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Nomenclatura

µ : Permeabilidad magnética de un material [T/Oesters].
µ0 : Permeabilidad magnética del aire de valor 4π10−7 [T/Oesters].
µr : Permeabilidad relativa [-].
F : Fuerza magneto motriz [A-T].
H : Intensidad de campo [A-T/m].
Hc : fuerza coercitiva [A-T/m].
ϕ : Flujo magnético [Wb].
E : Campo eléctrico [V/m].
N : Número de vueltas.
W : Energía [J].
B : Densidad de campo magnético o inducción magnética [T].
Br : Densidad de flujo remanente [T].
P : Permeancia de un circuito magnético [A-T/Wb].
R : Reluctancia de un circuito magnético [Wb/(A-T)].
A : Área de la sección transversal [m2].
l : Longitud del recorrido realizado por ϕ [T].
L : Inductancia [H].
M : Inductancia mutua [H].
δ : Gap en un circuito magnético [m].
lg : Largo del gap [m].
F : Factor de corrección para inductancia con flujo marginal no despreciable [-].
DC : Corriente continua [-].
AC : Corriente alterna [-].
Ap : Area product [m4].
Xw : sufijo referido a conductor.

Bmax = Bsat : Inducción magnética máxima o inducción de saturación [T].
∆B : Diferencia entre Bmax y Br [T].
k : Factor de acoplamiento magnético [-].
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Resumen

Los inductores son elementos que almacenan, transfieren y regulan energía eléctrica.
Estas capacidades son esenciales para la gestión de energía en los sistemas relacionados con
la batería, inversores, reducción de armónicos de corriente y filtrar ruido en los sistemas
de control y potencia. El correcto diseño de inductores se vuelve crítica para maximizar
la eficiencia energética, minimizar las pérdidas de potencia y garantizar un rendimiento
óptimo del sistema.
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Capítulo 1

Introducción

La incorporación de los vehículos eléctricos (VE) a la sociedad generó una alternativa
prometedora a los vehículos de combustión interna. Estos ofrecen un funcionamiento más
limpio y eficiente a nivel energético, reduciendo las emisiones de gases de efecto invernadero
y ser no dependiente del combustible fósil. Para poder tener un funcionamiento tal se debe
desarrollar competentes y tecnologías avanzadas. Entre estos componentes, lo inductores
cumplen un papel fundamental en la electrónica de potencia que posee los VE.

En la era actual de la electrónica de potencia, el diseño y la implementación eficiente
de sistemas de conversión de energía se han vuelto fundamentales en una amplia gama de
aplicaciones. La electrónica de potencia abarca un conjunto de tecnologías y dispositivos
que se utilizan para controlar y transformar la energía eléctrica de manera eficiente y
confiable. Entre los componentes clave en estos sistemas, los inductores desempeñan un
papel crucial en la conversión, el almacenamiento y la transferencia de energía eléctrica.

Los inductores son elementos pasivos que almacenan energía en un campo magnético.
Su capacidad para almacenar energía en forma de flujo magnético los convierte en compo-
nentes esenciales en aplicaciones de electrónica de potencia, como fuentes de alimentación
conmutadas, convertidores de energía renovable, sistemas de control de motor, entre otros.
La correcta selección y diseño de inductores se vuelve crítica para maximizar la eficiencia
energética, minimizar las pérdidas de potencia y garantizar un rendimiento óptimo del
sistema.

El objetivo de esta memoria es analizar la utilización de inductores en los convertido-
res DC-DC, explorando sus principios de funcionamiento, características de diseño y su
impacto en el rendimiento del convertidor. Se examinarán diferentes tipos de inductores,
como bobinas y núcleos magnéticos, analizando los parámetros importantes a considerar
durante su selección y diseño.

Además, se abordarán los desafíos asociados con el uso de inductores en la electrónica
de potencia, como las pérdidas por histéresis, las corrientes parásitas y la saturación mag-
nética. Se explorarán técnicas de mitigación de estos problemas, incluyendo el diseño de
núcleos magnéticos adecuados, el uso de materiales de alta permeabilidad y elección de la
geometría del inductor para que estos factores no tengan un gran impacto.

En esta linea, se propone diseñar inductores acoplados para un convertidor interleaved
boost, componente de una fuente de combustible en un vehículo eléctrico. Este diseño se
hace en base a una disminución de materiales, tamaño y operación respecto a la utilización

2
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de inductores no acoplados.

Objetivos

Objetivo general

• Diseñar y probar experimentalmente inductores acoplados para uso en conver-
tidores boost interleaved.

Objetivos específicos

• Revisar el estado del arte sobre el diseño de inductores, materiales magnéticos
y tipos de acoplamiento.

• Definir un procedimiento para el diseño de inductores y diseñar los inductores
mediante el uso del programa FEMM.

• Verificar mediante simulación computacional, utilizando distintos rangos de fre-
cuencia de operación, ciclo de trabajo y comparar el ripple en la corriente con
un convertidor boost de inductores no acoplados.

• Comprobar desempeño del diseño experimentalmente en un laboratorio utili-
zando un núcleo de prueba, devanados y un sistema de baja potencia.



Capítulo 2

Diseño de inductores

Entender los principios que rige el magnetismo es fundamental al momento de diseñar
inductores, esto para poder minimizar defectos que se transformen en elementos parásitos
no deseados, ya sea en inductancias parásitas, corrientes de Foucault muy altas, defectos
estructurales, flujo marginal muy altos, entre otros. Los textos [1] y [2] serán la principal
guía para describir los principios magnéticos y características de materiales magnéticos
esenciales para este proceso de diseño.

El campo magnético es un campo vectorial generado por una carga puntual, imán o
corriente que fluya por un conductor. El campo generado por un conductor se distribuye
de manera radial como se muestra en la Figura 2.1,

Figura 2.1: Campo magnético generado por 2 conductores, donde las lineas continuas son la
distribución de campo magnético y las lineas punteadas son superficies equipotenciales[1].

Cada conductor genera su propio campo magnético, simétrico que disminuye de manera
inversamente proporcional al radio. Sin embargo, las corrientes por los conductores son de
magnitudes iguales y en direcciones contrarias. Además, los campos se puede superponer
y al centro de la imagen los campos se cancelan.

4
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2.1. Principios magnéticos

2.1.1. Conservación de energía

El campo magnético se dispone en el espacio tal que la energía utilizada por la fuente
sea mínima. La dirección de estas lineas se determina con la regla de la mano derecha y
estas no presentan un inicio o fin.

2.1.2. Leyes del magnetismo

2.1.2.a. Ley de Ampere

Todo el campo magnético integrado en un camino cerrado es igual a los ampere-vuelta
que estén dentro del camino [1], esto queda expresado en la Ecuación (2.1).

F =

∮
Hdl = NI (2.1)

Las lineas de campo son siempre un camino cerrado, no tienen un comienzo ni fin. Por
lo tanto en un volumen, el número de lineas de campo que entren a este tiene que ser igual
al que salen, independiente del contenido que tenga el volumen.

2.1.2.b. Ley de faraday y Lenz

La ley de Faraday sostiene que la tasa de cambio del flujo magnético que atraviese una
bobina es igual a los Volt/vuelta que son aplicados a esa bobina [1]. Esto queda expresado
en la Ecuación (2.2)

dϕ

dt
=

V

N
(2.2)

Esto establece que las variaciones de flujo magnético necesitan un tiempo no nulo para
que sucedan. No obstante, la ley de Lenz dice que el campo magnético generado por una
corriente inducida irá en dirección opuesta a la tasa de cambio que lo origina, expuesto en
la Ecuación (2.3)

dϕ

dt
= −V (2.3)

2.1.3. Energía magnética

La energía magnética es la integral del área entre la intensidad de corriente y la den-
sidad de campo magnético presentado en la Figura 2.2 y expresada en la Ecuación (2.4),
que relaciona la densidad de campo magnético con la intensidad de corriente.
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Figura 2.2: Lazo de histéresis para una núcleo ferromagnético, donde las lineas rectas
indican el sentido de integración para obtener la energía. Integrar desde A hasta B, se
almacena energía en el dispositivo magnético. Desde B a C, se entrega energía al circuito
eléctrico [1].

W =

∫
V ol ·HdB (2.4)

2.1.4. Permeancia y Reluctancia

Un dispositivo magnético de permeabiliada µ, área A y largo l posee permeancia P.
La reluctancia es el inverso a la permeancia como se presenta en Ecuación (2.5). Esto solo
depende de elementos constructivos del dispositivo magnético.

P =
1

R
=

BA

Hl
=

µA

l
(2.5)

En general, como se trabaja más con circuitos eléctricos, se hace una analogía eléc-
trica/magnética. Esta es presentar la permeancia como una inductancia, y la reluctancia
como una resistencia, pero no es literal, ya que la reluctancia es un elemento que almacena
energía y la resistencia uno que disipa. Se puede definir permeancia y reluctancia para todo
el dispositivo desde los terminales que lo alimenten para hacer un circuito. Es más útil
representarlo en reluctancias para analizar de mejor manera lo que ocurre en el circuito
magnético.

2.1.5. Inductancia

La inductancia es la permeancia por el cuadrado del número de vueltas. Lo cual hace
la inductancia dependiente de las características físicas del dispositivo, por sobre todo el
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número de vueltas del devanado.

L = P ·N2 =
N2

R

2.1.6. Inductancia mutua

La inductancia mutua es el efecto de producir una fuerza electromagnética (FEM)
en un bobina, por la variación de corriente de otra bobina acoplada magnéticamente. La
FEM producida siempre será en sentido opuesto a la variación de corriente que la haya
generado, basado en la ley de Faraday y Lenz.

La estructura del transformador presentada en la Figura 2.4 es, en términos simples, la
representación de el acoplamiento del flujo magnético generada del primario que se enlaza
en el secundario. Esto es indispensable para que exista la inductancia mutua, pero, debe
suceder lo mismo para el primario, enlazar flujo generado por el secundario.

2.1.7. Convención del punto

Para poder identificar de mejor manera las FEM producidas por la bobinas que están
acopladas, a los inductores se les asigna un punto en los circuito eléctrico, para saber en
que dirección están en bobinados y, con la regla de la mano derecha, el sentido que generan
flujo magnético como se aprecia en la Figura 2.3.

Cuando la corriente ”entra”por el punto, la FEM generada por ambas se suman. No
obstante, cuando la corriente entra por el punto de un inductor y sale por el punto del
otro, las fem se restan.

Figura 2.3: Representaciones eléctrica de inductancias mutuas.
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2.2. Dispositivos magnéticos típicos

2.2.1. Transformador

El transformador es un equipo diseñado para la transmisión de energía. Se compone
de 2 o más devanados, un núcleo que enlace los flujos entre los devanados y se divide en
devanado primario y secundario mencionados como lados. Un transformador es represen-
tado en la Figura 2.4, donde se señalan los lados y el enlace de flujo entre devanados lo que
es esencial para su funcionamiento. Además, los transformadores trabajan específicamente
con corriente alterna.

Figura 2.4: Transformador simple [2].

Solamente un devanado es alimentado por una fuente, en este caso el primario. Lo
cual significa que este es el que genera flujo magnético, siendo este enlazado por el otro
devanado. El flujo enlazado por el devanado primario y que no entra en el núcleo se
denomina flujo de dispersión, en general con el sub fijo σ.

2.2.2. Inductor

Un inductor es un dispositivo que almacena energía en forma de campo magnético,
por lo general se utiliza como filtro para disminuir armónicos en un sistema eléctrico. Este
puede funcionar con corriente continua como alterna. Un esquema simple de un inductor
queda representado en la Figura 2.5.
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Figura 2.5: Inductor simple [2].

2.3. Características de un núcleo magnético

La densidad de flujo magnético B es igual a la intensidad de campo H por la permea-
bilidad magnética del medio como se expresa en la Ecuación (2.6). La permeabilidad mag-
nética es una característica intrínseca del medio por donde fluye el campo, mientras más
alta la permeabilidad, el campo preferirá a fluir por ese medio. En general los materiales
no son buenos conductores magnéticos, como por ejemplo el aire, la cual su permeabilidad
se utiliza como referencia y se denominará de aquí en adeltante como µ0. No obstante,
el hierro, níquel, chapa silicosa y ferrita [2] son materiales con una permeabilidad mucho
mayor comparada a la del aire.

Una manera de utilizar la permeabilidad del aire es comparándola con la permeabilidad
de los materiales ferromagnéticos antes mencionados. Esta comparación de valores se puede
dimensionar gracias a la permeabilidad relativa µr, que es el cociente entre la permeabilidad
del material utilizado con la del aire.

B = µ0µrH (2.6)

Además, Los materiales de alta permeabilidad con una corriente pequeña pueden llegar
a valores altos de inducción. Por esta razón, la curva típica que representa esta caracte-
rística es la Figura 2.6.



Capítulo 2. Diseño de inductores 10

Figura 2.6: Curva B-H típica para un elemento ferromagnético de permeabilidad µ y para
el aire [2].

La función principal de un núcleo magnético es otorgar un camino de baja reluctancia
al flujo magnético, esto queda plasmado en la Ecuación (2.6), la densidad de flujo es
directamente proporcional a la permeabilidad del medio cuando no se presenta saturación.
Por esto, los materiales ferromagnéticos de una alta permeabilidad relativa, son candidatos
para conformar un núcleo de inductor. Sin embargo, como la función del inductor es
almacenar energía, recordando la Ecuación (2.4) y la Figura 2.2, la capacidad de almacenar
energía aumenta a medida que la curva B-H se aleja del eje vertical, esto significa que un
núcleo de características más lineales, como el aire, puede almacenar mayor energía que
uno ferromagnético.

Una manera para aumentar el almacenamiento de energía es incluir un gap en el núcleo,
un pequeño forado con la misma área transversal del núcleo y una altura lg paralelo al
recorrido del flujo magnético, donde el material de estas dimensiones tenga permeabilidad
considerablemente menor que la del núcleo, lo cual se representa en la Figura 2.8. Esto
permite desplazar la curva B-H, al calcular una permeabilidad equivalente del núcleo
completo, más lineal y a la derecha del eje vertical, como se muestra en el Anexo ??.

Figura 2.7: Núcleo con gap [2].
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Figura 2.8: Efecto en la curva de histéresis de añadir un gap a un núcleo ferromagnético
[2].

2.3.1. Efecto de bordes

El flujo que se enlaza alrededor del gap y se incorpora nuevamente al núcleo se le
denominará como flujo marginal, señalado en la Figura 2.9. La existencia de esto está
desde los inicios de los convertidores de potencia, siendo un tema que no se puede eliminar
de los sistemas, generando problemas a nivel de eficiencia, saturación y aumentar las
pérdidas [2].

Figura 2.9: Flujo marginal producido por la longitud del gap [2].

Al igual que el flujo que recorre el núcleo, este es muy sensible a materiales que estén
en el entorno del núcleo, por esto se debe de minimizar lo mayor posible. Una medida para
atenuar los efectos del flujo marginal es que la longitud del gap lg comparada con el área
transversal A sea mucho menor, tal que se pueda considerar despreciable el flujo marginal.
Sin embargo, cuando esto no se cumple, determinar el valor numérico del flujo marginal
es complicado, por lo que se puede realizar un reajuste al área transversal obteniendo el
factor de ajuste marginal F .

El factor de ajuste marginal [2], tiene un impacto en el calculo de la inductancia. Esta
queda determinada en la Ecuación (2.7)



Capítulo 2. Diseño de inductores 12

F =

(
1 +

lg√
A

ln
2G

lg

)
(2.7)

Donde G es la longitud que ocupa el devanado en el núcleo. El flujo marginal reduce el
valor total de reluctancia, por lo que aumenta el valor de la inductancia en una proporción
de F[2] resultando en un nuevo valor equivalente.

Leq = FL

Otra forma de disminuir este efecto es colocar el devanado a lo largo de la pierna que
posea el gap. Debe de estar lo más compacto posible para impedir que el flujo salga y solo
se mantenga en el núcleo. La separación límite que se puede tener entre el devanado y el
núcleo es la longitud del gap [2].

2.3.2. Lazo de histéresis y saturación

Un material ferromagnético naturalmente en el plano B-H inicia desde el origen, no así
imanes o materiales magnetizados. Cuando un material ferromagnético se somete a campo
magnéticos, de manera que se magnetice y desmagnetice, visto desde el plano B-H resulta
en la Figura 2.10.

Figura 2.10: Lazo de histéresis común junto al recorrido de la curva para la magnetización
y desmagnetización [2].

Esta gráfica particular se le denomina como lazo de histéresis. A medida que aumenta
el valor de H, B también va en aumento hasta el punto de saturación, el cual nos indica
el límite de flujo que se puede almacenar en el núcleo perdiendo las propiedades lineales.
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Luego cuando el valor de H llega a cero, B aún tiene valor, este punto posee flujo denomina
Flujo remanente Br. Desde Br, se necesita una magnitud negativa de H llamada Fuerza
coercitiva Hc, es la intensidad de campo necesaria para desmagnetizar el núcleo.

El lazo de histéresis representa las pérdidas de energía del núcleo, por esta razón es
que el lazo se debe de generar utilizando corriente continua, ya que, H debe tener cambios
lentos para que no genere corrientes de Foucoult y así solo represente las pérdidas del núcleo
no en función de la frecuencia. También se puede realizar con corrientes AC durante un
periodo para determinar las pérdidas relacionadas a la frecuencia [2].

La saturación de un núcleo es un punto en la curva de histéresis donde el aumento de
H no aumenta B, lo cual significa obtener una pendiente de la curva B-H de valor cero.
Esto se puede observar en Figura 2.10, donde la saturación de alcanza en los puntos Bs y
Hs.

2.3.3. Tipos de materiales

Para poder hacer un diseño óptimo de un inductor, la elección del material que con-
forme el núcleo, es indispensables por temas de costo, tamaño, resistencia, pérdidas y vida
útil. Existen muchas materiales con distintas capacidades que pueden ser seleccionados de-
pendiendo el fin último que tenga el inductor. Las características ideales es tener un alto
nivel de saturación, permeabilidad lineal y bajas pérdidas [3], pero no existe un material
con todas estas características, por esa razón para el diseño se dará prioridad a alguna de
ellas y se selecciona en base a esa prioridad.

Los materiales más recomendados para este tipo de funcionamiento vendría siendo los
materiales magnéticos blandos. Esto significa que pueden ser magnetizado o desmagne-
tizados de manera fácil y poseen un B Alto para un H relativamente bajo. Además, se
adjunta una tabla con valores referenciales de cada tipo de material y gráficos con las
pérdidas respecto a su nivel de saturación en 8.

2.3.3.a. Ferritas

Las ferritas son el material más popular en la electrónica de potencia. Estos se com-
ponen de un material cerámico al sintetizar una mezcla de óxido de hierro con óxidos de
zinc o nickel. En general se utilizan para frecuencia de 1 [MHz], pero hay cierto tipo que
puede trabajar a menores frecuencias [2]-[4]. Poseen una permeabilidad baja, entre 1500 a
300 µr, y resistividad alta. Añadiendo un gap es suficiente a nivel de almacenamiento de
energía para diseñar un inductor.

2.3.3.b. Chapa silicosa

La chapa silicosa o metal magnético [1]-[5] es una aleación de hierro fundido con silicio
de un 0 a 4, 5%. Es un material con un uso de 100 años en el área de la electrónica de
potencia, tal que su estructura puede ser de grano orientado, para aumentar la densidad
de flujo, como no orientado. El silicio al ser un material semi conductor, aumenta la
resistividad del hierro lo cual ayuda a disminuir las pérdidas del núcleo. Los núcleos se
componen de laminas delgadas hasta 2[mm] de espesor, las cuales se apilan hasta conformar
el núcleo.
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La chapa silicosa posee una alta permeabilidad, con un µr desde 5000 a 50000. El ran-
go de operación en frecuencia es de 0,05 a 1[kHz] aproximadamente, en [6] se presentan
inductores con chapa silicosa al 6,5% operando de 10 a 16 [kHz]. Dependiendo del trata-
miento térmico definirá los tamaños de los cristales que a mayor diámetro, menor será el
lazo de histéresis. Además, al ser un material amorfo es frágil y de un alto costo.

2.3.3.c. Polvo de aleaciones magnéticas

Son núcleo fabricados de hierro o aleaciones de hierro en polvo mezclado o pegados con
materiales aislantes, este en general adopta la forma toroidal [7],[4]. Esta configuración
es el equivalente de tener gaps distribuidos por todo el núcleo, por lo que poseen gran
estabilidad mecánica y capacidad de almacenar energía y bajas pérdidas por corriente
de Foucault. No obstante, no poseen una permeabilidad relativa muy alta, esta queda en
función del tamaño y espacio entre las partículas de hierro. Puede llegar a alto niveles de
B y soportar altas temperaturas.

2.3.3.d. Vidrio metálico o metales amorfos a base de hierro

Se les llama de esta manera por la estructura química parecida a la del vidrio [4],[7],
compuesta por una aleación amorfa de un elemento ferromagnético, en general de hierro,
con un elemento metálico como el Si, B y carbono. posee una resistencia 3 veces mayor
a la chapa silicosa y mucho menor a la de la ferrita, un punto de saturación de 1,6[T ]
aproximadamente, permeabilidad muy alta y bajas pérdidas del núcleo si se lamina. No
obstante, cuando la temperatura aumenta a 250◦C el punto de saturación se puede reducir
en un 30 %. En general se utilizan en aplicaciones de baja frecuencia como transformadores
de pulso, transductores de corriente.

2.3.4. Comparación por nivel de frecuencia

Se realiza una comparación de las pérdidas para un rango de frecuencia entre 10 y 20
[kHz] y la saturación que posean los materiales mencionados anteriormente en [6], para
una estructura del tipo CC laminada.

”El metal amorfo a base de hierro y el 6,5 % de acero al silicio son mate-
riales competitivos para inductores de alta densidad de potencia en el rango
de frecuencia baja a media y conducen a una solución de bajo costo y bajo
peso/volumen para convertidores dc-dc de alta potencia.”[6]

Basado en lo anterior es que se inclinará más por los 2 materiales mencionados para
conformar el núcleo del inductor.

2.4. Pérdidas del núcleo

Las pérdidas son una importante limitante para el diseño de cualquier equipo eléctrico.
Para que estas sean aceptables en el diseño de inductores el valor de ∆B, la diferencia
entre Bsat y Br, debe ser mucho menor que Bsat para que el núcleo no sea utilizado para
su capacidad máxima.
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2.4.1. Ecuación de Steinmetz

Se presenta la Ecuación (2.8), que representa las pérdidas del núcleo al ser éxcitada
por una fuente sinusoidal [7], por lo que esta es utilizada en circuitos de corriente AC.

Pfe = Kcf
αBβ

max (2.8)

Donde Pfe son las pérdidas por unidad de volumen; Bmax es la inducción máxima para
una excitación sinusoidal a una frecuencia f ; Kc, α y β son constantes otorgadas por el
fabricante.

Para el caso de corriente DC, se utiliza la Ecuación (2.9). Cuando existe un pequeño
valor de ripple en la corriente se generan pérdidas que pueden ser representadas por la
Ecuación de Steinmetz.

Pfe = Kcf
α

(
∆B

2

)β

(2.9)

Donde ∆B es la densidad de flujo peak to peak. Además, se puede generalizar las
pérdidas del núcleo como un factor de las pérdidas del devanado expresado en la Ecua-
ción (2.10)

Pfe = γPcu (2.10)

Donde γ se puede considerar 0 si es despreciable la variación de flujo.

2.5. Devanado

Un componente indispensable para crear equipos magnéticos son los devanados. Es un
conductor enrollado en un sitio del núcleo, su material es el cobre y varía su espesor. Para
el diseño de inductores de corriente DC los factores que nos interesa son las pérdidas del
devanado, el número de vueltas y la densidad de corriente.

2.5.1. Pérdidas del devanado

La pérdidas por la resistencia del cobre queda representado como I2R, pero, para un
devanado queda representada en la Ecuación (2.11) [7].

Pcu = ρw
lw
Aw

I2rms (2.11)

Donde ρw es la resistividad del conductor, lw la longitud conductor e Irms la corriente
rms por el devanado.

2.5.2. Densidad de corriente por los devanados

La relación del área total de conducción Wc, donde Wc = NAw, de todos los conduc-
tores y devanados, con el área del devanado en la ventana del núcleo Wa, se define como
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el factor de utilización de la ventana Ku [7] definida en la Ecuación (2.12).

Ku =
Wc

Wa
(2.12)

Este factor en general varía entre los valores 0.2 a 0.8. Mientras más apretado el
devanado, más cercano a 0.8. Este rango de valores incluye las medidas de seguridad
expuestas en normas [7].

Se define la densidad de corriente como la corriente rms que fluye por el devanado
sobre el área del devanado, expresado en la Ecuación (2.13).

J0 =
Irms

Aw
(2.13)

Se puede definir el volumen del devanado como Vw = MLT ·Wa, por lo que hay otra
forma de expresar las pérdidas del cobre según [7] expresada en Ecuación (2.14).

Pcu = ρwVwKuJ
2
0 (2.14)

2.5.3. Efecto skin y proximidad

Los avances en la electrónica de potencia van acompañados con el aumento en la
frecuencia a la cual operan los equipos. La corriente DC fluye por el centro del conductor,
pero no es lo mismo para la corriente AC que fluye por la periferia de la sección transversal.
El efecto skin [2] es la profundidad ϵ a la cual se distribuye la corriente AC área del
conductor, y queda plasmada en la Ecuación (2.15).

ϵ =
6,62K√

fs
[cm] (2.15)

Donde ϵ es la profundidad en [cm], K es 1 para el cobre y fs es la frecuencia de
operación en [Hz]. La frecuencia es el factor que determina del nivel de profundidad.
Ahora bien, cuando se trabaja a alta frecuencia se posee corriente DC y corriente AC
presente en el ”ripple”de corriente ∆I.

El efecto de proximidad [2] es generado por trabajar a altas frecuencias. Es similar al
efecto skin, en términos de que ambas generan corrientes de Foucault, ver Capítulo 8, en el
conductor. La solución para tener esto bajo control es tener un conductor con la relación
presentada en la Ecuación (2.16) lo más baja posible, cercano a 1.

RR =
RAC

RDC
(2.16)

2.6. Métodos de diseño

En general para el diseño de inductores, se presentan valores relacionados con el circuito
al cual van a ir conectados como la tensión de entrada, frecuencia, potencia, corriente RMS
entre otros. Comúnmente se solicita un valor de inductancia y el diseñador, relacionando
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los valores del circuito con la teoría magnética, escoge un núcleo que mejor pueda satisfacer
las condiciones o crea uno.

Para cumplir esto, el método que relaciona la energía que almacena el inductor con
su volumen se llama Area Product (AP) [1],[7],[2]. Este es el producto entre el área de
una ventana del núcleo con la sección transversal del mismo, que se presenta en la Ecua-
ción (2.17)

AP = WaAc =
2E

BmaxJmaxKu
[cm4] (2.17)

Donde Wa es el área de la ventana, Ac la sección transversal del núcleo, E la energía
almacenada, Bmax es la inducción máxima que por lo general es 0.8 veces Bsat, Jmax

la densidad de corriente y Ku = Wc/Wa como el factor de utilización de la ventana.
No obstante, este método está hecho para inductores no acoplados y generalizado para
cualquier tipo de núcleo con un gap.

En [8], generalizan el diseño de inductores acoplados teniendo el objetivo de minia-
turizar y disminuir el peso del inductor lo mayor posible. Esta no presenta un límite de
niveles para el convertidor, el convertido utilizado es denominado Buck. Presentan un nú-
cleo laminado EI, donde determinan las relaciones de dimensiones a la inductancia propia
y mutua para poder definir una función objetivo. Además, en base a la función objetivo de
las dimensiones, se obtiene otra para determinar el peso respecto al volumen del núcleo,
y con eso ya se realiza la optimización.

En [9], analizan los inductores acoplados durante el modo continuo de conducción
(CCM) en un convertidor boost. Realizan el cálculo de las inductancias equivalentes por
pierna por estado de los interruptores. Luego, calculan el punto máximo de flujo magnético
según la geometría del núcleo, y se propone un método de diseño respecto a este último
determinado los ciclos de trabajo óptimos por rango de ciclo de trabajo y enlace de flujo.
Por último, validan los resultados experimentales para un cargador de batería de 1 [kW].

En [10] para un convertidor interleavead de 2 piernas, con inductores acoplados de
núcleo EI se define un método de diseño específico para este tipo de convertidor y forma
de núcleo para CCM. Se obtiene una nueva ecuación del método AP para poder seleccionar
el núcleo. Además, se calcula el número de vueltas, longitud del gap. Finalmente, se valida
el método propuesto con simulación y resultados experimentales en baja potencia.

2.7. Contexto

Se presenta un convertidor interleaved boost de 3 piernas en la Figura 2.11. Este
convertidor por lo general es utilizado como corrector de factor de potencia, aplicaciones
relacionada con la electro movilidad y generación fotovoltaica [10]. Este mejora de buena
manera el ripple de corriente en general de todo el circuito. Sin embargo, se debe de co-
nectar un inductor por cada cada pierna que vaya a poseer, aumentado considerablemente
los componentes, la complejidad del convertidor y el volumen.
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V_in

igbt3

igbt1

L1

L3

igbt2

L2

Figura 2.11: Convertidor boost interleaved de 3 niveles.



Capítulo 3

Propuesta de diseño

Con el propósito de disminuir sustancialmente la cantidad de componentes y peso del
convertidor, se presenta la Figura 3.1 como propuesta. Se presenta un convertidor boost
interleaved de 2 piernas y se integra al circuito un inductor acoplado.

Se pretende implementar un acoplamiento inverso, la cual puede disminuir el tamaño
del núcleo comparado con el acoplamiento positivo [10] que es nuestro principal objetivo.
Además, introducir una metodología de diseño y selección de núcleos ferromagnéticos para
los fines antes mencionados especificamente para convertidor boost de 2 piernas.

−
+Vin

Inductores acoplados

IGBT1

D1

D2

IGBT2

C Carga

Figura 3.1: Nueva configuración propuesta para el convertidor boost interleaved.

Además, a modo de generar información, se utilizará una sección especifica de compo-
nentes tipo U e I de ferrita presenten en el laboratorio de electromovilidad en el apartado
experimental. Además, se utilizará un gap variables para analizar su impacto en las varia-
bles eléctricas.

3.1. Método de acoplamiento

Existen 2 métodos de acoplamiento: El acoplamiento directo y el inverso como se
muestra en las Figura 3.2 y 3.3 respectivamente. La principal diferencia de estos métodos
es si se refuerza el flujo magnético o no en los devanados. El acoplamiento directo refuerza
el flujo entre las bobinas, y el inverso los disminuye. Esto se puede ver en la imágenes
antes mencionadas, donde las flechas indican el sentido del flujo por el núcleo.[8]

19
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Figura 3.2: Núcleo EI ejemplificando el comportamiento del flujo para inductores acoplados
de manera directa [8].

Figura 3.3: Núcleo EI ejemplificando el comportamiento del flujo para inductores acoplados
de manera inversa [8].

Se puede apreciar que el acoplamiento positivo, al reforzar el flujo por cada devanado,
se posee un flujo DC en las piernas externas es mayor comparado con las del acoplamiento
inverso. Esto es un inconveniente ya que al tener mayor flujo, se puede tener saturación
en las piernas externas.

Además, existen flujo AC existentes en las piernas externas para ambos tipos de aco-
plamiento, al agregar que la diferencia entre las tensiones es otorgada por los interruptores,
siendo esta de 180◦, se tiene que en el acoplamiento directo el flujo AC en la pierna central
es mayor comparada con la inversa, se traduce en mayores pérdidas.

Por estas razones, es que se inclinaría a elegir el acoplamiento inverso por sobre el
directo. No obstante, No serían razones suficientes para descartar el acoplamiento directo.

3.1.1. Análisis eléctrico del acoplamiento

Para ver la influencia del tipo de acoplamiento en el circuito eléctrico se plantea la ley
del elemento en ambos inductores obteniendo las siguientes ecuaciones.

V1 = L1
di1
dt

+M
di2
dt

V2 = L2
di2
dt

+M
di1
dt

(3.1)
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V1 = L1
di1
dt

−M
di2
dt

V2 = L2
di2
dt

−M
di1
dt

(3.2)

Donde la Ecuación (3.1) representa el acoplamiento directo y la Ecuación (3.2) el
inverso. Este orden respectivo continuará para todo el resto del análisis.

Desde aquí los valores de inductancia propia y el factor de acoplamiento tienen la
forma L1 = L2 = L y k = M/L. Al despejar la variación de la corriente por cada inductor
de la Ecuación (3.2) y Ecuación (3.1) se obtienen la Ecuación (3.3) y Ecuación (3.4).

di1
dt

=
(V1 − kV2)

(1− k2)L

di2
dt

=
(V2 − kV1)

(1− k2)L

(3.3)

di1
dt

=
(V1 + kV2)

(1− k2)L

di2
dt

=
(V2 + kV1)

(1− k2)L

(3.4)

Al igual que antes, solo se presenta una variación en el signo de las tensión en el
denominador, por lo que se tendrá que ver la influencia de los estados de los IGBT para
poder apreciar el efecto del acoplamiento. Se presenta un desarrollo algebraico para saber el
origen y forma de las inductancias equivalentes posteriomente mencionadas. Los estados
posibles de los IGBT se presentan en la Tabla 3.1, obteniendo valores de inductancias
equivalentes por estado vistas en la Tabla 3.2 y 3.3.

Tabla 3.1: Estados posibles de los IGBT junto a las tensiones de los inductores.

Modo S1 S2 V1[V] V2[V]
1 1 0 Vin Vin-Vout

2 0 0 Vin-Vout Vin-Vout

3 0 1 Vin-Vout Vin

4 1 1 Vin Vin
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Para el modo 1, acoplamiento inverso se tiene:

V2 =
−DV1

1−D

di1
dt

=

(
V1 + k ·

[
−DV1
1−D

])
(1− k2)L

di1
dt

= V1 ·

(
1− k ·

[
D

1−D

])
(1− k2)L

V1 = L ·
(
1− k2

)(
1− k ·

[
D

1−D

]) · di1
dt

V1 = Leq1 ·
di1
dt

Tabla 3.2: Inductancias equivalentes dependiendo del estado de los IGBT para el acopla-
miento directo.

Modo S1 S2 Inductancia equivalente[H]
1 1 0 Leq1 = L · 1−k2

1+k·( D
1−D )

2 0 0 Leq2 = L · (1 + k)

3 0 1 Leq3 = L · 1−k2

1+k·( 1−D
D )

4 1 1 Leq4 = L · (1 + k)

Tabla 3.3: Inductancias equivalentes dependiendo del estado de los IGBT para el acopla-
miento inverso.

Modo S1 S2 Inductancia equivalente[H]
1 1 0 Leq1 = L · 1−k2

1−k·( D
1−D )

2 0 0 Leq2 = L · (1− k)

3 0 1 Leq3 = L · 1−k2

1−k·( 1−D
D )

4 1 1 Leq4 = L · (1− k)

La estructura de las inductancias equivalentes para ambos acoplamientos son similares
con la diferencia de un signo. No obstante, esa diferencia determina que para el acopla-
miento directo, no existe el caso de que Leq > L. No así para el acoplamiento inverso.

Esto indica que el acoplamiento inverso nos puede entregar corriente con ripple menor
por pierna en ciertas condiciones de operación, por lo que se elige el acoplamiento inverso
para el diseño.

3.2. Estado estacionario

Para determinar el desempeño del diseño se analiza el estado estacionario de las co-
rrientes por los inductores y a la entrada del convertidor. Esto se realizará con inductores
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acoplados y no acoplados a modo de comparación. Incorporar un inductor acoplado es,
esencialmente, mantener la inductancia en estado transitorio y aumentar la inductancia en
estadio estacionario respecto de un sistema de inductores desacoplados [8]. Se presentan
2 gráficos en la Figura 3.4, donde se muestra el comportamiento de la corriente de los
inductores acoplados según sea el estado de los IGBT en el convertidor.

(a) D < 0,5. (b) D > 0,5.

Figura 3.4: Forma de ondas típicas de corriente y tensión para inductores acoplados método
inverso [9].

Se puede ver en (a) que la corriente definida como iL1 presenta 4 combinaciones de
estados de los IGBT, los cuales presentan una inductancia equivalente anteriormente calcu-
ladas. Con Leq1 como la inductancia que presenta mayor variación de corriente en D < 0, 5
y Leq3 para D > 0, 5.

Del gráfico se puede representar la variación en estado estacionario de corriente por los
inductores acoplado de manera inversa, se plantean la Ecuación (3.5), y (3.6) que repre-
senta la variación de corriente para no acoplados. Estas expresiones están generalizadas y
desarrolladas en [11], por lo que se adapta para el caso a estudiar.

∆iL1 =
VinD

2Leq1fs

∆iL2 =
(Vin − Vout)D

2Leq3fs

(3.5)
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∆i′L1 =
VinD

2Lfs

∆i′L2 =
(Vin − Vout)D

2Lfs

(3.6)

Ecuación (3.5) representa la variación en estado estacionario de la corriente por cada
inductor, donde se generalizó para todos los estados con las inductancias equivalentes Leq1

y Leq3. Juntando (3.5) y (3.6) se obtiene la Ecuación (3.7)

∆i′1
∆i1

=
L

Leq1

∆i′2
∆i2

=
L

Leq3

(3.7)

De esta se encuentra una relación entre la variación de corriente por cada inductor
para ambos casos.

El objetivo final de este diseño es analizar el comportamiento de la corriente a la
entrada, por lo que se plantea la Ecuación (3.8) y (3.9) para un D < 0,5, siendo estas las
sumas de corriente por los inductores [11].

∆Iin = ∆iL1 +∆iL2

∆Iin =
Vin

2fLeq2
·
(
D(1− 2D)

1−D

) (3.8)

∆I ′in = ∆i′L1 +∆i′L2

∆I ′in =
Vin

2fL
·
(
D(1− 2D)

1−D

) (3.9)

De la Ecuación (3.8) se desprende que la variación de corriente de entrada depende
de Leq2 y a mayor sea este, el ripple de entrada será menor. No obstante, para que Leq2

aumente se debe tener un factor de acoplamiento menor.
Al hacer la razón la Ecuación (3.9) y (3.8) se obtiene la Ecuación (3.10) que es la

relación que compara las corrientes de entrada de inductores acoplados con no acoplados.

∆I ′in
∆Iin

= 1− k (3.10)

Esto significa que el ripple de la corriente de entrada del convertidor boost para induc-
tores acoplados es mayor respecto a inductores desacoplados para todo valor que tome el
factor de acoplamiento. Sin embargo, el nivel de ripple presente en la corriente de entrada
puede ser mínimo al trabajar con un factor de acoplamiento alto y un ciclo de trabajo en
el intervalo restringido.
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En [11] se presenta una generalización del ripple de corriente en estado estacionario,
por lo que se presenta la Ecuación (3.11) que refleja el ripple de corriente para todo valor
de ciclo de trabajo en el caso propuesto.

∆Iin =


Vin

2fLeq2
·
(
D(1−2D)

1−D

)
si 0 < D ≤ 0,5

Vin
2fLeq2

· (2D − 1) si 0,5 < D

(3.11)

Para apreciar de mejor manera el comportamiento, se presenta la Figura 3.5. Se ve que
a medida que aumenta el valor de k el ripple a la entrada es mayor y es similar al gráfico
presente en [11].

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Ciclo de trabajo
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[V
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T
s/2
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Ripple de corriente entrada

k=0.7
k=0.8
k=0.9

Figura 3.5: Gráfico de ∆Iin normalizado respecto al ciclo de trabajo D para valores de k.

Adicional a esto, con la finalidad de visualizar la región en la cual es más seguro operar,
procurando que la inductancia equivalente sea mayor a la simple, se presenta un gráfico
con la relación de Leq1 con M normalizados respecto a la inductancia L y con todo el
rango de posible del ciclo de trabajo. Los ideal es tener valores de Leq1/L mayores a 1.
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Figura 3.6: Gráfico de Leq1 respecto al factor de acoplamiento k para 0 y 0,5 de ciclo de
trabajo.
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Figura 3.7: Gráfico de Leq1 respecto al factor de acoplamiento k para un rango de valor
de D.
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Figura 3.8: Gráfico de Leq3 respecto al factor de acoplamiento k para un rango de valor
de D.

La Figura 3.6 representa los extremos de este análisis para los valores del ciclo de traba-
jo. Cuando D = 0 no existe momento en que la relación establecida entre las inductancias
sea mayor a 1. Sin embargo, para D = 0,5 siempre será mayor a 1.

Para complementar lo anterior se agregan todo los valores posibles del ciclo de trabajo
obteniendo la Figura 3.7 y Figura 3.8. Para la Figura 3.7 para el valor D = 0,4 la relación
supera el valor de 1 hasta el intervalo de K = 0,6 y K = 0,7 al igual cuando D = 0,6
ilustrado en la Figura 3.8. Estos son los valores más favorables para el análisis por lo que
para el diseño se espera obtener mejores resultados para este intervalo entre 0,4 y 0,6 del
ciclo de trabajo dependiendo del factor de acoplamiento establecido.

3.2.1. Análisis circuito magnético

Antes de poder realizar el análisis a los circuitos magnéticos, es necesario establecer
la consideraciones respectivas. Primero, en la representación del circuito de reluctancia no
se considerará la inductancia de dispersión para la elección del modelo, esto para poder
simplificar el análisis, pero para la simulación si se considerará y calculará. Segundo,
la permeabilidad del material es mucho más alta que la del aire. Por último, se asume
perfectamente simétrico la estructura a estudiar y la distribución de corrientes es equitativa
para ambos circuitos eléctricos.

Para poder determinar que modelo de núcleo usar se presentan 2 tipos, núcleo lami-
nado tipo UI y EI. primero, se analizará el tipo UI para comprender las restricciones y
beneficios que este nos pueda traer para el diseño y funcionamiento, y se realizará el mismo
procedimiento para el EI.

Como se mencionó anteriormente, se trabajará en términos de reluctancia el circuito
propuesto. Para realizar este análisis se considera que la distancia del gap es mucho menor
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al área transversal del núcleo, y se desprecian los efectos de borde.
El núcleo UI queda representado en la Figura 3.9, este presenta 2 gaps de aire y 2 fuentes

acopladas de manera inversa. Se plantea Ampere junto al desarrollo en la Ecuación (3.12)
con ϕ1 = −ϕ2 y N1 = N2.

Figura 3.9: Núcleo tipo UI, con 2 gaps y devanados.

Ni1 −Ni2 = Rsϕ1 − Rsϕ2

ϕ1 =
Ni1
2Rs

− Ni2
2Rs

/ ·N d

dt

N
dϕ1

dt
=

N2

2Rs

di1
dt

− N2

2Rs

di2
dt

N2

2Rs
= L = M

(3.12)

Se determina que la inductancia propia y la mutua poseen el mismo valor, lo que no es
posible dadas las ecuaciones determinadas anteriormente en la Tabla 3.3. Por esta razón
es que se descarta este tipo de núcleo para el acoplamiento que se quiere utilizar.

Ahora se analizará para el núcleo tipo EI, presentado en la Figura 3.12
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Figura 3.10: Modelo magnetoresistivo del núcleo a diseñar.

Donde Rs será la reluctancia de las piernas externas siendo esta iguales en ambas
piernas, Rc la reluctancia de la pierna central, ϕ1,2,3 los flujos respectivos por pierna, esta
notación se mantendrá para el resto del trabajo. Utilizando la Ley de Ampere se obtienen
la Ecuación (3.13) y Gauss la Ecuación (3.14).

N1i1 = Rsϕ1 + Rcϕ3

N2i2 = Rsϕ2 + Rcϕ3
(3.13)

ϕ3 = (ϕ1 + ϕ2) (3.14)

Al juntar ambas ecuaciones y despejar los flujos por la piernas externas se obtiene la
Ecuación (3.15).

ϕ1 = i1 ·
N1 · (Rs + Rc)

β
− i2 ·

N2Rc

β

ϕ2 = i2 ·
N2 · (Rs + Rc)

β
− i1 ·

N1Rc

β

(3.15)

Donde β = R2
s+2RsRc. Utilizando la Ecuación (2.2), se deriva el sistema de ecuaciones

anterior y se multiplica por el número de vueltas del devanado por el cual cruza el flujo
se obtiene la Ecuación (3.16).

v1 = N1 ·
dϕ1

dt
=

di1
dt

· N
2
1 · (Rs + Rc)

β
− di2

dt
· N2N1Rc

β

v2 = N2 ·
dϕ2

dt
=

di2
dt

· N
2
2 · (Rs + Rc)

β
− di1

dt
· N1N2Rc

β

(3.16)
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Se obtiene un sistema similar al presentando en la Ecuación (3.4). Asumiendo que N1 =
N2 y Ac = 2As, los valores de inductancias y factor de acoplamiento quedan representados
en la Ecuación (3.17):

L =
N2 · (Rs + Rc)

R2
s + 2RsRc

M =
N2Rc

R2
s + 2RsRc

k =
M

L
=

Rc

Rs + Rc

(3.17)

Donde:

Rs =
1

µrµ0
· ls
As

+
1

µ0
· gs
As

Rc =
1

µrµ0
· lc − gc

Ac
+

1

µ0
· gc
Ac

(3.18)

Por lo que el factor de acoplamiento queda directamente relacionado con las distancias
de los gaps y la permeabilidad del material. Además, k < 1 para todos los casos.

Este modelo tiene el beneficio de reducir el flujo AC generado en la columna central
para el acople inverso. Sin embargo, también aumentaría el requerimiento para flujo DC
en este misma, ya que los flujos se suman.

3.3. Modelos de núcleos

Ahora bien, por simplicidad se evaluarán 3 casos posibles para el modelo presentado,
esto con el objetivo de ver la influencia de la distribución de los gaps en el factor de
acoplamiento y los beneficios que cada modelo entrega. Se presentan en la Figura 3.11.

(a) Gaps laterales. (b) Gaps en todos. (c) Gaps central.

Figura 3.11: Modelos de núcleo a utilizar para el diseño.

Para el caso presentado en (a), si se escoge un material con permeabilidad muy alta,
el acoplamiento entre los devanados vendría siendo muy bajo, ya que, la columna central
presentaría un camino de menor reluctancia que las externas. Esto no es lo que se busca,
ya que, tener un grado de acoplamiento alto, aumenta la cancelación de flujo DC por las
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piernas, lo que se traduce en menor riesgo de saturación y menores pérdidas. Además, como
la columna central no posee gap y los flujos DC se suman, se tiene una alta posibilidad de
que se sature.

Para (b), como se poseen gaps en todas las piernas se descarta la posibilidad de saturar.
Sin embargo, al remplazar directamente en la Ecuación (3.18), como gc = gs y lc = ls, el
factor de acoplamiento tenderá al valor de 0,333 independiente del valor que tome el gap,
lo cual no es deseado.

Para (c), como las columnas laterales presentan un camino de menor reluctancia, el
flujo estará principalmente presentes en estas, por lo que la cancelación del flujo DC estará
más presente y disminuye la posibilidad de saturar. Además, el factor de acoplamiento
dependerá del gap central, de tal manera que a mayor distancia que tenga el gap mayor
será el factor de acoplamiento, teniendo valores mayores a 0,333. Además, es más simple
de diseñar al tener solo un gap.

3.3.1. Variables de interés para el diseño

Se presenta la Figura 3.12, como el modelo magneto resistivo seleccionado par el di-
seño del núcleo. Dadas la consideraciones de la sección anterior se procese a calcular la
reluctancia por pierna en la Ecuación (3.18).

Figura 3.12: Modelo magnetoresistivo del núcleo a diseñar.

Siendo ls,c el largo de las columnas, gs,c la longitud del los gaps, As,c = e · as,c el área
de cada sección con e el espesor y as,c el ancho de cada pierna.

Por simplicidad de diseño se considera que Ac = 2As, ls = lc, y gs = 0. Con esto,
se puede despejar el valor del gap central en términos del factor de acoplamiento y va-
lores estructurales del núcleo. Utilizando la Ecuación (2.5), (3.17) y (3.18) se obtiene la
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Ecuación (3.19).

k =
lc + gc(µr − 1)

3lc + gc(µr − 1)

gc =
lc (1− 3k)

(µr − 1)(k − 1)

L = N2µ0µrAc ·
(

3lc + µrg − g

8l2c + 4µrlcgc − 4lcgc

) (3.19)

Con esto se definen los factores más importantes para determinar si el diseño es válido.
Además, se aplicará el mismo análisis para núcleos con la sección de la columna central

igual a las laterales con el objetivo de comparar y ampliar los núcleos útiles para este diseño.
Con esto se llegan a los resultados de la Ecuación (3.20).

k =
lc + gc(µr − 1)

2lc + gc(µr − 1)

gc =
lc (1− 2k)

(µr − 1)(k − 1)

L = N2µ0µrAc ·
(

2lc + µrg − g

3l2c + 2µrlcgc − 2lcgc

) (3.20)

Comparando la Ecuación (3.19) con la Ecuación (3.20), se ve que las variables más
afectadas son la de inductancia y el gap, ya que los parámetros que más influyen son los
que poseen la permeabilidad relativa y el factor de acoplamiento respectivamente.

Para la inductancia se puede apreciar que la fracción en paréntesis aumenta aproxi-
madamente al doble dado que, como el largo del núcleo y del gap se asumen mucho más
pequeños que la permeabilidad relativa, el factor pasa de 4µrlcg a 2µrlcg. Como se man-
tiene el valor Ac, el único factor que puede variar es el número de vueltas y, como son
inversamente proporcionales, se determinar que debe disminuir el número de vueltas.

Para el gap al variar el numerador de 3k a 2k, determina que la longitud del gap es más
pequeña si el área de la columna central es igual a la columna externa. Como todo posee
la misma sección, el camino de reluctancia será el mismo para todo el circuito, lo cual
implica que una pequeña distancia del gap es suficiente. En cambio, cuando la columna
central posee el doble del área de las columnas laterales, la reluctancia es la mitad para
la columna central, por lo que se necesitará un gap mayor para favorecer el camino de las
columnas laterales.

Por último, al disminuir el área también afecta la inducción total en la columna central
del núcleo. Como se pretende implementar un acoplamiento inverso, la columna central
tiene mayor concentración de flujo que las columnas laterales, por lo que se puede correr
riesgo de saturación.

3.4. Procedimiento de diseño

En este procedimiento se rescata lo obtenido en [10] al determinar un nuevo método
AP para la estructura de núcleo que se propuso.
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3.4.1. Datos de entrada

Primero que todo, son necesarias las especificaciones del convertidor, estas se presentan
en la Tabla 3.4.

Tabla 3.4: Especificaciones convertidor boost interleaved.

Datos Valor
Vin 43− 72[V ]
Vout 144[V ]
Dmax 0,7
Pin 15000[kW ]
k 0,9
f 10− 20[kHz]

3.4.2. Cálculo de inductancias

Recordando la Ecuación (3.10), se puede determinar el valor de inductancia necesario
para un cierto nivel de ripple. Se utilizará de referencia una inductancia de 900[µH] como
dato entregado del convertidor por lo que se puede calcular el ripple de corriente esperado
para este valor de inductancia.

Sabiendo la tensión de entrada, el ciclo de trabajo y la potencia, la inductancia mínima
que debe operar en el circuito para el peor caso (D = 0,7 y f = 10[kHz] con un ripple del
10 % por fase), la inductancia queda expresada como:

Leq ≥
Vin ·D

∆Ifase · f
= 121[µH] (3.21)

L1 ≥ Leq
1− k 1−D

D

1− k2
= 391[µH] (3.22)

Por lo cual la referencia de inductancia está en condiciones para operar en este circuito.
Además, el calculo de la inductancia de dispersión se da según la Ecuación (3.23)[12].

LDisp = (1− k)L1 = 900(1− 0,9) = 90[µH] (3.23)

3.4.3. Datos de diseño

Algunos datos de diseño son la densidad de corriente máxima Jmax, inducción máxima
Bmax y el factor de utilización de la ventana Ku, este último como la parte que es utilizado
por cobre en la ventana. Para Jmax se escoge en base a la corriente que portan los con-
ductores y a referencias anteriormente mencionadas escogiendo un valor de 200[A/cm2],
Bmax por lo general es 0,8 veces la inducción máxima por lo que dependerá del material
a utilizar. Por último, Ku también se escogerá en base a las referencias, donde este valor
va de 0,3 a 0,8, en base a esto se escoge el valor de 0,4.
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3.4.4. Determinar el área del conductor

Ya escogido Jmax, el área del conductor se determinar como:

ILrms

Jmax
≤ Aw

Donde ILrms es el valor rms de la corriente por el inductor en el peor caso. Obtenido
Aw se puede escoger el calibre del conductor.

3.4.5. Selección del núcleo

Utilizando el método AP propuesto en [10], se puede obtener el tamaño del núcleo.
Está se define en la Ecuación (3.24).

AP =
2 · 104ILrms

[
(L(1− k)ILdcmax +

VinD
2fs

)
]

BmaxJmaxKu
[cm4] (3.24)

Donde ILdcmax es la corriente máxima que va a circular por cada inductor, ILrms la co-
rriente rms que pasa por cada inductor.

3.4.6. Longitud de gap

Como en [10] se utilizan 3 gaps en total, 1 por cada columna, no se puede utilizar lo
obtenido. Sin embargo, dado el estudio anterior de la estructura escogida se puede obtener
la longitud del gap con la Ecuación (3.19) y también el factor de acoplamiento.

3.4.7. Número de vueltas

Ya con las dimensiones del núcleo, se puede calcular el número de vueltas según la
Ecuación (3.19) ya que se tiene definido el valor de inductancia que se utilizará y la
longitud del gap depende del núcleo y el factor de acoplamiento.

3.4.8. Chequear ventana

Obtenido el número de vueltas, se puede determinar el área que ocupa el devanado y
comprobar que la selección del núcleo es la indicada. esto se cumple si:

NAw ≤ KuAw

Si esto no se cumple, el siguiente núcleo más grande debe ser escogido.



Capítulo 4

Verificación del procedimiento y
simulación

En este capítulo, se evaluará el procedimiento anteriormente propuesto en un conver-
tidor boost y se analizarán los resultados de la simulación para 2 materiales, las pérdidas
relacionadas, el factor de acoplamiento, que no presente saturación y obtener distribución
de corriente equitativa en ambos devanados, con lo cual se confirma el método. Utilizando
la plataforma de simulación ANSYS, evaluaremos distintos materiales ferromagnéticos y
sus propiedades, explorando cómo esta herramienta permite modelar y analizar de manera
precisa el comportamiento de los núcleos.

4.1. Evaluación diseño

Por interés del laboratorio de electromovilidad de la universidad Técnico Federico Santa
María, se desea saber la posibilidad de implementar un núcleo de chapa silicosa o ferrita,
con lo cual se comparán estos materiales por niveles de frecuencia comunmente utilizados.

Como se puede observar en el Anexo, la Figura 8.2 muestra que la ferrita, referida como
MPP, usualmente se trabaja en las frecuencias desde 10[kHz] a 1[MHz] con alimenta-
ción sinusoidal, siendo este un material más común para este tipo de aplicaciones de alta
frecuencia. No obstante, la chapa silicosa, los materiales referidos como Fe-Si, no supera
1[kHz]. Por esta razón, se decide simular en primera instancia la chapa silicosa, especifi-
camente el material 20JNHF1300 con 0.2mm de espesor, para verificar el procedimiento y
la posibilidad de utilizarlo en esta aplicación. Los datos se obtuvieron del catalogo [13].

Sin embargo, como se señalo anteriormente, se experimentará cno un núcleo de ferrita
realizando también la simulación respectiva. Esto por que este material se presentaba ya
disponible en el laboratorio con el interés de una sección especifica.

Con esto se determina el valor AP necesario para el núcleo de chapa silicosa con la
Ecuación (3.24) resultado en:

AP = 938[cm4] (4.1)

Se escoge el núcleo de referencia para la chapa silicosa de la compañía pailamilla
Figura 8.5 L-100, que posee 100[mm] de ancho en la columna central, 50[mm] en las

35
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laterales y un espesor de 13[mm] lo cual se obtiene un AP = 975[cm4]. Junto a esto se
determina que posee N = 20, g = 3,4mm, y un conductor mayor a Aw = 125[mm2] por
lo que se escoge el conductor Kcmil250 que posee una sección de 126, 8[mm2] teniendo un
diámetro aproximado de 12, 5[mm].

4.1.1. Verificar ventana

Se procede a verificar si se cumple el requisito de ocupación de la ventana, lo cual
cumple lo establecido.

NAw = 2536[mm2]

kuAa = 3000[mm2]
(4.2)

4.2. Simulación

Primero que todo, se utilizará la herramienta ANSYS Maxwell el cual es un software
que ayuda a predecir el comportamiendo del campo electromagnético en máquinas eléc-
tricas a través del análisis y simulación por elementos finitos (FEA) para bajas y altas
frecuencias de operación. Además, se utilizará ANSYS Simplorer/Twin Builder que es
otro software integrado en ANSYS con capacidad de análisis de circuito multifísico para
un esquema de componentes eléctricos, mecánicos, magnéticos y térmicos.

Un ambiente de simulación ideal para poder acoplar la electrónica de potencia del
circuito boost con el diseño del inductor a través de un modelo en FEA Maxwell analizando
tanto componentes magnéticos como eléctricos.

4.2.1. Diseño en ANSYS

En esta sección se mostrarán los resultados del diseño con los datos presentados en la
sección anterior y evaluando una condición de operación especifica, esto es una frecuencia
de 10[kHz] y un ciclo de trabajo del 50%, en el software ANSYS. Como se presenta un
modelo de lazo abierto, se considera una resistencia en serie a la fuente de tensión DC
para reducir los peak de corriente posibles en el circuito.

Se calcula resistencia del devanado según la Ecuación 4.3.

Rdev = L/Adev

Rdev = 4,6[mohm]
(4.3)

Resultado de esto, parte de la tensión a la salida se cae en la resistencia en serie con la
fuente. Sin embargo, para efectos de evaluar el diseño, se tomará en cuenta las corriente
máxima, 500[A] a la entrada, obtenidas por el convertidor ensayado en el laboratorio para
medir saturación, inductancia, factor de acoplamiento y pérdidas.

Se presenta la Figura 4.1 que representa el núcleo obtenido del diseño.
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Figura 4.1: Modelo inductor acoplado 2D implementado en ANSYS Maxwell.

En esta se incluye todo lo especificado del núcleo L-100 y esto se integra a otro espacio
de trabajo en el software llamado ANSYS Simplorer presentado en la Figura 4.2.

Figura 4.2: Modelo de circuito de potencia convertidor Boost con inductores acoplados
modelados en ANSYS Maxwell.

Se presenta la propuesta del convertidor boost interleaved de 2 niveles integrando un
inductor acoplado con una carga resistiva y un capacitor de 2200[µF ]. Este sistema se
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enlaza con Matlab/Simulink para obtener los disparos requeridos para los IGBTs en lazo
abierto.

4.2.2. Resultados y análisis de simulación

Se presentan los resultados obtenidos de la simulación de diversos parámetros eléctri-
cos, como la corriente eléctrica de entrada y por devanado, la inductancia, el factor de
acoplamiento y las pérdidas en el núcleo.
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Figura 4.3: Valores de corriente a la entrada del inductor y por cada devanado a una
frecuencia de 10[kHz] y un ciclo de trabajo del 50 %.
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Figura 4.4: Acercamiento a los valores obtenidos de la corriente a la entrada.
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Figura 4.5: Acercamiento a los valores obtenidos de la corriente por los devanados.

El gráfico de corrientes es la Figura 4.3 donde se llega a estado estacionario a los
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30[ms], con una corriente de entrada de 500[A] y un ripple despreciable como se muestra
en la Figura 4.4. Además, se presenta la Figura 4.8 en la cual se observa que las corrientes
se reparten equitativamente por cada devanado, y están desfasadas en medio ciclo con un
ripple aproximado de 5[A].

EL ripple obtenido para la corriente de entrada es esperado, ya como se vio anterior-
mente con un ciclo de trabajo igual al 50 % debiese ser nulo al remplazar en la Ecua-
ción (3.11). Para las corrientes por devanado, se posee un 2% del valor medio de corriente
por devanado.

Figura 4.6: Inducción obtenida en el núcleo.

Se presenta la Figura 4.6 que muestra la distribución de flujo magnético y la inducción
presente en el núcleo. Se presenta distribución de flujo principalmente concentrada en los
bordes internos, donde se puede presentar saturación en las esquinas. A pesar de llegar a
niveles altos de inducción, el núcleo está al limite de presentar saturación.
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Figura 4.7: Valores obtenidos para la inductancia propia.
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Figura 4.8: Valores obtenidos para el factor de acoplamiento.

El comportamiento de la inductancia es variable decreciente como se muestra en la
Figura 4.7. Este comportamiento es debido a que se presentan partes del núcleo que
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poseen una inducción máxima de 1,66[T ], lo cual es próximo a la saturación. Esto hace
que el comportamiento de la inductancia no se estacione y disminuya en la manera que
se representa. No obstante, se logra obtener el valor de inductancia especificado con un
ripple bajo.

Como el factor de acoplamiento queda directamente ligado a la inductancia, por lo
que este posee el mismo comportamiento solo que, al ser acoplamiento negativo, se refleja
respecto al eje horizontal. Además, se obtiene un valor aproximado de 0,89 lo cual refleja
un error de un 1,11% siendo un valor aceptable para este diseño.
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Figura 4.9: Valores obtenidos de las pérdidas asociadas al núcleo.

Las pérdidas respectivas del núcleo son bajas como se muestran en la Figura 4.9, lo
que es una buena señal, ya que, la chapa silicosa a frecuencias altas presenta pérdidas altas
según la Figura 8.3.

La simulación logra el valor de inductancia, factor de acoplamiento deseado con además
tener perdidas bajas en el núcleo y ripple de corrientes. No obstante, el núcleo presenta
límites de saturación en partes más al interior, por lo que el diseño está al límite de lo
requerido.

El tamaño es una variable importante a la hora de diseñar, por esta razón, en vez
de seguir aumentando el tamaño del núcleo hasta que no se sature, se decide cambia el
enfoque a una potencia menor para luego implementar experimentalmente.

Además, a este se le evaluará 3 ciclos de trabajo para 3 frecuencias que se especificará
más adelante.
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4.3. Diseño núcleo de prueba

Para poder validar experimentalmente el método de diseño se proponen disminuir la
escala de potencia, manteniendo el resto de componentes del sistema y generar un núcleo
apto para el experimento.

Los datos en los que se basa este diseño se presentan en la Tabla 4.1.

Tabla 4.1: Especificaciones convertidor boost interleaved.

Datos Valor
Vin 12− 28[V ]
Vout 40[V ]
Dmax 0,7
Pin 200[W ]
k 0,9
f 10− 15− 20[kHz]

En el experimento se utilizará un núcleo de ferrita N87 para validar el diseño, este
también simulado en ANSYS. Este núcleo se compone de 2 partes tipo U y 2 tipo I, todas
con la misma sección transversal. Con esto, se decide tener una columna central móvil para
ver el impacto de variar el factor de acoplamiento en las variables eléctricas. Este será la
última parte a evaluar antes de realizar el experimento, por lo que el diseño se basará en
este modelo.

Como se mencionó anteriormente se simulará la chapa silicosa para generar información
relevante de este material. Para esa simulación, el diseño se basará en el núcleo de ferrita
existente en el laboratorio que se va a implementar, considerando una columna central
móvil.

Sabiendo la tensión de entrada, el ciclo de trabajo y la potencia, la inductancia mínima
que debe operar en el circuito para el peor caso (D = 0,7 y f = 10[kHz] con un ripple del
1[A] por fase) queda expresada como:

Leq ≥
Vin ·D

∆Ifase · f
= 840[µH] (4.4)

L1 ≥ Leq
1− k 1−D

D

1− k2
= 2,71[mH] (4.5)

Por lo cual la inductancia utilizada es aproximadamente 3 veces menor de lo deseado,
esto se traduce en mayor ripple esperado.

4.4. Chapa Silicosa

Manteniendo el valor de inductancia en 900[µH] se escogen las variables de diseño.
Para Jmax se escoge un valor típico de J = 350[A/cm2], Bmax = 1,6[T ] y Ku = 0,3 se
obtiene el valor AP necesario para el núcleo con la Ecuación (3.24) resultado en:

AP = 0,53[cm4] (4.6)
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Se escoge el núcleo de referencia para la chapa silicosa de la compañía pailamilla
Figura 8.5 L-10, que posee 10[mm] de ancho la columna central, pero se utilizará de
5[mm] para que todo tenga la misma sección, 5[mm] en las laterales y un espesor de
20[mm] obteniendo un AP = 3[cm4]. Además, una altura total de 60[mm] y una ancho
de 30[mm]. Se determina que posee N = 28, g = 0,5mm, y el conductor debe ser mayor
a Aw = 1,4[mm2], por lo que se escoge el conductor AWG 14, que posee una sección de
2,5[mm2] y una ampacidad de 20[A].

Esto se representan en la Figura 4.10.

Figura 4.10: Núcleo modelo utilizado en ANSYS para la simulación.

4.4.1. Verificar ventana

Se procede a verificar si se cumple el requisito de ocupación de la ventana, lo cual
cumple lo establecido.

NAw = 70[mm2]

kuAa = 90[mm2]
(4.7)

4.5. Resultados y análisis simulación

Para este apartado se presentará cada variable eléctrica para las frecuencias de 10[kHz],
15[kHz] y 20[kHz] con los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%. Además, se integra una
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resistencia en serie con la fuente DC para disminuir los peaks de corriente transitorias,
el valor de esta es establecido de manera tal que la corriente a la entrada en estado
estacionario sea de 10[A].

4.5.1. Corrientes entrada

Los valores de ripple para la corriente a la entrada pueden ser estimados según la
Ecuación (3.11), estos se presentan en la Tabla 4.2.

Tabla 4.2: Estimación ripple de corriente a la entrada.

D f[kHz] Leq [mH] ∆Iin [A]

0,3 10 0,3 0,18
0,5 10 1,7 0
0,7 10 0,3 0,98
0,3 15 0,3 0,12
0,5 15 1,7 0
0,7 15 0,3 0,65
0,3 20 0,3 0,09
0,5 20 1,7 0
0,7 20 0,3 0,49

Además, se presenta la Figura 4.11 que muestra los valores de corriente a la entrada
del convertidor utilizando inductores no acoplados. Los inductores poseen una inductancia
de valor 900[µH], la resistencia por devanado de R = 0,027[ohm] una inductancia de
dispersión de valor Ldisp = 0,90[mH]. Esto para las frecuencias de 10, 15 y 20[kHz] para
los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%, para comparar los valores de ripple de corriente
a la entrada del convertidor obtenidos para el caso del inductor acoplado.
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Figura 4.11: Valores de corriente a la entrada del inductor NO acoplado a una frecuencia
de 10[kHz] para los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%.

49.8 49.85 49.9 49.95 50

Tiempo [ms]

10.1

10.15

10.2

10.25

10.3

C
or

rie
nt

e 
[A

]

Corriente de entrada NO acoplados

D=30
D=50
D=70

Figura 4.12: Acercamiento a los valores obtenidos de la corriente a la entrada del inductor
NO acoplado a una frecuencia de 10[kHz] para los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%.
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Luego, se presenta la Figura 4.13 representando la corriente a la entrada para 10[kHz].
En esta se aprecian los valores del ripple en la Figura 4.14 para todos los ciclos de trabajos
antes mencionado, donde la mayor magnitud se da para el caso D = 70% con una magnitud
aproximada de 0,8[A], 0,3[A] para D = 30% y 0 para D = 50%.
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Figura 4.13: Valores de corriente a la entrada del inductor a una frecuencia de 10[kHz]
para los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%.
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Figura 4.14: Acercamiento a los valores obtenidos de la corriente a la entrada a una fre-
cuencia de 10[kHz] para los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%.

Al contrastar las Figuras 4.12 y 4.12 se aprecia que el ripple de corriente, independiente
del ciclo de trabajo al que se evalúa, es menor para inductores no acoplados. Recordando
la Ecuación (3.10), lo obtenido tiene sentido y se hace la relación entre los valores de ripple
de corriente representado en la Ecuación (4.8) para el ciclo de trabajo D = 30% y para
D = 70% respectivamente.

∆I ′in30 = 0,1[A]

∆Iin30 = 0,3[A]

∆I ′in30
∆Iin30

= 0,33

(4.8)

∆I ′in70 = 0,15[A]

∆Iin70 = 0,8[A]

∆I ′in70
∆Iin70

= 0,18

(4.9)

Dados los valores obtenidos está más cercano para la comparación con el ciclo de
trabajo de D = 70%. Además, se cumple que el ripple de corriente cualquiera sea el ciclo
de trabajo empleado será mayor para el caso de inductores acoplados para un factor de
acoplamiento de K = 0,9.
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Las siguientes figuras representan la corriente a la entrada del inductor acoplado a una
frecuencia de 15[kHz] y 20[kHz], con 3 ciclos de trabajo diferentes, siendo estos 30%,
50% y 70%.
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Figura 4.15: Valores de corriente a la entrada del inductor a una frecuencia de 15[kHz]
para los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%.
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Figura 4.16: Acercamiento a los valores obtenidos de la corriente a la entrada a una fre-
cuencia de 15[kHz] para los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%.

Para el caso de 15[kHz], al comparar con el ciclo de trabajo de D = 30% con el caso de
10[kHz], no presenta variación considerable al igual que en el caso D = 50%. No obstante,
para un ciclo de trabajo de D = 70% de una magnitud aproximada de 0,3[A] disminuye
considerablemente respecto al caso a 10[kHz]. Además, se ve una pequeña oscilación en
las corrientes lo cual implica la presencia de armónicos.
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Figura 4.17: Valores de corriente a la entrada del inductor a una frecuencia de 20[kHz]
para los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%.
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Figura 4.18: Acercamiento a los valores obtenidos de la corriente a la entrada a una fre-
cuencia de 20[kHz] para los ciclos de trabajo del 30%, 50% y 70%.
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Para el caso de 20[kHz] no presenta variaciones notorias a la mejora, presenta niveles
de ripple similares al caso de 20[kHz].

Las corrientes para el ciclo de trabajo igual al 50% da despreciable para todos los
casos. No obstante, al comparar la magnitud del ripple entre el ciclo de trabajo del 30% y
70% se observa que en este último es aproximadamente el doble, recordando lo expuesto
en la Figura 3.5.

4.5.2. Inductancia

Se decide graficar los valores de inductancias para distintas frecuencias dado un ciclo
de trabajo. Esto con el fin de comparar la variación de estos valores según la frecuencia
de conmutación en cada caso. Esto se extiende para el resto de parámetros a analizar.
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Figura 4.19: Valores de inductancia para el ciclo de trabajo D = 30% y las frecuencias
10[kHz], 15[kHz] y 20[kHz].



Capítulo 4. Verificación del procedimiento y simulación 53

29.88 29.9 29.92 29.94 29.96 29.98 30

Tiempo [ms]

0.875

0.88

0.885

0.89

0.895

0.9

0.905

0.91

0.915

L 
[m

H
]

Inductancia propia D=0.3

L
10

L
15

L
20

Figura 4.20: Acercamiento a los valores obtenidos de la inductancia para el ciclo de trabajo
D = 30% y las frecuencias 10[kHz], 15[kHz] y 20[kHz].

Los valores de inductancia obtenidos para el caso presentado, cumple lo establecido al
llegar a un valor promedio aproximado de 0,9[mH] para todas las frecuencias aplicadas.
Además, el caso con mayor variación es a 10[kHz] con un error del 2,2% respecto a el
valor de inductancia indicado anteriormente. Sin embargo, presenta un transitorio mayor
al comienzo de la medición, superando el valor de 1[mH].
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Figura 4.21: Valores de inductancia para el ciclo de trabajo D = 50% y las frecuencias
10[kHz], 15[kHz] y 20[kHz].
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Figura 4.22: Acercamiento a los valores obtenidos de la inductancia para el ciclo de trabajo
D = 50% y las frecuencias 10[kHz], 15[kHz] y 20[kHz].
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Los valores de inductancia obtenidos para el caso presentado, para una frecuencia de
15[kHz] se cumple lo establecido al llegar a un valor promedio aproximado de 0,9[µH] junto
a las de 20[kHz] siendo esta última un poco menor. No obstante, el caso con frecuencia
de 10[kHz] es menor al valor deseado y llega hasta el valor de 0,7[mH].
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Figura 4.23: Valores de inductancia para el ciclo de trabajo D = 70% y las frecuencias
10[kHz], 15[kHz] y 20[kHz].
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Figura 4.24: Acercamiento a los valores obtenidos de la inductancia para el ciclo de trabajo
D = 70% y las frecuencias 10[kHz], 15[kHz] y 20[kHz].

Los valores de inductancia obtenidos para el caso presentado, en general llegan al valor
deseado, siendo un poco mayores. Además, se presenta un peak transitorio mayor que los
casos anteriores superando el valor de 1,2[mH].

Los gráficos de inductancias presentados se ve que a medida que se incrementa el ciclo
de trabajo aumenta el ripple del valor de inductancia respecto a 0, 9[µH], y este disminuye
a medida que aumenta la frecuencia. Por otro lado, al igual que en los gráficos de corriente,
a mayor sea el ciclo de trabajo, mayor el peak transitorio.
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4.5.3. Factor de acoplamiento
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Figura 4.25: Valores de factor de acoplamiento a una frecuencia de 10[kHz] para los ciclos
de trabajo del 30%, 50% y 70%.

Para el caso del factor de acoplamiento, como este presenta directa relación con la
inductancia propia y mutua, es que posee las mismas variaciones que la inductancia. No
obstante, este se presenta reflejado en el eje horizontal por el tipo de acoplamiento elegido.

Los valores son ligeramente mayor a lo establecido, siendo este un 5% mayor, pero es
un rango aceptable para este diseño. Además, presenta una variación menor a medida que
aumenta el ciclo de trabajo.



Capítulo 4. Verificación del procedimiento y simulación 58

29.88 29.9 29.92 29.94 29.96 29.98 30

Tiempo [ms]

-0.95

-0.948

-0.946

-0.944

-0.942

-0.94

-0.938

-0.936

-0.934

-0.932

-0.93

K
[-

]

Factor de acomplamiento 10kHz

D=0.3
D=0.5
D=0.7

Figura 4.26: Acercamiento a los valores obtenidos de factor de acoplamiento para una
frecuencia de f = 10[kHz] para los ciclos de trabajo 30%, 50% y 70%.
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Figura 4.27: Valores de factor de acoplamiento para el ciclo de trabajo D = 30% y las
frecuencias 10[kHz], 15[kHz] y 20[kHz].
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Para poder ver el impacto de la frecuencia en el ciclo de trabajo, se presenta la Fi-
gura 4.27. Se ve claramente que, al aumentar la frecuencia, la el ripple en el factor de
acoplamiento disminuye.

4.5.4. Pérdidas del núcleo
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Figura 4.28: Pérdidas obtenidas para un ciclo de trabajo de 30% y las frecuencias f =
10[kHz], f = 15[kHz] y f = 20[kHz].
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Figura 4.29: Acercamiento a las pérdidas obtenidas para un ciclo de trabajo de 30% y las
frecuencias f = 10[kHz], f = 15[kHz] y f = 20[kHz].

Se presentan las pérdidas obtenidas del núcleo, estas considerando corrientes parásitas
y pérdidas por histéresis. La componente más relevante en este núcleo en particular son las
pérdidas por corrientes parásitas, debido a la conductividad que presenta la chapa silicosa.
Debido a eso, es que se lamina con espesores pequeños y reducir las pérdidas.

Se presentan pérdidas sumamente pequeñas del orden de la unidades de Watts, donde
estas van disminuyendo a la medida que se aumenta la frecuencia. Esto no se refleja en
los gráficos de pérdidas comúnmente vistos para la chapa silicosa, ya que, a medida que
aumenta la frecuencia, aumenta exponencialmente las pérdidas. Además, en general estos
gráficos de pérdidas son con alimentación sinusoidal y, como el convertidor trabaja con
corriente continua y ripple pequeño, las pérdidas pudiesen ser bajas.
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Figura 4.30: Pérdidas obtenidas para un ciclo de trabajo de 50% y las frecuencias f =
10[kHz], f = 15[kHz] y f = 20[kHz].

Para el caso con un ciclo de trabajo D = 50% se presenta una situación similar al
caso anterior. No obstante, en magnitud son menores y no presenta variaciones como la
Figura 4.29.
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Figura 4.31: Pérdidas obtenidas para un ciclo de trabajo de 70% y las frecuencias f =
10[kHz], f = 15[kHz] y f = 20[kHz].
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Figura 4.32: Acercamiento a las pérdidas obtenidas para un ciclo de trabajo de 70% y las
frecuencias f = 10[kHz], f = 15[kHz] y f = 20[kHz].

Para el ciclo de trabajo D = 70% se presentan pérdidas aproximadamente de la mitad
respecto a D = 30%.

En todos los casos, a medida que se aumenta la frecuencia, las pérdidas disminuyen.
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Evaluación experimental

Como se mencionó anteriormente, se utilizará un núcleo de prueba de ferrita, espe-
cíficamente N87, para comprobar experimentalmente el diseño. Se extraen las curvas de
pérdidas y BH desde la ficha técnica del material[14].

Este núcleo presenta 2 partes tipo U, con base de 126[mm], altura de 90[mm], ancho
de 28[mm] y una profundidad de 20[mm]. Además, dos partes tipo I con misma sección
transversal y alto de 126[mm], con un gap entre ellas de valor 1,7[mm]. Esto se refleja en
la Figura 5.1 como modelo implementado en ANSYS, el cual por simplicidad se considera
como un núcleo sólido.

Figura 5.1: Modelo núcleo de ferrita para apartado experimental.

Este núcleo presenta una valor AP = 98,8[cm4] el cual, según el método de diseño
presentado, puede soportar hasta 15[A] por devanado, las pruebas se realizarán con una

64
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corriente total de 5[A] por devanado al igual que en la chapa silicosa.
Se utiliza el mismo modelo de simulación para todos los modelos anteriores.

5.1. Ferrita

En este apartado se evalúa la ferrita, a modo de establecer los parámetros a comprara
con el caso experimental. Como no se desea generar información respecto a la ferrita, al
ser el material usualmente utilizado para este tipo de aplicaciones de alta frecuencia, se
evaluarán 2 escenarios. El primero es con frecuencia de 10[kHz] con un ciclo de trabajo al
50% para un factor de acoplamiento k = 0,9. Luego, se evaluará el mismo caso, pero con
un factor de acoplamiento de K = 0,7.

5.1.1. Corriente

Como se dijo anteriormente, se presenta el caso con un factor de acoplamiento de
k = 0,9 a una frecuencia de 10[kHz].
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Figura 5.2: Corrientes obtenidas para la ferrita caso K = 0,7.
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Figura 5.3: Acercamiento a corrientes por devanado obtenidas para la ferrita.

Se obtienen valores de corriente en el nivel que se desea, con un ripple de aproxima-
damente 0,1[A] para ambos devanados y despreciable a la entrada. Con un transitorio
levemente menor a 5[A].

Luego, se presenta el caso para un factor de acoplamiento de K = 0,7, para esto, solo
se modificará el gap debe disminuir a una distancia de 0,5[mm], pero al ser una distancia
demasiado pequeña, se aproximará a 1[mm], que es un valor más posible de lograr en el
experimento.

Se obtienen valores de corriente en el rango esperado por devanado, con un ripple
ligeramente mayor para el caso de k = 0,9. Además, se presentan transitorios de magnitud
similares para ambos casos.
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Figura 5.4: Corrientes de entrada y por devanado obtenidas para ambos casos.

Al acercarnos a la corriente de entrada, se ve que el ripple es menor para un factor de
acoplamiento menor.
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Figura 5.5: Acercamiento a corrientes de entrada para ambos casos.
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Figura 5.6: Acercamiento corrientes de un devanado por caso.

Se representa el valor obtenido para ambos casos inductancia. Para un factor de aco-
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plamiento de k = 0,7 se obtiene aproximadamente el doble de lo requerido. Este valor es
algo esperado por lo expresado en 3.20, ya que, lo expresado en parentesis los datos más
determinantes son las distancia del gap multiplicado por la permeabilidad. No obstante,
para al caso de k = 0,9 sí se llega al valor de inductancia.
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Figura 5.7: Valores de inductancia para ambos casos.

Se representa el valor obtenido para ambos casos del factor de acoplamiento, donde se
observa que no se obtienen los valores requeridos en especifico. Para k = 0,7 se obtiene un
valor mayor cercano, debido a la decisión de extender la longitud del gap. Para k = 0,9 al
seguir lo indicado por el procedimiento, se obtiene un valor sutilmente menor a lo esperado.
Estos resultados poseen una diferencia menor al 10% respecto al valor requerido, lo que
es aceptable.
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Figura 5.8: .

Se presenta el grado de inducción magnética en todo el núcleo, siendo este menor a
la saturación máxima. En este, no se ve algún grado de saturación, si una concentración
mayor de flujo para la columna central, lo cual es esperado.

Figura 5.9: Saturación del núcleo de ferrita para una corriente promedio de 5[A] por
devanado.

Por último, se presentan las pérdidas respectivas del núcleo de ferrita para ambos casos,
obteniendo valores bajos indicando que no existe saturación.
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Figura 5.10: Pérdidas ferrita para ambos casos.
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Figura 5.11: Acercamiento de la imagen anterior.

5.1.2. Montaje experimental

Para realizar el montaje experimental se utilizan los componentes presentes en el la-
boratorio de electromovilidad.

1. Núcleo de ferrita

2. 1 par de IGBT con diodos volante Infinion FF300R17ME4

3. 4 pinzas de corriente AEMX SL261
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4. 3 pinzas de tensión MCSIG DP10013

5. 1 osciloscopio KEYSIGHT INFINIIVISION DSOX3014T

6. 1 capacitor de 2200[µF ]

7. Fuente DC de alimentación del convertidor EA-PSI 9360-15

8. Fuente DC alimentación drivers IGBT GWINSTEK GPS-3303

9. Resistencia cerámica de 20[ohm]

10. Sistema inyección de pulsos a IGBT DSpace

Para medir la inductancia, se utiliza un medidor RCL meter bk precision 879b, el
cual se ajusta para medir inductancia a 10[kHz] obteniendo la Figura 5.12 para el primer
devanado y 5.13 para el segundo devanado.

Figura 5.12: Medición inductancia primer devanado.
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Figura 5.13: Medición de inductancia segundo devanado.

Estos devanados fueron realizados a mano con un conductor AWG 12, y al no alcanzar
la columna lateral con el devanado completo, se concentró parte del devanado en un
extremo y ambos devanados se realizaron en el mismo sentido. Además, como se presenta
la columna central móvil, se crearon sujeciones a través de una impresora 3D con cinta
de doble contacto, con el propósito de detener las columnas de colisionar producto de la
fuerza magnética generada en el gap junto a colocar un cartón en el gap como apoyo.

Para poder desplazar la columna central, se pega un tornillo con posibilidad de giro
junto a una placa de aluminio por la cual pasa el tornillo sobre un forado con hilo hasta
llegar a un cilindro con hilo pegado con silicona a la columna central. Esto para regular
la longitud del gap.

Se puede ver que no posee el mismo valor de inductancia y son cercanos a 900[µH] una
más que otra. Esto se puede explicar dada la concentración de devanados en un extremo y
la posibilidad de que no sean simétricos en la distribución de vueltas. Esto provocará una
distribución de corriente por devanado dispareja y ripple diferentes. La implementación de
este experimento se ve en la Figura 5.14, donde se puede ver el Variac en la parte trasera de
la imagen la cual posee una resistencia en serie no visible, inductor a la izquierda, los IGBTs
a las derecha, el capacitor y la carga resistiva en frente. Como se explico anteriomente, se
utilizan pinzas de tensión y corriente para determinar variables eléctricas relevantes para
el análisis.
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Figura 5.14: Implementación del convertidor boost interleaved para evaluar experimental-
mente el diseño del inductor acoplado.

Para comprobar el diseño se obtienen las variables de corriente por devanado del induc-
tor, la corriente a la salida y a la entrada. Además, se mide la tensión en ambos devanado
del inductor y la tensión en la carga, con el fin de determinar las pérdidas.

Los datos de mediciones de las pinzas se dirigen al equipo DSpace, donde se obtendrán
los valores de corriente tensión y pérdidas del núcleo.

5.1.3. Resultados y análisis experimental

Describir el proceso utiliza, precarga, subidas lentas hasta 35 a la salida por limitaciones
de la fuente DC en corriente.

El desempeño del inductor depende de lo pulcro que haya sido el trabajo realizado
físicamente con el núcleo, devanado y gap. Al realizarlo a mano existe la posibilidad de
diferencias entre cada devanado, lo cual fue lo obtenido al medir cada inductancia. Es
por esto que para la implementación se utilizará control PI en lazo cerrado de voltaje y
corriente.
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5.1.3.a. Control por lazo cerrado

Recordemos que un convertidor boost es un tipo de convertidor de potencia de DC-DC
que se utiliza para elevar la tensión de entrada a un valor más alto en la salida. Este tipo
de convertidor es ampliamente utilizado en aplicaciones donde se requiere una regulación
precisa de voltaje, como en sistemas de energía renovable, fuentes de alimentación para
dispositivos electrónicos y sistemas de control de motores.

El control de un convertidor boost con lazo cerrado de voltaje y corriente es esencial
para garantizar que la salida del convertidor se mantenga estable, a pesar de las fluctuacio-
nes en las condiciones de carga y las variaciones de la entrada. Este control se implementa
mediante un controlador PI (Proporcional-Integral), que permite un control preciso y una
rápida respuesta ante perturbaciones.

Un lazo cerrado implica que las salidas de voltaje y corriente del convertidor se moni-
torizan constantemente y se retroalimentan al controlador para ajustar la operación del
convertidor.

El voltaje de salida se mantiene constante, independientemente de las variaciones en
la carga o la entrada, y la corriente de inyección se controla para evitar sobrecargas y
para garantizar una transferencia de potencia eficiente. El sistema puede usar dos lazos de
retroalimentación: uno para el voltaje y otro para la corriente. El lazo de corriente asegura
que el convertidor opere dentro de los límites de corriente del inductor y los transistores,
mientras que el lazo de voltaje regula el nivel de salida.

La salida del controlador PI genera una señal de control que ajusta el ciclo de trabajo
del convertidor boost. Al controlar ambos, voltaje y corriente, el sistema puede responder
rápidamente a los cambios en las condiciones de carga, manteniendo la estabilidad.

Ya con eso se presentan los resultados experimentales para la corriente, tensión y
potencia de cada devanado.
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5.1.3.b. Corrientes
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Figura 5.15: Gráfico exportado de DSpace de corrientes por devanado desde el proceso de
precarga, hasta la desconexión para un gap de 1,7[mm].

El figura anterior muestra todo el proceso realizado en el experimento para un gap
de 1,7[mm] correspondiente a un factor de acoplamiento de k = 0,9, desde la precarga
del capacitor, que finaliza a los 10[s], hasta alcanzar los valores nominales de 35 [V ] a la
salida, la cual general la corriente límite soportada por la fuente, hasta los 65[s] para luego
ir decayendo con 3 escalones a corriente cero.

El figura siguiente fue extraida desde DSpace la cual muestra todo el proceso realizado
en el experimento para un gap de 0,5[mm] correspondiente a un factor de acoplamiento de
k = 0,7, desde la precarga del capacitor, que finaliza a los 10[s], hasta alcanzar los valores
nominales de 35 [V ] a la salida hasta los 20[s] para luego ir decayendo con 2 escalones a
corriente cero.
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Figura 5.16: Gráfico exportado de DSpace de corrientes por devanado desde el proceso de
precarga, hasta la desconexión para un gap de 0,5[mm].

Para el primer caso, el tiempo que se somete a condiciones nominales es mayor, es
debido a que se tuvo que ajustar correctamente el osciloscopio para tener una visualización
más detallada de las corrientes y tensiones.
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Figura 5.17: Gráfico de corriente por devanado exportado de un osciloscopio en estado
estacionario para un gap de 1,7[mm].

Para condiciones nominales de operación en estado estacionario para un factor de
acoplamiento de k = 0,9, se llega a un valor medio aproximado de 2,5[A] desde t = 0[s] para
ambos devanados con un ripple de 1[A], El cual es un valor bastante alto considerando los
niveles de corriente a los que se está trabajando. Se confirma de la Figura que la frecuencia
que actúan el convertidor es de 10[kHz] al medir un ciclo de la corriente en el tiempo.
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Figura 5.18: Gráfico de corriente por devanado exportado de un osciloscopio en estado
estacionario para un gap de 0,5[mm].

Para condiciones nominales de operación en estado estacionario para un factor de
acoplamiento de k = 0,7, se llega a un valor medio aproximado de 2,3[A] desde t = 0[s] para
ambos devanados con un ripple de 0,9[A], el cual es un valor bastante alto considerando
los niveles de corriente a los que se está trabajando.

Al comparar ambos casos se ve que mejora el ripple al disminuir el factor de acopla-
miento. Esto es algo esperado según se vio en las Figuras 3.7 y 3.8.

Se presentan las figuras que representan la corriente a la entrada del convertidor. La
primera figura posee un valor medio de 4,9[A] con un ripple de 0,9[A] aproximadamente,
y la segunda se llega a un valor medio de 4,6[A] y un ripple de 0,9[A].

-2.5 -2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2 2.5
Tiempo	[s] #10-4

4.2

4.4

4.6

4.8

5

5.2

5.4

5.6

C
or
rie
nt
e	
[A
]

iin

Figura 5.19: Gráfico de corriente a la entrada en estado estacionario para un gap de
1,7[mm].
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Figura 5.20: Gráfico de corriente a la entrada en estado estacionario para un gap de
0,5[mm].

Respecto a lo anterior se ve que el ripple de corriente se mantiene en magnitud respecto
a los devanados, por lo que se asume, según lo anteriormente dicho, que al aumentar la
potencia del convertidor existe la posibilidad de que el ripple disminuya en magnitud.

5.1.3.c. Tensiones

Se presenta las tensión en el capacitor para ambos casos desde la precarga ya realizada
al capacitor hasta llegar a condiciones nominales a 35[V ] extraidos desde DSpace. Se
muestra un buen control de tensión al tener peak de 1[V ] aproximadamente al variar la
tensión.
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Figura 5.21: Gráfico exportado de DSpace de tensión del capacitor desde el proceso de
precarga, hasta la desconexión para un gap de 1,7[mm].
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Figura 5.22: Gráfico exportado de DSpace de tensión del capacitor desde el proceso de
precarga, hasta la desconexión para un gap de 0,5[mm].

Se presenta las tensión los dos devanados para ambos casos en condiciones nominales
desde el osciloscopio. Para ambas figuras se tiene una tensión positiva de 15[V ] y una
tensión de −20[V ]. Este último se da por la referencia de la pinza de medición. Además,
los valores se obtienen para medir las pérdidas eléctricas del núcleo.
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Figura 5.23: Gráfico de tensión de los devanados exportado de un osciloscopio en estado
estacionario para un gap de 1,7[mm].
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Figura 5.24: Gráfico de tensión de los devanados exportado de un osciloscopio en estado
estacionario para un gap de 0,5[mm].

5.1.3.d. Pérdidas

Por último, se obtienen las siguientes Figuras representando las pérdidas eléctricas para
ambos devanados, donde se evaluará por magnitud obtenida omitidendo el signo asociado.
Se obtienen valores entre 37[W ] como mínima y 56[W ] como máxima.

Las pérdidas obtenidas pueden ser de magnitudes pequeñas, pero, al analizar las pér-
didas de la carga con el valor de tensión obtenido en el capacitor, se obtiene el valor de
61, 25[W ], que al contrastar con las pérdidas del inductor son un tanto mayor. Esto nos
indica que el inductor construido presenta pérdidas eléctricas elevadas al comprarlas con
las pérdidas estimadas de la carga.

El cálculo de las pérdidas del inductor se ve reflejado en la ley del elemento del cir-
cuito explicado anteriormente. Sin embargo, como el ripple de corriente por devanado es
aproximadamente el 50% de la corriente media, el factor de variación de corriente que
acompaña el valor de la inductancia sea grande.
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Figura 5.25: Gráfico de pérdidas calculado a partir de los datos obtenidos de tensión y
corriente por devanado del osciloscopio en estado estacionario para un gap de 1,7[mm].
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Figura 5.26: Gráfico de pérdidas calculado a partir de los datos obtenidos de tensión y
corriente por devanado del osciloscopio en estado estacionario para un gap de 0,5[mm].
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Conclusiones

Se realizó una revisión de la literatura sobre diseño de núcleos magnéticos, tipos de
materiales utilizados según la aplicación y tipo de acoplamiento existente. En base a estas
referencias es que nace la metodología de diseño expuesta, basándose principalmente en
el tipo de acoplamiento utilizado, que en definitiva el acoplamiento inverso es apto para
reducir el tamaño del núcleo. También, es relevante la elección del material según las
pérdidas que este pueda tener dada la frecuencia de trabajo y la intensidad de corriente. No
menos importante es la geometría empleada en el diseño, ya que, este afecta directamente
en la manera de obtener las capacidades del núcleo y determinar si es apto en la aplicación
que se empleará.

Se define un procedimiento de diseño en base a la estructura definida del tipo EI con
un gap en la columna central. Se utiliza el software matlab para simplificar los cálculos
y se implementan en el programa ANSYS, que se basa en funciones de elementos finitos.
Sí bien no se utilizó literalmente el programa FEMM, ANSYS presenta mayor amplitud
de análisis y la posibilidad de incorporar datos reales del material para sus cálculos en
simulación.

Se presentaron condiciones para este diseño por interés del laboratorio de electromovil-
diad, donde estas limitaban la sección del núcleo. Con esto, se modificaron las ecuaciones
finales del modelo de diseño, estas modificaciones no presentaban un beneficio a la hora de
evaluar el modelo, ya que, la distancia del gap se ve reducida lo cual se puede reflejar en
distancias poco reales dependiendo del nivel de acoplamiento y posibilidad de saturación
por el tipo de acoplamiento.

Mediante la simulación se confirma que el método de diseño propuesto funciona para
circuitos de alta frecuencia y potencias bajas. Se utilizan distintos puntos de operación,
para obtener una base de datos respecto al comportamiento de la chapa silicosa frente a
frecuencias altas, obteniendo resultados positivos habilitando esta posibilidad.

Se comprueba el funcionamiento del convertidor con el inductor acoplado, con presencia
de ripple elevado en cada devanado comparado con la corriente media que circula por cada
devanado. Esto causando un posible aumento en las pérdidas en el circuito.

La potencia en la cual se probó experimentalmente el convertidor puede generar confu-
sión en los datos obtenidos, debido a que a menor sea la potencia de el convertidor, mayor
será el requerimiento de inductancia para que el ripple sea de cierto porcentaje respecto a
la corriente estimada.
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Trabajos futuros

Dadas algunas simplificaciones y complicaciones para el modelo propuesto se generan
los siguientes desafíos:

1. Proponer un modelo de diseño generalizado de inductores acoplados para convertidor
boost multinivel. Con el fin de no limitar el convertidor a 2 niveles, distribuyendo la
corriente pudiendo disminuir el tamaño del inductor aún más y quizás con un mejor
manejo de corriente.

2. Establecer un modelo de diseño para inductores altamente acoplados tipo acorazado
de alta frecuencia y potencia con gap distribuidos. Como se vio en la simulación de
alta potencia, el núcleo diseñado presentaba limitaciones respecto al nivel de satu-
ración y la estabilización de la inductancia. Se pueden incorporar gaps por el núcleo
para linealizar aún más la curva BH, otorgando mayor tolerancia a la saturación y
pudiendo manejar mayores niveles de corriente.

3. Método para determinar la inductancia de dispersión para núcleos acorazados y de
una sola ventana para diseño de inductores acoplados. En este modelo planteado, se
utiliza una formula simplificada para determinar la inductancia de dispersión. Para
un mayor entendimiento y resultados de simulación se puede implementar un modelo
iterativo para determinar la inductancia de dispersión.

4. Implementación de un núcleo de chapa silicosa en inductor acoplado para utilización
en convertidor boost interleaved.

5. Implementación de un modelo de control para atenuación de ripple de corriente por
devanado para disminución de pérdidas.

L = Lm + Lk =
N2 · (R+ Rc)

R2 + 2RRc
Lk = L(1− k) (7.1)
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Anexo

Figura 8.1: Tabla con los tipos de materiales ferromagnéticos utilizados en convertidores
de potencia [2].

Figura 8.2: Tabla con los tipos de materiales ferromagnéticos utilizados en convertidores
de potencia [4].
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Figura 8.3: Método comparativo por [15] de materiales magnéticos para una frecuencia de
10 [kHz].

Figura 8.4: Gráfico de las pérdidas respecto al nivel de inducción para materiales magné-
ticos para una frecuencia de 20 [kHz] [6] .
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DESCRIPCION A B C D E F KG/CM

DIMENSIONES LAMINAS MONOFASICAS 

LAMINA MONOFASICA L-10 35 10 7,5 20 25 30 0,05

LAMINA MONOFASICA L-13 41 13 8 21 27 33 0,08

LAMINA MONOFASICA L-16 48 16 8 24 32 40 0,12

LAMINA MONOFASICA L-19 57 19 9,5 28 38 47,5 0,17

LAMINA MONOFASICA L-22 66 22 11 33 44 55 0,23

LAMINA MONOFASICA L-25 75 25 12,5 37,5 50 62,5 0,3

LAMINA MONOFASICA L-28 84 28 14 43 57 71 0,38

LAMINA MONOFASICA L-32 96 32 16 48 64 80 0,47

LAMINA MONOFASICA L-35 105 35 17,5 52,5 70 87,5 0,6

LAMINA MONOFASICA L-38 115 38 19 57 76 95 0,65

LAMINA MONOFASICA L-40 120 40 20 60 80 100 0,7

LAMINA MONOFASICA L-42 125 42 21 63 84 105 0,8

LAMINA MONOFASICA L-45 135 45 22,5 66 88,5 111 0,9

LAMINA MONOFASICA L-50 150 50 25 75 100 125 1,2

LAMINA MONOFASICA L-64 192 64 32 96 128 160 1,9

LAMINA MONOFASICA L-80 240 80 40 120 160 200 3

LAMINA MONOFASICA L-100 300 100 50 150 200 200 4,5

LAMINA MONOFASICA L-100 LARGA 300 100L 50 300 350 400 7,35

Figura 8.5: Tabla con los tipos de materiales ferromagnéticos utilizados en convertidores
de potencia [4].

8.0.1. Corrientes de Foucault

La corriente de Foucault es generada por variaciones en la excitación en el devanado,
como la corriente alterna, triangulares, cuadradas entre otros. Esto nos dice que puede
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depender de la frecuencia de la alimentación, pero es más correcto decir que depende de
los Volt por vuelta que genera en el devanado. El núcleo se puede tomar como un devanado
de una vuelta y con una resistividad ρ, con esto se genera una corriente en el perímetro
del núcleo llamadas como corrientes de Foucault [2].

El efecto de estas corrientes es solo añadir pérdidas al núcleo, no trae ningún beneficio
para el circuito magnético o eléctrico. Esto se puede representar como una resistencia
equivalente, calculada con las dimensiones y resistividad del núcleo, conectada en serie con
el devanado que la genere. Como depende del perímetro del núcleo, laminarlo y agregar un
aislante entre laminas es una manera de atenuar este efecto. Al tener láminas, existen varios
perímetros para los Volt por vuelta aplicados, lo que divide la corriente en la cantidad de
láminas que se posea como se ve en la Figura 8.6.

Figura 8.6: Efecto de laminar el núcleo [2].

Además, la buena elección del material es fundamental según la resistividad que posea
para que las corrientes de Foucault sean lo menor posible y se prevengan daños a la
aislación del devanado [2].

8.0.2. Pérdidas por histéresis

Las pérdidas por histéresis por lo general vienen dadas por el proveedor del material
en curvas que relacionan potencia con B para distintas frecuencias, como se muestra en
la Figura 8.7, donde las pruebas realizadas son con fuentes sinusoidales que saturan el
núcleo. Una manera de comprender estas pérdidas es ver cuantas veces se recorre la curva
de histéresis por segundo, lo que indica que estas dependen de la frecuencia [2].



Capítulo 8. Anexo 89

Figura 8.7: Curva típica para pérdidas por histéresis [1].

8.0.3. Energía inductores acoplados

Recordando la Figura 2.5, el valor de inductancia para esta forma de núcleo se presenta
en la Ecuación (8.1).

L =
µeffµ0N

2Ac

lc
(8.1)

Donde lc es el largo total del núcleo, Ac la sección transversal del núcleo y µeff es
aproximadamente la relación del recorrido del flujo por núcleo y el gap lc/gc. Luego, la
intensidad de campo máxima se representa en la Ecuación (8.2).

Hmax =
NÎ

lc
(8.2)

Donde Î es la corriente peak, esta se puede relacionar a su señal rms como:

Irms = KiÎ

Con Ki como el factor dependiente de la forma de onda de corriente. Luego, se puede
representar la inducción máxima en la Ecuación (8.3).
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Bmax =
µeffµ0NÎ

lc

Î =
Bmaxlc
µeffµ0N

(8.3)

Donde Bmax queda limitado por la saturación del núcleo, estos dichos anteriormente.

8.0.4. Pérdidas del cobre

Las pérdidas de los conductores se representa como:

Pcu = ρw
lw
Aw

I2rms

Pcu = ρw
N2MLT (KiÎ)

2

NAw

(8.4)

Donde ρw es la resistividad del conductor, lw el largo del conductor que es igual a
N por el largo promedio por vuelta (MLT). Con esto se puede despejar nuevamente la
corriente obteniendo la Ecuación (8.5).

Î =
1

NKi

√
PcuNAw

ρwMLT
(8.5)

8.0.5. Pérdidas del núcleo

Por temas de simplicidad se pueden expresar las pérdidas del núcleo como un factor
por las pérdidas del cobre [7], esto se expresa en la Ecuación (8.6).

Pfe = γPcu (8.6)

8.0.6. Ecuación térmica

Las pérdidas se traducen en liberación de calor al ambiente que rodea el núcleo. Esta
se disipa a través de conducción y convección dependiendo del elemento en particular que
se analice, siendo estos las pérdidas del núcleo y las del devanado. la Ecuación de newton
sobre la convección [7] relaciona el flujo de calor con la variación de temperatura (∆T ), el
área de la superficie (At) y el coeficiente de transferencia de calor hs en la ??.

Q = hsAt∆T (8.7)

Donde Q representa las pérdidas totales del sistema. Por lo general el proveedor otorga
la resistencia térmica del núcleo, pero esta se puede obtener de manera empírica con la
Ecuación (8.8) relacionandola con el volumen del núcleo Vc.
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∆T = RθQ

Rθ =
0,06√
Vc

(8.8)

Con esto la expresión de pérdidas totales del núcleo queda definida en la Ecuación (8.9)

Q = Pcu + Pfe = (1 + γ)ρwVwKuJ
2
0 (8.9)

Y con eso se puede despejar la densidad de corriente como:

J0 =

√
hcAt∆T

(1 + γ)ρwVwKu
(8.10)
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