC. Como se puede observar,
(2.50), en aquellas configuraciones donde el acoplo es cercano a la unidad, tenemos que
el error es máximo, lo que condiciona y limita el método DiC para los casos donde los
acoplos son cercanos a la unidad, como ya se presupońıa. Como por ejemplo, podemos
ver que el valor de acoplamiento obtenido entre L11 y L22 es k12 = 1. Entendemos
que este valor no es real, por lo que damos mayor veracidad al resultado dado en la
matriz de acoplamiento aplicando el método RE, siendo este de k12 = 0,994.

Además, una segunda limitación que se vinculaba al método DiC veńıa dada por
la medida entre valores de inductancias muy dispares, donde el resultado de la medida
tanto en serie como en oposición son muy parecidas y en consecuencia conducen a un
error asociado que afecta al cálculo final. Un ejemplo de esta suposición se ve en la
inductancia mutua L15 para la que se tiene un factor del error de 3,03.

Por otro lado, se puede ver como el método RE muestra unos factores de error más
bajos, lo que indica que sus medidas son más precisas. Además, se puede observar
en la matriz de factores de error de RE que para aquellos casos donde el valor de
acoplamiento es más bajo, su error aumenta, verificando la hipótesis inicial.

Con el fin de verificar y demostrar cómo afecta las capacidades parásitas al valor
de acoplamiento resultante se ha propuesto el siguiente estudio. En la Fig. 2.19 se
muestran los resultados de los valores de acoplamiento medidos entre los diferentes
bobinados empleando diferentes valores de condensadores, Cr, los valores tomados se
encuentran dentro del rango anteriormente definido.
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Figura 2.19: Influencia de Cr en todos los diez coeficientes de la matriz de acoplamiento
(2.51).

Como se puede observar, para aquellos casos donde presenta un acoplamiento alto,
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el resultado no viene influenciado por el valor del condensador elegido. En cambio,
para el caso donde los acoplamientos son bajos, el error de la metodoloǵıa RE es
mayor, y los resultados vaŕıan en función del condensador elegido. Esto es debido a la
influencia de la capacidad total parásita, Ctotal parasita, reflejada sobre la inductancia
de referencia, además de la influencia que existe en los parámetros de ξ1 y ξ2 que
afectan a la calidad de la resonancia. Con estas medidas se ha podido demostrar que
la elección del elemento capacitivo es importante y afecta al valor de acoplamiento
cuando su valor es bajo.

2.4.2. InAc con 7 Inductancias sobre un núcleo de MPP

El segundo elemento magnético consiste en un núcleo toroidal de MagneticsTM 55348-
A2 con 7 inductancias y todas ellas bobinadas de forma conjunta, lo que implica que
el acoplamiento esperado debeŕıa ser cercano a la unidad en todos los casos. En la
Fig. 2.20 se muestra el elemento magnético realizado para ser caracterizado a través
de los métodos RE y DiC descritos anteriormente. Este elemento magnético será
integrado en el prototipo FM que volará en la misión Solar Orbiter.

Figura 2.20: Siete inductancias acopladas sobre un mismo núcleo toroidal MPP.

En la siguiente matriz (2.54) se muestra las relaciones de vueltas, n, que existen
entre las diferentes inductancias. En ella se destaca la relación de n17 = 0,06, que
corresponde a valores inductivos muy diferentes.
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n =




1 0,50 0,50 0,22 0,22 0,22 0,06
0,50 1 1,00 0,50 0,50 0,50 0,11
0,50 1,00 1 0,50 0,50 0,50 0,11
0,22 0,50 0,50 1 1,00 1,00 0,26
0,22 0,50 0,50 1,00 1 1,00 0,26
0,22 0,50 0,50 1,00 1,00 1 0,26
0,06 0,11 0,11 0,26 0,26 0,26 1




(2.54)

Este elemento magnético es bastante común en convertidores DC-DC. Por ello,
es de interés verificar que los diferentes métodos de caracterización son válidos en
aquellos casos donde aparecen valores inductivos extremos, obteniendo su matriz de
inductancias o su equivalencia en valores de acoplamiento de forma óptima.

Al igual que en el caso anterior, se debe fijar el valor de condensador que se necesita
para aplicar el método RE. En este caso los ĺımites capacitivos son, para el valor
máximo Cmax = 124µF y para el valor mı́nimo más desfavorable es de Cmin = 7 nF,
por lo tanto, el condensador que se toma para realizar las medidas es de Cr = 470 nF.

Para el método DiC se tomarán las medidas tanto en serie como en oposición
a una frecuencia de 100 kHz, esto es debido a que esta es la frecuencia aproxima-
da de funcionamiento del convertidor y además el elemento magnético presenta un
comportamiento inductivo.

En (2.55) y (2.56) se muestran los resultados obtenidos tras aplicar cada una de
las diferentes metodoloǵıas, DiC y RE. Como podemos observar en las matrices, todos
los valores se encuentran cerca del valor unidad como se esperaba.

kDiC =




1 0,984 0,984 0,984 0,983 0,967 0,885
0,984 1 0,997 0,998 0,996 0,982 0,950
0,984 0,997 1 0,996 0,996 0,982 0,951
0,984 0,998 0,996 1 1,005 0,984 0,977
0,983 0,996 0,996 1,005 1 0,984 0,968
0,967 0,982 0,982 0,984 0,984 1 1,033
0,885 0,950 0,951 0,977 0,968 1,033 1




(2.55)

kRE =




1 0,993 0,990 0,979 0,971 0,985 0,990
0,993 1 0,991 0,983 0,969 0,987 0,993
0,99 0,991 1 0,972 0,983 0,987 0,990
0,979 0,983 0,972 1 0,973 0,967 0,980
0,971 0,969 0,983 0,973 1 0,975 0,974
0,985 0,987 0,987 0,967 0,975 1 0,984
0,990 0,993 0,990 0,980 0,974 0,984 1




(2.56)

Resaltamos que en la matriz (2.55) aparecen valores de acoplamiento superiores
a la unidad, k > 1, por ejemplo k67 = 1,033. Entendemos que estos valores son
f́ısicamente imposibles, ya que el valor máximo ideal es 1. Esto hace que el método
DiC en un primer análisis deba ser descartada.
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Al igual que en los casos anteriores, se debe de comprobar si la matriz cumple con
el criterio SPD, para ello se calculan los valores propios de cada una de las matrices
obtenidas. Como se esperaba para el caso RE los valore propios son todos reales y
positivos como se puede comprobar en (2.57).

p(x)RE = 6,890, 0,040, 0,036, 0,015, 0,010, 0,008, 0,002 (2.57)

Por otro lado, la matriz obtenida aplicando el método DiC, no es SPD, como ya
se esperaba en función de sus resultados de acoplamiento. En (2.58) se muestran los
valores propios obtenidos y como estos no son todos reales y positivos.

p(x)DiC = 6,882, 0,146,−0,055, 0,020, 0,008,−0,005, 0,003 (2.58)

La caracterización de este elemento magnético demuestra que aquellos elementos
magnéticos que con valores de acoplamiento altos y/o relaciones de vueltas entre si
altos, se caracteriza mejor aplicando el método RE que el método DiC.

Además, el análisis ha permitido verificar las hipótesis iniciales, donde el método
DiC no resulta en una matriz SPD ante relaciones de vuelta muy grandes. Un ejemplo
de que el método DiC falla ante inductancias muy diferentes lo apreciamos en kDiC17

donde su valor obtenido es de 0,885, donde lo esperado es ∼ 1. Por lo tanto, Si lo
comparamos con el valor obtenido por el método RE que es kRE17 = 0,99, le damos
mayor fiabilidad a este último valor.

Al igual que en el caso anterior, se desea conocer como afecta el valor fijado del
elemento capacitivo cuando este se acerca a los ĺımites del rango establecido. En
la siguiente Fig. 2.21 se recogen los valores de acoplamiento medidos con diferentes
valores capacitivos, Cr y como su elección afecta a la resonancia del cero desplazándola
de la frecuencia natural.
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Figura 2.21: Influencia de Cr en todos los coeficientes de acoplamiento de la matriz
(2.56).
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Como se puede apreciar en la Fig. 2.21 los valores de acoplamiento se mantienen
bastante estables. Solo se muestra una variación creciente del valor de acoplamiento
cuando Cr tiende a Cmin, donde, la capacidad parásita total posee un peso significativo
y afecta a la capacidad total y en consecuencia a la medida.

2.4.3. Prototipo con 3 inductancias sobre un núcleo laminado
de hierro de tipo E.

El último prototipo propuesto es un inductor trifásico de red con un núcleo lamina-
do de hierro de tipo en E. Cada una de las inductancias es de 2 mH con una corriente
nominal de 10 A. En la Fig. 2.22 se muestra el elemento magnético a caracterizar.
Cada uno de las inductancias se encuentra bobinada sobre una rama diferente. Todas
ellas se han bobinado con el mismo número de vueltas y en base a la distancia y las
posibles pérdidas, entre ellas se esperan acoplamientos bajos.

Figura 2.22: Filtro de red trifásico con tres inductancias de 2 mH.

Siguiendo la misma dinámica que en los casos anteriores, tenemos que las medidas
para el caso DiC se han realizado a una frecuencia de 100 Hz, este valor es fijado en
base a que su comportamiento a esta frecuencia presentaba un pendiente de 20 dB/dec
aproximadamente, por lo que en este punto se considera un elemento inductivo

Para el método RE se ha seleccionado un valor de condensador de Cr = 10µF,
donde tenemos que los valores ĺımites, máximo y mı́nimo, se encuentran en Cmaximo =
1 nF y Cmin = 112 pF.

En (2.59) y (2.60) se muestran las matrices resultantes tras aplicar ambos métodos.
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kDiC =




1 0,575 0,315
0,575 1 0,576
0,315 0,576 1


 (2.59)

kRE =




1 0,628 0,612
0,628 1 0,629
0,612 0,629 1


 (2.60)

Siguiendo los pasos de la propia caracterización, se calculan los valores propios
de cada una de las matrices que se han obtenido. En este caso, nos encontramos que
ambas matrices cumplen con el criterio SPD. Sus valores propios son mostrados en
(2.61) y (2.62).

p(x)DiC = 1,986, 0,685, 0,329 (2.61)

p(x)RE = 2,246, 0,388, 0,366 (2.62)

En este apartado se da valor al estudio realizado anteriormente con elementos
finitos (FEM). Gracias a los resultados obtenidos se puede determinar qué matriz
realmente representa un elemento f́ısicamente realizable. Recordemos que los valores
obtenidos de la simulación fueron: k12 = 0,511, k13 = 0,295, k23 = 0,494. En base a
estos resultados, donde recordemos que estos nos fijan el valor máximo ideal para un
elemento con una geometŕıa parecida, tenemos que la matriz obtenida con el método
DiC, (2.59), se acerca más a los resultados presentados por el análisis FEM.

Por otro lado, (2.60) muestra la propia limitación del método RE, donde, por
ejemplo para el caso, k13 = 0,612 la simulación indica que el valor debeŕıa de ser ≈ 0,3.
Esto demuestra que la medida posee un error no despreciable y entendemos que este
valor es f́ısicamente imposible. Como ya se ha comentado, una de las explicaciones
que se han dado por el error en la matriz RE es debido a los acoplamientos tan
bajos, haciendo que las resonancias, tanto del cero como del polo, se encuentren
muy próximas entre si, desplazando la frecuencia de resonancia a frecuencias mayores
respecto la frecuencia natural. Esto demuestra que su precisión para estos casos no
es la adecuada por lo que se recomienda emplear el método DiC.

2.5. Aplicabilidad y conclusiones

En el presente caṕıtulo se ha propuesto un nuevo método para caracterizar ele-
mentos magnéticos donde otros métodos dan resultados muy imprecisos o erróneos. El
objetivo de la metodoloǵıa, llamada RE, es obtener la matriz de acoplamientos y de
inductancias. Este método ha demostrado obtener una matriz SPD de forma directa
en aquellos casos donde el elemento magnético presentaba unos acoplamientos altos.
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A través de los diferentes prototipos que se han presentado en la parte experimen-
tal se han podido discutir las hipótesis que limitan el método propuesto RE y este ha
sido comparado con el método DiC ya existente en la literatura técnica y siendo este
uno de los métodos más empleados.

Como se ha podido demostrar, ambos métodos son muy sensibles a la relación de
vueltas y al valor de acoplamiento por pares de inductancias.

El método RE no siempre es óptimo por lo que en la Fig. 2.23 se ha resumido para
que rangos se aconseja su uso comparado con el método DiC. Se ha querido resaltar
en la figura, que tanto la relación de vueltas como el acoplamiento poseen una gran
importancia a la hora de seleccionar un método u otro.

Cuando tenemos acoplamientos muy altos, independientemente de la relación de
vueltas, la opción óptima es aplicar el método RE. Por el contrario, se desaconseja
su empleo, cuando la relación entre inductancias es mayor que 1

n
> 0,2.
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Figura 2.23: Aplicabilidad del nuevo método propuesto RE comparado con el método
DiC, en función de la relación de vueltas n y el el acoplamiento k para medir la matriz de

acoplamiento.

Debemos comentar que el método DiC es óptimo cuando se tiene casos donde el
acoplo es bajo k . 0,95 y la relación inversa de vueltas es superior a 1

n
> 0,2.

La influencia de la pérdidas y capacidades parásitas del elemento magnético cuan-
do se aplica el método RE para medir la matriz de inductancias también ha sido
estudiada. Se han definido ξ1 y ξ2, variables que se relacionadas con las resistencias
parásitas del elemento magnético. Además, se han establecido qué valores máximos
degradan el factor de calidad de la resonancia (Q), ya que esta degradación provoca
que se cometa un error de lectura de la frecuencia de resonancia no despreciable,
afectando negativamente al método RE falle.
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Finalmente también se ha analizado la selección del condensador, Cr, que debe
ser elegido dentro de un rango de valores máximos y mı́nimos. Se ha demostrado que
valores cerca de los ĺımites afectan a los resultados finales, por lo que se propone
siempre tomar valores centrales para minimizar los efectos de la capacidad parásita
o desviaciones de la frecuencia de resonancia con relación a su frecuencia natural.

2.6. Publicaciones

Los resultados de este caṕıtulo se han publicado en la revista IEEE Transactions
on Power Electronics:

D. Gilabert-Palmer, E. Sanchis-Kilders, V. Esteve, A. Ferreres, J. B. Ejea, E. Maset, J.
Jordán, E. Dede,“Measuring coupling coefficient of windings with dissimilar
turns’ number or tight coupling using resonance”, IEEE Transactions on Po-
wer Electronics, vol. 33, no. 11, pp. 9790-9802, Nov 2018. doi: 10.1109/TPEL.2018.2794621,
ISSN 0885-8993
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Caṕıtulo 3

Análisis del comportamiento de
Inductores Acoplados

Con el fin de poder proponer métodos para diseñar inductores acoplados múltiples,
previamente se debe conocer como interaccionan las inductancias entre si. Entender
su funcionamiento es esencial para poder proponer al menos una metodoloǵıa de di-
seño que permita optimizar el inductor acoplado. Este caṕıtulo de la tesis se centra
exclusivamente en el estudio del inductor acoplado (InAc) desde un punto de vista
general. El hecho de emplear un InAc hace que aparezcan inductancias equivalentes.
La variación del valor de las inductancias equivalentes es la responsable del rizado de
corriente en cada uno de los bobinados del InAc. Por ello el gran interés en analizarlo
ya que nos permitiŕıa predecir (o estimar), por ejemplo, el rizado de corriente de cada
una de las salidas de un convertidor multisalida. La aportación más significativa de
este apartado son las ecuaciones que facilitan los valores de las inductancias equi-
valentes teniendo en cuenta las no idealidades que tiene el InAc. Se demostrará que
estas no idealidades son las responsables de comportamientos extraños de los rizados
e incluso del rizado cero. La expresión general de la inductancia equivalente dada en
este capitulo se ajusta a todas las ecuaciones que se han encontrado en la literatura
técnica, siendo estas soluciones particulares de la expresión general. Además, todas
las observaciones realizadas del comportamiento del InAc descritas de forma experi-
mental en los primeros estudios son explicadas en este apartado de forma anaĺıtica,
aportando expresiones que pueden ayudar a proponer el diseño de un InAc de forma
óptima.

3.1. Introducción

Ya se ha mencionado en el apartado introductorio que el estudio del inductor
acoplado (InAc) ha sido ámpliamente tratado en la literatura técnica, pero hasta la
fecha las ecuaciones encontradas solo son válidas para casos particulares, donde por
ejemplo, solo son aplicables a un determinado convertidor o incluso particularizando
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a la dinámica de conmutación de sus switches. Además, encontramos limitaciones en
la gran mayoŕıa de los estudios ya que los valores de las inductancias son parecidas
y/o el acoplamiento es igual [46–48].

Normalmente los estudios no van más allá de cuatro bobinados y no aportan una
expresión general del comportamiento del InAc.

Además, existe un creciente interés por obtener en convertidores con múltiples
salidas un rizado de corriente próximo a cero y para ello se emplea un InAc. Otras
ventajas asociadas al InAc son la reducción de ruido electromagnético (EM), la re-
ducción de la capacidad de los condensadores de salida y un mejor comportamiento
dinámico del convertidor, como por ejemplo ya se ha documentado en [41], [11] y [26]
(ver caṕıtulo 1).

Muchos de los art́ıculos analizados en el caṕıtulo 1 analizan y diseñan el InAc para
un rizado de corriente igual a cero, pero en ningún caso estos art́ıculos nos explican
a que es debido este rizado por lo que es dif́ıcil saber si el diseño es óptimo. Por lo
general, el rizado de corriente cero se obtiene con aproximaciones sucesivas, variando
la distancia del gap o el ciclo de trabajo. Para obtener el rizado de corriente próximo
a cero se pueden descompensar los ciclos de trabajo y desfasar las inductancias 180◦,
[28]. Pero esta forma de obtener rizado cero sólo es válida para una determinada
configuración de los bobinados y para un funcionamiento concreto del convertidor.

Esto suscita algunas preguntas que la literatura técnica no es capaz de responder
como: ¿qué parámetros son los que más influyen en el rizado cero?, ¿se puede controlar
y predecir el rizado cero? o ¿se puede dar más de un rizado de corriente igual a cero
en un sistema con múltiples inductancias? Estas preguntas serán respondidas a lo
largo de este caṕıtulo.

Una de las demostraciones a las que se llega tanto anaĺıticamente como experi-
mentalmente en este caṕıtulo es que se puede lograr un rizado cero en todas las salidas
excepto en una. Es decir, de forma generalizada, podemos tener (m−1) rizados ceros,
siendo m el número de inductancias, concepto que no se ha descrito en ningún estudio
anterior.

Conocer las expresiones que representa el comportamiento del InAc da pie a am-
pliar el rango de su aplicación y posibilita dar criterios de diseño para un InAc.

3.1.1. Inductancia Equivalente de cada bobinado en un InAc.

Como ya se ha definido en el apartado introductorio el InAc es un componente
en el que múltiples bobinados comparten un mismo núcleo magnético. Tomando un
enfoque más global del InAc, este se comporta como un conjunto de inductancias
equivalentes cuyo valor depende de las inductancias mutuas y propias. Normalmente
las inductancias equivalente son diferentes, generalmente mayores, a las inductancias
propias de cada uno de los bobinados.

El fenómeno que provoca que los rizados sean diferentes entre inductancias aco-
pladas y no acopladas obviamente se debe a la interacción magnética que aparece al
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acoplarlas magnéticamente. Pero no siempre los valores de las inductancias equiva-
lentes suelen ser mayores que las inductancias propias. Su valor equivalente depende
del coeficiente de acoplamiento, la relación entre las tensiones y de las inductancias
propias del InAc.

El estudio del InAc propuesto parte de un sistema genérico con un número inde-
terminado de inductancias (bobinados), m. Para el análisis se toma el criterio que las
inductancias se encuentran bobinadas en el mismo sentido, en base a [45], la tensión
aplicada entre los extremos de las inductancias es una señal PWM y se considera para
el estudio que todas ellas siempre permanecen en modo continuo. Bobinar todas las
inductancias en el mismo sentido implica que el signo del acoplamiento para todas
ellas es el mismo. En caso contrario, para aquellos casos donde la inductancia se en-
cuentra bobinada en sentido contrario respecto a las demás, el signo del acoplamiento
será negativo, [29].

En este estudio se desprecia los efectos de segundo orden como puedan ser, ca-
pacidades parásitas y pérdidas por efecto de proximidad y/o piel. Entendemos que
los componentes son dimensionados de tal forma que son despreciables estos efectos.
Además, los efectos de pérdida de la permeabilidad debido a la saturación del núcleo
no se tienen en cuenta. El estudio parte de la suposición de que el núcleo se encuentra
dimensionado de forma que las pérdidas por la variación de la permeabilidad sean
despreciables.

El estudio se realiza en un sistema con m inductancias, como se puede observar en
la Fig. 3.1, y estos son bobinados en un mismo sentido. Cada una de ellas la atraviesa
una corriente iLr y la cáıda de tensión entre sus bornes se expresa como vLr.

El modelo matemático elegido para representar el InAc es la matriz de inductan-
cias, [13]. En base a la ley de Ohm generalizada y aplicada al comportamiento del
InAc, recordemos que, esta se puede expresar de forma matricial como:

vL = L
d

dt
iL (3.1)

Los niveles de tensión diferencial, vLr , de cada una de las inductancias se pueden
escribir como función de la relación de vueltas Nsq y una tensión común entre los
diferentes bobinados denotada como (v′L), por lo tanto:

v′L =
vLq

Nsq

(3.2)

incorporando la definición (3.2) a (3.1), podemos reescribir su expresión en función
de la relación de vueltas multiplicada por un valor de tensión común en todos los
términos del vector de tensiones, y por lo tanto tenemos:
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iL1+ −

iL2+ −

iLm+ −

vL1

L11

Ns1vL2

L22

Ns2

vLm

Lmm

Nsm

Figura 3.1: Inductor acoplado con m bobinados. Se muestran todas las inductancias
propias (L11...Lmm), número de vueltas (Ns1 ...Nsm), tensión en sus bornes (vL1 ...vLm) y

corriente a su través (iL1 ...iLm). Todos los bobinados se arrollan en el mismo sentido sobre
el mismo núcleo.




Ns1

Ns2
...

Nsm


 v′L = L

d

dt




iL1

iL2

...
iLm


 (3.3)

De forma matricial la expresión se puede poner como:

N v′Ldt = L · diL (3.4)

Con el objetivo de obtener un vector columna que contenga los valores de las
inductancias equivalentes, se necesita definir la matriz diagonal, Nd:

Nd =

{
Nsq , if q = r

0, if q 6= r
(3.5)

Sabiendo que el cociente entre la tensión y la corriente de cada una de las in-
ductancias es el valor de la impedancia inductiva, multiplicando por L−1 a ambos
lados de la expresión y multiplicando por la izquierda por (3.5), llegamos a la matriz
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de inductancias inversa. Por último, tomando la inversa del resultado, se obtiene un
vector columna con los valores de las inductancias equivalentes.

Leq =
(
N−1

d · L−1 ·N
)−1

(3.6)

La expresión (3.6) es válida para cualquier tipo de InAc ya que sólo depende de
las tensiones entre los extremos de las inductancias y las corrientes que las atraviesan,
cumpliendo aśı con la ley generalizada de Ohm (por tanto sin tener en cuenta efectos
de segundo orden). La ventaja de esta expresión es que se puede calcular los valores
de las inductancias equivalentes y por lo tanto conocer las pendientes de sus rizados
de corriente.

3.1.2. Estudio del InAc de forma desbalanceada

La ecuación (3.6) aún no es una herramienta útil ya que el sistema matricial no
permite desgranar los motivos de los comportamientos extraños de los rizados, como
por ejemplo rizados de corriente mayores, menores, negativos, rizado cero, o cambios
bruscos repentinos (estos últimos observados con cierta frecuencia en un InAc). Esto
es debido a que la matriz no contempla desbalances debidos a variaciones en los niveles
de tensiones o inductancias.

Por ello, se va a desarrollar la expresión (3.6) con el fin de incorporar todas las
posibles causas de desbalance del propio sistema matricial. Esto permitirá ajustar
los valores de las inductancias equivalentes ante cualquier desbalance respecto a un
comportamiento ideal.

Definimos el desbalance como las desviación que existe entre el cociente de tensio-
nes y la raiz cuadrada del cociente de inductancias y que no cumplen con la igualdad,
(1.9), que reescribimos en (3.7), y donde La y Lb son dos inductancias cualesquiera.

√
La

Lb

=
vLa

vLb

(3.7)

El estudio parte de un sistema cuasi-balanceado con la ráız cuadrada de la relación
de inductancias ligeramente diferente de la relación de tensiones aplicadas. Esto es
debido a que la inductancia depende de un número entero de vueltas bobinadas en
torno al núcleo, y además, el valor de la inductancia posee una fuerte dependencia de
la geometŕıa (cercańıa de las vueltas entres si, capas de bobinados, terminación del
bobinado, etc.). Por lo tanto, hace dif́ıcil ajustar la inductancia a un valor exacto.

En los casos experimentales tomamos los valores medidos de las inductancias como
valores ideales y todas las desviaciones se repercutirán sobre la tensión aplicada a
cada inductancia. En base a la suposición de que los desbalances son asumidos por
las tensiones, podemos describir ese desbalance con un factor λq que multiplica la
tensión ideal v′∗L .
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λqv
′∗
L =

vLq

Nsq

(3.8)

Donde, la desviación respecto al valor ideal descrita por λq representa, por ejemplo,
una cáıda de tensión.

Se renombra la tensión a v′∗L , con el fin de distinguir la variable respecto a la
expresión (3.2). Por tanto, el vector columna con los valores del número de vueltas se
puede redefinir como (3.9), que incluye la desviación dada por la tensión.

N′∗ =




Ns1λ1

Ns2λ2
...

Nsmλm


 (3.9)

Otra forma de descompensar los niveles de tensión entre los extremos de las in-
ductancias es variar el ciclo de trabajo, (Dq), aplicado a cada inductancia. Este efecto
tiene además la peculiaridad de que aparece un nuevo intervalo y a éste se le asocia
una nueva inductancia equivalente. Este fenómeno, como veremos más adelante, se
puede comprobar de forma experimental tras el análisis de los rizados de corriente y
es el causante de los cambios bruscos del rizado de corriente. Este comportamiento
tienen altos valores de di

dt
que pueden provocar ruido EM.

Partiendo del valor medio de la señal PWM que debe cumplir el balance voltios-
segundos en cada una de las inductancias, se puede escribir la siguiente igualdad:

vLonqDq = −vLoffq
(1−Dq) (3.10)

Donde vLonq y vLoffq
representan los niveles de tensión cuando el interruptor

se encuentra a on u off respectivamente. Los niveles de tensión aplicados a cada
inductancia, tanto en estado alto o bajo se pueden expresar como una función del
ciclo de trabajo multiplicado por un nivel de tensión:

vLonq = v∗L f(Dq)

vLoffq
= v∗L g(Dq)

(3.11)

Donde las funciones f(Dq) y g(Dq) son dependientes del ciclo de trabajo y v∗L es
el nivel de tensión aplicado a cada inductancia. Combinando las expresiones (3.10) y
(3.11) podemos llegar a la siguiente relación:

g(Dq)

f(Dq)
=
−Dq

1−Dq

(3.12)

Y una posible solución a la expresión (3.12) es:

f(Dq) = 1−Dq

g(Dq) =-Dq

(3.13)
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Esta función es independiente del tipo de convertidor que se está empleando. Y
ambas funciones se pueden integrar en una misma función:

h(bq, Dq) = bq −Dq (3.14)

Donde, bq toma el valor de 1 o 0 en función del estado alto o bajo de las tensiones
que existen dentro de un intervalo de tiempo tp y aplicadas a un bobinado. Esta
función posee gran similitud a p(t) de (1.19), [48], aunque la ventaja de (3.14) es que
depende del ciclo de trabajo y no del rizado de corriente.

En la Fig.3.2 se muestran tres diferentes ciclos de trabajo que se encuentran des-
compensados entre si. La figura se encuentra normalizada muestra un periodo nor-
malizado T = 1.

0 D1 D2 D3 1

−D3

−D2

−D1

0

1 − D3

1 − D2

1 − D1

A1 A2 A3 A4

111 011 001 000

Normalized Period

b q
−

D
q

Figura 3.2: El desbalance de las tensiones puede estar provocado por tensiones PWM de
ON y OFF diferentes aplicadas a los bobinados. Se pueden definir entonces nuevos

intervalos Ab, durante los cuales se tienen nuevos valores de inductancia equivalente, Leqq .
Para el caso de tres bobinados y tres duties diferentes, D1, D2 y D3, existen cuatro
intervalos, cada uno definido por su propia combinación de bits A1 ≡ 111, A2 ≡ 011,

A3 ≡ 001 y A4 ≡ 000.

Como se observa en la Fig. 3.2 los tres ciclos de trabajo se encuentran descom-
pensados entre si, lo que causa la aparición de nuevos intervalos denotados como Aq.
Cada uno de estos nuevos intervalos implica un valor diferente de inductancias equi-
valentes. Tomando la Fig. 3.2 como referencia, tenemos que para este ejemplo, hay
cuatro diferentes intervalos (A1, A2, A3 y A4). Como se puede apreciar cada uno de
estos intervalo posee un valor de bq diferente, su valor se encuentra en función del
nivel de tensión (nivel alto o ON (1) o bajo o OFF (0)), que se esté aplicando al
inductor correspondiente en ese intervalo de tiempo.
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La Fig. 3.2, es un posible ejemplo de disposición de los ciclos de trabajo, su confi-
guración depende de la aplicación, como podŕıa darse el caso en un convertidor PWM
interleaved. Es evidente que para obtener los valores de las inductancias equivalentes
previamente se debe de conocer el comportamiento de las diferentes funciones de los
ciclos de trabajo (h(bq, Dq)), ya que su comportamiento condiciona los valores de las
inductancias equivalentes y en consecuencia el rizado de corriente.

Al igual que el desbalance de la tensión denotado como λq, podemos incorporar
el desbalance dado por la desviación de los ciclos de trabajo. Esto nos lleva a que el
vector columna se puede definir, finalmente, como:

N∗ =




Ns1λ1 h(b1, D1)
Ns2λ2 h(b2, D2)

...
Nsmλm h(bm, Dm)


 (3.15)

Y por lo tanto, también la matriz diagonal Nd puede ser redefinida como N∗d:

N∗d =

{
Ns1λ1 h(b1, D1), if q = r

0, if q 6= r
(3.16)

La expresión matricial de las inductancias equivalentes (3.6) puede ser ahora re-
escrita incorporando todos los posibles desbalances como:

Leq =
(
N∗−1

d · L−1 ·N∗
)−1

(3.17)

Aunque la expresión matricial aparentemente sea la misma que (3.6), la diferencia
radica en que esta última incluye desbalanaces que se van a dar en la realidad y que
influyen directamente en los valores de las inductancias equivalentes del InAc. (3.17)
se simplifica a (3.6) si tomamos λq = 1 y los ciclos de trabajo (bq−Dq) son los mismos
para todos e igual a (b−D). Esto hace que el factor (bq −Dq) pase a ser un escalar
((b−D)), simplificándose en (3.17).

3.1.3. Aproximación de la Inductancia equivalente para un
mismo valor de acoplamiento

La expresión (3.17) contempla todos las posibles desbalances pero la ecuación ma-
tricial sigue imposibilitando entender como interaccionan las diferentes inductancias,
debido a que están acopladas todas la variables entre si. Por ello, si nos basamos en
un sistema donde el acoplamiento entre los bobinados de un mismo InAc es casi igual
para todos los bobinados, se pueden aproximar todos los elementos de la matriz de
acoplamiento a un mismo valor k̃ (excepto la diagonal principal cuyos valores son 1).
Esto supone cometer un error muy reducido. De esta manera se simplifica de forma
notable la expresión (3.17).
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Por tanto, considerando todos los valores de acoplamiento iguales, tenemos que

el producto matricial se simplifica y la inductancia equivalente, normalizada (
Leqq

Lqq
=

Leqq), toma la siguiente expresión (3.18):

Leqq =

[
(m− 1)k̃ + 1

]
(1− k̃)

[
(m− 2)k̃ + 1

]
− k̃

m∑
r=1
r 6=q

∆qr

(3.18)

Donde k̃ es el valor del acoplamiento, m el número de bobinados que hay en el
InAc y ∆qr hace referencia a la desviación y se expresa como:

∆qr =

√
Lqq

Lrr

Nsr

Nsq

λr (br −Dr)

λq (bq −Dq)
1 ≤ q, r ≤ m (3.19)

Su valor ideal es la unidad (∆qr = 1) y como podemos ver en la expresión (3.19)
incluye todas las posibles desviaciones. Una forma más simplificada de (3.19) seŕıa:

∆qr =

√
Lqq

Lrr

vLr

vLq

(3.20)

Donde vLr y vLq son las tensiones aplicadas a los bobinados correspondientes. La
expresión (3.20) coincide con (1.9), justificando de forma anaĺıtica la condición de
diseño para un InAc y confirma que en el caso ideal es ∆qr = 1. Por contra, si el valor
de ∆qr 6= 1, entonces el valor de (3.18) se alejará de su valor ideal pudiendo incluso
alcanzar valores muy elevados, justificando aśı la causa del rizado de corriente cero.

Caso ideal para Leq, (∆qr = 1).

Como ya se ha mencionado anteriormente el valor ideal de ∆qr es la unidad.
Esto hace que el InAc se encuentre balanceado y el comportamiento del rizado sea
totalmente ideal, por lo que solo existen dos intervalos (intervalo ON, o de subida, A1

e intervalo OFF, o de bajada, A2). Si suponemos que el InAc se encuentra balanceado,

y por tanto ∆qr = 1 ∀q, r, entonces
m∑
r=1
r 6=q

∆qr = m− 1 (ver (3.18)), siendo m el número

de bobinados. La nueva expresión normalizada para las inductancias equivalentes que
se tiene entonces es:

Leqq = (m− 1)k̃ + 1 (3.21)

Esta misma expresión aparece en la literatura técnica y se resaltó en (1.12), pero
su deducción no estaba del todo clara. (3.21) muestra el factor por el que se multiplica
la inductancia propia y que resulta en la inductancia equivalente en función del aco-
plamiento entre las diferentes inductancias. Por ejemplo, si el valor de acoplamiento
tiende a uno (k = 1) tenemos que el factor que multiplica la inductancia propia es:
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Leqq
k̃→1
= m (3.22)

Esto implica que en condiciones ideales las inductancias equivalentes del InAc
tenderán a ser m veces mayores que las inductancias propias. Recordemos que la
variable m hace referencia al número de bobinados arrollados sobre el mismo núcleo.

Esto demuestra que el hecho de acoplar inductancias reduce los rizados de corriente
en un factor m, pero no explica el rizado cero.

Por lo tanto, se puede establecer que para que exista un comportamiento ideal se
debe cumplir (3.7).

Caso no ideal para Leq, (∆qr 6= 1)

Como hemos visto el rizado de corriente igual a cero no ocurre de forma ideal, por
lo tanto, esto solo sucederá, si existe un polo en (3.18) que haga diverger la idnucatncia
equivalente hacia infinito. Igualando el denominador de (3.18) a cero, tenemos que
los polos se pueden expresar como (3.23).

k̃poleq =
1

m∑
r=1
r 6=q

∆qr + 2−m
(3.23)

Considerando que el acoplamiento real se encuentra delimitado dentro de un rango,
0 ≤ k̃ ≤ 1, podemos establecer la condición ∆qr para que exista polo:

m∑

r=1
r 6=q

∆qr ≥ m− 1 (3.24)

Esto muestra que el rizado cero se encuentra controlada por ∆qr. Como veremos
más adelante, variando este parámetro se puede ajustar las pendientes de los rizados
de corriente. Por ejemplo, si suponemos una señal PWM aplicada a los diferentes
bobinados y considerando que esta señal se encuentra sincronizada en el tiempo entre
ellos, por lo tanto, (br −Dr) = (bq −Dq). Tenemos que ∆qr se puede expresar como
(3.20), y considerando que se cumple con (3.24) y haciendo que ∆qr ≥ 1, tenemos que
se puede reescribir ∆qr como:

∆qr =
vLr

vLq

√
Lqq

Lrr

=

√
Lqq

vLq

/√
Lrr

vLr

(3.25)

Tomando como referencia el bobinado denotado como 1, y haciendo que se cumpla
la condición (3.24), tenemos que el parámetro

√
L11

vL1
debe ser más pequeño que

√
Lrr

vLr
,

donde r se encuentra dentro del rango 2 < r ≤ m. Además, suponiendo que todas
las inductancias poseen la misma desviación, es decir,

√
Lrr/vLr =

√
Lqq/vLq , donde
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2 < q, r ≤ m, lo que hace que el sumatorio de L11 es
∑

∆1r < m − 1. Esto implica
que el polo no se encuentra dentro del rango 0 ≤ k̃ ≤ 1 y por lo tanto, su respuesta
es continua para todo k̃, en cambio, para los restantes bobinados su sumatorio es∑

∆qr ≥ m − 1 donde 2 < q, r ≤ m y r 6= m. Esto hace que exista un polo dentro
del rango, 0 ≤ k̃ ≤ 1.

Por lo tanto, de forma anaĺıtica y para un InAc con el mismo acoplamiento entre
todos sus bobinados, podemos afirmar que se puede obtener un rizado de corriente
en todas las salidas excepto en una, siendo esta, aquella que se selecciona como in-
ductancia de referencia, en este caso L11. En base a (3.23) y conociendo el valor de
acoplamiento existente entre todas las inductancias de un mismo InAc, tenemos que
se puede estimar que relación de vueltas debemos de aplicar para que aparezca un
rizado de corriente próximo o igual a cero.

3.2. Ejemplo con tres Inductancias

En esta sección se va presentar un ejemplo de un InAc con tres inductancias
diferentes. El objetivo es explicar de forma gráfica el comportamiento del InAc para
el caso de encontrarse el InAc desbalanceado, es decir, ∆qr 6= 1. Para ello tomamos un
mismo coeficiente de acoplamiento entre todos las inductancias, k̃, lo que nos permite
simplificar (3.17) a (3.18) y sabiendo que m = 3, podemos expresar las inductancias
equivalentes de cada una de las tres diferentes bobinas como (3.26), (3.27) y (3.28).

Leq1 =
(2k̃ + 1)(1− k̃)

(1 + k̃)− k̃ (∆12 + ∆13)
(3.26)

Leq2 =
(2k̃ + 1)(1− k̃)

(1 + k̃)− k̃ (∆21 + ∆23)
(3.27)

Leq3 =
(2k̃ + 1)(1− k̃)

(1 + k̃)− k̃ (∆31 + ∆32)
(3.28)

3.2.1. Caso A: Caso Ideal

Si ∆qr = 1 y sustituyendo m = 3, tenemos que cada una de las expresiones (3.26),
(3.27) y (3.28) se simplifican a una misma expresión, (3.21), por lo tanto, el valor de
la inductancia propia viene dada por:

Leqq = 2k̃ + 1 (3.29)

La expresión (3.29) posee un comportamiento totalmente lineal. Sabiendo que el
rango del valor de acoplamiento se encuentra comprendida entre 0 ≤ k̃ ≤ 1 tenemos
que la inductancia equivalente tomara un valor dentro del rango 1 ≤ Leqq ≤ 3 en

función de k̃. Pero recordemos que este comportamiento es totalmente ideal.
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3.2.2. Caso B: Estudio del InAc desbalanceado, ∆qr 6= 1.

Son múltiples las referencias en la literatura técnica que demuestran experimen-
talmente rizado cero en al menos un bobinado de una InAc. Con el fin de facilitar la
comprensión del comportamiento del InAc, se introducirán desbalanceos en ∆qr

En primer lugar, se va a estudiar el comportamiento del polo, por ejemplo, de
(3.28), (para las restantes ecuaciones el comportamiento es muy similar), por lo tanto,
tomando (3.23), tenemos que el polo se puede expresar como:

k̃pole3 =
1

∆31 + ∆32 − 1
(3.30)

En la Fig. 3.3 se representa el valor de acoplamiento donde el polo se posiciona en
función de la desviación de ∆31 respecto al valor ideal. Se toma ∆32 como parámetro,
dándole diferentes valores con el fin de estudiar su comportamiento.
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0.8

1

∆31

k̃
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o
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3

∆32 = 0.95
∆32 = 1
∆32 = 1.05

Figura 3.3: Representación gráfica de la respuesta de (3.30), donde se muestra para que
coeficiente de acoplamiento hay polo en función de la desviación de ∆31 usando como

parámetro ∆32. Nótese que los valores por encima del valor 1 no son f́ısicamente posibles.

Como podemos observar en la Fig. 3.3 el polo se mueve hacia valores de acopla-
miento más bajos, a medida que el desbalance aumenta. Recordemos que ∆31 está
en función de las inductancias y las tensiones (ver (3.25)). En aquellos casos donde
el polo recae sobre un coeficiente de acoplamiento igual o mayor a 1, implica que
la resonancia se encuentra fuera del rango 0 ≤ k̃ ≤ 1, en este caso tenemos que∑

∆1r < m − 1, y en consecuencia, no exista una resonancia asociada al bobinado
(no hay polo). Por lo tanto, su comportamiento es continuo y no puede tener un
rizado de corriente igual a cero.

Presentando un ejemplo, donde la relación entre las inductancias y las tensiones

toman los siguientes valores:
√

L22

L11
= 1,81,

√
L33

L11
= 2, 25,

√
L33

L22
= 1,26, vL2

vL1
= 1,82,
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3.2. Ejemplo con tres Inductancias

vL3

vL1
= 2,35 y

vL3

vL2
= 1,31. Con el fin de simplificar la expresión y centrarse solo en la

dinámica del polo se ha supuesto que el ciclo de trabajo se encuentra balanceado, es
decir todos los ciclos de trabajo se encuentran en fase, por lo tanto (br −Dr) = (bq −
Dq). Tomando (3.20) tenemos que podemos calcular los valores de las desviaciones,
siendo estos mostrados en (3.31).

∆12 = ∆−1
21 = 1,008

∆13 = ∆−1
31 = 1,047

∆23 = ∆−1
32 = 1,040

(3.31)

El comportamiento de las inductancias equivalentes normalizadas, (3.26), (3.27) y
(3.28), en función del valor de acoplamiento k̃ se muestra en la Fig. 3.4. Además en el
mismo gráfico se incluye, con marcas circulares, los valores de las inductancias equi-
valentes obtenidas a través de una simulación con LT Spice. Para ello se ha simulado
el circuito de la Fig. 3.5.
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Figura 3.4: Evolución de Leqq con respecto a k̃ para m = 3. Los desbalances utilizados se

muestran en (3.31). Las divergencias aparecen en k̃divergencia1 = 0,947 y
k̃divergencia2 = 0,970. Los resultados de la simulación confirman la expresión teórica.

Como se puede apreciar en la Fig. 3.4, aparecen dos divergencias en k̃pole1 = 0,947
para Leq1 y en k̃pole2 = 0,97 para Leq2 . En cambio, para k̃pole3 no hay polo. Sabiendo
que ∆31 = 0,955 y ∆32 = 0,961 tenemos que los polos se encuentran fuera del rango,
(ver Fig. 3.3).

En la Fig. 3.4 se pueden llegar a deducir ciertos comportamientos que posee el
InAc y con ello responder a las cuestiones que se plantearon al inicio de este caṕıtulo.
Como podemos observar en el intervalo de acoplamientos k̃ ∈ [0,7 − 0,8] las curvas
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que presentan las inductancias equivalentes son crecientes, y se podŕıan aproximar a
un comportamiento lineal, siendo una buena aproximación la ecuación (3.21).

Dentro del intervalo k̃ ∈ [0,8−0,95], el comportamiento deja de ser lineal y el valor
de la inductancia equivalente tiende a infinito. Por ejemplo, si el valor de acoplamiento
del InAc tiende a k̃ ≈ 0,95 observaŕıamos en Leq1 un rizado cero. Por otro lado, como
se aprecia en la Fig. 3.4, el valor de la inductancia equivalente para el caso de Leq3 va
disminuyendo, lo que implica que su rizado tiende a ser mayor. El problema de esto
es que se puede dar el caso de pasar a modo discontinuo en condiciones de carga que
no debiera.

Un tercer comportamiento se puede apreciar en la Fig. 3.4. En el intervalo k̃ ∈
[0,98 − 1], que corresponde al lado derecho de ambas divergencias, aquellas induc-
tancias que poseen un valor de acoplamiento tal que se posicione en este intervalo,
sus rizados de corriente estarán invertidos, aún aplicando voltios positivos entre sus
extremos. Esto significa que los valores de las inductancias equivalentes son negativos.

Como ejemplo, si el valor de acoplamiento f́ısico es k̃ = 0,8 (ver Fig. 3.4), tenemos
que las inductancias equivalentes que se esperan de forma ideal se multiplicarán por:

Leq1 = 3,34

Leq2 = 3,23

Leq3 = 1,97

(3.32)

Como podemos apreciar, el factor tiende a 3. Este valor es el esperado ya que
se ha tomado un valor de acoplamiento dentro de una zona con un comportamiento
aproximadamente lineal y, como ya se ha mencionado, su comportamiento tiende a
ser (3.21).

Este análisis nos ha permitido demostrar el comportamiento de un InAc desba-
lanceado, pudiendo además responder a parte de las cuestiones planteadas tanto al
inicio del presente caṕıtulo como en el apartado 1.3.

3.3. Resultados Experimentales

Dentro del apartado experimental se proponen tres casos diferentes para verificar
las suposiciones teóricas que se han planteado en los apartados anteriores. Por lo tanto,
un primer caso, A, se desea posicionar el punto de trabajo del InAc en la zona más
ideal posible (zona lineal), alejándose de la divergencia. Los resultados experimentales
deben de ajustarse a la expresión (3.21) desarrollada en la parte teórica.

En el segundo caso, B, se propone desajustar de forma controlada los ciclos de
trabajo, utilizando el diseño del caso A, como hemos visto en la parte teórica. Esto
provocará la aparición de nuevos intervalos y por lo tanto, nuevos valores de induc-
tancias equivalentes. Los resultados experimentales deberán ajustarse a la expresión
teórica (3.18).
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En el tercer y último caso, C, se propone buscar un rizado cero en dos de las tres
salidas, para ello, se propone modificar el parámetro ∆qr, cambiando los valores de las
inductancias propias a diseñar, manteniendo los niveles de tensiones como parámetros
fijos.

El objetivo de la parte experimental es verificar que las ecuaciones deducidas se
ajustan a un comportamiento real y aśı establecer un punto de partida para poder
plantear criterios de diseño para un InAc.

Para realizar los diferentes experimentos se ha seleccionado un núcleo con geo-
metŕıa toroidal de material MPP para todos ellos. Este material es ámpliamente
utilizado por sus bajas pérdidas, baja histéresis, ahorro de volumen, alta resistividad,
la existencia de una gran variedad de núcleos con diferentes permeabilidades y la
posibilidad de soportar altas corrientes en DC. En cualquier caso también se podŕıan
utilizar otro tipo de núcleos de otros materiales siempre que no saturen.

El montaje propuesto para los tres diferentes casos está representado en la Fig. 3.5.
El circuito consta de tres convertidores reductores (buck) independientes, pero que
tienen en común el inductor acoplado. Tener los convertidores independientes permite
ajustar los niveles de tensiones de forma individual y además los ciclos de trabajo se
pueden ajustar o descompensar en función del caso, (A o B, por ejemplo).
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i2
+

−
vo2
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−
vi3

L33

i3
+

−
vo3

+

−
vi1

L11

i1
+

−
vo1

Figura 3.5: Convertidores reductores independientes con InAc común para realizar su
comprobación experimental.

Los disparos de cada uno de los tres diferentes MOSFETs son generados a través
de una tarjeta digital, llamada SpCard, que permite generar señales PWM aisladas e
independientes entre śı. El empleo de esta tarjeta permite descompensar los ciclos de
trabajo de una forma controlada y verificar que lo expuesto anteriormente se ajusta
a la realidad e incluso ante un desbalance dado por la desviación de los ciclos de
trabajo.
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Caṕıtulo 3. Análisis del comportamiento de Inductores Acoplados

Caso A

Como ya hemos comentado, el primer estudio se basa en el diseño de un InAc en
la zona lineal. El objetivo es hacerlo trabajar lejos de las divergencias (ver Fig. 3.4),
permitiendo aśı un comportamiento estable.

Las especificaciones técnicas para cada una de las salidas del Buck se muestran
en la Tabla 3.1. En base a ello, se podrán diseñar las inductancias necesarias. El ciclo
de trabajo se ha fijado a D = 0,6 con un frecuencia de trabajo de 100 kHz.

Ante la ausencia de ecuaciones para el diseño de InAc, se establece que el valor
fijado para el diseño de sus inductancias se base en los criterios ya existentes para
el cálculo de la inductancia individual , y en este caso en particular, para un buck.
Recordemos que su expresión viene dada por (3.33).

Tabla 3.1: Especificaciones de los convertidores buck mostrados en la Fig. 3.5

buck vi (V) vo (V) iomax (A) ∆IL (A)

1 5 3 1 0.6
2 12 7.2 0.5 0.25
3 24 14.4 0.25 0.125

Lo =
Vs(1−D)D

∆ILfo
; (3.33)

Aplicando (3.33) tenemos que los valores de las inductancias individuales e ideales
para cada una de ellas en función del rizado deseado son:

L11 = 20 µH

L22 = 115,2 µH

L33 = 460,8 µH

(3.34)

Recordemos que para que el InAc trabaje de forma balanceada debe cumplir (3.7).
Para ello, se han ajustado tanto los niveles de tensión de salida como los rizados.

El comportamiento ideal no suele ocurrir bajo condiciones normales de funciona-
miento y por ello el InAc, con toda seguridad, trabajará de forma desbalanceada y
existirán divergencias en su comportamiento, (ver Fig. 3.4). Basándonos en la expe-
riencia y en las simulaciones realizadas en la parte teórica podemos suponer que las
divergencias aparecerán en valores de acoplamientos altos k̃ ≈ 1, cuando las pérdidas
sean pequeñas. Por ello se propone diseñar el InAc lo suficientemente alejado de la
divergencia para que no se vea afectado.
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En base a (3.23) y tomando m = 3 podemos ver como se comporta la divergencia
m∑
r=1
r 6=q

∆qr respecto al valor ideal de ∆qr = 1. Para ello definimos ε como la desviación

respecto a su valor ideal en tanto por cien. En la Fig. 3.6 se representa el valor
de acoplamiento donde recae la divergencia (k̃divergencia) en función de la desviación
aplicada.
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Figura 3.6: Desplazamiento de la divergencia respecto a la desviación de
∑

∆qr respecto
a su valor ideal.

Como podemos observar en la Fig. 3.6 tenemos que la divergencia alcance un valor
de acoplamiento de k̃divergencia ≈ 0,8cuando la desviación es del 12 %. Entendemos que
este error es alto, bajo condiciones normales de funcionamiento, donde solo existen
cáıdas de tensión debidas a los diodos y resistencias parásitas. Por lo tanto, proponer
un valor de acoplamiento a diseñar de k̃ ≈ 0,8 es asegurar un comportamiento lineal
del InAc, lo que hará que nos alejemos de la divergencia.

Para obtener el valor de acoplamiento deseado entre las tres inductancias se pro-
pone bobinarlas por sectores. Alejando cada arrollamiento entre si permite reducir
el valor del acoplamiento. En la Fig. 3.7, se muestra el prototipo realizado para el
caso A.

Es evidente que la separación entre los arrollamientos está relacionada con la
permeabilidad, y a mayores permeabilidades, se deberá dejar una separación mayor.
Para este ejemplo se ha seleccionado el núcleo de Magnetics 55348 − A2 con una
permeabilidad de µ = 160. La selección se basa en un diseño clásico que cumple
con la ventana necesaria para alojar los bobinados y el área efectiva para evitar
la saturación. La permeabilidad también se ha seleccionado para evitar pérdidas y
degradaciones debido al flujo.

Tras realizar el prototipo del InAc, éste debe ser caracterizado, y por lo tanto,
obtener su matriz de inductancias o su equivalente normalizada, la matriz de aco-
plamientos. Por ello, aplicando la metodoloǵıa de caracterización desarrollada en el
caṕıtulo 2 de la presente memoria, podemos obtener su matriz de acoplamiento de
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Figura 3.7: Inductor acoplado sobre núcleo MPP con geometŕıa toroidal, bobinando las
inductancias por sectores para reducir el acoplamiento (k̃ ≈ 0,8).

forma fácil:

k =




1 0,846 0,855
0,846 1 0,866
0,855 0,866 1


 (3.35)

Como podemos observar en (3.35), los valores de acoplamiento se acercan a los
deseados. Por otro lado, la medida de las tres inductancias propias se ha realizado em-
pleando el analizador de impedancias Agilent 4284A, donde sus valores son mostrados
en (3.36).

L11 = 18,68 µH

L22 = 114,34 µH

L33 = 453,46 µH

(3.36)

Como podemos comprobar los valores medidos difieren respecto a los ideales. Si
tomamos los niveles de tensión de forma ideal y aplicamos (3.23) tenemos que la
divergencia aparece aproximadamente en un valor de acoplamiento k ≈ 0,95. Esto da
más peso a que no se busque un InAc con valores de acoplamiento altos y cercanos a
uno.

Tras caracterizar el InAc, se introduce el elemento magnético en la PCB diseñada
para realizar el estudio. En la Fig. 3.8 se muestra el set-up propuesto. Esta misma
placa es utilizada para los restantes casos.

Para realizar la medida de la inductancia equivalente de forma experimental, nos
basaremos en su definición, ya introducida en el caṕıtulo 1, y recordando su expresión
(3.37).
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Figura 3.8: Prototipo experimental con tres diferentes convertidores buck con un mismo
InAc.

L =
∆t

∆iL
vL (3.37)

Por lo tanto, se deben conocer los niveles de tensión existentes entre las induc-
tancias y el rizado de corriente para conocer su pendiente. En la siguiente Fig. 3.9
se muestran las tensiones entre los extremos de las inductancias. Como se puede ver,
solo existen dos intervalos, el estado alto A1, y el estado bajo A2. Por lo que los bits,
en este caso, bq toman los siguientes valores, b1b2b3 = 111 y b1b2b3 = 000 para el
estado alto y bajo respectivamente.
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Figura 3.9: Formas de onda de tensión aplicadas a los tres bobinados del InAc. Solo
existen dos intervalos, A1 y A2. El intervalo A1 se define con la palabra digital

b1b2b3 = 111 y el intervalo A2 con la palabra digital b1b2b3 = 000.
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En la Fig. 3.10 se muestran los rizados de corriente medidos con el oscilosco-
pio Agilent Technologies DSO-X 3054A. En la siguiente Tabla 3.2 se muestran las
inductancias equivalentes medidas en función de su rizado de corriente (ver (3.37)):
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Figura 3.10: Formas de onda de la corriente medidas con el osciloscopio de cada una de
las tres salidas. Además, se incorpora el rizado de corriente asociado al valor de la

inductancia equivalente resultado de aplicar la expresión (3.17), resaltado con lineas
punteadas. En este caso se tienen dos intervalos: A1 con pendientes creciente y A2

decreciente.

Tabla 3.2: Inductancias equivalentes medidas.

A1 A2

Leq1 (µH) 52,1± 4,7 53,1± 4,9
Leq2 (µH) 274,3± 15,0 279,0± 15,2
Leq3 (µH) 1200± 90 1100± 41

Como se puede apreciar en la Tabla 3.2, tomando la columna de A1 (pendiente de
subida) los factores multiplicativos respecto los valores medidos en (3.36) se muestran
a continuación (3.38).

Leq1 = 2,8

Leq2 = 2,4

Leq3 = 2,6

(3.38)

En base a la expresión (3.21) tenemos que el factor multiplicativo de forma ideal
es 2,6 para k̃ = 0,8, y nuestros resultados experimentales (3.38) se aproximan mucho.
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En ocasiones, tiende a ser algo superior, ya que el punto de trabajo del InAc se
encuentra más cerca de la divergencia y su efecto empieza a tener un peso importante
y en consecuencia los valores se alejan de (3.21). En la Tabla 3.3 se han recopilado los
valores de las inductancias equivalentes obtenidas aplicando las diferentes expresiones
matemáticas desarrolladas en el presente caṕıtulo, (3.17), (3.18) y (3.21).

Tabla 3.3: Inductancias equivalentes obtenidas usando varios modelos matemáticos.

Eq. (3.17) Eq. (3.18) Eq. (3.21)
A1 = A2 A1 = A2 A1 = A2

Leq1 (µH) 55,5 60,8 48,6
Leq2 (µH) 280,5 278,5 297,3
Leq3 (µH) 1250 1160 1200

Estudiando la Tabla 3.3, de la columna dada por la ecuación (3.17), se puede
comprobar que sus valores poseen una desviación menor. Esto es debido a que en su
expresión se ha incorporado la matriz de acoplamiento medida, lo que permite que sus
resultados se ajustan más a los valores reales. En la Fig. 4.8 se han añadido los rizados
de corriente debido a la pendiente que corresponden a las inductancias equivalentes
dadas por el modelo matemático (3.17). Se puede apreciar que la precisión de los
resultados es notable. En cambio, para los casos de (3.18) y (3.21), al tener un único
valor de acoplamiento (k̃), este valor se ha aproximado al valor medio de la matriz de
acoplamientos, k̃ ≈ 0,856. Por ello se ha introducido un pequeño error, pero nótese
que, para el caso de (3.18) su error se encuentra dentro de la tolerancia dada por el
error de los cursores, lo que se puede considerar una buena aproximación para el caso
de tener acoplamientos similares.

3.3.1. Caso B

El objetivo del siguiente experimento es desbalancear los ciclos de trabajo (D),
del InAc de forma controlada. Esta variación tiene dos efectos sobre el InAc, la va-
riación del nivel de tensión entre los extremos de la inductancias y la aparición de
nuevos intervalos de tiempo, donde cada uno de ellos corresponde a una inductancia
equivalente diferente. (ver apartado 3.1.2)

Para realizar este estudio se toma el mismo diseño y valores del caso anterior (Caso
A). La diferencia respecto al caso anterior radica en que los valores de los ciclos de
trabajo han sido descompensados fijando sus valores en (3.39).

D1 = 61,9 %

D2 = 51,8 %

D3 = 48,3 %

(3.39)
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Al igual que en el caso anterior, tenemos que medir tanto los niveles de tensión
como los rizados de corriente de cada una de las salidas para estimar los valores
de inductancias equivalentes. En la Fig. 3.11 se muestran los diferentes niveles de
tensión que se aplican entre los extremos de las inductancias. Como se puede observar,
aparecen nuevos intervalos: A1, A2, A3 y A4.
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Figura 3.11: Formas de onda de tensión con ciclos de trabajo diferentes aplicados a cada
bobinado del InAc. Existen entonces cuatro intervalos diferentes, A1, A2, A3, y A4. El

intervalo A1 se define por b1b2b3 = 111, A2 por b1b2b3 = 110, A3 por b1b2b3 = 100 y A4 por
b1b2b3 = 000. Recordemos que los bits corresponden, b1 a vL1 = vi1 − vo1 , b2 a

vL2 = vi2 − vo2 y b3 a vL3 = vi3 − vo3 .

A partir de la Fig. 3.11 es fácil obtener los bq de (3.14), donde para el primer tramo,
A1, al estar todos los niveles a estado alto tenemos que sus valores son b1b2b3 = 111,
para A2, como el bobinado número 3 ha bajado a nivel bajo esto se refleja como
b1b2b3 = 110, y de forma consecutiva tenemos que para A3 se definen los parámetros
como b1b2b3 = 100 y finalmente para A4 tenemos b1b2b3 = 000.

Se han medido los rizados de corriente de cada una de las bobinas, empleando el
osciloscopio Agilent Technologies DSO-X 3054A, y se muestran en la Fig. 3.12. Apli-
cando (3.37) se puede conocer el valor de cada una de las inductancias equivalentes
en cada uno de los diferentes tramos. Estos valores son agrupados en la siguiente
Tabla 3.4.

Como se puede apreciar en la Fig. 3.12 el comportamiento es totalmente diferente
al caso A. En este caso aparecen cambios bruscos de pendientes, por ejemplo en los
tramos A2 y A3, estos cambios son consecuencia de que los valores de inductancias
equivalentes son muy pequeños. Un efecto de este fenómeno puede ser la generación
de ruido EM no deseado. Comparando Fig. 3.12 y Fig. 3.11, y centrándose en el tramo
A1 y sobre la inductancia L11, se observa que en este tramos se están aplicando voltios
positivos al bobinado, pero en cambio, la pendiente de la corriente es negativa. Como
se ha comentado, esto significa que el bobinado se encuentra trabajando en el lado
derecho de la divergencia, donde sus valores pueden ser negativos (ver 3.4).

86



3.3. Resultados Experimentales

6 8 10 12 14 16 18 20 22 24
0

0.5

1

1.5
A1 A2 A3 A4

t (µs)

In
d
u
ct
o
r
C
u
rr
en
t
(A

)

Measured L11

L1eq

Measured L22

L2eq

Measured L33

L3eq

Figura 3.12: Formas de onda de corriente medidas y calculadas (lineas con puntos) de
todos los intervalos del circuito de la Fig. 3.5 excitado con la señal mostrada en la

Fig. 3.11.

En la Tabla 3.4 se han añadido los resultados obtenidos aplicando la expresión
(3.17).

En la Fig. 3.12 se han incluido los resultados de (3.17) con el fin de comparar
los resultados experimentales y los valores de las inductancias equivalentes obtenidas.
Como se puede apreciar los valores teóricos se ajustan y siguen al comportamiento
real, lo que demuestra que las expresiones obtenidas en el apartado teórico son válidas.

Al igual que en el caso anterior, comparando tanto los valores medidos como los
calculados con el modelo matemático, no se observan diferencias destacables, por lo
que se concluye que el modelo matemático se ajusta fielmente a un comportamiento
real de un InAc.

3.3.2. Caso C

En este apartado se va a estudiar y comprobar el rizado de corriente igual a cero
en las salidas del convertidor. El objetivo final de este análisis es analizar si es posible
establecer criterios de diseño para un InAc con rizado de corriente cero en el mayor
número de sus salidas. Recordemos que de forma teórica, el rizado cero se puede lograr
en todas menos en una de las salidas.

Para este estudio se toma el mismo circuito de la Fig. 3.5 y la PCB empleada es la
ya mostrada en la Fig. 3.8. Donde se han implementado tres convertidores tipo buck
independientes entre si y el único punto en común es el InAc. Como ya se ha visto,
este circuito permite una gran flexibilidad para ajustar tanto niveles de tensión como
ciclos de trabajo. En este caso las especificaciones técnicas para los tres diferentes
buck son dadas en la siguiente tabla 3.5.

A diferencia del caso anterior, el ciclo de trabajo fijado es de D = 0,4 con una
frecuencia de fo = 100 kHz. El acoplamiento, en base a lo ya justificado en el caso
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Tabla 3.4: Inductancias equivalentes a) medidas y b) calculadas utilizando el modelo
matemático (3.17).

a)

A1 A2 A3 A4

Leq1 (µH) −33,3 3,5 1,9 14,8
±4,1 ±0,9 ±0,2 ±1,2

Leq2 (µH) 225,0 15,5 28,7 1900
±12,5 ±2,8 ±1,9 ±259

Leq3 (µH) 456,3 47,6 128,0 −953,4
±33,3 ±1,6 ±9,4 ±46,5

b)

A1 A2 A3 A4

Leq1 (µH) −28,0 4,2 2,0 14,8
Leq2 (µH) 229,3 19,4 29,3 2100
Leq3 (µH) 440,8 49,6 118,7 −983,4

Tabla 3.5: Especificaciones técnicas de los tres convertidores buck mostrados en la
Fig. 3.5 para el Caso C

output vi (V) vo (V) ∆iL (A) imax (A) imin (A)

1 8.25 3.3 0.3 1.1 0.9
2 12.5 5 ≤ 0,02 0.75 0.2
3 30 12 ≤ 0,05 0.75 0.2
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anterior, nuevamente, se fija entre sus inductancias como k̃ ≈ 0,8.
En este caso C se desea un rizado de corriente para la primera salida de ∆IL1 =

0.3 A y para las dos restantes salidas se busca un nivel de rizado de corriente igual o
inferior a los niveles establecidos por diseño (ver tabla 3.5). Como se ha demostrado
ya en la parte teórica solo se puede obtener rizado cero en todas las salidas menos
en una. Aquella que no posee un rizado cero debe ser tomada como inductancia
de referencia, por lo tanto, en este caso se ha seleccionado la primera salida como
bobinado de referencia, (L11). Un criterio válido para seleccionar la inductancia de
referencia es elegir aquella salida que presente una variación de carga mı́nima. Esto
hará que el paso a modo discontinuo sea más dif́ıcil.

El núcleo utilizado para el estudio es el 55310−A2 de Magnetics de material MPP
con geometŕıa toroidal. La permeabilidad seleccionada es de µ = 125. Al igual que en
los casos anteriores se busca un núcleo tal que las pérdidas sean despreciables y su
selección se hace siguiendo el diseño clásico de inductores, donde debe cumplir con la
ventana necesaria para alojar los bobinados y el área efectiva para evitar la saturación.
La permeabilidad también se ha seleccionado para evitar pérdidas y degradaciones
debido al flujo.

Previamente se van a estimar los valores de las inductancias en base al rizado de
corriente aplicando (3.33), por tratarse de un convertidor tipo Buck. Por lo tanto, los
valores a diseñar para el caso individual se muestran en (3.40).

L11 = 66,0µH

L22 = 1500 µH

L33 = 1440,0 µH

(3.40)

A los valores mı́nimos, (3.40), a diseñar en base al criterio de los rizados, se le
aplica (3.7) para comprobar si están balanceados. Se comprueba que no lo están.
Para realizar un diseño de un InAc con rizados de corriente igual o próximo a cero
se recomienda partir desde un punto balanceado, esto permitirá aplicar una misma
desviación a todas las inductancias y adecuar de forma más óptima el InAc a su
aplicación.

Por ello, tomando L11 como inductancia de referencia, y haciendo cumplir la igual-
dad (3.7), tenemos que los valores para L22 y L33 deben de ser fijados a un valor
diferente y que se muestra en (3.41).

L22 = 151,5 µH

L33 = 872,7 µH
(3.41)

Como se puede observar, los valores obtenidos difieren mucho de los valores ne-
cesarios para obtener el rizado de corriente deseado. Tomando estos valores como
inductancias independientes sus valores se ajustan a unos rizados de corriente de
∆IL22 = 0,2 y ∆IL33 = 0,1, aproximadamente unas 5 veces mayor a los deseados.
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Ajuste de las inductancias para lograr un rizado de corriente igual a cero

El diseño para el rizado de corriente parte de un punto de equilibrio y sabiendo que
el valor de acoplamiento deseado es k̃ ≈ 0,8, el número de inductancias que intervienen
son m = 3, y que se cumple con la condición de

∑
∆1r < m − 1

∑
∆2r > m − 1∑

∆3r > m− 1, entonces todas las inductancias excepto una tienen una divergencia.
Para ello, se incrementa un 35 % tanto L22 como L33, respecto a los valores dados
en (3.41). Esto hará que la divergencia, por igual, se mueva hacia acoplamientos
más bajos, en torno a k̃ ≈ 0,85. Esta técnica de incrementar las inductancias para
desplazar la desviación se ha desarrollado con mayor detalle en el caṕıtulo 4.

Esto hace que los valores ideales a diseñar para obtener un rizado de corriente
igual o próximo a cero en las inductancias L22 y L33, o es en sus correspondientes
salidas, son:

L11 = 66,0µH

L22 = 204,5 µH

L33 = 1178,1 µH

(3.42)

Al igual que en el caso anterior, se desea un acoplo de k̃ = 0,8 por lo que las induc-
tancias se bobinan en diferentes sectores. Realizando el diseño del InAc y empleando
el equipo Agilent 42841 los valores medidos para las inductancias propias para cada
una de ellas se muestran en (3.43).

L11 = 67,7 µH

L22 = 204,8 µH

L33 = 1191 µH

(3.43)

En la Fig. 3.13 se muestra una imagen del prototipo que se ha realizado para
el presente estudio. Como podemos ver, los valores deseados y medidos se ajustan,
teniendo solo una pequeña desviación debida a la tolerancia que existe a la hora de
diseñar los elementos inductivos (p.ej. tener un número entero de vueltas).

Tras su montaje, se debe caracterizar el elemento magnético, lo que nos permitirá
conocer de forma exacta los acoplamientos entre los diferentes bobinados. Para ello
se ha empleado el método descrito en el caṕıtulo 2.

Por lo tanto, los valores medidos para la matriz de acoplamiento son mostrados
en (3.44).

k =




1 0,79 0,8
0,79 1 0,8
0,8 0,8 1


 (3.44)

Como se puede observar nuevamente en (3.44), el InAc diseñado por sectores
cumple con los objetivos deseados de acoplamiento. En base a (3.17) las inductancias
equivalente esperadas estarán en torno a:
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Figura 3.13: Prototipo de inductor acoplado realizado para el caso C, Nótese que las
tres inductancias han siso bobinadas por sectores para alcanzar un acoplamiento bajo y

lograr el rizado cero.

Leq1 = 81 µH

Leq2 = 1500 µH

Leq3 = 8692 µH

(3.45)

Calculando la desviación total que se tiene
∑

∆qr en base a (3.43) y tomando los
niveles de tensión de forma ideal de la tabla 3.5, tenemos que estos valen ∆1r = 1,74,∑

∆2r = 2,14 y
∑

∆3r = 2,16. Esto asegura de forma ideal la aparición de una
divergencia en L22 y L33.

Al igual que en el caso anterior se miden los niveles, tanto de tensión como de
corriente, para estimar las inductancias equivalentes reales, (3.37). En la siguiente
figura 3.14 se muestran los niveles de tensión aplicados a las tres diferentes inductan-
cias. Como se puede observar solo se aprecian dos intervalos, uno de subida y uno
de bajada. Y en la Fig. 3.15 se representan los rizados medidos con el osciloscopio
Agilent Technologies DSO-X 3054A.

Los valores medidos se resumen en la siguiente tabla 3.6. Y en la tabla 3.3 se
muestran los valores obtenidos aplicando (3.17), donde se ha introducido tanto la
matriz de acoplamiento medida, y los niveles de tensión medidos, esto hace que los
resultados se ajusten más a los obtenidos de forma experimental.

Comparando con los valores teóricos, (3.45), observamos que hay cierta desviación.
Esto es debido a que las divergencias se han posicionado muy cerca del valor de
acoplamiento real o f́ısico k̃ ≈ 0,8 y donde su comportamiento es totalmente no lineal.
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Figura 3.14: Formas de onda de tensión aplicadas a los tres bobinados del InAc. Solo
existen dos intervalos, A1 y A4. El intervalo A1 se define con la palabra digital

b1b2b3 = 111 y el intervalo A4 con la palabra digital b1b2b3 = 000.
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Figura 3.15: Formas de onda de corriente medidas y calculadas (ĺıneas punteadas usando
(3.17)) del circuito de la Fig. 3.5. Se consigue rizado cero para L22 y L33.

Esto implica que para pequeñas variaciones de ∆qr, los valores de las inductancias
equivalentes vaŕıan notablemente.

Recopilando los datos obtenidos, los valores estimados por (3.17) se ajustan a
los reales, además en la Fig. 3.15 se han superpuesto los rizados en base al modelo
matemático para una mejor comparativa, resaltándose con ĺıneas punteadas. Este
estudio ha demostrado que es posible diseñar (m−1) salidas con un rizado de corriente
próximo o igual a cero y que es posible controlar que inductancias van a tener un
rizado de corriente igual a cero.

3.3.3. Conclusión

Recordemos que la base del estudio es bajo la suposición de que las señales apli-
cadas a las inductancias son PWM y el convertidor siempre se encuentra en modo
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Tabla 3.6: Inductancias equivalentes medidas en cada uno de los tramos.

A1 A4

Leq1 (µH) 59,38± 3,7 64,3± 3,7
Leq2 (µH) 1451,4± 123,5 1432± 123,5
Leq3 (µH) 5745± 662 5372± 662

Tabla 3.7: Inductancia equivalente utilizando el modelo matemático, (3.17).

Eq. (3.17) Eq. (3.18)
A1 = A4 A1 = A4

Leq1 (µH) 66,0 65,4
Leq2 (µH) 1169 1524
Leq3 (µH) 5278 5894

continuo. Es decir, aplicando tensiones constante a los bobinados durante intervalos
determinados y sin que se desmagnetice ningún bobinado. Además, no se tienen en
cuenta las pérdidas ni en núcleo ni en los conductores.

Bajo estas condiciones se ha podido dar una mayor claridad de como se comporta
un inductor acoplado y tras su análisis se ha podido responder a las preguntas que se
planteaban tanto en el presente caṕıtulo como en el caṕıtulo introductorio. Respuestas
a las causas del rizado de corriente igual a cero, o las inversiones de corriente o los
cambios bruscos de pendiente.

Los resultados experimentales han demostrado que los modelos matemáticos apor-
tadas en el presente caṕıtulo son válidos y representan un inductor acoplado tanto de
forma balanceada como de forma desbalanceada. Obviamente, las ecuaciones son úti-
les, considerando que los diseños magnéticos que se buscan parten siempre de tenerlas
menores pérdidas posibles, ya que estas afectan al propio rendimiento del convertidor.

Varias conclusiones interesantes del comportamiento del InAc parten de este caṕıtu-
lo. Donde, para un caso ideal de un InAc este posee un comportamiento totalmente
lineal, aumentando el valor de la inductancia equivalente respecto a la inductancia
propia en un factor (m − 1)k̃ + 1, donde k̃ es el coeficiente de acoplamiento y m el
número de inductancias del InAc. Esto hace que el rizado de corriente se reduzca
justamente el mismo factor. Pero un InAc ideal no es fácil de obtener, ya que esto
implicaŕıa además tener cero pérdidas.

Pero el análisis ideal no explica los fenómeno del rizado de corriente igual a cero,
u otros fenómenos como, los cambios bruscos de corriente o la inversión del rizado.
Para ello, se debe realizar un análisis desde el punto de vista donde el InAc trabaje
de forma desbalanceado.
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La consecuencia f́ısica de tener un desbalance en el InAc es que aparecen divergen-
cias en ls valores de sus inductancias equivalentes, y estas divergencias son función de
∆qr, que depende de la relación entre tensiones e inductancias en un mismo InAc. Su
valor ideal es ∆qr = 1 y para un valor diferente aparecen las divergencias. Se ha visto
que para una desviación pequeña de ∆qr, la divergencia aparecerá en torno a k̃ ≈ 1
y para una mayor desviación tenemos que la divergencia se desplaza hacia coeficiente
de acoplamientos, k̃, más bajos.

Esto hace que, de forma inevitable exista una divergencia en torno a k̃ ≈ 0,95.
Tras este análisis, se propone realizar diseños de InAc con valores de acoplamiento en
torno a k̃ ≈ 0,8. Esto permite que el InAc se encuentre alejado de la divergencia y en
base a la Fig. 3.6 la desviación necesaria de ∆qr respecto a su valor ideal debe de ser
alrededor del 12 %. Esto hace que el comportamiento del InAc sea más predecible.

En el caso más extremo, donde el InAc se posicione sobre la propia divergencia,
el valor de la inductancia equivalente tiende a ser infinito. Este punto de operación
del InAc explica la existencia del rizado de corriente cero. Para el caso donde el
InAc se encuentre en el lado derecho de la divergencia, los valores de las inductancias
equivalentes son negativas, lo que implica que los rizados de corriente son negativos
aun aplicando voltios positivos a sus extremos. Además, su valor tiende a disminuir,
lo que puede llevar a que la corriente pase a modo discontinuo bajo situaciones de
carga mı́nima. Esto no suele ser deseable.

Gracias a la expresiones matemáticas deducidas en este caṕıtulo se pueden cono-
cer exactamente los motivos del comportamiento extraño de los rizados de corriente
e incluso de forma bastante precisa, y poder controlar el posicionamiento de las di-
vergencias para obtener un rizado cero en todas las salidas excepto en una. Esto se
consigue actuando sobre δqr, y por lo tanto, desbalanceando de forma controlado los
valores de las inductancias.

A la vista de los resultados alcanzados en este caṕıtulo, se va a proponer una
técnica de diseño para alcanzar rizado cero en todos los bobinados excepto en uno, y
su propuesta se desarrollará en el siguiente caṕıtulo 4.

3.4. Publicaciones

Los resultados de este caṕıtulo han sido aceptados para su publicación en la re-
vista IEEE Journal of Emerging and Selected Topics in Power Electronics:

D. Gilabert, E. Sanchis-Kilders, P. J. Mart́ınez, E. Maset, A. Ferreres, and V. Es-
teve, “Zero ripple current with coupled inductors in continuous conduction
mode under pwm signals” IEEE Journal of Emerging and Selected Topics in Power
Electronics, doi: 10.1109/JESTPE.2019.2940848, ISSN 2168-6785, ISSN 2168-6785
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Diseño de Inductores acoplados

Uno de los problemas generalizados que nos encontramos a la hora de diseñar
un inductor acoplado es que la literatura técnica no aporta métodos para diseñarlos
desde un enfoque general e independiente de su aplicación. Es cierto que los art́ıculos
analizados aportan criterios de diseño, pero estos solo son útiles para la aplicación
propuesta y no suelen permitir extrapolar el diseño a otras aplicaciones.

Conociendo las expresiones que describen el comportamiento de un inductor aco-
plado de forma general e independientemente de su aplicación, (ver caṕıtulo 3), esto
permite plantear técnicas de diseño que se describirán en este caṕıtulo.

Muchos estudios presentados en la bibliograf́ıa técnica, abordan el fenómeno del
rizado de corriente igual a cero, por las ventajas que ello supone. Conociendo de qué
parámetros depende, es posible establecer un método de diseño para alcanzar un rizado
de corriente igual a cero en todas las salidas excepto en una.

Su diseño se basa en establecer un punto de trabajo cerca de la divergencia del
InAc, lo que permitirá obtener valores inductivos elevados y en consecuencia un rizado
mı́nimo y reducir la masa y el volumen en comparación con inductancias individuales
del mismo orden magnitud.

Los criterios de diseño propuestos se han aplicado a dos diseños de InAc en di-
ferentes puntos de trabajo, donde los resultados experimentales avalan el método de
diseño para aplicaciones con convertidores PWM en modo continuo.

4.1. Introducción

En la introducción de esta tesis se ha visto que en la literatura técnica es bastan-
te común emplear inductores acoplados ya que aportan beneficios como mejora de
la respuesta transitoria, reducción de masa y volumen, reducción del ruido electro-
magnético, (EM), e incluso del rizado de corriente, al menos en una de las salidas del
convertidor, [29], [30], [46–49].

Con los modelos matemáticos descritos y demostrados de forma experimental,
hemos podido entender los fenómenos más caracteŕısticos de un InAc, como: rizado
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de corriente invertido, rizado cero o cambios bruscos de pendiente.
Gracias a las expresiones desarrolladas en el caṕıtulo 3, podemos estimar qué

valores de inductancias equivalentes se tendrá, aproximadamente, en un comporta-
miento real, y en consecuencia, el rizado de corriente resultante. Esto permite calcular
entonces los valores de las inductancias propias que se necesitan para un rizado de-
terminado. En cualquier caso es deseable conocer la inductancia equivalente ya que
podremos predecir si se va a pasar a modo discontinuo o no, por ejemplo.

Como ya hemos comentado en caṕıtulos anteriores, existen pocos estudios en la
bibliograf́ıa técnica centrados exclusivamente en el InAc, lo que nos lleva a no en-
contrar criterios, gúıas o metodoloǵıas para su diseño. Solo se encuentran estudios
aplicados a casos particulares, siendo estos muy dif́ıciles de generalizar. En la actuali-
dad, los diseños de los InAc se basan en la experiencia del diseñador. El único criterio
de diseño y requisito indispensable, que se debe de cumplir para un InAc balanceado,
demostrado de forma anaĺıtica en el caṕıtulo 3, es la expresión dada en (4.1). Por
su importancia para el buen desarrollo de este caṕıtulo, nuevamente se va a recordar
aqúı, [13].

√
La

Lb

=
vLa

vLb

(4.1)

Recordemos que en esta expresión se relacionan las inductancias por pares, siendo
La y Lb dos bobinados aleatorios de un mismo InAc y vLa y vLb

las tensiones entre
sus extremos. Cumplir esta igualdad no es fácil bajo condiciones normales de funcio-
namiento. La (4.1) es condición suficiente para definir que el InAc se encuentra en
un estado balanceado. Como ya se ha demostrado en el caṕıtulo 3, si esta igualdad
no se cumple, tenemos que en el comportamiento del InAc aparece, al menos, una
divergencia que afecta a los valores de las inductancias equivalentes.

Recordemos que si el valor de acoplamiento f́ısico del propio InAc se encuentra
cerca de esta divergencia, el valor de las inductancias equivalentes tiende a ser infinito
y por tanto el rizado de corriente tenderá a ser cero. Además, la condición de rizado
cero no se puede alcanzar en todas las inductancias, existirá una que no podrá tener un
rizado cero. De forma generalizada el rizado cero se alcanza solo en m−1 inductancias,
siendo m el número de inductancias bobinadas sobre un mismo InAc.

Conociendo la expresión matemática que rige el desbalance de un InAc y cono-
ciendo las variables que influyen sobre la divergencia, hemos visto que esta se desplaza
hacia valores de acoplamiento más bajos. Esto hace que llegar a expresiones, criterios
y pautas para optimizar el diseño de un InAc sea más fácil. Por lo tanto, el principal
objetivo que se plantea en este caṕıtulo es proponer una metodoloǵıa de diseño para
optimizar el InAc, buscando minimizar tanto su masa como su volumen.

Lo que se buscará en este caṕıtulo es desplazar la divergencia variando los valores
de las inductancias propias generando un desbalance controlado en (4.1). Esta no-
vedad es diferente de intentar variar parámetros f́ısicos como el gap, como proponen
otros art́ıculos [30]. Entendemos que variar el gap u otros parámetros que impliquen
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una modificación de la geometŕıa del núcleo son más complicados que ajustar los va-
lores de las inductancias propias o niveles de tensión a diseñar, de aqúı la relevancia
que tiene el método de diseño y su utilidad.

Las expresiones matemáticas para determinar la metodoloǵıa de diseño propues-
ta se basan en las expresiones matemáticas ya desarrolladas en el caṕıtulo 3. Para
mejorar la comprensión, recordemos que la expresión matricial general que define el
comportamiento de un InAc es:

Leq =
(
N−1

d · L−1 ·N
)−1

(4.2)

Donde los valores de las inductancias resultantes son las inductancias equivalen-
tes y, por consiguiente, determinan la pendientes que se tendrán en los rizados de
corriente.

La matriz de inductancias se puede expresar como función de la matriz de acopla-
miento (recordemos que: L = Ld ·k ·Ld) y si se aproxima la matriz de acoplamiento k
a una matriz cuyos elementos son todos iguales a, k̃, tenemos que la expresión (4.2)

se puede simplificar y escribir de forma normalizada, (Leqq =
Leqq

Lqq
), como se muestra

en (4.3).

Leqq =

[
(m− 1)k̃ + 1

]
(1− k̃)

[
(m− 2)k̃ + 1

]
− k̃

m∑
r=1
r 6=q

∆qr

(4.3)

Donde m es el número de bobinados en el InAc y ∆qr, recordemos, es el parámetro
que determina el grado de desbalance del InAc entre los inductores q-ésimo y r-ésimo.
Y viene expresado por:

∆qr =

√
Lqq

Lrr

vLr

vLq

1 ≤ q, r ≤ m (4.4)

Como se puede apreciar, ∆qr, viene descrito por la relación entre los valores de
las inductancias propias y la relación de los niveles de tensión entre sus extremos.
Para el caso ideal se cumple que ∆qr = 1. En caso contrario aparece un cero en el
denominador de (4.3) y por tanto, la aparición de una divergencia. Si se considera el
caso ideal de un InAc (∆qr = 1) tenemos que la expresión (4.3) se reduce a:

Leqq = (m− 1)k̃ + 1 (4.5)

(4.5) posee un comportamiento lineal y creciente, y este se ajusta a un compor-
tamiento real, si y solo si, la divergencia se encuentra lejos del valor de acoplamiento
f́ısico, (k̃real). Para el caso donde k̃ = 1 se tiene que las inductancias equivalentes
tienden a ser m veces más grande. Recordemos que estas expresiones ya han sido
introducidas y trabajadas con mayor profundidad en el caṕıtulo 3.
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Caṕıtulo 4. Diseño de Inductores acoplados

Al igual que en caṕıtulo anterior, el presente estudio no considera los efectos de
segundo orden debido al núcleo (efecto de proximidad, corrientes de Foucault,...) ni la
influencia de los conductores. Los métodos descritos en este apartado son válidos para
señales PWM y bajo la condición de trabajo en modo continuo (no se desmagnetiza
ningún bobinado).

4.2. Metodoloǵıa de diseño de un InAc

En este apartado se van presentar dos propuestas diferentes para diseñar un InAc,
basándose en las expresiones (4.3) y (4.5). La primera propuesta consiste en desa-
rrollar el diseño del InAc alejándose de la divergencia y buscar una zona donde el
InAc posea un comportamiento lineal, ajustándose las inductancias equivalentes a
la expresión (4.5). La segunda propuesta consiste en desbalancear ∆qr, tal que, la
divergencia se mueva hacia valores de acoplamiento más bajos, acercándose aśı, y
sin sobrepasar, al valor del acoplamiento real del propio InAc. Esta última propuesta
provoca valores altos de inductancias equivalentes y en consecuencia, la obtención de
rizados de corriente que tienden a cero. Ambos estudios se compararán entre si y con
sus respectivas inductancias de forma desacoplada.

Antes de introducir la propuesta para realizar el diseño del InAc se deben tener
claros dos conceptos básicos. En la explicación de la metodoloǵıa se hablará del va-
lor de acoplamiento del InAc y el posicionamiento de la divergencia en un valor de
acoplamiento concreto. El primer concepto claro que hay que tener es el valor del
acoplamiento, kreal. Este viene fijado por la geometŕıa y por la forma del InAc. Este
acoplo es llamado acoplamiento real o f́ısico, además, entendemos que este acoplo fija
el punto de trabajo. El segundo concepto, es el valor de acoplamiento donde se posicio-
na la divergencia y esta depende del desbalance descrito por (4.4). Cuando se hable
del valor de acoplamiento donde se desea posicionar la divergencia, lo llamaremos
k̃divergencia.

Recordemos que la técnica empleada por Ćuk, entre otros [30, 35, 36], en sus tra-
bajos con el fin de alcanzar el rizado de corriente igual a cero, es variar la longitud del
gap, dicho de otra forma, apoyándose en un parámetro f́ısico del InAc variar el valor
de acoplamiento real (k̃real). Por tanto se cambia el punto de trabajo acercándose o
alejándose de la divergencia. Por el contrario, en este caṕıtulo se propone acercar la
divergencia hacia el valor de acoplamiento f́ısico y no al revés. Para ello se debe aplicar
un desbalance en ∆qr tal que posicione la divergencia en un punto de acoplamiento
donde sus valores de inductancias equivalentes tiendan a infinito.

Con el fin de ver con mayor claridad las zonas propuestas para diseñar un InAc, en
la siguiente Fig. 4.1 se presenta un ejemplo del comportamiento de un InAc con tres

inductancias (m = 3) normalizadas Leqq =
Leqq

Lqq
, considerando el acoplamiento igual

entre los tres bobinados. Para el ejemplo numérico, se han fijado los siguientes valores
L11 = 9µH, L22 = 2L11 y L33 = 4L11. Con respecto a los valores de las tensiones de
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4.2. Metodoloǵıa de diseño de un InAc

las inductancias, se toma vL1on = 5V como valor de referencia y los restantes niveles
de tensión son ajustados para cumplir la igualdad (4.1). Para desbalancear el InAc
se aplica una desviación de ε = 10 % por exceso a los valores de las inductancias L22

y L33. Esto provoca, como se puede apreciar en la Fig. 4.1, una divergencia en torno
a k̃divergencia ≈ 0,95. Además, en la misma figura se ha añadido el comportamiento
ideal (4.5).

0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9 0.95 1
−20

−10

0

10

20

k̃real

L
e
q
q

Leq1 Eq.(4.3)
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Figura 4.1: L11 = 9µH, L22 = 2L11 y L33 = 4L11 se aplica vL1on = 1V y las restantes
valores de tensiones se obtienen a través de (4.1). Se fija una variación del 10 % a L22 y

L33. Los valores de la matriz de acoplamiento se consideran iguales.

Para valores de desviaciones, ε > 10 %, mayores implica que la divergencia se
mueve hacia valores de acoplamientos más bajos. Este desplazamiento se representa
en la Fig. 4.2 y su expresión viene dado por (4.6). El comportamiento de la divergencia
se obtiene igualando el denominador de (4.3) a cero y se considera que se aplica una
misma desviación a todas las inductancias.

Definimos ε, como la desviación respecto al valor ideal de ∆qr, ya que su desviación
puede darse tanto por una descompensación de las inductancias o de los niveles de
tensión, (ver (4.1)).

k̃divergencia =
1

1± ε(m− 1)
(4.6)

Analizando la Fig. 4.2, se puede apreciar que para que la divergencia alcance un
valor de acoplamiento f́ısico de: k̃real ≈ 0,8, se debe de aplicar un error elevado en
torno a ε ≈ 12 %. La experiencia ganada con las diferentes medidas ha demostrado
que la aparición de cáıdas de tensión o variaciones de las inductancias (al no ser
proporcionales a un número entero de vueltas) no producen desviaciones más allá del
5 %. Esto hace que la divergencia se mantenga en valores de acoplamiento (k̃real) altos,
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Figura 4.2: Variación de la desviación de ∆qr respecto a su valor ideal. La divergencia se
mueve hacia acoplamientos más bajos a medida que la desviación aumenta. En esta figura

se muestra el caso para m = 3 inductancias.

favoreciendo que (4.5) sea una buena aproximación en intervalos de acoplamiento
entre k̃real ∈ [0,75− 0,9].

Estos resultados nos llevan a proponer diseños del InAc con un valor de aco-
plamiento de kreal ≈ 0, 8), aprovechando que en esta zona del InAc presenta un
comportamiento más lineal.

4.2.1. Diseño del InAc en la zona lineal.

Se desea realizar un estudio con el fin de establecer unas pautas para obtener un
diseño óptimo de un InAC en el intervalo de comportamiento lineal. Si nos basamos en
el ejemplo ideal representado en la Fig. 4.1, la ecuación (4.5), (comportamiento ideal),
es una buena aproximación al comportamiento real, (4.3), siempre que la divergencia
se encuentra lo suficientemente alejada. Por ello si k̃divergencia ≈ 0,95, como en el
ejemplo, y el valor de acoplamiento f́ısico o real se encuentra dentro del rango (k̃real ∈
[0,75 − 0,9]), tenemos que se puede emplear la expresión (4.5) y el diseño InAc se
simplifica.

El concepto del diseño se basa en escalar los valores de las inductancias a diseñar,
exactamente en un factor, (m−1)k̃real+1, (ver (4.5)). Se pretende reducir previamente
el valor de las inductancias a bobinar, ya que, por el simple hecho de encontrarse
acopladas, el valor posterior de las inductancias equivalentes se incrementará. Con el
factor elegido el valor final se corresponderá con el valor inicial deseado.

Para diseñar de forma correcta el InAc se debe partir de un punto donde la ex-
presión de (4.1) se cumpla. En caso contrario tenemos que la/las divergencias puedan
aparecer cerca del valor de acoplamiento f́ısico (k̃real) del InAc, pudiendo dar valores
de inductancias equivalentes fuera de los criterios de diseño. Esto provocaŕıa compor-
tamientos no lineales, como por ejemplo, el incumplimiento de los rizados de corriente
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4.2. Metodoloǵıa de diseño de un InAc

mı́nimos deseados para un convertidor multisalida.

En el caso donde no se cumpla (4.1), se debe tomar una inductancias de referencia
y, tomando los niveles de tensión entre las inductancias como ideales, se ajusta el valor
de las otras inductancias de forma que cumplan la igualdad (4.1). Esto provoca que,
para lograrlo se deban redefinir los rizados de corriente máximos o la relación entre
las tensiones de salida de las especificaciones del convertidor a diseñar.

La ventaja que presenta este planteamiento es la reducción del número de vueltas
necesarias para lograr una misma inductancia no acoplada. El procedimiento para
diseñar un InAc bajo esta condición es simple y fácil. En la parte experimental se
muestra un ejemplo de diseño aplicando este procedimiento.

4.2.2. Diseño del InAc para un rizado de corriente cero

Uno de los temas más tratados en la literatura técnica, como se ha podido com-
probar en la parte introductoria, es cómo obtener un rizado de corriente igual a cero
dadas sus ventajas en convertidores DC/DC con InAc’s (ver Caṕıtulo 1). Basándo-
nos, en el modelo matemático del caṕıtulo 3, donde se puede alcanzar un rizado de
corriente igual a cero en todas las salidas excepto en una, este apartado propone una
serie de criterios de diseño con el fin de obtener el máximo número de rizados a cero
en las salidas. Como ventaja añadida, de esta forma se reduce la masa y el volumen
del InAc.

Como ya se ha comentado, para obtener el rizado cero se debe actuar sobre el
parámetro ∆qr, que aparece en la expresión (4.3). Como se puede apreciar en (4.4),
∆qr, puede ser desbalanceado tanto por los valores de las inductancias propias como
por los niveles de tensión en los extremos de los bobinados. En el presente estudio
se propone variar el valor de la inductancia propia, (Lqq), en vez de los niveles de
tensión, (vLq), ya que es habitual en un convertidor PWM especificar los niveles de
tensión a su salida más que los rizados de corriente.

Lo que se pretende es alcanzar el rizado cero en todas las salidas excepto en una,
aplicando una misma desviación, (ε), a todas ellas, excepto en aquella inductancia
que actúa como referencia. Con el fin de poder controlar el valor del acoplamiento
donde va a recaer la divergencia se debe partir de un punto balanceado del InAc y
aplicar una misma desviación a todas las inductancias siempre por exceso y no por
defecto, excepto a la inductancia de referencia. De esta manera tenemos que todas las
divergencias aparecerán en un mismo punto. Si no es aśı, la divergencia aparecerá de
forma aleatoria e incluso sobre la inductancia que ha sido tomada como referencia,
obteniendo valores no esperados de rizados de corriente. Por lo tanto, el estudio parte
de la expresión matemática (4.3), y junto a la definición de ∆qr que representa el
desbalance de un InAc, se pretende modificar su valor de forma controlada, tal que la
divergencia recaiga, (kdivergencia), sobre un valor de acoplamiento cerca del valor f́ısico
(kreal).
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Caṕıtulo 4. Diseño de Inductores acoplados

Criterio de diseño

Partiendo de un diseño con m inductancias en un mismo InAc y asignando el
sub́ındice, “1”, a aquella inductancia del InAc que se toma como referencia y “r”para
designar las restantes inductancias a las que se les aplicará una desviación dada, se
puede reescribir (4.4), y simplificarlas con el fin de dejarla en función de la desviación,
ε, como:

∆1r =

√
L11

Lrr(1 + ε)

vLr

vL1

√
L1
Lr

vLr
vL1

=1

=
1√

(1 + ε)
(4.7)

Donde ε representa la desviación de las inductancias propias respecto su valor
ideal.

Recordando que se cumple la siguiente igualdad para el caso ideal, donde
m∑
r=1
r 6=q

∆qr =

(m− 1) y que el parámetro (4.7) es un factor común dentro del sumatorio, tenemos
que si lo substituimos en la expresión (4.3), la ecuación es reescrita como (4.8).

Leq1 =
[(m− 1)k̃real + 1](1− k̃real)

(m− 2)k̃real + 1− k̃real(m− 1)( 1√
1+ε

)
(4.8)

Resaltar que (4.8) solo representa el comportamiento de aquella inductancia propia
que ha sido tomada como referencia. En la Fig. 4.3 se muestra de forma normalizada
su comportamiento, donde la variable es el factor que multiplica la inductancia de
referencia y que controla la desviación, ε. La representación se ha realizado para
diferentes valores de acoplamiento, k̃real.

Una primera conclusión que se extrae con esta Fig. 4.3, es que el valor de acopla-
miento de k̃ = 0,8 posee una pendiente más suave respecto a valores de acoplamiento
más altos en la zona de ε pequeña. Esto implica que con valores de acoplamiento
f́ısico bajos las pequeñas variaciones de ε tendrán menos influencia que a valores de
acoplamiento más alto como por ejemplo k̃ = 0,9, es decir, a medida que el valor de
acoplamiento decrementa la pendiente se hace menos pronunciada haciendo que los
valores de inductancias equivalentes más estables. Por lo tanto, se debe de buscar un
equilibrio entre máximo error permitido y la máxima desviación posible de su induc-
tancia equivalente. El estudio considera que el valor de k̃ = 0,8 es un candidato para
realizar un diseño óptimo de un InAc reafirmando aśı la propuesta ya considerada
anteriormente.

La Fig. 4.3 permite a los diseñadores comprobar que la desviación, “ε”, aplicada
para obtener el rizado cero en las restantes inductancias en ningún momento implica
un factor tal que haga que la inductancia tomada como referencia se encuentre por
debajo de la inductancia cŕıtica. En ese caso, podŕıa pasar a modo discontinuo, modo
de funcionamiento indeseado en una gran número de aplicaciones.
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0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

1

2

3

ε

L
e
q
1

k̃real = 0.7

k̃real = 0.8

k̃real = 0.9

Figura 4.3: Comportamiento de (4.8), donde se representa la inductancia equivalente de
referencia, Leq1 , para el caso concreto de m = 3, para diferentes valores de acoplamientos

f́ısicos o reales y en función de ε.

Por otro lado, para deducir el factor multiplicativo que van a tener las inductancias
equivalentes en función de la desviación, (ε), aplicada, de nuevo utilizaremos ∆qr en
función de la desviación. Par el caso de este parámetro con la inductancia de referencia
(4.7) se cumple que, ∆r1 = ∆−1

1r =
√

1 + ε. Por lo tanto, tomando (4.3) y ∆r1, llegamos
a la conclusión que el comportamiento de las restantes inductancias equivalentes se
ajustan a:

Leqr =

[
(m− 1)k̃real + 1

]
(1− k̃real)

1− k̃real(
√

1 + ε)
(4.9)

En la siguiente Fig. 4.4 se muestra el comportamiento de (4.9) para el caso parti-
cular de m = 3 y se aplican diferentes valores de acoplamiento f́ısico, (k̃real).

Estudiando el comportamiento de la Fig. 4.4, tenemos que los valores de las induc-
tancias equivalentes, Leqr , parten del valor ideal fijado por (4.5). Podemos apreciar
que a mayor valor de acoplamiento f́ısico, k̃real, la pendiente de la desviación se va sua-
vizando. Nuevamente, vemos que si se opta por un acoplamiento en torno a k̃real ≈ 0,8
tenemos que las variaciones de ε son pequeñas manteniendo más estable los valores
de las inductancias equivalentes.

En las representaciones gráficas de las Fig. 4.3 y Fig. 4.4 no se aprecia el com-
portamiento de la divergencia hacia valores de acoplamiento reales más bajos. El
desplazamiento de la divergencia viene expresado por (4.10), donde este se obtiene
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Figura 4.4: Representación de (4.9), donde se muestra la inductancia equivalente
normalizada en función de la desviación ε y el acoplamiento k̃, para el caso concreto de

m = 3 con diferentes valores de k̃ reales.

igualando a cero el denominador de (4.9). En la siguiente Fig. 4.5 se muestra el com-
portamiento de la divergencia, k̃divergencia, en función de la desviación aplicada. Esta
expresión es útil para poder determinar qué valor de ε se debe elegir para poder ob-
tener las inductancias equivalentes óptimas y estimar aśı el rizado de corriente igual
o próximo a cero.

k̃divergence =
1√

1 + ε
(4.10)

Este comportamiento es muy similar al ya comentado en la Fig. 4.2. La diferencia
entre ambas radica en que (4.10) contempla la desviación de ∆qr para el caso en que
ésta solo viene producida por las inductancias propias y manteniendo los niveles de
tensiones de forma ideal. Por lo tanto, las ecuaciones solo son válidas para este caso
concreto de desviación.

Esta idealidad en la tensión hace que la desviación total real pueda ser ligera-
mente superior por la influencia de la propia descompensación de las tensiones en el
circuito real. Por ello, a la hora de realizar el diseño se debe de tener este aspecto en
consideración y se recomienda un margen de al menos un ∼ 3 % entre el valor donde
recae la divergencia, k̃divergencia y el valor de acoplamiento f́ısico, k̃real. Por ejemplo,
si se desea diseñar un InAc con rizado de corriente cero y el valor de acoplamiento
f́ısico es aproximadamente k̃real = 0,8, en base a la Fig. 4.5, la desviación que habŕıa
que aplicar para 0,8 es de ∼ 57 %. Pero se recomienda aplicar un error en torno a
∼ 45 %. Esto implica que la divergencia aparecerá en k̃divergencia ≈ 0,83. Este margen
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Figura 4.5: Acoplo correspondiente a la divergencia y que depende de la desviación ε. La
ecuación representada es (4.10).

en la desviación permitirá amortiguar las posibles desviaciones de las tensiones.

Una vez obtenido las expresiones que permiten estimar qué divergencia,ε, hay que
aplicar a las inductancias para posicionar la divergencia en un valor de acoplamiento
determinado, describiremos los pasos necesarios para obtener un rizado de corriente
igual o próximo a cero, en todas menos en una de las salidas.

1. En primer lugar, se deben conocer las especificaciones del convertidor PWM a
diseñar y entre ellas, se deben de conocer todos los rizados de corriente máximos
que se desean. Esto permite obtener las inductancias propias asociadas. Cono-
ciendo la aplicación podemos elegir la inductancia de referencia, permitiendo a
las restantes minimizar su rizado de corriente.

2. Al igual que en el caso anterior, el diseño debe de iniciarse a partir de un
InAc balanceado, es decir, debe cumplirse la expresión (4.1). Esta condición no
siempre se cumple con las inductancias deseadas por diseño, por lo que se deben
ajustar los valores de las inductancias, en base a una inductancia de referencia
previamente seleccionada.

3. Partiendo de un punto balanceado del InAc y fijando el valor de acoplamiento
f́ısico deseado (k̃real), se debe estimar la desviación, ε, que hay que aplicar para
que la divergencia recaiga sobre un valor de acoplamiento (k̃divergencia) deseado.
Para ello, en base a la Fig. 4.5 se fija el valor de ε que satisfaga los requisitos.

4. Conociendo “ε”, y tomando Fig. 4.3 y Fig. 4.4, se puede estimar el factor que
multiplica a las inductancias propias. Por lo tanto, se puede obtener una esti-
mación de las inductancias equivalentes resultantes de forma ideal y en conse-
cuencia el rizado de corriente correspondiente.
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5. Tras comprobar que los valores de las inductancias equivalentes cumplen con
los niveles esperados y la inductancia referencia no pasa a modo discontinuo
en ningún modo de trabajo, se da paso a bobinar las inductancias, aplicando
la misma desviación, por exceso, a todas las inductancias de un mismo InAc,
excepto aquella que ha sido prefijada como inductancia de referencia.

4.3. Diseño genérico de un InAc

En los apartados 4.2.1 y 4.2.2 se han descrito los pasos a dar para hacer trabajar el
InAc en una de las dos zonas, la lineal y la segunda, donde la divergencia se encuentra
lo suficientemente cerca como para lograr inductancias que tiendan a infinito, que
equivalen a rizados de corriente igual a cero. Ambos procedimientos poseen pautas
comunes a la hora de llevar a cabo el diseño del InAc. En los subapartados anteriores
solo se han descrito como obtener los valores de las inductancias propias a diseñar,
pero no se incluye el diseño integral del InAc. Por ello, en este apartado se van a
explicar los pasos necesarios para diseñar un InAc completamente en función de la
zona donde se desea hacer trabajar el InAc.

Recordemos que para los efectos de segundo orden, tanto en el núcleo como en
los cables, son despreciados ya que entendemos que el diseño se hará de tal forma
que las perdidas, y sus efectos, no influyan en el funcionamiento normal del InAc. La
metodoloǵıa de diseño propuesta se aplica a convertidores PWM en modo continuo.

La propuesta para el diseño de un InAc de forma óptima parte de los diseños
clásicos ya existentes, descritos en la literatura técnica, apoyados además en los co-
nocimientos adquiridos tras el desarrollo de este estudio. El procedimiento propuesto
es el siguiente:

1. Conociendo las especificaciones técnicas del convertidor PWM a diseñar, se
calculan las inductancia propias y cŕıticas en función del rizado de corriente, la
corriente máxima y la corriente mı́nima, aplicando las expresiones clásicas de
diseño en función del convertidor.

2. Conociendo los niveles de tensión de cada una de las salidas y el ciclo de trabajo,
D, se pueden calcular las tensiones aplicadas a cada una de las inductancias,
(vLq) y teniendo en cuenta los valores de las inductancias propias a diseñar,
(dadas en el apartado 1), esto permite comprobar si la igualdad, (4.1), se cum-
ple. Normalmente esta expresión no suele cumplirse. En estos casos, se debe
establecer una inductancia de referencia y ajustar los valores las demás induc-
tancias tal que cumplan con la igualdad. De esta forma partimos de un InAc
balanceado.

3. Conocidas las inductancias del InAc balanceado a diseñar, se debe aplicar una
de las dos técnicas descritas anteriormente, (ver apartados 4.2.1 o 4.2.2), con el
fin de recalcular los valores de las inductancias propias a bobinar en el InAc.
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4. Al igual que en los diseños clásicos, la selección del núcleo se basa en la enerǵıa
almacenada en el inductor, (Li2). Esto hace que el nivel de corriente DC debe
de ser conocido y facilitado en las especificaciones técnicas del InAc a diseñar.
La enerǵıa total será la suma de las enerǵıas que aporta cada una de las induc-
tancias del InAc. La selección del núcleo se realiza a través de técnicas clásicas,
por ejemplo, el área producto (Ap) o técnicas propuestas por el fabricante del
material magnético.

5. Tras seleccionar el núcleo mı́nimo necesario, se debe determinar la disposición
de las inductancias. Para el diseño del InAc se propone un valor de acoplamiento
bajo, esta propuesta ha ido justificándose a lo largo de este capitulo, por lo que
un valor óptimo es k̃real ∼ 0,8.

Empleando un núcleo toroidal de MPP, siendo este uno de los más habituales
en aplicaciones de convertidores PWM. Tenemos que, para este caso y teniendo
un número reducido de inductancias a bobinar, podemos bobinar por sectores,
con el fin de reducir los acoplamientos y alcanzar la inductancia deseada.

Para el caso de un número de inductancias elevado se deben buscar otras geo-
metŕıas, como ejemplo, la propuesta ya en [48], o en [50] o alternativas como las
citadas en [48], o en [50], donde se propone una nueva geometŕıa de InAc que
permite un mismo valor de acoplamiento entre seis diferentes fases. Esto hace
que las aplicaciones del InAc se ampĺıen, por lo que un diseño óptimo del InAc
es necesario.

6. Dependiendo de la frecuencia de funcionamiento y de los niveles máximos de
corriente tanto en DC como AC que deben de soportar los conductores, se debe
de estimar la sección mı́nima necesaria para cada uno de los conductores. Cono-
ciendo el número de vueltas necesarias para obtener el valor de la inductancia
propia, se puede estimar el área mı́nima de la ventana (Aw) que debe tener el
núcleo para albergar todas las inductancias. Esto hace que se tenga un segundo
requisito a la hora de seleccionar el núcleo del InAc, y es el diámetro interno
(ID). La especificación del Aw suele ser más cŕıtica que el propio área producto
(ver apartado 4) como parámetro de selección..

7. Una vez seleccionado el núcleo y bobinadas las inductancias, se debe caracterizar
el InAc. Para ello se recomienda aplicar el método propuesto en el caṕıtulo 2.
Además, se recomienda calcular y comprobar la densidad de flujo (B) total en
un InAc, para comprobar que no se alcance el ĺımite de saturación del núcleo.

4.4. Apartado Experimental

En el apartado experimental se van a implementar las dos metodoloǵıas de diseño
propuestas para un InAc El primer diseño se realizará en la zona lineal y el segundo,
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buscando un rizado de corriente aproximadamente cero. El objetivo del estudio es
no solo comprobar experimentalmente los métodos de diseño descritos, si no además
estimar, comparar y cuantificar el ahorro en masa, volumen y su viabilidad frente al
diseño de inductancias desacopladas.

Con el fin de comprobar las técnicas propuestas se propone realizar un convertidor
PWM con un InAc con tres inductancias, donde todas ellas trabajen en modo continuo
independientemente de las cargas. Además, como ya se ha ido aconsejando a lo largo
del presente estudio, el valor de acoplamiento f́ısico óptimo para diseñar el InAc es
en torno a k̃real = 0,8.

El estudio se subdivide en dos tests denotados como: A y B. En el primer test, A,
se propone un diseño de un InAc en la zona lineal, siguiendo la propuesta del apartado
4.2.1. El objetivo es verificar que el criterio de diseño es óptimo frente a otros diseños
clásicos, y estudiar qué ventajas aporta frente a diseños desacoplados. En el segundo
test B se propone realizar un diseño del InAc con rizados de corriente igual a cero,
en dos de las tres salidas que posee del convertidor PWM. Para ello se seguirán los
pasos que se han descrito en el apartado 4.2.2. Al igual que en el caso anterior, se
busca estudiar los beneficios que aporta este método de diseño y las ventajas frente
a diseños desacoplados.

Para la sección experimental se ha empleado la PCB empleada ya en en el caṕıtu-
lo 3 y en la Fig. 4.6 se muestra su esquema. Donde, recordemos que se encuentra
formada por tres diferentes convertidores tipo Buck, que comparten un mismo InAc,
se opta nuevamente por esta PCB por su gran flexibilidad a la hora de plantear el test
y el set-up. Con el set-up elegido se pueden como ajustar niveles de tensión y/o ci-
clos de trabajo. Esto permite compensar las pérdidas en tensión sufridas por el InAc,
haciéndolo trabajar bajo condiciones. De esta manera, el estudio se podrá centrar
exclusivamente en el comportamiento del InAc.

4.4.1. Test A

El test A consiste en realizar un diseño en la zona lineal del InAc, alejándose de
la divergencia. Para ello se propone un acoplamiento f́ısico de k̃real = 0,8.

Las especificaciones del convertidor PWM propuesto con tres salidas vienen dadas
en la Tabla 4.1. Con un ciclo de trabajo fijado a D = 0,6 y con una frecuencia de
conmutación de f0 = 100 kHz

Salida Voq (V) Iomax (A) Iomin
(A) Viq (V) ∆IL (A)

1 3 2 0.5 5 0.24
2 7.2 1 0.25 12 0.1
3 14.4 0.5 0.1 24 0.05

Tabla 4.1: Especificaciones del convertidor con tres salidas tipo Buck.
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Figura 4.6: Convertidores tipo Buck independientes excepto el InAc que es común a las
tres salidas.

Siguiendo los pasos descritos en el apartado 4.3, se procede al cálculo de las induc-
tancias propias (Lo) mı́nimas requeridas que cumplen el criterio de rizado de corriente.
Para un convertidor PWM con topoloǵıa tipo Buck estas vienen expresadas por (4.11).
Además, en (4.11) se incluye la expresión de la inductancia cŕıtica (Lc), es interesante
conocer su valor ya que permite saber que ĺımite mı́nimo no se debe sobrepasar para
asegurar el modo continuo.

Lo =
Viq(1−D)D

∆ILfo
;

Lc =
(1−D)Voq

2Iomin
fo

(4.11)

En base a (4.11), se muestra en la tabla 4.2 las inductancias propias a diseñar
junto con sus inductancias cŕıticas.

Salida Lo Lc

1 50µH 12µH
2 288µH 57µH
3 1152µH 288µH

Tabla 4.2: Inductancias propias diseñadas para cada salida.

Se puede comprobar que esta se cumple la igualdad (4.1), conociendo las induc-
tancias propias, Lo, más los niveles de tensión entre los bobinados, (Viq − Voq). Por
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L11(µH) L22(µH) L33(µH)

19,23 110,76 443,07

Tabla 4.3: Inductancias escaladas a partir de los valores de inductancias propias
utilizando el factor dado por (4.5).

lo tanto, el InAc parte ya de un estado balanceado. En caso contrario, se deben de
reajustar los niveles de tensión entre los bobinados o los rizado de corriente, ∆IL, con
el fin de cumplir con (4.1). Se aconseja variar, ∆IL, ya que normalmente posee mayor
tolerancia en el diseño y montaje real, en cambio los niveles de tensión suelen estar
fijados por especificaciones técnicas del propio convertidor PWM.

Siguiendo los criterios establecidos en el apartado 4.2.1, a los valores obtenidos
de Lo de la Tabla 4.2 se le aplica el factor dado por ((m − 1)k̃real + 1). Si el valor
de acoplamiento que se desea es de k̃real ≈ 0,8 y m = 3, siendo m el número de
inductancias en un mismo InAc, tenemos que aplicando (4.5), el factor de escalado
que se debe de aplicar es de 2,6. En la tabla 4.3 se dan los valores de las inductancias
a diseñar una vez aplicado este factor de escalado.

Una vez conocido los valores de las inductancias, se debe buscar el núcleo óptimo
para albergar los bobinados. En este caso se propone un núcleo con geometŕıa toroidal.

Conociendo las corrientes y rizados máximos se pueden estimar las secciones de
los conductores mı́nimas necesarias para cada una de las inductancias. Se propone
para la primera salida una sección de φ = 3x0.5 mm, para la segunda salida se opta
por φ = 3x0.35 mm y para la última salida, φ = 2x0.35 mm. El valor de la densidad
de corriente fijado para estimar las secciones es de ρ = 550 A/cm2. Recordemos que
el área producto viene definida como (4.12).

Ap =
2Etotal10000

BmaxρKu

(cm4) (4.12)

Donde Bmax es la densidad de flujo máxima dada por el fabricante, y Ku, es el
factor de utilización de la ventana del elemento magnético, donde un valor t́ıpico es
Ku = 0,4.

El área producto depende de la enerǵıa total aportada por cada una de las induc-
tancias del InAc, por lo tanto, el sumatorio es: Etotal =

∑m
q=1Eq = 170.637µJ. Esto

implica que Ap = 193.91 mm4.
El material del núcleo propuesto es MPP (Molypermalloy Power) de la empresa

Magneticsr. Se decide seleccionar este tipo de material ya que presenta pérdidas
por histéresis y por currientes de Foucault reducidas. Además, soporta niveles de DC
elevados sin saturar (Bsat = 0.75 T).

Según los niveles energéticos calculados, y siguiendo las tablas de selección del
fabricante, (en este caso Magneticsr), el núcleo óptimo, para este nivel de Ap es el
#55128 con un área producto igual a Ap = 243 mm4.
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núcleo perm. masa vol. vueltas vueltas vueltas k̃
µ (g) (cm3) N11 N22 N33

55348 160 20 2.28 12 29 57 0.80

Tabla 4.4: Caracteŕısticas f́ısicas del núcleo seleccionado para el test A.

Al disponer de una geometŕıa toroidal, la disposición de las inductancias a lo largo
del núcleo es por sectores. Esto permite reducir el valor de acoplamiento, ajustándolo
al especificado. En el caṕıtulo 3 ya se aplicó esta técnica dando buenos resultados.
No olvidemos que el valor de acoplamiento se encuentra ligado a la permeabilidad del
núcleo, (µ), por lo que, para una permeabilidad alta necesitaremos una separación
mayor entre las inductancias.

Tras seleccionar las secciones de los cables mı́nimas necesarias para cada una de
las salidas y conociendo el área de la ventana del núcleo toroidal, (ID), se puede
comprobar si la selección es correcta. Resulta entonces que el núcleo seleccionado
previamente, #55128, por Ap es demasiado pequeño, y por consiguiente, se opta por
el núcleo mayor siguiente, que es el #55348−A2. En la siguiente tabla 4.4 se resumen
las especificaciones del núcleo elegido para el InAc.

Una vez construido cada uno de las inductancias en un mismo InAc se debe conocer
si el núcleo satura. Para ello se puede utilizar la expresión B = µH o las curvas que
facilita el fabricante para estimar la densidad de flujo magnético (B) máximo que
puede soportar. No obstante, previamente se debe calcular la intensidad de campo
magnético, (H) de cada una de las inductancias. La intensidad de campo magnético
viene expresada como (4.13). Por lo tanto, para cada una de las inductancias propias se
calcula su intensidad de campo magnético, H. A partir de aqúı se calcula la densidad
de flujo magnético total. B.

H =
∑ NIpkmax

le
(4.13)

Donde N es el número de vueltas, Ipkmax la corriente máxima de pico y le, longitud
del camino magnético, facilitado por el fabricante.

Aplicando las ecuaciones, tenemos que la densidad de flujo total es de (4.14). Apli-
cando las curvas facilitadas por el fabricante (en este caso Magneticsr), no supera
su valor máximo, por lo que le núcleo no saturará.

B = 0.27 T (4.14)

Finalmente, se debe de caracterizar el núcleo con el fin de conocer si los valores de
acoplamiento son los deseados, aśı que aplicando el método descrito en el caṕıtulo 2
obtenemos (4.15).
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kreal =




1 0,846 0,855
0,846 1 0,866
0,855 0,866 1


 (4.15)

Las inductancias propias han sido medidas con el analizador de redes Agilent E5061B
obteniendo (4.16).

L11 = 18.68µH

L22 = 114.34µH

L33 = 453.46µH

(4.16)

Se puede apreciar en la matriz de acoplamiento, (4.15), que sus valores se encuen-
tran en torno al valor deseado, por lo que la propuesta de sectorizar las inductancias
es una sugerencia a tener en cuenta ante InAc con caracteŕısticas parecidas.
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Figura 4.7: Niveles de tensión aplicados a las inductancias del InAc.

En la Fig. 4.7 se representan los niveles de tensión y en la Fig. 4.8 los rizados de
corriente en las inductancias del InAc. En ellos se distinguen dos diferentes intervalos,
A1 y A2, correspondientes al intervalo de subida y al de bajada respectivamente. Las
medidas de las inductancias equivalentes se han obtenido empleando el osciloscopio
Agilent Technologies DSO-X3054A. Recordemos que se trata de una medida indirecta,
donde se requiere del empleo de los cursores para estimar la pendiente de la corriente
y el nivel de tensión aplicado entre sus extremos en un intervalo de tiempo dado, es
decir, Leq = ∆t

∆i
vL.

En la siguiente tabla 4.5 se muestran las medidas obtenidas de forma experimental
de los rizados de corriente. Además, en la tabla 4.6 se muestran los valores obtenidos
aplicando los modelos matemáticos presentados en el caṕıtulo 3.
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Figura 4.8: Medidas y estimaciones empleando el modelo matemático descrito en (4.2),
de los rizados de corriente de cada una de las salidas del InAc del circuito Fig. 4.6. Donde

A1 es la pendiente de subida y A2 el de bajada.

Inductancias medidas

A1 A2

Leq1 (µH) 52,1± 4,7 53,1± 4,9
Leq2 (µH) 274,3± 15, 0 279,0± 15,2
Leq3 (µH) 1200± 90 1100± 41

Tabla 4.5

Se ha estimado tomando como valor escalar el valor medio de la matriz de aco-
plamiento (4.15) (k̃real = 0,854) para utilizarlo en (4.5).

Como se puede observar en la tabla 4.6 los valores obtenidos de las inductancias
equivalentes empleando los modelos matemáticos se encuentran casi todos dentro de la
propias tolerancias de las inductancias medidas. Realizando una comparativa entre los
valores bobinados del InAc, (4.16), y los valores obtenidos de forma experimental, se
ve claramente que los valores inductivos equivalentes han crecido, aproximadamente,
un factor de 2,6. Esto demuestra que el InAc se encuentra en la zona lineal y en
consecuencia, el rizado se ha reducido en el mismo factor.

Esto nos permite obtener unos niveles de inductancias mayores con valores de
inductancias propias diseñadas más reducidas y por lo tanto, repercutiendo en el
número de vueltas necesarios, que es menor. En la Fig. 4.8, además de las medidas,
se han superpuesto los rizados obtenidos a través de los modelos matemáticos, con el
fin de comparar y validar la metodoloǵıa de diseño.
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Modelo matemático

Eq. (4.2) Eq. (4.3) Eq. (4.5)
A1 = A2 A1 = A2 A1 = A2

Leq1 (µH) 55,52 60,75 48,60
Leq2 (µH) 280,0 278,5 297,3
Leq3 (µH) 1250 1160 1200

Tabla 4.6

Comparativa con inductancias individuales.

En este apartado se pretende realizar una comparativa de un diseño convencional
con inductancias individuales o desacopladas y una InAc. El objetivo es comparar la
masa y volumen de ambos diseños.

Para ello se deben de diseñar las tres inductancias aplicando los métodos clásicos,
para un convertidor tipo Buck.

El procedimiento de selección del núcleo es el mismo que el de puntos anteriores.
Se ha optado por el cálculo de la enerǵıa almacenada (Li2) y en base a las curvas faci-
litadas por el fabricante se selecciona el núcleo óptimo. Para una mejor comparativa
los núcleos de las inductancias individuales serán seleccionados con la misma geo-
metŕıa, toroidal, y del mismo fabricante, Magneticsr. Las especificaciones técnicas
son las mismas que en el caso anterior, (ver tabla 4.1).

La sección de los conductores se toman con el mismo criterio que los ya calculados,
por lo que las secciones de los conductores coincidirán respecto al apartado anterior,
ya que las corrientes máximas son iguales para ambos diseños.

La masa y volumen del InAc que ya se ha fabricado son, 22.8 g (medida con el
peso MKS Euro Products con una precisión de ±0.2 g) y 5.4 cm3, respectivamente.

Recordemos que los valores de las inductancias a diseñar vienen dadas en la ta-
bla 4.2 y respecto a estos valores se buscarán los núcleos óptimos. En este caso concreto
los niveles energéticos son similares, E ≈ 0.3 mJ, por lo que el núcleo recomendado
por el fabricante empleando sus gráficas es el #55118 de Magneticsr con una per-
meabilidad de µ = 160. Estimando su densidad de flujo máxima se comprueba que
no satura, y su valor máximo, en el peor de los casos, es Bmax = 0.3 T.

Tomando las mismas secciones calculadas en el apartado anterior para cada una de
las diferentes salidas, tenemos que la estimación en masa y volumen es (ver tabla 4.7).

Esto implica que la masa total de las tres inductancias desacopladas es de Mtotal =
24.41 g y el volumen total asciende a Vtotal = 6.22 cm3.

Si estos valores son comparados con los valores obtenidos para el InAc, tenemos
que son muy parecidos. Los valores de masa y volumen del InAc son ligeramente
inferiores que los de las inductancias individuales. Esto es debido a que los niveles
energéticos son muy parecidos y tener que optar por un valor de núcleo mayor para
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Inductancia masa vol.
(g) (cm3)

L11 7.7 2.14
L22 7.8 1.98
L33 8.9 2.09

Tabla 4.7: Caracteŕısticas f́ısicas de los tres inductancias independientes.

albergar los bobinados por sectores compensa la reducción de las inductancias en el
factor correspondiente. Esto es debido a que se ha elegido un diseño lineal.

No obstante, como ya se ha explicado en la parte introductoria, (caṕıtulo 1), el
InAc aporta otros beneficios, como son la reducción del ruido EM o mejora de la
dinámica del convertidor, mejora de la estabilidad del lazo de control etc..

4.4.2. Test B

En el siguiente test B se aborda el diseño de un InAc buscando el rizado de
corriente cero en todas menos en una de las salidas. Para ello, se busca posicionar
el punto de trabajo del InAc en aquella zona donde la divergencia empieza a ser
notable. Recordemos que los pasos para realizar el diseño de rizado cero se encuentran
explicados en el apartado 4.2.2.

Para este test se va ha emplear la misma PCB que en el test anterior, A, se muestra
en la Fig. 4.6.

De igual forma que en el test A, se ha elegido la configuración de tres bobinados,
por su sencillez a la hora de realizar el montaje. Para este caso se proponen tres
salidas con diferentes niveles de tensión entre si. En la siguiente tabla 4.8 se muestran
las especificaciones del diseño para cada uno de las salidas. La frecuencia de trabajo
se ha fijado a 100 kHz con un ciclo de trabajo de D = 0,4. El valor del acoplamiento
deseado es de k̃real = 0,8.

Salida Vout (V) Iomax (A) Iomin
(A) Vs (V) ∆IL

1 3.3 1.0 0.5 8.25 0.30
2 5 0.5 0.2 12.5 0.02
3 12 0.5 0.2 30.0 0.05

Tabla 4.8: Especificaciones para los tres buck para probar el diseño de un InAc con
rizado cero.

Los rizados de corriente son especificados en la sexta columna de la tabla 4.8, y se
muestran valores máximos. Todo valor por debajo de estos se considerarán válidos y
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en consecuencia, para este caso particular, se ha decidido que se desea un rizado cero
en las salidas 2 y 3 del convertidor

En base a los criterios de diseño ya explicados en el apartado 4.2.2, el primer
paso es calcular los valores de las inductancias propias a diseñar, (Lo), y sus valores
cŕıticos, (Lc). Al tratarse de un convertidor tipo Buck, las expresiones son las mismas
que en el caso anterior, por lo tanto, aplicando (4.11) se pueden calcular sus valores
correspondientes. En la tabla 4.9 se muestran los resultados de las inductancias a
diseñar en función del rizado máximo deseado.

salida Lc(µH) Lo(µH)

1 19,8 66,0
2 75,0 1500
3 180,0 1400

Tabla 4.9: Valores diseñados para la inductancia nominal y cŕıtica para los tres
convertidores buck.

Conociendo los valores de las inductancias a diseñar, fijadas por la columna Lo

de la tabla 4.9, y los valores de las tensiones entre los extremos de las inductancias,
(siendo estas dadas por la diferencia entre: vLq = Vs − Vout) se puede comprobar que
la igualdad (4.1) no se cumple para este caso, lo que implica que estos valores del
InAc se encuentra desbalanceados.

Siguiendo los criterios establecidos se debe seleccionar una inductancia como re-
ferencia, en este caso se ha fijado la inductancia de la primera salida, L11 y se desea
un rizado cero en las salidas 2, (L22) y 3, (L33).

La selección de la inductancia se han basado en las especificaciones del convertidor
o de la aplicación. Una de posible razón puede ser, por ejemplo, que en un convertidor
aislado galvánicamente y con control de corriente de pico, se necesita un rizado en
alguna de las salidas, por lo que la corriente de pico se puede obtener con el rizado de
la salida 1. Pero otros criterios también pueden ser válidos y cualquier otra elección
de distribución de rizados también vale.

Con el fin de que la igualdad (4.1) se cumpla, se toma L11 como inductancia
de referencia, y con los niveles de tensión entre los bornes de las inductancias, se
pueden calcular las inductancias que hacen que el InAc se encuentre balanceado. En la
siguiente tabla 4.10 se muestran los valores de las inductancias propias calculadas. Con
estos valores de inductancias, los rizados de corriente asociados serán de ∆i2L = 0.2 A
y ∆i3L = 0.1 A para la segunda y tercera salida, respectivamente, estos valores son
para el caso de inductancias desacopladas. Analizando los valores podemos ver que
estos valores de rizado son mayores a los exigidos en las especificaciones técnicas.

Dado el acoplamiento que se ha elegido (k̃real = 0,8) y con la Fig. 4.5, se puede
deducir que la desviación máxima que corresponde para esta k̃real es de ε = 56 %.
Téngase en consideración que los valores de las tensiones se han tomado de forma
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L11(µH) L22(µH) L33(µH)

66 151,5 872,7

Tabla 4.10: Inductancias propias del InAc balanceado que cumplen (4.1). Pero los
rizados obtenidos entonces no cumplirán las especificaciones.

L11(µH) L22(µH) L33(µH)

66 219,7 1265

Tabla 4.11: Inductancias propias desbalanceadas para alcanzar las inductancias
equivalentes deseadas.

ideal, lo que provoca que la desviación real sea mayor. Ante una desviación mayor,
tenemos que el acoplamiento f́ısico o real se encuentra una vez ha pasado la diver-
gencia. (ver Fig. 4.1). Por lo que puede dar como resultado inductancias equivalentes
más pequeñas que las propias diseñadas, rizados invertidos y/o descompensar todos
los rizado.

Por ello, como ya se ha comentado, se aconseja aplicar una desviación (ε) menor,
por ejemplo, ε = 45 %. En este caso la divergencia se posiciona en un valor de acopla-
miento de k̃divergencia = 0,83. Esto asegura un correcto funcionamiento ante posibles
tolerancias debidas, por ejemplo, a cáıdas de tensiones, que puedan desbalancear aún
más el InAc.

En la siguiente tabla 4.11 se muestran los valores de las inductancias a diseñar
aplicando la desviación del ε = 45 % a las inductancias L22 y L33. Partiendo del valor
de ε = 0,45 y utilizando los gráficos 4.4 y 4.3, se puede estimar el factor multiplicativo
que van a tener. Por lo tanto, la inductancia equivalente de referencia se estima que
será 1.2 veces mayor que la inductancia propia a diseñar, y las dos restantes induc-
tancias poseen un factor de, aproximadamente, 14. Esto es debido a la proximidad de
la divergencia e implica que, las inductancias equivalentes esperadas, de forma ideal,
son (4.17).

Leq1 = 81.1µH

Leq2 = 3.1 mH

Leq3 = 17.9 mH

(4.17)

Como se puede observar, los valores esperados se encuentran por encima de los
valores mı́nimos necesarios para cumplir con los niveles de rizados máximos deseados,
por lo que esta propuesta de diseño puede ser válida.

Una vez fijado el valor de desviación, “ε”, y por lo tanto los valores de las induc-
tancias propias a diseñar, el siguiente paso es seleccionar el núcleo óptimo. Al igual
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núcleo perm. masa vol. vueltas vueltas vueltas
µ (g) (cm3) N11 N22 N33 k

55310 125 16 3.7 27 48 115 0.80

Tabla 4.12: Caracteŕısticas f́ısicas del InAc diseñado para rizado cero.

que en el caso anterior, se ha utilizado un núcleo con topoloǵıa toroidal de material
MPP de la empresa Magneticsr.

Recordemos que el primer paso es estimar el nivel energético (Li2) para aplicar
el método de diseño por Ap y aśı seleccionar un posible núcleo. Calculando la suma
total de cada enerǵıa almacenada en las inductancias a diseñar tenemos que su valor
es de Et = 0.55 mJ. Para ese nivel de enerǵıa el fabricante aconseja el núcleo #55117,
con un diámetro interno (ID) de d = 9.52 mm.

Posteriormente se debe calcular la sección mı́nima necesaria para cada uno de
las salidas. Por lo tanto, eligiendo una densidad de corriente de ρ = 550 A/cm2, se
deduce que se necesita una sección mı́nima de φ = 0.5 mm para la primera salida
y para las dos restantes salidas φ = 0.35 mm. El valor de acoplamiento deseado es
de k̃real = 0,8, por lo que se aplica la misma técnica de bobinado que en el test A,
bobinar por sectores.

Esta forma de disponer las inductancias propias hace que el área de ventana no se
pueda aprovechar al 100 %, y en consecuencia el ID del núcleo se vuelve más cŕıtico.
Por lo tanto, para albergar todos las inductancias en el mismo núcleo se debe optar
por un núcleo con un ID mayor, con un área de al menos de Aw = 28 mm2. El núcleo
preseleccionado por Ap no lo cumple, esto implica que se deba aumentar el núcleo,
optando por el núcleo #55310 con un ID de 33 mm.

En la siguiente tabla 4.12 se resumen las caracteŕısticas f́ısicas del núcleo seleccio-
nado.

Con el fin de comprobar que el núcleo no satura se debe calcular la densidad de
flujo magnético, B, total del InAc, donde en ningún momento debe supera su valor
máximo de Bsat = 0.75 T, especificado por el fabricante.

Para ello se debe calcular previamente la intensidad de campo magnético H Re-
cordemos que su cálculo viene dado por (4.13), aplicándola, tenemos que H toma el
valor de H = 19.6 A/cm

En base a las curvas del fabricante B−H del material, tenemos que la densidad
del flujo magnético se estima en Btotal = 0.29 T. Este valor es claramente inferior al
flujo máximo de saturación.

Tras la selección del núcleo, se debe bobinar y caracterizar el InAc. En la siguiente
Fig. 4.9 se muestra el InAc montado para el presente test B.

Además, se miden los parámetros f́ısicos de masa y volumen del InAc, donde
el peso es 23.6 g (medida con el peso MKS Euro Products con una precisión de
±0.2 g) y el volumen es 7.1 cm3. Estos valores posteriormente serán comparados con
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las inductancias desacopladas.

Figura 4.9: Imagen del InAc montado para especificaciones de rizado cero.

Tras caracterizar el elemento magnético aplicando la metodoloǵıa propuesta en
el caṕıtulo 2, la matriz resultante se muestra en (4.19). Además, los valores de las
inductancias propias del InAc han sido medidas, siendo sus valores los mostrados en
(4.18).

L11 = 67,6µH

L22 = 223,5µH

L33 = 1253mH

(4.18)

Se comprueba aśı que los valores medidos se ajustan a los valores deseados por
diseño, (ver tabla 4.11), donde el error más desfavorable se encuentra en torno al
∼ 3 %, entre las inductancias medidas y deseadas.

kreal =




1 0,79 0,8
0,79 1 0,8
0,8 0,8 1


 (4.19)

La matriz muestra nuevamente que la técnica de bobinar las inductancias por
sectores da como resultado unos valores de acoplamiento en torno a k̃real ≈ 0,8.

En la Fig. 4.10 se muestra el convertidor montado para realizar el test B con el
InAc montado. Y los resultados experimentales se muestran en la siguiente Fig. 4.11,
donde los rizados de corriente son medidos con el osciloscopio Agilent Technologies
DSO-X3054A. Además, en la misma figura se han superpuesto a la medida los ri-
zados obtenidos con los modelos matemáticos del caṕıtulo anterior. Como se puede
comprobar, los valores teóricos se ajustan al comportamiento real.
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Figura 4.10: Prototipo del convertidor con el InAc diseñado para rizado cero.

En la tabla 4.13 se resumen los valores de las inductancias equivalentes medidas
con la ayuda de los cursores del osciloscopio. Comparando los valores, (4.17), de
las inductancias equivalentes ideales con los medidos tenemos que poseen una cierta
relación. El error que se muestra entre el ideal y el medido es debido a que el punto
de trabajo del InAc es justo donde la pendiente de la divergencia es máxima, esto
hace que pequeñas variaciones de la desviación, ε, implique variaciones grandes en
los valores de las inductancias equivalentes. No obstante, podemos confirmar que los
rizados de L22 y L33 de las salidas 2 y 3 tienden a cero, como se esperaba.

Tabla 4.13: Inductancias equivalentes medidas.

A1 A4

Leq1 (µH) 74,0± 2,5 73,8± 2,5
Leq2 (µH) 2533,4± 122,2 2658,0± 122,2
Leq3 (µH) 10249± 538 13590± 538

Con el fin de ajustarse al comportamiento real se utiliza (4.2) con los valores
obtenidos de las medidas y de las caracterizaciones (niveles de tensión, valores de
acoplamiento e inductancias). Todo ello hace que el modelo matemático contemple
todas las posibles desviaciones respecto a los valores teóricos. Estos resultados son
resumidos en la tabla 4.14 aplicando las expresiones (4.2) y (4.3).

Comparando los valores medidos respecto a los valores teóricos tenemos que estos
se asemejan. Esto valida, además, del modelo matemático, que el punto de trabajo
donde se sitúa el InAc está cerca de la divergencia.

Además, los rizados máximos cumplen con las exigencias del diseño y el factor de
las inductancias equivalentes es, aproximadamente, 1, 1 veces para la inductancia de
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Figura 4.11: Formas de onda de corriente medidas y calculadas (linea punteada
calculada con (4.2)) correspondientes al circuito de la Fig. 4.6. Se observa como el rizado

de corriente es casi cero para L22 y L33, mientras que el rizado de L11 ha disminuido
levemente debido a que la inductancia equivalente ha aumentado 1,1 veces.

referencia para L11, y de 11 veces para la L22 y L33.

Tabla 4.14: Inductancias equivalentes obtenidas con el modelo matemático.

Eq. (4.2) Eq. (4.3)
A1 = A4 A1 = A4

Leq1 (µH) 76,0 74,5
Leq2 (µH) 2974 3060
Leq3 (µH) 13250 9890

Comparativa con inductancias individuales

En este apartado se propone realizar una estimación de la masa y el volumen de un
diseño con inductancias individuales para comparar estos parámetros con los valores
obtenidos en el InAc. Los valores a diseñar de forma individual son los obtenidos de
forma experimental, es decir, los valores a diseñar son los mostrados en la tabla 4.13.
Se proponen estos valores para realizar una comparativa justa entre los rizados y
demostrar si existe, o no, un ahorro significativo en masa y volumen. Recordemos
que minimizar en masa y volumen sin duda es de gran importancia, por ejemplo, en
aplicaciones espaciales.

Como los niveles de corriente no vaŕıan tenemos que la sección de los conducto-
res son los mismos para las inductancias desacopladas respecto a los ya calculados
anteriormente.
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Por lo tanto, con los valores de la tabla 4.13) se realiza un diseño clásico.

El método propuesto para diseñar las inductancias se basa en el nivel energético
(Li2), para posteriormente apoyándose con las curvas del fabricante Magneticsr)
seleccionar el núcleo óptimo.

Calculando la enerǵıa de cada una de las inductancias tenemos para L11 E1 =
0.125 mJ. Según las especificaciones del fabricante, el núcleo mı́nimo necesario es el
#55127. Conociendo el AL facilitado por las especificaciones del núcleo selecciona-
do, se pueden calcular el número de vueltas requeridas y aśı calcular la longitud del
cable. Como su sección ya se obtuvo para el InAc se puede estimar la masa, sien-
do esta, (incluyendo el núcleo), para L11 igual a 2.8 g. El volumen estimado es de
aproximadamente 0.73 cm3.

Siguiendo la misma procedimiento para las dos restantes inductancias, tenemos
que la enerǵıa total para la inductancia L22 es E2 = 0.664 mJ, lo que lleva al núcleo
#55117. Con una estimación de masa de 9.7 g y un volumen de 2.34 cm3. Finalmente,
se calcula la enerǵıa almacenada en el inductor L33 que es igual a E3 = 3.4 mJ. Esto
implica que la elección del núcleo de Magneticsr en este caso es el #55310. La masa
total, núcleo más conductor, será de 24.9 g y con un volumen estimado de 5.6 cm3.

El sumatorio total en masa y volumen de las tres inductancias desacopladas es de
37.5 g y de 8.7 cm3.

Nótese que las inductancias desacopladas de L22 y L33 poseen valores elevados,
lo que implica niveles energéticos altos y en consecuencia, núcleos grandes para so-
portar dicha enerǵıa. Por ello, trabajar cerca de la divergencia da ciertas ventajas.
Comparando estos resultados con los obtenidos de forma experimental para el InAc,
se comprueba que existe una reducción del 59 % en masa y del 22,5 % en volumen.
Sin duda este metodoloǵıa de diseño aporta un importante ahorro tanto en masa
como volumen.

4.5. Conclusiones

Dentro del comportamiento de un InAc existen dos zonas de trabajo donde éste
puede presentar ventajas frente a las inductancias no acopladas. Una zona con un
comportamiento lineal y otra con un comportamiento altamente no lineal, debido a
la existencia de una divergencia cercana. En este caṕıtulo se presenta un método de
diseño diferente para cada una de estas dos zonas. Además, el valor añadido que posee
la zona no lineal, es que a su salida se obtienen rizados próximos a cero, en todas
excepto en una de las salidas.

Como se ha podido demostrar, el hecho de realizar un diseño lejos de la diver-
gencia (zona lineal) presenta una reducción en masa y volumen poco significativa
respecto a las inductancias individuales. Por otro lado, el hecho de buscar un acopla-
miento bajo (k̃real ∼ 0,8) permite trabajar con el InAc en condiciones más previsibles
que si se opta por acoplamientos altos (k̃real ∼ 0,95), ya que la divergencia puede
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provocar comportamientos no esperados. Además, aunque no exista un ahorro no-
table, debemos resaltar los beneficios que aporta el InAc como reducción del ruido
electomagnético o la mejora en la dinámica del convertidor.

En la segunda propuesta, se desea diseñar el InAc aproximándose, lo máximo
posible, a la divergencia. Esto provoca que las inductancias equivalentes tiendan a
infinito y en consecuencia presenten un rizado de corriente cercano a cero.

Como se ha podido comprobar aplicando esta metodoloǵıa, śı existe un ahorro
en masa y volumen importante en comparación a las inductancias desacopladas. En
el caso experimental propuesto, el ahorro obtenido ha sido del 59 % en masa y del
22,5 % en volumen, valores que son relevantes y significativos, por ejemplo, para
proyectos aeroespaciales.

Recordemos que buscar el rizado cero puede ser cŕıtico debido a la alta no linea-
lidad del comportamiento y la dificultad de conseguir el acoplo deseado del InAc.
Además, tenemos que tener en cuenta las altas tolerancias de los elementos magnéti-
cos, tanto de los materiales del núcleo, como de los bobinados, pero también de las
tensiones aplicadas. Esto lleva a que sea dif́ıcil diseñar el InAc en el punto exacto de
la divergencia y hacer coincidir la divergencia de todos las inductancias en el mismo
acoplamiento. Por ello, se ha propuesto desplazar la divergencia, siempre por la iz-
quierda, pero sin aspirar a sobrepasar valor exacto del acoplamiento real, para ello se
propone un margen del ∼ 3 % con el fin de que se compensen las posibles desviacio-
nes debidas a los niveles de tensión, y en ningún caso la divergencia se encuentre por
debajo de k̃real.

Se propone a la hora de realizar el diseño del InAc, utilizar valores de k̃real bajos,
k̃real u 0,8. Esto hace que el comportamiento de la divergencia sea más “suave” (ver
Fig. 4.4), permitiendo variaciones de ε sin que esto repercuta en cambios notables de
las inductancias equivalentes como si sucede con valores de acoplamientos altos.

Con el fin de poder realizar el diseño de un InAc con rizado cero se han facilitado
expresiones matemáticas, junto a sus correspondientes gráficas, lo que permite opti-
mizar el diseño de forma más simple. Finalmente se ha podido verificar que el InAc
sigue este comportamiento experimentalmente, haciendo de ellas un herramienta útil
para los diseñadores.

4.6. Publicaciones

Los resultados de este caṕıtulo han sido aceptados para su publicación en la re-
vista IEEE Transactions on Industrial Electronics:

D. Gilabert, E. Sanchis-Kilders, P.J. Mart́ınez, E. Maset, A. Ferreres, V. Esteve;
‘Design of Zero-Ripple-Current Coupled Inductors with PWM signals in
Continuous Conduction Mode”, IEEE Transactions on Industrial Electronics,
doi: 10.1109/TIE.2019.2962399, ISSN 0278-0046.
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Caṕıtulo 5

Conclusiones y futuras ĺıneas de
Estudio

5.1. Conclusiones generales

El presente estudio parte de la motivación por ampliar los conocimientos sobre el
inductor acoplado (InAc), elemento pasivo que se utiliza, entre otros, en las fuentes
de alimentación conmutadas con múltiples salidas donde se bobinan las inductancias
de cada una de las salidas sobre un mismo núcleo magnético. Esto hace que las induc-
tancias se acoplen entre y transformándose en una inductancia equivalente. Además,
en ocasiones sus comportamientos, expuesto a través de sus rizados de corrientes, son
extraños. Uno de los mayores problemas para explicar estos comportamientos es la
ausencia de modelos circuitales o matemáticos de generales. Los modelos existentes,
como ya hemos explicado, aportan una solución particular en función de cada caso,
siendo muy dif́ıcil extrapolarla a otros casos. Algunos modelos tienen una alta com-
plejidad lo que no los hace prácticos, como por ejemplo, el modelo circuital Cantilever
para múltiples inductancias.

En el caṕıtulo introductorio de la tesis se han indicado los dos principales obje-
tivos que se persiguen, recordemos que son: optimizar el método de caracterización
y proponer una técnica de diseño para un InAc. Además, a lo largo de esta tesis se
han buscado respuestas a diferentes preguntas como por ejemplo: ¿Por qué los rizados
cambian de forma brusca? ¿Qué significa un rizado negativo? o ¿A qué es debido el
rizado cero? Preguntas que a lo largo del presente estudio se han ido respondiendo y
sintetizaremos en el presente caṕıtulo de conclusiones.

La tesis se inicia con la búsqueda de como medir de forma correcta un inductor
acoplado con muchos bobinados. Por ello, en la primera parte de la tesis se plantean
la viabilidad y las limitaciones para las diferentes metodoloǵıas de caracterización
encontradas en la literatura técnica y cómo estas no permiten obtener una matriz
semidefinida positiva (SPD) de forma directa, condición indispensable para asegurar
una correcta caracterización. Se ha visto que los métodos encontrados fallan para
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aquellos casos donde el InAc presenta acoplamientos altos y relación de vueltas entre
diferentes inductancias grande. Por ello se ha propuesto un método de caracterización
nuevo basado en resonancias (RE).

Este método RE consiste en un análisis por pares de inductancias, cargando una
de ellas con un condensador, para medir la impedancia desde una de ellas, denotada
como primario. La impedancia medida en ese de esta manera presenta dos resonancias.
Desarrollando las expresiones matemáticas del InAc se llega a la conclusión de que el
valor de acoplamiento, de forma ideal, entre dos inductancias dadas toma el siguiente
valor:

kij =

√
1− ω2

p

ω2
z

(5.1)

Se resalta esta expresión (5.1) (que se corresponde con (2.32)) ya que define muy
bien la metodoloǵıa RE, donde, el valor de acoplamiento es fijado por la relación
entre ambas resonancias. Empleando un analizador de impedancias se puede realizar
la medida de forma sencilla. Una vez obtenida la matriz de acoplamientos es sencillo
obtener la matriz de inductancias deseada.

Tras normalizar las expresiones del método RE se ha podido establecer su rango de
utilización y sus limitaciones. Una limitación importante son las resistencias en serie
de cada una de las inductancias. Se ha podido observar, gráficamente, que las pérdidas
por efectos de segundo orden, representadas por una resistencia mutua, afectan en
menor medida en comparación a las resistencias en serie, por lo que sus efectos han
sido despreciados con el fin de simplificar el estudio.

Como se ha concluido en el estudio, un valor resistivo alto provoca dos efectos
sobre la metodoloǵıa de caracterización RE que se deben tener en cuenta:

1. Degradación del factor de calidad (Q) de la resonancia, tal que su pico se va
achatando de forma progresiva, dificultando la lectura de la frecuencia de reso-
nancia.

2. Desplazamiento de la frecuencia natural del cero hacia la frecuencia del polo,
provocando también un error en la medida, lo que implica medidas de acoplo
menores respecto al valor real.

Ambos efectos se han estudiado de forma gráfica debido a tener expresiones ma-
temáticas que no permiten soluciones anaĺıticas, obteniendo los valores máximos re-
sistivos se pueden tolerar sin que afecte a las medidas. Se ha determinado que el
desplazamiento de las frecuencias de resonancia debido a los valores resistivos. Fi-
nalmente se proporciona un gráfico resumen donde relaciona los valores máximos
resistivos en función del acoplamiento para una variación de la resonancia máxima
del 1 %. Esta gráfica ayuda al diseñador a establecer los valores máximos resistivos
que deben tener los conductores para tener un error igual o inferior al 1 % y no
afectar aśı a la medidas para el método RE.
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Se ha podido verificar tanto de forma teórica como experimental que la metodo-
loǵıa está fuertemente ligada al condensador que se selecciona para aplicar el método
RE. Esto es debido a que la capacidad reflejada total hacia la inductancia que actúa
como primario ve la suma de todas las capacidades tanto parásitas como el elemento
capacitivo añadido. Por lo tanto, con un valor capacitivo del mismo orden de mag-
nitud que la capacidad total parásita aparece un error importante en la medida. Por
otro lado, un valor capacitivo excesivamente elevado también provoca una degrada-
ción del factor de calidad de las resonancias. Por lo tanto, se establece un rango de
valores aptos para que el error sea mı́nimo. Este rango se muestra en la ecuación (5.2).

Ctotal parasita � Cr < min

(
4ξ2

1n
2L11

R2
11

, 4ξ2
2

L22

R2
22

)
(5.2)

El ĺımite inferior de (5.2) (que se corresponde con (2.47)) viene fijado por dos
valores, donde se debe tomar siempre el más restrictivo. Para el caso que el valor del
condensador no se encuentre dentro de este rango, el error asociado a la lectura de la
frecuencia puede invalidar la medida.

Con el fin de verificar y validar los resultados del método RE se ha comparado
con la metodoloǵıa DiC (serie-oposición), método ámpliamente utilizado por los di-
señadores. En base a los resultados obtenidos se ha podido establecer el rango de uso
del método RE. Además, el análisis recomienda que fuera de sus ĺımites se aplique el
método DiC. En la siguiente Fig. 5.1 (que se corresponde con Fig. 2.23) se muestran
los limites de los dos métodos y bajo qué condiciones deben de aplicados, en función
a la relación entre las inductancias y el valor de acoplamiento entre ellas.
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Figura 5.1: Aplicabilidad del método RE y DiC dependiendo de la relación de vueltas n
y el coeficiente de acoplamiento k.

Se puede concluir que el método RE es recomendable cuando los acoplamientos
entre las inductancias sean altos (k ' 0, 9) o cuando la relación de vueltas entre las
inductancias es inferior a 1/n < 0,2.

127
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Con este estudio, publicado en el IEEE Transactions on Power Electronics, se
aporta una herramienta para caracterizar elementos magnéticos complejos, y se ha
demostrado que complementa al resto de metodoloǵıas encontradas en la literatura
técnica, ya que estas fallan bajo estas condiciones. Con esta primera parte del análisis
se cumple con uno de los principales objetivos de la tesis que era obtener un método
de caracterización óptimo, cuyo resultado fuera una matriz SPD de forma directa,
garantizando aśı que la medida es correcta.

El segundo objetivo que se persigue en la presente tesis es obtener una metodoloǵıa
de diseño para los inductores acoplados, pero el punto de partida previo es entender
de forma correcta el InAc, y sobre todo de qué factores depende y si estos pueden ser
fácilmente controlables o no.

Tras el análisis matemático del InAc, resaltamos la expresión obtenida del valor
de las inductancias equivalentes, que es:

Leq =
(
N−1

d · L−1 ·N
)−1

(5.3)

Esta expresión es válida para cualquier InAc independientemente del convertidor.
Pero, la expresión (5.3) (que se corresponde con (3.17) ) no permite ver de forma fácil
el comportamiento de las inductancias equivalentes. Con el fin de simplificar (5.3), se
considera que todas las inductancias presentan un valor de acoplamiento igual, lo que
puede ser asumible en muchos diseños. Bajo estas condiciones el sistema matricial se
simplifica, y de forma normalizada, se puede expresar como:

Leqq =
[(m− 1)k + 1] (1− k)

[(m− 2)k + 1]− k
m∑
r=1
r 6=q

∆qr

(5.4)

Donde ∆qr se expresa como:

∆qr =

√
Lqq

Lrr

vLr

vLq

=

√
Lqq

Lrr

Nsr

Nsq

λr (br −Dr)

λq (bq −Dq)
1 ≤ q, r ≤ m (5.5)

Estas expresiones (que se corresponden con (3.18) y (3.19)) son resaltadas ya
que describen el comportamiento real de un InAc, y además, son la base para poder
proponer un método de diseño optimizado.

El análisis del InAc desarrollado en el caṕıtulo 3 se plantea desde dos perspectivas
diferentes. Desde un comportamiento balanceado y otro desbalanceado.

Un InAc balanceado cumple que ∆qr = 1 y los valores de las inductancias equi-
valentes tienden a ser m veces más grandes, cuando el acoplamiento tiende a uno,
(kij → 1), siendo m el número de inductancias.

Pero si se analiza para el caso debalanceado, es decir ∆qr 6= 1, se demuestra la
existencia de una divergencia. Tenemos que resaltar el significado del valor de acopla-
miento f́ısico y el valor del acoplamiento donde aparece la divergencia, ya que pueden
llevar a confusión. Se define como acoplamiento f́ısico el valor de acoplamiento real,
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k̃real, que existe entre las inductancias, donde su valor viene fijado por la separación
existente entre los arrollamientos y la propia geometŕıa del núcleo. Este valor f́ısico
fija el punto de trabajo del elemento magnético. En cambio, la divergencia se des-
plaza dependiendo del valor del acoplamiento y el valor de acoplamiento donde recae
depende directamente de los niveles tensiones e inductancias del InAc.

Se ha comprobado que si la divergencia se sitúa muy cerca del acoplamiento real
del InAc, tenemos que los valores de las inductancias equivalentes tienden a ser muy
elevados, lo que implica que el rizado de corriente tiende a ser muy pequeño. Con
este análisis, se ha demostrado que el rizado cero es debido a un desbalance del
InAc. Además, si el acoplamiento del InAc se posiciona una vez pasada la resonan-
cia, tenemos que las inductancias equivalentes toman valores negativos y su valor va
decreciendo de forma no lineal. Esto puede llevar a inductancias equivalentes cuyo
valor es inferior al valor de la inductancia propia. Como consecuencia, alguna sali-
da del convertidor pase a modo discontinuo. El significado f́ısico de una inductancia
negativa es la propia inversión del rizado de corriente, aún teniendo voltios positivos
entre los extremos de las inductancias propias.

El comportamiento de la divergencia ha sido analizado, donde, a mayores desvia-
ciones respecto el valor ideal, es decir, a mayor desbalance, la divergencia se desplace
hacia valores de acoplamiento más bajos. El desbalance del InAc se puede producir
por dos causas: por el desbalance debido a las inductancias propias o a los niveles de
tensión, donde estos últimos pueden variar debido a cáıdas de tensión o por variacio-
nes del ciclo de trabajo. Las variaciones de ciclos de trabajo, además de descompensar
el InAc, genera nuevos intervalos, donde a cada uno de ellos se le asocia un valor de
inductancia equivalente diferente, produciendo cambios bruscos en las pendientes de
los rizados de corriente, comportamiento habitual ya descrito para los InAc.

Toda la parte teórica ha sido verificada de forma experimental, pudiéndose de-
mostrar que el rizado cero puede ser alcanzado en todas las salidas excepto en una.
Además, se ha demostrado experimentalmente que los efectos de segundo orden se
acentúan en el InAc cuando existen valores de acoplamiento altos. Por lo que el es-
tudio recomienda diseñar los InAc con valores de acoplamiento bajos, por ejemplo,
k ≈ 0,8, con el fin de alejarse de la divergencia y solo acercarse a esta descompensando
las inductancias propias de forma controlada.

Con este estudio se ha respondido a las preguntas que se planteaban y que la
literatura técnica no respond́ıa de forma clara. El estudio ha sido publicado en IEEE
Journal of emerging and selected Topics in Power electronics proporciona una base a
los diseñadores de InAc para entender de una forma más general su comportamiento.
Las ecuaciones facilitadas se pueden aplicar a cualquier convertidor PWM trabajando
en modo continuo. Donde su mayor utilidad es la posibilidad de predecir las inductan-
cias equivalentes antes de realizar el diseño y en consecuencia los rizados de corriente
resultantes. La ventaja de este estudio es que da pie a plantear un método de diseño
para InAc complejos.

El último objetivo que se persegúıa en el presente estudio es una propuesta de
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método de diseño óptimo para un InAc. Este estudio ha sido desarrollado en el ca-
pitulo 4 de la presente tesis, con el objeto de dar una orientación a los diseñadores
de como mejorar sus diseños y además minimizar masa y volumen de los InAc. El
estudio plantea dos criterios para diseñar el InAc. El primero propone un diseño en la
zona lineal, pero en el apartado experimental se comprueba que no existe una ventaja
notable respecto a inductancias desacopladas en lo que respecta a masa y volumen.
A pesar de ello hay que destacar que este diseño seguirá contando con otras ventajas
propias del InAc como son la disminuir de los efectos de segundo orden, reducción del
ruido EM o en mejor respuesta dinámica del convertidor.

Como ya se ha mencionado, se puede alcanzar un rizado cero en todas las salidas
excepto en una. Y en la segunda propuesta de diseño se alcanza en todas las salidas
excepto en una un rizado cero. El análisis experimental ha demostrado la propuesta.
Además se debe resaltar que para este caso los resultados obtenidos śı que reducen
la masa y el volumen en comparación con inductancias desacopladas. Esta reducción
además va acompañada de una reducción de las pérdidas en el núcleo por el simple
hecho de reducir su volumen. Esto hace que se proponga hacer trabajar al InAc en
una zona no lineal, controlando para ello su desbalance.

Para obtener el diseño de un inductor acoplado en la zona no lineal se debe de
partir de un punto donde el InAc se encuentre balanceado y fijando una inductan-
cia propia como referencia, las demás inductancias son descompensadas, es decir, se
incrementa su número de vueltas en función de la desviación, (ε), previamente esti-
mada, como se ha explicado en el caṕıtulo 4. Esta desviación, hace que la divergencia
se desplace hacia valores de acoplamiento más bajos y para todas las inductancias
por igual, lo que sitúa las divergencias de cada una de las inductancias en el mismo
punto de acoplamiento real, k̃real.

En la Fig. 5.2 se muestra el diagrama de flujo que resume como procedimiento de
diseño de un InAc propuesto.

Como ya se ha explicado en la introducción, la tesis se origina a partir de in-
quietudes que surgen tras la propuesta de un convertidor PWM para una aplicación
espacial, donde el poder minimizar la masa y el volumen es un factor muy impor-
tante. En base al presente estudio se ha demostrado que se puede obtener un ahorro
en ambas magnitudes si el diseño del InAc se realiza de forma óptima. Tras alcanzar
los objetivos fijados al inicio de la tesis e incluso respondiendo a preguntas que iban
surgiendo en el transcurso de la misma, publicando además los resultados en revistas
internacionales de reconocido prestigio, se puede considerar que estos resultados son
satisfactorios.

5.2. Estudios Futuros.

Es evidente que la presente tesis por tiempo y complejidad no ha permitido profun-
dizar en otros aspectos interesantes que rodean al inductor acoplado, además, nuevas
ramificaciones han surgido a medida que iba evolucionando la investigación y que
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Figura 5.2: Flujograma del procedimiento de diseño.

tampoco se han podido estudiar. Esto permite estudios futuros con el fin de seguir
mejorando el entendimiento y optimización del InAc. A continuación se muestra una
enumeración de algunos temas propuestos que pueden aportar una visión aún más
mejorada del InAc:

1. Ampliar el estudio a modo discontinuo.

2. Estudio del comportamiento de los acoplamientos ante variaciones de niveles de
corriente DC sobre una inductancia auxiliar (para variar la permeabilidad).

3. Medida del rendimiento de convertidores con InAc frente a la solución con in-
ductores desacoplados

4. Estudio del comportamiento del acoplamiento cuando el área interna de un
núcleo con geometŕıa toroidal se reduce de un 40 % al 80 %.

5. Fabricación de prototipos de InAc con inductancias en PCB.
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6. Verificar si las expresiones desarrolladas para un InAc son útiles para un trans-
formador o un inductor tipo Fjyback.

Es evidente que aún quedan muchas preguntas en torno a componentes magnéticos
pasivos por responder y requieren un estudio más detallado. Esperemos que la presente
tesis sea la base e incentive estas propuestas de estudio.
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Como ya se ha descrito en la presente tesis, no es fácil obtener una matriz se-
midefinida positiva, SPD, de forma directa. La medida indirecta de los elementos de
la matriz de inductancias acumula errores, tanto por el proceso de medida como en
el posterior cálculo, lo que lleva a que algunas de las matrices obtenidas no se co-
rrespondan con matrices f́ısicamente realizables, al no cumplir la condición de SPD.
Obviamente son f́ısicamente realizables, ya que se parte de un elemento f́ısico ya exis-
tente. Aun repitiendo la medida y debido a que el error es pequeño en algunos casos es
muy dif́ıcil obtener una matriz SPD. Por ello, ante esta situación, se propone corregir
la matriz medida, dentro de un margen de error aceptable (se tomo como error máxi-
mo el 5 %), hasta obtener una matriz SPD. Tras un estudio de la bibliograf́ıa técnica
existente y de diferentes criterios matemáticos encontrados para ajustar matrices a
SPD, se proponen dos tipos de algoritmos que ajusten la matriz medida, no SPD, a
una matriz que si lo sea SPD.

El primer algoritmo ensayado proviene de la resolución de problemas convexos,
donde se obtiene como resultado una matriz SPD, siendo ésta la más cercana mini-

mizando la norma de Frobenius (‖A‖F =
√∑n

i,j=1 |aij|2).

Este algoritmo, llamado CVX, es distribuido por sus autores con una licencia li-
bre para aplicaciones académicos y se puede descargar, previo registro, de la siguiente
página web CVX - http://cvxr.com/cvx/ (el algoritmo es propietario y propues-
to para análisis en bolsas de valores). Por desgracia, los autores no aportan mucha
información del funcionamiento del algoritmo, y su aplicación se reduce a ceder al
algoritmo una matriz a compensar y el resultado del algoritmo es una matriz que
satisface el criterio SPD, siendo esta la matriz más cercana a la dada. Un segundo
algoritmo está basado en el criterio de Sylvester para obtener una matriz SPD, [51].
Este criterio afirma que una matriz es semidefinida positiva si todos los determinantes
de los menores principales (menores correspondientes a la diagonal principal) de la
matriz L son positivos.

En base a esta definición matemático se realizó un algoritmo empleando la herra-
mienta Matlab.

El algoritmo se basa en recorrer la matriz, partiendo desde los elementos menores
de 2 × 2 de la diagonal principal e ir incrementando las matrices menores hasta

133
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alcanzar la matriz total de m × m. Para cada una de estas matrices menores se
calcula el determinante, donde todos ellos deben ser positivos, en caso contrario, los
valores que forman la matriz se vaŕıan ligeramente hasta alcanzar un determinante
positivo o igual a cero. Si se obtiene que todas las matrices menores son positivas,
implica que la matriz total también lo es y en consecuencia esta es SPD. En la Fig. A.1
se muestra un pequeño flujograma del algoritmo Sylvester propuesto, implementado
con la herramienta de Matlab.

Uno de los problemas que presenta el algoritmo con el criterio de Sylvester es que
la variación de los parámetros de la matrices menores no siguen un criterio claro. Su
modificación se hace de forma intuitiva. Esto hace que no sea un sistema fiable.

Ambos algoritmos se han empleado para ajustar diferentes matrices, obteniendo
resultados con errores inferiores al 5 % en ambos casos. Pero el algoritmo CVX ha
presentaba mejores resultados.

La finalidad de este apéndice es aportar al diseñador al menos dos herramientas
para poder ajustar la matriz resultante, tras su caracterización, a una matriz SPD.
Ya que es un requisito indispensable para poder realizar simulaciones en programas
de CAD.
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Figura A.1: Diagrama de flujo aplicado al algoritmo de Sylvester implementado con la
herramienta Matlab
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