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Resumen— Se presenta el diseño y desarrollo de un 

convertidor elevador DC/DC síncrono basado en semiconductores 

de Carburo de Silicio (SiC), para unas tensiones de trabajo de 

400V a 800V y una potencia máxima de 10kW con alto 

rendimiento en un rango de potencia amplio, especialmente a 

media y baja carga. El buen comportamiento que presentan los 

MOSFET de SiC permite el uso de altas frecuencias de 

conmutación en distintos modos de operación, incluso para 

tensiones cercanas a 1 kV (antes evitadas debido a las altas 

pérdidas de conmutación que presentan los IGBT de silicio). Se 

evalúa la distribución de pérdidas del convertidor para distintas 

frecuencias y modos de conducción. Además, el control digital 

hace más sencillo el cambio entre modos de operación para poder 

mantener el rendimiento ante distintas demandas de potencia. Se 

comparan distintos modos de operación y se proporciona una guía 

de diseño para optimizar el rendimiento del convertidor en todo el 

rango de operación. 

 
Palabras clave— Convertidor bidireccional DC/DC, operación 

a baja carga, QSW-ZVS, MOSFET de SiC 

I. INTRODUCCIÓN 

OS transformadores electrónicos de potencia (Power 

Electronic Transformers, PET) se han propuesto como 

alternativa basada en semiconductores a los transformadores 

de línea (Line-Frequency Transformers, LFT) convencionales 

[1]-[4]. Actualmente, una estructura modular de tres etapas 

(AC/DC + DC/DC + DC/AC) es la opción más utilizada para el 

desarrollo de PET [2], [5]-[9]. También basado en el concepto 

modular, está muy extendido el uso de convertidores 

multinivel para el desarrollo de la etapa AC/DC del PET, como 

en el caso del PET basado en medio puentes en cascada 

(Cascaded Half-Bridge, CHB) [9] o en convertidores 

modulares multinivel (Modular Multilevel Converter, MMC) 

[10], [11]. Son muchas las ventajas de los convertidores 

multinivel, como, por ejemplo, la posibilidad de obtener un 

enlace de alta tensión de continua mediante la distribución de 

condensadores en cada celda, sin la necesidad de un gran 

condensador que soporte la tensión total, lo cual es más fiable 

y seguro [12]. Además, mediante un diseño adecuado de las 

celdas, es posible integrar baterías a nivel de celda, 

proporcionando al PET capacidad de almacenamiento de 

manera distribuida [13]-[15]. Por otro lado, la interconexión 

 
 

de las baterías a la celda requerirá de un convertidor 

bidireccional que regule su carga y descarga (Figura 1). El 

proceso de carga de una batería se suele realizar en tres etapas 

[16], con una corriente de carga muy baja en la etapa final. 

Esta es la razón principal por la que el convertidor encargado 

de esa carga debe tener un elevado rendimiento no solo a altas 

potencias, sino también a media y baja carga.  

Como ha sido previamente reportado, el uso de 

semiconductores de potencia de banda prohibida ancha (Wide 

Band Gap, WBG), especialmente Carburo de Silicio (Silicon 

Carbide, SiC) o Nitruro de Galio (Gallium nitride, GaN) 

permiten soportar elevados niveles de tensión y conmutando a 

altas frecuencias manteniendo bajas pérdidas en comparación 

con dispositivos similares de silicio [18], [19]. 
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Figura 1.(a) Integración de las fuentes de energía distribuida en un MCC. (b) 
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Hoy en día, la mayoría de los convertidores que manejan 

alta potencia se controlan digitalmente, permitiendo 

modificaciones en su modo de operación en tiempo real. En 

este artículo, se evalúa cuál es el modo de conducción más 

adecuado para conseguir el máximo rendimiento de un 

convertidor elevador síncrono basado en SiC. Se propone un 

diseño de la inductancia, el modo de conducción y la 

frecuencia de conmutación para distintos rangos de potencia. 

Aunque este trabajo está orientado al desarrollo de un 

convertidor bidireccional capaz de dar capacidad de 

almacenamiento de energía a un PET, las conclusiones 

extraídas se pueden aplicar también a otras aplicaciones donde 

se necesite un convertidor bidireccional con alta eficiencia en 

un amplio rango de potencias y con altas tensiones de trabajo. 

En este trabajo se propone la evaluación de la viabilidad de 

un convertidor elevador síncrono que se valga de distintos 

modos de conducción y frecuencias de conmutación, 

dependiendo de la potencia a transferir para mejorar su 

rendimiento en un margen de potencia extenso. 

II. ANÁLISIS DE LOS MODOS DE CONDUCCIÓN 

A. Características de los modos de conducción bajo estudio 

Se presenta un resumen de las características de los tres 

modos de conducción continuo (Continuous Conduction 

Mode, CCM) considerados y sus formas de onda 

características (Figura 2). 

1) CCM con conmutación dura (CCM-Hard Switching, 

CCM-HS). Rizado de corriente reducido (corriente por la 

inductancia siempre positiva) y frecuencia de conmutación 

constante (f). Su principal ventaja es su bajo rizado (muy 

beneficioso para la carga y descarga de sistemas de 

almacenamiento de energía), consiguiendo bajas pérdidas de 

conducción. Las pérdidas de conmutación son, sin embargo, su 

mayor desventaja. A baja carga, este modo consigue 

conmutación a tensión cero (Zero Voltage Swiching, ZVS), 

pasando a ser denominado modo de conducción triangular 

(Triangular Conduction Mode, TCM). 

2) Modo de conducción límite con conmutación a corriente 

cero (Boundary Conduction Mode-Zero Current Switching, 

BCM-ZCS). Gran rizado de corriente (la corriente por la 

inductancia es cero en el encendido de S1) y frecuencia de 

conmutación variable. Se reducen las pérdidas por 

conmutación, pero aumentan las de conducción [20]-[23]. 

3) Modo cuasi-resonante con ZVS (Quasi-Square Wave, 

QSW) [24]-[27]. Alto rizado de corriente (la corriente por la 

inductancia es negativa en el encendido de S1) y frecuencia de 

conmutación variable. Se puede conseguir ZVS para ciertas 

relaciones entre la tensión de entrada y la tensión de salida 

[24], reduciendo las pérdidas de conmutación, pero también 

incrementando las pérdidas de conducción. 

Los modelos analíticos que estiman el rendimiento de los 

tres modos de conducción especificados se desarrollan y 

validan experimentalmente. 

B. Distribución de las pérdidas del convertidor 

Las fuentes de pérdidas consideradas en este trabajo son las 

pérdidas por conducción, conmutación, de puerta y en la 

inductancia. En la TABLA I, las pérdidas de conmutación se 

detallan para distintos modos de operación. No se han tenido 

en cuenta las pérdidas debidas a la recuperación inversa, ya 

que al estar trabajando con un convertidor elevador síncrono 

con MOSFET de SiC que incluyen diodos de SiC en 

antiparalelo, se pueden considerar insignificantes. 

Las pérdidas de conducción de S1 y S2 se calculan teniendo 

en cuenta la resistencia de conducción (Rdson) y la corriente 

eficaz (Irms) que pasa por cada MOSFET, y que son, 

respectivamente: 

Pc_S1 = Rdson_S1·I rms _S1 
2  (1) 

Pc_S2 = Rdson_S2·I rms_S2 
2  (2) 

La principal diferencia en rendimiento entre los distintos 

modos para una carga concreta viene dada por las pérdidas de 

conmutación, que se estiman: 

Psw_S1 = f · (k1·Eon_S1 + k2·Eoff_S1) (3) 

Psw_S2 = f · (k3·Eon_S2 + k4·Eoff_S2) (4) 

donde ki tomará el valor 0 ó 1 dependiendo del modo de 

conducción (ver TABLA I). Si ki es 0, las pérdidas de 

conmutación en esa transición (encendido/ON o 

apagado/OFF) se consideran desdeñables. Por el contrario, si 

ki es 1, se tienen en cuenta en dicho modelo. 

Tradicionalmente estas pérdidas de conmutación se 

estimaban a través de la capacidad parásita de salida (Csw, 

valor estimable a partir de los datos de las hojas de 

características de algunos fabricantes sobre la capacidad 

parásita no lineal, Coss) y los tiempos de encendido y apagado 

(ton y toff, incluyendo tiempos de subida/bajada y retardos). Sin  
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Figura 2. Forma de onda de la corriente por la inductancia para dos niveles de potencia distintos. 



 

 

TABLAI. Distribución de las pérdidas de conmutación 

 
Conmutación 

 
S1 S2 

 

ON 

(k1) 

OFF 

(k2) 

ON 

(k3) 

OFF 

(k4) 

CCM-HS 1 1 0 1 

TCM 0 1 0 1 

BCM-ZCS 1 1 0 1 

QSW-ZVS 0 1 0 0 

embargo, todos estos valores no son constantes y pueden 

cambiar con la tensión instantánea o las condiciones de 

trabajo. 

Por otro lado, las energías disipadas por el MOSFET en el 

encendido y apagado (Eon y Eoff, respectivamente) dan una 

idea más ajustada de cómo estimar las pérdidas de 

conmutación ya que esos valores se pueden obtener fácilmente 

a través de los datos que da el fabricante, como se muestra en 

la Figura 3. Estas energías se calculan usando (5)-(8) 

Eon_S1 = (| ILv |· Eon_Slope) + Eon_constant (5) 

Eoff_S1 = (| ILp |· Eoff_Slope) + Eoff_constant (6) 

Eon_S2 = (| ILp |· Eon_Slope) + Eon_constant (7) 

Eoff_S2 = (| ILv |· Eoff_Slope) + Eoff_constant (8) 

siendo ILp y ILv las corrientes máxima y mínima por la 

inductancia (Figura 2). 

En cuanto a las pérdidas de puerta, estas se encuentran en 

todos los modos de conducción y se calculan para cada 

dispositivo como: 

Pgate = f · Qg ·∆Vgs (9) 

siendo Qg la suma de Qgd y Qgs, y ∆Vgs la diferencia entre las 

tensiones positiva y negativa aplicadas entre los terminales 

puerta-fuente. 

Con respecto a las pérdidas por la inductancia, se han tenido 

en cuenta tanto las pérdidas en el cobre (Cu) como las pérdidas 

en el núcleo (Co), las cuales se definen como: 

PCo = (Ve · α · f β ) [(L·∆IL )/ (2 ·N· Ae)]γ (10) 

PCu = ρo ·lm · ILrms
 2 · N / Se (11) 

donde Ve es el volumen efectivo del carrete, α, β y γ son 

constantes dependientes del material del núcleo, L es el valor 

de la inductancia, ∆IL es el rizado de corriente, N el número de 

vueltas y Ae el área efectiva del carrete. 

La sección del cobre, Se, se define como: 

Se = Np ·π · d 2 / 4 (12) 

siendo ρo la resistividad del cobre, lm la longitud de cada 

vuelta de cobre, Np el número de hilos en paralelo y d el 

diámetro del hilo. 

Es importante mencionar que en el caso del BCM-ZCS y 

QSW-ZVS, la frecuencia de conmutación varía de manera 

inversamente proporcional a la potencia de salida, estando 

limitada la frecuencia de conmutación máxima (fmax) por la 

capacidad de salida de los transistores de potencia. fmax 

determina la potencia mínima para los modos BCM-ZCS y 

QSW-ZVS: 

PBCM min = V1
2 ∙ D / 2 ·L∙1/fmax  (13) 

PQSW min = (V1 / 2 )·[(D+B–A)·ILp – (A–D+B)·ILv] (14) 

siendo D el ciclo de trabajo y A y B se definen como: 

A = - ILv ·L / (V1 / fmax) (15) 

B = ILp · L / [(V2-V1) / fmax] (16) 

Gracias a la baja capacidad parásita de los MOSFET de SiC 

y a las conmutaciones suaves, la máxima frecuencia de 

conmutación es considerablemente alta (incluso trabajando 

con altas tensiones se llega a los 200 kHz), permitiendo el uso 

de los modos BCM-ZCS y QSW-ZVS con cargas muy bajas. 

Además, el uso de MOSFET de SiC es necesario debido a 

los valores de tensión requeridos y a las frecuencias de 

conmutación propuestas para esta aplicación. 

Las Figura 4 y Figura 5 (como ejemplos de la información 

proporcionada por los modelos) muestran la variación de la 

frecuencia y del rizado de corriente por la inductancia en 

función de la potencia para los tres modos de conducción 

analizados. Como puede verse, para distintos rangos de 

potencia, la frecuencia de conmutación y el rizado de corriente 

por la inductancia son distintos para cada modo de conducción 

y por tanto hay diferencias en las pérdidas del convertidor. 

Una estimación analítica de las pérdidas puede determinar 

cuál es el modo de conducción más eficiente para cada rango 

de potencia. Otro posible criterio de diseño a tener en cuenta 

podría venir dado por el máximo nivel de EMI 

(ElectroMagnetic Interference) generado/permitido, aunque en 

este trabajo no será un factor a tener en cuenta. Sabiendo cuál 

es el modo de conducción más adecuado y teniendo un control 

central que permita variar entre ellos, el convertidor se puede 

diseñar para conseguir un alto rendimiento en un gran rango de 

potencia. 

III. RESULTADOS EXPERIMENTALES 

Se ha diseñado y construido un prototipo de un convertidor 

elevador síncrono bidireccional (Figura 6) siguiendo las 

especificaciones de la TABLA II. Ya que uno de los objetivos 

de este trabajo es conseguir alto rendimiento en un extenso 

rango de potencia, sobre todo para media y baja carga, se 

comparan los resultados de rendimiento analíticos y 

experimentales (Figura 7). Para grandes cargas, los 

rendimientos son muy similares para los tres modos de 

conducción considerados, por lo que se muestran resultados 

para hasta un 80% de la máxima carga. 
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Figura 4. Frecuencia de conmutación para distintas cargas y distintos modos 

de conducción. 
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Figura 5. Rizado de corriente para distintas cargas y distintos modos de 

conducción 

TABLA II. Especificaciones del convertidor 

Parámetro Valor 

Tensión entrada/salida (V1 / 

V2) 
400 V / 800 V 

Potencia máxima (Pmax) 10 kW 

Mínima/ máxima frecuencia 

de conmutación (fmin / fmax) 
20 kHz /200 kHz 

Inductancia (L) 
200 µH  

carrete ETD 59 

MOSFET CCS020M12CM2 

Driver CGD15FB45P1 
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Figura 6. Prototipo experimental 
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Figura 7. Comparación de eficiencias analítica y experimental. 

 

Como se puede observar, el rendimiento más alto se 

consigue con QSW-ZVS, a costa de un alto rizado de corriente. 

Sin embargo, para obtener QSW-ZVS en ambos sentidos de 

potencia, V2 debe ser el doble de V1, en caso contrario, sólo se 

conseguiría ZVS parcial [28]. BCM-ZCS se consigue para 

cualquier relación de tensiones y su implementación práctica 

es más sencilla (detención de corriente cero). No se añaden 

medidas para este modo para potencias menores de 1500 W 

por el bajo rendimiento obtenido (menor del 92 % a 1 kW). Si 

se utilizase una frecuencia de conmutación mayor, se consigue 

un rizado de corriente menor en CCM-HS sin penalizar 

demasiado el rendimiento a alta carga. Sin embargo, se pierde 

el modo CCM-HS para cargas bajas, convirtiéndose en TCM 

(se aprecia en el cambio brusco de rendimiento para una 

potencia de unos 3 kW), lo cual hace que se consiga ZVS a 

expensas de trabajar con un mayor nivel de corriente reactiva. 

Para seleccionar el modo de conducción más apropiado se han 

de tener en cuenta tanto el rendimiento como otras variables 

que entran en juego para una cierta aplicación. Estos modelos 

permiten una comparación de los distintos modos de 

conducción para distintas cargas. Como prueba de concepto en 

la Figura 8 se muestran formas de onda correspondientes a un 

nivel de carga de 7700W para dos de los tres modos de 

conducción. 
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Figura 8. Formas de onda experimentales de 2 modos analizados para 7700W 

IV. ESTRATEGIA DE CONTROL 

Con el objetivo de optimizar el rendimiento para todo el 

rango de potencia, se aplica un control basado en el cambio 

entre los modos de conducción para distintos niveles de carga. 

Dado que los rendimientos a alta carga para los distintos 

modos de conducción son similares para esta aplicación 

(Figura 7), la estrategia de control se puede basar en otros 

aspectos, tales como, el rizado de corriente o el valor de la 

corriente de pico. 

Por tanto, para reducir el rizado de corriente y el valor de la 

corriente de pico a través de los MOSFET, se prefiere el modo 

CCM-HS para alta carga (su control es más sencillo, ya que la 

frecuencia de conmutación es constante), cambiando a QSW-

ZVS cuando el pico de corriente es similar al que habría en 

CCM-HS a plena carga. Por ejemplo, si la corriente de pico a 

9kW en CCM-HS es de 30A, el control saltaría a QSW-ZVS 

cuando la carga sea menor de 5,5kW (la cual corresponde a 

30A de corriente de pico para ese modo de conducción).  

Se muestra como ejemplo un salto de carga de 3,5kW a 

5kW. Se pueden escoger distintas estrategias. En este caso, se 

mide sólo la tensión de salida, aunque existe la posibilidad de 

basar el control en la medida de corriente. Si la tensión 

nominal desciende/aumenta de un cierto umbral 

preestablecido, la frecuencia y el ciclo de trabajo del 

convertidor cambia de manera que se cumplan los nuevos 

requisitos de carga, garantizando una tensión de salida de 

800V. 

En la Figura 9 a, se muestran VDS, IL y VOUT. Se aprecia 

cómo, aunque la detección del salto de carga tiene lugar en los 

primeros 200us, existe un ligero desbalance de la tensión 

durante unos 7ms. En la Figura 9 b, se ve una transición suave 

en el paso de QSW-ZVS a 43kHz y 3,5kW a CCM-HS a 60kHz 

y 5kW. Además, en las Figura 9 c y 9 d se muestran dos zooms 

de los modos QSW-ZVS y CCM-HS, respectivamente. 

V. CONCLUSIONES 

En este trabajo se presentan y comparan tres modos de 

conducción diferentes para un convertidor elevador síncrono 

con tecnología SiC. Se muestran tanto resultados teóricos 

como experimentales, mostrando buena concordancia entre 

ambos. 

Los modelos ayudan al diseñador en la selección del modo 

de conducción adecuado para distintas especificaciones. El 

mayor rendimiento se consigue con QSW-ZVS, pero su alto 

rizado de corriente, especialmente a altas cargas, puede 

disminuir el rendimiento del convertidor en ciertas 

condiciones. En el caso de esta aplicación, se propone el uso 

de CCM-HS para alta carga (debido a su bajo rizado), pasando 

a QSW-ZVS (o a BCM-ZCS si no se cumplen las 

especificaciones V2 = 2·V1) para media y baja carga. 

Como prueba de concepto, se realiza un salto de carga entre 

dos niveles de potencia distintos, evidenciando que la 

transición de un modo de conducción a otro puede realizarse 

automáticamente de forma exitosa.  
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Figura 9. (a) Salto de carga: VDS (V) en verde, IL(A) en rosa, VOUT (V) en 

morado. (b) Detalle del salto de carga cambiando entre los dos modos. (c) 

Modo QSW-ZVS a 3.5 kW / 43 kHz. (d) Modo CCM-HS a 5 kW / 60 

kHz. 
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