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Resumen 

 La proliferación en los últimos años de equipos electrónicos 
conectados a redes de distribución eléctrica, ha provocado la 
aparición de standards internacionales, como por ejemplo la norma 
EN 61000-3-2, que regulan la distorsión armónica de baja frecuencia 
que dichos equipos pueden introducir en la red. En este contexto, 
los rectificadores con alto factor de potencia constituyen una de las 
soluciones más adecuadas para reducir la distorsión armónica de la 
corriente consumida de la red eléctrica. En su versión monofásica y 
cuando no se requiere devolver energía a la red, los rectificadores 
con alto factor de potencia suelen implementarse mediante la 
asociación en cascada de un rectificador pasivo (diodos) y un 
convertidor dc-dc de tipo boost. Un lazo de regulación de corriente 
se encarga de mantener la distorsión de la corriente de entrada 
próxima a cero, recibiendo una señal de consigna de un lazo de 
regulación de la tensión de salida. Este último lazo se encarga de 
mantener la tensión de salida cercana a un cierto valor de 
referencia.  

 El problema más documentado en la literatura al respecto es 
la pobre respuesta dinámica del lazo de regulación de tensión, 
debido a que dicho lazo debe ser extremadamente lento para no 
producir distorsión en la corriente de entrada. En esta tesis se 
propone la aplicación de las técnicas de control Robust Model 
Following (RMF) y Load Injection Current (LI2) al diseño del lazo de 
regulación de la tensión de salida. Dichas técnicas permiten reducir 
considerablemente la impedancia de salida del convertidor en lazo 
cerrado, sin que se requiera aumentar la velocidad de respuesta 
del lazo de tensión. En consecuencia, mejoran de forma notable la 
respuesta dinámica del convertidor sin distorsionar la corriente de 
entrada. Una ventaja adicional de las técnicas propuestas es su 
bajo coste de implementación, lo que las convierte en una 
alternativa muy interesante para ser implementadas en equipos 
industriales. 
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Resum 

 La proliferació en els últims anys d'equips electrònics 
connectats a xarxes de distribució elèctrica, ha provocat l'aparició 
d'estàndards internacionals, com per exemple la norma EN 61000-3-
2, que regulen la distorsió harmònica de baixa freqüència que tals 
equips poden introduir en la xarxa. En aquest context, els 
rectificadors amb alt factor de potència constituïxen una de les 
solucions més adequades per a reduir la distorsió harmònica del 
corrent consumit de la xarxa elèctrica. En la seua versió monofàsica 
i quan no es requerix tornar energia a la xarxa, els rectificadors amb 
alt factor de potència solen implementar-se per mitjà de 
l'associació en cascada d'un rectificador passiu (díodes) i un 
convertidor dc-dc de tipus boost. Un llaç de regulació de corrent 
s'encarrega de mantindre la distorsió del corrent d'entrada pròxima 
a zero, rebent un senyal de consigna d'un llaç de regulació de la 
tensió d'eixida. Aquest últim llaç s'encarrega de mantindre la tensió 
d'eixida pròxima a un cert valor de referència.  

 El problema més documentat en la literatura respecte d'això 
és la pobra resposta dinàmica del llaç de regulació de tensió, pel 
fet que el llaç ha de ser extremadament lent per a no produir 
distorsió en el corrent d'entrada. En esta tesi es proposa l'aplicació 
de les tècniques de control Robust Model Following (RMF) i Load 
Injection Current (LI2) al disseny del llaç de regulació de la tensió 
d'eixida. Aquestes tècniques permeten reduir considerablement la 
impedància d'eixida del convertidor en llaç tancat, sense que es 
requerisca augmentar la velocitat de resposta del llaç de tensió. En 
conseqüència, milloren de forma notable la resposta dinàmica del 
convertidor sense distorsionar el corrent d'entrada. Una avantatge 
addicional de les tècniques propostes és el seu baix cost 
d'implementació, la qual cosa les convertix en una alternativa molt 
interessant per a ser implementades en equips industrials. 
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Abstract 

 In recent years the proliferation of electronic equipment 
connected to the power grid has led to the emergence of 
international standards, such as EN 61000-3-2. These standards 
regulate low frequency harmonic distortion that such equipment 
may introduce to the grid. In this context, high power factor rectifiers 
are one of the most appropriate solutions to reduce harmonic 
distortion in the current drawn from the mains. When no power is 
returned to the grid, single phase high power factor rectifiers are 
typically implemented by the cascade association of a passive 
rectifier (diodes) and a dc-dc boost converter. A current control 
loop keeps the distortion of input current close to zero, while the 
reference signal is obtained from the output voltage control loop. 
This last loop keeps  the output voltage close to a certain reference 
value. 

 The most documented problem in the related literature is the 
poor dynamic response of the voltage control loop, as that loop 
must be extremely slow in order to not produce any distortion in the 
input current. In this thesis, Robust Model Following (RMF) and Load 
Current Injection (LI2) techniques are applied to the control loop 
design of the output voltage. With these techniques the closed loop 
output impedance of the converter is significantly reduced without 
the need to increase the speed of the voltage control loop. As a 
result, the converter dynamics improve significantly without distorting 
the input current. An additional advantage of the proposed 
techniques is their low cost, which makes them a very interesting 
alternative for implementation in industrial equipment. 
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1.1 Introducción 

1.1.1 Control lineal de convertidores conmutados 

Los convertidores de potencia conmutados son sistemas no 
lineales que admiten ser linealizados en torno a un punto de 
operación, obteniéndose un modelo de pequeña señal y baja 
frecuencia (válido hasta la mitad de la frecuencia de conmutación, 
aproximadamente) mediante el cual se puede proceder al diseño 
de las estructuras de regulación apropiadas de acuerdo con unas 
especificaciones determinadas: ancho de banda en lazo cerrado, 
estabilidad, rechazo de perturbaciones, etc. [1][2][3]. 
Tradicionalmente, los lazos de regulación lineales de convertidores 
conmutados realimentan una o varias de las variables de estado de 
la etapa de potencia: la tensión en los condensadores de salida y la 
corriente en los inductores, o en un elemento que conduzca la 
corriente de un inductor en algún momento del periodo de 
conmutación. Esto da lugar a los métodos de control lineal más 
extendidos actualmente: el control modo tensión o VMC [3] (del 
inglés “Voltage-Mode Control”) y el control modo corriente o CMC 
(del inglés “Current-Mode Control”) [4]-[14].  

El control modo tensión [3], caracterizado por realimentar 
únicamente la tensión de salida y emplear un solo regulador, se 
desarrolló en la década de los 70 y fue ampliamente superado en 
prestaciones a finales de los 80 [5] por los controles modo corriente, 
cuya característica común es la presencia de dos lazos de 
regulación: uno externo de tensión que controla la tensión de salida 
y otro interno de corriente que realimenta la corriente en el inductor 
(o la corriente en un interruptor que conduzca la del inductor 
durante ciertos intervalos de tiempo). 

Las principales ventajas que se derivan de los controles modo 
corriente son: la protección intrínseca contra sobrecorrientes en la 
etapa de potencia, la posibilidad de conectar en paralelo varios 
convertidores y  la simplicidad del diseño del regulador de tensión, 
ya que la función de transferencia del lazo interno de corriente 
cerrado (que es la que “ve” el lazo de tensión) puede ser asimilada 
a un sistema de primer orden [4]-[14]. 
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Entre los controles modo corriente destacan el modo 
corriente de pico o CIC (del inglés “Current-Mode Injected Control”) 
[4][8], que se caracteriza por el sensado de la corriente en uno de 
los interruptores de potencia y utilizar un lazo interno de corriente 
cuyo regulador puede ser asimilado a una ganancia constante, y el 
control modo corriente media o ACC (del inglés “Average Current-
Mode Control”) [9]-[14], que sensa la corriente directamente en el 
inductor. 

CIC presenta una acusada sensibilidad frente al ruido de 
conmutación, ya que el sensado de corriente se efectúa en uno de 
los conmutadores de la etapa de potencia y en consecuencia la 
medida presenta un ruido apreciable (oscilaciones de alta 
frecuencia), cada vez que el transistor conmuta. En la actualidad, 
ACC constituye una alternativa interesante frente a CIC, pues 
mantiene las ventajas características de los controles modo 
corriente, mejorando los problemas de ruido en la medida. Una 
ventaja adicional que ofrece ACC sobre CIC es la posibilidad de 
introducir reguladores más sofisticados en el lazo de corriente (en 
CIC el regulador de corriente puede asimilarse a una simple 
ganancia), aumentando la flexibilidad en el diseño [9]-[14]. 

Además de los métodos de control citados, existen otros que 
se han venido utilizando en menor medida, “Hysteretic Control” [15], 
“Critical Conduction Mode Control”[15],  “Nonlinear Carrier Control” 
[15][16] o “One-Cycle Control” [17] son algunos ejemplos. 

El principal inconveniente de las técnicas de regulación lineal 
convencionales, aplicadas al control de convertidores conmutados, 
reside en la influencia que sobre el modelo lineal tienen las 
denominadas incertidumbres del sistema, esto es, el punto de 
operación elegido (que determina fuertemente el modelo de 
pequeña señal, sobretodo en conducción discontinua) y las 
variaciones de los elementos de la etapa de potencia respecto a 
unos valores nominales (debidas a la tolerancia de los 
componentes, envejecimiento, elementos parásitos no modelados, 
etc.). Como resultado, los reguladores diseñados para el modelo 
nominal pueden ver mermada su eficacia, degradándose las 
prestaciones y la estabilidad de la regulación (llegando en 
ocasiones a la inestabilidad si se producen diferencias importantes 
entre el modelo nominal y el convertidor real). Desde esta 
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perspectiva, se comprende el interés de perfeccionar estructuras 
de regulación robustas, en el sentido de presentar una reducida 
sensibilidad frente a incertidumbres tanto estructuradas (tolerancias 
de los componentes, por ejemplo) como no estructuradas 
(variaciones de la tensión de entrada y de la carga, 
principalmente). 

El diseño de los lazos de control en convertidores 
conmutados presenta una problemática similar a la de otros 
sistemas regulados: los objetivos de diseño para obtener alta 
robustez de prestaciones (rechazo de perturbaciones, seguimiento 
de consigna, etc.) son contradictorios con la llamada robustez en 
estabilidad (insensibilidad ante ruido de alta frecuencia, modos no 
modelados, etc.). Para reconciliar ambas vertientes es necesario 
llegar a soluciones de compromiso que han dado lugar a diversos 
enfoques dentro de la teoría de control robusto: H-infinito [18]-[21], 
mu-synthesis  [22][23], etc.  

En esta línea, en el seno del Grupo de Sistemas Electrónicos 
Industriales de la UPV se han propuesto diversas técnicas de control 
de convertidores conmutados con prestaciones robustas [24][32], 
estando algunas de ellas protegidas por patentes [33][34]. La 
aplicación de dichas técnicas a convertidores complejos, con 
grandes variaciones en el punto de operación (inversores 
monofásicos y trifásicos, rectificadores con alto factor de potencia, 
etc.), así como la concepción de nuevas técnicas cuyo objetivo es 
la mejora de la robustez de sistemas electrónicos de alimentación, 
constituyen algunas de las líneas de trabajo en las que se ha 
especializado el grupo.  

Las primeras técnicas de control robusto desarrolladas por el 
Grupo de Sistemas Electrónicos Industriales de la UPV, se aplicaron a 
convertidores conmutados con control CIC [24][25]. Posteriormente  
evolucionaron para poder ser empleadas sobre controles ACC, 
apareciendo, por orden cronológico, los controles 3CRACC (“Three-
Controller Average Current-mode Control”) [26], A3LACC (“Analog 
Adaptive Three-Loop Average Current-mode Control”)[27], A2LVMC 
(“Adaptive Two-Loop Voltage Mode Control”)[28][29]. Estos 
controles mejoran la impedancia de salida y la 
audiosusceptibilidad, ambas en lazo cerrado, respecto del ACC 
convencional. Además, estas propiedades se mantienen con 
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variaciones importantes de la tensión de entrada, de la carga, de 
los valores de los elementos pasivos de la etapa de potencia y del 
número de módulos conectados (en el caso de convertidores 
modulares). El principal inconveniente de los controles robustos 
mencionados anteriormente, se encontraba en el hecho de 
introducir lazos con un comportamiento de filtro paso-alto, por lo 
que aparecían limitaciones en el diseño causadas por la tendencia 
de estos lazos a amplificar el ruido. En 2003 se propuso el control 
RMF (“Robust Model Following”) aplicable a CIC [30] y a ACC 
[31][32], caracterizado por sustituir el comportamiento paso-alto por 
un comportamiento paso-bajo, eliminando las citadas limitaciones 
en el diseño.  

Esta tesis se enfoca hacia la mejora de la respuesta dinámica 
de los denominados rectificadores con alto factor de potencia, que 
suponen una solución de creciente interés para el cumplimiento de 
las normativas actuales sobre armónicos en redes eléctricas [35], y 
supone un paradigma de sistema de alimentación conmutado con 
grandes variaciones en el punto de operación, lo que supone una 
dificultad añadida que no sufren, o lo hacen en mucha menor 
medida, los convertidores dedicados a la conversión dc-dc. En 
concreto, la respuesta de la tensión de salida en rectificadores con 
alto factor de potencia derivados de la topología Boost, una de las 
implementaciones más frecuentes y la topología en la que se 
centra la tesis, está fuertemente limitada en frecuencia [36][37], por 
lo que la búsqueda de métodos que permitan reducir los efectos de 
las variaciones de carga sobre la tensión de salida del convertidor 
es un objetivo que ha suscitado un importante esfuerzo investigador 
en los últimos años [38]-[45].  

Se propondrán soluciones orientadas a la mejora del lazo de 
regulación de la tensión de salida de dichos convertidores, el 
problema más documentado en la literatura al respecto 
[15][36][37], mediante la aplicación de técnicas de control robusto 
basado en modelo de referencia RMF (“Robust Model Following”) 
[48]-[51] e inyección de la corriente de carga LI2 (“Load Current 
Injection”) [52][53]. Ambas técnicas, RMF [24][34] y LI2 [54]-[59],  han 
sido propuestas en el pasado para el control de otros tipos de 
convertidores dc-dc e inversores, la segunda de ellas de uso muy 
difundido en los denominados “Voltage-Regulator-Modules” (VRM), 
empleados para la alimentación de microprocesadores.  
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Sin embargo, no existen en la literatura trabajos en los que se 
hayan aplicado a la mejora de la respuesta dinámica de 
rectificadores con alto factor de potencia, con la excepción, claro 
está, de los que han sido fruto de este trabajo de tesis. En particular, 
la técnica bautizada como LI2 recibe usualmente el nombre de 
prealimentación de carga o “Load feed-forward” [54]-[59]. En esta 
tesis se demuestra que dicha terminología no es rigurosa, pues la 
inyección de la corriente de carga en las señales de control 
efectivamente tiene un efecto de prealimentación, pero también 
de realimentación positiva que puede afectar a la estabilidad del 
convertidor (si bien se demuestra en la tesis que, empleando la 
técnica correctamente, la estabilidad no se ve comprometida en 
modo alguno). 

A continuación se exponen las principales características de 
los rectificadores con alto factor de potencia. 

1.1.2 Rectificadores con alto factor de potencia 

Normalmente, los equipos electrónicos incorporan 
convertidores DC-DC y/o DC-AC y otros tipos de subsistemas 
electrónicos que requieren ser alimentados con tensión continua. 
Tradicionalmente, para obtener la tensión continua a partir de la 
red eléctrica se han utilizando circuitos rectificadores, formados por 
diodos y/o tiristores, seguidos del filtro adecuado [15]. Esta solución 
resulta económica, fiable y de sencillo diseño, pero presenta el 
inconveniente de introducir un elevado contenido de armónicos en 
la corriente de red.  

Como ya es bien conocido, los efectos perjudiciales de la 
introducción de armónicos en la corriente de red son numerosos, 
entre los cuales podemos destacar el aumento de pérdidas en los 
cables, transformadores y generadores de la red, la necesidad de 
sobredimensionar los condensadores de los sistemas de corrección 
del factor de potencia, la aparición de corrientes resonantes y fallos 
en dispositivos de protección de difícil predicción y, finalmente, la 
degradación de la forma de onda de la tensión, especialmente en 
el caso de redes débiles (esto es, aquellas con una impedancia de 
línea importante). Este último, a su vez, acarrea otros efectos 
perniciosos como son el aumento de pérdidas en transformadores y 
motores, fallos en dispositivos y sistemas que comparten línea, etc. 
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En las últimas décadas los equipos electrónicos de media y 
baja potencia, caracterizados por emplear circuitos rectificadores 
monofásicos no controlados con filtro por condensador, han sufrido 
un crecimiento exponencial. De esta forma, la “contaminación 
armónica” que introducen sus rectificadores, se ha convertido en 
un verdadero problema. Por ello se han desarrollado diversas 
normativas, tales como la EN 61000-3-2 [35], con el fin de limitar la 
cantidad de armónicos que estos equipos introducen  en la red.  

Para reducir en lo posible la introducción de armónicos en la 
corriente de red, es posible utilizar técnicas basadas en elementos 
reactivos [15], pero su elevado coste, volumen y peso no los hace 
recomendables para la mayoría de las aplicaciones.  

Debido a las limitaciones inherentes a las técnicas basadas 
en elementos reactivos, es cada vez más frecuente el uso de 
sistemas electrónicos basados en convertidores conmutados, tales 
como el Boost, en los cuales se emplean técnicas de control que 
regulan la corriente de entrada.  Gracias a estas técnicas de 
control, se puede llegar a conseguir que la corriente absorbida de 
la red sea la que correspondería a una carga resistiva, dando lugar 
a lo que podríamos llamar “rectificador ideal”, “rectificador con 
corrección activa del factor de potencia” o “rectificador con alto 
factor de potencia” [15]. 

En el presente capítulo se realiza una revisión de la 
problemática asociada a la introducción de armónicos en la red 
por parte de los circuitos rectificadores en sistemas monofásicos 
(equipos de baja y media potencia).  Así mismo, se revisarán las 
principales alternativas, que encontramos en la actualidad, a los 
circuitos rectificadores tradicionales. 

1.2 Problemática asociada a la introducción de 
armónicos en la red por los circuitos rectificadores 

La forma clásica de alimentar un equipo electrónico de baja 
o media potencia, a partir de la red eléctrica, es mediante la 
utilización de un rectificador monofásico de onda completa con 
filtro capacitivo, según el esquema mostrado en la figura 1.1.  En la 
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citada figura también se muestra la forma de onda de la corriente 
absorbida de la red por el rectificador aci  y de la tensión de red acv . 

 

Fig. 1.1: conexión a la red eléctrica de un equipo electrónico mediante 
circuito rectificador y filtro capacitivo  

La tensión de red debe presentar una distorsión armónica 
baja, por lo que, para este análisis, asumiremos un comportamiento 
senoidal. 

 ( )tVv acac ωcos2 ⋅⋅=  (1.1) 

En cambio, la corriente absorbida de la red dista mucho de 
ser senoidal. Como se observa en la figura 1.1, la corriente de red aci  
está formada por picos de corta duración coincidentes con los 
valores máximo y mínimo de la tensión de red.  Desarrollando en 
serie de Fourier se obtiene que la corriente de red esta formada por 
la componente fundamental y los armónicos superiores, tal y como 
se muestra en (1.2). 
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 ( ) ( )∑
∞

=

−⋅⋅+−⋅⋅=
2

11 cos2cos2
n

nnac tnItIi θωθω  (1.2) 

Aplicando la definición de valor eficaz a la corriente de red 
(1.2), se obtiene que el cuadrado del valor eficaz de la corriente de 
red es igual a la suma de los cuadrados de los valores eficaces de 
los términos de su desarrollo en serie de Fourier. 

 
∑∫
∞

=

+=⋅⋅=
2
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1

0
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n
n

T

acac IIdti
T

I  (1.3) 

La potencia absorbida de la red vendrá dada por la 
expresión (1.4). 

 
∫ ⋅⋅=

T
acacac dtiv

T
P

0

1  (1.4) 

Sustituyendo en esta expresión los valores de acv (1.1) y de  aci  
(1.2) y operando se obtiene la expresión (1.5). 

 ( )11 cos θ⋅⋅= IVP acac  (1.5) 

Como se observa, a la potencia absorbida de la red que, 
suponiendo las pérdidas en el rectificador despreciables, es 
transmitida a la carga, no contribuye más que el valor eficaz del 
armónico fundamental. Así pues, los valores eficaces de los 
armónicos superiores aumentan el valor eficaz de la corriente de 
red, con todos los perjuicios que esto acarrea, sin contribuir a la 
potencia en la carga.   

Se define la distorsión total armónica de la corriente iTHD  
como la relación entre el valor eficaz de la corriente de red, sin 
incluir la componente fundamental, y el valor eficaz de esta última.  

 

%150%...110%
1

2
1

2

1

2

2

≈→
−

==
∑
∞

=
i

acn
n

i THD
I

II

I

I
THD  (1.6) 



Introducción y estado de la técnica 

 11 

En este tipo de rectificadores el iTHD  presenta valores 
bastante elevados, del orden del 110% al 150%, cuando idealmente 
debería ser 0. 

Se define el factor de potencia como la relación entre la 
potencia absorbida de la red y el producto de los valores eficaces 
de tensión y corriente de red. 

 
acac

ac

IV
P

PF
⋅

=  (1.7) 

Introduciendo en (1.7) las expresiones (1.3), (1.5) y (1.6) nos 
queda: 
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( )







→
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→⋅
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THD

entodesplazami de factor

THD
PF

ii
2

1

1
2

1

1
cos

cos
1

1
θ

θ  (1.8) 

En este tipo de rectificadores el factor de desplazamiento, 
presenta valores muy próximos a la unidad, mientras que el factor 
de distorsión, debido al elevado iTHD  , presenta valores reducidos, 
del orden del 55% al 65%, siendo el causante del bajo factor de 
potencia que se consigue con estos circuitos rectificadores. 

En conclusión, se trata de un circuito rectificador que 
absorbe una corriente de red con un elevado contenido de 
armónicos, con el consiguiente bajo factor de potencia, y con 
todos los efectos perjudiciales que esto conlleva, algunos de los 
cuales ya han sido mencionados en el apartado 1.1.2. 

1.3 Normativa sobre armónicos en la red 

En vista de los efectos perjudiciales de los armónicos de 
corriente sobre la red eléctrica, diversas organizaciones 
internacionales han desarrollado normativas con el objeto de limitar 
la cantidad de armónicos de corriente que los equipos electrónicos 
pueden introducir en la red.  Así, la “Industrial Electrical and 
Electronical Society” desarrolló la IEEE519 y la “International 
Electrotechnical Commision” propuso la IEC1000-3-2, la cual 
establece límites similares a la norma europea EN61000-3-2 [35].  
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Fig. 1.2: clasificación de equipos con conexión a redes públicas y corriente 
de entrada <16A según la norma EN 61000-3-2  

La norma que se está aplicando en nuestro entorno es la 
EN61000-3-2. Esta norma establece los límites sobre los armónicos de 
corriente en la entrada de equipos industriales, con conexión a 
redes públicas, cuyo consumo por fase sea inferior a 16 amperios. 
Según esta norma, los equipos se clasifican según el diagrama de 
flujo mostrado en la figura 1.2, en la cual la forma de onda especial 
de corriente es aquella cuya envolvente se encuentra, al menos 
durante el 95% del tiempo, dentro de la T invertida mostrada en la 
citada figura. 
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Impares Ik-max (A) Pares Ik-max (A) 
3 2,30 2 1,08 
5  1,14  4  0,43  
7  0,77  6  0,30  
9  0,40  8 =k = 40  1,84/k  
11  0,33    
13  0,21    

15 =k = 39 2,25/k   

Tabla 1.1: límites clase A para armónicos de orden K 

Orden armónico  Máxima corriente admisible 
(k) (mA/W)(1) (A)(2) 

3 3,40 2,30 
5 1,90 1,14 
7 1,00 0,77 
9 0,50 0,40 
11 0,35 0,33 
13 0,296 0,21 

15 =k = 39 3,85/k 2,25/k 

Tabla 1.2: límites clase D (P>75W) 
(1) referido a la potencia nominal; (2) valor máximo absoluto 

Así, la corriente absorbida por un rectificador convencional 
con filtrado capacitivo estará sometida a los límites establecidos por 
la clase D. Sin embargo, la forma de onda de la corriente de 
entrada de un “Rectificador con corrección activa del factor de 
potencia”, circuito que veremos posteriormente en este capítulo, no 
se considera especial, por lo que a este tipo de rectificadores se les 
aplican los límites de la clase A. Como se puede observar en las 
tablas 1.1 y 1.2, la clase A es mucho menos restrictiva que la clase D, 
ya que en la primera únicamente se establecen límites absolutos y 
no relativos a la potencia del equipo. 

En conclusión, los “rectificadores con corrección activa del 
factor de potencia”, que veremos en los siguientes apartados, no 
solo proporcionan mejores factores de potencia y menor distorsión 
armónica de la corriente, además se ven favorecidos por una 
normativa menos exigente. 
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1.4 El rectificador ideal 

Supongamos un rectificador que se comportara respecto de 
la red eléctrica como una resistencia, con lo que la corriente de red 
vendría dada por la expresión (1.9). 

 
e

ac
ac R

v
i =  (1.9) 

En el caso de que la tensión de red no tenga distorsión, la 
corriente tampoco la tendrá, correspondiendo con la expresión 
(1.10). 

 
( ) ( ) ( )tIt

R
V

itVv ac
e

ac
acacac ωωω cos2cos

2
cos2 ⋅⋅=⋅

⋅
=→⋅⋅=  (1.10) 

Así, la potencia absorbida de la red será:  

 

e

acT

acacac R
V

dtiv
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1
=⋅⋅= ∫  (1.11) 

Y aplicando la definición de factor de potencia se 
comprueba que éste es la unidad.  
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⋅
=

acac
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En el caso de que la tensión de red presentara cierto 
contenido de armónicos, los armónicos de la corriente de red serán 
proporcionales y en fase con los de la tensión de red, tal como se 
muestra en (1.13). 
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De esta forma, los valores eficaces de la tensión y corriente 
de red serán los mostrados en las expresiones (1.14) y (1.15) 
respectivamente. 
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La potencia absorbida de la red quedará como indica (1.16). 
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Con lo que se comprueba que también en este caso el 
factor de potencia resulta la unidad.  

Así pues, si un rectificador se comporta respecto de la red 
eléctrica como una resistencia su factor de potencia será unitario. A 
este tipo de rectificador le llamaremos “rectificador ideal”, 
“rectificador con corrección activa del factor de potencia” o 
“rectificador con alto factor de potencia”. 

1.5 Aproximación al rectificador ideal 

En la figura 1.3 se observa una aproximación a lo que sería un 
rectificador ideal. Consta de un rectificador convencional de onda 
completa seguido de un convertidor Dc-Dc, cuya salida se 
convierte en la salida del rectificador ideal.  

El circuito de control se encarga de actuar sobre el 
convertidor Dc-Dc de forma que la corriente de entrada a éste, gi , 

sea proporcional a la tensión de red rectificada, gv .  De esta forma 

se logra que el rectificador ideal se comporte respecto de la red 
como una resistencia, figura 1.4. 

Si suponemos la tensión de red senoidal y la tensión de salida 
del rectificador ideal constante, tendremos que la función de 
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transferencia del convertidor Dc-Dc quedará determinada por la 
expresión (1.17). 

 

Fig. 1.3: esquema básico de un “rectificador ideal” 

 

Fig. 1.4: tensión y corriente rectificada y tensión y corriente de red en un 
“rectificador ideal” 
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Se observa pues, que el control deberá variar la función de 
transferencia del convertidor Dc-Dc desde ( )( ) ∞=tdM MAX  cuando la 

tensión de red sea cero, hasta ( )( )
Vac

Vo
tdM MIN

⋅
=

2
 cuando la tensión 

de red alcance su valor máximo. Por lo tanto, para la realización de 
un rectificador ideal deberá emplearse un convertidor Dc-Dc cuya 
función de transferencia pueda variarse entre estos límites.  El 
“boost”, “buck-boost”, “SEPIC” y el “Cuk” son convertidores 
capaces de proporcionar la función de transferencia requerida.  
Los convertidores “boost”, “SEPIC” y “Cuk” presentan una corriente 
de entrada no pulsante, por lo que requieren filtros EMI más 
reducidos. Las versiones aisladas de estos convertidores tambíen 
pueden ser utilizadas. De todos ellos, el convertidor boost es el más 
utilizado por producir menor distorsión armónica de la corriente y 
menor estrés en los conmutadores que el resto [15]. 

Por otra parte, suponiendo tanto las pérdidas como el 
almacenamiento de energía en el convertidor Dc-Dc 
despreciables, la potencia instantánea de entrada al convertidor 
será igual a la de salida, con lo que la corriente de salida del 
convertidor Dc-Dc vendrá dada por la expresión (1.18). 
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Sustituyendo en (1.18) la expresión de gv  mostrada en (1.17) y 

operando nos queda: 
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Por lo tanto, la corriente de salida del convertidor contiene 
una componente de continua y una componente del doble de la 
frecuencia de red. El condensador mostrado en la figura 1.3 es el 
encargado de filtrar esta última. 

1.6 Control del rectificador con corrección activa del 
factor de potencia 

 

Fig. 1.5: control modo corriente media aplicado a un rectificador con 
corrección activa del factor de potencia basado en un convertidor boost 

Existen diversos métodos de control aplicables a los 
rectificadores con alto factor de potencia, “Average Current-mode 
Control”[9]-[14], “Current Programed Control”[4]-[8], “Hysteretic 
Control”[15], “Critical Conduction Mode Control”[15], “Nonlinear 
Carrier Control”[15][16] o “One-cycle control” [17] son algunos 
ejemplos.  De entre ellos, el control modo corriente media ACC en 
conducción continua (al menos, durante la mayor parte del 
periodo de red) es el más utilizado, ya que simplifica el diseño de los 
filtros EMI, reduce la distorsión de cruce por cero  y, en general, 
proporciona mejores resultados que otros métodos. 

En la figura 1.5 se muestra un rectificador con corrección 
activa del factor de potencia, basado en un convertidor boost con 
control modo corriente media, boost PFC-ACC (“Boost Power Factor 
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Corrected with Average Current Control”). En este esquema se 
observan los dos lazos que conforman el control ACC, esto es, el 
lazo de corriente y el lazo de tensión. 

En el lazo de corriente, la corriente Li  de entrada al 
convertidor Dc-Dc se sensa con una ganancia SR y se compara con 
la consigna mv  del lazo de corriente. La señal de error resultante se 
introduce en el regulador de corriente que, a su vez, ataca al 
modulador PWM. Así pues, el lazo de corriente del boost PFC-ACC 
es idéntico al de un boost operando como convertidor dc-dc con 
control modo corriente media. 

Para conseguir que el convertidor se comporte en su entrada 
como una resistencia, la corriente en el inductor Li  deberá “seguir” 
lo mas fielmente posible a la tensión de red rectificada gv . Con este 

fin es habitual fijar la función de transferencia ( )sGi  del regulador de 
corriente de forma que el ancho de banda del lazo de corriente 
sea superior al décimo armónico de la tensión de red rectificada, 
tomándose usualmente frecuencias de corte superiores a 2 o 3 kHz. 
El resto de criterios de diseño para el regulador de corriente 
atienden a lo habitual en el control ACC de un boost, es decir, 
suficiente margen de fase, elevada ganancia a baja frecuencia y 
suficiente atenuación a la frecuencia de conmutación [15]. 

En el lazo de tensión, la tensión ov  de salida del boost PFC-
ACC, sensada con una ganancia ß, se compara con la referencia 
del lazo de tensión refv  y el error resultante se introduce en el 

regulador de tensión. A diferencia de lo que ocurre en el lazo de 
tensión del boost convencional con control modo corriente media 
[15], la salida del regulador de tensión no se convierte en la 
consigna del lazo de corriente. En este caso aparece un nuevo 
elemento, el multiplicador, cuyas dos entradas son la tensión de 
salida del regulador de tensión cv  y la tensión de red rectificada gv  

sensada con una ganancia acK . Ahora, la salida del multiplicador es 
la que será la consigna del lazo de corriente y vendrá dada por la 
expresión (1.20). 

 cgacmm vvKKv ⋅⋅⋅=  (1.20) 
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Para conseguir que la corriente en el inductor Li  “siga” a la 
tensión de red rectificada gv  la consigna del lazo de corriente 

deberá ser un reflejo de la tensión de red rectificada, lo que se 
consigue si la tensión de salida del regulador de tensión permanece 
constante.  

 gmc vKvctev ⋅=→=  (1.21) 

Evidentemente esto no es totalmente posible, ya que cv  es la 
encargada de regular la tensión de salida y, por lo tanto, va a 
presentar variaciones. Así pues, en el diseño del regulador de 
tensión se debe llegar a un compromiso en la elección del ancho 
de banda del lazo de tensión. Así es, el lazo de tensión debe 
presentar suficiente atenuación a la frecuencia de red rectificada, 
usualmente superior a 30dB, para no interferir en el seguimiento que 
el lazo de corriente hace de la tensión de red rectificada, lo que 
aumentaría la distorsión armónica de la corriente de red. 
Tradicionalmente, este problema ha supuesto que, en la práctica, 
la frecuencia de cruce del lazo de tensión se sitúe como máximo 
entre una quinta y una décima parte de la frecuencia de red 
rectificada. Este imperativo de tener que trabajar con anchos de 
banda bajos en el lazo de tensión, implica que tanto la impedancia 
de salida como la respuesta temporal frente a variaciones de carga 
van a ser pobres [36][37].  

Las limitaciones anteriormente citadas se ven agravadas 
cuando, como es muy frecuente, el boost PFC-ACC tiene que 
trabajar con valores de tensión de red muy dispares, como es el 
caso de trabajar con entrada universal. En tal caso, la dependencia 
que presenta la ganancia del lazo de tensión con la tensión de 
entrada, obliga a que sea la máxima frecuencia de cruce del lazo 
de tensión, para los diferentes valores de tensión de entrada, la que 
se fije como máximo entre una quinta y una décima parte de la 
frecuencia de red rectificada, siendo en el resto de los casos 
inferior.  En estos casos resulta muy útil la introducción de la 
prealimentación del valor eficaz de la tensión de entrada ffv  [15], 

mostrada en la figura 1.6. Gracias a esta prealimentación, tal y 
como se verá en detalle en el capítulo 3 de la presente tesis, la 
ganancia de lazo abierto del lazo de tensión se hace 
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independiente del valor de la tensión de entrada, con lo que se 
puede optimizar la elección de su frecuencia de cruce. 

 

Fig. 1.6: esquema del boost PFC-ACC con prealimentación de la tensión de 
red 

En cualquier caso, siempre que se empleen métodos de 
control convencionales [4]-[17], nos vamos a encontrar con las 
mismas premisas en el diseño de los rectificadores con corrección 
activa del factor de potencia, para conseguir baja distorsión 
armónica en la corriente de red, la impedancia de salida y la 
respuesta temporal frente a variaciones de carga serán pobres. 

1.7 Tendencias actuales en el control de 
rectificadores con corrección activa del factor de 
potencia 

En los últimos años se han desarrollado diferentes técnicas 
con el fin de mejorar la impedancia de salida y la respuesta 
temporal frente a variaciones de carga de los rectificadores con 
corrección activa del factor de potencia, sin empeorar la distorsión 
armónica que introducen en la red. Técnicas como la 
compensación del rizado de la frecuencia de red rectificada 
“ripple compensation approach” [39][40], técnicas basadas en 
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sistemas digitales (filtros “notch” [41]-[44], “Dead Zone Digital 
Controllers” [45], etc.) o técnicas de control predictivo [46][47] 
permiten mejorar la respuesta dinámica sin empeorar la distorsión 
de corriente. 

El principal inconveniente de estas técnicas radica en el 
notable incremento de la complejidad de los circuitos de control, 
ya que requieren la utilización de multiplicadores/divisores, 
convertidores A/D, procesadores digitales de señal (DSPs), “fiel 
programable gate arrays” (FPGAs), etc. 

Dado que los rectificadores con corrección activa del factor 
de potencia cada vez son más profusamente empleados, parece 
necesario desarrollar nuevas técnicas que permitan mejorar sus 
prestaciones, manteniendo sus costes reducidos. Esto implica que 
las citadas técnicas deben añadir la menor complejidad posible, 
tanto en la cantidad y coste de componentes a añadir, como en la 
inversión en tiempo de diseño. 

En la presente tesis se propondrán soluciones orientadas a la 
mejora del lazo de regulación de la tensión de salida de dichos 
convertidores mediante la aplicación de técnicas de control 
robusto basado en modelo de referencia RMF (“Robust Model 
Following”) [48]-[51] e inyección de la corriente de carga LI2 (“Load 
Current Injection”) [52][53]. Mediante estas técnicas se logrará, en 
ambos casos, una mejora sustancial de la impedancia de salida en 
lazo cerrado del rectificador y en la respuesta temporal de este 
frente a variaciones de carga, representando un incremento tanto 
en la complejidad circuital y como en el coste económico muy 
reducidos. 



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

CAPÍTULO 2 
OBJETIVOS DE LA TESIS 

 
 



 

 

 



 
 
 

25 

2.1 Objetivos de la tesis doctoral 

 En el primer capítulo de la presente tesis se puso de 
manifiesto uno de los principales problemas que conlleva el uso de 
rectificadores con alto factor de potencia basados en la topología 
del convertidor dc-dc boost: la  frecuencia de cruce del lazo de 
tensión del convertidor está limitada a valores suficientemente 
inferiores a la frecuencia del rizado de la tensión de salida (doble 
de la frecuencia de red) para que no se distorsionen las señales de 
control y, en consecuencia, no lo haga la corriente de entrada 
[36][37]. La respuesta lenta del lazo de regulación de tensión puede 
tener consecuencias indeseables, pues en caso de fuertes cambios 
de la potencia demandada se producen sobretensiones y 
subtensiones (dependiendo de si la potencia se reduce o aumenta, 
respectivamente). También se han indicado algunas soluciones 
planteadas por otros autores, como la compensación del rizado de 
la frecuencia de red rectificada “ripple compensation approach” 
[39][40], las técnicas basadas en sistemas digitales (filtros “notch” 
[41]-[44], “Dead Zone Digital Controllers” [45], etc.) o técnicas de 
control predictivo [46][47] que permiten mejorar la respuesta 
dinámica sin empeorar la distorsión de corriente. Sin embargo, 
dichas técnicas suponen un incremento no desdeñable del coste y 
de la complejidad de la etapa de control, por lo que su utilización, 
especialmente en aplicaciones de baja potencia, se ve 
comprometida. 

 En esta tesis se propone la aplicación de dos técnicas 
distintas, RMF (“Robust-Model-Following”) [48]-[51] y LI2 (“Load 
Current Injection”) [52][53], para la mejora de la velocidad de 
respuesta del lazo de regulación de la tensión de salida, sin afectar 
negativamente a la distorsión de la corriente de entrada y con muy 
bajo coste de implementación, lo que sin duda supone un interés 
añadido con vistas a su posible comercialización industrial. 

 Este objetivo general, la mejora de la velocidad de respuesta 
de la tensión de salida sin distorsión añadida en la corriente de 
entrada, se puede desglosar en los siguientes objetivos concretos: 

1) Aplicación de la técnica “Robust Model Following” (RMF) al 
lazo de regulación de la tensión de salida en rectificadores 
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con alto factor de potencia basados en la topología del 
convertidor dc-dc elevador boost [48]-[51]. Se pretende con 
ello mejorar la impedancia de salida del rectificador activo 
en el rango de las bajas frecuencias (por debajo de la 
frecuencia de cruce del lazo de tensión) y, por lo tanto, 
mejorar la respuesta temporal frente a escalones de carga. 
Estas mejoras se deben lograr sin aumentar la distorsión de 
corriente de línea, es decir, sin modificar las prestaciones 
como corrector del factor de potencia del rectificador 
activo. 

2) Aplicación de la técnica “Load Current Injection” (LI2) al 
diseño del lazo de regulación de la tensión de salida de 
rectificadores activos con corrección del factor de potencia 
basados en la topología del convertidor dc-dc elevador 
boost [52][53]. Con ello se pretende situar rápidamente las 
señales de control (concretamente, el valor de la referencia 
de corriente del convertidor) en el nuevo punto de 
operación cuando aparecen cambios bruscos de carga. De 
esta forma, el lazo de regulación ‘lento’ que caracteriza a 
este tipo de convertidores únicamente deberá corregir los 
errores cometidos en el cálculo del nuevo punto de 
operación, con lo que se espera reducir, de manera muy 
importante, la impedancia de salida en todo el rango de 
frecuencias (no sólo por debajo de la frecuencia de cruce 
del lazo de regulación de la tensión de salida). 

3) Aplicación combinada de ambas técnicas para paliar en 
parte la mayor deficiencia que presenta LI2. Como se verá 
en el capítulo 5, dicha técnica acusa una cierta sensibilidad 
ante variaciones de la tensión de entrada que afectan, 
siquiera sea levemente, al rendimiento del convertidor. 
Como resultado, la precisión en el cálculo del nuevo punto 
de operación ante cambios bruscos de carga afecta a las 
mejoras logradas con LI2. 

4) La técnica LI2 es comúnmente conocida como 
prealimentación de la corriente de carga o “Load Feed-
Forward” [54]-[59]. Sin embargo, en esta tesis se pretende 
demostrar que, además del efecto puramente de 
prealimentación, también aparece la realimentación 
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positiva de una variable de estado del convertidor, lo que 
claramente modifica el modelo de pequeña señal del 
mismo. En la tesis se detallará cómo afecta al modelo y qué 
condiciones deben cumplirse para que la estabilidad del 
lazo de la tensión de salida no se vea comprometida. 
También es remarcable que dicho fenómeno y sus efectos 
sobre los lazos de control se obvian en todos los trabajos 
consultados. 

5) Evaluación experimental de los resultados alcanzados con las 
técnicas propuestas. Para ello, se construirá un convertidor 
prototipo de baja potencia (250W), rango en el que el bajo 
coste de las mejoras propuestas resulta especialmente 
interesante. 
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3.1 Introducción 

Como se vio en el capítulo 1, una de las mejores soluciones 
para implementar un rectificador con corrección activa del factor 
de potencia consiste en utilizar un convertidor boost con 
prealimentación de la tensión de entrada y control ACC 
[15][36][37]. Para abreviar, a partir de ahora llamaremos a estos 
convertidores boost PFC-ACC, derivado de su denominación en 
ingles “boost power factor corrected with average current control 
and input voltage feedforward” .  

En el presente capítulo se aborda el estudio del boost PFC-
ACC. Se presentará un modelo válido de pequeña señal con el que 
se obtendrán las principales funciones de transferencia del 
convertidor, tales como las ganancias de los lazos de corriente y de 
tensión o las impedancias de salida. Mediante herramientas 
informáticas, tales como “Matlab” o “Psim”, se analizará el 
comportamiento de un prototipo de boost PFC-ACC, obteniendo el 
comportamiento del convertidor en régimen permanente y en 
régimen transitorio, contrastando los resultados con los obtenidos 
experimentalmente. Finalmente se realizará un estudio de las 
prestaciones del los convertidores boost PFC-ACC, determinando 
sus limitaciones y puntos mejorables. 

3.2 Esquema del boost PFC-ACC 

La figura 3.1 muestra el esquema habitual del boost PFC-ACC 
[15]. En este esquema se observa como la tensión de red acv , una 
vez rectificada y sin filtrar gv , se aplica a la entrada un convertidor 

Boost. Así mismo se observa la presencia de dos lazos de control, 
uno interno de corriente y uno externo de tensión. 

La corriente que circula por el inductor Li , sensada con una 
ganancia sR , se compara con la consigna de corriente mv , a fin de 
establecer el lazo interno de corriente tipo ACC “Average Current-
Mode Control” [9]-[14], gobernado por el regulador ( )sGi . La 
consigna de corriente es una tensión que proviene de un 
multiplicador/divisor que presenta tres entradas: la tensión de red 
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rectificada gv  sensada con una ganancia acK , la tensión cv  de 

salida del regulador de tensión ( )sGv  y la prealimentación ffv  del 

valor eficaz de la tensión de red rectificada rmsgV −  medida con una 

ganancia ffK . La salida de este multiplicador/divisor viene descrita 

por la expresión (3.1).  

 
2

1

22
ff

cg

ff

cgac
mmm

v

vvK

v

vvK
K

c
ba

Kv
⋅⋅

=
⋅

⋅=
⋅

⋅=  (3.1) 

 

Fig. 3.1: esquema del “boost PFC-ACC” 

Finalmente, podemos observar como la tensión de salida ov  
de la etapa boost, sensada con una ganancia β , se compara con 
la consigna de tensión refv , a fin de establecer el lazo externo de 

tensión gobernado por el regulador ( )sGv . 

3.3 Obtención del modelo de pequeña señal del 
boost PFC-ACC 

Para obtener el modelo de pequeña señal del boost PFC-
ACC nos encontramos con dos problemas fundamentales, por una 
parte la entrada de la etapa de potencia boost es la tensión de red 
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rectificada sin filtrar, que presenta grandes variaciones al doble de 
la frecuencia de red, por lo que deja de tener validez el modelo 
conocido de pequeña señal del boost [60][61] y, por otra parte, el 
elemento multiplicador/divisor introduce una función no lineal. 

Se han desarrollado diversos métodos para el modelado en 
pequeña señal de los convertidores boost PFC-ACC [62-72], la 
mayoría de ellos orientados al control modo corriente de pico. 
Todos estos métodos conducen a dos modelos diferentes, uno 
válido a frecuencias mucho menores que la frecuencia de red y 
otro para frecuencias mucho mayores. El único método que 
propone un solo modelo válido para todas las frecuencias (por 
debajo de la mitad de la frecuencia de conmutación) es el 
propuesto por F. A. Huliehel, F. C. Lee y B. H. Cho [36], que será el 
método que utilizaremos para la obtención del modelo de 
pequeña señal del boost PFC-ACC. 

3.3.1 Modelo de pequeña señal de la etapa de 
potencia boost 

Según el método propuesto por F. A. Huliehel, F. C. Lee y B. H. 
Cho [36], podemos modelizar la etapa de potencia boost como si 
estuviera alimentada por una tensión continua cuya amplitud sea el 
valor eficaz de la tensión de red rectificada, obteniendo un modelo 
de pequeña señal cuyo comportamiento se aproxima 
notablemente al real. Es decir, vamos a modelizar la etapa de 
potencia boost, de nuestro boost PFC-ACC, como si se tratara de un 
convertidor DC-DC convencional, para lo que utilizaremos el 
modelo del conmutador PWM [2] que es aplicable para frecuencias 
inferiores a la mitad de la frecuencia de conmutación. Este modelo 
se puede observar en la figura 3.2. 

 

Fig. 3.2: modelo de pequeña señal de la etapa de potencia boost en 
conducción continua 
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El valor del ciclo de trabajo en régimen estacionario se 
obtiene mediante la expresión (3.2). 

 

o

rmsg

V

V
D −−= 1  (3.2) 

3.3.2 Modelo de pequeña señal del multiplicador-
divisor 

Para obtener el modelo de pequeña señal del elemento 
multiplicador-divisor se realizan dos pasos: (1) obtención del modelo 
en estado estacionario y (2) análisis en pequeña señal. 

Paso (1): Obtención del modelo en estado estacionario. 

Para la obtención del modelo en estado estacionario del 
multiplicador-divisor, partiremos de la ecuación que describe su 
funcionamiento  en estado estacionario (3.3) que se deriva de la 
expresión (3.1). 

 
2

1

ssff

sscssg
ssm v

vvK
v

−

−−
−

⋅⋅
=  (3.3) 

Debemos tener en cuenta que, aunque podemos modelizar 
la etapa de potencia boost como si estuviera alimentada por una 
tensión continua cuya amplitud sea el valor eficaz de la tensión de 
red rectificada [36], tal y como se vio en el apartado 3.3.1, la 
tensión de entrada al boost presenta grandes variaciones a la 
frecuencia de red rectificada. Así, podremos expresar la tensión de 
entrada al boost en gran señal ssgv −  como la suma de su valor 

eficaz rmsgV −  y sus variaciones en baja frecuencia rgv − . 

 rgrmsgssg vVv −−− +=  (3.4) 

El resto de variables que intervienen en el modelo de gran 
señal del multiplicador quedan tal y como reflejan las ecuaciones 
(3.5), (3.6) y (3.7). 
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 rccssc vVv −− +=  (3.5) 

 rffffssff vVv −− +=  (3.6) 

 rmmssm vVv −− +=  (3.7) 

Sustituyendo las expresiones (3.5) a (3.7) sobre la expresión 
(3.3) y operando queda: 

rcrgcrgrcrmsgcrmsg

rffrmrffrmffrmrffmrffmffm

vvKVvKvVKVVK

vvvvVVvvVvVVVV
ffff

−−−−−−

−−−−−−−

+++=

=+++++

1111

2222 22
 

(3.8) 

Tal y como se vio en el capítulo 1, el ancho de banda del 
lazo de tensión y el del filtro paso-bajo que proporciona la señal ffv  

deben ser muy inferiores a la frecuencia de red rectificada, por lo 
que podemos asumir las expresiones mostradas en (3.9). 

 rccrffff vV   ;   vV −− >>>>  (3.9) 

De esta forma podremos aproximar la ecuación (3.8) por la 
siguiente: 
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(3.10) 

Paso (2): Obtención del modelo en pequeña señal. 

En presencia de una perturbación de pequeña señal las 
variables que intervienen en el multiplicador quedan de la siguiente 
manera: 

 grggrmsggrgrmsgg vv ; vV  siendovvVv ))) >>>>++= −−−−  (3.11) 
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 crcccrccc vvV  siendovvVv )) >>>>++= −−  (3.12) 

 ffrffffffrffffff vvV  siendovvVv )) >>>>++= −−  (3.13) 

 mrmmmmrmmm vv ; vV  siendovvVv ))) >>>>++= −−  (3.14) 

Expresiones en las que gv) , cv) , ffv)  y mv)  representan las variables 

de pequeña señal.  

Utilizando las expresiones (3.1), (3.7) y (3.11) a (3.14) se 
deduce que la salida del multiplicador vendrá dada por la 
expresión (3.15). 
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Teniendo en cuenta la expresión (3.10) se deduce la 
expresión (3.16) que representa el comportamiento en pequeña 
señal del multiplicador. 
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Definiendo: 
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La expresión (3.16) nos queda la expresión (3.18), que 
corresponde al equivalente de pequeña señal del multiplicador-
divisor, mostrado en la figura (3.3): 
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 ffmginccm vgvgvgv )))) ++=  (3.18) 

 

Fig. 3.3: equivalente de pequeña señal del multiplicador-divisor 

3.3.3 Modelo de pequeña señal del control ACC 
aplicado al boost-PFC 

A partir de los modelos obtenidos en 3.3.1 y 3.3.2 podemos 
elaborar el modelo lineal de pequeña señal del control ACC 
aplicado al boost PFC, mostrado en la figura 3.4. En la citada figura 

sR  representa la ganancia del sensado de corriente, ( )sGi  es el 
regulador de corriente, β  la ganancia del sensado de tensión, ( )sGv  
es el regulador de tensión y mF  la ganancia del modulador PWM, 
que viene definida por la expresión (3.19).  

 
( ) eN

ppsesNe
m SS

VTSTSS
F <<=

⋅
≈

⋅+
= '

'  si 
111  (3.19) 

Siendo eS  la pendiente de la rampa del modulador PWM, '
NS  

la pendiente de la salida del regulador de corriente, sf  la 
frecuencia de conmutación, ss fT 1=  y ppV  la amplitud pico a pico 

de la rampa del modulador. 

Introduciendo en el esquema de la figura 3.4 el modelo de 
pequeña señal de la etapa de potencia boost en conducción 
continua de la figura 3.2, se obtiene el modelo de pequeña señal 
del lazo ACC aplicado a un boost PFC en conducción continua que 
se muestra en la figura 3.5. Este modelo será el utilizado para 
obtener las funciones de transferencia dinámicas del sistema. 
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Fig. 3.4: modelo lineal de pequeña señal del boost PFC-ACC 

 
Fig. 3.5: modelo lineal de pequeña señal del boost PFC-ACC en 

conducción continua 



Estudio del boost PFC-ACC con prealimentación. 

 39 

3.4 Estudio del control modo corriente ACC aplicado 
al boost PFC 

3.4.1 Lazo de corriente Ti(s) 

A partir del modelo de la figura 3.5 obtenemos la ganancia 
de lazo de corriente, ( )sTi , que responde a la ecuación (3.20). 

 ( ) ( ) ( )sGFsGRsT idmisi ⋅⋅⋅=  (3.20) 

( )sGid  es la función de transferencia que relaciona la 
corriente en el inductor y el ciclo de trabajo, anulando las diferentes 
perturbaciones. 
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 (3.21) 

Para determinar ( )sGid  se parte del modelo de pequeña 
señal de la etapa de potencia boost, mostrado en figura 3.2, del 
cual se deducen las ecuaciones (3.23) y (3.24). 
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 ( )DvVdiLsv ooLL −−== 1))))  (3.24) 

De  (3.23) y (3.24) obtenemos (3.25), e introduciendo en ésta 
(3.22) despejamos  ( )sGid , mostrada en (3.26). 
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Tal y como se comentó en el capítulo 1, el lazo de corriente 
debe permitir que la corriente en el inductor “siga” a la tensión de 
red rectificada. Para ello, es habitual que el diseño del regulador de 
corriente ( )sGi  se realice de forma que el ancho de banda del lazo 
de corriente sea superior al décimo armónico de  la tensión de red 
rectificada, tomándose usualmente frecuencias de corte superiores 
a 2 o 3 kHz. El resto de criterios de diseño para el regulador de 
corriente atienden a lo habitual en el control ACC de un boost 
[36][37], es decir, suficiente margen de fase, elevada ganancia a 
baja frecuencia y suficiente  atenuación a la frecuencia de 
conmutación.  

Para cumplir con los criterios de diseño del regulador de 
corriente, normalmente es suficiente con utilizar un regulador cuya 
función de transferencia responda a la mostrada en la ecuación 
(3.27). 
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El cero de este regulador, zcω , se utiliza para compensar el 
efecto de uno de los polos resonantes de la etapa de potencia.  

El polo del regulador, pcω , se coloca a la mitad de la 

frecuencia de conmutación a fin de atenuar el rizado de 
conmutación. Finalmente, iiω  permite ajustar el ancho de banda 
del lazo de corriente, proporcionando elevada ganancia a baja 
frecuencia. 
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3.4.2 Función VOC(s) 

Con el lazo de corriente cerrado la función de transferencia 
que relaciona la corriente en la bobina con su consigna será la 
mostrada en (3.28). 
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==
1

1
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 (3.28) 

Tal y como se vio en el capítulo 1, el lazo de tensión se diseña 
con un ancho de banda muy inferior al del lazo de corriente (del 
orden de dos décadas inferior). Así pues, para las frecuencias de 
interés del lazo de tensión, debido a la elevada ganancia del lazo 
de corriente en esa zona, podremos considerar la aproximación 
mostrada en (3.29).   
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Por otra parte, a partir del modelo de la figura 3.5 podemos 
definir la función de transferencia  ( )sGvoi , que relaciona la tensión 

de salida ov)  y la corriente en la bobina Li
)

 anulando perturbaciones, 
ecuación (3.30). 
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Para determinar ( )sGvoi  se parte de la ecuaciones (3.24), de 
donde se obtiene (3.31). 
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De las ecuaciones (3.23) y (3.31) se obtiene (3.32). 
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Operando con esta última se llega a la ecuación (3.33). 
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Finalmente, introduciendo (3.22) y teniendo en cuenta que 
oo IVR =  obtenemos la expresión de ( )sGvoi  mostrada en (3.34). 
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De otra parte, sobre el modelo de la figura 3.5 podemos 
definir la función ( )sVOC , ecuación (3.35), que es la función de 
transferencia que relaciona la tensión de salida ov)  y la tensión de 
control cv) , anulando perturbaciones.  
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Trabajando con las expresiones (3.1) y (3.17) tenemos: 
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Introduciendo (3.29), (3.34) y (3.36) en (3.35) queda (3.37): 
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Operando con la expresión (3.2) obtenemos la expresión 
(3.38), la cual aplicada sobre (3.37) nos deja ( )sVOC  como se 
muestra en (3.39). 
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Finalmente, dado que el cero de ( )sVOC  se encuentra 
siempre a frecuencias muy superiores al ancho de banda del lazo 
de tensión, a efectos de estudio y diseño de este lazo podremos 
aproximar ( )sVOC  según la expresión (3.40).  
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 (3.40) 

( )sVOC  es la planta que “ve” el lazo de tensión, por lo que 
constituye una función extremadamente importante desde el punto 
de vista del diseño del regulador de tensión ( )sGv . En lo sucesivo 

( )sVOC  será denominada función de transferencia de la etapa de 
potencia ACC. 

3.4.3 Impedancia de salida en lazo abierto Zo(s) 

Definimos la impedancia de salida en lazo abierto, ( )sZ o , 
como la función que relaciona la tensión de salida y las variaciones 
en la corriente de salida, anulando la salida del regulador de 
tensión 0=cv)  y el resto de perturbaciones, tal y como se muestra en 
la ecuación (3.41). 
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A partir del modelo de la figura 3.6 se definen las siguientes 
relaciones: 
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Fig. 3.6: modelo lineal de pequeña señal del boost PFC-ACC en 
conducción continua para el cálculo de Zo(s) 
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 ( )DvVdiLsv ooLL −−== 1))))  (3.45) 

Sustituyendo (3.44) en (3.43) y (3.45) resultan las expresiones 
(3.46) y (3.47) respectivamente,  operando sobre las cuales llegamos 
a la expresión (3.48). Expresión esta última donde introduciendo 
(3.42) obtendremos la expresión de la impedancia de salida en lazo 
abierto, mostrada en (3.49). 
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3.4.4 Lazo de tensión Tv(s) 

Para el estudio del lazo de tensión, a partir de las funciones 
( )sVOC  y ( )sZo  definidas anteriormente, podemos simplificar el 

esquema de control tal y como se muestra en la figura 3.7. 
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Fig. 3.7: esquema de bloques simplificado del control ACC 

La ganancia del lazo de tensión ( )sT ACCv−  vendrá dada por la 
expresión (3.50). Sustituyendo en (3.50) la aproximación de  ( )sVOC  
obtenida en (3.40) se obtiene la expresión completa de la ganancia 
del lazo de tensión, (3.51). 

  ( ) ( ) ( ) β⋅⋅=− sVOCsGsT vACCv  (3.50) 
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La ganancia del lazo de tensión resultante es independiente 
del valor eficaz de la tensión de red, lo que se consigue gracias a la 
prealimentación del valor eficaz de la tensión de red rectificada 

ffV . Esto es de gran importancia en este tipo de convertidores que 

suelen trabajar con entrada universal, ya que nos permitirá 
optimizar el diseño del lazo de tensión, puesto que tanto la 
frecuencia de cruce como el margen de fase se mantendrán en 
todo el rango de tensiones de entrada. 

En el diseño del regulador de tensión, ( )sGv , se debe llegar a 
un compromiso en la elección del ancho de banda del lazo de 
tensión [36][37], ya que, por una parte debe ser bastante más bajo 
que la frecuencia de la tensión de red rectificada, a fin de 
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conseguir una baja distorsión armónica, y por otra es conveniente 
que sea lo más alto posible, para mantener una buena dinámica. 
Usualmente se fija el ancho de banda del lazo de tensión entre una 
quinta y una décima parte de la frecuencia de red rectificada. La 
función de transferencia de este regulador responde a la ecuación 
(3.52) .  
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 (3.52) 

Habitualmente, en el diseño de este tipo de reguladores de 
tensión se siguen las siguientes directrices: 

- Situar el polo pvω  suficientemente por encima de la 

frecuencia de corte del lazo de tensión, de forma que se 
mantenga un margen de fase aceptable, y a una frecuencia 
suficientemente baja para obtener una buena atenuación 
del rizado de la frecuencia de red. 

- Situar el cero zvω  para compensar el efecto del polo pocω  

de la ( )sVOC . 

- Ajustar ivω  para obtener el ancho de banda deseado en el 
del lazo de tensión. 

3.4.5 Impedancia de salida en lazo cerrado Zocl-ACC(s) 

Definimos la impedancia de salida en lazo cerrado, ACCoclZ − , 
como la función que relaciona la tensión de salida y las variaciones 
de la corriente de salida con el lazo de tensión cerrado y el resto de 
perturbaciones anuladas, según se muestra en la ecuación (3.53). 
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A partir del esquema de control de la figura 3.7 se deduce la 
expresión de la impedancia de salida en lazo cerrado, mostrada en 
(3.54). 

 ( ) ( )
( )sT

sZ
sZ

ACCv

o
ACCocl

−
− +

=
1

 (3.54) 

Como se deduce de la anterior expresión la impedancia de 
salida en lazo cerrado será inferior a la impedancia de salida en 
lazo abierto, siendo mayor esta reducción cuanto mayor sea la 
ganancia del lazo de tensión. 

3.5 Implementación del control ACC en un 
rectificador con corrección del factor de potencia 

3.5.1 Descripción de la etapa de potencia 

La figura 3.8 muestra la etapa de potencia boost que se ha 
utilizado, la cual presenta las siguientes especificaciones: 

Tensión eficaz de entrada, acV , de 85V a 265V. 
Frecuencia de la tensión de entrada , f , 50Hz o 60Hz. 
Tensión de salida =oV 400V. 
Corriente máxima de salida =−maxoI 625mA. 
Potencia máxima de salida =−maxoP 250W. 
Frecuencia de conmutación =sf 100kHz. 

 

L C Rs 
1mH 470uF 0,2O 

Fig. 3.8: etapa de potencia boost 
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El inductor de potencia de 1mH  se ha construido con un 
núcleo ETD54 de ferrita 3C85 de Philips, con un entrehierro de 2.6mm 
y 75 espiras de hilo de Litz de 1mm2 de sección formado por hebras 
de 0,1mm de diámetro. Con este inductor se obtiene un rizado 
máximo de la corriente de entrada a la frecuencia de conmutación 
de 1A pico a pico. 

Para la capacidad de filtrado se ha empleado un 
condensador electrolítico de alta frecuencia Philips 157 de 470µF. 
Con esta capacidad se obtiene un rizado máximo de la tensión de 
salida a la frecuencia de conmutación de 0,4V pico a pico. 

El interruptor es el mosfet de canal N de la casa ST modelo 
STW11NB80 y el diodo es el RHRP860 de Fairchild. Para el sensado de 
corriente se emplea un shunt de 0,2O. 

  La etapa de potencia se testeó con una resistencia de 
carga de 640O registrándose los siguientes valores: 

( )VV rmsac−  ( )AI rmsac−  ( )WPac  ( )VVo  ( )WPo  ( )%η  
85 3,26 277,1 401 247,4 89,3 

220 1,18 259,6 400 246,1 94,8 
265 0,96 254,4 400.8 247,1 97,1 

Tabla 3.1: valores registrados en la etapa de potencia boost con carga 
nominal 

3.5.2 Descripción de la etapa de control ACC 

La etapa de control, figura 3.9, se ha realizado a partir del 
circuito integrado UC3854 de Unitrode [82].  Este circuito integrado 
permite implementar los lazos de control modo tensión y modo 
corriente del control ACC del boost-PFC, incorporando todas las 
funciones necesarias para realizar un prototipo industrial: 

 - Amplificadores para la implementación de los reguladores 
de tensión y corriente. 

- Multiplicador/divisor analógico. 
- Modulador PWM con oscilador programable. 
- Arranque lento (“soft start”). 
- Referencia de tensión de 7.5V. 
- Terminal de inhibición de los disparos. 
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- Salida de disparo compatible con mosfet de potencia. 
- Protecciones. 

 
Fig. 3.9: etapa de control ACC 

Mediante R2, R3, C4 y D2 se configura la protección de 
sobrecorriente, la cual inhibe el disparo del mosfet cuando la 
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corriente en el inductor alcanza el valor programado. Así mismo, 
R34, S1, C3 y C2 permiten la puesta en marcha y el arranque lento. 

El valor de C1 y R1 determina la frecuencia del PWM, 
ajustada inicialmente a 100KHz, obteniéndose en el prototipo un 
diente de sierra de 96KHz con un valor mínimo de 0,9V y máximo de 
6,4V.  Con estas cifras la ganancia del modulador PWM será: 

 182,0
1

==≈
0,9-6,4

1
V

F
pp

m  (3.55) 

Siguiendo el procedimiento indicado en el apartado 3.4.1 y 
considerando la etapa de potencia descrita en 3.5.1, se ha 
procedido al diseño del regulador del lazo de corriente, mostrado 
en 3.56. Este regulador se ha diseñado con una frecuencia de 
cruce objetivo para el lazo de corriente de 18kHz (un quito de la 
frecuencia de conmutación, aproximadamente) para conseguir 
que la corriente en el inductor del boost siga fielmente el valor de 
consigna determinado por el multiplicador-divisor. 
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Volviendo al esquema de la figura 3.9, R6, R7, R33, C6 y C7 
conforman un filtro paso-bajo con una frecuencia de corte de 18Hz 
y una ganancia en continua de 31059,19 −⋅ . Como la entrada de este 
filtro es la tensión de red rectificada, cuya frecuencia está muy por 
encima de la frecuencia de corte del filtro tendremos que: 

 avggff VV −
−⋅= 31059,19  (3.57) 

Teniendo en cuenta que la relación entre el valor medio y el 
valor eficaz de una senoidal rectificada nos queda: 

 31063,179,0 −
−−− ⋅==→⋅= ffrmsgffffavggrmsg K    siendoVKVVV  (3.58) 

El multiplicador del UC3854 proporciona una salida de 
corriente definida por la expresión (3.59). 
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Con el fin de poder implementar el regulador de tensión 
externo al UC3854, lo cual nos proporciona la necesaria flexibilidad 
a la hora de realizar los diferentes lazos se estudiarán en capítulos 
posteriores, se ha realizado un sistema con operacionales mediante 
el cual la señal cv  que llega al multiplicador es idéntica a la señal clv  
que sale del regulador de tensión. 

La corriente aci  viene determinada por la resistencia R4 según 
la expresión: 

 61047,1
6804

−⋅==== acgac
gg

ac K    siendovK
K

v

R

v
i  (3.60) 

La corriente de salida del multiplicador se aplica a la 
resistencia R8 de 4K3, convirtiéndose en la consigna mv  del lazo de 
corriente.  

 mm iRv ⋅= 8  (3.61) 

Introduciendo (3.60) y (3.61) en (3.59) nos queda: 
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Comparando las expresiones (3.1) y (3.62) tenemos: 
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Rs1, Rs2 y Rs3 determinan el valor de la ganancia del sensado 
de tensión, que se ha ajustado para obtener 31075,18 −⋅=β . 

Siguiendo las indicaciones sugeridas en el apartado 3.4.4, se 
ha procedido al diseño del regulador del lazo de tensión, mostrado 
en 3.64. Este regulador se ha diseñado con una frecuencia de 
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cruce objetivo para el lazo de tensión de 10Hz, un factor 10 por 
debajo del doble de la frecuencia de la tensión de línea. 
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mF  ffK  mK  acK  β  

0,182 31063,17 −⋅  4300 61047,1 −⋅  31075,18 −⋅  
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Tabla 3.2: valores de la etapa de control ACC 

3.6 Estudio analítico 

En este apartado se presentan las principales funciones de 
transferencia en pequeña señal que resultan del diseño propuesto, 
así como algunos resultados de simulación que muestran la 
respuesta temporal del convertidor ante escalones de carga. 

La figura 3.10 muestra el diagrama de Bode de la ganancia 
del lazo de corriente, Ti(jω), para tres valores diferentes de la tensión 
de línea y carga nominal. La frecuencia de cruce teórica se sitúa en 
torno a 18kHz (un quinto de la de conmutación, aproximadamente) 
para que la corriente en el inductor siga fielmente a la referencia 
proporcionada por el multiplicador-divisor. Los márgenes de 
estabilidad son correctos (margen de fase próximo a 60º y margen 
de ganancia teóricamente infinito). 
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Fig. 3.10: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de corriente Ti(jω) 
para diferentes valores de la tensión de entrada Vac y carga nominal 
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Fig. 3.11: diagramas de Bode de la función VOC(jω) para diferentes 
valores de la tensión de entrada Vac y carga nominal 
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Fig.3.12: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de tensión Tv(jω) 
con ACC convencional para diferentes valores de la tensión de 

entrada Vac y carga nominal 
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La figura 3.11 muestra el diagrama de Bode de la función 
VOC(jω), para tres valores diferentes de la tensión de línea y carga 
nominal.  Se observa que, a pesar de las diferencias apreciables en 
el Bode de la ganancia del lazo de corriente para diferentes 
tensiones de alimentación, la función VOC(jω) permanece 
inalterada, corroborándose la aproximación realizada en el 
apartado 3.4.2 del presente capítulo, ecuación (3.29).   

La figura 3.12 muestra la ganancia del lazo de tensión con 
control ACC, para tres valores diferentes de la tensión de línea y 
carga nominal. Siguiendo las indicaciones dadas en el apartado 
3.4.4, la frecuencia de cruce teórica del lazo de tensión se sitúa en 
torno a 10Hz, un factor 10 por debajo del doble de la frecuencia de 
la tensión de línea, obteniéndose para esta última una atenuación 
superior a los 30dB.  Los márgenes de estabilidad son correctos 
(margen de fase sobre 60º y margen de ganancia teóricamente 
infinito). Se observa que el valor de la tensión de línea no afecta a 
la ganancia del lazo de tensión, como se preveía por la utilización 
de la prealimentación Vff . 

 

Fig.3.13: impedancia de salida (carga nominal) en lazo abierto Zo y lazo 
cerrado con ACC convencional Zocl-acc  



Capítulo 3 
 

 58 
 

 

(a) 

 

(b) 

Fig.3.14: respuesta de la tensión de salida ante escalones de carga con 
ACC convencional. (a) 80 a 250W; (b) 250W a 80W 
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La figura 3.13 muestra el aspecto de la impedancia de salida 
en lazo abierto Zo y en lazo cerrado con control ACC Zocl-ACC, 
trabajando en ambos casos con carga nominal  (Po=250W). En la 
citada figura se observa que el control ACC mejora (disminuye) la 
impedancia de salida a frecuencias menores que la frecuencia de 
cruce del lazo de tensión, lo cual es fácil de deducir a partir de la 
expresión teórica de la impedancia de salida en lazo cerrado, 
ecuación (3.54). Dado que la frecuencia de cruce del lazo de 
tensión se sitúa a tan solo 10Hz será de esperar una pobre respuesta 
temporal frente a variaciones de carga, tal y como se observa en la 
figura (3.14), obtenida mediante simulación. 

3.7 Resultados experimentales 

Con el objetivo de validar experimentalmente el estudio 
analítico presentado, se han realizado ensayos sobre el prototipo 
descrito en el apartado 3.5 del presente capítulo.  A continuación 
se muestran los resultados obtenidos en las mediciones 
correspondientes tanto al dominio frecuencial como al temporal. 

3.7.1 Estudio en el dominio de la frecuencia 
(pequeña señal) 

Se han realizado medidas de la respuesta en frecuencia de 
los lazos de regulación del control ACC aplicado al rectificador con 
corrección del factor de potencia descrito en el apartado 3.5. Las 
medidas han sido obtenidas mediante un analizador de señales en 
tiempo real YOKOGAWA SA2400 y procesadas posteriormente con 
MATLAB.  

La figura 3.15 muestra los diagramas de Bode del lazo de 
corriente del convertidor, Ti(jω), para varios valores de la tensión de 
línea en el rango universal considerado. Las medidas se han 
efectuado sustituyendo la tensión de entrada por una tensión de 
continua equivalente a su valor eficaz (ver apartado 3.3.1), pues no 
es posible medir la ganancia del lazo de corriente con el analizador 
alimentando el convertidor con tensión de línea. 
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Fig. 3.15: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de corriente Ti(jω) 
para diferentes valores de la tensión de entrada Vac y carga nominal 



Estudio del boost PFC-ACC con prealimentación. 

 61 

 

 

Fig. 3.16: diagramas de Bode de la función VOC(jω) para diferentes 
valores de la tensión de entrada Vac y carga nominal 
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Fig.3.17: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de tensión Tv(jω) 
con ACC convencional para diferentes valores de la tensión de entrada 

Vac y carga nominal 
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La figura 3.16 muestra los diagramas de bode de la función  
VOC(jω). La figura 3.17 las ganancias de lazo de regulación de la 
tensión de salida con control ACC. La figura 3.18 muestra la medida 
de la impedancia de salida en lazo abierto y en lazo cerrado con 
control ACC. En todos los casos puede observarse que las medidas 
experimentales coinciden con las analíticas que se infieren de los 
modelos de pequeña señal utilizados.  

3.7.2 Estudio en el dominio del tiempo (gran señal) 

La figura 3.19 muestra la respuesta de la tensión de salida, 
con control ACC, ante escalones de carga de 80W a 160W, 
considerando dos valores de la tensión de entrada representativos 
(110V y 220V). En estas figuras se ha representado arriba la tensión 
de salida, en medio el escalón de carga y abajo la corriente de 
línea. 

 

Fig.3.18: impedancia de salida (carga nominal) en lazo abierto Zo y lazo 
cerrado con ACC convencional Zocl-acc  
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(a) 

 

(b) 

Fig.3.19: respuesta de la tensión de salida ante escalones de carga de 
80W a 160W. (a)Vac=110Vrms (b)Vac=220Vrms 
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(a) 

 

(b) 

Fig.3.20: tensión de línea y corriente absorbida por el rectificador en 
régimen permanente, con control ACC y carga nominal. 

(a)Vac=110Vrms (b)Vac=220Vrms 
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(a) 

 

(b) 

Fig.3.21: espectro armónico de la  corriente absorbida por el rectificador 
en régimen permanente, con control ACC y carga nominal. 

(a)Vac=110Vrms (b)Vac=220Vrms 
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La figura 3.20 muestra las medidas de la tensión de línea y de 
la corriente absorbida por el rectificador en régimen permanente, 
con control ACC y carga nominal.  La figura 3.21 muestra el 
espectro armónico de esta última. Estas medidas se han realizado 
para dos valores de la tensión de red representativos (110V y 220V). 
Asimismo, la tabla 3.3 muestra los valores medidos para la distorsión 
armónica de la tensión de línea, THDv%, corriente de entrada, THDi%, 
el factor de potencia de desplazamiento, DPF, y el factor de 
potencia global, PF.   

Tal y como se comentó en el capítulo 1, para obtener 
elevado factor de potencia conviene que la entrada del 
rectificador se comporte respecto a la tensión de red como una 
carga resistiva. Así, el control ACC utilizado emplea una señal 
proporcional a la tensión de entrada rectificada para generar la 
consigna del lazo de corriente. En la figura 3.20 se observa como la 
corriente de entrada es un reflejo de la tensión de red. Por ello, 
como la tensión de red presenta una distorsión relativamente alta 
(en algunos casos, próxima al 6%), necesariamente la corriente 
también presentará una distorsión elevada.  Esto no implica un mal 
funcionamiento del rectificador, al contrario, tal y como se observa 
en la tabla 3.3, en las mediciones realizadas para diferentes 
tensiones de red, abarcando todo el rango del convertidor, se 
obtienen valores del factor de potencia de desplazamiento, DPF, y 
del factor de potencia global, PF, muy próximos a la unidad. 

LINE VOLTAGE  

85VRMS 110VRMS 220VRMS 265VRMS 

THDv 5,7% 3.1% 3.5% 3.2% 

THDi 11.5% 3.8% 6.1% 10.4% 

DPF 1 1 0.99 0.99 

ACC 

PF 0.99 0.99 0.99 0.98 

Tabla 3.3: medida de THDv, THDi, factor de potencia de desplazamiento y 
factor de potencia total en todo el rango de tensiones de línea 
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3.8 Discusión de resultados 

En este capítulo se ha trabajado sobre un rectificador con 
corrección activa del factor de potencia. Este rectificador se ha 
realizado a partir de un convertidor boost con prealimentación de 
la tensión de entrada y control ACC, que es una de las formas 
habituales de realizar este tipo de rectificadores. A partir del 
esquema de este rectificador, que hemos denominado boost PFC-
ACC, se ha presentado un modelo de pequeña señal del cual se 
han deducido las principales funciones de transferencia del 
rectificador.  Para validar el modelo utilizado se han contrastado, 
satisfactoriamente, los resultados obtenidos analíticamente y las 
medidas experimentales  realizadas sobre un prototipo. Podemos 
concluir que disponemos de un modelo valido para evaluar la 
respuesta del rectificador y compararla con la respuesta obtenida 
con los lazos de control  propuestos en posteriores capítulos de la 
presente tesis. 

El estudio teórico, y los resultados analíticos y experimentales, 
ponen de manifiesto las carencias que presenta el control ACC  
aplicado a este tipo de rectificadores, derivadas 
fundamentalmente del compromiso al que se tiene que llegar en la 
elección del ancho de banda del lazo de tensión. Por una parte, el 
lazo de tensión debe presentar suficiente atenuación al doble de la 
frecuencia de red, usualmente superior a 30dB, para no interferir en 
el seguimiento que el lazo de corriente hace de la tensión de red 
rectificada. Es decir, para obtener un factor de potencia elevado 
se requiere que el lazo de tensión presente una frecuencia de 
cruce baja. Por otra parte, la impendancia de salida en lazo 
cerrado del rectificador con el control ACC , ACCoclZ − , depende de 
la ganancia del lazo de tensión (ver ecuación 3.54). Así, para 
obtener una impedancia de salida baja y, por consiguiente, 
mejorar la respuesta temporal frente a variaciones de carga, se 
requiere que la ganancia lazo de tensión sea lo más elevada 
posible, lo que implica que la frecuencia de cruce en lazo abierto 
del lazo de tensión sea elevada. 

En próximos capítulos de la presente tesis se presentarán 
variantes del lazo de tensión, basadas en el control RMF (“Robust 
Model Following”) [48]-[51] y en LI2 (“Load Current Injection”) 
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[52][53]. Estas variantes  mantienen un nivel de complejidad similar 
al control ACC convencional, tanto a nivel de diseño como de 
complejidad circuital y, por lo tanto, con una diferencia mínima en 
costo económico y tiempo de diseño. A cambio, los lazos 
propuestos proporcionan una mejora sustancial en la impedancia 
de salida del rectificador y en su respuesta temporal frente a 
variaciones de carga. 
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4.1 Introducción 

 En este capítulo se describen las características principales 
del lazo de control modo corriente media robusto basado en 
modelo de referencia para el control de rectificadores con 
corrección del factor de potencia, basados en la topología boost 
[48]-[51].  

 El nuevo esquema de control se ha bautizado con el nombre 
Robust Model Following (RMF) y resulta de una sencilla modificación 
del esquema ACC [15][36][37] convencional que se presentó en el 
capítulo 3, sin más que añadir a dicho esquema un lazo de control 
adicional a los ya existentes de corriente y de tensión. 

 El esquema RMF mantiene el ancho de banda y los 
márgenes de estabilidad de cualquier topología de convertidor 
conmutado incluso con grandes variaciones de los parámetros de 
la etapa de potencia (Vi, R, L, C…), ya que sigue la dinámica de un 
modelo de referencia. No es ésta, sin embargo, la cualidad que 
resulta de mayor interés en su aplicación a rectificadores con alto 
factor de potencia, pues, tal como se expuso en el capítulo 3, el 
lazo de regulación de la tensión de salida debe ser necesariamente 
lento, esto es, con una frecuencia de cruce muy por debajo del 
doble de la frecuencia de la tensión de línea, para evitar que la 
corriente de entrada se distorsione debido al rizado residual de esa 
frecuencia que aparece en las señales de control. En 
consecuencia, la principal limitación para el diseño del lazo de 
tensión no responde a criterios de estabilidad, sino de distorsión de 
la corriente de entrada [36][37], por lo que las variaciones 
paramétricas de la etapa de potencia no suponen un problema 
relevante, especialmente si, como sucede en la mayor parte de las 
aplicaciones industriales, se utiliza la pre-alimentación de la tensión 
de alimentación para que la etapa de potencia VOC(s) no 
dependa de dicho parámetro (capítulo 3). 

De las ventajas que ofrece RMF [30]-[32], la que resulta de 
mayor interés en el contexto de esta tesis es que el diseño del lazo 
de tensión se  puede “desacoplar” de forma importante del diseño 
de las funciones de transferencia de rechazo de perturbaciones, 
siendo posible reducir significativamente la impedancia de salida y 
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la audio-susceptibilidad en un convertidor conmutado sin 
necesidad de utilizar frecuencias de cruce muy elevadas para las 
ganancias de los lazos. Como se ha comentado, esta propiedad es 
la que resulta de mayor utilidad en el contexto de la rectificación 
con corrección del factor de potencia, pues permitirá obtener alto 
rechazo de perturbaciones sin necesidad de utilizar frecuencias de 
cruce elevadas en el lazo de tensión que incrementarían la 
distorsión de la corriente de entrada del rectificador.  

Es importante recordar de nuevo que la perturbación cuyos 
efectos se pretende reducir es la debida a variaciones bruscas de 
la corriente consumida por la carga. No se pretende mejorar la 
audiosusceptibilidad y, de hecho, se requiere que la ganancia del 
lazo de tensión a la frecuencia de las componentes de la tensión 
de alimentación (100 Hz en el rango europeo) sea lo más baja 
posible, pues de lo contrario se elevaría la distorsión de la corriente 
de entrada del rectificador. 

4.2 Diagrama de bloques completo del control modo 
corriente robusto basado en  modelo de referencia 

 En la figura 4.1 se presenta  el diagrama de bloques 
completo del control RMF propuesto y en la figura 4.2 una 
simplificación del mismo después de aplicar álgebra de bloques. 

 Obsérvese en la figura 4.1 la ubicación de los dos 
reguladores adicionales: Gme(s) y β·VOCref(s),  así como el lazo 
interno adicional, Tint(s),  que también puede apreciarse  en la figura 
4.2. 

  Los lazos de corriente del control RMF son idénticos a los del 
control ACC convencional y contienen los mismos reguladores de 
corriente Gi(s), por lo que no se ha representado Ti(s) en ninguna de 
las dos figuras. El diseño del lazo de corriente para RMF es el mismo 
que el descrito en el capítulo 3 para ACC convencional, por lo que 
se remite al lector a dicho capítulo para encontrar los detalles al 
respecto. 

Nótese que la consigna para la tensión de salida se introduce 
tanto en el regulador externo de tensión como en el regulador de 



Control robusto basado en modelo de referencia 

 75 

error de modelado que forma parte del lazo interno. Aunque no es 
estrictamente necesario proceder de esta manera, sí que resulta 
conveniente para eliminar el offset en la señal de error de 
modelado y, en consecuencia, reducir la posibilidad de saturar los 
amplificadores operacionales con los que se implementará 
electrónicamente los controladores de RMF. 

 

 Fig.4.1: diagrama de bloques del control RMF paso-bajo 

 

Fig.4.2: diagrama de bloques simplificado del control RMF paso-bajo 



Capítulo 4 
 

 76 

4.3 Descripción del lazo RMF basado en modelo de 
referencia paso-bajo 

4.3.1 Lazo interno  Tint(s) y lazo de referencia Tref(s) 

 La realización del control RMF se basa en la adición de un 
lazo interno adicional, Tint(s) (que presenta un efecto de seguimiento 
del modelo), antes de cerrar el lazo externo de tensión, Tv(s), con el 
regulador de tensión Gv(s). 

 Obsérvese en la figura 4.1 que el  lazo interno, Tint(s), contiene 
dos bloques: un regulador PI de “modelado del error”, Gme(s), y la 
función de transferencia del modelo de referencia, β·VOCref(s), que 
presenta una característica tipo paso-bajo de primer orden similar a 
la etapa de potencia ACC convencional. La expresión general de 
la función de transferencia del  modelo de referencia viene dada 
por (4.1): 
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 Su salida, β·vo-est, es una estimación del sensado de la tensión 
de salida si la función de transferencia de la etapa de potencia 
VOC(s) es igual a VOCref(s) en ausencia de perturbaciones, por lo 
que la señal  e(s) puede considerarse un error de estimación. 

 El regulador Gme(s) se diseña para “moldear” 
adecuadamente el lazo Tint(s) con una frecuencia de cruce, fc-int = 
ωc-int/2π. La ganancia del lazo interno, Tint(s), viene dada por (4.2). 

)()()( sGsVOCsT meint ⋅⋅= β  (4.2) 

 Las funciones VOW(s) y Tref(s), definidas en (4.3) y (4.4) 
respectivamente, son funciones de transferencia intermedias que se 
usan para poder obtener la función de transferencia de la etapa 
de potencia modificada, VOU(s), que será presentada en el 
apartado 4.3.2. 
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)()()( sGsVOCsT merefref ⋅⋅= β  (4.4) 

 Nótese que Tref(s) es una función de transferencia fija que 
puede definirse como la “ganancia del lazo de referencia”, ya que 
coincide con Tint(s)  cuando VOC(s) = VOCref(s). 

4.3.2 Función de transferencia “vista” por el regulador 
de tensión: VOU(s) 

 VOU(s) es la función de transferencia que “ve” el regulador 
Gv(s), o función de transferencia de la etapa de potencia  
modificada por el lazo robusto. Su expresión viene dada por (4.5): 
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(4.5) 

 Nótese que para el rango de frecuencias en el que se 
cumple Tint(s)>>1 y Tref(s)>>1, también se verifica que 
VOU(s)≈VOCref(s). Para ese rango de frecuencias la función de 
transferencia que “ve” el regulador de tensión es fija y coincide con 
VOCref(s). Esto constituye la base de la acción de seguimiento del 
modelo que se consigue con el lazo interno adicional Tint(s). 

4.3.3 Diseño del lazo Tint(s) y elección de VOCref(s)  

 El “moldeado” del lazo Tint(s) se lleva a cabo mediante una 
simple compensación en cascada de la etapa de potencia 
convencional VOC(s) y la ganancia del sensado de tensión β con el 
regulador PI Gme(s).  Téngase en cuenta que el “moldeado” de Tint(s) 
es similar al de Tv(s) con control ACC convencional, con la ventaja 
de que sólo resulta necesaria una frecuencia de cruce moderada 
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del lazo interno, fc-int,  para obtener un buen rechazo de 
perturbaciones, tal y como se demostrará en el apartado 4.3.6. 

 El regulador Gme(s) puede ajustarse para una frecuencia de 
cruce de Tint(s) de aproximadamente un décimo del doble de la 
frecuencia de la tensión de línea, esto es, fc-int  ≈ 2fline /10. De esa 
manera se conseguirá que el rizado residual a 2fline esté lo 
suficientemente atenuado como para no producir distorsión 
significativa en la referencia para el lazo de regulación de la 
corriente en el inductor del boost. 

  Conviene remarcar (véase figura 4.2) que el regulador Gme(s) 
aparece en el camino de realimentación  en vez de estar situado 
en el camino directo de VOC(s). La expresión general de una 
estructura adecuada para Gme(s) aparece en (4.6): 
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El polo ωpe  se elige para atenuar el rizado al doble de la 
frecuencia de la tensión de línea sin afectar de manera significativa 
a los márgenes de estabilidad del lazo. Una elección adecuada 
sería ωpe  ≈ ωline/2= 2pfline/2. 

 El lazo interno Tint(s) tiene la siguiente propiedad: a 
frecuencias  menores que fc-int , en las que  Tint(s)>>1, la función de 
transferencia VOW(s) es constante y no depende de las variaciones 
ni de las tolerancias de la etapa de potencia. Despreciando el polo 
de alta frecuencia de Gme(s), VOW(s) adopta la expresión que 
aparece en (4.7): 
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 La frecuencia de cruce de Tref(s), fc-ref = ω c-ref/2π, es constante 
porque no depende de la etapa de potencia real, sino de la etapa 
de potencia de referencia, tal y como se deduce  de (4.4). En la 
expresión (4.5), la función de transferencia (1+Tref(s)) se aproxima a 
la expresión    Tref(s)·(1+s/ωc-ref), teniendo en cuenta que Tref(s) 
presenta un carácter integrador, esto es, Tref(s)≈ ωc-ref/s.  

En consecuencia, (4.8) constituye una buena aproximación 
de VOU(s) a frecuencias menores que fc-int , en las que Tint(s)>>1. 
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 Una vez diseñado el regulador Gme(s),  se elige VOCref(s) para 
que la ganancia del lazo de referencia,  Tref(s),  sea  estable. Si se 
obtiene un Tref(s) con un margen de estabilidad insuficiente, la 
función de transferencia (1+Tref(s)) de la figura 4.2 presenta una 
resonancia negativa poco atenuada que podría dar lugar a 
muchas dificultades a la hora de estabilizar el lazo externo de 
tensión, Tv(s). La elección de VOCref(s) determina la frecuencia de 
cruce del lazo de referencia,    fc-ref, que es constante porque tanto  
VOCref(s) como Tref(s) son fijos. 

 Un punto muy interesante para los diseñadores es que 
VOCref(s) se elige independientemente de la función de 
transferencia de la etapa de potencia real VOC(s), dependiendo su 
elección únicamente de Gme(s). El valor de la frecuencia de cruce 
del lazo de referencia, fc-ref, puede ser, en principio,  mayor o menor 
que fc-int, aunque más adelante se demostrará  que conviene 
maximizar  fc-ref para mejorar el rechazo de perturbaciones, siempre 
teniendo en cuenta el compromiso entre velocidad de respuesta y 
distorsión de la corriente de entrada que caracteriza a los pre-
reguladores con corrección del factor de potencia. 
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4.3.4 Diseño del regulador de tensión Gv(s) 

 El regulador Gv(s) se diseña para compensar en cascada la 
función de transferencia VOU(s),  moldeando así el lazo Tv(s) con 
una frecuencia de cruce fc-v = ωc-v/2π. Si fc-v es menor que fc-int, la 
compensación es relativamente sencilla dado que VOU(s) es muy 
poco sensible a los parámetros variables de la etapa de potencia 
hasta la frecuencia de cruce deseada, fc-v. 

 La ganancia del lazo externo de tensión, Tv(s), viene dada por 
(4.9), siendo la aproximación que aparece en la última parte de 
esta expresión válida para frecuencias f <  fc-int.  
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 La estructura general que se muestra en (4.10), formada por 
un cero, un polo y un integrador, resulta adecuada para Gv(s), 
aunque también se pueden utilizar expresiones más complejas. 
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 La frecuencia angular de cruce que resulta en este caso 
para el lazo de tensión viene dada por (4.11). 

ivvC K ωβω ⋅⋅≈−  (4.11) 

4.3.5 Regulador de tensión equivalente Gv-eq(s) y lazo 
de tensión equivalente Tv-eq(s) 

 El diagrama de bloques del lazo RMF de la figura 4.1 puede 
modificarse como se indica en la figura 4.3 para introducir los 
conceptos de regulador de tensión equivalente Gv-eq(s) y lazo de 
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tensión equivalente Tv-eq(s). La expresión analítica de Gv-eq(s) se 
deduce fácilmente aplicando álgebra de bloques en la figura 4.1, 
obteniéndose la expresión (4.12). En consecuencia, la ganancia del 
lazo de tensión equivalente vendrá dada por (4.13). 
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Fig.4.3: diagrama de bloques del control RMF introduciendo el concepto 
de Gv,eq(s) 

 El desarrollo de la expresión (4.12) a partir la estructura 
general de los reguladores empleados conduce a la expresión 
genérica del regulador equivalente, Gv-eq(s), con control RMF, que 
aparece en (4.14): 
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 De (4.14) se deduce  que el comportamiento en baja 
frecuencia del regulador equivalente con control RMF es el de un 
doble integrador, con lo que se mejora apreciablemente el 
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seguimiento de las señales de referencia y se reduce la sensibilidad 
del lazo ante cambios en la carga. 

4.3.6 Mejora del rechazo a perturbaciones 

 Una cuestión importante a tener en cuenta a la hora de 
elegir VOCref(s) y fc-ref  son las funciones de transferencia de rechazo 
a perturbaciones resultantes, esto es, la impedancia de salida en 
lazo cerrado, cuya expresión aparece en (4.15).  
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 Para frecuencias menores que  fc-int y fc-ref  dicha ecuación 
pueden simplificarse un poco más, quedando como muestra (4.16). 
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 De la expresión anterior se deduce que, para reducir el 
efecto de la perturbación de carga, se deben elegir unos valores 
de fc-int y fc-ref  tan altos como sea posible, así como una ganancia 
elevada para Gv(s) en baja frecuencia.  De esta manera,  se 
adoptarán unos valores para  VOCref(s) y fc-ref  tales que hagan que 
Tref(s)sea grande en el rango de frecuencias en el que se quiere 
mejorar el rechazo de perturbaciones  (Zocl-RMF(s)). Por supuesto, el 
límite a lo que se acaba de exponer es que la ganancia del lazo de 
tensión al doble de la frecuencia de la tensión de línea sea lo más 
pequeña posible. 
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 Recuérdese que con control ACC convencional, para 
reducir la función Zocl-ACC(s) en baja frecuencia se tiene que utilizar 
frecuencias de cruce elevadas en el lazo de tensión Tv(s), lo que no 
es posible porque se aumentaría la ganancia al doble de la 
frecuencia de la tensión de línea. En cambio, con control RMF, el 
diseño de Zocl-RMF(s) no sólo depende de Gv(s)  (que determina Tv(s) y 
fc-v) , sino que además depende de la ganancia de otro lazo, Tref(s), 
que es constante e independiente de la etapa de potencia real 
VOC(s). De esta manera, puede conseguirse un buen rechazo a 
perturbaciones sin que   fc-v,  sea muy grande.  

Desde este punto de vista, el control RMF paso-bajo 
“desacopla”,  al menos  parcialmente, el diseño de  la  función     
Zocl-RMF(s) del diseño de Tv(s) y de las variaciones de VOC(s). Además, 
el diseño de Tv(s) depende poco de VOC(s) si fc-v < fc-int. 

 La razón por la que el control RMF mejora el rechazo a 
perturbaciones está en el producto Gv(s)·Gme(s) que aparece en el 
término )()()()(2 sGsGsVOCsVOC mevref ⋅⋅⋅⋅β  del denominador de la 

función (4.16). Con este control, se incrementa la ganancia en baja 
frecuencia de Gv(s) por  efecto de la ganancia en baja frecuencia 
de Gme(s) en el denominador de dichas funciones.  La pendiente de 
Acl-RMF(s)y Zocl-RMF(s) a frecuencias menores que fc-ref  es de 
+40dB/dec, debido al carácter de doble integrador que introduce 
el producto Gv(s)·Gme(s). 

 Con control ACC convencional, Gv(s) es la única función de 
transferencia que presenta alta ganancia en baja frecuencia en el 
denominador de Zocl-ACC(s). Nótese que con el control RMF, el 
incremento que introduce Gme(s) en la ganancia de baja 
frecuencia de Gv(s) afecta únicamente a la función  Zocl-RMF(s), pero 
no a Tv(s), por lo que la estabilidad del lazo de tensión no se ve 
afectada por Gme(s). El efecto de “desacoplo” que se ha 
comentado anteriormente no se conseguiría adoptando una 
expresión más compleja para el regulador de tensión con control 
ACC convencional, ya que un cambio en Gv(s) afectaría 
directamente a la estabilidad de Tv(s). 

 Cabe destacar que, si se elige fc-v =fc-int, la impedancia de 
salida en lazo cerrado puede expresarse como muestra (4.17). 
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 Siendo S(s) la denominada función Sensibilidad del lazo de 
control de la tensión de salida. Cuanto menor sea la función 
Sensibilidad en un cierto rango de frecuencias, mejor será el 
rechazo de perturbaciones en dicho rango. De (4.17) se deduce 
fácilmente (4.18), mostrando desde otro punto de vista la mejora de 
la impedancia de salida que ofrece RMF comparado con ACC 
convencional. Obsérvese que S(s) es menor que 1 en baja 
frecuencia, por lo que el factor S2(s) es mucho menor que S(s) en 
ese rango de frecuencias. 

)()( 2 sSsSRMF ≈  (4.18) 

Una cuestión que merece ser destacada se desprende del 
enfoque presentado haciendo uso del concepto de lazo de tensión 
equivalente de RMF (apartado 4.3.5). Dicho enfoque pone de 
manifiesto que la mejora en el rechazo de perturbaciones se logra 
porque la ganancia del lazo equivalente es alta. Prosiguiendo con 
este razonamiento, debe tenerse en cuenta que, manteniendo el 
mismo esquema que caracteriza al control ACC convencional, sería 
posible mejorar el rechazo de perturbaciones en baja frecuencia 
eligiendo una expresión más compleja para el regulador de tensión 
Gv(s). Hay varias maneras de realizar esto, por ejemplo, con un 
regulador H∞ o simplemente adoptando un regulador de orden 
elevado que permita disponer de mayor ganancia en baja 
frecuencia. Pero también sería posible modificar el regulador de 
tensión del control RMF de la  misma manera.  Así, para poder 
comparar adecuadamente el control RMF paso-bajo con el control 
ACC convencional, se ha utilizado la misma estructura de regulador 
en ambos casos, formada por un cero, un polo y un integrador (la 
usual en ACC convencional). Por otra parte, otro factor a tener muy 
en cuenta es que, si se implementara el controlador equivalente 
dentro del esquema ACC convencional, los resultados en pequeña 
señal serían idénticos a los alcanzados por RMF. Sin embargo, el 
riesgo de saturación de los amplificadores operacionales sería 
mucho mayor, pues el regulador equivalente necesitaría disponer 
de mucha ganancia. Por supuesto, la ganancia se podría repartir 
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entre varios amplificadores operacionales para reducir el riesgo de 
saturación, pero este hecho supondría un inconveniente adicional 
que no debería descuidarse durante el proceso de diseño. 

4.3.7 Procedimiento de diseño del control RMF 

 Teniendo en cuenta todos los condicionantes que se han 
destacado en apartados anteriores, el procedimiento de diseño 
que se propone para los reguladores del control RMF es el siguiente: 

1) Elija un controlador PI para Gme(s), con la estructura que 
aparece en (4.6), para la compensación en cascada de  
VOC(s) con una frecuencia de cruce: fc-int  ≤ 2fline/10. 

2) Elija el modelo de referencia, VOCref(s), con la estructura que 
aparece en (4.1), para  conseguir que lazo Tref(s) sea estable 
con el regulador Gme(s) que se ha diseñado en el punto 1. La 
frecuencia de cruce fc-ref  que se obtiene es fácil de maximizar  
dado que Tref(s) está compuesto por funciones de transferencia 
constantes. Nótese que para el diseño de  VOCref(s) se dispone 
de dos grados de libertad, K y aref. 

3) Elija Gv(s), de acuerdo a (4.10), para una frecuencia de cruce 
de Tv(s): fc-v =fc-int. Obsérvese que: πωβ 2/ivvc Kf ⋅⋅≈− , por lo que 

la elección de ivω  es muy sencilla. 

4.4 Implementación del control RMF en un 
rectificador con corrección del factor de potencia 

 Siguiendo el procedimiento en el apartado 4.3.7 y 
considerando la etapa de potencia descrita en el capítulo 3, se ha 
procedido al diseño de los reguladores del lazo RMF que muestra la 
tabla 4.1. Con los reguladores elegidos, la frecuencia de cruce de 
todos los lazos de RMF se sitúa en torno a 10 Hz (un factor 10 por 
debajo del doble de la frecuencia de la tensión de línea), con la 
excepción obvia del lazo de corriente, que se ha diseñado con una 
frecuencia de cruce objetivo de 18kHz (un quinto de la frecuencia 
de conmutación, aproximadamente) para conseguir que la 
corriente en el inductor del boost siga fielmente el valor de 
consigna calculado por el multiplicador-divisor. 
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TABLA 4.1:  reguladores elegidos para el control  RMF 

 

Figura 4.4: esquema del lazo de control RMF aplicado al rectificador con 
alto factor de potencia bajo estudio 

La figura 4.4 muestra el esquemático de la implementación 
electrónica, utilizando el circuito integrado comercial UC3854 de 
Unitrode [82], del control RMFACC aplicado al rectificador con alto 
factor de potencia descrito en el capítulo 3. Obsérvese que el 
conmutador S2 permite seleccionar cerrar el lazo de tensión con 
ACC convencional (S2 conectado a vc1) o con RMF (S2 conectado 
a vc2). Como puede apreciarse, RMF tan sólo requiere unos pocos 
elementos adicionales al esquema convencional, por lo que el 
coste de la etapa de control no se ve afectado de manera 
apreciable, lo que sin duda es una ventaja destacada del método 
propuesto. 
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4.5 Estudio analítico 

En este apartado se presentan las principales funciones de 
transferencia en pequeña señal que resultan del diseño propuesto, 
así como algunos resultados de simulación que muestran la 
respuesta temporal del convertidor ante escalones de carga. 

La figura 4.5 muestra el diagrama de Bode de la ganancia 
del lazo de corriente, Ti(jω). La frecuencia de cruce se ha elegido en 
torno a 18kHz (un quinto de la de conmutación, aproximadamente) 
para que la corriente en el inductor siga fielmente a la referencia 
proporcionada por el multiplicador-divisor. Como puede 
apreciarse, los márgenes de estabilidad son correctos (margen de 
fase próximo a 60º y margen de ganancia teóricamente infinito). 

Las figuras 4.6 y 4.7 muestran las ganancias del lazo de 
tensión de ACC convencional y RMF. Puede observarse que las 
ganancias de lazo prácticamente coinciden. En el caso del lazo 
ACC y el interno de RMF, porque la expresión de ambas es idéntica. 
En el caso del lazo externo de RMF, porque durante el diseño de 
dicho lazo se ha elegido el mismo controlador utilizado para el resto 
de lazos (véase tabla 4.1). 

La figura 4.8 muestra el aspecto de la impedancia de salida 
con ACC convencional y con el control RMF propuesto, en ambos 
casos para varios puntos de funcionamiento definidos por el 
consumo de la carga (10%, 50% y 100% de la carga nominal). Puede 
observarse que RMF mejora (disminuye) sustancialmente la 
impedancia de salida a frecuencias menores que la frecuencia de 
cruce del lazo externo de regulación de la tensión de salida (en 
rigor, del lazo de tensión RMF equivalente, que en este caso 
coincide). Como consecuencia de la reducción de la impedancia 
de salida, es previsible que los efectos de las variaciones de carga 
sobre la tensión de salida del pre-regulador se vean reducidos de 
manera apreciable. 
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Fig.4.5: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de corriente Ti(jω) 

 

Fig.4.6: diagramas de Bode de la ganancia de los lazos de tensión Tv(jω) 
con ACC convencional y Tint(jω) con RMF 
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Fig.4.7: diagramas de Bode de la ganancia del lazo externo de tensión con 
RMF 

 

Fig.4.8: impedancia de salida en lazo cerrado con ACC convencional y 
RMF (10%, 50% y 100% de carga) 
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(a) 

 

(b) 

Fig.4.9: respuesta de la tensión de salida ante escalones de carga con 
ACC convencional y con RMF. (a) 80 a 250W; (b) 250W a 80W 
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Para validar en gran señal los resultados obtenidos en 
pequeña señal, se han realizado simulaciones en el dominio del 
tiempo para obtener la respuesta de la tensión de salida del pre-
regulador ante cambios bruscos de carga. La figura 4.9 muestra 
dicha respuesta ante escalones de potencia de 80 a 250W y 
viceversa. Como podía preverse a partir de los resultados en el 
dominio de la frecuencia, la respuesta temporal ante la 
perturbación de carga se modifica sustancialmente con RMF 
respecto a la obtenida con ACC convencional. Concretamente, el 
tiempo de establecimiento tras los escalones de carga se reduce 
en un factor cinco, a la vez que las desviaciones respecto al valor 
de consigna se reducen un 40%. 

4.6 Resultados experimentales 

 Con el objetivo de validar experimentalmente el estudio 
analítico presentado, se han realizado ensayos sobre el prototipo 
descrito en el capítulo 3, que permiten comparar las prestaciones 
alcanzadas por el método RMF propuesto con las que caracterizan 
al esquema ACC convencional. El estudio comienza analizando la 
respuesta de ambos métodos en el dominio de la frecuencia, 
pasando después al dominio del tiempo para validar en gran señal 
las propiedades observadas en pequeña señal. 

4.6.1 Estudio en el dominio de la frecuencia 
(pequeña señal) 

Se han realizado medidas de la respuesta en frecuencia de 
los lazos de regulación del rectificador con corrección del factor de 
potencia. Las medidas han sido obtenidas mediante un analizador 
de señales en tiempo real YOKOGAWA SA2400 y procesadas 
posteriormente con MATLAB. La figura 4.10 muestra los diagramas 
de Bode del lazo de corriente del convertidor, Ti(jω), para varios 
valores de la tensión de línea en el rango universal considerado. Las 
medidas se han efectuado sustituyendo la tensión de entrada por 
una tensión de continua equivalente a su valor eficaz, pues no es 
posible medir la ganancia del lazo de corriente con el analizador 
alimentando el convertidor en alterna. Las figuras 4.11 y 4.12 
muestran las ganancias de lazo de regulación de la tensión de 
salida con ACC y RMF, respectivamente. Puede observarse que las 
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medidas experimentales coinciden con las analíticas que se infieren 
de los modelos de pequeña señal utilizados.  

 

 

Fig.4.10: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de corriente Ti(jω) 
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Fig.4.11: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de tensión Tv(jω)con 
ACC convencional  
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Fig.4.12: diagramas de Bode de la ganancia del lazo de tensión Tv(jω)con 
RMF 
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Fig.4.13: impedancia de salida en lazo abierto y en lazo cerrado con ACC y 
RMF 

La figura 4.13 muestra la medida de la impedancia de salida 
del pre-regulador en lazo abierto y en lazo cerrado con ambos 
esquemas de control (ACC y RMF). Las medidas coinciden 
plenamente con los resultados analíticos mostrados en la figura 4.8. 

4.6.2 Estudio en el dominio del tiempo (gran señal) 

 Las figuras 4.14 y 4.15 muestran la respuesta de la tensión de 
salida del pre-regulador ante escalones de carga de 80W a 160W 
con ACC y RMF, en ambos casos considerando dos valores de la 
tensión de entrada representativos (110V y 220V). 

 Como puede apreciarse, la respuesta es más rápida (el 
tiempo de respuesta se reduce un factor 5, aproximadamente) y 
con menor desviación respecto al valor nominal (un 40% 
aproximadamente) cuando se utiliza RMF en lugar de ACC. 
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(a) 

 

(b) 

Fig.4.14: respuesta de la tensión de salida ante escalones de carga de 80W 
a 160W @110V. (a) ACC; (b) RMF 
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(a) 

 

(b) 

Fig.4.15: respuesta de la tensión de salida ante escalones de carga de 80W 
a 160W @220V. (a) ACC; (b) RMF 
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(a) 

 

(b) 

Fig.4.16: tensión de línea y corriente absorbida por el rectificador con ACC 
en régimen permanente. (a) @110V; (b) @220V 
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(a) 

 

(b) 

Fig.4.17: espectro armónico de la corriente absorbida por el rectificador 
con ACC en régimen permanente. (a) @110V; (b) @220V 
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(b) 

 

(a) 

Fig.4.18: tensión de línea y corriente absorbida por el rectificador con RMF 
en régimen permanente. (a) @110V; (b) @220V 
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(a) 

 

(b) 

Fig.4.19: espectro armónico de la corriente absorbida por el rectificador 
con ACC en régimen permanente. (a) @110V; (b) @220V 
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Las figuras 4.16 a 4.19 muestran las medidas de tensión, 
corriente y el espectro armónico de esta última en régimen 
permanente. No se aprecian diferencias destacables utilizando 
ambos esquemas de control, por lo que puede afirmarse que su 
comportamiento es idéntico en lo que a distorsión armónica de la 
corriente de entrada se refiere. Este hecho demuestra que la 
mejora de la impedancia de salida del convertidor se consigue sin 
afectar a la principal funcionalidad de éste: conseguir que la 
distorsión de la corriente de entrada se sitúe en valores reducidos. 
Para contrastar esta afirmación en todo el rango de tensiones de 
entrada considerado, se ha medido la distorsión armónica de la 
tensión de línea, THDv%, corriente de entrada, THDi%, el factor de 
potencia de desplazamiento, DPF, y el factor de potencia global, 
PF. Los resultados de dichas mediciones se muestran en la tabla 4.2. 

LINE VOLTAGE-INPUT CURRENT  
85VRMS-
3.2ARMS 

110VRMS-
2.4ARMS 

220VRMS-
1.22ARMS 

265VRMS-
1ARMS 

THDv 5,7% 3.1% 3.5% 3.2% 
THDi 11.5% 3.8% 6.1% 10.4% 
DPF 1 1 0.99 0.99 

 
 

ACC 
PF 0.99 0.99 0.99 0.98 

THDv 5.6% 3.1% 3.5% 3.3% 
THDi 11.4% 4.1% 5.8% 9.8% 
DPF 1 1 0.99 0.99 

 
 

RMFACC 
PF 0.99 0.99 0.99 0.98 

Tabla 4.2: medida de THDv, THDi, factor de potencia de desplazamiento y 
factor de potencia total en todo el rango de tensiones de línea 

Como puede observarse de nuevo, no se han medido 
diferencias importantes en estos valores cuando se utiliza uno u otro 
esquema de control (ACC y RMF). Conviene destacar que la 
distorsión de la tensión es relativamente alta (en algunos casos, 
próxima al 6%) lo que relativiza los valores de distorsión de corriente 
medidos, pues tanto ACC como RMF utilizan una señal proporcional 
a la tensión de entrada rectificada para generar la consigna del 
lazo de corriente. Si la tensión presenta una distorsión alta, 
necesariamente la corriente también. En cualquier caso, el objetivo 
de efectuar estas medidas no era el de obtener más o menos 
distorsión, sino mostrar que el control RMF propuesto no la 
incrementa, como claramente muestran los resultados obtenidos. 
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4.7 Discusión de resultados 

En este capítulo se han expuesto los principios teóricos que 
sustentan el control RMF propuesto, los cuales se han aplicado al 
control de un rectificador con corrección del factor de potencia 
con rango universal de tensiones de entrada. La implementación 
de ambos esquemas de control se ha llevado a cabo mediante un 
circuito integrado de uso extendido en la industria, el UC3854 de 
Unitrode. 

El estudio teórico ha puesto de manifiesto que la técnica 
propuesta permite el diseño del lazo de tensión sin necesidad de 
utilizar frecuencias de cruce elevadas, lo que resulta especialmente 
interesante en el caso de etapas rectificadoras con alto factor de 
potencia. En efecto, la necesidad de atenuar suficientemente el 
rizado al doble de la frecuencia de la tensión de línea (para 
mantener la distorsión de corriente dentro de límites aceptables), 
afecta fuertemente a la máxima frecuencia de cruce de dicho lazo 
cuando se emplea ACC convencional (típicamente a 10Hz-20Hz). 
Como resultado, la impedancia de salida en lazo cerrado es 
deficiente, pues el rechazo de perturbaciones depende 
fuertemente de la frecuencia de cruce con técnicas 
convencionales. Se ha demostrado que la técnica propuesta 
permite mejorar el rechazo de perturbaciones de carga sin 
necesidad de utilizar frecuencias de cruce elevadas en ninguno de 
sus lazos y, por lo tanto, sin afectar en modo alguno a la distorsión 
de la corriente de entrada, que en todos los casos se ha situado en 
el mismo valor o incluso por debajo del valor obtenido con ACC 
convencional. 

De manera más concreta, tanto el estudio teórico como las 
pruebas experimentales a las que ha sido sometido el prototipo de 
laboratorio han mostrado lo siguiente: 

1) Como se observa en los resultados obtenidos en pequeña 
señal, el control RMF propuesto ha permitido reducir la 
impedancia de salida en lazo cerrado, de rectificadores con 
alto factor de potencia, aproximadamente 20dB en un 
amplio rango de frecuencias (figuras 4.8 y 4.13). Esta mejora 
se produce sin necesidad de utilizar frecuencias de cruce 
elevadas en el lazo de tensión. 
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2) Los resultados obtenidos en pequeña señal permiten predecir 
que las variaciones de la corriente de carga afectarán en 
menor grado a la tensión de salida del rectificador cuando 
se utiliza RMF en lugar de ACC convencional. Para validar 
este hecho en gran señal, se ha sometido al sistema a 
variaciones importantes de carga tanto crecientes como 
decrecientes (figuras 4.9, 4.14 y 4.15). Los resultados muestran 
una reducción sustancial tanto en tiempo de recuperación 
de la tensión de salida como de la desviación máxima que 
se alcanza respecto al funcionamiento en un punto de 
operación estable. Con RMF, el tiempo de establecimiento se 
reduce aproximadamente a la quinta parte respecto a ACC 
convencional, en tanto que el pico de las sobretensiones y 
las subtensiones se reduce hasta en un 40%. 

3) Dado que no se requieren frecuencias de cruce altas en el 
lazo de tensión, es fácil conseguir atenuación suficiente 
(aproximadamente -30dB,) al doble de la frecuencia de la 
tensión de línea. En consecuencia, no se incrementa la 
distorsión en la corriente de entrada más allá de la 
alcanzada por ACC convencional, tal como puede 
apreciarse en los ensayos realizados en régimen permanente 
para varios puntos de operación, dentro del rango universal 
de la tensión de entrada (figuras 4.16, 4.17, 4.18, 4.19 y tabla 
4.2). En definitiva, la mejora de la impedancia de salida se 
produce sin incrementar en modo alguno la distorsión de la 
corriente de entrada. 

4) El control RMF propuesto establece una metodología de 
diseño de controladores sistemática y de fácil 
implementación. Tan sólo se requieren algunos elementos 
adicionales (amplificadores operacionales, resistencias y 
condensadores) respecto al esquema convencional. En 
consecuencia, el coste del sistema no se ve incrementado, lo 
que sin duda es otra ventaja destacable de la técnica de 
control propuesta. 

El estudio presentado también ha mostrado algunas limitaciones 
que conviene destacar. Así, la reducción de la impedancia de 
salida se produce sólo en baja frecuencia, más concretamente, 
para frecuencias menores que la de cruce del lazo de tensión de 
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RMF. Sin embargo, el pico de la impedancia de salida no se reduce, 
e incluso puede incrementarse ligeramente si no se lleva a cabo un 
diseño cuidadoso de RMF (figura 4.8). La consecuencia más 
inmediata es que los escalones de carga producen desviaciones 
de la tensión de salida respecto al valor de consigna que, si bien 
son menores que en ACC convencional, no llegan a eliminarse del 
todo.  

Por último, cabe destacar que el análisis del método RMF 
mediante el concepto de regulador equivalente, permite deducir 
que la mejora en el rechazo de perturbaciones se debe a que el 
lazo de tensión equivalente presenta mayor ganancia en lazo 
abierto que el correspondiente a ACC convencional. Así, podría 
pensarse que la aplicación de otras técnicas de control, como H8 , 
o simplemente el diseño de un regulador de tensión de orden 
elevado para ACC convencional, conduciría a resultados 
semejantes. Si bien esto es cierto, esta aproximación al problema 
requeriría implementar controladores de orden elevado, cuya 
implementación es más compleja y con mayor facilidad de entrar 
en saturación (debido a la elevada ganancia que se requeriría en 
baja frecuencia) que los reguladores de orden reducido de los que 
parte RMF. Se desprende, pues, que RMF permite no sólo alcanzar 
mejores prestaciones que ACC convencional, también implementar 
reguladores que en el esquema convencional serían de diseño 
complejo y con elevadas ganancias que aumentarían el riesgo de 
entrar en saturación ante cambios bruscos de carga. 
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5.1 Introducción 

 En este capítulo se propone utilizar la información 
procedente del sensado de la corriente de carga para reducir la 
impedancia de salida de rectificadores Boost con corrección del 
factor de potencia [52][53]. Tradicionalmente, esta técnica ha 
recibido el nombre de prealimentación (“feed-forward”) de 
corriente  y se ha utilizado en otras aplicaciones [54]-[59], tales 
como VRM (“Voltage Regulator Modules”) y Sistemas de 
Alimentación Ininterrumpida, para reducir los efectos de las 
variaciones bruscas de la potencia consumida sobre la tensión de 
salida del convertidor.  

En este capítulo se demostrará que, además del efecto puro 
de prealimentación, también aparece una realimentación de una 
variable de estado del convertidor que modifica el modelo de 
pequeña señal del mismo y que, en consecuencia, conviene tener 
en cuenta a la hora de analizar las características de los lazos de 
control.  Para ello, se analizará cómo se modifican las principales 
funciones de transferencia del convertidor y se establecerán las 
condiciones de estabilidad, verificando que el sistema puede 
beneficiarse de las ventajas aportadas por la prealimentación de 
corriente en gran señal sin merma de la estabilidad en pequeña 
señal. 

5.2 Descripción del método 

 La figura 5.1 muestra los esquemas de control y de potencia 
de un rectificador Boost con corrección activa del factor de 
potencia y prealimentación de la tensión de alimentación. La 
descripción detallada del funcionamiento y el estudio de las 
principales funciones de trasferencia se realizó en el capítulo 3.  

 En este caso se va a prestar especial atención a la expresión 
analítica en gran señal de las señales de control. 

5.2.1 Estudio en gran señal 

 Partiendo del esquema mostrado en la figura 5.1, es fácil 
comprobar que la consigna recibida por el lazo interno de 
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corriente, vm, responde a la expresión mostrada en (5.1a). Nótese 
que la entrada de prealimentación del bloque multiplicador-divisor 
está filtrada para obtener el valor medio de la tensión rectificada 
vg, por lo que la señal que recibe el divisor puede fácilmente 
expresarse en función del valor eficaz de dicha tensión, asumiendo 
que la tensión de alimentación es perfectamente senoidal (5.1b). 

 
Figura 5.1: esquema de un rectificador Boost con corrección activa del 

factor de potencia y prealimentación de la tensión de entrada 
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Evaluando esta expresión en un punto de operación y 
despreciando el rizado residual en  vc, se puede aproximar dicha 
señal a su término de continua, esto es, vc≅Vc. En consecuencia, el 
valor eficaz de vm puede calcularse según (5.2). 

 c
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 Por otra parte, teniendo en cuenta que el lazo de corriente es 
mucho más rápido que el lazo de tensión, se puede considerar que 
el seguimiento de la consigna de corriente es perfecto en baja 
frecuencia, de dónde se deduce (5.3). 

 rmsmrmsLs VIR −− =  (5.3) 

 A su vez, el valor eficaz de corriente en el inductor del 
convertidor Boost puede expresarse según (5.4), despreciando las 
pérdidas energéticas en el convertidor. Como se demostrará más 
adelante, esta aproximación constituye la principal fuente de error 
del método propuesto, especialmente en el rango bajo de 
tensiones de alimentación (en el cual el rendimiento empeora y, por 
lo tanto, la aproximación es menos válida). 
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 Operando con las expresiones (5.2) a (5.4), se obtiene la 
ecuación (5.5), que expresa el valor medio de la señal de control vc 
en un punto de operación definido por la corriente de carga Io. 
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 La expresión (5.5) tiene especial interés, pues permite calcular 
el punto de operación de la tensión de control para cualquier valor 
de la corriente de carga. En consecuencia, dicha expresión 
constituye la base del método propuesto. 

 La figura 5.2 ilustra el esquema del método de control 
propuesto LI2ACC (“Load Current Injection Average Current 
Control”), basado en la inyección de la información procedente de 
la corriente de carga en las señales de control del rectificador. Sin 
pérdida de generalidad, por simplicidad de implementación se ha 
supuesto que la corriente de carga es sensada mediante un shunt 
resistivo R’S, pero tanto el método como el análisis posterior son 
válidos con cualquier otro método de sensado que se emplee. 
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Figura 5.2: esquema del método LI2ACC propuesto 

 La corriente sensada, R’sio, se escala adecuadamente 
mediante la ganancia de inyección de corriente, KLI, y se suma a la 
señal procedente del regulador de tensión, u, de manera que la 
señal de control resultante es: 

 
osLIcc iRKuvuv '' +=+=  (5.6) 
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 Teniendo en cuenta (5.5), si la ganancia de inyección de 
corriente KLI se elige siguiendo la ecuación (5.7), se puede 
comprobar fácilmente que la evolución de la señal de consigna vc 
ante variaciones de carga ya no depende de la respuesta 
dinámica del regulador de tensión (como ocurre en el caso de ACC 
convencional), pues la inyección de la corriente sensada permite 
modificar de forma rápida el valor medio de dicha señal ante 
cambios en el punto de operación del convertidor, definidos por 
dos corrientes de carga distintas. Para ilustrar este concepto, en la 
figura 5.3 se ha representado la evolución de la tensión de salida y 
de las señales de control del rectificador ante un escalón de carga 
del 100% (80W a 160W en el convertidor prototipo descrito en el 
capítulo 3), tanto en el caso de ACC convencional (a) como 
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utilizando el método propuesto LI2ACC (b). En el primer caso se 
observa que la señal de consigna coincide con la acción del 
control del regulador de tensión, por lo que su evolución responde a 
la dinámica lenta del mismo. En consecuencia, se produce una 
caída momentánea de la tensión de salida del convertidor hasta 
que la señal de consigna alcanza el valor correspondiente al nuevo 
punto de operación.  

 Con el método propuesto, sin embargo, el punto de 
operación se alcanza prácticamente de forma instantánea debido 
a la acción del término v’c, por lo que los efectos de la perturbación 
de carga sobre la tensión de salida del convertidor son 
prácticamente nulos. Nótese que la acción de control del regulador 
de tensión funciona ahora en torno a cero, siendo su función 
simplemente la de mantener la tensión de salida en torno al valor 
de consigna elegido (en el ejemplo, 400V), corrigiendo con la 
dinámica lenta característica de este regulador, los errores que se 
puedan producir en la estimación de la corriente de carga. 

 Cabe destacar que la ganancia de inyección de corriente 
no depende de la carga (R). Además, Vo se ha considerado 
constante a un valor establecido por el lazo de regulación, por lo 
que se ha tomado en cuenta como una simple ganancia en (5.5). 
En algunas aplicaciones esta aproximación no es válida, como es el 
caso de los denominados “seguidores de tensión” (“voltage follower 
PFC rectifiers”) [83]. En este tipo de convertidores, el lazo de 
regulación de la tensión de salida modifica el valor de consigna de 
acuerdo con la tensión de alimentación disponible, de manera que 
la tensión de salida esté siempre ligeramente por encima de la de 
entrada. Con ello se consigue mejorar el rendimiento en el rango 
bajo de tensiones de alimentación, al reducir de manera 
importante las pérdidas de conmutación tanto en el transistor como 
en el diodo del convertidor boost. Como contrapartida, se 
incrementa la complejidad en el diseño de la siguiente etapa de 
conversión conectada en cascada, pues ésta recibe una tensión 
variable en un amplio rango de valores en lugar de estar regulada 
a un valor constante (por ejemplo, 400V). Si se utilizase esta técnica, 
el método propuesto seguiría siendo aplicable, pero habría que 
añadir un multiplicador en el esquema de control, pues la expresión 
(5.5) dependería de dos variables: tensión y corriente de salida. El 
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estudio detallado de esta solución se propone como línea futura de 
investigación. 

 

(a) 

 

(b) 

Figura 5.3: respuesta de las señales de control y de la tensión de salida con 
ACC (a) y LI2ACC (b) ante un escalón de carga de 80W a 160W 
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5.2.2 Estudio en pequeña señal 

 La figura 5.4 recuerda el diagrama de bloques del lazo ACC 
convencional aplicado a rectificadores boost con alto factor de 
potencia (capítulo 3). La función de transferencia de la etapa de 
potencia equivalente, VOC(s), viene descrita por (5.8). 
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 Partiendo de la expresión (5.6) y teniendo en consideración 
(5.9), se obtiene el diagrama de bloques del método propuesto que 
muestra la figura 5.5. 
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 En dicha figura se aprecia claramente que la inyección de la 
corriente de carga produce un efecto de realimentación positiva 
de una variable de estado, debido al primer término de (5.9). A 
pesar del signo positivo de la realimentación, se va a demostrar que 
si se elige la ganancia de inyección de corriente siguiendo la 
ecuación (5.7), la respuesta dinámica del convertidor es 
perfectamente estable.  

 El segundo término de (5.9) está asociado a la 
prealimentación propiamente dicha. Nótese que, por simplicidad, 
se ha despreciado los elementos parásitos de los condensadores y 
por ello la tensión de salida se ha considerado una variable de 
estado. Podría considerarse la influencia de dichos parásitos, pero el 
estudio se va a centrar en el rango de bajas y medias frecuencias, 
donde la influencia de los parásitos es totalmente despreciable. En 
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consecuencia, se ha optado por no tenerlos en cuenta para el 
estudio. 

 
Figura 5.4: diagrama de bloques del control ACC aplicado a rectificadores 

boost con alto factor de potencia 

 
Figura 5.5: diagrama de bloques de LI2ACC 

 

Figura 5.6: diagrama de bloques equivalente de LI2ACC 
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 Aplicando álgebra de bloques se obtiene el esquema 
equivalente que muestra la figura 5.6. La función de transferencia 
de la etapa de potencia modificada por LI2ACC, GOU(s), viene 
descrita por (5.10). 
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 Por su parte, la función de transferencia de la impedancia de 
salida en lazo abierto modificada por LI2ACC, ZoLI(s), responde a 
(5.11). 
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 A pesar del signo positivo de la realimentación que introduce 
LI2ACC, la función de transferencia resultante es estable si el polo 
ωpou está situado en el semiplano izquierdo del lugar de las raíces, 
esto es, si su signo es positivo. En consecuencia, se deduce que la 
condición de estabilidad en pequeña señal de LI2ACC viene 
descrita por (5.12), donde puede apreciarse que el valor que se 
reveló como idóneo para la ganancia de inyección de corriente, 
KLI0, cumple sobradamente la condición de estabilidad. 
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 La figura 5.7 muestra cómo se modifica la función de 
transferencia de la etapa de potencia equivalente con ACC, 
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VOC(s), al utilizar la inyección de corriente de carga, GOU(s). 
Ambas funciones de transferencia divergen en muy baja 
frecuencia, pero en el rango de frecuencias de interés para el 
diseño del lazo de control de la tensión de salida (esto es, en torno a 
la frecuencia de cruce objetivo), las dos funciones de transferencia 
se superponen. La consecuencia interesante de esto es que no 
resulta necesario modificar el regulador de tensión, pues el mismo 
que se ha diseñado para estabilizar el lazo ACC es igualmente 
adecuado para el lazo LI2ACC. 

 
Figura 5.7. representación asintótica de los diagramas de Bode de las 

funciones de transferencia VOC(jω) y GOU(jω) 

5.3 Resultados experimentales 

 La figura 5.8 muestra el esquema de una posible 
implementación electrónica de LI2ACC basada en el CI 3854 de 
Unitrode [82]. Nótese la extraordinaria sencillez de implementación, 
pues para ello tan sólo se requiere un “shunt” resistivo y unos pocos 
amplificadores operacionales adicionales. 

 Con el objetivo de validar experimentalmente el estudio 
analítico presentado, se han realizado ensayos sobre el prototipo 
descrito en el capítulo 3, que permiten comparar las prestaciones 
alcanzadas por el método LI2ACC propuesto con las que 
caracterizan al esquema ACC convencional. Para que la 
comparación entre ambos métodos sea valida, en el control 
LI2ACC se han tomado los mismos reguladores de tensión y 
corriente que se emplearon en el control ACC mostrado en el 
capítulo 3, de forma que las frecuencias de cruce de ambos lazos 
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será la misma en ambos métodos de control, tal y como se recoge 
en la tabla 5.1. El estudio comienza analizando la respuesta de 
ambos métodos en el dominio de la frecuencia, pasando después 
al dominio del tiempo para validar en gran señal las propiedades 
observadas en pequeña señal. 
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Tabla 5.1: expresiones de los reguladores del control LI2ACC 

 

Figura 5.8: esquema de la implementación electrónica de LI2ACC basada 
en el CI 3854 de Unitrode 
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5.3.1 Estudio en el dominio de la frecuencia 
(pequeña señal) 

 Se han realizado medidas de la respuesta en frecuencia de 
los lazos de regulación del rectificador con corrección del factor de 
potencia. Las medidas han sido obtenidas mediante un analizador 
de señales en tiempo real YOKOGAWA SA2400 y procesadas 
posteriormente con MATLAB. 

 La figura 5.9 muestra los diagramas de Bode, obtenidos 
analítica y experimentalmente, de las etapas de potencia 
equivalentes VOC(jω) con ACC convencional y GOU(jω) con 
LI2ACC. En ambos casos la tensión de línea considerada es 220V y 
la carga corresponde a la potencia nominal (250W). Como puede 
observarse, las medidas efectuadas coinciden plenamente con los 
resultados obtenidos a partir de las expresiones analíticas, lo que 
demuestra claramente que LI2ACC introduce el efecto de 
realimentación que se desprende del estudio teórico presentado. 

 La figura 5.10 muestra las medidas experimentales de la 
ganancia del lazo de tensión con control ACC y con LI2ACC, 
medidas con carga nominal (250W) y tensión de red 220V. Se 
observa como ambas funciones solo divergen en muy baja 
frecuencia, superponiéndose para frecuencias superiores. Así, la 
frecuencia de cruce de ambas es la misma, así como la atenuación 
al doble de la frecuencia de red. Por lo tanto, es previsible que 
ambos controles presenten el mismo comportamiento en cuanto a 
corrección del factor de potencia. 

 La figura 5.11 muestra la medida experimental de la 
impedancia de salida con ACC convencional y con LI2ACC, en 
ambos casos para dos tensiones de línea diferentes (110V y 220V) y 
una potencia de salida de 250W. Nótese que la mejora obtenida 
cuando la tensión de línea es 220V se sitúa en torno a 20dB en todo 
el rango de frecuencias. Ésta es una diferencia importante en 
relación con el control RMF que se presentó en el capítulo 4, pues 
aquel sólo mejoraba la impedancia de salida para frecuencias 
inferiores a la frecuencia de cruce del lazo de tensión, e incluso 
tenía un pico de impedancia ligeramente superior en torno a dicha 
frecuencia.  



Inyección de la corriente de carga 

 121 

 

Figura 5.9: diagrama de Bode de las funciones de transferencia VOC(jω) y 
GOU(jω) 
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Figura 5.10: diagrama de Bode de la ganancia del lazo de tensión con 
control ACC y LI2CC 

 



Inyección de la corriente de carga 

 123 

 
Figura 5.11: medida experimental de la impedancia de salida con ACC 

convencional y LI2ACC 

 También destaca que la impedancia de salida empeora 
para tensiones de alimentación bajas (en este caso, 110V). La razón 
de este fenómeno reside en el peor cumplimiento de la condición 
(5.4), lo que a su vez aumenta el error cometido al calcular la 
ganancia de inyección de corriente KLI adecuada siguiendo (5.7). 
En efecto, para tensiones elevadas el rendimiento del convertidor 
es muy alto (en torno al 95%), con lo que el error cometido al utilizar 
(5.4)  es relativamente pequeño.  Para tensiones  bajas,  la  corriente 
de entrada es mucho mayor, lo que a su vez incrementa tanto las 
pérdidas de conmutación como las de conducción en los 
interruptores, lo que resulta en rendimientos más bajos (en torno al 
90%). A consecuencia de ello, el error cometido al utilizar la 
condición (5.4) aumenta y la ganancia de inyección de corriente 
elegida no es la óptima para reducir la impedancia de salida. Con 
todo, nótese que su valor sigue siendo mucho menor a la medida 
con ACC convencional en todo el rango de frecuencias. Por último, 
nótese que (5.4) podría corregirse teniendo en cuenta el 
rendimiento del convertidor, lo que permitiría ajustar de manera 
más fina el valor de KLI implementado, pero esto no eliminaría el 
error cometido en todo el rango de tensiones de alimentación, ya 
que, como se ha venido comentando, el rendimiento depende de 
la tensión a la que opera el convertidor. 
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 Los resultados medidos en pequeña señal permiten prever 
que la respuesta temporal de la tensión de salida ante escalones de 
carga será mucho más rápida y con menor sobreimpulso 
(sobretensión o subtensión según sea el signo del escalón) con 
LI2ACC en comparación con ACC convencional. A su vez, se 
espera mejor respuesta con tensiones de alimentación altas. 

5.3.2 Estudio en el dominio del tiempo (gran señal) 

 Las figura 5.12 muestra la respuesta de la tensión de salida 
del rectificador ante un escalón de carga de 80W a 160W, con una 
tensión de alimentación de 220V, tanto con ACC convencional 
(arriba) como con LI2ACC (abajo). La figura 5.13 muestra la 
respuesta de la tensión de salida del rectificador ante escalones de 
carga tanto positivos como negativos del 50% al 100% (125W a 250W 
y viceversa). En ambas figuras se ha representado el escalón (parte 
superior), la tensión de salida (parte central) y la corriente de 
entrada del rectificador activo. 

 Puede apreciarse que, tal como se esperaba, la tensión de 
salida permanece prácticamente constante cuando el rectificador 
es controlado mediante LI2ACC, eliminando casi por completo los 
efectos de la perturbación. 

 La figura 5.14 muestra la respuesta de la tensión de salida del 
rectificador ante un escalón de carga de 80W a 160W, con una 
tensión de alimentación de 110V, tanto con ACC convencional 
(arriba) como con LI2ACC (abajo). En este caso, con LI2ACC sí que 
se aprecia un transitorio provocado por la variación brusca de la 
potencia consumida, aunque éste es de magnitud 
apreciablemente inferior al provocado por los escalones con ACC 
convencional. Como se explicó en el apartado 5.3.1, este hecho se 
debe al peor cumplimiento de la condición (5.4) con tensiones 
bajas de entrada, lo que a su vez aumenta el error cometido al 
calcular la ganancia de inyección de corriente KLI adecuada 
siguiendo (5.7). 

 En la tabla 5.2 se han recopilado los valores del tiempo de 
establecimiento y sobreimpulso obtenidos con ACC convencional y 
con LI2ACC, en ambos casos para 110V y 220V. 
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Figura 5.12: respuesta de la tensión de salida del convertidor ante un 
escalón de carga de 80W a 160W, tensión de línea 220V 

(a) ACC convencional (b) LI2ACC   
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Figura 5.13: respuesta de la tensión de salida del convertidor ante 
escalones de carga positivos y negativos de 125W a 250W y viceversa, 

tensión de línea 220V. (a)  ACC convencional (b) LI2ACC 
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Figura 5.14: respuesta de la tensión de salida del convertidor ante un 
escalón de carga de 80W a 160W, tensión de línea 110V 

  (a)  ACC convencional (b) LI2ACC 
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Figura 5.15: medida experimental de la respuesta de las señales de control 

ante un escalón de carga de 80W a 160W @220V 

 La figura 5.15 muestra la evolución de las principales señales 
de control del rectificador activo ante un escalón de carga de 80W 
a 160W (@220V), con ACC convencional y con LI2ACC. En dicha 
figura también se ha representado la corriente en el inductor del 
convertidor boost. Con ACC convencional, la acción de control del 
regulador de tensión coincide con vc, por lo que esta variable 
evoluciona lentamente de un punto de operación a otro debido a 
la respuesta dinámica con la que se ha diseñado el lazo de 
regulación de la tensión de salida. Por el contrario, en el caso de 
LI2ACC se utiliza la información procedente de la corriente de 
carga (señal v’c) para modificar rápidamente el punto de 
operación, de manera que la acción de control del regulador (u) 
permanece prácticamente constante. En definitiva, el punto de 
operación de la tensión de control lo establece mayoritariamente la 
señal procedente de la corriente de carga, acelerando 
sustancialmente la respuesta del controlador ante cambios en el 
consumo. 

 La figura 5.16 muestra las mismas formas de onda, medidas 
en las mismas condiciones, pero con una tensión de alimentación 
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de 110V. En este caso se aprecia claramente el error que se 
produce en el cálculo de la nueva posición de equilibrio para la 
tensión de control. Este error es posteriormente corregido por la 
acción de control del regulador, pero con la dinámica lenta que 
caracteriza al lazo de tensión de la tensión de salida, por lo que los 
efectos de la perturbación de salida son mayores que los 
observados con niveles altos de tensión de alimentación. 

 
Figura 5.16: medida experimental de la respuesta de las señales de control 

ante un escalón de carga de 80W a 160W @110V 

 

 ACC LI2ACC 

Vac (RMS) 110V 220V 110V 220V 

tst 220ms 200ms 110ms ≈0 

∆Vo 9V 8V 4.2V 0.5V 

Tabla 5.2: recopilación del tiempo de establecimiento y del sobreimpulso 
resultantes cuando se somete al convertidor a escalones de carga de 80W 

a 160W 
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(a) 

 

(b) 

Figura 5.17: tensión de línea y corriente absorbida por el rectificador en 
régimen permanente con ACC (arriba) y LI2ACC (abajo) @220V 
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(a) 

 
(b) 

Figura 5.18: espectro armónico de la corriente absorbida por el rectificador 
en régimen permanente con ACC (arriba) y LI2ACC (abajo) @220V 
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(a) 

 
(b) 

Figura 5.19: tensión de línea y corriente absorbida por el rectificador en 
régimen permanente con ACC (arriba) y LI2ACC (abajo) @110V 
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(a) 

 
(b) 

Figura 5.20: espectro armónico de la corriente absorbida por el rectificador 
en régimen permanente con ACC (arriba) y LI2ACC (abajo) @110V 
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 La figura 5.17 muestra las medidas de tensión y corriente de 
entrada del rectificador en régimen permanente (@220V, 250W), en 
tanto que 5.18 muestra la medida de los armónicos de baja 
frecuencia (@220V, 250W) presentes en la corriente de entrada del 
rectificador activo. No se aprecian diferencias destacables 
utilizando ambos esquemas de control, por lo que puede afirmarse 
que su comportamiento es idéntico en lo que a distorsión armónica 
de la corriente de entrada se refiere. Este hecho demuestra que la 
mejora de la impedancia de salida del convertidor se consigue sin 
afectar a la principal funcionalidad de éste: conseguir que la 
distorsión de la corriente de entrada se sitúe en valores reducidos. 

 La figura 5.19 muestra las medidas de tensión y corriente de 
entrada del rectificador en régimen permanente (@110V, 250W), en 
tanto que 5.20 muestra la medida de los armónicos de baja 
frecuencia (@110V, 250W) presentes en la corriente de entrada del 
rectificador activo.  Se pueden  extraer las mismas conclusiones que 
en el caso de tensiones de alimentación altas: no se aprecian 
diferencias destacables utilizando ambos esquemas de control, por 
lo que puede afirmarse que su comportamiento es idéntico en lo 
que a distorsión armónica de la corriente de entrada se refiere. De 
nuevo queda demostrado que la mejora de la impedancia de 
salida del convertidor se consigue sin afectar a la principal 
funcionalidad de éste: conseguir que la distorsión de la corriente de 
entrada se sitúe en valores reducidos. 

5.3.3 Estudio de la aplicación combinada RMF-LI2 

 En los apartados precedentes, se ha puesto de manifiesto la 
capacidad de la técnica de inyección de carga para mejorar la 
velocidad de respuesta, ante variaciones de carga, del lazo de 
regulación de la tensión de salida en rectificadores con corrección 
del factor de potencia. También se ha mostrado el error cometido 
al despreciar las pérdidas en el convertidor, error que es tanto más 
importante cuanto mayor sean tales pérdidas. El rango bajo de 
tensiones de alimentación es el más afectado y en el que la acción 
de la inyección de carga sufre una mayor degradación. 
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Figura 5.21: esquema de la aplicación combinada de RMF y LI2ACC a un 
rectificador con corrección del factor de potencia 

 Para corregir este déficit, en este apartado se propone 
combinar el método RMF descrito en el capítulo 4, con la técnica 
de inyección de carga estudiada LI2ACC. Combinar ambas 
técnicas resulta extremadamente sencillo, tal como muestra la 
figura 5.21, pues basta con sustituir el regulador de tensión 
característico de ACC convencional por el esquema RMF. 

 La figura 5.22 muestra la respuesta de la tensión de salida 
ante un escalón de carga de 80W a 160W con una tensión de 
alimentación de 220V. La figura 5.23 muestra la misma respuesta, en 
este  caso con  una tensión de alimentación de 110V.  Como puede 
apreciarse, la respuesta con una tensión de red de 110V es 
significativamente mejor que la medida con RMF y con LI2ACC por 
separado, pues la reducción adicional de la impedancia de salida 
que RMF añade sobre LI2ACC permite acelerar sustancialmente la 
respuesta del lazo de control, de manera que el tiempo de 
establecimiento se reduce de forma drástica. 
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Figura 5.22: respuesta de la tensión de salida del convertidor ante un 
escalón de carga de 80W a 160W (tensión de línea 220V) 

 

Figura 5.23: respuesta de la tensión de salida del convertidor ante un 
escalón de carga de 80W a 160W (tensión de línea 110V) 
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5.4 Discusión de resultados 

En este capítulo se han expuesto los principios teóricos que 
sustentan la técnica de inyección de carga propuesta, los cuales se 
han aplicado al control de un rectificador con corrección del factor 
de potencia con rango universal de tensiones de entrada. La 
implementación de ambos esquemas de control se ha llevado a 
cabo mediante un circuito integrado de uso extendido en la 
industria, el UC3854 de Unitrode. 

Se ha efectuado un estudio analítico en pequeña y gran 
señal que ha permitido cuantificar las características en el dominio 
del tiempo y de la frecuencia. Dicho estudio ha sido posteriormente 
validado con medidas experimentales efectuadas sobre un 
prototipo de laboratorio de 250W. 

Tanto del estudio analítico, como de los resultados obtenidos 
experimentalmente, pueden extraerse las siguientes conclusiones: 

1) La inyección de la información procedente del sensado 
de la corriente de carga, ha permitido disminuir la 
impedancia de salida en más de 20dB respecto al 
esquema ACC convencional en todo el rango de 
frecuencias (figura 5.11). En gran señal, esto ha permitido 
acelerar sustancialmente la velocidad de respuesta del 
convertidor ante cambios abruptos en el consumo, 
reduciendo la amplitud de las sobre/subtensiones que 
aparecen en los transitorios de carga y que son típicas en 
rectificadores con corrección activa del factor de 
potencia (tabla 5.2 y figuras 5.12 a 5.14). Todo esto se 
logra sin modificar la frecuencia de cruce del lazo de 
tensión y su atenuación al doble de la frecuencia de red 
(figuras 5.9 y 5.10), por lo que no se altera la distorsión de 
la corriente de línea respecto de la alcanzada con el 
control ACC convencional (figuras 5.17 a 5.20). 

2) Para determinar analíticamente el valor de la ganancia 
con la que se debe inyectar, en el lazo de control, la 
información procedente del sensado de la corriente de 
carga, se han despreciado las pérdidas en el convertidor, 
lo que supone un error en el cálculo, tanto mayor cuanto 
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mayor sean dichas pérdidas. Como consecuencia, la 
mejora de la impedancia de salida del convertidor se ha 
revelado inferior para tensiones de línea bajas, pues en 
esas condiciones la corriente absorbida por el convertidor 
boost es mayor, lo que incrementa tanto las pérdidas de 
conducción como las de conmutación en los 
semiconductores. Los efectos del error pueden reducirse 
teniendo en cuenta el rendimiento esperado del 
convertidor en el cálculo, pero en cualquier caso, dicho 
factor (rendimiento) depende del punto de 
funcionamiento, por lo que sus efectos no pueden 
eliminarse en todo el rango universal de tensiones de 
alimentación. 

3) La técnica de inyección de carga suele denominarse en 
la literatura técnica ‘prealimentación’. Los resultados 
presentados demuestran que no sólo aparece un efecto 
puro de prealimentación, sino también de realimentación 
positiva de una variable de estado. Dicha realimentación 
modifica las funciones de transferencia del convertidor, 
como ha quedado demostrado mediante la medida de 
dichas funciones de transferencia mediante analizador de 
respuesta en frecuencia. Se han estudiado las 
condiciones que permiten garantizar la estabilidad del 
convertidor, demostrando que el valor de la ganancia de 
inyección de corriente más adecuado en gran señal, es 
perfectamente compatible con la estabilidad en 
pequeña señal, por lo que la técnica es aplicable a pesar 
de la realimentación positiva. 

4) La combinación de las dos técnicas estudiadas en esta 
tesis (RMF y LI2ACC) ha demostrado resultar adecuada 
para compensar en parte el principal déficit de LI2ACC, 
su aplicación en todo el rango universal de tensiones de 
alimentación. Al utilizarse conjuntamente, la respuesta del 
convertidor ante escalones de carga ha mejorado la 
respuesta tanto para tensiones altas (220V) como bajas 
(110V). 
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6.1 Conclusiones 

 En esta tesis se han realizado, fundamentalmente, dos 
aportaciones significativas en el ámbito del control de 
rectificadores con corrección del factor de potencia, ambas 
orientadas a reducir la impedancia de salida del convertidor, sin 
degradar sus prestaciones en términos de armónicos de baja 
frecuencia introducidos en la red de distribución eléctrica. Esta 
cuestión constituye uno de los principales problemas que presentan 
este tipo de convertidores, pues los controles convencionales 
presentan una elevada impedancia de salida que degrada la 
respuesta dinámica del rectificador y da lugar a sobretensiones en 
la tensión de salida ante cambios bruscos de carga que, en algunos 
casos, podrían dañar a los semiconductores del sistema de 
alimentación.  

 La primera aportación [48]-[51], viene dada por el uso de la 
técnica de control Robust Model Following (RMF), que en el pasado 
fue utilizada con éxito en convertidores DC-DC e inversores para 
sistemas de alimentación ininterrumpida [31][32]. Se ha demostrado 
que RMF permite reducir la impedancia de salida en más de 20 dB 
en el rango bajo de frecuencias, que es el más importante cuando 
se producen cambios bruscos en la potencia demandada por la 
carga. Las principales conclusiones del estudio llevado a cabo son 
las siguientes: 

1) Como muestran los resultados obtenidos en pequeña señal, 
el control RMF propuesto ha permitido reducir la impedancia 
de salida en lazo cerrado de rectificadores con alto factor 
de potencia un factor de 20dB en un amplio rango de 
frecuencias (figuras 4.8 y 4.13). Esta mejora se produce sin 
necesidad de utilizar frecuencias de cruce elevadas en el 
lazo de tensión. 

2) Los resultados obtenidos en pequeña señal permiten predecir 
que las variaciones de la corriente de carga afectarán en 
menor grado a la tensión de salida del rectificador cuando 
se utiliza RMF en lugar de ACC convencional. Para validar 
este hecho en gran señal, se ha sometido al sistema a 
variaciones importantes de carga tanto crecientes como 
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decrecientes (figuras 4.9, 4.14 y 4.15). Los resultados muestran 
una reducción sustancial tanto en tiempo de recuperación 
de la tensión de salida como de la desviación máxima que 
se alcanza respecto al funcionamiento en un punto de 
operación estable. Con RMF, el tiempo de establecimiento se 
reduce aproximadamente a la quinta parte respecto a ACC 
convencional, en tanto que el pico de las sobretensiones y 
las subtensiones se reduce hasta en un 40%. 

3) Dado que no se requieren frecuencias de cruce altas en el 
lazo de tensión, es fácil conseguir atenuación suficiente 
(aproximadamente -30dB,) al doble de la frecuencia de la 
tensión de línea. En consecuencia, no se incrementa la 
distorsión en la corriente de entrada más allá de la 
alcanzada por ACC convencional, tal como puede 
apreciarse en los ensayos realizados en régimen permanente 
para varios puntos de operación, dentro del rango universal 
de la tensión de entrada (figuras 4.16 a 4.19 y tabla 4.2). En 
definitiva, la mejora de la impedancia de salida se produce 
sin incrementar en modo alguno la distorsión de la corriente 
de entrada. 

4) El control RMF propuesto establece una metodología de 
diseño de controladores sistemática y de fácil 
implementación. Tan sólo se requieren algunos elementos 
adicionales (amplificadores operacionales, resistencias y 
condensadores) respecto al esquema convencional. En 
consecuencia, el coste del sistema no se ve incrementado, lo 
que sin duda es otra ventaja destacable de la técnica de 
control propuesta. 

 Sin embargo, RMF también ha mostrado algunas limitaciones. 
La más importante es el hecho de que, tal como se ha destacado 
anteriormente, la reducción de la impedancia de salida sólo se 
produce en frecuencias bajas, de manera que el pico que muestra 
en frecuencia dicha característica no se ve reducido. Como 
consecuencia, RMF sigue presentando desviaciones transitorias en 
la tensión regulada cuando se producen cambios bruscos de 
carga, si bien éstas son menores que las mostradas por los controles 
convencionales.  
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 También cabe destacar que el análisis del método RMF 
mediante el concepto de regulador equivalente permite deducir 
que la mejora en el rechazo de perturbaciones se debe a que el 
lazo de tensión equivalente presenta mayor ganancia en lazo 
abierto que el correspondiente a ACC convencional. Así, podría 
pensarse que la aplicación de otras técnicas de control, como H8 , 
o simplemente el diseño de un regulador de tensión de orden 
elevado para ACC convencional, conduciría a resultados 
semejantes. Si bien esto es cierto, esta aproximación al problema 
requeriría implementar controladores de orden elevado, cuya 
implementación es más compleja y con mayor facilidad de entrar 
en saturación (debido a la elevada ganancia que se requeriría en 
baja frecuencia) que los reguladores de orden reducido de los que 
parte RMF. Se desprende, pues, que RMF permite no sólo alcanzar 
mejores prestaciones que ACC convencional, también implementar 
reguladores que en el esquema convencional serían de diseño 
complejo y con elevadas ganancias que aumentarían el riesgo de 
entrar en saturación ante cambios bruscos de carga. 

 La segunda aportación presentada en esta tesis ha sido la 
inyección de la corriente de carga en las señales de control del 
rectificador [52][53]. Esta técnica es conocida comúnmente como 
prealimentación (feed-forward) de la corriente de carga [30][54]-
[59]. Sin embargo, en esta tesis se ha demostrado que esta 
denominación no es precisa, pues además del término puramente 
de prealimentación, también se introduce en el esquema de 
control la realimentación positiva de una variable de estado del 
convertidor. Se han estudiado las condiciones que permiten 
garantizar la estabilidad del convertidor, demostrando que el valor 
de la ganancia de inyección de corriente más adecuado en gran 
señal es perfectamente compatible con la estabilidad en pequeña 
señal, por lo que la técnica es aplicable a pesar de la 
realimentación positiva. Además de esta conclusión, del estudio 
realizado se pueden destacar las siguientes: 

1) La inyección de la información procedente del sensado de la 
corriente de carga ha permitido disminuir la impedancia de 
salida en más de 20dB respecto al esquema ACC 
convencional en todo el rango de frecuencias (figura 5.11). 
En gran señal, esto ha permitido acelerar sustancialmente la 
velocidad de respuesta del convertidor ante cambios 
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abruptos en el consumo, reduciendo la amplitud de las 
sobre/subtensiones que aparecen en los transitorios de carga 
y que son típicas en rectificadores con corrección activa del 
factor de potencia (figuras 5.12 a 5.14 y tabla 5.2). Todo esto 
se logra sin aumentar la distorsión de la corriente de línea 
más allá de los valores alcanzados con el ACC convencional 
(figuras 5.17 a 5.20). 

2) Para determinar analíticamente el valor de la ganancia con 
la que se debe inyectar, en el lazo de control, la información 
procedente del sensado de la corriente de carga, se han 
despreciado las pérdidas en el convertidor, lo que supone un 
error en el cálculo, tanto mayor cuanto mayor sean dichas 
pérdidas. Como consecuencia, la mejora de la impedancia 
de salida del convertidor se ha revelado inferior para 
tensiones de línea bajas, pues en esas condiciones la 
corriente absorbida por el convertidor boost es mayor, lo que 
incrementa tanto las pérdidas de conducción como las de 
conmutación en los semiconductores. Los efectos del error 
pueden reducirse teniendo en cuenta el rendimiento 
esperado del convertidor en el cálculo, pero en cualquier 
dicho factor (rendimiento) depende del punto de 
funcionamiento, por lo que sus efectos no pueden eliminarse 
en todo el rango universal de tensiones de alimentación. 

 Por último, se ha utilizado ambas técnicas en combinación 
para paliar las deficiencias observadas al utilizarlas por separado. 
Los resultados obtenidos demuestran que, al utilizarse 
conjuntamente, la respuesta del convertidor ante escalones de 
carga ha mejorado la respuesta tanto para tensiones altas (220V) 
como bajas (110V). 

6.2 Futuras líneas de investigación 

 Como prolongación de los trabajos que han dado lugar a 
esta tesis  doctoral se sugieren varias líneas de investigación que se 
enumeran a continuación: 

1) Las técnicas de control propuestas podrían ensayarse en 
rectificadores con corrección del factor de potencia 
conectados en paralelo con “phase-shifting” entre cada uno 
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de ellos. El sistema resultante requeriría inductores de menor 
tamaño y se beneficiaría de las ventajas asociadas a la 
utilización de convertidores modulares: redundancia, mejor 
gestión del calor generado por las pérdidas en los 
semiconductores, etc. El modelado de todo el sistema y el 
diseño y posterior ensayo de las técnicas propuestas 
constituyen las principales líneas de actuación en este 
ámbito. 

2) La tensión de salida del rectificador se ha supuesto regulada 
a un valor constante, pues éste es el caso más frecuente en 
la realización industrial de rectificadores con alto factor de 
potencia. Sin embargo, en algunos casos la tensión de salida 
se reduce en el rango bajo de tensiones de alimentación a 
fin de reducir las pérdidas de conmutación en los 
semiconductores, es el caso de los denominados “Voltage 
Follower PFC Rectifiers” [83]. En tales casos, la expresión de la 
ganancia de inyección de carga no sería válida y debería 
utilizarse un circuito multiplicador para tener en cuenta el 
valor variable de la tensión de salida. El estudio en pequeña 
y gran señal de este circuito es un trabajo que habría que 
llevar a cabo. 

3) La inyección de carga requiere sensar la corriente de salida 
y, aunque el coste añadido es relativamente bajo, el hecho 
de añadir un shunt (o cualquier otro sensor de corriente) 
podría considerarse un inconveniente. Para superar esta 
limitación, podrían desarrollarse estimadores que calculen el 
valor de la corriente de carga a partir de otras variables ya 
sensadas, tales como la corriente en el inductor y la tensión 
de salida del rectificador [73]-[76]. 

4) En aplicaciones industriales es usual la utilización de circuitos 
integrados analógicos que permiten implementar fácilmente 
la etapa de control de los rectificadores con alto factor de 
potencia. Sin embargo, en los últimos años se ha propuesto el 
uso de circuitos integrados digitales de bajo coste para el 
control de convertidores de potencia, lo que permite 
implementar técnicas de control más sofisticadas y flexibles, 
que a la vez se beneficien del resto de ventajas asociadas al 
control digital de convertidores [77]-[80]. Como primera fase 
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de trabajo, se diseñarían controladores basados en FPGA 
que fueran susceptibles de una posterior integración en un 
circuito integrado para aplicaciones específicas (ASIC). 

5) El diseño analógico del lazo de corriente de un rectificador 
con corrección del factor de potencia, es relativamente 
sencillo cuando se trabaja con frecuencias de conmutación 
altas y la frecuencia de la red eléctrica es relativamente 
baja (50 ó 60 Hz). En algunas aplicaciones concretas, como 
el campo aeronáutico, se requiere sistemas de muy alto 
rendimiento (con frecuencias de conmutación relativamente 
bajas) con frecuencias de red altas (400 Hz), lo que conlleva 
serias dificultades para obtener la ganancia suficiente en el 
lazo para conseguir un seguimiento adecuado de la 
consigna de corriente [81]. El uso de controladores digitales 
permitiría diseñar e implementar controladores resonantes, 
incluso repetitivos, con una ganancia muy alta a la 
frecuencia de los armónicos de la señal de consigna de 
corriente, lo que se prevé permita una mejora sustancial en el 
seguimiento de corriente y, en consecuencia, reducir la 
distorsión de corriente en este tipo de convertidores con 
condiciones de diseño extremas. 



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

APÉNDICE 1 
MATERIALES EMPLEADOS 

 
 



 

 

 



 
 
 

149 

A1.1 Software 

El “software” que se ha empleado para el diseño y posterior 
análisis de los diferentes esquemas de control ha sido el siguiente: 

- MATLAB. Mediante este programa se han obtenido las funciones 
de transferencia teóricas de los diferentes controles, 
permitiéndonos realizar el diseño de los reguladores y el análisis 
comparativo de las prestaciones obtenidas. También se ha 
empleado para la representación de las mediciones obtenidas 
tanto con el analizador de señales como con el osciloscopio, lo 
cual ha permitido su fácil comparación con los resultados 
teóricos. 

- Psim. Se ha utilizado para simular la respuesta temporal de los 
diferentes controles. 

- LABVIEW. Mediante este programa se ha conectado vía GPIB el 
analizador de señales a un PC para el posterior procesado 
gráfico de las curvas experimentales mediante el programa 
MATLAB. 

- FUKEVIEW COMBISCOPE. Software facilitado por la casa Fluke que 
permite conectar el osciloscopio digital de esta marca a un PC y 
almacenar las curvas experimentales en un fichero gráfico. 

- Orcad Capture + Lauyout. Utilizado para el diseño de los circuitos 
impresos, tanto de la etapa de potencia como de los circuitos de 
control. 

A1.2 Material de laboratorio 

Para llevar a cabo las pruebas experimentales sobre el 
prototipo se ha utilizado el siguiente material de laboratorio: 

- Analizador de señales en tiempo real YOKOGAWA SA2400. Dicho 
instrumento permite el análisis temporal, espectral y de respuesta 
en frecuencia (curvas de Bode) en un rango de frecuencias 
comprendido entre 5mHz y 400kHz. 
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- Autotransformador monofásico regulable 1kVA. 

- Fuente de alimentación HP6035A. 1000W, 0-500V, 5A. 

- Fuente de alimentación PROMAX FAC-664. Formada por dos 
fuentes de 0-30V, 1A con posibilidad de interconexión serie o 
paralelo. 

- Osciloscopio digital FLUKE PM3384B. 100MHz, 10GS/s. 

- Power Meter FLUKE Model 39. 

- Carga electrónica HP6060B. 

- Sonda de tensión diferencial PEWATRON SI-9002. DC-25MHz, 
1400V de pico. 

- Sonda de corriente LEM-HEME PR-30 DC-100kHz (-1dB), 20A/µs, 
30A de pico. 

- Generador de funciones PROMAX GF-232 (2MHz). 

- Tarjeta GPIB NI-488. 

A1.3 Prototipo experimental 

El prototipo se divide en dos partes fundamentales, la etapa 
de potencia y la carta de control. Para cada una de las partes se 
ha realizado la correspondiente placa de circuito impreso. 

La etapa de potencia incluye todos los elementos que 
conforman la etapa de potencia del boost (conmutador, diodo, 
redes de ayuda a la conmutación, bobina, etc.), las resistencias de 
sensado de corriente,  el circuito de disparo del conmutador y las 
puntas de prueba y conectores necesarios. 

La carta de control incluye el circuito integrado UC3854 de 
Unitrode, el cual permite la implementación del control ACC. 
Además, en la carta de control se incluye toda la circuitería  
necesaria para la implementación de los diversos lazos de control 
propuestos en la presente tesis. La carta se ha diseñado de forma 
que el cambio de un tipo de control a otro se realiza actuando 
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sobre microinterruptores, sin necesidad de montar y desmontar 
componentes. La PCB incluye terminales de conexión rápida, que 
permiten modificar los valores de los reguladores sin necesidad de 
desoldar componentes, así como todas las puntas de prueba y 
terminales de conexión necesarios para realizar las medidas 
oportunas. 

En las páginas siguientes se muestran los esquemas y los 
diferentes planos de las placas de circuito impreso, así como 
fotografías de estas tarjetas y del “setup” de pruebas. 
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Fig. A1.1: etapa de potencia BOOST (esquema) 
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Fig. A1.2: etapa de potencia BOOST (serigrafía) 
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Fig. A1.3: etapa de potencia BOOST (cara de componentes) 
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Fig. A1.4: etapa de potencia BOOST (cara de soldadura) 
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Fig. A1.5: carta de control (esquema) 
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Fig. A1.6: carta de control (serigrafía) 
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Fig. A1.7: carta de control (cara de componentes) 
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Fig. A1.8: carta de control (cara de soldadura)  
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Fig. A1.9: “setup” de pruebas 

 

Fig. A1.10: carta de control (abajo izquierda), etapa de potencia (abajo 
derecha) y rectificador y filtro EMI (arriba) 
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Fig. A1.12: detalle de la etapa de potencia 

 

Fig. A1.12: detalle de la carta de control 
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A2.1 Publicaciones derivadas de la tesis 

A continuación se citan las contribuciones en revistas listadas 
en SCI y/o JCR, a las que ha dado lugar la presente tesis. Debido a 
lo estrechamente ligado que se encuentran las citadas 
contribuciones y el contenido de la presente tesis, ambas se 
adjuntan de forma íntegra al final del presente anexo. 

[T1] AUTORES: E. FIGUERES, J. M. BENAVENT, G. GARCERÁ, M. PASCUAL, 
TITULO: "A CONTROL CIRCUIT WITH LOAD CURRENT INJECTION FOR 
SINGLE-PHASE POWER FACTOR CORRECTION RECTIFIERS". REF. 
REVISTA/LIBRO: REVISTA IEEE TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL 
ELECTRONICS. ISSN 0278-0046, VOLUMEN 54, PÁGINAS 1272 A 1281, 
AÑO 2007. 

[T2] AUTORES: E. FIGUERES, J. M. BENAVENT, G. GARCERÁ, M. PASCUAL. 
TITULO: “ROBUST CONTROL OF POWER FACTOR CORRECTION RECTIFIERS 
WITH FAST DYNAMIC RESPONSE”. REF. REVISTA/LIBRO: REVISTA IEEE 
TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL ELECTRONICS. ISSN 0278-0046, 
VOLUMEN 52, PÁGINAS 66 A 76, AÑO 2005. 

Así mismo, se han realizado contribuciones, directamente 
relacionadas con la presente tesis, a congresos internacionales con 
“proceedings”. 

[T3] AUTORES: J. M. BENAVENT, E. FIGUERES, G. GARCERÁ, M. 
PASCUAL.TITULO: “ROBUST MODEL-FOLLOWING REGULATOR FOR 
AVERAGE CURRENT-MODE CONTROL OF BOOST DC-DC CONVERTERS”. 
TIPO DE PARTICIPACIÓN: PONENCIA. CONGRESO: IEEE INTERNATIONAL 
SYMPOSIUM ON INDUSTRIAL ELECTRONICS, ISIE’05 PUBLICACIÓN: 
PROCEEDINGS ISIE’05. ISBN: 0-7803-8738-4 LUGAR DE CELEBRACIÓN: 
DUBROVNIK (CROACIA), AÑO: 2005. 

[T4] AUTORES: E. FIGUERES, J. M. BENAVENT, G. GARCERÁ, M. PASCUAL, I. 
MIRÓ. TITULO: “ANALYSIS AND DESIGN OF A POWER FACTOR 
CORRECTION RECTIFIER WITH LOAD CURRENT INJECTION”. TIPO DE 
PARTICIPACIÓN: PONENCIA. CONGRESO: IEEE INTERNATIONAL 
SYMPOSIUM ON INDUSTRIAL ELECTRONICS, ISIE’05. PUBLICACIÓN: 
PROCEEDINGS ISIE’05. ISBN: 0-7803-8738-4. LUGAR DE CELEBRACIÓN: 
DUBROVNIK (CROACIA), AÑO: 2005. 
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[T5] AUTORES: J. M. BENAVENT, E. FIGUERES, G. GARCERÁ, D. CERVER, M. 
PASCUAL. TITULO: “DESIGN AND EVALUATION OF A POWER FACTOR 
CORRECTION RECTIFIER WITH ROBUST CONTROL AND FAST DYNAMIC 
RESPONSE”. TIPO DE PARTICIPACIÓN: CONGRESO: IEEE ANNUAL 
POWER ELECTRONICS SPECIALIST CONFERENCE, PESC’04. 
PUBLICACIÓN: PROCEEDINGS PESC’04. ISBN: 0-7803-8399-0/0-7803-
8400-8. LUGAR DE CELEBRACIÓN: AACHEN (ALEMANIA, AÑO: 2004. 

[T6] AUTORES: E. FIGUERES, J. M. BENAVENT, G. GARCERÁ, J. SANDÍA. 
TITULO: “ROBUST AVERAGE CURRENT-MODE CONTROL OF BOOST DC-DC 
CONVERTERS”. TIPO DE PARTICIPACIÓN: POSTER Y ARTÍCULO 
COMPLETO PUBLICADO EN PROCEEDING. CONGRESO: EUROPEAN 
CONFERENCE ON POWER ELECTRONICS AND APPLICATIONS, EPE’03. 
PUBLICACIÓN: PROCEEDINGS EPE’03. ISBN: 90-75815-07-7. LUGAR DE 
CELEBRACIÓN: TOULOUSE (FRANCIA), AÑO: 2003. 

A.2.2 Otras contribuciones 

En una línea de investigación afín a la de la presente tesis, el 
autor, tanto en su actual etapa como miembro del “Grupo de 
Sistemas Electrónicos Industriales” (GSEI) de la Universidad 
Politécnica de Valencia, como en la anterior etapa como 
investigador en la empresa GH ELIN INTERNATIONAL, ha participado 
en la elaboración de diferentes publicaciones relacionadas  con la 
aplicaciones de técnicas de control avanzado a convertidores 
conmutados de potencia. 

Otras contribuciones en revistas listadas en SCI y/o JCR. 

[T7] AUTORES: E. FIGUERES, G. GARCERÁ, J. M. BENAVENT, M. PASCUAL, J. 
A. MARTÍNEZ. TITULO: “ADAPTIVE TWO LOOP VOLTAGE MODE CONTROL 
OF DC-DC SWITCHING CONVERTERS”. REF. REVISTA/LIBRO: REVISTA IEEE 
TRANSACTIONS ON INDUSTRIAL ELECTRONICS. ISSN 0278-0046, 
VOLUMEN 53, PÁGINAS 239 A 253, AÑO 2006. 

[T8] AUTORES: G. GARCERÁ, E. FIGUERES, M. PASCUAL, J. M. BENAVENT. 
TITULO: “ROBUST MODEL FOLLOWING CONTROL OF PARALLEL BUCK 
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