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Prefacio 

La electrónica de potencia comienza a tomar protagonismo en los procesos industriales a 

partir de la segunda mitad del siglo XX con las válvulas electrónicas de vapor de mercurio. Una 

de las aplicaciones destacadas en el área industrial se presentó en procesos de soldaduras por 

arco de corriente continua, mediante válvulas rectificadoras. Entrando en la década de los ’60, la 

presencia de los diodos semiconductores controlados o tiristores dio comienzo a la actuación y 

el control de potencia sobre los motores de corriente continua. Comienza la era de la electrónica 

de potencia. En la década del ’70 se expandió el uso de estos dispositivos al accionamiento sobre 

motores de inducción con jaula de ardilla. Las características más robustas que presentan las 

máquinas asincrónicas frente a las de continua, fueron penetrando en los accionamientos de la 

industria. Este avance protagónico de las máquinas asincrónicas fue acompañado con el desa-

rrollo de variadores de frecuencia en un amplio rango de potencias y de modelos más precisos 

sobre los motores de inducción. Durante las décadas de los ’80 y ’90, la tecnología en electrónica 

avanzó fuertemente en las áreas de electrónica digital integrada, con micro-controladores para 

procesar señales (Digital Signal Processor), dispositivos semiconductores de potencia como los 

transistores bipolares con compuerta aislada (Insulated Gate Bipolar Transistor), automatización 

industrial y conocimiento sobre nuevas técnicas de control y modulación. En su conjunto contri-

buyeron a un crecimiento significativo en la electrónica de potencia aplicada a la industria y a 

otros campos, tales como: la aéreo-espacial, electromedicina, etc. 

La electrónica de potencia puede ser considerada como una disciplina que abarca diversas 

áreas tecnológicas, constituyéndose en parte esencial de la actividad industrial, comercial y re-

sidencial. En la actualidad su aplicación en los accionamientos sobre los motores eléctricos es 

esencial en la industria para cualquier proceso productivo. De allí que esta temática sea parte en 

los programas de formación de las carreras de Ingeniería en Electrónica, Eléctrica, entre otras. 

En este libro de cátedra se asienta el material capitalizado desde diferentes fuentes bibliográ-

ficas, notas de aplicación, ensayos de laboratorios, entre otras fuentes, que fue impartido en las 

clases teóricas y prácticas de Control de Potencia y de Electrónica de Potencia, de la carrera 

Ingeniería en Electrónica, durante aproximadamente dos décadas. Está dirigido a alumnos en la 

etapa de formación final de grado con conocimientos básicos de electrónica, de las carreras de 

Ingeniería en Electrónica, Eléctrica, Electromecánica, Industrial u otra carrera a fin.  

Este trabajo no persigue el reemplazo de la bibliografía existente sobre electrónica de poten-

cia, por el contrario, pretende sumar a la extensa bibliografía cubriendo aspectos de los acciona-

mientos de motores no abordados con integridad por la bibliografía disponible para cursos de 

grado. Ahondando aspectos relacionados a la operación conjunta entre los convertidores de 
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potencia, las máquinas eléctricas y el control. Con el propósito de conseguir un texto auto con-

tenido el libro se puede separar en dos partes. 

Comenzando en el Capítulo 1 con la introducción del concepto de accionamientos de motores 

y su importancia en el control del flujo de potencia para un proceso de conversión energética-

mente eficiente. Sin profundizar en la física de los semiconductores de potencia, en el Capítulo 

2 se presentan los dispositivos empleados en los accionamientos, destacando las características 

más sobresalientes como llaves de potencia. Finalizando esta parte con el Capítulo 3 descri-

biendo los convertidores electrónicos empleados en los accionamientos eléctricos. Se describen 

las topologías de conversión y sus principios de funcionamiento, caracterizándolos como: con-

vertidores conmutados a frecuencia de red y convertidores conmutados a frecuencias diferentes 

a la de la red. A su vez se tipifican en función de sus capacidades de operación: de un cuadrante, 

de dos cuadrantes o de cuatro cuadrantes. 

La segunda parte se concentra en los accionamientos propiamente dichos. Se incorpora el 

análisis de las máquinas eléctricas juntamente con los convertidores asociados, como parte 

esencial de su control. Se analizan condiciones de operación como motor, freno dinámico o freno 

regenerativo, analizando los flujos de potencia en la acción conjunta de la máquina eléctrica y la 

electrónica de potencia, sobre algunas aplicaciones comunes. El Capítulo 4 aborda los acciona-

mientos de corriente continua. Se revisa el principio de funcionamiento de la máquina de corriente 

continua, desarrollando la característica par-velocidad en estado estacionario sobre la conexión 

independiente de campo bobinados o máquinas de imán permanente. Se establecen los pará-

metros eléctricos de control y los rangos de operación permanente a flujo constante y bajo debi-

litamiento de campo. También se analiza el modelo dinámico de la máquina de continua bajo 

conexión independiente y el comportamiento bajo lazos de control sobre servomecanismos. En 

el Capítulo 5 se presenta el desarrollo del accionamiento de corriente alterna, específicamente 

sobre motores de inducción con jaula de ardilla. Se revisa el principio de funcionamiento del 

motor de inducción y se determina su característica par-velocidad en función de los parámetros 

eléctricos. A partir de aquí se examina la capacidad de operación del motor de inducción a través 

de mantener el flujo en el entrehierro constante y bajo debilitamiento del flujo. Debido a la com-

plejidad del motor de inducción, la determinación de un modelo dinámico preciso de este tipo de 

máquinas sobre pasa el alcance de un curso de grado. Sin embargo, se presenta el control es-

calar de velocidad con lazo cerrado y se compara con técnicas de compensación o control de la 

velocidad de resbalamiento. 

Dada la simplicidad del principio de operación de una máquina de continua con imán perma-

nente (o campo en conexión independiente), para brindar mayor compresión en todo el trata-

miento del comportamiento estático y dinámico de la máquina de inducción se realiza un continuo 

paralelismo entre ambas máquinas.  

Tanto en el Capítulo 4 como en el Capítulo 5 se pretende especificar a partir de una carga 

mecánica del sistema a actuar, cuáles son los cuadrantes de operación posibles, como motor y/o 

freno, así como los tipos de cargas continuas o pulsantes. De este modo, se busca adquirir 
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criterios para una correcta selección de la capacidad de potencia del motor y la capacidad de 

operación del accionamiento. 

Por último, se acompaña a lo largo de los capítulos del libro la presentación de ejemplos y 

simulaciones para dar mejor compresión al tratamiento de los temas. 

La Plata, noviembre de 2023 

Sergio A. González 
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CAPÍTULO 1 
Introducción a los accionamientos eléctricos 

¿Por qué optimizar el uso de la energía? 

En la actualidad hay mayor consciencia social en el uso de la energía, sin embargo la de-

manda de energía eléctrica crece año a año como lo muestra en la Figura 1.1 sobre el consumo 

histórico total de Argentina desde el año 2005 al 2022, distribuida en tres áreas o tipos de usua-

rios; Gran demanda Industrial/Comercial, Comercial y Residencial. En la ordenada izquierda se 

muestra la distribución porcentual entre los tres tipos de usuarios y en la ordenada derecha la 

energía consumida año a año. Del gráfico se puede observar un crecimiento monótono de apro-

ximadamente un 45% del consumo de energía eléctrica total durante 18 años. En primer lugar 

se puede reflexionar, cuál es y será la relación entre la energía necesaria de acuerdo con el 

crecimiento socioeconómico frente a la disponibilidad de los recursos energéticos propios en el 

Figura 1.1 

Porcentajes comparativo del consumo en Argentina de 2005 a 2022. Fuente: Informe 

Estadístico CAMMESA 2022. 
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país; fuentes de energía clásicas a base de hidrocarburos (gas y/o gasoil)1 y recursos renova-

bles. En segundo término, se aprecia un cambio sustancial en la distribución de la demanda entre 

las áreas del consumo. En 2005 aproximadamente cada área de consumo compone un tercio de 

la demanda total. Sin embargo, a lo largo de 18 años se pierde esta relación observándose una 

tasa de demanda creciente en el área residencial. Porcentualmente se produjo un ‘traspaso’ en 

la demanda energética desde el sector productivo industrial hacia el sector residencial. 

De la observación anterior se desprende de inmediato la importancia que tiene optimizar la 

demanda de los recursos energéticos disponibles. Este desafío debe ser continuo y no tiene 

meta. Se requiere de una ingeniería en búsqueda de optimizar el consumo y la sustentabilidad 

de los recursos energéticos. 

En este sentido se mostrará el roll importante que juegan los accionamientos con máquinas 

eléctricas en los procesos industriales, por la gran demanda de energía requerida. Sin embargo, 

hoy en día no es la única área de aplicación. Bajo el escenario mostrado en la Figura 1.1, se 

puede inferir la vital importancia que tiene introducir el uso de accionamientos eléctricos en las 

áreas residenciales y comerciales. 

Accionamientos 

En general los procesos industriales tienen asociados máquinas eléctricas que son los 

“músculos de trabajo”. Una virtud destacable de los accionamientos eléctricos frente a otros tipos, 

como pueden ser hidráulicos o neumáticos, es la acción directa de control que la electrónica de 

potencia puede realizar sobre las máquinas eléctricas. Otra característica de importancia de los 

accionamientos eléctricos es la capacidad de regenerar la energía. Las máquinas eléctricas son 

por excelencia conversores electromecánicos de acción reversible. En un accionamiento eléc-

trico la energía fluye desde la fuente eléctrica hacia la carga mecánica (consumo o gasto de 

energía). En muchas ocasiones el sistema mecánico devuelve parte de la energía tomada y gra-

cias a la capacidad de conversión reversible de las máquinas eléctricas y los convertidores elec-

trónicos, esta energía puede ser recuperada en parte a la fuente eléctrica. 

Mediante algunos ejemplos básicos de aplicaciones industriales y/o residenciales se mostrará 

como los accionamientos eléctricos pueden favorecer al ahorro en el consumo de la energía. 

Además, y a partir de estas aplicaciones, se tipificarán los esquemas de control mediante accio-

namientos eléctricos. 

1Aproximadamente el 60% de la generación de energía eléctrica en nuestro país proviene de generación termoeléctrica. 
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Control de flujo. Bombas Centrifugas 

Una aplicación muy común de los accionamientos eléctricos se encuentra en muchos proce-

sos industriales a través del control de electrobombas. Existe una gran cantidad de instalaciones 

industriales donde es necesario controlar el caudal y/o la presión de un fluido. Es muy común, 

también, realizar esta acción mediante una llave exclusa a la salida de la electrobomba, como se 

muestra en la Figura 1.2a). Esta acción puede ser representada mediante una curva H-Q (head-

flow curve) como se observa en la Figura 1.2b). La curva azul continua relaciona el caudal (Q) y 

la presión o altura de columna (H) de una electrobomba. A mayor caudal menor es la altura o 

presión que aplica la electrobomba, y viceversa. La tubería instalada por donde circula el fluido 

impone una característica de carga2 que establece su propia relación entre la presión y el caudal, 

como se indica con la curva roja continua. 

El punto de operación de la electrobomba en la instalación se encuentra en la intersección 

entre ambas características H-Q. Para que el fluido sobre la tubería alcance un caudal Q1, es 

necesario instalar una electrobomba cuya característica H-Q determine el punto de operación 1, 

de la Figura 1.2b). La potencia que entrega la electrobomba para que el fluido circule se repre-

senta con el área sombreada dada por la ordenada y la abscisa. Cuando el operador cierra par-

cialmente la llave exclusa reduce el caudal al valor Q2 porque el roce del transporte del fluido se 

incrementa ante la obturación parcial en la circulación del fluido. Esta acción equivale a modificar 

la característica de carga de la tubería, como se indica en la curva roja punteada. Ahora, 2 es el 

nuevo punto de operación para el sistema. La potencia que la electrobomba entrega es igual al 

2 De acuerdo con la topología de la instalación, las tuberías no son simplemente conductos rectos sino que están con-
formados por curvas, codos o cambios de nivel que van introduciendo ‘resistencia’ a la circulación del fluido. Esta resis-
tencia o ‘fricción’ introducida por la circulación es la que da origen a la característica de carga de la tubería. 

Figura 1.2 
Control del flujo; 

a) mediante una llave exclusa, b) curva H-Q de una tubería.
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producto Hp × Q2 que puede ser ligeramente inferior a la del punto 1. Sin embargo, parte de la 

potencia que entrega la electrobomba se está gastando en la estrangulación de la llave exclusa. 

Si se requiere alcanzar el caudal Q2 del fluido, entonces para la misma tubería sin la llave exclusa 

será necesario disponer de una electrobomba cuya característica H-Q permita trabajar en el punto 3 

(línea azul punteada). En este punto de operación la potencia consumida en la tubería está dado por 

el producto Hs × Q2. La diferencia de potencias entre los puntos 2 y 3 es la potencia que se pierde en 

la llave exclusa y está dada simplemente por la diferencia de alturas, (Hp-Hs) × Q2. 

El cociente entre la potencia requerida por la tubería Hs × Q2 (a la salida de la llave exclusa) 

respecto de la potencia de la electrobomba Hp × Q2, determina eficiencia de energía, 

𝜂𝜂 = 𝐻𝐻𝐻𝐻
𝐻𝐻𝐻𝐻

. (1.1) 

Por lo tanto, la potencia que inyecta la electrobomba será 1/η veces mayor que la potencia ne-

cesaria que requiere el fluido para circular con un caudal Q2. 

En general las electrobombas en 

aplicaciones industriales son bombas 

del tipo centrifuga cuya característica 

de carga3 (T) es tomada proporcional 

al cuadrado de la velocidad de rota-

ción, como se muestra en la Figura 

1.3. 

Se puede establecer que la veloci-

dad de rotación de la bomba es propor-

cional al flujo del fluido de modo que re-

duciendo la velocidad del motor que im-

pulsa la bomba centrífuga, permite 

cambiar la característica de la electrobomba al valor de acción necesaria. Retomado el ejemplo es 

posible actuar directamente sobre la velocidad de la electrobomba estableciendo la característica 

azul punteada, ajustando el caudal al punto 3 sin necesidad de actuar con la llave exclusa. 

Refrigeración. Compresores 

Otra aplicación de características similares al ejemplo de la electrobomba se encuentra en 

los ciclos de refrigeración o acondicionadores de ambientes con ciclos invertibles. En la Figura 

1.4a) se presenta un esquema del ciclo de refrigeración con acción del compresor en modo 

clásico. La refrigeración consiste básicamente en someter de modo continuo a un fluido al 

cambio de fases gaseosa y liquida, mediante la circulación por un circuito cerrado. Este pro-

ceso termodinámico se realiza mediante la compresión y posterior expansión del fluido. 

3 Como se expresará en muchos pasajes del trabajo el término ‘carga’ se refiere a par o torque mecánico antagónico T 
al par motor. 

Figura 1.3 

Característica de Par y Potencia vs velocidad de 

una electrobomba centrífuga. 
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Partiendo de su estado gaseoso se lo comprime elevando su presión y temperatura a través 

del compresor. Alcanzada esta condición termodinámica el gas atraviesa por una etapa donde 

entrega calor (energía) al medio a través de un intercambiador o serpentina como se observa 

en la Figura 1.4a) (radiador exterior en un refrigerador). A la salida del intercambiador el gas 

perdió su temperatura produciéndose una condensación, aún con alta presión, cambiando el 

fluido a su fase líquida. En este estado de alta presión atraviesa una válvula de expansión 

(suele ser un tuvo capilar) de modo que la presión del líquido cae bruscamente produciéndose 

la evaporación del fluido con absorción de calor (energía) del medio ambiente. En esta etapa 

termodinámica se produce un cambio de fase liquida a gaseosa a través de un evaporador 

(área refrigerada o interior de un refrigerador). 

El modo clásico para controlar la temperatura ya sea del lado frío como es el caso de un 

refrigerador (o del lado caliente como en acondicionadores de aire), es mediante el encendido y 

apagado del compresor, denominada técnica de control ON-OFF. Una vez alcanzado un estado 

estacionario a la temperatura de referencia, se establece una relación entre el tiempo de activi-

dad del motocompresor (encendido - ON) respecto del tiempo de inactividad (apagado – OFF) 

como se muestra en la Figura 1.4b). 

 

 
El perfil de temperatura de la Figura 1.4b) corresponde al inicio de un acondicionamiento de 

aire donde se pretende elevar la temperatura del ambiente. En el arranque el motocompresor 

trabaja durante un tiempo prolongado a su máxima potencia (girando a la máxima velocidad), 

produciendo la máxima diferencia de presión posible entre el condensador y el evaporador hasta 

alcanzar la temperatura de referencia. Luego continúa trabajando en un modo cíclico de arranque 

y parada para mantener la temperatura media de referencia, fluctuando entre un valor máximo y 

mínimo. La acción de aplicar toda la potencia (ON) o nada (OFF) provoca que la fluctuación de 

amplitud ∆Tem sea elevada debido a las constantes térmicas. 

La potencia que maneja el motocompresor es energía gastada en un intervalo de tiempo, y la 

cantidad de energía se manifiesta como cantidad de calor intercambiado por el fluido tanto en el 

condensador como en el evaporador. Por lo tanto, cuanto más tiempo el motocompresor este activo 

mayor será la cantidad de calor intercambiado o mayor será la diferencia de temperaturas, respecto 

Figura 1.4 

a) Ciclo de refrigeración ON-OFF, b) Perfil de temperatura con control ON-OFF. 
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de la ambiental (Tema). Cada vez que el motocompresor arranca se inicia el ciclo termodinámico, 

alcanzando rápidamente el estado de circulación del fluido con los cambios de fases que se sostienen 

durante el tiempo en que el motocompresor este encendido4. Como se verá durante el arranque del 

motor se produce un transitorio de corriente eléctrica que sobrepasa ampliamente el valor nominal, 

demandando un pico de potencia eléctrica respecto de la potencia durante el ciclo termodinámico 

estable, dentro del intervalo ON. Por lo tanto, mediante el control ON-OFF de temperatura la eficiencia 

del motor se desmejora apreciablemente por el transitorio que atraviesa en cada encendido. 

La Figura 1.5 muestra la relación par-

velocidad lineal con la velocidad de rota-

ción tal que la potencia del motocompre-

sor es proporcional al cuadrado de la ve-

locidad. En control ON-OFF el compre-

sor alcanza su régimen de trabajo a la 

máxima velocidad entregando también 

la máxima potencia. 

La presión que el pistón ejerce sobre 

el fluido es equivalente al par motor por 

lo tanto se puede ajustar la velocidad del 

motocompresor para reducir la presión y la potencia y con ello la cantidad de calor. De este modo 

y en forma similar al accionamiento de la bomba centrifuga, es posible gobernar la temperatura 

variando la velocidad del motocompresor. 

Mediante un control continuo de la velocidad del motocompesor es posible controlar la tem-

peratura deseada. Un ‘INVERTER’5 (nombre comercial) como se muestra en la Figura 1.6a) 

4 Durante el intervalo de tiempo en que el motocompresor está apagado el fluido tiende a estar en fase gaseosa y termo-
dinámicamente a presión uniforme, aunque no así la temperatura. 
5 ‘Inverter’ es una palabra de lengua inglesa cuya traducción literal significa ‘inversor’. Como se verá, es correcto usar 
esta denominación para este caso. Sin embargo, en el lenguaje técnico esta palabra se traduce en esta y otras aplica-
ciones como ‘variador’ de frecuencia. 

Figura 1.6 

a) Ciclo de refrigeración “INVERTER”,  b) Perfil de temperatura con control continuo.

Figura 1.5 

Característica de Par y Potencia vs velocidad 

de un motocompresor. 
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operar sobre las variables eléctricas del motocompresor para ajustar la velocidad a un régimen 

menor del máximo posible y con ello regular la potencia requerida en el proceso termodinámico. 

En el ejemplo del aire acondicionado si la velocidad del motocompresor se reduce por debajo de 

su valor de potencia máxima y se opera en forma continua durante el tiempo se consigue man-

tener el intercambio de la temperatura en los valores de referencia. El motocompresor ya no 

opera en modo ON-OFF, mejorando la eficiencia de conversión entre la energía eléctrica tomada 

de la red respecto de la correspondiente para alcanzar la temperatura deseada. En la Figura 

1.6b) se aprecia el perfil de temperatura bajo un control continuo. Si se compara esta técnica 

frente al control clásico, dos aspectos característicos se deben resaltar. En primer lugar se reduce 

el tiempo necesario para alcanzar el valor de temperatura requerida, aumentando la velocidad 

del motocompresor por encima de su valor máximo, permitiendo al motocompresor trabajar por 

un intervalo breve de tiempo a una potencia superior a su valor nominal, sin deterioros de la 

máquina impulsora. En segundo lugar, la acción continua reduce significativamente la fluctuación 

de temperatura ∆Tem. 

En la actualidad la incorporación de esta técnica de control implica un costo mayor de adqui-

sición que se amortiza en el ahorro de energía consumida. Es de esperar que en las décadas 

futuras la reducción de costos y tamaños de los equipos converjan al uso más popular. 

 

 

Variadores de velocidad 
 

Como se indicó en los controles continuos de flujo o de temperatura, se pueden ajustar estas 

variables mediante el control de la velocidad de la máquina eléctrica de la electrobomba o del 

motocompresor, respectivamente. A su vez, para controlar la velocidad es necesario disponer 

del equipamiento electrónico adecuado que cambie las variables eléctricas. Como se observa en 

la Figura 1.7, la electrónica de potencia es la interfaz necesaria entre la fuente de alimentación 

de red y el motor, que permite controlar las variables eléctricas del motor, conformando de este 

modo el accionamiento para un “variador de velocidad”. 

 

 

Figura 1.7 

Accionamiento. Variador de velocidad sobre una bomba centrífuga. 
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Retomando el ejemplo de la Figura 1.2b), mediante el accionamiento de la Figura 1.7, se 

ajusta la señal de comando sobre el variador de velocidad para que la característica H-Q de la 

electrobomba se modifique a la curva azul punteada, ubicando el punto 3 de operación corres-

pondiente al caudal Q1 sobre la tubería. 

En el ejemplo del acondicionador de aire podría ser necesario de un accionamiento que ejerza 

el control de la temperatura y/o humedad de una sala, como se muestra en Figura 1.8. En este 

caso la medición de la temperatura y/o humedad son realimentadas para comparar con los valo-

res de ‘set point’, mediante el controlador. Este genera una señal de control para que el variador 

ajuste la velocidad del motocompresor conforme a la referencia. Estos accionamientos no re-

quieren de precisión en la velocidad ni en el tiempo de respuesta ante cambios del set point o 

por perturbaciones externas. Este esquema de control es apropiado en accionamientos donde 

los procesos a controlar poseen grandes constantes de tiempo. 

Servo mecanismos 

En ciertas aplicaciones es necesario establecer con precisión la velocidad de rotación de la 

máquina o la posición de un mecanismo, así como también tener ciertas características en el 

tiempo de respuesta frente a cambios de referencia o perturbaciones sobre la carga. En estos 

casos el accionamiento queda conformado por el variador de velocidad que forma parte integral de 

un lazo cerrado de control o servo mecanismo. Un caso típico de servo-control aplica en las má-

quinas herramientas mediante control numérico, para brindar precisión en la velocidad de corte y 

avance de la herramienta. Logrando un mejoramiento en el acabado sobre la superficie y dimensión 

de la pieza mecanizada, además de garantizar una mayor vida útil de la herramienta de corte. 

Figura 1.8 

Control de un acondicionador de aire mediante un variador de velocidad. 
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Otro ejemplo de accionamiento servo controlado se encuentra en el bobinado de materiales 

como es el de la industria papelera, mostrado en la Figura 1.9a). La tensión o fuerza (F) que se 

ejerce sobre el material a enrollar se controla para que su valor sea constante de modo que no 

se produzcan pliegues internos del material bobinado. Si la fuerza de tracción se mantiene cons-

tante también deberá serlo la velocidad de avance (v) del material, igual a la velocidad tangencial 

de la bobina. Por lo tanto, la cantidad de potencia mecánica (Pmec) demandada será constante, 

𝑃𝑃𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = 𝐹𝐹. 𝑣𝑣 = 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (1.2) 

La fuerza F es igual al cociente entre el par motor de la máquina eléctrica y el radio de la 

bobina, que está en continuo cambio conforme se acumula el material, 

𝐹𝐹 = 𝑇𝑇
𝑟𝑟

= 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (1.3) 

Además, 

𝑣𝑣 = 𝑟𝑟.Ω = 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (1.4) 

Asumiendo que no existen pérdidas mecánicas, la potencia que demandada el bobinado será 

desarrollada en el eje del motor, 

𝑃𝑃𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = 𝑇𝑇.Ω = 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (1.5) 

Por lo tanto, el par motor y la velocidad angular deberán variar para mantener su producto 

constate. Para esto es necesario que la velocidad angular del motor sea reducida conforme la 

bobina vaya creciendo de diámetro, y por consiguiente el par motor debe seguir la relación de 

potencia constante sobre su eje, como se observa en la Figura 1.9b). 

La Figura 1.10 muestra un lazo de control o servo mecanismo para regular la fuerza del arro-

llamiento. Mediante celdas de carga se mide la fuerza ejercida por la tracción del motor en el 

proceso de bobinado. Un lazo de control regula la tensión del material mediante un controlador6 

cuya salida ajusta la velocidad de rotación necesaria sobre el motor con la asistencia de la 

6 En general el controlado empleado es del tipo proporcional integral (PI). 

Figura 1.9 
a) Control de tensión en bobinado, b) Par vs velocidad

Ω

r
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medición del radio del bobinado. Simultáneamente se emplea un lazo interno de regulación de 

la velocidad del motor para dar mayor precisión al control total de bobinado. 

¿Accionamientos de CC o de CA? 

Los motores de corriente continua han sido las primeras máquinas empleadas en la actuación, 

mediante la variación de la velocidad o posición, por su simplicidad de control y bajo costo. Sin 

embargo, la tecnología de convertidores de potencia controlados por microprocesadores, han 

facilitado el control de los motores asincrónicos y en especial las máquinas de inducción con 

rotor de jaula de ardilla, ganando terreno en numerosas aplicaciones que emplean motores de 

corriente continua. En la Figura 1.11a) se muestra mediante un gráfico comparativo los costos 

involucrados tanto en los accionamientos de corriente continua (CC) como los de corriente al-

terna (CA) y la tendencia a futuro. Se representan en forma relativa, los costos correspondientes 

a las máquinas eléctricas y a la electrónica de potencia asociada a cada una de ellas. 

Los costos de un motor comprenden su construcción y mantenimiento. La gráfica muestra 

que un motor de corriente continua supera en valor a los de alterna, aún con la tendencia de su 

reducción por el desarrollo de nuevas tecnologías. La diferencia se debe esencialmente al prin-

cipio de funcionamiento de ambas máquinas. El mayor costo de las máquinas de continua radica 

básicamente en el rotor bobinado con su correspondiente colector y escobillas, mientras que las 

máquinas de inducción con jaula de ardilla prescinden de estos elementos haciéndola más ro-

busta en el mantenimiento, menos costosa en su construcción y logran mayor rendimiento. En la 

actualidad la electrónica de potencia y el control mediante microcontroladores, no marca gran 

diferencia tanto para variadores de CC como de CA, debido a los niveles muy elevados de sofis-

ticación técnica. Pese a las diferencias marcadas en las máquinas eléctricas, los accionamientos 

de CC siguen desempeñando un papel importante. Su gran respuesta dinámica con par de carga 

constante, o su capacidad a soportar altas sobrecargas en un amplio rango de velocidad, como 

Figura 1.10 

Accionamiento servo controlado. 
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es el caso de un proceso de bobinado, los mantienen en forma competitiva a la hora de selec-

cionar un variador. Otros ejemplos de aplicaciones con accionamientos de CC se encuentran en: 

trefiladoras, ascensores, teleféricos, extrusoras, etc. Por el contrario, en aquellas aplicaciones 

donde a muy bajas velocidades el par motor decae sustancialmente a valores pequeño, tal como 

ventiladores, bombas centrifugas y otro tipo de carga cuyo par varia cuadráticamente con la ve-

locidad, los accionamientos de CA son más apropiados. 

La Figura 1.11b) muestra la tendencia en aproximadamente una década, del constante creci-

miento sobre el uso de accionamientos en CA frente al de CC. Sin embargo, persisten aplicacio-

nes para el uso exclusivo de los accionamientos en CC. 

Figura 1.11 
a) Distribución de costo en accionamientos de corriente contina y alterna,

Motor CC 

Electrónica de 
potencia-Motor CC 

Motor AC 

Electrónica de 
potencia-Motor AC 

Reducción de costo 

Costo actual Costo Futuro 

b) Progresión del volumen de ventas de los Accionamientos CC y CA (Gentileza de ABB).
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CAPÍTULO 2 
Semiconductores de Potencia 

Introducción 

La gran diversidad y características de los semiconductores de potencia requiere de un trata-

miento profundo desde la física del semiconductor, las técnicas de fabricación que determinan 

propiedades de operación con altas corrientes y tensiones, y la electrónica asociada para accio-

nar al dispositivo como llave de potencia. Aunque en el análisis de las topologías de conversión 

de potencia los dispositivos semiconductores son considerados llaves ideales7 en este capítulo 

se orienta a la descripción breve de los dispositivos utilizados, a través de describir brevemente 

las características de tensión y corriente entre sus terminales. 

En general, los semiconductores de potencia pueden ser clasificados de acuerdo con el tipo 

de comando. Para que el dispositivo actúe como llave debe trabajar en dos estados, cerrado 

(ON-encendido) o abierto (OFF-cortado). El cambio de estado puede surgir directamente desde 

el circuito de potencia al cual forma parte el dispositivo, como es el caso del diodo, o a través de 

una compuerta que ejerce la acción de comando. El comando puede ser solo en una dirección 

como es el caso de los diodos controlados o tiristores8, donde el encendido se realiza desde la 

compuerta mientras que el apagado se consigue a través del circuito de potencia. Por último, 

mediante la compuerta del dispositivo se gobierna el estado ON y OFF en ambas direcciones a 

través de una señal de comando como son los transistores o diodos de encendido y apagado. 

De este grupo existen una variedad muy amplia de dispositivos acorde con su capacidad de 

potencia de los cuales se centrará en los transistores bipolares con compuerta aislada IGBTs 

(Insulated Gate Bipolar Transistors). 

Diodos de potencia 

El diodo es el dispositivo semiconductor de potencia más simple conformado por una juntura 

PN se presenta en la Figura 2.1a) a través de la característica V-I de salida. Bajo polarización en 

directa de la juntura (vd positiva) la caída de tensión (VD) en plena conducción toma valores entre 

1V hasta 2V9, mientras que con polarización inversa (vd negativa) la juntura se bloquea estable-

ciéndose una pequeña corriente de fuga. En inversa el diodo presenta una tensión de bloqueo 

7 Para simplificar la comprensión del funcionamiento de la topología apartándose de la física del dispositivo semiconductor. 
8 También denominados ‘SCR’ silicon control rectifier 
9 Dependiendo del tipo de diodo y nivel de potencia. 
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inverso (VBinv) límite al cual sobre pasado este valor, la juntura ingresa en un proceso de avalan-

cha de portadores minoritarios que provoca una alta corriente inversa provocando una alta disi-

pación de potencia y consecuente destrucción del dispositivo. 

La Figura 2.1b) presenta una estructura típica de un diodo de potencia. Sobre un sustrato de 

bajo dopaje con impureza donadoras (tipo n) se conforma el cátodo (K) del diodo. Mediante di-

fusión con impurezas aceptoras (tipo p) se establece la región del ánodo (A). Los dopajes sobre 

las conexiones metálicas se intensifican, n+ sobre el cátodo y p+ sobre el ánodo para evitar la 

resistencia de contacto y la generación de una juntura metal-semiconductor10. Entre ambos ex-

tremos queda establecida una zona de muy bajo dopaje n denominada Intrínseca, dando origen 

a la denominación de diodos PIN. La zona intrínseca permite aumentar la capacidad de tensión 

de bloqueo inverso, siendo esta inversamente proporcional al dopaje. A mayor longitud de esta 

capa también es mayor la tensión de bloqueo VBinv con la desmejora de la resistencia de conduc-

ción directa rON. En los diodos de potencia la sección del sustrato toma dimensiones de hasta 

varios cm2, por lo tanto es preciso alrededor de la región p realizar una difusión de un ‘anillo de 

guarda’ de impurezas p para mejorar la distribución del campo eléctrico en la zona de agota-

miento11 con polarización inversa de la juntura. 

Desde el punto de vista de una llave el diodo no posee control desde una compuerta, su 

conducción se provoca cuando el circuito al cual está conectado le impone una tensión vd positiva 

y naturalmente la juntura no soporta tensión ingresando en conducción. El corte del diodo como 

llave también es condición del circuito externo, cuando sobre la juntura se imponga una tensión 

inversa forzando al bloqueo de esta. En línea punteada sobre la característica de la Figura 2.1a) 

se representa los estados ‘ON’ y ‘OFF’ ideales del diodo como llave. 

10 Esta deposición se hace en todo tipo de semiconductor en contacto con el metal que forma el terminal del dispositivo. 
11 La zona de agotamiento de la densidad de portadores minoritarias cargas se presenta bajo polarización inversa. Tam-
bién indicada como capa de depleción (layer depletion) 

Figura 2.1 
a) Característica V-I del diodo de potencia. b) Estructura de un diodo PIN.
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Característica en conmutación 
El tiempo que la juntura requiere para pasar al estado ON puede ser considerado muy pe-

queño, siendo despreciable en la conmutación repetitiva del diodo. En cambio, el tiempo que la 

juntura necesita para pasar al corte OFF es de importancia y puede ser muy nocivo en el com-

portamiento del convertidor. 

Para que el diodo pase del estado ON 

a OFF, la juntura PN debe tomar tensión 

de bloque inverso para formar la zona de 

agotamiento. Para ello requiere un 

tiempo de recuperación inversa (trr) para 

que las cargas acumuladas (Qrr) en la 

frontera de la juntura sean recombina-

das. El tiempo trr depende de la caracte-

rística constructiva del diodo, de la co-

rriente presente en estado ON y de la ve-

locidad de cambio de la corriente (𝑑𝑑𝑖𝑖𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑑𝑑

). En 

la Figura 2.2 se muestra el tiempo trr me-

dido desde el instante en que la corriente de ánado se invierte hasta que se anula completa-

mente. La amplitud de corriente inversa Irr puede superar al valor de la corriente directa en función 

de la velocidad con la que cambia en el tiempo que depende de la conexión particular externa 

del diodo. 

De acuerdo con el valor de trr los diodos se clasifican en: diodos utilizados para rectificación 

a frecuencia de red, diodos de recuperación rápida, diodos de recuperación ultra rápida y dio-

dos Schottky12. En los primeros los tiempos de recuperación en general no se especifican por-

que solo se aplica a rectificación en 

50 o 60 Hz. Los tiempos de recupe-

ración en los diodos rápidos están 

en el orden de las decenas a cente-

nas de µ-segundos, mientras que en 

los diodos ultra rápidos toman valo-

res del orden de las decenas a cen-

tenas de n-segundos. Los diodos 

Schottky tienen tiempos del orden 

del n-segundo, pero debido a su es-

tructura no alcanzan tensiones de 

bloqueo inverso por encima de los 

200 a 300V13. 

12 Diodos de juntura metal-semiconductor. 
13 En carburo de silicio (SiC) se encuentran valores de tensiones de 600V, diseñados para aplicaciones muy particulares 
como en la automotriz. 

Figura 2.2 
Recuperación inversa del diodo; 1-diodo para 

frecuencias de red; 2- Diodos ultra rápidos. 

Figura 2.3
Relación entre trr e Irr. 



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  22 

La Figura 2.2 muestra el tiempo de recuperación para dos tipos de diodos cuando la corriente 

de ánodo directa y velocidad de cambio durante el corte son iguales. La curva 1 representa un 

diodo denominado de recuperación rápida, mientras que la curva 2 representa la característica 

de conmutación de un diodo ultra rápido. Que se observa el diodo 1 toma un tiempo sustancial-

mente mayor al requerido por diodo 2 debido a la mayor acumulación de carga Qrr en la juntura 

(durante la polarización directa) que requiere mucho mayor pico de corriente Irr, superando varias 

veces el valor de conducción directa para el mismo valor de 𝑑𝑑𝑖𝑖𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑑𝑑

, que el requerido por el diodo 

ultra rápido. Si se reduce el valor del cambio de corriente con el tiempo se logra reducir el valor 

de pico inverso de corriente a expensas de aumentar aún más el tiempo trr (la cantidad de carga 

acumulada es constante porque depende de la corriente directa de ánodo). A modo de ejemplo 

la Figura 2.3 muestra un ábaco de la hoja de datos de un diodo rápido donde se indica trr en 

función de la relación entre corriente pico inversa respecto de la directa del diodo. Se observa 

cómo el tiempo trr se reduce a medida que la corriente de pico inversa crece respecto a la co-

rriente directa del diodo. 

Diodo controlado o Tiristor 

El diodo controlado o tiristor es el dispositivo pionero en el desarrollo de la conversión elec-

trónica de potencia con dispositivos de estado sólido. Su estructura se conforma de cuatro capas 

semiconductoras que introducen tres junturas PN J1 a J3 como se muestra en la Figura 2.4a). Su 

funcionamiento se asocia a un diodo con conducción controlada a través de la inyección de co-

rriente por la compuerta (g) resultando la característica de salida V-I de la Figura 2.4b). La pola-

rización positiva del ánodo respecto al cátodo mantiene en inversa a la juntura J2 impidiendo que 

se establezca una corriente anódica. En esta condición el tiristor está bloqueado en forma directa. 

Si se alcanza la tensión de bloqueo VBD el campo eléctrico en la J2 toma un valor suficiente para 

que las cargas libres ganen suficiente energía provocando pares electrón-huecos. Este proceso 

de generación de portadores libres en la J2 permite un canal de conducción y como las junturas 

J1 y J3 están polarizadas en directa, los portadores minoritarios pueden atravesar las junturas 

estableciéndose una corriente anódica limitada solo por el circuito externo. Este proceso rege-

nerativo del dispositivo llamado de enganche (latch) no es posible detenerlo a menos que se 

corte la corriente anódica interrumpiendo el circuito eléctrico externo o se fuerce una polarización 

inversa entre ánodo y cátodo. 
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La ignición o encendido del dispositivo se alcanza a valores de tensión directa de mucho 

menor valor que VBD, induciendo una avalancha de la J2 mediante la inyección de corriente (ig) 

desde la compuerta. De este modo se controla el momento del encendido del dispositivo cuando 

ig es inyectada. Para que el dispositivo quede conduciendo es necesario que la corriente de ex-

terna sea superior a un valor mínimo llamado corriente de enganche (IL), como se aprecia en la 

característica V-I. Cuanto mayor es ig menor tensión vak resulta sobre el dispositivo en el encen-

dido, como se aprecia en la Figura 2.4b). Una vez que el dispositivo ingresa en conducción su 

punto de trabajo es similar a la de un diodo. La corriente anódica puede alcanzar valores en el 

orden de los miles de ampere con algunos voltios de tensión directa. 

Una vez que el tiristor se disparó no es necesario mantener ig, el dispositivo queda engan-

chado en su estado de conducción. Para cortarlo es necesario reducir la corriente de ánodo por 

debajo de un valor mínimo o de mantenimiento (hold) (IH). Comúnmente el corte del tiristor se 

fuerza a través una tensión ánodo-cátodo inversa, como es el caso de los rectificadores contro-

lados; o mediante de un circuito auxiliar de corte utilizados en inversores de tensión continua a 

alterna y en continua a continua14. 

Bajo tensión ánodo-cátodo inversa el dispositivo está imposibilitado de conducir por más que 

se inyecte corriente por compuerta debido a que las junturas J1 y J3 están polarizadas en inversa. 

Tal como ocurre en un diodo si se supera el valor de bloque inverso de tensión VBI, las junturas 

entran en conducción por avalancha con un aumento de la corriente de fuja inversa generando 

una gran potencia que destruirá al dispositivo. 

Con líneas punteadas sobre la característica V-I se representa los estados de bloqueo directo 

e inverso (OFF) y el estado de conducción (ON). Al igual que el diodo el estado ON se da en una 

única dirección de conducción de los dispositivos, sin embargo y a diferencia del diodo, puede 

permanecer en estado OFF con ambos sentidos de tensión. 

14 Esta técnica se empleó en variadores de velocidad con inversores de tensión hasta la década de los ’80-’90. También 
en circuitos chopper para control de motores de continua. 

Figura 2.4 

a) Característica V-I. b) Estructura genérica de distribución de capas.
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Características en conmutación 
Al igual que el diodo el tiristor presenta un tiempo de recuperación inversa durante el proceso 

de corte de corriente. Sin embargo, para establecer el apagado completo en un tiristor es nece-

sario dejar la juntura J2 polarizada en inversa durante un tiempo superior a su tiempo de recupe-

ración inversa trr, denominado ‘tiempo de apagado’. Si durante este tiempo la tensión ánodo-

cátodo sobre las junturas crece muy rápidamente, por condiciones impuestas externamente al 

dispositivo, debido a la capacidad intrínseca de la J2 se puede establecer una corriente de des-

plazamiento que puede provocar la reignición del dispositivo de forma autónoma. Para evitar este 

falso encendido se conecta externamente entre ánodo y cátodo del tiristor una red pasiva R-C 

que limita la velocidad de crecimiento de la tensión con el tiempo (𝑑𝑑𝑣𝑣𝑎𝑎𝑎𝑎
𝑑𝑑𝑑𝑑

). 

Durante el encendido del tiristor es importante que la corriente de compuerta se distribuya 

uniformemente en toda la región p de la J2 de la oblea para que no se produzcan ‘puntos calien-

tes’15 en el inicio de la conducción. Dependiendo de la potencia del dispositivo el diámetro de la 

oblea pose diámetros que alcanzan varios centímetros. Por lo tanto para evitar puntos calientes 

se debe distribuir adecuadamente la compuerta sobre la oblea y limitar la velocidad de creci-

miento de la corriente anódica en el tiempo (𝑑𝑑𝑖𝑖𝑎𝑎
𝑑𝑑𝑑𝑑

), durante el encendido del dispositivo. La Figura 

2.5 muestra dos ejemplos de tiristores con difusión típicas de compuertas sobre la oblea en fun-

ción de la velocidad de encendido. En la Figura 2.5a) corresponde a un tiristor con su compuerta 

ubicada en el centro de la oblea. Esta construcción es realizada en dispositivos de usos genera-

les como es el caso de rectificación controlada a frecuencia de red, donde no se necesita valores 

altos de 𝑑𝑑𝑖𝑖𝑎𝑎
𝑑𝑑𝑑𝑑

, porque la frecuencia de conmutación es muy baja. En cambio cuando la velocidad 

de encendido debe crecer en aplicaciones a frecuencias por encima de la red 16 se necesita alta 

15 Los puntos calientes son regiones de la oblea donde la densidad de corriente es muy alta y produce elevaciones de la 
temperatura superiores a las que soporta una juntura destruyéndose el dispositivo. 
16 De 500Hz a 1000Hz 

Figura 2.5 
Implementación de compuertas sobre tiristores: 

a) central, en baja frecuencia, b) envolvente, alta frecuencias (kHz).
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capacidad de cambio de la corriente de ánodo (alto valor de 𝑑𝑑𝑖𝑖𝑎𝑎
𝑑𝑑𝑑𝑑

) y para ello es necesario realizar 

una deposición más envolvente de la compuerta como se observa en la Figura 2.5b). 

Transistores IGBT 

Los transistores bipolares de compuerta aislada surgen como una necesidad de mejorar la 

prestación del transistor por efecto de campo con compuerta aislada de potencia. Para arribar la 

descripción del IGBT es conveniente pasar por las características del transistor MOSFET (Metal 

Oxido Semiconductor Field Effect Transistor) de potencia. 

MOSFET de Potencia 

En la Figura 2.6 se presenta la estructura básica de un transistor MOSFET (metal oxido semi-

conductor field effect transistor)17 de acumulación o canal (en este caso canal N)18. Los terminales 

drenador ‘D’ (drain) y fuente ‘S’ (source) fuertemente dopadas con impurezas n son difusiones 

realizadas sobre un sustrato o cuerpo (body) dopado con impurezas tipo p. La compuerta ‘G’ (gate) 

es una placa metálica aislada con dióxido de silicio (O2Si). Al aplicar un potencial positivo sobre G 

respecto del sustrato, los huecos del material p son repelidos por el potencial de gate en la región 

entre D y S, formándose una región fuertemente poblada de electrones libres formando un pasaje 

o canal de circulación tipo n que comunica ambos terminales (de aquí su denominación).

17 El efecto de campo es una región que se establece en la canal lindera al drain por donde el flujo de electrones que 
atraviesa esa región queda limitado en función de la tensión entre gate y source. De este modo el dispositivo opera en 
modo lineal. Cuando la tensión entre gate y source se hace suficientemente alta la región de efecto de campo se extingue 
y la corriente del dispositivo queda limitada por el circuito externo. 
18 Igual concepto se aplica a los de acumulación o canal tipo ‘P’ 

Figura 2.6 

Estructura MOSFET básica. 
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Esta estructura es adecuada en dispositivos de señal o en lógica integrada pero no es apta 

para dispositivos de potencia. Para los semiconductores de potencia se necesita disponer de una 

región de depleción extensa para incrementar las tensiones de bloqueo y reducir la resistencia 

de circulación por el canal para tolerar altas corrientes. En un dispositivo MOSFET el terminal S 

se conecta directamente al sustrato de modo que cuando se anula el potencial de G el canal se 

extingue y la región de agotamiento se forma sobre la juntura P-N entre D y el sustrato. 

Un dispositivo de potencia actuando como llave requiere trabajar con altas corrientes y blo-

quear la mayor tensión posible. La Figura 2.7a) muestra un esquema de la estructura vertical o 

‘T’, comúnmente empleada en MOSFETs de potencia. Su nombre deriva del hecho que la co-

rriente por drenador (ID) circula de modo vertical por el drain hasta alcanzar el canal horizontal, 

de modo que el camino de la corriente toma forma de ‘T’, como se indica en líneas continuas. 

Para conseguir grandes corrientes uniformemente distribuida el MOSFET de potencia se cons-

truye agrupando un numero finito de celdas ‘T’ que conforman pequeños dispositivos en paralelo. 

Se logra a partir de sucesivas deposiciones con diferentes concentraciones de impurezas a partir 

de un sustrato p como se aprecia en la Figura 2.7a). El gate del dispositivo queda distribuido e 

intercalado en forma aisladas del sours del dispositivo. 

La Figura 2.7b) muestra la representación simbólica de un MOSFET de potencia de canal 

N19. El potencial del body (B) es fijado al de S mediante una metalización que cortocircuita ambas 

regiones. Esto provoca la presencia de una juntura PN entre D y S como se representa en la 

Figura 2.7b). El ánodo de esta juntura corresponde a S y el cátodo es D, de modo que el MOSFET 

de potencia es capaz de soportar una tensión de S superior a D porque esta juntura entra en 

conducción. El MOSFET de potencia presenta un diodo en antiparalelo intrínseco. Esta juntura 

PN tiene características de un diodo muy rápido, pero en términos de tiempo de conmutación es 

más lento que el propio MOSFET. Para aplicaciones de bajas frecuencias el diodo intrínseco es 

útil si es necesario implementar una llave bidireccional de corriente. En cambio, para aplicaciones 

de alta frecuencia es necesario anularlo para poder tener velocidades compatibles con la del 

19 Los MOSFETs de canal P en general no poseen buenas características térmicas y presentan alta resistencia de canal 
comparado con un MOSFETS de canal N con igual características de salida. Por ello solo existen pares complementarios 
en algunos rangos de muy baja potencia. 

Figura 2.7 
a) Estructura ‘T’ de un MOSFET de potencia, b) Símbolo representativo.
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MOSFET. Uno de los usos que el diodo intrínseco tiene para ciertos niveles de tensión inversa 

es en rectificación sincrónica, donde se utiliza el MOSFET como diodo con capacidad de reducir 

la tensión umbral de conducción de la juntura bajo polarización positiva del G respecto del S. 

La característica de salida del MOSFET se observa en la Figura 2.8. Mientras la tensión VGS 

este muy por debajo de su valor umbral (algunos voltios) el MOSFET se encuentra en zona de 

bloqueo directo, el dispositivo está bloqueado (OFF). Cuando la tensión VGS toma valores entre 

12 a 15V el canal queda completamente conformado y mientras la corriente ID conserve la rela-

ción proporcional u óhmica (1/RON) respecto a VDS, el MOSFET se considera saturado y en es-

tado de conducción ON. En esta zona de saturación la tensión VDS alcanza algunos voltios. 

La presencia de su diodo intrínseco provoca un comportamiento diferente bajo tensión VDS 

negativa. La juntura P-N ingresa en conducción y su caída de tensión dependerá de la tensión 

VGS aplicada. 

La resistencia de conducción RDS(ON) está conformada por la resistencia propia del canal más 

la introducida en la región n- (o intrínseca). A la vez la resistencia de conducción contiene una 

relación más que proporcional con la tensión de bloqueo VBDS, dada por: 

𝑅𝑅𝐷𝐷𝐷𝐷(𝑂𝑂𝑂𝑂) = 𝐾𝐾.𝑉𝑉𝐵𝐵𝐷𝐷𝐷𝐷
(2,5 𝑎𝑎 2,7), (2.1) 

siendo K una constante que depende de la geometría. Esta dependencia se origina por la necesi-

dad de implementar una región de bajo dopaje entre el body y el drain para poder soportar mayores 

tensiones de bloqueo directo. Es por esta razón que el empleo de silicio como material semicon-

ductor impone un límite sobre la ten-

sión máxima de bloqueo menores a 

los 1000V para la cual la resistencia 

de conducción es tolerable20. 

La utilización del transistor MOS-

FET en reemplazo de los transistores 

bipolares (TBP) se debe a su superio-

ridad en las características de conmu-

tación y disipación de potencia para 

ciertos rangos de potencia. Los TBP 

requieren una zona de base extensa 

que impone valores muy bajos de ga-

nancia de corriente, siendo necesario 

emplear cascadas de transistores bi-

polares para manejar altas corrientes. 

Como consecuencia de esto se pre-

sentan dos limitaciones fundamenta-

les. La primera está relacionada con 

20 El carburo de silicio permite dispositivos MOSFET con tensiones de bloqueo mayores a 1200V y resistencias de con-
ducción por debajo de los 100mΩ. 

Figura 2.8 
Característica de salida del MOSFET de potencia de 

canal N. 
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la velocidad de conmutación del TBP. La segunda está vinculada con la excitación por corriente del 

TBP para permanecer en conducción.  

El tiempo de corte de un TBP debe ser el necesario para recombinar las cargas minoritarias 

de las junturas de cada transistor en cascada, haciéndolo extremadamente lento respecto al 

MOSFET que solo requiere dejar de aplicarse tensión de compuerta. La extinción del canal 

requiere de la descarga de ciertas capacidades, pero el tiempo necesario es extremadamente 

inferior comparado al de recombinación de carga. La segunda es la potencia de excitación de 

base necesaria para mantener el dispositivo TBP en estado ON mientras que el MOSFET man-

tiene la conducción de su canal rico en portadores mayoritarios (libres) sin consumo de poten-

cia en la compuerta. 

Transistor bipolar con compuerta aislada 

El transistor IGBT surge por la necesidad de desarrollar un MOSFET con características de salida 

de tensión y corriente a los TBP y principalmente por la necesidad de anular su diodo intrínseco. 

Para ello sobre el drenador de la estructura del MOSFET se hace una deposición de impurezas 

p con alta concentración como se observa en la Figura 2.9a). Con esta deposición entre el sus-

trato y la metalización inferior queda constituido un transistor de junturas P-N-P cuya base del 

transistor queda intrínsecamente conectada al drain del dispositivo MOSFET original. En la Fi-

gura 2.9b) se representa el dispositivo discreto equivalente, posee un colector C, un emisor E y 

una compuerta G de excitación por tensión. 

Este dispositivo tiene propiedades de robustez eléctrica de un transistor bipolar lo que le per-

mite trabajar con altas corrientes de colector (IC) y es capaz de soportar altas tensiones de blo-

queo entre el colector y el emisor (VCE). Además, conserva las ventajas de un transistor MOSFET 

al ser excitado con la aplicación de una tensión entre G y E. La velocidad de conmutación resulta 

intermedia entre un dispositivo TBP y un MOSFET. Una de las desventajas que se presenta en 

Figura 2.9 
a) Estructura de física del IGBT, b) Dispositivo equivalente discreto.
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un IGBT es la resistencia interna denominada Rdrift21 que juntamente con la resistencia de canal 

propia del MOSFET provoca una caída de tensión directa colector-emisor significativa, la que 

puede ser expresada, 

𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝑉𝑉𝐽𝐽 + 𝐼𝐼𝐷𝐷�𝑅𝑅𝑂𝑂𝑂𝑂 + 𝑅𝑅𝑑𝑑𝑟𝑟𝑖𝑖𝑑𝑑𝑑𝑑�, (2.2) 

donde 𝐼𝐼𝐷𝐷  �≅ 1
3
𝐼𝐼𝐶𝐶� es la corriente por el canal del MOS. El primer término de (2.2) corresponde a 

la tensión en directa de la juntura base-colector (VJ) y el segundo corresponde a la diferencia de 

potencial entre la base y el emisor de 

valor fijado por las resistencias, limi-

tando la capacidad de saturación plena 

de la juntura, como ocurre en un TBP 

por excitación de corriente donde la po-

larización de la juntura se invierte lige-

ramente de polaridad. 

La característica de salida del IGBT 

se presenta en la Figura 2.10 junta-

mente con el símbolo del IGBT que se 

representa como un transistor bipolar 

con la base aislada como el gate de 

MOS. La tensión de trabajo VGE necesa-

ria para lograr una conducción plena del 

IGBT es de alrededor de 20V y presen-

tan una caída mínima de tensión por de-

bajo del volt correspondiente a la tensión VJ. Bajo ciertos procesos constructivos del dispositivo 

se logran tensiones de bloqueo directo VBCE por encima de los 6kV. Con tensión de bloqueo VCE 

alcanza un proceso de avalancha a tensión mucho menor que en directa, debido a la deposición 

sobre la capa intermedia con concentración N+, implementada para reducir el valor de Rdrift. De 

modo similar al MOSFET en líneas punteadas se representan los estados de conducción y corte 

de la llave ideal. 

 

 

Semiconductores como llaves 
 

Los transistores MOSFET, IGBT y el tiristor de corte por compuerta (GTO)22 son comandados 

como un interruptor a través de su compuerta, tanto en el encendido (turn-on) como en el 

                                                      
21 La denominación de ‘drift’ proviene del concepto de ‘desplazamiento’ de cargas libres en la región de bajo dopaje. 
22 El dispositivo GTO (Gate Turn-Off) son tiristores (diodos de 4 capas) que se cortan derivando la corriente de ánodo a 
través de la compuerta (gate) del dispositivo. Esta acción requiere de un circuito de compuerta muy complejo. Su evolu-
ción en la actualidad está desarrollada por ABB y es comercialmente identificado como IGCT (Integrated Gate Commu-
tated Turn-Off). La acción de corte del tiristor sigue el mismo principio que el GTO, distribuyendo la compuerta sobre toda 
la periferia de la oblea que integra al dispositivo, tal que la corriente de corte es repartida en un número elevado de 
transistores ubicados sobre el gate. 

Figura 2.10 
Característica de salida del IGBT. 
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apagado (turn-off). Las características de salida estáticas y dinámicas de estos dispositivos se-

miconductores los aparten de un comportamiento ideal. 

Cuando un interruptor ideal está abierto presenta una impedancia infinita con capacidad de 

soportar tensiones en ambos signos y de módulo ilimitado. Mientras que, cuando está cerrado 

su impedancia es nula y es capaz de conducir corriente en direcciones indistintas sin límite de 

amplitud. En cuanto a los tiempos de conmutación empleados por un interruptor son considera-

dos instantáneos, por lo tanto, la potencia de pérdida sobre una llave ideal es nula. 

En general los dispositivos semiconductores controlados o no, poseen un único sentido de 

conducción, son unidireccional para la circulación de la corriente. De modo similar, la tensión de 

bloqueo en una juntura P-N es naturalmente unidireccional, como se discutió para los diodos y 

los transistores de juntura. En cambio, para el tiristor y el GTO, que están formados por capas 

pares con junturas P-N, son capaces de soportar tensión de bloqueo tanto directa como inversa. 

Estas características de los dispositivos semiconductores imponen un límite a los cuadrantes de 

operación como interruptores. Por lo tanto, para salvar esta limitación los semiconductores son 

agrupados entré si para brindar los cuadrantes de operación necesarios que la llave del conver-

tidor deba conservar.  

Figura 2.11 
Características de conmutación de un transistor IGBT: 

a) Circuito inductivo con enclavamiento conmutado.

b) Tensiones, corriente y potencia sobre el IGBT.
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El apartamiento al comportamiento ideal de un semiconductor como llave, está vinculado con 

la pérdida de potencia que presentan en conducción y durante la conmutación del dispositivo. En 

general como las corrientes de fuga inversa son extremadamente bajas la potencia involucrada 

durante el corte se desprecia. 

Durante la conducción los dispositivos semiconductores presentan caídas de tensión en directa 

vinculadas en algunos de ellos a resistencia de conducción (RON) como es el caso del MOSFET. 

Estas pérdidas de potencia son fuertemente dependientes de la corriente de los dispositivos. 

Como es sabido los semiconductores de potencia requieren de cierto tiempo para poder con-

mutar del estado ON al OFF y viceversa. Durante los tiempos de conmutación se superponen 

los cambios de la tensión y de la corriente introduciendo una pérdida de potencia por conmuta-

ción. Cada dispositivo semiconductor posee sus características particulares de conmutación. En 

forma general y para identificar los diferentes tiempos presentes, se toma el comportamiento 

durante la conmutación de un transistor IGBT, conmutando en el circuito de la Figura 2.11a) con 

un generador de corriente (IO) en serie con la batería VCC. 

En la Figura 2.11b) se muestra las formas de onda de tensiones, corriente y potencia 

sobre el IGBT ante la acción de comando de la tensión vP. La aplicación de un pulso de 

tensión vP durante un tiempo tON, el IGBT conduce la corriente IO a través de la batería. 

Cuando el pulso vP se anula, el IGBT se cortar e IO fuerza la conducción del diodo en paralelo. 

Mientras el transistor este cortado la tensión vCE toma el valor VCC, si se desprecia la caída 

de tensión por el diodo. Considerando un cambio abrupto de vP, en el inicio del encendido, 

la corriente iC comienza a crecer durante un tiempo tri23 con una tasa que depende de la 

inductancia (L) del circuito externo. Simultáneamente se van descargando las capacidades 

parásitas24 del transistor de modo que la tensión vCE comienza a descender haciéndolo brus-

camente durante un tiempo tfv. Ambos tiempos conforman el tiempo de encendido (te) de la 

llave. Cuando vGE se anula comienza el tiempo de apagado (ta) del IGBT. Durante el tiempo 

trv la corriente IO persiste sobre el transistor acumulando cargas en las capacidades parásitas 

del mismo hasta que la tensión vCE se enclave al valor de VCC. Aunque la tensión del IGBT 

alcanzó a VCC, el IGBT aún está conduciendo la corriente IO. A partir de este instante las 

junturas del IGBT deben comenzar a formar su capa de agotamiento necesaria para efecti-

vizar el corte del transistor mientras la corriente de colector se desvanece25, durante el 

tiempo tfi, hasta conseguir el corte definitivo del IGBT. 

23 Los subíndices ‘r’ y ‘f’’ provienen de la lengua inglesa ‘rise’ (subida) y ‘fall’ (caída), respectivamente. 
24 Las capacidades parásitas de los semiconductores no son parámetros fijos sino que dependen fuertemente de su 
tensión, por ello el comportamiento en el cambio de la tensión no es lineal. 
25 En el caso particular del IGBT la extinción de la corriente de colector está asociada a la capacidad de recombinación 
de las cargar sobre la juntura P-N del colector. Debido a que el MOSFET asociado a la base del IGBT se corta muy 
rápidamente, la recombinación de cargas se enlentece porque la base queda desconectada del circuito externo, como 
se puede observar en la Figura 2.11b). Esta desventaja del IGBT hace que la velocidad de conmutación no pueda alcan-
zar a la de un MOSFET de potencia. 
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Potencia de pérdida sobre la llave 

Asumiendo que la conducción de la llave se establece durante el tiempo tON, la potencia de 

pérdida promedio en un periodo de conducción (PON) puede aproximarse por; 

𝑃𝑃𝑂𝑂𝑂𝑂 ≈ 𝐼𝐼𝑂𝑂𝑉𝑉𝑂𝑂𝑂𝑂𝑐𝑐𝑂𝑂𝑂𝑂𝑓𝑓, (2.3) 

donde VON es la caída de tensión durante la conducción del dispositivo semiconductor y f es la 

frecuencia de conmutación de la llave. 

Como se puede observar de la Figura 2.11b) durante los tiempos de conmutación te y ta, se 

genera una potencia instantánea (pLL) con picos cercanos al producto VCC×IO. Para determinar la 

potencia de pérdida durante la conmutación (PC) se tomará el promedio de pLL como: 

𝑃𝑃𝐶𝐶 = 𝑓𝑓 �∫ 𝑝𝑝𝐿𝐿𝐿𝐿te 𝑑𝑑𝑐𝑐 + ∫ 𝑝𝑝𝐿𝐿𝐿𝐿ta 𝑑𝑑𝑐𝑐�. (2.4) 

Considerando que la potencia instantánea durante la conmutación encierra áreas triangula-

res, entonces (2.4) se puede aproximar como: 

𝑃𝑃𝐶𝐶 ≈
1
2

.𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝑂𝑂(𝑐𝑐𝑐𝑐 + 𝑐𝑐𝑡𝑡)𝑓𝑓. (2.5) 

El ciclo de conmutación de la llave se define como el cociente entre el tiempo de encendido 

respecto del periodo de conmutación 𝑑𝑑 = 𝑐𝑐𝑂𝑂𝑂𝑂 𝑇𝑇 =  𝑐𝑐𝑂𝑂𝑂𝑂𝑓𝑓⁄ , de modo que las pérdidas por conduc-

ción (2.3) solo dependerá del ciclo de trabajo. Si la llave conmuta con d constante, las pérdidas 

por conducción se mantienen constantes con la frecuencia. Por el contrario, las pérdidas por 

conmutación son proporcionales a la frecuencia dado que los tiempos de conmutación son cons-

tantes26 para los valores de VCC e IO. 

Asumiendo un ciclo de trabajo del 50%, el cociente entre ambas potencias resulta: 

𝑃𝑃𝑂𝑂𝑂𝑂
𝑃𝑃𝐶𝐶

= 𝑉𝑉𝑂𝑂𝑂𝑂
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶(𝑑𝑑𝑚𝑚+𝑑𝑑𝑎𝑎)

1
𝑑𝑑

. (2.6) 

Si las pérdidas por conducción son constantes, las pérdidas por conmutación crecen a medida 

que la frecuencia de conmutación crece. Se puede definir una frecuencia límite o crítico (fcri) para 

la cual PC = PON, así: 

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑟𝑟𝑖𝑖 = 𝑉𝑉𝑂𝑂𝑂𝑂
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶(𝑐𝑐𝑐𝑐+𝑐𝑐𝑡𝑡)

, (2.7) 

a frecuencias por encima de fcri las pérdidas por conmutación superarán a las de conducción. 

La elección de un dispositivo como llave está definido en primer lugar por el tipo de aplicación 

y topología de conversión. En este sentido la frecuencia de conmutación requerida impone el tipo 

de llave. En cuanto a las características que la llave debe cumplir, se pueden resumir en las 

siguientes consideraciones básicas: 

1. Baja caída de tensión en directa mientras la llave conduce.

2. Mínimos tiempos de conmutación te y ta.

26 Son intrínsecos a los dispositivos 
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3. Alto valor de tensión de bloqueo. La conexión de llaves en serie para aumentar la

capacidad de bloque no es recomendada por la imposibilidad de ecualizar las tensio-

nes en cada una de las llaves, tanto dinámica (cuando se conmutan la llave) como

estática (cuando la llave está cortada).

4. Alto valor en el manejo de corriente. La conexión de llaves en paralelo no es reco-

mendada por la falta de garantizar la distribución uniforme de las corrientes tanto

dinámica como estática de cada dispositivo.

Efectos del tiempo de recuperación inversa de un diodo 

En el circuito de la Figura 2.11a) no se consideró los efectos del tiempo de recuperación 

inversa del diodo (Figura 2.2). La conmutación de la corriente IO del diodo al IGBT se produce en 

forma incremental impuesto por la inductancia (L) serie en el circuito. Mientras la corriente por el 

diodo se va reduciendo la del IGBT va creciendo de modo que la suma de amabas sea igual a 

IO. En la Figura 2.12 se observa este proceso durante el encendido del IGBT considerando el 

efecto que introduce el tiempo trr del diodo. 

Al iniciar el encendido del IGBT la corriente por el diodo (iD) comienza a decrecer conforme la 

del IGBT (iC) crece. La conmutación no finaliza cunado iD = 0. Como se discutió para cortar la 

juntura P-N se debe formar la zona de depleción y para ello, la corriente iD se invierte como se 

muestra en la figura. Como se debe cumplir que iD + iC = IO, la corriente requerida por el diodo 

para la recuperación inversa se cierra a través del transistor y la batería. Durante el tiempo trr los 

dispositivos son considerados dos llaves cerradas por lo tanto la tensión de batería queda ente-

ramente aplicada sobre L imponiendo así la velocidad de cambio de la corriente con el tiempo. 

Esta corriente denominada de corto circuito toma una amplitud pico Irr que depende de la cantidad 

de carga Qrr que es necesario evacuar de la juntura. 

Figura 2.12 
Conmutación de corriente real entre un diodo y un transistor. 
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Este efecto produce un incremento significativo de la potencia durante la conmutación del 

transistor. La potencia pico toma el valor aproximado, 

(𝐼𝐼𝑂𝑂 + 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟)𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 . (2.8) 

De aquí la importancia de diseñar equipos con diodos adecuados para reducir este efecto y 

evitar una excesiva corriente de cortocircuito por la fuente y pérdida por conmutación. 

El calentamiento que producen las pérdidas de conmutación y conducción eleva la tempera-

tura de trabajo del semiconductor debiéndose evacuar a través de disipadores adecuadamente 

diseñados. En muchos casos se requiere de la asistencia de ventilación forzada y en equipos de 

muy alta potencia de la refrigeración forzada por agua. 

Tendencia de los semiconductores de potencia 

La electrónica de potencia se ha consolidado a largo de varias décadas en muchos campos 

de aplicación, como en el industrial mediante accionamientos de motores eléctricos, en el de 

generación, transporte y distribución, mediante compensadores estáticos, y en el área comercial 

y residencial en un gran abanico de aplicaciones. Cada vez más la electrónica de potencia toma 

protagonismo introduciéndose en otras áreas de aplicación, tales como la aéreo espacial y la 

automotriz. 

Se estima que el 40% de la energía eléctrica generada es consumida a través de la electró-

nica de potencia. Esto promueve el continuo desarrollo de dispositivos de potencia para acom-

pañar con mayor eficiencia el consumo 

total de la energía eléctrica, en continuo 

crecimiento. Las condiciones de opera-

ción de los dispositivos semiconducto-

res son cada vez más severas (alto vol-

taje, alta temperatura, alta frecuencia) 

conduciendo la exploración de nuevos 

materiales semiconductores como el

Carburo de Silicio (SiC) y el Arsenurio 

de Galio (GaAs). 

Las primeras promociones comercia-

les de dispositivos con estos materiales 

semiconductores han sido desarrolladas 

sobre diodos PIN y Schottky27 a comien-

zos del siglo XXI. Logrando mejores 

27 El GaAs es un material que se aplica a diodos Schottky porque resulta un dispositivo de alta tensión de bloqueo (600V) 
por su alto valor de la banda prohibida. El resto de los materiales en la actualidad están en desarrollo donde el diamante 
tiene las mejores chances de progreso. 

Figura 2.13 
Comparación entre las propiedades de silicio, 

carburo de silicio y nitruro de galio. 
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características de velocidad y temperatura para altas tensiones, respecto de sus contrapartidas en 

silicio (Si). Otros materiales con alta banda de energía prohibida tales como Nitruro de Galio (GaN), 

Oxido de Galio (Ga2O3), Nitruro de Alumnio (AlN) y Diamante, están en actual desarrollo. 

En la actualidad las propiedades físicas que presentan los materiales SiC y GaN superan en 

muchos parámetros al Si, bridando productos comercialmente disponibles en determinados seg-

mentos de aplicación, en reemplazo y/o extensión del rango de uso del Si. En la Figura 2.13 se 

comparan las propiedades más relevantes entre SiC, GaN y el Si. El mayor valor de la energía 

en la banda prohibida se corresponde con el aumento del máximo campo eléctrico respecto del 

Si, por lo que permiten tensiones de bloqueo inverso superiores a los dispositivos de Si. Para 

una dada tensión de bloqueo, cuanto mayor es el valor de campo eléctrico de ruptura, más del-

gada resulta la región de desplazamiento, tolerando mayor concentración de dopaje. En conse-

cuencia, se reduce la resistencia de conducción casi en tres veces respecto de los dispositivos 

de Si, y con ello las pérdidas de conducción. Las regiones delgadas no solo brindan baja resis-

tencia de conducción, sino que también reducen la capacitancia intrínseca del dispositivo. Para 

los dispositivos con juntura la corriente de recuperación inversa es menor debido a la vida más 

corta de los portadores, en comparación con el silicio. Como resultados de estas cualidades, se 

reducen las pérdidas de conmutación, permitiendo operar a frecuencia más alta. Además, el valor 

elevado de la banda prohibida produce una baja concentración intrínseca de portadores resul-

tando una baja corriente de fuga. Los dispositivos de SiC pueden operar a temperaturas extre-

madamente altas sin sufrir efectos de conducción intrínseca, siendo aptos para aplicaciones con 

temperaturas mayores a los 500°C. La gran conductividad térmica es un beneficio clave para la 

operación de alta potencia con requisitos de enfriamiento limitados. 

El SiC generalmente se usa en aplicaciones de alta potencia (en 10000V y más) con un costo 

accesible de fabricación, pero es material menos confiable. El GaN es un material más adecuado 

para aplicaciones que requieren muy alta frecuencias de conmutación y menor potencia. Puede 

trabajar a temperaturas más altas para elevadas tensiones de ruptura, resultando dispositivos 

robustos y confiables. Sin embargo, tiene un muy elevado costo de fabricación. 

Las características antes mencionadas brindan diodos Schottky, diodos PiN, transistores bi-

polares (IGBT) y unipolares (MOSFET) de conmutación más rápida y con gran eficiencia respecto 

a los de Si. 

A modo de visualizar en forma genérica las aplicaciones en relación con la potencia y la fre-

cuencia de conmutación, la gráfica de la Figura 2.14 muestra un mapa con las diferentes tecno-

logías que en la actualidad se desarrollan de acuerdo con las aplicaciones. Las altas potencias 

están vinculadas a las bajas frecuencias y corresponden al dominio del tiristor y el GTO (IGCT). 

En este segmento de altas energías corresponde a los dispositivos de flexibilización de la energía 

eléctrica utilizados en la transmisión y la distribución de la energía eléctrica. También se encuen-

tra el área de la industria metalúrgica y minera, denominada industria pesada. En este segmento 

de aplicación el IGBT, en su más reciente evolución28 de silicio, tiene participación en equipos 

28 Las evoluciones están relacionadas a las sucesivas generaciones que han sido desarrolladas en las pasadas décadas 
llegando a la 5ta generación. 
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de alta potencia a través de topologías multinivel, o arquitecturas especiales de llaves apiladas, 

siendo su mayor aplicación en el área industrial dentro de un extenso abanico de potencia y 

frecuencias moderadas. 

Los IGBT de SiC ofrecen características muy prometedoras para aplicaciones que requieren 

tensiones de bloqueo superiores a los 10 a 15 kV. En el rango de 1,2 kV a 1,7 kV de tensión de 

bloqueo, los dispositivos de SiC están reemplazando a los IGBT de Si en aplicaciones que bus-

can mayor eficiencia, altas temperaturas de operación y/o reduccido volumen. En la actualidad 

los dispositivos MOSFETs de SiC están tomando relevancia a mayores potencias y frecuencias 

permitiendo el reemplazo del IGBT de Si, con mejor performance en ambientes de altas tempe-

raturas y reducidos espacios, tales como es la aplicación automotriz. La tecnología GaN está 

teniendo una insipiente aplicación para mayor frecuencia de aplicación a través de transistores 

de juntura con efecto de campo JFETs (Juntion Field Effect Transistor). 

Figura 2.14 
Mapa de la distribución de aplicaciones y tendencia según la potencia y la frecuencia, 

de acuerdo con la tecnología de los semiconductores de potencia. 
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CAPÍTULO 3 
Convertidores electrónicos de potencia 

Introducción 

Los convertidores electrónicos de potencia son parte esencial en la conversión de energía 

eléctrica, por su capacidad en el control del flujo de la potencia con muy alta eficiencia. Mediante 

la electrónica de potencia y técnicas de control es posible abordar una diversidad de aplicación, 

así como también diferentes niveles de potencia de trabajo, dependientes de las características 

entre las fuentes de energías y los consumos. 

Los convertidores electrónicos de potencia se basan en la acción de los dispositivos semicon-

ductores actuando como llaves que conmutan de estado, logrando el manejo de gran potencia 

con alto rendimiento y control. En este capítulo se abordan los convertidores electrónicos con-

mutando a la frecuencia de red, tales como los rectificadores y rectificadores controlados o se-

micontrolados, y los convertidores que conmutan a frecuencias por encima de la de red, como 

son las topologías conmutadas para fuentes de tensión continua e inversores de tensión continua 

a alterna. 

Convertidores a frecuencia de red 

En la mayoría de las aplicaciones con convertidores se emplea el suministro de energía eléc-

trica a frecuencia de red29 como fuente primaria de energía. En esta primera etapa se emplea un 

puente de diodos que directamente rectifica la red sin aislación eléctrica. Esta etapa se realiza a 

frecuencias mayores logrando reducir peso, tamaño y costo de los transformadores de aislación 

galvánica, como se diseñan las fuentes de alimentación de tensión continua regulada. 

En los puentes rectificadores con diodos no es posible el control del flujo de la potencia por 

lo imposibilidad de gobernar las llaves (diodos) actuantes, solo se consigue la conversión de 

tensión alterna a continua. En aplicaciones tales como los accionamientos de motores de co-

rriente continua, es necesario regular la tensión o la corriente de salida del rectificador para con-

trolar el flujo de potencia hacia la máquina. En estos casos se emplean puentes con rectificadores 

controlados que permiten, a través de su comando, el control de fase a la frecuencia de red. Los 

convertidores por control de fase son capaces de operar en dos cuadrantes, como ‘rectificador’ 

29 En nuestro país se emplea 50Hz y en otros países se emplea 60Hz o ambas. 
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cuando la potencia fluye desde la red de alterna hacia la carga (máquina de continua) o como 

‘inversor’, cuando la potencia proviene del lado de continua y se inyecta a lado de alterna. 

Puente rectificador monofásico 

En la Figura 3.1a) se observa el rectificador puente monofásico cuya carga del lado de continua 

se considera, de modo genérico, un generador de corriente continua IO independiente de la tensión 

de salida vO. LS representa la impedancia inductiva parásita que inevitablemente existe en el ten-

dido de conexión entre un punto de red y el puente del convertidor. Considerando despreciable los 

efectos de LS, las formas de onda sobre el rectificador se presentan en la Figura 3.1b). 

Asumiendo dispositivos ideales, la conducción de los diodos se establece ni bien la tensión 

ánodo-cátodo tiende a ser positiva. Al iniciar el semiciclo positivo (ωt = 0) de 𝑣𝑣𝑖𝑖 = 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑐𝑐) , los 

diodos D1 y D2 se ponen en directa inmediatamente, conduciendo la corriente IO durante el semi-

ciclo positivo de red. Simultáneamente los diodos D3 y D4 quedan bloqueados por el potencial 

inverso entre ánodo y cátodo aplicado por D1 y D2, respectivamente. En este semiciclo de red 

𝑣𝑣𝑂𝑂 = 𝑣𝑣𝑖𝑖 e 𝑠𝑠𝑖𝑖 = 𝐼𝐼𝑂𝑂. A partir de ωt = π el semiciclo de red se invierte y entran en conducción los 

diodos D3 y D4, cortando simultáneamente a D1 y D2. Durante el semiciclo negativo de la red 𝑣𝑣𝑂𝑂 =

−𝑣𝑣𝑖𝑖 e 𝑠𝑠𝑖𝑖 = −𝐼𝐼𝑂𝑂.

La tensión resultante sobre la salida del rectificador o del lado de continua es una forma de

onda pulsante cuya tensión media toma el valor, 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 2
𝑇𝑇 ∫ 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑐𝑐).𝑑𝑑𝑐𝑐 =𝑇𝑇/2

0
2
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑖𝑖 , (3.1) 

siendo Vi el valor pico de la tensión de red. 

Potencia. Factor de potencia 
La conversión de alterna a continua se refleja en la red en una carga no lineal, introduciendo 

armónicos de corriente que distorsionan la forma de onda de la red. En consecuencia, se 

Figura 3.1 
a) Rectificador puente, b) Formas de onda resultante.
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desmejora la calidad del servicio de alimentación, por lo tanto es necesario cuantificar es dete-

rioro mediante el factor de potencia (Apéndice B). 

La potencia consumida en la carga PO, se expresa como: 

𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝑂𝑂𝐼𝐼𝑂𝑂 = 2
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑖𝑖𝐼𝐼𝑂𝑂, (3.2) 

Considerando nulas todo tipo de pérdidas de potencia en el convertidor, la potencia consu-

mida debe es igual a la tomada desde la red, 

𝑃𝑃𝑖𝑖 = 𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝐼𝐼𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°)cos (𝜑𝜑1°), (3.3) 

donde Virms es la tensión eficaz de la red30, Irms(1º) es el valor eficaz de la componente fundamental 

de la corriente y cos(ϕ1º) es la fase entre la tensión y la componente fundamental de corriente. 

La corriente de línea resulta una forma de onda cuadrada de amplitud IO. Dada la simetría la 

componente fundamental queda en fase con la tensión, de la Figura 3.1b), se desprende que 

cos(ϕ1º) = 1, y aplicando la definición del factor de potencia dada en la ecuación (B-6), el FD = 1. 

Por lo tanto, el factor de potencia resulta igual al factor de forma, 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = 𝐹𝐹𝐹𝐹 = 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟(1°)

𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟
= 2√2𝐼𝐼𝑂𝑂 𝜋𝜋⁄

𝐼𝐼𝑂𝑂
= 2√2

𝜋𝜋
= 0,9. (3.4) 

El resultado de FP inferior a la unidad pone de manifiesto la desmejora de la calidad de la poten-

cia consumida respecto de la instalada, debido a la presencia de armónicos sobre la corriente de 

entrada, independientemente de la potencia consumida. 

Tensión de salida considerando LS 
La presencia de la inductancia LS establece un tiempo finito de conmutación (tC) sobre la 

corriente de cada diodo e introduce un ‘cero’ de tensión sobre vO. Siendo ii la corriente por LS de 

la Figura 3.1b) se observa que en cada 

cruce por cero de tensión la corriente con-

muta de IO a -IO. Este cambio se produce 

con la conmutación de conducción entre los 

diodos D1-D2 a D3-D4 y viceversa. 

En la Figura 3.2 se muestra el proceso 

de conmutación sobre la corriente de red y 

la tensión de salida resultante asumiendo 

que los diodos son ideales. Un instante an-

tes de ωt = 0- la corriente IO circula por D3-

D4 e ii = -IO. En el instante en que los diodos 

D1 y D2 comienzan a conducir (ωt = 0), la 

30 Se considera a la tensión de red libre de armónicos. Esto es posible si la impedancia de la red es nula de modo que 
no existen caídas de tensión en la red por armónicos de corriente. 

Figura 3.2 
Efectos de la inductancia de línea. 
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corriente sobre LS no puede cambiar bruscamente de signo, como idealmente se muestra en 

línea punteada, por lo tanto se inicia un intervalo de conmutación tal que los cuatro diodos quedan 

conduciendo. Mientras la corriente por D1-D2 va creciendo de 0 a IO, por D3-D4 la corriente va 

decreciendo de IO a 0. Este proceso de conmutación durante tC se refleja en la corriente ii evolu-

cionando como se aprecie en la Figura 3.2 en línea continua. Durante esta transición los nodos 

a y b, Figura 3.1a), quedan en corto circuito y toda la tensión de entrada es absorbida por LS (vLS) 

y la tensión vO es nula. La presencia de tC produce una reducción en el valor de la tensión media 

respecto al valor dado por (3.1), tal que: 

𝑉𝑉0 = 𝑉𝑉0(𝐿𝐿𝑆𝑆=0) −  2
𝑇𝑇 ∫ 𝑉𝑉𝑖𝑖 sin(𝜔𝜔𝑐𝑐)𝑑𝑑𝑐𝑐𝑑𝑑𝐶𝐶

0 . (3.5) 

Siendo el segundo término el área que se resta del cálculo ideal. Se demuestra (Apéndice C) 

que el valor medio resulta en función de la corriente de carga IO y LS: 

𝑉𝑉0 = 2
𝜋𝜋

 (𝑉𝑉𝑖𝑖 −  𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂). (3.6) 

Puente rectificador trifásico 

Cuando la potencia supera determinado valor es necesario emplear rectificación trifásica por-

que brinda mayor densidad de energía y aumenta el factor de potencia del convertidor. El puente 

completo trifásico se muestra en la Figura 3.3a), considerando como carga un generador de 

corriente IO. Asumiendo despreciable la inductancia de red LS (por cada fase) los diodos condu-

cen de acuerdo con la siguiente regla: 

1. Solo conduce un diodo superior a la vez, D1, D3 o D5 (de lo contrario dos fases quedan

en corto circuito).

2. De los diodos D1, D3 o D5 conduce aquel que posee el mayor potencial de ánodo.

3. Solo conduce un diodo inferior a la vez, D2, D4 o D6 (de lo contrario dos fases quedan en

corto circuito).

4. De los diodos D2, D4 o D6 conduce aquel que posee el menor potencial de cátodo.

El orden numérico utilizado para identificar cada diodo en la Figura 3.3a) marca la secuencia

de conducción como se indica en la Figura 3.3b). El intervalo de conducción de cada diodo su-

perior se mantiene mientras la tensión de su fase correspondiente posee la mayor amplitud entre 

todas, acorde con las reglas 1 y 2. Mientras que el intervalo de conducción de los diodos inferio-

res se mantiene mientras la tensión de su fase correspondiente posee la menor amplitud entre 

todas, siguiendo las reglas 3 y 4. 

La tensión de salid vO resulta de la combinación de las tensiones de fase sobre la carga de 

acuerdo con la conducción de cada diodo. A modo de ejemplo; tomando el intervalo entre -π/6 y 

π/6 están conduciendo los diodos D5 y D6 conectando el nodo c al borne positivo de salida y el 
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nodo b al borne negativo de salida, resultando vO = vcb (= vc - vb)31. Así, cada π/3, vO se forma 

con tramos de tensiones de línea, resultando su valor medio, 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
𝜋𝜋 ∫ 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 cos(𝜔𝜔𝑐𝑐) .𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐 =𝜋𝜋/6

−π/6
3
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 . (3.7) 

Siendo Vll la tensión pico de línea. 

Potencia. Factor de potencia 
La Figura 3.4 muestra la corriente de línea ia 

resultante junto a la tensión de fase va. Para de-

terminar el factor de potencia es suficiente con 

la observación de una fase dada que la carga 

es balanceada y en consecuencia las corrien-

tes de línea restantes toman la misma forma y 

se desplazan 120° una respecto de la otra. Asumiendo que no existen pérdidas en el rectificador, 

la potencia de salida es igual a la de entrada, por lo tanto: 

31 Las tensiones va, vb y vc son las tensiones de fase respecto del centro de estrella n del sistema trifásico. 

Figura 3.3 
a) Rectificador puente trifásico.

b) tensión de salida y corrientes por cada diodo.
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𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝑂𝑂𝐼𝐼𝑂𝑂 = 3
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙𝐼𝐼𝑂𝑂, (3.6A) 

𝑃𝑃𝑖𝑖 = 𝑃𝑃𝑂𝑂 = 3𝑉𝑉𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝐼𝐼𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°)cos (𝜑𝜑1°), (3.8B) 

donde Vfrms es la tensión eficaz de fase, Irms(1º) es el valor eficaz de la componente fundamental 

de la corriente de línea y cos(ϕ1º) es la fase entre la tensión y la fundamental de corriente. Nue-

vamente, dada la simetría de la forma de onda cos(ϕ1º) = 1. 

Al igual que el rectificador monofásico el factor de potencia resulta igual al factor de forma, 

Figura 3.4. Como se puede desprender de la forma de onda de corriente el ancho del pulso de 

corriente es igual a 2π/3 resultando armónicos está libre de múltiplos de tres, de modo que: 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = 𝐹𝐹𝐹𝐹 = 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟(1°)

𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟
= √6𝐼𝐼𝑂𝑂 𝜋𝜋⁄

�2 3⁄ 𝐼𝐼𝑂𝑂
= 3

𝜋𝜋
≅ 0,955. (3.9) 

Como se aprecia existe una mejora en el factor de forma respecto al rectificador monofásico 

debido a que se eliminan naturalmente armónicos sobre la corriente de línea. 

Tensión de salida considerando LS 

Al igual que el rectificador monofásico, la conmutación de conducción entre los diodos supe-

riores e inferiores emplea un tiempo tC definido por la inductancia de cada línea LS. Mientras se 

produce la conmutación de corriente entre diodos, ambos están conduciendo e introducen un 

corto circuito entre las fases respectivas, por lo tanto, la tensión de salida instantánea es inferior 

a la tensión de línea. El valor resulta de la combinación entre el punto común entre los diodos en 

conmutación y la fase del diodo en conducción restante (que no está conmutando). La Figura 3.5 

muestra el efecto resultante sobre vO, durante la conmutación sobre la corriente ia entre los dio-

dos: D5-D1, D1-D3, D2-D4 y D4-D6, durante los intervalos de tiempo indicados 1 a 4, respectiva-

mente. Durante estos breves intervalos la tensión vO se aparta del valor de la tensión de línea 

correspondiente. De igual modo sobre las corrientes de línea ib e ic aparecen los intervalos de 

conmutación que afectan de forma simétrica sobre la tensión de salida. 

Figura 3.5 
Efecto sobre vO debido a la presencia de LS. 
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El valor de la tensión media resultante considerando los tiempos de conmutación puede de-

mostrarse que alcanza la siguiente expresión (Apéndice C): 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
𝜋𝜋

(𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 − 𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂). (3.10) 

Convertidores controlados por fase 

Los convertidores controlados a frecuencia de red brindan la posibilidad de controlar la tensión 

media a la salida del convertidor permitiendo a la vez tipificarlos en convertidores de un cua-

drante, operan como rectificadores controlados exclusivamente, o convertidores de dos cuadran-

tes, que operan como rectificador o como inversor invirtiendo el signo del valor medio de tensión 

a la salida. La combinación de dos convertidores de dos cuadrantes da origen a un convertidor 

de cuatro cuadrantes, permitiendo la inversión del signo de la tensión media y de la corriente 

media por la carga. 

Como se analizó en el Capítulo 2 el disparo del tiristor se realiza mediante la inyección de 

corriente por la compuerta del tiristor. Para realizar control por fase es necesario sincronizar el 

instante (o ángulo) de disparo (α) con la frecuencia de la red. La Figura 3.6a) presenta un es-

quema de circuito sincronizador para generar el ángulo de disparo. Detectando los cruces por 

Figura 3.6 
a) Circuito de sincronización y disparo.

b) Señales del circuito de control.
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cero de la tensión de línea se genera una señal diente de sierra de amplitud Vds y período igual 

al de la red. La comparación de esta forma periódica con una tensión de control32 establece el 

ángulo α a partir del cual se inicia la señal de disparo del tiristor, como se observa en la Figura 

3.6b). Durante el intervalo α-π se aplica un tren de pulsos de alta frecuencia simultáneamente a 

los tiristores T+ y T-, correspondientes al polo positivo (+) y negativo (-) de salida, respectiva-

mente, de una fase de tensión. La conducción de uno u otro de los tiristores se produce de 

acuerdo con el signo de la tensión de fase correspondiente. Durante el semiciclo positivo de la 

fase T+ estará en condiciones de encenderse si la tensión de ánodo es superior al valor de la 

tensión del polo (+), mientras que durante el semiciclo negativo T- está en condiciones de con-

ducción si la tensión de cátodo es inferior al valor de la tensión del polo (-). 

El sincronismo con la frecuencia de red se realiza mediante la medición de la tensión. Es 

común en convertidores que manejan altas potencias que la tensión de la red se distorsione por 

los armónicos de corrientes, introducido por el propio convertidor y/o más convertidores conec-

tados al mismo punto de medición. Esto provoca variaciones en la frecuencia que produce corri-

miento de fase en el disparo. Para reducir los efectos de este problema se emplea un circuito de 

enganche de fase (PLL, phase locked loop) que hace más preciso el sincronizado del disparo. 

Convertidores de un cuadrante 

Los convertidores de un solo cuadrante o comúnmente denominados semicontrolados se pre-

sentan en sus variantes monofásica y trifásicas en la Figura 3.7. La topología corresponde a un 

rectificador puente donde los diodos superiores son reemplazados por tiristores. Sus usos son 

adecuados en aplicaciones con cargas que solo consumen potencia, como son cargadores de 

baterías, electrolizadores de hidrogeno, cubas electrolíticas para la obtención de metales, etc. 

32 La tensión de control proviene de una referencia de tensión o puede ser la salida de un controlador que actúa en un 
lazo cerrado de control. 

Figura 3.7 
Rectificadores semicontrolados: 

a) monofásico, b) trifásico.

T1

D4 D2

T3

vi
i

+

+

i

vo
LS a

b
Io

T1

D2D6D4

T5T3

a

bn

c

v
v
v

a

b

c

Io

i

i
i+

+

+

+
a

c

b vo
LS

LS

LS



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  45 

Rectificador semicontrolado monofásico 
El rectificador semicontrolado monofásico de la Figura 3.7a) está cargado con un generador 

de corriente IO independiente. El control de la tensión media de salida VO se ejerce a través de 

los tiristores T1 y T3, mientras que los diodos D2 y D4 conducen naturalmente en los semiciclos 

positivo o negativo de la tensión vi, respectivamente. 

La Figura 3.8 muestra las formas de onda resultante de tensión de salida del rectificador y la 

corriente por la red, para un ángulo de disparo α arbitrario, considerando despreciables los efec-

tos de LS. Durante el semiciclo positivo de la tensión de red el diodo D2 se encuentra polarizado 

en directa. En α se dispara a T1, entre en conducción resultando la tensión vO = vi e ii = IO. En π 

radianes la tensión vi comienza a invertir su polaridad poniendo en conducción al diodo D4 y 

simultáneamente cortando a D2. Entre π y α+π quedan conduciendo T1 y D4 cerrando un circuito 

a la corriente IO33, anulándose la tensión vO y la corriente ii, como se observa en la Figura 3.8. En 

α+π se dispara T3 que simultáneamente corta T1, y junto a D4 la tensión vO es igual a -vi e ii = -IO. 

En 2π se repite el ciclo, vi pone en conducción al diodo D2 (cortando a D4) y provocando la circu-

lación de IO por D2 y T3. 

La tensión media VO resulta en función del ángulo de disparo, 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 2
𝑇𝑇 ∫ 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑐𝑐).𝑑𝑑𝑐𝑐 =𝑇𝑇/2

α
1
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑖𝑖[1 − cos(𝛼𝛼)]. (3.11) 

El convertidor siempre impone una tensión media positiva y dado que la conducción de los 

tiristores y diodos poseen un único sentido de conducción como el que impone el generador IO, 

el convertidor solo opera como rectificador para el rango 0 < α < π. 

Potencia. Factor de potencia 
La potencia en la carga toma la expresión 

𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝑂𝑂𝐼𝐼𝑂𝑂 = 𝐼𝐼𝑂𝑂
1
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑖𝑖[1 − cos(𝛼𝛼)] (3.12) 

33 Denominado este efecto de ‘rueda libre’ 

Figura 3.8 
Formas de onda del convertidor de un cuadrante monofásico. 
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La potencia que se toma desde la red se expresa a partir de (3.3). Dada la forma de onda de 

la corriente ii (Figura 3.8) y acorde con la simetría presente, el ángulo de fase de (3.3) toma el 

valor ϕ1 = α/2. Empleando (B-6) el factor de potencia toma el valor: 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = 𝐹𝐹𝐹𝐹.𝐹𝐹𝐹𝐹 = 2√2
𝜋𝜋

sin�𝜋𝜋−𝛼𝛼 2� �

�1−𝛼𝛼 𝜋𝜋⁄
. cos�𝛼𝛼 2� �. (3.13) 

Donde el factor de forma 𝐹𝐹𝐹𝐹 = 2√2
𝜋𝜋

sin�𝜋𝜋−𝛼𝛼 2� �

�1−𝛼𝛼 𝜋𝜋�
 depende del ángulo de disparo. 

 El factor de potencia máximo será igual a α = 0 que se corresponde con el FP del rectifica-

dor puente. Si bien con el aumento del ángulo de disparo la corriente eficaz total de red dismi-

nuye conforme disminuye la potencia en la carga, el contenido armónico de corriente toma 

mayor peso que la componente fundamental sobre la corriente de entrada que desmejora el 

FP del convertidor. 

Rectificador semicontrolado trifásico 
El rectificador semicontrolado trifásico se presenta en la Figura 3.7b). Asumiendo desprecia-

bles las inductancias de red LS la condición favorable de disparo y conducción de los tiristores 

sigue la siguiente regla: 

1. Los tiristores T1, T3 y T5 poseen sus cátodos sobre el polo positivo de salida, por lo tanto

están en condiciones de dispararse cuando la amplitud de la tensión de su fase es la de

mayor amplitud.

2. Los diodos D2, D4 o D6 conducen mientras el potencial de su cátodo es el menor de todos.

3. Solo un tiristor y un diodo pueden conducir a la vez.

El resultado de la tensión media de salida depende del ángulo de disparo y se debe distinguir

entre dos rangos, para 0 < α < π/3 y para π/3 < α < π. La Figura 3.9 muestra la tensión de salida 

y la corriente de línea resultante para cada uno de los intervalos. 

El disparo de los tiristores está sincronizado con el cruce por cero de la tensión de línea entre 

las fases del tiristor a disparar y del tiristor a cortar. A modo de ejemplo, el ángulo de disparo de 

T1 (α1) se toma a partir del cruce por cero de la tensión de línea de línea vac = -vca formada por 

la fase a de T1 (a encender) respecto de la fase c de T5 (a cortar). Como se observa en la Figura 

3.9, cuando va = vc da el origen para el ángulo de disparo α1, mientras que cuando vb = va da el 

origen para el ángulo de disparo α3 a T3, y así siguiendo. 

En la Figura 3.9a) se muestra el resultado para ángulo en el intervalo 0 < α < π/3. Como regla 

general, mientras los tiristores inician su conducción de acuerdo con el valor de α, los diodos lo 

hacen cuando su tensión de cátodo es más negativa que las demás. En α1 se dispara T1 condu-

ciendo hasta que en α3 se dispara T3 y este corta a T1. Durante la conducción de T3 comienza a 

conducir naturalmente D4 (su tensión de cátodo va es más negativo que el de los demás). En la 

Figura 3.9a) solo se muestra las corrientes por T1 y D4 que conforman la corriente de línea ia. La 

Figura 3.9b) corresponde a ángulos de disparo mayore a π/3. En estos casos se produce un 

efecto de rueda libre entre el tiristor y el diodo conectado a la misma fase de la red. Como se 
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puede observar mientras está conduciendo T1, dado el atraso del disparo, se enciende D4 antes 

de que se dispare T3 y por lo tanto T1 permanece conduciendo, dando camino cerrado entre D4 

y T1 a la corriente IO. Se refleja este efecto en la corriente ia que presenta un pulso de corriente 

de ancho inferior a 2π/3. 

Para el cálculo de la tensión media VO en función de α se sigue la Figura 3.10a) y b). Para 

α < π/3, se considera la suma de dos áreas, A1 correspondiente a la de un rectificador trifásico con 

diodos (Figura 3.3), y A2 corresponde al área entre α+π/3 y α+2π/3, Figura 3.10a). Por lo tanto 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
2𝜋𝜋

(𝐴𝐴1 + 𝐴𝐴2), (3.14A) 

siendo, 

𝐴𝐴1 = ∫ 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 cos(𝜔𝜔𝑐𝑐)𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐 =𝜋𝜋/6
−π/6 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 , (3.11B) 

 𝐴𝐴2 = ∫ 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 sin(𝜔𝜔𝑐𝑐)𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐 =𝛼𝛼+2𝜋𝜋 3⁄
α+𝜋𝜋 3⁄ 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙  cos𝛼𝛼. (3.11C) 

Agrupando, 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
2𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙(1 + cos𝛼𝛼) (3.15) 

Figura 3.9 
Formas de ondas del convertidor trifásico de un cuadrante, para: 

a) α < π/3.

b) α > π/3.
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Para ángulos de disparos superiores a α = π/3, el retraso de disparo al tiristor superpone la 

conducción con el diodo conectado a su fase imponiendo un cero de tensión sobre vO. Siguiendo 

la Figura 3.10b) la tensión media puede expresarse como: 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
2𝜋𝜋 ∫ 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 sin(𝜔𝜔𝑐𝑐)𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐𝜋𝜋

α = 3
2𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙[1 + cos𝛼𝛼] (3.16) 

El resultado final coincide con la expresión (3.15) lo que determina que el resultado le da 

validez para todo el rango de α. 

Potencia. Factor de potencia 
La potencia en la carga toma la expresión, 

𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝑂𝑂𝐼𝐼𝑂𝑂 = 𝐼𝐼𝑂𝑂
3

2𝜋𝜋  𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙[1 + cos𝛼𝛼]. (3.17) 

Considerando que el convertidor es ideal (sin pérdidas) la potencia en la carga es igual a la 

potencia tomada de la red, ec. (3.8B). La corriente de línea ia para α < π/3, Figura 3.9a), el inter-

valo de conducción de los tiristores y de los diodos es igual a 120º. Como se aprecia de la figura 

la conducción del tiristor y del diodo conectados a una fase no se superponen entre sí, generando 

una forma de onda de corriente asimétrica con pulsos de amplitud IO durante 120º. Por lo tanto, 

los cruces por cero de la componente fundamental de corriente pasan por el centro del intervalo 

de corriente nula, pero la fase respecto de la tensión de fase de ϕ1º es diferente a α/2. Para el 

intervalo de disparos con α > π/3 se acentúa la asimetría de la forma de onda de corriente por el 

efecto de rueda libre, Figura 3.9b). El cálculo del FP en ambos casos radica en determinar el FF 

y FD correspondientes. 

Figura 3.10 

a) Áreas de valor medio para α < π/3,b) Tensión media para α > π/3.
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Convertidores de dos cuadrantes 

Los convertidores de dos cuadrantes se emplean en aquellas cargas que tienen la propiedad 

de invertir el flujo de potencia, como es el caso de los accionamientos con motores de corriente 

continua donde bajo ciertos cuadrantes de operación de la máquina es necesario un proceso de 

freno regenerativo. En la Figura 3.11 se presentan los puentes de rectificadores de dos cuadran-

tes en su configuración monofásico y trifásico o clásicamente denominado de 6 pulsos34. Para el 

análisis de ambas topologías se supondrá que las inductancias de red (LS) son despreciables y 

que el generador de corriente IO es constante e independiente de la tensión media resultante VO. 

Puente monofásico controlado 
La Figura 3.11a) presenta un puente monofásico de dos cuadrantes. Los tiristores T1 y T2 son 

encendidos durante el semiciclo positivo de la tensión de red, mientras que T3 y T4 se encienden 

durante el semiciclo negativo. Los tiristores conducen durante 180º hasta que son cortados por 

el encendido de los tiristores opuestos. El resultado de la tensión de salida vO con α por debajo 

de π/2 se muestra en la Figura 3.12a). Durante la conducción de T1 y T2 la tensión vO = vi e ii = IO, 

mientras que durante la conducción T3 y T4 la tensión vO = -vi e ii = -IO. 

Por lo tanto, la tensión media sobre vO, resulta de aplicar la integral (3.1) en el intervalo entre 

α y α+π: 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 1
𝜋𝜋 ∫ 𝑉𝑉𝑖𝑖 sin(𝜔𝜔𝑐𝑐)𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐 =𝛼𝛼+𝜋𝜋

α
2
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑖𝑖  cos𝛼𝛼. (3.18) 

Como lo indica (3.18) dependiendo del valor de α la tensión media de salida puede cambiar 

de signo. Para ángulos de disparo inferiores a π/2 VO es positiva y para ángulos superiores a π/2, 

VO es negativa como se muestra en la Figura 3.12b) para un valor genérico de α > π/2. Debido a 

la unidireccionalidad de conducción de los tiristores solo es posible que la corriente IO sea posi-

tiva, por lo tanto, el cambio de signo posible sobre la tensión media de salida permite al 

34 Para muy altas potencia se emplean convertidores puentes de 12 pulsos o más a través de una adecuada conexión 
entre rectificadores de 6 pulsos y conexiones particulares de transformadores a la entrada del rectificador. Se logran 
corrientes de línea escalonada de 12 o más pulsos con reducido contenido armónico de corriente y aumentando el factor 
de potencia. 

Figura 3.11 
Rectificadores controlados: 

a) monofásico, b) trifásico (6 pulsos).
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convertidor operar en dos cuadrantes; el cuadrante ‘rectificador’, cuando VO es positiva, la po-

tencia fluye desde el lado de alterna hacia el lado de continua; el cuadrante ‘inversor’, cuando VO 

es negativa, la potencia fluye del lado de continua hacia el lado de alterna. 

Al considerar la inductancia LS, la tensión media se reduce tal como se planteó en (3.5) resul-

tando el valor (Apéndice C): 

𝑉𝑉0 = 2
𝜋𝜋

 (𝑉𝑉𝑖𝑖 cos𝛼𝛼 −  𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂). (3.19) 

Potencia. Factor de potencia 
Como se puede ver de la Figura 3.12 la forma de onda de corriente de red resulta cuadrada 

de amplitud IO desplazada un ángulo α respecto de la tensión de la red. Asumiendo la idealidad 

de los convertidores, nuevamente PO = Pi, por lo tanto, 

𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝑂𝑂𝐼𝐼𝑂𝑂 = 𝐼𝐼𝑂𝑂
2
𝜋𝜋𝑉𝑉𝑠𝑠 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠(𝛼𝛼) (3.16A) 

𝑃𝑃𝑖𝑖 = 𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝑖𝑖𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝐼𝐼𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°) cos𝛼𝛼, (3.20B) 

siendo Irms(1º) el valor eficaz del primer armónico de ii. Por lo tanto, mientras α < π/2 la potencia 

es positiva y mientras α > π/2 la potencia es negativa. 

Para el cálculo del FP se aplica (B-6) siendo el factor de forma igual al rectificador puente 

dado en (3.4), y dada la simetría de ¼ de onda de la corriente, el factor de desplazamiento resulta 

igual al ‘cos α’, así; 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = 𝐹𝐹𝐹𝐹.𝐹𝐹𝐹𝐹 = 0,9 cos𝛼𝛼. (3.21) 

Como se desprende de (3.21) para α < π/2 el rectificador posee un FP > 0, Figura 3.12a) y 

para α > π/2 el inversor presenta un FP < 0, Figura 3.12b). 

Figura 3.12 
Tensiones y corriente de red; 

a) como rectificador.

b) como inversor.
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Puente trifásico 
El control de fase con un puente trifásico requiere atención en los intervalos de disparo sobre 

los tiristores. Teniendo en cuenta el convertidor de la Figura 3.11b) y considerando despreciable 

los efectos de conmutación introducidos por LS, en un puente rectificador trifásico se pueden 

establecer 4 puntos como regla para determinar la conducción de los tiristores: 

1. Los tiristores T1, T3 y T5 poseen sus cátodos sobre el polo positivo de salida, por lo

tanto están en condiciones de dispararse aquellos que poseen la tensión de ánodo de

mayor amplitud de todos.

2. Solo un tiristor conectado al polo positivo puede conducir a la vez.

3. Los tiristores T2, T4 y T6 poseen sus ánodos sobre el polo negativo de salida, por lo

tanto están en condiciones de dispararse aquellos cuya tensión de cátodo la de menor

amplitud de todos.

4. Solo un tiristor conectado al polo negativo puede conducir a la vez.

Adicionalmente, cada tiristor conducirá por un intervalo de 120º como sucede con los diodos 

en el rectificador trifásico. La conducción de un tiristor es interrumpida por el encendido del tiristor 

contiguo, es decir: T1 corta a T5, T3 a T1 y T5 a T3. De modo similar, T2 corta T6, T4 a T2 y T6 a T4. 

Figura 3.13 
Corrientes de línea y tensión de salida; 

a) como rectificador.

b) como inversor.
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La Figura 3.13 presenta las formas de tensión y corriente resultantes para dos condiciones 

de operación, a) α < π/2 y b) α > π/2. Como se puede observar la tensión media cambia de signo 

a partir de α = π/235. Mientras α < π/2 (Figura 3.13a) el convertidor en opera como rectificador y 

cuando α > π/2 (Figura 3.13b) el convertidor opera como inversor. 

El esquema de sincronización de disparo empleado en un convertidor puente trifásico contro-

lado corresponde a la Figura 3.6. En este caso es necesario implementar el sincronismo entre 

los pares de tiristores T1-T4, T3-T6 y T5-T2. Para ello, el origen de disparo del tiristor se toma a 

partir del cruce por cero de la tensión de línea formada entre las tensiones de fase correspon-

dientes al tiristor en conducción respecto del próximo a disparar, como se indica en la Figura 

3.14, para un tiristor cualquier. El valor de la tensión media resultante sobre vO se calcula a partir 

de la expresión, 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
𝜋𝜋 ∫ 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 sin𝜔𝜔𝑐𝑐 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐 =𝛼𝛼+2𝜋𝜋 3⁄

α+𝜋𝜋 3⁄
3
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙  cos𝛼𝛼, (3.22) 

Los límites de integración corresponden al área sombreada en la forma de onda de tensión de salida. 

Cuando la inductancia LS es tenida en cuenta, la tensión media se ve afectada respecto de 

su valor ideal como se indicó en los casos anteriores de modo que la tensión media resultante 

toma la expresión: 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
𝜋𝜋

(𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙  cos𝛼𝛼 − 𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂). (3.23) 

Potencia. Factor de potencia 
La potencia del lado de continua se expresa como 

𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝐼𝐼𝑂𝑂𝑉𝑉𝑂𝑂 = 𝐼𝐼𝑂𝑂
3
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 cos𝛼𝛼. (3.24) 

35 Las variaciones de tensión (ripple) sobre la tensión media VO reduce su amplitud cuando α se acerca a 0 o a π radianes. 
El ripple tiene una periodicidad igual a seis veces la de red y por esta razón se suele denominar convertidor o rectificador 
controlado de 6 pulsos. 

Figura 3.14 
Sincronismo de disparo. 
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Las corrientes de línea ia, ib, e ic se indican en la Figura 3.13 donde se pueden detectar clara-

mente la fase respecto de las tensiones de fase va, vb y vc, respectivamente. Dada la simetría de la 

forma de onda de las corrientes de línea, los armónicos presentes son impares sin contenido de 

3er armónico y sus múltiplos. Nuevamente la potencia del lado de la red está definida por la com-

ponente fundamental de la corriente de línea y la fase resultante respecto a la tensión de fase. 

𝑃𝑃𝑖𝑖 = 3𝑉𝑉𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝐼𝐼𝑖𝑖𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°) cos𝛼𝛼, (3.25) 

donde 𝑉𝑉𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 = 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 √3⁄  es la tensión eficaz de fase e 𝐼𝐼𝑖𝑖𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°) = �2√3
𝜋𝜋√2
� � 𝐼𝐼𝑂𝑂 es la componente 

eficaz de corriente fundamental de línea. Aplicando (B-26), el factor de potencia toma el valor: 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = 𝐹𝐹𝐹𝐹.𝐹𝐹𝐹𝐹 = 3 𝜋𝜋⁄ . cos𝛼𝛼. (3.27) 

El FP de un convertidor trifásico se superior al monofásico por la mejora del FF. 

Ejemplo 3.1. Convertidor con carga real 
En la práctica las cargas sobre el conver-

tidor se ajustan a un generador de corriente 

constante en ciertas condiciones de trabajo. 

Tal es el caso de la armadura de un motor de 

corriente continua con excitación de campo 

independiente. La Figura 3.15 muestra los 

componentes que constituyen el circuito de 

armadura de un motor de corriente continua. 

Como se verá la tensión E representa la 

fuerza electromotriz inducida en la armadura 

proporcional a la velocidad de rotación del eje 

del motor, mientras que la resistencia e inductancia son parámetros propios del arrollamiento de 

armadura. Por otro lado, la corriente de armadura es independiente de la velocidad, depende del 

estado de carga mecánica o par sobre el eje del motor. 

Un motor operando en condiciones nominales de carga genera una tensión E = 380V, siendo 

la inductancia de armadura (L) de 56mH y su resistencia de armadura (R) de 4,5Ω. La corriente 

(IO) que demanda el motor es de 22,5A desarrollando la potencia nominal en el eje del motor. La 

red es trifásica de 380Vllrms de modo que para alcanzar las condiciones de trabajo se aplica un 

ángulo de disparo α = π/5 rad. Considerando las inductancias de línea LS = 1mH, las formas de 

onda de salida de tensión y corriente de línea se observan en la Figura 3.16. Aunque la corriente 

sobre la carga IO presenta una pequeña ondulación alrededor del valor medio que puede ser 

despreciada y considerar a IO como un generador de corriente constante. 

Figura 3.15
Carga real R-L-E.
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Para alcanzar la velocidad deseada del motor la tensión media sobre el circuito de armadura 

VO debe compensar la caída de tensión sobre R, tal que: 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 𝐸𝐸 + 𝑅𝑅𝐼𝐼𝑂𝑂 (3.28) 

Como se analizó, la presencia de las inductancias LS determina el tiempo de conmutación 

entre los tiristores como se reflejan en las corrientes de línea (punteadas). El intervalo de con-

mutación crece con la amplitud de la corriente IO, por lo tanto, la tensión media VO sufre una 

caída conforme crece la corriente de carga, si se mantiene el ángulo de disparo fijo. El valor 

medio calculado en bornes de la armadura a partir de la expresión (3.23), 

𝑉𝑉𝑂𝑂 =
3
𝜋𝜋
�√2. 380𝑉𝑉 cos�𝜋𝜋 5� � − 2.𝜋𝜋. 50[𝐻𝐻𝐻𝐻]1[𝑚𝑚𝐻𝐻]22,5[A]� = 415,17𝑉𝑉 − 6,75𝑉𝑉 = 408,42𝑉𝑉

Cuando la carga mecánica sobre el eje del motor se reduce hasta quedar girando el motor 

en ‘vació’, la corriente de armadura se reduce significativamente y se observa que sin cam-

biar el ángulo de encendido el valor de VO crece por encima del valor con carga. En esta 

condición la corriente media de armadura se reduce significativamente y el convertidor in-

gresa en modo de conducción discontinua. Como se aprecia en la Figura 3.17, la corriente 

iO resulta pulsante con intervalos de valor nulo. Los tiristores se cortan naturalmente al ex-

tinguirse la corriente iO desapareciendo la conmutación de corriente entre ellos, de modo que 

las inductancias de línea no tienen efecto sobre la tensión de salida. Como se observa en la 

Figura 3.17, mientras la corriente iO es nula la tensión sobre vO es igual a la tensión inducida 

E. Por esta razón, y manteniendo el ángulo de disparo fijo, la tensión media sobre la salida

del convertidor crece por encima de (3.23). La tensión medida de salida depende de la dis-

continuidad de corriente de carga.

Figura 3.16 

Tensión vo y corrientes de carga y líneas para α = π/5. 
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Características de salida de puentes controlados 

La característica de salida VO-IO de un convertidor puente con control de fase, monofásico o trifá-

sico, de dos cuadrantes toma una forma como se presenta en la Figura 3.18, para una familia de 

ángulos de disparos entre 0 y π radianes. La corriente de salida es siempre positiva mientras que la 

tensión VO puede ser positiva o negativa dependiendo del ángulo de disparo. Cuando α < π/2 el con-

vertidor opera como rectificador y cuando α > π/2 el convertidor opera como inversor. 

Tomando el Ejemplo 3.1 y considerando como una carga pasiva el valor del ángulo de disparo 

establece el valor de corriente si el valor de E es constante. De modo que si se aumenta ligera-

mente el ángulo de disparo el valor medio de corriente se reduce y se ingresa en modo de con-

ducción discontinua. Sobre la familia de características de la Figura 3.18 se indica en línea pun-

teada el límite de las regiones de operación en modo de conducción continua (MCC) o en modo 

de conducción discontinua (MCD). El límite superior de la tensión media teórica corresponde a 

la tensión pico de línea impuesta por la red de alterna. 

En modo de conducción continua se muestra la caída de tensión efectiva proporcional a la co-

rriente IO que provoca la presencia de las 

inductancias parásitas de la línea como se 

mostró en las diferentes topologías. 

Δ𝑉𝑉𝑂𝑂 ≡ |𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂|.        (3.29) 

Operando como rectificador para un 

ángulo de disparo en MCC la tensión VO 

en bornes del convertidor toma un valor in-

ferior de tensión o una regulación de sa-

lida. Mientras que operando como inversor 

la tensión media resulta superior al valor 

de tensión media calculado. 

Figura 3.17 
MCD sobre el rectificador controlado trifásico. 
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Convertidores de cuatro cuadrantes 

La acción combinada de convertidores conectados ‘espalda con espalda’ como se ob-

serva en la Figura 3.19 para un convertidor trifásico, permite la operación en cuatro cuadran-

tes. Ambos convertidores poseen la característica de dos cuadrantes, Figura 3.18, y se com-

plementan entre sí el sentido de la corriente para conformar los cuatro cuadrantes. Mientras 

el convertidor con los tiristores T1 a T6 permite el sentido positivo de la corriente de carga IO, 

el convertidor con los tiristores T1N a T6N da camino a una corriente de carga negativa. 

En esta configuración el ángulo de disparo de los tiristores T1 a T6 está π radianes en adelanto 

respecto al ángulo de disparo de los tiristores T1N a T6N. Como ejemplo; si el ángulo de disparo 

α es aplicado a T1 y a T4N, entonces el disparo de T4 y T1N se realiza en α+π radianes. Si este 

valor de disparo corresponde a un valor positivo de VO, impuesto por el convertidor de la iz-

quierda, para el convertidor de la derecha la tensión media es negativa. 

Ejemplo 3.2. Convertidor de cuatro cuadrantes 
El motor del Ejemplo 3.1 es accionado mediante un convertidor de cuatro cuadrantes 

como el de la Figura 3.19 que actúa en una cinta de transporte. Aplicando un ángulo de 

disparo α = π/5 a T1 y T4N, y los correspondientes ángulos a los tiristores restantes, la tensión 

media VO y la corriente IO sobre la armadura del motor resulta positiva siendo la potencia 

entregada por el convertidor izquierdo de la Figura 3.19. Los tiristores T1 a T6 están activos 

dando camino a la corriente de carga IO, mientras que los tiristores T1N a T6N están inactivos 

en esta condición, como se indica en la Figura 3.20a). Cuando el ángulo de disparo α = π/5 

se aplica a T1N y T4, y los correspondientes ángulos a los tiristores restantes, la tensión media 

sobre el motor cambia de signo. El motor invierte el sentido de giro y con ello el movimiento 

de la cinta de transporte por lo tanto la corriente media cambiar también de signo. Ahora la 

potencia que demanda la carga proviene del convertidor de la derecha de la Figura 3.19. La 

corriente de carga se cierra por los tiristores T1N a T6N y los tiristores del convertidor izquierdo 

quedan inactivos, como se indica en la Figura 3.20b). 

Figura 3.19 
Convertidor de cuatro cuadrantes. 
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Convertidores a diferentes frecuencias 

Los convertidores de corriente contina a corriente continua (CC – CC) y los convertidores de 

corriente continua a corriente alterna (CC – CA) conmutan sus llaves a frecuencias muy por en-

cima de la frecuencia de red para lograr alta eficacia36 de conversión. 

En general los convertidores CC – CC conmutan a frecuencias entre 50KHz a 100KHz, pero en 

la actualidad y para bajas potencias, se encuentran frecuencias de 1MHz. En la conversión 

CC – CA aplicada a los accionamientos eléctricos, se encuentra en un gran rango de frecuencias 

debido al amplio abanico de potencias. Para accionamientos de potencias por debajo de 1KW se 

puede operar a frecuencias altas, mientras que para potencias por encima de 1MW la frecuencia 

está por debajo del KHz. Las aplicaciones más particulares donde se emplean cargas resonantes 

como son hornos por inducción, pueden alcanzarse frecuencias por encima de los 100KHz. 

Los convertidores CC – CC y CC – CA pueden ser agrupados en función de sus característi-

cas de salidas: de un cuadrante, de dos cuadrantes y de cuatro cuadrantes de operación. En lo 

que sigue se describen los convertidores empleados en los accionamientos específicos de co-

rriente continua y de corriente alterna. 

Convertidor conmutado de un cuadrante 

La Figura 3.21 muestra dos posibles configuraciones de una misma topología de conversión 

CC-CC aplicado a los accionamientos de continua para un cuadrante de operación. En ambos

casos se considera como carga un generador de corriente independiente.

36 No confundir eficacia con eficiencia. La eficacia está relacionada con el logro de la acción de conversión con bajo 
volumen, peso y costo. La eficiencia está relacionada con las perdidas de potencia presente en los componentes reales. 

Figura 3.20 

Formas de onda de tensiones y corrientes para α = π/5: 

a) sobre T1 y T4N.

b) sobre T1N y T4.
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Las formas de onda de corrientes y tensiones resultante conmutando TS con un ciclo de tra-

bajo d, se observan en la Figura 3.21b). Mientras la señal de comando s = 1 (TS ON, Di OFF) la 

corriente IO se cierra a través de TS y la batería, y cuando s = 0 (TS OFF) IO pone en conducción 

a Di, forzando un cero de tensión sobre va. Por lo tanto, la tensión resultante sobre la carga es 

pulsante entre Vbat y cero, cuyo valor medio resulta: 

𝑉𝑉𝑎𝑎 = 1
𝑇𝑇 ∫ 𝑣𝑣𝑎𝑎𝑑𝑑𝑐𝑐

𝑇𝑇
0 = 𝑑𝑑.𝑉𝑉𝑏𝑏𝑎𝑎𝑑𝑑 . (3.30) 

La tensión media es proporcional al ciclo de trabajo. El convertidor de la Figura 3.21a) corres-

ponde a un reductor donde Va es inferior a Vbat, y la potencia fluye de la batería a la carga. Siendo 

la corriente sobre la batería igual a la de la llave por lo tanto su valor medio determina la potencia 

gastada de valor, 

𝑃𝑃𝑏𝑏𝑎𝑎𝑑𝑑 = 𝑑𝑑. 𝐼𝐼𝑂𝑂 .𝑉𝑉𝑏𝑏𝑎𝑎𝑑𝑑 . (3.31) 

En la Figura 3.21c) la topología actúa como convertidor elevador y la potencia fluye del generador 

IO hacia la batería. Las formas de onda de corrientes y tensiones resultante conmutando Ti con un 

ciclo de trabajo (1-d), se observan en la Figura 3.21d). Mientras la señal de comando �̅�𝑠 = 1 (= 1 − 𝑠𝑠) 

(Ti ON Ds OFF), la corriente IO se cierra a tevés de Ti haciendo nula la tensión va. Cuando �̅�𝑠 = 0, (Ti 

OFF) IO fuerza la conducción del diodo Ds inyectando corriente a la batería. La forma de onda de 

tensión sobre IO se conserva y por lo tanto la tensión media (3.30). Sin embargo, en este caso la 

corriente por la batería invierte su signo de modo que la potencia fluye hacia la batería, 

𝑃𝑃𝑏𝑏𝑎𝑎𝑑𝑑 = 𝑑𝑑. (−𝐼𝐼𝑂𝑂).𝑉𝑉𝑏𝑏𝑎𝑎𝑑𝑑 . (3.32) 

Como la potencia fluye hacia la batería y Vbat es mayor a Va, deriva la denominación de con-

vertidor elevador. 

Figura 3.21 
a) Convertidor reductor. c) Convertidor elevador

b) Corriente y tensión sobre el reductor. d) Corriente y tensión sobre el elevador.
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En ambos casos la tensión es positiva respecto del polo negativo de la batería, sin embargo 

dependiendo de la configuración de las llaves la corriente puede fluir solo hacia la carga o solo 

hacia la batería. En el caso de la Figura 3.21a) se corresponde con un motor de continua que 

demanda potencia en el eje. El caso de la Figura 3.21b) se ajusta a una operación de regenera-

ción de potencia desde un motor de continua. 

Convertidor conmutado de dos cuadrantes 

La combinación de las topologías reductora y elevadora permiten obtener dos cuadrantes de 

operación como se observa en la Figura 3.22. En esta configuración las llaves Ss y Si operan en 

forma complementaria, mediante el comando de la señal s, y son bidireccionales en corriente 

para poder controlar el flujo de potencia de la batería a la carga o viceversa. 

Ejemplo 3.3. Acción motora y frenado 

Un vehículo eléctrico es accionado por un convertidor de dos cuadrantes sobre un motor 

eléctrico de continua como se muestra en la Figura 3.23. El convertidor alimenta el circuito de 

armadura representado por la fuerza electromotriz Ea, la resistencia de armadura Ra y la autoin-

ductancia de la armadura La. 

El vehículo se desplaza a velocidad constante por un camino llano por acción del motor que 

demanda una corriente de armadura de 

30A. Siendo Ra = 1, La = 3mH y 

Ea = 150V ( a 1230rpm). Con una bate-

ría de 300V se necesita un ciclo de tra-

bajo del 60% para aplicar la tensión me-

dia necesaria de armadura y alcanzar la 

velocidad de desplazamiento. 

En la Figura 3.24a) se observan que 

la tensión media aplicada a la armadura 

del motor es de 180V para alcanzar la 

corriente de armadura de 30A como se 

ve en la Figura 3.24b). La corriente 

Figura 3.22 

Convertidor conmutado de cuatro cuadrantes. 

Vbat

vaIO

a s

Ss

Si

Figura 3.23 

Accionamiento de un motor de continua 

 

�� � �� ���

va

ia



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  60 

contiene un ripple sobrepuesto al valor medio debido a la presencia de la inductancia La del 

motor, que absorbe la diferencia de tensión instantánea entre la que aplica el convertidor y la 

tensión Ea. La amplitud y la forma temporal del riplle es función de la relación entre la constante 

de tiempo La/Ra y el período de conmutación (T) de las llaves. En este caso se tomó una frecuen-

cia de conmutación mucho mayor a Ra/La = 333.102 [seg-1]. La figura también muestra las co-

rrientes sobre Ts y Di, iTS e iDi respectivamente. 

El vehículo sigue desplazándose y alcanza una pendiente en descenso. Por efecto de la gra-

vedad aparece una fuerza que tiende a acelerar el vehículo y el motor comienza a generar un 

par antagónico de freno. Mientras se mantiene fijo el ciclo de trabajo de las llaves la tensión 

media de armadura permanece en 180V. Al comenzar el descenso el vehículo se acelera ligera-

mente elevando la tensión Ea a 210V (≡ a 1725rpm) para encontrar un nuevo punto de equilibrio, 

dado que en esta condición la corriente de armadura debió de cambiar de signo desarrollando 

un par de frenado, como se muestra en la Figura 3.24c). El motor frena el movimiento de des-

censo debido invirtiendo el flujo de la potencia, del motor hacia la batería. En este modo regene-

rativo los dispositivos que conducen son DS y Ti. 

En este ejemplo se demuestra la necesidad de bidireccionalidad del flujo de la potencia necesaria 

sobre el convertidor CC – CC posible de empelar con dos los dos cuadrantes de operación. 

Convertidor de cuatro cuadrantes 

El convertidor de cuatro cuadrantes, también denominado convertidor puente, resulta de agru-

par dos convertidores de dos cuadrantes como se muestra en la Figura 3.25a). La tensión aplicada 

a la carga es la diferencia entre las tensiones de columnas va y vb. Cada columna está formada por 

dos llaves, una superior (Ss) y una inferior (Si) que operan complementariamente, a través de las 

Figura 3.24 
a) Tensión de armadura, b) corriente de armadura y llaves como motor, c) corriente de

armadura y llaves como freno.
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señales de comando sa y sb. Cada señal de comando ataca los gates de las llaves mediante una 

etapa lógica, tal que el valor ‘1’ enciende la llave superior y apaga la inferior y viceversa. De este 

modo la tensión de columna se puede expresar en función de la señal de comando 

𝑣𝑣𝑖𝑖 = 𝑠𝑠𝑖𝑖 .𝑉𝑉𝑏𝑏𝑎𝑎𝑑𝑑             con i = a, b. (3.33) 

Y la tensión entre ambas puede expresarse como la diferencias entre las tensiones de columna, 

𝑣𝑣𝑎𝑎𝑏𝑏 = 𝑣𝑣𝑎𝑎 − 𝑣𝑣𝑏𝑏 = (𝑠𝑠𝑎𝑎 − 𝑠𝑠𝑏𝑏)𝑉𝑉𝑏𝑏𝑎𝑎𝑑𝑑 . (3.34) 

La tensión media Vab por definición resulta, 

𝑉𝑉𝑎𝑎𝑏𝑏 = 𝑉𝑉𝑏𝑏𝑎𝑎𝑏𝑏
𝑇𝑇 ∫ (𝑠𝑠𝑎𝑎 − 𝑠𝑠𝑏𝑏).𝑑𝑑𝑐𝑐𝑇𝑇

0 = (𝑑𝑑𝑎𝑎 − 𝑑𝑑𝑏𝑏)𝑉𝑉𝑏𝑏𝑎𝑎𝑑𝑑 . (3.35) 

siendo da y db los ciclos de trabajo de las llaves de las columnas a y b respectivamente. Como lo 

indica (3.35) para que Vab sea diferente de cero, los ciclos de trabajo no deben ser iguales y 

dependiendo del valor entre ellos la tensión Vab será mayor a cero si da > db y menor a cero si 

da < db La Figura 3.25b) muestra cómo varían las tensiones medias de columna Va, Vb y la dife-

rencia entre ellas Vab en función de los ciclos de trabajo. 

Inversor-rectificador activo monofásico 

Si los ciclos de trabajo en un convertidor de cuatro cuadrantes son exactamente iguales, la 

tensión media es nula, (3.35), y la forma de onda resultante entre los nodos a y b es cuadrada 

de período T. Por lo tanto, si las señales de comando poseen un ciclo de trabajo fijo del 50% y 

están desfasadas 180º entre sí, se convierte una tensión de continua en una tensión alternada. 

Figura 3.25 
a) Convertidor de cuatro cuadrantes. b) Vab en función de (da-db).
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El convertidor CC – CA de la Figura 3.26 está alimentado con la tensión continua VCC prove-

niente de una batería o provista a través de rectificar la tensión de red y posterior filtrado. Este 

convertidor presenta dos modos de operación; cuando la potencia fluye del lado de continua 

hacia el lado de alterna opera como inversor autónomo37, si la potencia fluye desde el lado de 

alterna hacia el lado de continua el convertidor opera como un rectificador-activo. 

En la Figura 3.27 se presentan ambas condiciones de operación asumiendo del lado de al-

terna un generador de corriente sinusoidal con período T. Cuando la fase de la corriente iO es 

menor o igual ±π/2 respecto de la tensión vab, el generador demanda potencia activa y reactiva y 

por lo tanto actúa como una carga, como se muestra en la Figura 3.27a) para ϕ < π/2 en atraso. 

La Figura 3.27c) representan en modo fasorial la corriente iO y la componente fundamental de 

tensión vab(1º). 

37 El convertidor CC – CA como inversor genera una tensión alternada de amplitud y frecuencia de forma autónoma, a 
partir de las señales de comando. Mientras que un convertidor con control de fase de dos cuadrantes operando como 
inversor no es autónomo, necesita del lado de alterna la amplitud y la frecuencia de la red. 

Figura 3.26 
Convertidor CC-CA monofásico. 
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Figura 3.27 
Formas de onda de tensiones y corrientes. 

a) inversor. b) rectificador.

c) Fasores para el inversor, d) Fasores para el rectificador.
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Observando la conducción de las llaves del convertidor en los diferentes intervalos indicados 

en la Figura 3.27a), se aprecia que la mayor parte del tiempo están conduciendo los transistores 

y en intervalos reducidos los diodos de las llaves. En la Figura 3.28a) se muestra la corriente 

instantánea tomada desde la batería. Entre 0 y π radianes iCC = iO, mientras que entre π y 2π 

radianes iCC = -iO. En este modo de operación el flujo de potencia es hacia la carga como podría 

ser el caso de un accionamiento sobre un motor de alterna donde la potencia desarrollada en el 

eje del motor proviene del lado de continua. 

Cuando la fase de iO es mayor a ±π/2 respecto de la tensión, el flujo de potencia fluye hacia la 

batería. La Figura 3.27b) presenta el caso para ϕ > π/2 en atraso y en la Figura 3.27d) el diagrama 

fasorial. En este caso, los diodos permanecen más tiempo en conducción que los transistores, invir-

tiéndose el valor medio de iCC, por lo tanto la potencia invierte su signo como se muestra en la Figura 

3.28c). Un caso típico de esta condición de operación se presenta cuando un motor ingresa en modo 

regenerativo. La potencia mecánica se regenera inyectando potencia hacia la batería. 

El uso del convertidor CC – CA como ‘rectificador activo’ implica conectar un inversor del lado 

de la red ajustando la fase de la corriente de línea de modo de alcanzar un factor de potencia 

cercano a la unidad. 

Cálculo de potencia. Corriente por la barra de contina 
El cálculo de la potencia instantánea en el lado de alterna se puede expresar como 

𝑝𝑝𝑂𝑂 = 𝑠𝑠𝑜𝑜𝑣𝑣𝑎𝑎𝑏𝑏 . (3.36) 

Siendo iO sinusoidal con una fase ϕ arbitraria y tomando la representando de la tensión vab en 

desarrollo de serie de Fourier, correspondiente a la forma de onda cuadrada de amplitud VCC y 

periodo 𝑇𝑇 = 2𝜋𝜋
𝜔𝜔

, la potencia se expresa: 

𝑝𝑝𝑂𝑂 = 𝐼𝐼𝑂𝑂sin (𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜑𝜑).∑ 4𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
ℎ𝜋𝜋

sin(ℎ𝜔𝜔𝑐𝑐)ℎ (𝑖𝑖𝑚𝑚𝐻𝐻𝑎𝑎𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻) . (3.37) 

Figura 3.28 
Corriente por la batería: 

a) en modo inversor.

b) en modo rectificador.

iO -iO

0

sa

iCC ICC

iO -iO0

sa

iCC

-ICC



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  64 

Apartando de la sumatoria la componente fundamental de tensión, y considerando la relación 

trigonométrica, 

sin𝐴𝐴 . sin𝐵𝐵 = 1
2

[cos(𝐴𝐴 − 𝐵𝐵) − cos(𝐴𝐴 + 𝐵𝐵)], (3.38) 

resulta: 

𝑝𝑝𝑂𝑂 =
2𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋

cos(𝜑𝜑) −
2𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋

cos(2𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜑𝜑)

+ �
2𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
ℎ𝜋𝜋

𝐼𝐼𝑂𝑂{cos[(ℎ − 1)𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜑𝜑] − cos[(ℎ + 1)𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜑𝜑]}
ℎ (𝑖𝑖𝑚𝑚𝐻𝐻𝑎𝑎𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻)≠1

. 

(3.39) 

Asumiendo que el rendimiento del convertidor es del 100% la potencia consumida en la carga 

es igual a la potencia de la fuente de continua. Por lo tanto tomando (3.36), 

𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝑠𝑠𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝑠𝑠𝑂𝑂𝑣𝑣𝑎𝑎𝑏𝑏 , (3.40) 

Como se observa en la Figura 3.28 la corriente iCC puede ser compuesta por un valor medio 

(ICC) más una fluctuación (ripple) de corriente (𝚤𝚤𝐶𝐶𝐶𝐶� ). 

Combinando (3.39) y (3.40), 

𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶(𝐼𝐼𝐶𝐶𝐶𝐶 + 𝚤𝚤𝐶𝐶𝐶𝐶� ) =
2𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋

cos(𝜑𝜑)

+
2𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋

�− cos(2𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜑𝜑)

+ �
1
ℎ

{cos[(ℎ − 1)𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜑𝜑] − cos[(ℎ + 1)𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜑𝜑]}
ℎ (𝑖𝑖𝑚𝑚𝐻𝐻𝑎𝑎𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻)≠1

�. 

(3.41) 

Agrupando términos de ambos lados de la igualdad, resulta la potencia promedio en el pe-

ríodo de salida, como: 

𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝑎𝑎𝑏𝑏𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°)𝐼𝐼𝑂𝑂𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠(𝜑𝜑) = 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝐶𝐶𝐶𝐶 . (3.42) 

donde 𝑉𝑉𝑎𝑎𝑏𝑏𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°) = 2√2𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
𝜋𝜋

 e 𝐼𝐼𝑂𝑂𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 = 𝐼𝐼𝑂𝑂
√2

. 

Por lo tanto se puede expresar 𝐼𝐼𝐶𝐶𝐶𝐶 = 2𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋

cos(𝜑𝜑). Mientras que del segundo término de (3.41) 

se desprende el contenido armónico de la fluctuación de corriente iCC, 

𝚤𝚤𝐶𝐶𝐶𝐶� = 2𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋
�− cos(2𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜑𝜑) + ∑ 1

ℎ
{cos[(ℎ − 1)𝜔𝜔𝑐𝑐] − cos[(ℎ + 1)𝜔𝜔𝑐𝑐]}ℎ (𝑖𝑖𝑚𝑚𝐻𝐻𝑎𝑎𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻)≠1 �.(3.43) 

Esta fluctuación posee una periodicidad fundamental igual al doble del periodo de la corriente 

de carga. Este término no contribuye a la potencia gastada en la carga, estas corrientes armónicas 

circular por la fuente de continua provocando pérdidas en los diseños de convertidores reales. 
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Inversor trifásico 

El convertidor de CC – CA trifásico se presenta en la Figura 3.29. La barra de continua VCC 

alimenta tres columnas a, b y c comandadas por las señales sa, sb y sc, respectivamente. La 

Figura 3.30 muestra una secuencia de comando sobre cada llave con un ciclo de trabajo del 50% 

del período y las tensiones de línea resultantes. Las señales de comando están desplazadas 

entre sí en 2π/3 radianes, conformando entre los nodos a, b y c un sistema de tensiones alter-

nadas balanceadas y equilibradas tal que la suma de las tensiones de línea sea cero: 

𝒗𝒗𝒂𝒂𝒂𝒂 + 𝒗𝒗𝒂𝒂𝒃𝒃 + 𝒗𝒗𝒃𝒃𝒂𝒂 = 0 (3.44) 

De modo similar a como se plantea para un inversor monofásico las tensiones de línea pue-

den expresarse a partir de las tensiones de columna (viN con i = a, b, c) de la forma: 

�
𝑣𝑣𝑎𝑎𝑏𝑏
𝑣𝑣𝑏𝑏𝑚𝑚
𝑣𝑣𝑚𝑚𝑎𝑎

� = �
1 −1 0
0 1 −1
−1 0 1

� �
𝑣𝑣𝑎𝑎𝑂𝑂
𝑣𝑣𝑏𝑏𝑂𝑂
𝑣𝑣𝑚𝑚𝑂𝑂

�. (3.45) 

A la vez, las tensiones de columna pueden escribirse en función de las señales de comando, 

�
𝑣𝑣𝑎𝑎𝑂𝑂
𝑣𝑣𝑏𝑏𝑂𝑂
𝑣𝑣𝑚𝑚𝑂𝑂

� = �
𝑠𝑠𝑎𝑎
𝑠𝑠𝑏𝑏
𝑠𝑠𝑚𝑚
� 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 (3.46) 

La composición armónica de las tensiones de línea se obtiene a partir de aplicar (3.45) plan-

teando la serie de Fourier sobre una tensión de columna viN genérica, como: 

𝑣𝑣𝑖𝑖𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2

+ 2
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 ∑

1
ℎ

sin(ℎ𝜔𝜔𝑐𝑐 + ℎ𝜙𝜙𝑖𝑖)ℎ(𝑖𝑖𝑚𝑚𝐻𝐻𝑎𝑎𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻) , (3.47) 

Con i = a, b, c, φi ∈ {φa = 0, φb = -2π/3 y φc = -4π/3}. 

Figura 3.29 
Conversor CC-CA trifásico. 
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Debido a la diferencia de fase de 2π/3 radianes entre las señales de columnas, los armó-

nicos múltiples de tres en la tensión de línea quedan en contrafase anulándose naturalmente 

entre sí. El contenido armónico de las tensiones de línea, tomando una forma de onda con 

simetría impar, resulta: 

𝑣𝑣𝑖𝑖𝑖𝑖 = 4
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 ∑

sin(ℎ𝜋𝜋/3)
ℎ

. sin(ℎ𝜔𝜔𝑐𝑐 + ℎ 𝜙𝜙𝑖𝑖𝑖𝑖
2

) ,ℎ  (3.48) 

con h = 1, 5, 7, 11, 13, 17, 21, …., j = b, c, a. y φij ∈ {φab = π/3, φbc = -π/3, φca = -π}. 

Asumiendo que la carga trifásica está compuesta por tres generadores sinusoidales de co-

rrientes balanceadas y equilibradas en conexión estrella de centro O, las tensiones de fase en la 

carga38 de la Figura 3.29, se pueden componer a partir de las tensiones de columna. Cuando la 

carga es balanceada el centro de estrella O se ubica en el centro del triángulo equilátero formado 

por las tensiones de línea del sistema trifásico39, siendo las bisectrices del triángulo las direccio-

nes de las tensiones de fase, y sus amplitudes (de las tensiones de fase) la distancia desde O a 

los vértices del triángulo. 

38 Esto es válido para cualquier otra carga balanceada conectada en estrella. 
39 Si la carga no es balanceada la suma de las tensiones de fase sigue siendo nula pero aparece una componente homopolar. 
Se ubica un centro de estrella O’ desplazado del centro del triángulo equilátero que forman las tensiones de línea. 

Figura 3.30 
Señales de comando de cada columna y tensiones de línea resultante. 
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Entonces: 

�
𝑣𝑣𝑎𝑎𝑂𝑂
𝑣𝑣𝑏𝑏𝑂𝑂
𝑣𝑣𝑚𝑚𝑂𝑂

� = �
𝑠𝑠𝑎𝑎
𝑠𝑠𝑏𝑏
𝑠𝑠𝑚𝑚
� 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 − 𝑣𝑣𝑂𝑂𝑂𝑂 , (3.49) 

siendo vON la tensión entre el centro de estrella y el neutro (N) de la tensión de batería. 

Igualando a cero la suma de las tensiones de fase, de (3.49) resulta el valor de la tensión vON: 

𝑣𝑣𝑂𝑂𝑂𝑂 = 1
3

(𝑠𝑠𝑎𝑎 + 𝑠𝑠𝑏𝑏 + 𝑠𝑠𝑚𝑚)𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 , (3.50) 

Aplicando este resultado en (3.49) y teniendo 

en cuenta (3.46), las tensiones de fase pueden 

expresase, 

�
𝑣𝑣𝑎𝑎𝑂𝑂
𝑣𝑣𝑏𝑏𝑂𝑂
𝑣𝑣𝑚𝑚𝑂𝑂

� = 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
3
�

2 −1 −1
−1 2 −1
−1 −1 2

� �
𝑠𝑠𝑎𝑎
𝑠𝑠𝑏𝑏
𝑠𝑠𝑚𝑚
�. (3.51) 

En la Figura 3.31 se observan las tensiones de 

fases resultantes junto con las corrientes de línea 

ia, ib e ic y la tensión entre centro de estrellas y el 

neutro de la barra de continua vON. Como se ob-

serva vON posee una tensión media de valor VCC/2 

sobre la cual se superpone una onda cuadrada de 

frecuencia fundamental igual al triple de la funda-

mental de las tensiones de línea. 

El contenido armónico de las tensiones de fases, 

para cualquiera de ellas, se expresa, 

𝑣𝑣𝑖𝑖𝑂𝑂 = 2
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 ∑

1
ℎ

. sin(ℎ𝜔𝜔𝑐𝑐 + ℎ𝜙𝜙𝑖𝑖)ℎ , (3.52) 

con h = 1, 5, 7, 11, 13, 17, 21, ….y la amplitud de 

cada armónico de la tensión de fase es √3 veces 

menor que la amplitud del armónico correspon-

diente a la tensión de línea. 

De la Figura 3.29 se puede observar que la co-

rriente por la barra de alimentación iCC es la suma 

de las corrientes por las llaves superiores (SiS) o la suma de las corrientes por las llaves inferiores 

(SiS) de cada columna, así: 

𝑠𝑠𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝑠𝑠𝐷𝐷𝑎𝑎𝐻𝐻 + 𝑠𝑠𝐷𝐷𝑏𝑏𝐻𝐻 + 𝑠𝑠𝐷𝐷𝑚𝑚𝐻𝐻 = 𝑠𝑠𝐷𝐷𝑎𝑎𝑖𝑖 + 𝑠𝑠𝐷𝐷𝑏𝑏𝑖𝑖 + 𝑠𝑠𝐷𝐷𝑚𝑚𝑖𝑖 , (3.53) 

Como las llaves solo conducen cuando están encendidas, entonces se puede plantear, 

�
𝑠𝑠𝐷𝐷𝑎𝑎𝐻𝐻
𝑠𝑠𝐷𝐷𝑏𝑏𝐻𝐻
𝑠𝑠𝐷𝐷𝑚𝑚𝐻𝐻

� = �
𝑠𝑠𝑎𝑎 0 0
0 𝑠𝑠𝑏𝑏 0
0 0 𝑠𝑠𝑚𝑚

� �
𝑠𝑠𝑎𝑎
𝑠𝑠𝑏𝑏
𝑠𝑠𝑚𝑚
�, (3.54A) 

Figura 3.31 
Formas de onda de tensión de fase. 
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�
𝑠𝑠𝐷𝐷𝑎𝑎𝑖𝑖
𝑠𝑠𝐷𝐷𝑏𝑏𝑖𝑖
𝑠𝑠𝐷𝐷𝑚𝑚𝑖𝑖

� = �
𝑠𝑠𝑎𝑎 0 0
0 𝑠𝑠𝑏𝑏 0
0 0 𝑠𝑠𝑚𝑚

� �
𝑠𝑠𝑎𝑎�
𝑠𝑠𝑏𝑏�
𝑠𝑠𝑚𝑚�
�, (3.44B) 

siendo �̅�𝑠𝑖𝑖 = 1 − 𝑠𝑠𝑖𝑖. 

La corriente iCC resultante se muestra en la Figura 3.32. Sobre el valor medio ICC la amplitud 

cambia en forma repetitiva cada π/3 radianes, correspondiente a los intervalos de conmutación 

sobre las llaves. Se aprecia que en ciertos intervalos solo una llave (superior o inferior) esta 

encendida, imponiendo la amplitud instantánea de iCC y en correspondencia con el balance de 

las corrientes de línea, iCC resulta en una forma periódica. 

En general al inversor trifásico con esta secuencia de comando se lo identifica como inversor 

trifásico de onda cuasi-cuadra (en semejanza al inversor monofásico), o inversor de seis pulsos 

debido a los seis escalones de tensión presentes sobre la tensión de fase. 

Potencia. Corriente por la barra de continua. 
Asumiendo un rendimiento del 100% la potencia instantánea de salida es igual a la del lado 

de la barra de alimentación, por lo tanto 

𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝑠𝑠𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝑠𝑠𝑎𝑎𝑣𝑣𝑎𝑎𝑂𝑂 + 𝑠𝑠𝑏𝑏𝑣𝑣𝑏𝑏𝑂𝑂 + 𝑠𝑠𝑚𝑚𝑣𝑣𝑚𝑚𝑂𝑂. (3.55) 

Considerando las corrientes de línea sinusoidales de un sistema balanceado y equilibrado, 

para una fase general: 

𝑠𝑠𝑖𝑖 = 𝐼𝐼𝑂𝑂 sin[(𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜙𝜙𝑖𝑖) − 𝜑𝜑], (3.56) 

con i = a, b, c, y φi ∈ {φa = 0, φb = -2π/3 y φc = -4π/3} y teniendo en cuenta el desarrollo de Fourier 

resultante de las tensiones de fases, el producto entre (3.56) y (3.52), 

𝑠𝑠𝑖𝑖𝑣𝑣𝑖𝑖𝑂𝑂 = 𝐼𝐼𝑂𝑂 sin[(𝜔𝜔𝑐𝑐 + 𝜙𝜙𝑖𝑖) − 𝜑𝜑] . �2
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 ∑

1
ℎ

. sin(ℎ𝜔𝜔𝑐𝑐 + ℎ𝜙𝜙𝑖𝑖)ℎ(1,5,7,11,13,….) �, (3.57) 

donde se extrajo de la sumatoria la componente fundamental. Reemplazando cada producto v.i 

correspondiente a cada fase en (3.55) y aplicando (3.38), la potencia en la barra resulta, 

Figura 3.32 

Corriente por la barra de alimentación de continua. 
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𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝑠𝑠𝐶𝐶𝐶𝐶 =
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋

�3 cos(𝜑𝜑) − �cos(2𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �2 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −
2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑� + cos �2 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��

+
1
5
�cos(4𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �4 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑� + cos �4 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��

− �
1
5
−

1
7
� �cos(6𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �6 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑� + cos �6 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��

−
1
7
�cos(8𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �8 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑� + cos �8 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��

+
1

11
�cos(10𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �10 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑� + cos �10 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��

− �
1

11
−

1
13
� �cos(12𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �12 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑�

+ cos �12 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −
4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��

−
1

13
�cos(14𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �14 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑� + cos �14 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��

+
1

17
�cos(16𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �16 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑� + cos �16 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��

−
1

17
�cos(18𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑) + cos �18 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

2
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑� + cos �18 �𝜔𝜔𝑐𝑐 −

4
3
𝜋𝜋� − 𝜑𝜑��… … . � 

(3.58) 

Desarrollando las sumatorias con los armónicos más significativos se observa la presencia 

de armónicos pares. Todos aquellos armónicos pares múltiplos de tres (6º, 12º, 18º…) no forman 

una terna trifásica por lo tanto su suma es distinta a cero. Mientras que el resto de los armónicos 

pares forman ternas que en su suma se anulan. Por lo tanto, y representando 𝑠𝑠𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝐼𝐼𝐶𝐶𝐶𝐶 + 𝚤𝚤𝐶𝐶𝐶𝐶� , 

𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶(𝐼𝐼𝐶𝐶𝐶𝐶 + 𝚤𝚤𝐶𝐶𝐶𝐶� ) =
3𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋

�cos(𝜑𝜑) −
2

35
[3 cos(6𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑)] −

2
143

[3cos(12𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑)]

−
2

34
[cos(18𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑)] … … . �, 

(3.59) 

donde la potencia consumida en la carga que es tomada de la barra de continua, resulta: 

𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝐶𝐶𝐶𝐶 = 3𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋

cos(𝜑𝜑). (3.60) 

siendo 1
√2
𝐼𝐼𝑂𝑂 = 𝐼𝐼𝑂𝑂𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 y 2

√2𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 = 𝑉𝑉𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻, los valores medios cuadráticos de la corriente de línea 

ii y de la tensión de fase viO, respectivamente. Mientras que la componente de corriente de ripple 

sobre iCC está representada por los armónicos superiores presentes en la corriente, 

𝚤𝚤𝐶𝐶𝐶𝐶� = 6𝐼𝐼𝑂𝑂
𝜋𝜋
�− 1

35
[cos(6𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑)] − 1

143
[cos(12𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑)] − 1

34
[cos(18𝜔𝜔𝑐𝑐 − 𝜑𝜑)] … … . �. (3.61) 

Y como se observa de la Figura 3.32 esta corriente posee una frecuencia seis veces superior a 

la frecuencia fundamental del inversor. 
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Modulación 

PWM sinusoidal 

Para mejorar el control de la tensión de salida del inversor y su contenido armónico resultante 

se emplea sobre las señales de comando del inversor la modulación por ancho de pulso (PWM, 

del inglés Pulse Witch Modulation). Existen diferentes técnicas de modulación PWM que pueden 

tipificarse en dos tipos: modulación PWM escalar o modulación PWM vectorial40. 

Una técnica simple de modulación escalar resulta de comparar una señal denominada modu-

ladora (de amplitud Vm y frecuencia fm) con una señal portadora (de amplitud constante Vp y alta 

frecuencia fp). La salida del comparador proporciona una forma de onda con pulsos cuyo ancho 

contendrá información de la señal moduladora como se presenta en la Figura 3.33. 

Siendo la señal moduladora sinusoidal41 el modulador se define como PWM-S y la salida del 

comparador son pulsos de ancho proporcional al valor de la amplitud de la moduladora, que es 

la señal de comando si sobre las llaves de la columna. La Figura 3.33 muestra la ‘tensión de 

columna’ correspondiente viN, definida entre el centro de la columna respecto del polo negativo 

(N) de la barra de continua.

40 En este trabajo no se abordará la modulación vectorial que puede consultarse en bibliografía más especializada. Esta 
consiste en la selección de vectores de conmutación que se aplican durante un intervalo de tiempo, dentro del periodo 
de conmutación. Cada vector se identifica con una combinación posible de los estados de las llaves del inversor. El 
promedio resultante de los vectores aplicados en un período de conmutación se corresponde con la amplitud y la fase 
de la señal moduladora. Mientras que en el esquema de modulación escalar solo se controla la amplitud de la tensión de 
salida, en la vectorial se controla la amplitud y la posición (o fase) de un vector de tensión equivalente al sistema trifásico. 
Esta diferencia sustancial hace que esta técnica de modulación se aplique a los accionamientos de máquinas eléctricas 
por la capacidad de seguimiento con mayor precisión del campo rotante en el entrehierro. 
41 La señal moduladora podría ser una forma de onda periódica con contenido armónico mayor a la fundamental pero 
muy inferior a la frecuencia de portadora. 

Figura 3.33 

Modulador PWM sinusoidal. 
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Considerando a Vm < Vp y fm << fp, en 

un ciclo de conmutación Tp la variación de 

amplitud de la moduladora puede conside-

rarse despreciable y considerarse aproxi-

madamente constante en ese pequeño in-

tervalo de tiempo, respecto del período de 

la moduladora, como se muestra en la Fi-

gura 3.34. 

Bajo este supuesto y siendo la tensión 

de columna pulsos de amplitud VCC, el va-

lor medio en un período de conmutación 

puede aproximarse como: 

𝑣𝑣�𝑖𝑖𝑂𝑂 ≈ 𝑑𝑑𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 , (3.62) 

siendo d, el ciclo de trabajo de la llave superior de la columna. Por lo tanto y como se indica en 

la Figura 3.34 dTp, es la fracción de tiempo en que se aplica la tensión VCC a la carga, y su valor 

puede aproximares a:  

𝑑𝑑𝑇𝑇𝐻𝐻 ≅
1
2
𝑇𝑇𝐻𝐻 �1 + 𝑣𝑣𝑟𝑟(𝑑𝑑)

𝑉𝑉𝑝𝑝
�. (3.63) 

Tomando la moduladora, 

𝑣𝑣𝑚𝑚 = 𝑉𝑉𝑚𝑚 cos(𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐), (3.64) 

y reemplazando en (3.63) y luego aplicando (3.62), la tensión media de columna resulta: 

𝑣𝑣�𝑖𝑖𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2

[1 +𝑚𝑚 cos(𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐)]. (3.65) 

Donde m es el cociente 𝑉𝑉𝑟𝑟
𝑉𝑉𝑝𝑝

 y se define como “índice de modulación”. La tensión 𝑣𝑣�𝑖𝑖𝑂𝑂 posee un 

valor medio igual a VCC/2 y manteniendo m < 1 el segundo término sigue la ley temporal de la 

moduladora con amplitud pico igual a mVCC/2. 

Aplicando (3.35) para el inversor monofásico, la tensión media de salida del inversor42 

𝑣𝑣�𝑎𝑎𝑏𝑏 = 𝑣𝑣�𝑎𝑎 − 𝑣𝑣�𝑏𝑏 = 𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 cos(𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐). (3.66) 

Como lo muestra (3.66) la amplitud de la tensión media sinusoidal a la salida del inversor es 

lineal con el índice de modulación (mientras m < 1). El valor de la amplitud máxima posible es 

igual a VCC cuando m = 1. 

42 Se demuestra a través de un desarrollo doble de la serie de Fourier en fp y fm que la componente fundamental sobre 
la tensión de salida coincide con el valor medio si fp>>fm. El contenido armónico total de la forma de onda está comple-
tamente desarrollado en la bibliografía. Solo se analiza el término fundamental de tensión a los efectos de abocarse en 
el uso de los accionamientos de corriente alterna. Sin embargo, se puede agregar que los armónicos que se originan con 
PWM sinusoidal bajo modulación lineal, sobre la tensión de línea de un inversor trifásico, depende de la relación entre la 
frecuencia portadora respecto de la moduladora. Utilizando una relación impar y múltiplo de tres entre ambas frecuencias 
se originan bandas laterales centrados en la componente fundamental y los armónicos a la frecuencia de portadora. 

Figura 3.34 

Valor promedio de PWM sinusoidal. 
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Sobre un inversor trifásico se requieren tres señales moduladoras sinusoidales balanceadas 

y equilibradas para generar un sistema de tensiones trifásico balanceado. Por lo tanto: 

𝑣𝑣𝑚𝑚𝑖𝑖 = 𝑉𝑉𝑚𝑚 cos(𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 + 𝜙𝜙𝑖𝑖), (3.67) 

con i = a, b, c, y φi ∈ {φa = 0, φb = -2π/3 y φc = -4π/3}. 

Aplicando (3.45), una tensión de línea genérica es la diferencia entre las tensiones de colum-

nas, de la forma, 

𝑣𝑣�𝑖𝑖𝑖𝑖 = 𝑣𝑣�𝑖𝑖𝑂𝑂 − 𝑣𝑣�𝑖𝑖𝑂𝑂 = 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2
�1 + 𝑚𝑚 cos(𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 + 𝜙𝜙𝑖𝑖) − 1 −𝑚𝑚 cos�𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 + 𝜙𝜙𝑖𝑖��,(3.68) 

siendo 𝜙𝜙𝑖𝑖 = 𝜙𝜙𝑖𝑖 −
2
3
𝜋𝜋. Aplicando la relación trigonométrica, 

cos(𝐴𝐴) − cos(𝐵𝐵) = − sin �𝐴𝐴+𝐵𝐵
2
� . sin �𝐴𝐴−𝐵𝐵

2
�, (3.69) 

resulta: 

𝑣𝑣�𝑖𝑖𝑖𝑖 = 𝑚𝑚√3
2
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 sin �𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 + 𝜙𝜙𝑖𝑖 + 2

3
𝜋𝜋� , (3.70) 

donde, sin ��
𝜙𝜙𝑠𝑠−𝜙𝜙𝑗𝑗

2 �� = sin 2
3
𝜋𝜋 = √3

2
. 

Por lo tanto, las tensiones de líneas promedio resultan: 

𝑣𝑣�𝑎𝑎𝑏𝑏 = √3𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2

sin �𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 + 2
3

π�, (3.71A) 

𝑣𝑣�𝑏𝑏𝑚𝑚 = √3𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2

sin(𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐), (3.71B) 

𝑣𝑣�𝑚𝑚𝑎𝑎 = √3𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2

sin �𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 −
2
3

π�. (3.71C) 

Resultando un sistema de tensiones de líneas balanceadas y equilibradas cuyas amplitudes 

son proporcionales al índice de modulación. Considerando una carga balanceada como la que 

proporciona una máquina de corriente alterna, las tensiones de fase toman la forman: 

𝑣𝑣�𝑎𝑎𝑂𝑂 = 𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2

cos(𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐), (3.72A) 

𝑣𝑣�𝑏𝑏𝑂𝑂 = 𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2

cos �𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 −
2
3

π�, (3.72B) 

𝑣𝑣�𝑚𝑚𝑂𝑂 = 𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
2

cos �𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 −
4
3

π�. (3.72C) 

Como lo indica el conjunto de tensiones (3.71) y (3.72), la amplitud máxima posible con mo-

dulación sinusoidal, dentro del rango de linealidad de la modulación, se da para m = 1 tomando 

aproximadamente el 86% de VCC, para las tensiones de línea. 

Ejemplo 3.4. Límite de amplitud de salida en un inversor monofásico 
La barra de tensión continua de un inversor monofásico se obtiene mediante un rectificador 

de puente monofásico con filtro capacitivo. La tensión media VCC alcanza aproximadamente 290V 
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si la red es de 220Vrms. Cuando el índice de modulación es unitario la tensión eficaz disponible a 

la salida del inversor, de (3.66), vale: 

𝑉𝑉𝑎𝑎𝑏𝑏𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 = 𝑚𝑚
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
√2

=
290𝑉𝑉
√2

≅ 205𝑉𝑉𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 

La tensión eficaz máxima disponible teórica es aproximadamente un 70% de la tensión VCC. 

Si se consideran caídas de tensión debido a las pérdidas del inversor y del circuito rectificador, 

mediante la modulación lineal no será suficiente para alcanzar el nivel de potencia nominal sobre 

una carga a tensión nominal de 220Vrms/50Hz. 

Ejemplo 3.5. Límite de amplitud de salida en un inversor trifásico 
La misma barra de tensión del se aplica sobre un inversor trifásico. Suponiendo modulación 

lineal (límite m = 1), aplicando (3.71) la tensión eficaz de línea resulta: 

𝑉𝑉𝑎𝑎𝑏𝑏𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 =
√3

2√2
𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 = 0,612𝑚𝑚𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 ≅ 0,6 × 290𝑉𝑉 = 174𝑉𝑉. 

Mediante rectificación monofásica se alcanza una amplitud inferior al 80% de un sistema trifásico 

con tensión nominal de línea de 220Vllrms. 

Sobre modulación 

Como lo muestra el Ejemplo 3.4 y el Ejemplo 3.5, acotar el índice de modulación por debajo 

de la unidad para mantener una modulación línea, limita la amplitud de la tensión eficaz de salida 

por debajo del valor de VCC. Para superar este límite es necesario aumentar el índice de modu-

lación por encima de la unidad introduciendo una sobre modulación. 

La Figura 3.35 muestra una condición de sobre modulación donde la amplitud de la modula-

dora supera a la portadora, como se observa en la zona sombreada. En este intervalo las llaves 

no conmutan a la frecuencia de portadora. Por lo tanto la componente fundamental sobre la 

Figura 3.35 
PWM sinusoidal con sobre modulación 
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tensión de columna crece por encima del valor √3
2
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶. Por otro lado la sobre modulación encuen-

tra un límite natural que corresponde al caso extremo con la forma de onda cuadrada resultante 

de un inversor de onda cuasi cuadrada, Figura 3.30. En este caso la amplitud de la componente 

fundamental sobre la tensión de línea es 2√3
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 . 

La Figura 3.36a) muestra el cambio de la componente fundamental con el aumento del índice 

de modulación para un inversor trifásico. Cuando la amplitud de la moduladora se acerca a cuatro 

veces la amplitud de la portadora, se puede asumir que la tensión de columna resultante corres-

ponde a una forma de onda cuadrada con valor medio VCC/2. El valor eficaz de la componente 

fundamental máxima posible sobre la tensión de línea de un inversor trifásico resulta; 

𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙(1°)𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 = √6
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 . (3.73) 

El ingreso a la sobre modulación introduce sobre la tensión de salida armónicos de orden 

superior de la moduladora. Como se indica en la Figura 3.36b) en función de m, se muertas a 

mod de ejemplo, las amplitudes que toman los armónicos 5º y 7º. Solo se muestran estas com-

ponentes por ser las que mayor efecto introducen en el aumento de la distorsión armónica total. 

Para un valor de m mayor a 4 se puede considerar que todos los armónicos de la moduladora 

alcanzan los valores eficaces correspondientes a una forma de onda cuasi-cuadrada, así; 

𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙(5°)𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 = √6
5𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 ≅ 0.15𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 y 𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙(7°)𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 = √6

7𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 ≅ 0.11𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 

Figura 3.36 

Amplitud de las componentes armónicas Vll(h)rms/VCC resultantes en función de m. 

a) Componente fundamental b) Armónicos 5º y 7º
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Ejemplo 3.6. Sobre modulación. Onda cuasi-cuadrada 
Retomando el Ejemplo 3.5, si m se hace muy alto se obtiene una forma de onda cuadrada. 

Por lo tanto el valor eficaz de la tensión de línea resultante toma el valor: 

𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙(1°)𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 =
√6
𝜋𝜋
𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 ≅ 0,78𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶 = 0,78 × 290 = 226𝑉𝑉

Comparando este resultado con el del Figura 3.5 se observa que para una tensión de línea 

nominal de 220Vllrms el índice de modulación debe tomar valores cercanos a 3 para alcanzar el 

100% del valor nominal con importante crecimiento de 5to y 7mo armónicos. 

PWM uniforme 

Una técnica de modulación de ancho de pulso escalar es la modulación multipulso o también 

denominada PWM Uniforme (PWM-U), muy apropiada para accionamientos de máquinas eléc-

tricas de tensión alterna. La Figura 3.37 presenta una forma de onda moduladora cuadrada con 

valor medio que se compara con portadora de altea frecuencia. La técnica es igual a la sinusoidal, 

ambas señales se comparan entre sí. La salida actúa como señal de comando sobre las llaves 

de una columna generando la tensión de columna viN, una forma de onda conformada por pulsos 

de amplitud VCC e igual ancho, con una periodicidad Tp. Los pulsos uniformes están presentes 

mientras la moduladora es distinta de cero. 

Aplicada a un inversor trifásico y de modo similar a las señales de comando del inversor de 

seis pulsos (Figura 3.30), las señales moduladoras por cada columna están desfasadas 120º una 

respecto de la otra. Como se discutió en secciones previas, la diferencia entre dos tensiones de 

columna se define una tensión de línea como se muestra en la Figura 3.38, a modo de ejemplo, 

sobre la tensión de línea vab, a partir de la diferencia entre las tensiones de columna, vaN - vbN. 

Figura 3.37 

Modulación multipulso. 
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Contenido armónico de la tensión de línea 

Para determinar el contenido armónico de la tensión de línea se aplica superposición sobre 

el desarrollo en serie de Fourier tomando un pulso genérico de amplitud VCC y periodicidad Tm. 

Considerando que la relación entre la frecuencia de portadora fp (= 1/Tp) respecto de la la modu-

ladora fm (= 1/Tm) es un número entero M (= Tp/Tm) y múltiplo de tres, el número de pulsos en 

cada semiciclo de la tensión de línea es par e igual a M/3. De esta manera resulta una forma de 

onda con simetría de cuarto de onda de la Figura 3.38. 

La Figura 3.39 se presenta nuevamente la forma de onda de línea ubicando el eje de integra-

ción para desarrollar una serie de Fourier impar. Por lo tanto, la expresión de la serie queda 

constituida solamente en términos de seno, 

𝑣𝑣𝑎𝑎𝑏𝑏(𝑐𝑐) = ∑ 𝑉𝑉ℎ sin(ℎ𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐)∞
ℎ=1  (3.74) 

Por otro lado la tensión de línea puede considerase como la suma de M/3 pulsos con periodi-

cidad Tm y simetría impar con cuarto de onda como se aprecia en la Figura 3.39 para el j-esimo 

Figura 3.38 

Tensiones de columna y de línea con modulación multipulso. 
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Figura 3.39 
Tensión de línea con simetría impar y ¼ de onda. 
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pulso. Aplicando superposición, la amplitud de los armónicos se calculan sumando la contribu-

ción que cada pulso aporta sobra la forma de onda total. Empleando la definición de los coefi-

cientes bh al j-esimo pulso, 

𝑉𝑉ℎ = 4𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
𝜋𝜋

∑ ∫ sin(ℎ𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐)𝑑𝑑(𝛽𝛽𝑖𝑖
𝛼𝛼𝑖𝑖

𝑀𝑀
6
𝑖𝑖=1 𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐), (3.75) 

donde la simetría de cuarto de onda aplica sobre la sumatoria de M/6 pulsos de vll. Los ángulos 

de integración αj y βj, para cada j-esimo pulso, se expresan en función de M y de la fracción de 

tiempo 𝛿𝛿 𝑀𝑀
2𝜋𝜋

43, tal que: 

𝛼𝛼𝑖𝑖 =
𝜋𝜋
6

+
2𝜋𝜋
𝑀𝑀
�
(1 − 𝑑𝑑)

2
+ (𝑗𝑗 − 1)� =

𝜋𝜋
6

+
𝜋𝜋
𝑀𝑀

(2𝑗𝑗 − 1) −
𝛿𝛿
2

, 

𝛼𝛼𝑖𝑖 = 𝜙𝜙𝑖𝑖 −
𝛿𝛿
2

, (3.76) 

𝛽𝛽𝑖𝑖 =
𝜋𝜋
6

+
2𝜋𝜋
𝑀𝑀
�
(1 − 𝑑𝑑)

2
+ 𝑗𝑗𝑑𝑑 + (𝑗𝑗 − 1)(1 − 𝑑𝑑)� =

𝜋𝜋
6

+
𝜋𝜋
𝑀𝑀

(2𝑗𝑗 − 1) +
𝛿𝛿
2

, 

𝛽𝛽𝑖𝑖 = 𝜙𝜙𝑖𝑖 + 𝛿𝛿
2

, (3.77) 

donde 𝜙𝜙𝑖𝑖 = 𝜋𝜋
6

+ 𝜋𝜋
𝑀𝑀

(2𝑗𝑗 − 1).

Aplicando estos límites en (3.75), resulta: 

𝑉𝑉ℎ = 4𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
ℎ𝜋𝜋

∑ �cos�𝑠𝑠𝛼𝛼𝑖𝑖� − cos�𝑠𝑠𝛽𝛽𝑖𝑖��
𝑀𝑀
6
𝑖𝑖=1 = 4𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶

ℎ𝜋𝜋
∑ �cos �𝑠𝑠 �𝜙𝜙𝑖𝑖 −

𝛿𝛿
2
�� − cos �𝑠𝑠 �𝜙𝜙𝑖𝑖 + 𝛿𝛿

2
���

𝑀𝑀
6
𝑖𝑖=1

(3.78) 

Aplicando la identidad trigonométrica (3.69), 

𝑉𝑉ℎ = 4𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
ℎ𝜋𝜋

∑ �− sin�2𝑠𝑠𝜙𝜙𝑖𝑖� sin(𝑠𝑠𝛿𝛿)�.
𝑀𝑀
6
𝑖𝑖=1 (3.79) 

Finalmente, las amplitudes de las componentes armónicas pueden escribirse de la forma, 

𝑉𝑉ℎ = 4𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
ℎ𝜋𝜋

𝐾𝐾ℎ(𝑀𝑀). sin(𝑠𝑠𝛿𝛿), (3.80) 

donde la amplitud del armónico depende del número de pulsos, 

𝐾𝐾ℎ(𝑀𝑀) = ∑ �− sin�2𝑠𝑠𝜙𝜙𝑖𝑖��
𝑀𝑀
6
𝑖𝑖=1 . (3.81) 

Haciendo el cociente del ancho del pulso δ respecto de M / 2π, cuanto mayor sea el valor de 

M, más pequeño será δ. Entonces, para h = 1 sinδ ≅ δ, tal que: 

𝑉𝑉1 ≅
4𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶
𝜋𝜋

𝐾𝐾1(𝑀𝑀)𝛿𝛿. (3.82) 

La amplitud de la componente fundamental es proporcional al ancho del pulso. 

43 δ es equivalente al ciclo de trabajo d definido en PWM sinusoidal. 
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En la Figura 3.40 se muestra el cambio de las amplitudes en valor eficaz relativas a VCC de la 

componente fundamental y de los armónicos (Vll(h)rms) más significativos de la tensión de línea en 

función del ancho de pulso porcentual (𝛿𝛿∗ = 𝛿𝛿
(2𝜋𝜋/𝑀𝑀)

100) para dos valores de M. Tal como se con-

sideró previamente, para M = 48 las amplitudes de las componentes siguen una relación aproxi-

madamente lineal con δ*. Mientras que para M = 6, las amplitudes de los armónicos varían sig-

nificativa con δ* y solo la componente fundamental puede ser considerada como una variación 

aproximadamente lineal con δ*. 

De la Figura 3.39 se desprende que con δ* igual al 100%, se alcanza la máxima amplitud 

posible con PWM-U y corresponde a una forma de onda cuasi cuadrada como en un inversor de 

seis pulsos (Figura 3.30). Por lo tanto para δ* = 100%, el contenido armónico indicado en la  Fi-

gura 3.40 corresponde a un inversor de 6 pulsos. 

Aplicación 

Para evaluar las características de los esquemas de modulación PWM sinusoidal y uniforme 

se comparan los resultados de simulación en un ejemplo de accionamiento CA. 

Figura 3.40 

Contenido armónico de modulación multipulso. Cada armónico está identificado por un 

color, para M igual a 48 y 6 pulsos por ciclo de moduladora. 
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Ejemplo 3.7: Accionamiento de alterna 
Un inversor trifásico alimentado desde la red mediante un rectificador trifásico actúa sobre un 

motor de inducción (MI) como se observa en la Figura 3.41. El modelo del MI por fase en estado 

estacionario está representado por una inductancia (L) en serie con una fuerza electromotriz 

inducida (E) y se consideran en conexión estrella. El motor de 37KW de potencia, 4 polos, 

380Vllrms/67A, 50Hz, se alimenta desde un inversor con modulación PWM, siendo la tensión de 

la barra de continua igual a 500V. 

En primer lugar, se determinarán los valores de L y E a partir de los datos nominales del MI. 

Considerando el rendimiento del motor igual al 100%, la potencia gastada en el eje del motor es 

igual a la potencia absorbida por el generador E, por lo tanto la corriente de fase (If) está en fase 

con el fasor de E. La Figura 3.42 muestra la representación fasorial considerado el modelo co-

rrespondiente a la frecuencia fundamental de 50Hz, donde Vf es la componente fundamental de 

la tensión de fase que aplica el inversor sobre la fase del motor. 

Los valores de L y E se determinan, a partir de la potencia aparente del motor: 

𝑆𝑆𝑂𝑂 =  3𝑉𝑉𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑂𝑂𝐼𝐼𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑂𝑂 = 3.220𝑉𝑉. 67𝐴𝐴 = 44.2𝐾𝐾𝑉𝑉𝐴𝐴, 

Siendo la potencia nominal de 37KW (sobre el eje) y asumiendo un rendimiento del motor del 

100%, el factor de potencia (Apéndice B) vale, 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = cos𝜙𝜙 =
𝑃𝑃𝑂𝑂
𝑆𝑆𝑂𝑂

=
37𝐾𝐾𝐾𝐾

44.2𝐾𝐾𝑉𝑉𝐴𝐴
= 0,837. 

Así, la fase entre la tensión fundamental que debe aplicar el inversor respecto a E es φ ≅ 33º. 

La inductancia L representa la totalidad de la potencia reactiva que demanda el motor, tal que: 

2𝜋𝜋𝑓𝑓𝐿𝐿 =
𝑆𝑆𝑂𝑂 sin𝜙𝜙
3𝐼𝐼𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑂𝑂2 =

24.2𝐾𝐾𝑉𝑉𝐴𝐴𝑟𝑟
3(67𝐴𝐴)2

= 1,8Ω, 

entonces, L ≅ 6mH. 

Figura 3.41 
Inversor trifásico con raga L-E balanceada. 
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Finalmente, de la Figura 3.42 el módulo de E 

resulta, 

𝐸𝐸𝑂𝑂 = �𝑉𝑉𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑂𝑂2 − �2𝜋𝜋𝑓𝑓𝐿𝐿. 𝐼𝐼𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑂𝑂�
2 = 184𝑉𝑉𝑟𝑟𝑚𝑚𝑠𝑠. 

Con estos valores se simula el comportamiento 

del motor cuando se aplican ambos esquemas de 

modulación. 

Para alcanzar los valores nominales de co-

rriente y potencia en el motor, las moduladoras de 

cada fase del inversor debe estar a 33º grados en adelanto respecto de E. La amplitud 

Modulación PWM-S 
Con VCC = 500V es necesario sobre modular para alcanza el valor eficaz de tensión de fase 

en las condiciones nominales de operación. 

Aplicando un índice de modulación igual a 1,4 es equivalente a una sobre modulación del 

40%. La tensión de línea vab que resulta entre las fases a y b del motor, se observan en la Figura 

3.43a) (las tensiones de línea vbc y vca no se muestran para mejor claridad) para una frecuencia 

de portadora igual a 1,5KHz. En la Figura 3.43b) se muestra las tensiones de fase (vaO) y la fem 

inducida (ea), así como la corriente de fase (ia) resultante para el índice de modulación de 1,4. 

Se puede apreciar el atraso de fase (33º) de la corriente a su vez en fase con la tensión inducida. 

Para calificar cualitativamente la calidad de las tensiones y la corriente en la Figura 3.44 

se muestra el contenido armónico en un rango de frecuencias por debajo de la portadora. 

Como se indica los valores eficaces (rms) alcanzados se aproximan a los valores nominales 

Figura 3.43 
Modulación PWM Sinusoidal con m = 1,4, a) Tensión de línea vab, b) Tensiones de 

fases resultante vaN, fem inducida ea y corriente de fase ia. 
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Diagrama fasorial del modelo equi-
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del motor. También es posible observar que los armónicos 5º y 7º (más predominantes en la 

sobre modulación Figura 3.36b) para este índice de sobre modulación no alcanzan valores 

relevantes sobre la tensión de fase resultante en el motor. 

Modulación PWM-U 

Con PWM-U se emplea un índice δ* = 95% para alcanzar el valor de potencia nominal sobre el 

MI. La tensión de línea vab que resulta se observa en la Figura 3.45a) para M = 30. Mientras, que

en la Figura 3.45b) se muestran las tensiones sobre la fase a vaO y ea, así como también la corriente

ia (en valores ‘rms’). El contenido armónico hasta frecuencias por debajo de la portadora y los va-

lores eficaces alcanzados se presentan en la Figura 3.46. Si bien se consiguen amplitudes más

cercanas a los valores nominales, respecto de emplear PWMS, se aprecia el contenido armónico

significativo que introduce PWM-U, desmejorando la calidad de las formas de onda generadas.

Figura 3.44 

Contenido armónico (amplitudes en ‘rms’) en baja frecuencia para PWMS con 40% de 

sobre modulación. 
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Modulación PWM Uniforme con M = 30 δ* = 95%, a) Tensión de línea vab, b) Tensio-

nes de fases resultante vaN, fem inducida ea y corriente de fase ia 
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En este caso la distorsión armónica total (THD) considerando los seis primeros armónicos 

resulta: THD de tensión igual al 28%, mientras que el THD de corriente es de 8.3%. 

Figura 3.46 
Contenido armónico (amplitudes en ‘rms’) en baja frecuencia para PWM-U con M = 30 

y δ* = 95%  
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CAPÍTULO 4 
Accionamientos de CC 

Introducción 

El empleo de las máquinas de corriente continua (CC) data de mucho mas de un siglo atrás, 

su versatilidad se ajusta a diversas aplicaciones, en un amplio rango de velocidades y potencias 

desde micromotores hasta motores de cientos de KW. Es una máquina versátil por sus diferentes 

combinaciones de conexión entre el circuito de campo y el de armadura, que logran diferentes 

características de salida par-velocidad. Por su simplicidad en el control los accionamientos y la 

electrónica de potencias necesaria son de bajo costo en un servo mecanismos. En la actualidad 

las máquinas de inducción han reemplazado muchas de las aplicaciones debido al avance sobre 

los accionamientos de CA. Sin embargo, existen aplicaciones particulares donde los acciona-

mientos de CC son difíciles de reemplazar, debido a que la máquina de inducción no puede lograr 

pares motores estable a muy bajas velocidades sin controles sofisticados. Arribar el aprendizaje 

de los accionamientos de CC es útil para comprender mejor el comportamiento y control sobre 

motores asincrónicos. 

Principio de funcionamiento de la máquina de continua 

La Figura 4.1a) muestra el esquema constructivo de una máquina de corriente continua de 

dos polos. Está compuesta por dos masas polares (norte – sur) alojadas en el estator, que esta-

blecen el flujo magnético (estático) o campo magnético de la máquina mediante imanes perma-

nentes o campos bobinados44. El rotor, inducido o también denominada armadura es la parte 

rotante de la máquina donde se alojan los bobinados que interactúan con el campo, caracteri-

zando el funcionamiento de la máquina. 

Para introducir el principio de funcionamiento sobre la Figura 4.1a) se muestra una simple 

bobina alojada en una ranura sobre el rotor, formada por un arrollamiento N conductores. Sobre 

los lados activos de la bobina se producen los efectos de conversión electromagnética, la cabeza 

de la bobina solo da conexión a los lados activos. Los extremos del bobinado son conectados al 

colector o conmutador mecánico, montado sobre el rotor. Finalmente, la conexión eléctrica ex-

terna de la armadura se realiza mediante el contacto de escobillas rozantes sobre el colector. 

44 En máquinas de potencias por encima de los 1000W emplean campos bobinados 
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La Figura 4.1b) muestra la distribución del flujo de campo considerado suficientemente uni-

forme sobre una amplia región del entrehierro y atravesando el rotor en forma perpendicular a su 

superficie. Su variación con el ángulo geométrico θ se representa en la Figura 4.1c). En la zona 

donde los polos están presentes la densidad de campo B es prácticamente constante mientras 

que entre los polos se produce el cambio de signo. El flujo de campo en normal a la superficie 

del rotor por lo tanto el flujo es perpendicular a los lados activos de la bobina. 

Tensión y par inducidos 

La ley básica que rige el principio de funcionamiento en todas las máquinas eléctricas es la 

ley de Lorentz. Dicha ley establece que una carga eléctrica (q) inmersa simultáneamente en un 

campo electroestático (𝐸𝐸�⃗ ) y otro magneto estático (𝐵𝐵�⃗ ), experimenta la acción de dos fuerzas in-

dependientes, una de naturaleza eléctrica y otra magnética dada por la siguiente expresión: 

𝐹𝐹 ���⃗ = 𝑞𝑞𝐸𝐸�⃗ + 𝑞𝑞��⃗�𝑣 × 𝐵𝐵�⃗ �. (4.1) 

Una en la dirección y sentido de 𝐸𝐸�⃗  y otra como resultado del producto vectorial entre la velocidad 

de la carga (�⃗�𝑣) en movimiento uniforme y 𝐵𝐵�⃗ 44F

45. 

45 El signo del par adoptado es el de la regla de la mano derecha. 

Figura 4.1 

a) Máquina elemental de corriente continua

b) Distribución de flujo de campo, c) variación angular del flujo en el entrehierro
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En el caso de las máquinas eléctrica la conversión electromagnética se presenta solo con la 

interacción de cargas eléctricas en movimiento con el campo magnético. Esta fuerza será causal 

de dos efectos básicos en la conversión electromagnética que son la tensión inducida por movi-

miento y la fuerza magnética inducida. 

Tensión inducida o fuerza electromotriz inducida de movimiento. 
En la Figura 4.2a) se observa una barra conductora de longitud l moviéndose con velocidad 

uniforme v, que atraviesa un campo magnético uniforme perpendicular a la dirección del movi-

miento (ingresando en la página). Las cargas libres dentro del conductor experimentan una 

fuerza magnética o fuerza de Lorentz (fq+). Esta fuerza desplaza a las cargas positivas hacia el 

extremo superior del conductor y por el contrario las cargas negativas al extremo inferior. Como 

resultado de este estado estacionario y de acuerdo con el sentido del movimiento del conductor, 

se establece un campo eléctrico en el interior del conductor, de valor: 

𝐸𝐸 = 𝑑𝑑𝑞𝑞+
+𝑞𝑞

, (4.2) 

con la polaridad indicada en la Figura 4.2a). La diferencia de potencial entre los extremos es 

definida como el trabajo necesario para trasladar las cargas de un extremo a otro. Su valor resulta 

del producto entre esta fuerza por unidad carga y la longitud del conductor. Por lo tanto la tensión 

o fuerza electromotriz inducida (femi) de movimiento (ei) resulta,

𝑐𝑐𝑖𝑖 = ∫𝐸𝐸�⃗ ∙ 𝑑𝑑𝑙𝑙 = 𝑣𝑣𝐵𝐵𝑙𝑙. (4.3) 

El valor de la femi es proporcional a la velocidad de desplazamiento conforme B se mantenga 

constante a lo largo de l. 

La Figura 4.2b) muestra la aplicación de este concepto a la máquina de corriente continua. Al 

rotar el inducido con velocidad angular uniforme (Ωm), los conductores atraviesen el campo B a 

la velocidad 𝑣𝑣 = 𝑟𝑟.Ω𝑚𝑚, en ambos lados activos del bobinado se inducen tensiones cuyas polari-

dades se observan en las extremidades a y a’ del inducido. Asumiendo la distribución de B con 

Figura 4.2 

Fuerza electromotriz inducida por movimiento uniforme: 

a) lineal, b) rotacional.
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θ de la Figura 4.1c), la amplitud de la femi entre ambos extremos es la suma de la tensión indu-

cida en cada lado activo de N conductores. Aplicando la expresión (4.3) la femi total resulta: 

𝑐𝑐(𝜃𝜃) = 2𝑂𝑂𝑙𝑙𝑟𝑟𝐵𝐵(𝜃𝜃)Ω𝑚𝑚, (4.4) 

donde l es la longitud del rotor y al igual que en el movimiento lineal. En particular la tensión 

inducida es proporcional a la velocidad angular y función del ángulo θ. 

Par inducido 

La Figura 4.3a) muestra la interacción entre una corriente de amplitud i continua que circula 

por la barra conductora de longitud l, inmersa en un campo magnético uniforme B perpendicular 

a la barra. El movimiento de las cargas debido a i origina una fuerza magnética en la dirección 

indicada que provoca el desplazamiento del conductor desde la zona de mayor concentración de 

flujo a la de menor concentración46. Para cuantificar el valor de la fuerza, se considera la fuerza 

que se induce sobre cada una de las cargas en movimiento que constituyen la corriente (i). Cada 

una de ellas experimenta un diferencial de fuerza, dado por: 

𝑑𝑑�𝑓𝑓𝑚𝑚������⃗ � = +𝑞𝑞 �𝑑𝑑𝑙𝑙
𝑑𝑑𝑑𝑑
���⃗ × 𝐵𝐵�⃗ �, (4.5) 

siendo 𝑑𝑑𝑙𝑙
����⃗

𝑑𝑑𝑑𝑑
 la velocidad promedio equivalente (𝑣𝑣𝑚𝑚𝑞𝑞�����⃗ ) con la que se desplazan las cargas eléctricas47. 

La fuerza neta resultante sobre el conductor es la contribución o suma de todas estas ‘pequeñas’ 

fuerzas presentes en un diferencial de volumen del conductor, por lo tanto: 

𝑓𝑓𝑚𝑚 = ∫𝑑𝑑(𝑓𝑓𝑚𝑚) = ∫(+𝑞𝑞)𝜌𝜌𝐴𝐴𝑑𝑑𝑙𝑙 �𝑑𝑑𝑙𝑙
𝑑𝑑𝑑𝑑
𝐵𝐵�, (4.6) 

46 La circulación de la corriente i produce un flujo magnético alrededor del conductor que, de acuerdo con el sentido de 
circulación indicada de la corriente, Figura 4.3a), produce un aumento de la densidad de flujo a la derecha del conductor 
y una disminución de la densidad de flujo o debilitamiento del campo original a la izquierda del conductor. 
47 Se consideran a las cargas de signo positivo para que el sentido de circulación coincida con el de la corriente. 

Figura 4.3 

Fuerza resultante sobre un conductor bajo un campo magnético: 

a) movimiento lineal, b) sobre un conductor del rotor.
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donde A.dl es el diferencial de volumen de área A y longitud dl, ρ es la densidad de carga por unidad 

de volumen. Como el campo es perpendicular al conductor, el producto vectorial en (4.5) resulta el 

producto algebraico de los módulos de 𝑑𝑑𝑙𝑙
𝑑𝑑𝑑𝑑

 con B. Además, teniendo en cuenta que la corriente eléc-

trica es el cambio de carga neta (Q) que atraviesa un área A en el tiempo, se puede expresar: 

𝑠𝑠 = 𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑑𝑑

=  +𝑞𝑞𝜌𝜌𝐴𝐴 𝑑𝑑𝑙𝑙
𝑑𝑑𝑑𝑑

, (4.7) 

siendo 𝑑𝑑𝑑𝑑 = +𝑞𝑞.𝜌𝜌.𝐴𝐴.𝑑𝑑𝑙𝑙. Finalmente, como tanto la densidad de corriente como el campo mag-

nético son uniformes, la fuerza magnética neta resulta de sumar todo los ‘dl’, de la forma, 

𝑓𝑓𝑚𝑚 = 𝑠𝑠𝐵𝐵 ∫ 𝑑𝑑𝑙𝑙 = 𝐵𝐵𝑙𝑙𝑠𝑠. (4.8) 

Siendo la densidad de flujo constate la fuerza magnética inducida resulta proporcional a la 

intensidad de corriente eléctrica. 

La Figura 4.3b) ilustra el resultado sobre el rotor de la máquina cuando se inyecta una co-

rriente i, ingresando por el extremo a y saliendo por el extremo a’ de la bobina. La fuerza F sobre 

cada conductor resultante y debido al libre movimiento del rotor se produce un par rotacional y 

por consiguiente el giro del rotor48. Tomando la expresión (4.8) sobre cada conductor y multipli-

cando por el radio del rotor resulta el par motor de N conductores 

𝑇𝑇(𝜃𝜃) = 2𝐹𝐹(𝜃𝜃)𝑟𝑟 = 2𝑟𝑟𝑂𝑂𝑙𝑙 𝐵𝐵(𝜃𝜃)𝑠𝑠 (4.9) 

Al igual que la femi, el par es proporcional al flujo del campo y es función de θ. 

Combinando ambos efectos sobre la máquina elemental de la Figura 4.1a); al inyectar una 

corriente constante i se induce un par motor que provoca la rotación a velocidad Ωm del inducido, 

simultáneamente y debido al movimiento de los conductores, se induce una femi como se repre-

senta en la Figura 4.4 para tres instantes o posiciones del rotor. La Figura 4.4a) corresponde a θ 

= 0 donde la femi inducida es máxima y positiva entre extremos a-a’, así como el par inducido en 

los conductores de la bobina. Para θ = π/2 el campo es nulo por lo tanto la femi y el par son nulos, 

Figura 4.4b). Por otro lado, en esta posición las escobillas quedan cortocircuitadas mediante el 

colector por lo tanto la corriente del generador externo no atraviesa los conductores de la bobina. 

Cuando θ = π, Figura 4.4c), la bobina rotó media vuelta y la femi es nuevamente máxima y posi-

tiva, ahora entre los extremos a’-a. Tanto el par como la femi no son uniformes sino que varían 

con el ángulo de rotación como lo indican los resultados obtenidos en (4.4) y (4.9). Como se 

observa en la Figura 4.549 la femi y el par son magnitudes que cambian con θ. 

El conmutador mecánico o colector produce la acción de rectificación mecánica pudiendo 

obtenerse un valor medio de tensión inducida (E) y también un valor de par medio (T). La amplitud 

media de ambas magnitudes se incrementa incorporando más bobinas equiespaciadas geomé-

tricamente en la periferia del rotor y conectadas en serie. En los lados activos frente al polo ‘Norte’ 

se inducen fuerzas hacia abajo y tensiones de signo positivos, mientras que en los lados activos 

48 El sentido de rotación del inducido resulta consecuencia del sentido de circulación de la corriente. 
49 Si la velocidad de rotación Ωm es uniforme, la variación con θ de la femi y del par equivale a una variación temporal 
(𝑐𝑐 = 𝜃𝜃

Ω𝑚𝑚
). 



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  88 

frente al polo ‘Sur’ se inducirán fuerzas hacia arriba y tensiones de signo negativos. Dada la 

distribución de los arrollamientos sobre la periferia del rotor se consigue reducir a valores peque-

ños las fluctuaciones de las amplitudes de tensión y par inducidos, alrededor del valor medio. 

Valor medio de Femi 

El valor medio de la tensión de armadura resulta de la suma de los valores medios de cada 

una de las tensiones inducidas sobre un conjunto de S bobinados. La Figura 4.5 muestra la 

tensión inducida en un bobinado extremos a-a’ medida desde las escobillara y el par inducido en 

un ciclo completo de rotación. La tensión en cada semiciclo está dada por (4.4) cuyo valor pro-

medio resulta: 

𝑐𝑐(𝜃𝜃)������ = 𝐸𝐸 = 2𝑂𝑂
𝜋𝜋
𝑙𝑙𝑟𝑟Ω𝑚𝑚 ∫ 𝐵𝐵(𝜃𝜃)𝜋𝜋

0 𝑑𝑑𝜃𝜃. (4.10) 

Considerando que el flujo en el entrehierro ingresa en forma perpendicular a la superficie del 

inducido de radio r y longitud l, sobre una máquina de dos polos. 

Asumiendo que la densidad de flujo B(θ) es prácticamente una forma de onda cuadrada de 

amplitud Bmx , el valor de E puede aproximar como: 

𝐸𝐸 ≈ 2𝑂𝑂𝑙𝑙𝑟𝑟Ω𝑚𝑚𝐵𝐵𝑚𝑚𝑚𝑚 . (4.11) 

En términos del flujo que atraviesa el área de un semicilindro 𝜙𝜙𝑑𝑑𝑚𝑚𝑚𝑚 = 𝜋𝜋. 𝑙𝑙. 𝑟𝑟.𝐵𝐵𝑚𝑚𝑚𝑚, el valor de E 

resulta: 

𝐸𝐸 = 2.𝑂𝑂
𝜋𝜋
Ω𝑚𝑚𝜙𝜙𝑑𝑑𝑚𝑚𝑚𝑚 . (4.12) 

Para calcular la tensión total inducida en el rotor es necesario realizar la suma de las ‘S’ fems-

i que componen el inducido. Simplificando la contribución de cada arrollamiento como una suma 

algebraica de S tensiones inducidas de valor medio E, y suponiendo una máquina de p pares de 

polos, la tensión media inducida total queda expresada por 

Figura 4.4 

Diferentes posiciones del rotor con sus tensiones y pares inducidos. 

a)θ=0º b) θ=90º c) θ=180º
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𝐸𝐸𝑎𝑎 = 𝑝𝑝∑ 𝐸𝐸𝐷𝐷 = 𝑝𝑝𝑆𝑆 2.𝑂𝑂
𝜋𝜋
𝜙𝜙𝑑𝑑𝑚𝑚𝑚𝑚Ω𝑚𝑚. (4.13) 

Se desprende de esta expresión que la femi media total inducida en el rotor de la máquina es 

proporcional a la velocidad de rotación de la máquina, cuya constante de proporcionalidad de-

pende de parámetros constructivos y del flujo del campo. Por lo tanto, 

𝐸𝐸𝑎𝑎 = 𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑑𝑑𝑚𝑚𝑚𝑚Ω𝑚𝑚. (4.14) 

El flujo de campo puede provenir de imanes permanentes, de modo que Ea se puede expresar 

directamente a través de una única constate de proporcionalidad con la velocidad que contiene 

al flujo, 

𝐸𝐸𝑎𝑎 = 𝐾𝐾𝐶𝐶Ω𝑚𝑚. (4.15) 

En cambio, si el flujo de campo es generado a partir de una corriente sobre un bobinado, 

existe una curva de ‘magnetización’ que relaciona la femi total con la amplitud de la corriente de 

campo, para la velocidad nominal de la máquina. Asumiendo que el material ferromagnético de 

la máquina no ingresa en zona de saturación y que la reluctancia total del circuito magnético de 

la máquina está prácticamente determinada por el entrehierro, el flujo del campo es proporcional 

a la corriente del arrollamiento del campo (If), tal que: 

𝜙𝜙𝑑𝑑𝑚𝑚𝑚𝑚 = 𝐾𝐾𝑑𝑑 . 𝐼𝐼𝑑𝑑. (4.16) 

Figura 4.5 

Variación de la densidad deflujo, la tensión y el par en función de θ. 
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Finalmente, para un campo bobinado la tensión inducida de armadura se relaciona con la velo-

cidad a través de dos constes de proporcionalidad que dependen de la construcción de la má-

quina y de la amplitud de la corriente de campo. 

𝐸 ൌ 𝐾𝐾𝐼Ω. (4.17)

Valor medio de par-inducido 

El par promedio del motor requiere hacer el mismo proceso de suma o integración sobre 

la contribución de todos los conductores. A partir de (4.9), considerando una corriente de 

amplitud Ia por el bobinado a-a’ y sobre la base de una densidad de flujo casi-cuadrada, el 

promedio toma el valor, 

𝑇 ൌ 2𝑟𝑁𝑙𝐼𝐵௫ . (4.18)

Teniendo en cuenta la contribución de S bobinas en una suma algébrica de cada fuerza in-

ducida, el par total medio inducido en el rotor, en función  fmx, resulta: 

𝑇 ൌ 𝑝∑ 𝑇௦ ൌ 𝑝𝑆
ଶ.ே

గ
𝜙௫𝐼 . (4.19)

Por lo tanto, el resultado del par o cupla motora del inducido es proporcional a la corriente 

por armadura, cuya constante de proporcionalidad depende de parámetros constructivos y 

de la amplitud del flujo. Al igual que con la tensión inducida, cuando se trata de un motor con 

imán permanente el par y la corriente están relacionados con una constante que involucra la 

amplitud del flujo, 

𝑇 ൌ 𝐾்𝐼. (4.20)

Si en cambio se trata de una máquina de campo bobinado el par se expresa, 

𝑇 ൌ 𝐾𝐾𝐼𝐼. (4.21)

siendo Km y Kf constantes que dependen de la construcción de la máquina. 

Reacción de inducido 

Cuando se examina una máquina de continua de forma ideal se pueden identificarse dos 

flujos en perfecta cuadratura. Uno es el determinado por el campo (del estator) y el otro es el 

resultado de la corriente resultante sobre los arrollamientos de la armadura como se observa en 

la Figura 4.6. Esta característica en cuadratura ideal de los flujos brinda el máximo par posible 

de una máquina eléctrica, que se expresa a través del siguiente producto vectorial entre los flujos, 

𝑇ሬ⃗ 𝑚 ∝ Φሬሬሬ⃗  ൈ Φሬሬሬ⃗ ி. (4.22)
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En la práctica la presencia del flujo de armadura (ΦA) produce una distorsión sobre el flujo de 

campo (ΦF) denominado ‘reacción de inducido’. Este efecto se presenta en máquinas de gran 

potencia provocando en estado estacionario una distribución del flujo neto no uniforme sobre el 

entrehierro. En la Figura 4.7 se representan los flujos presentes de modo independiente produ-

cidos por el campo ΦF Figura 4.7a), el flujo generado en la armadura ΦA, Figura 4.7b), por la 

corriente de armadura y en la Figura 4.7c) la superposición de ambos o flujo neto. Como se 

aprecia en la Figura 4.7b), las líneas de campo de armadura se cierran por el circuito magnético 

de campo. Debido a la mayor reluctancia de su camino magnético la densidad de flujo es inferior 

a la de campo. Sin embargo, siguiendo el sentido de las líneas de ΦA, se originan regiones en el 

entrehierro donde estas se suman a las ΦF y otras regiones que se restan y debilitan el flujo ΦF. 

Por lo tanto, aumenta la densidad de flujo en las regiones superior izquierda e inferior derecha 

de la Figura 4.7c) y al mismo tiempo se debilita la densidad de flujo en las regiones opuestas. 

Esta distorsión provoca que tanto las tensiones como los torques inducidos no sean uniformes 

en todas las bobinas del rotor. Por otro lado se puede agravar el problema debido a la no linea-

lidad real del circuito magnético, produciéndose una saturación en las zonas de alta densidad de 

flujo. Para reducir este efecto de reacción es necesario compensar con bobinados especiales 

alojados en el campo y conectados en serie con la armadura. 

Figura 4.6 
Flujos de campo y armadura 

Figura 4.7 

a) Flujo de campo, b) Flujo de armadura, c) Reacción de inducido
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Circuito equivalente de la máquina de continua 

La potencia de conversión electromagnética en la máquina de continua se maneja entera-

mente en el circuito de armadura. Por lo tanto para comprender y analizar el comportamiento 

de la máquina en un accionamiento particular, es útil desarrollar un circuito equivalente de 

armadura como se observa en la Figura 4.8. En lo que sigue se considera que los efectos por 

reacción de inducido están compensados y además el circuito magnético es lineal (no existe 

saturación del núcleo). 

Como se indicó en la sección previa existen dos tipos constructivos de máquinas de corriente 

continua: con campo formado por imanes permanentes y con campo bobinado. El análisis de los 

accionamientos de CC se hará de modo indistinto y salvo casos necesarios se hará la aclaración 

de la acción de uno u otro tipo de máquina. En la Figura 4.8a) se representa el circuito equivalente 

para las máquinas que emplean campo bobinado y en la Figura 4.8b) el circuito para las que 

emplean imanes permanentes. 

En la Figura 4.8 sobre el circuito equivalente de armadura, se representa: con Ra la resistencia 

de los arrollamientos del inducido más las caídas de tensión producidas en los contactos de las 

escobillas sobre el colector, con La la inductancia correspondiente a los arrollamientos propios 

del inducido y ea la femi proporcional a la velocidad del rotor. En el caso de las máquinas de 

campo bobinado el circuito de campo está compuesto sencillamente por la resistencia propia de 

los arrollamientos Rf y la inductancia Lf correspondiente al campo. 

En particular las máquinas de campo bobinado (Figura 4.8a) permiten establecer diferentes 

configuraciones de conexionado entre el campo y la armadura. Estas son: conexión ‘serie’, donde 

el campo se conecta en serie con la armadura; conexión ‘shunt’, donde el campo se conecta en 

paralelo con la armadura (siendo ambos circuitos alimentados por la misma fuente de tensión); 

conexión ‘compound’, es una conexión compuesta donde el circuito de campo posee dos partes, 

una conectada en serie con la armadura y la otra en paralelo. Cada una de estas variantes pre-

sentas características particulares que las hacen aptas para aplicación específicas. Como un 

Figura 4.8 

Circuito equivalente de máquina: 

a) con campo bobinado, b) con imanes permanentes
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ejemplo la conexión serie o compuesta son muy apropiadas en aplicaciones para tracción por su 

gran capacidad en el par de arranque50. 

La conexión independiente presenta la posibilidad de manejar la alimentación de armadura y 

de campo, con fuentes de tensión diferentes. Reduciendo la tensión de armadura se reduce en 

forma directa la velocidad de la máquina sin perder capacidad de cupla, mientras el campo sea 

el nominal de la máquina. Alimentando el campo con una fuente independiente a la de armadura, 

se mantiene el flujo nominal y con ello se dispone del par nominal51 en todo el rango de veloci-

dades por debajo de la nominal. Por otro lado, se puede elevar la velocidad de la máquina por 

encima de la nominal, manteniendo la tensión de armadura nominal y reduciendo la tensión de 

campo. Por último, la independencia entre el circuito equivalente de armadura y de campo brinda 

un modelo lineal en el comportamiento dinámico. 

Modelo de la máquina de continua en conexión independiente 

Del circuito de la Figura 4.8 se desprende que la tensión aplicada en bornes de la armadura 

no es exactamente igual a la femi, debe compensar la caída de tensión resistiva más la tensión 

autoinducida sobre la inductancia de armadura. De modo que, 

𝑣𝑣𝑎𝑎(𝑐𝑐) = 𝑅𝑅𝑎𝑎𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐) + 𝐿𝐿𝑎𝑎
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑎𝑎(𝑑𝑑)
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝑐𝑐𝑎𝑎(𝑐𝑐). (4.23) 

Generalizando los resultados obtenidos en (4.14) y (4.21), el par inducido y la femi pueden 

reescribirse de la forma52. 

𝑇𝑇𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝐾𝐾𝑚𝑚𝜙𝜙𝑑𝑑𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐) y 𝑐𝑐𝑎𝑎(𝑐𝑐) = 𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑑𝑑𝜔𝜔𝑚𝑚(𝑐𝑐). (4.24) 

Estas expresiones corresponden a las máquinas de imán permanente (Figura 4.8b) dónde el 

flujo φ f está determinado por los imanes. Para el caso de campo bobinado en (4.16) el flujo es 

considerado proporcional a la corriente de campo If. 

Mecánicamente, el par motor inducido debe ser igual al par antagónico de la carga más el par 

de inercia total (J) correspondiente a toda la masa de la carga que debe arrastrar más la propia 

del rotor. Además, se suma el par producido por el roce sobre las bancadas de los ejes de rota-

ción, a través del coeficiente de fricción o roce viscoso B, 

𝑇𝑇𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝐽𝐽 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑟𝑟(𝑑𝑑)
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝐵𝐵𝜔𝜔𝑚𝑚(𝑐𝑐) + 𝑇𝑇𝐿𝐿(𝑐𝑐). (4.25) 

En general el par TL(t) es una función de la velocidad que depende de las características de la 

carga como se discutió en el Capítulo 1. 

50 Este tipo de máquina aún puede encontrarse en trenes eléctricos con tecnología de mediados del siglo XX. 
51 Como se verá en secciones posteriores la velocidad por debajo de la nominal se gobierna mediante la tensión de 
armadura. En la conexión paralelo la fuente de armadura es también la de campo, cuando se reduce la tensión se debilita 
el flujo del campo y con ello el par disponible queda por debajo del nominal. 
52 Se emplean las variables en minúsculas como función del tiempo. Dado que ‘t’ se usa para indicar ‘tiempo’ para el par 
motor, como excepción, se empleará siempre en mayúsculas. En estado estacionario donde las variables no cambian 
en el tiempo o los valores medios (que son también estados estacionarios) se emplearán en mayúsculas. 
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Las expresiones (4.23) y (4.25) constituyen las ecuaciones que permitirán determinar las ca-

racterísticas estáticas y dinámicas de la máquina de corriente continua en conexión indepen-

diente o con imanes permanentes. 

Características par-velocidad de estado estacionario 

Considerando que la máquina de corriente continua funciona principalmente como motor (im-

pulsor del movimiento de la carga), se busca determinar cuáles son los parámetros que permiten 

caracterizar en estado estacionario la relación entre la velocidad de la máquina y el par de trabajo. 

Tanto para motores de imán permanente como con excitación independiente, se considera 

en estado estacionario que el flujo de campo es igual al nominal (como el fulo de diseño máximo 

nominal posible sin que el circuito magnético se sature). Tomando (4.23), en estado estacionario 

las variaciones en el tiempo son nulas, así la tensión de armadura se expresa como: 

𝑉𝑉𝑎𝑎 = 𝑅𝑅𝑎𝑎𝐼𝐼𝑎𝑎 + 𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑑𝑑Ω𝑚𝑚, (4.26) 

donde 𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑑𝑑Ω𝑚𝑚 =  𝐸𝐸𝑎𝑎, la femi de armadura. 

La característica estática de salida del motor de corriente continua se obtiene despejando la 

velocidad en función de Va e Ia. Luego de un simple manejo algebraico y teniendo en cuenta la 

relación 𝑇𝑇𝑚𝑚 = 𝐾𝐾𝑚𝑚𝜙𝜙𝑑𝑑𝐼𝐼𝑎𝑎, resulta: 

𝛺𝛺𝑚𝑚 = 1
𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑓𝑓

𝑉𝑉𝑎𝑎 −
𝑅𝑅𝑎𝑎

𝐾𝐾𝑟𝑟𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑓𝑓
2 𝑇𝑇𝑚𝑚. (4.27) 

La Figura 4.9 muestra la característica estática par-velocidad correspondiente al motor de CC 

con excitación independiente. El primer término de (4.27) corresponde a la velocidad sin carga 

mecánica, denominada velocidad de vacío (Ω0). Como se desprende su valor depende de la am-

plitud de la tensión de armadura Va. El segundo término corresponde a la regulación de la caracte-

rística de salida que determina con el incremento del par motor la reducción de la velocidad res-

pecto a la de vacío. El factor de regulación es proporcional a Ra e inversamente proporcional con 

el cuadrado de la amplitud del flujo y de las constantes que corresponden al diseño de la máquina53. 

La curva continua 1 representa la característica dada por (4.27) en la cual se indica la caída de 

velocidad ∆Ω, respecto de Ω0, medida en condiciones nominales de par (TN) y velocidad (ΩN) (en 

condiciones de alimentación de armadura y campo también nominales). Su valor es: 

ΔΩ𝑂𝑂 = 𝑅𝑅𝑎𝑎
𝐾𝐾𝑟𝑟𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑓𝑓𝑂𝑂

2 𝑇𝑇𝑂𝑂 . (4.28) 

53La regulación o caída de velocidad del motor respecto del par motor en una máquina real presenta un comportamiento 
no lineal como lo indica la curca punteada 2 de la Figura 4.9. La Ra contempla la caída de tensión en la resistencia de 
los conductores del bobinado de armadura, que puede ser considerado constante con la corriente, más la caída de 
tensión en el contacto de las escobillas sobre el colector que provoca una regulación no uniforme con el incremento del 
par motor. Por otro lado, el aumento de la corriente de armadura aumenta los efectos de reacción del inducido provo-
cando, para campos bobinados, un aumento de la no linealidad entre la corriente de campo y el flujo en el entrehierro y 
un ligero debilitamiento del flujo neto. 
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La regulación nominal y porcentual de la velocidad se define como, 

ΔΩ𝑂𝑂 = Ω𝑜𝑜−Ω𝑂𝑂
Ω𝑂𝑂

100%. (4.29) 

Habitualmente en máquinas 

de alta potencia toma valores por 

debajo del 2%. 

El par extremo de la caracterís-

tica par-velocidad del motor se 

puede determinar cuando la velo-

cidad es nula. Este par puede de-

finirse como la capacidad máxima 

ideal de arranque del motor para 

tensión de armadura y campo no-

minales. Igualando a cero la ex-

presión (4.27), el par de arranque 

resulta: 

𝑇𝑇𝑎𝑎𝑟𝑟𝑟𝑟 = 𝐾𝐾𝑚𝑚𝜙𝜙𝑑𝑑
𝑉𝑉𝑎𝑎
𝑅𝑅𝑎𝑎

. (4.30) 

Donde el cociente 𝑉𝑉𝑎𝑎
𝑅𝑅𝑎𝑎

= 𝐼𝐼𝑎𝑎𝑟𝑟𝑟𝑟 es definida como la corriente arranque o máxima corriente que 

demanda el circuito de armadura durante el arranque. 

Desde el punto de vista del circuito equivalente de la Figura 4.8, la corriente de arranque 

experimenta un transitorio hasta alcanzar el máximo limitado por Ra y La, siendo Ea nula en el 

primer instante. La determinación de Iarr como caso extremo no contempla los efectos inductivos 

en el transitorio54. 

Cambio de la característica por resistencia externa de armadura 
La amplitud Iarr depende del valor de Ra y es varias veces superior a la corriente de armadura 

nominal, provocando una condición extrema de calentamiento en los arrollamientos. La máquina 

debe estar en condiciones de tolerar esta amplitud de corriente durante un tiempo breve, sin que 

el estrés térmico deteriore las características eléctricas del motor. En máquinas de altas poten-

cias los valores de inercias son elevados retardando la aceleración del motor hasta alcanzar su 

velocidad de trabajo. Para limitar el calentamiento de los arrollamientos del inducido durante el 

transitorio de arranque es necesario limitar la amplitud Iarr. Una técnica de limitación de corriente 

(en desuso) es a través de aumentar el valor de la resistencia de armadura en forma externa 

mediante reóstatos conmutados en serie con el circuito de armadura. A medida que el motor va 

tomando velocidad, y con ello la amplitud de Ea, se va reduciendo el valor de la resistencia ex-

terna. A la velocidad de trabajo la resistencia externa debe quedar completamente desconectada. 

54 En secciones próximas se analizará el comportamiento transitorio de la corriente de armadura durante el arranque del motor. 

Figura 4.9 

Característica par-velocidad. 
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La expresión (4.28) indica que aumentar la resistencia de armadura externamente, aumenta la 

regulación de la máquina tal como se puede observar en la Figura 4.10a) para dos valores de 

resistencias externas diferentes. En estado estacionario el aumento de la regulación posibilita re-

ducir la velocidad de rotación sin perder capacidad de cumpla. Sin embargo, este método simple 

no se concibe en la actualidad por la alta pérdida de potencia en la resistencia externa de armadura. 

Cambio de la característica por tensión de armadura 
En la actualidad un accionamiento debe actuar con la mayor eficiencia posible. Por lo tanto, 

la técnica por excelencia para cambiar la velocidad del motor por debajo de la velocidad nominal 

con excitación independiente se realiza mediante la tensión de armadura. Como se determinó 

en (4.27) la velocidad de vació depende de la tensión de armadura. Por debajo de la tensión 

nominal se reduce la ordenada al origen de la recta que caracteriza al motor como lo muestra la 

Figura 4.10b), para dos valores de tensión menores a la nominal. La regulación nominal de la 

máquina se conserva, así como también su capacidad de par motor. Además, mediante la ten-

sión de armadura se puede realizar arranques suaves aumentando Va paulatinamente desde 

valores reducidos, limitando la corriente de arranque a un valor determinado. 

Cambio de la característica por debilitamiento de campo 
En motores con campo bobinado es posible modificar la característica par- velocidad del mo-

tor y superar la velocidad nominal mediante la reducción o debilitamiento de campo. Reduciendo 

la corriente de campo If en (4.16) se reduce el flujo magnético en el entrehierro, aumentado la 

velocidad de vacío y simultáneamente la regulación del motor. 

Teniendo en cuenta (4.16), la velocidad de vacío es inversamente proporcional a la corriente 

de campo, 

Ω0 = 𝑉𝑉𝑎𝑎𝑂𝑂
𝐾𝐾𝑎𝑎𝐾𝐾𝑓𝑓

1
𝐼𝐼𝑓𝑓

. (4.31) 

Figura 4.10 

Cambio de la característica par-velocidad, mediante: 

a) Ra (Va e If nominales), b) Va (If nominal) c) If (Va nominal).
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Asumiendo que la tensión de armadura es la nominal, la reducción de la corriente de campo 

por debajo de su valor nominal provoca un incremento de la velocidad de vacío por encima de la 

nominal, como se muestra en la Figura 4.10c) para dos valores de If inferiores al nominal. Por 

otro lado, si se toma el par de arranque dado en (4.30), teniendo en cuenta (4.16), Ta es propor-

cional a la corriente de campo, 

𝑇𝑇𝑎𝑎 = 𝐾𝐾𝑚𝑚𝐾𝐾𝑑𝑑
𝑉𝑉𝑎𝑎𝑂𝑂
𝑅𝑅𝑎𝑎

𝐼𝐼𝑑𝑑 . (4.32) 

La reducción de If por debajo de su valor nominal reduce la capacidad de arranque del motor. 

Más aún, la regulación de la característica del motor cambia con la inversa de If2 como lo muestra 

la Figura 4.10c). 

Área de operación continua o segura 

Como se observa en la Figura 4.10 las rectas características en cualquiera de las acciones 

tomadas previamente son válidas para la operación del motor dentro de la región punteada. Esta 

región es un área de operación segura del motor. El punto de operación nominal (TmN-ΩN) co-

rresponde a la potencia nominal mecánica en el eje del motor que permite operar en forma con-

tinua. En este punto la tensión y la corriente de armadura son valores nominales (de diseño), y 

las pérdidas de potencia en el rotor serán tales que la temperatura de operación, a velocidad 

nominal, establece un equilibrio térmico de operación estable con el medio ambiente. Esto signi-

fica que la refrigeración natural o forzada del motor es la adecuada para su funcionamiento, en 

las condiciones ambientales correspondientes. Cualquier valor de par por encima del nominal 

implica un incremento de la corriente de armadura por encima del nominal, aún a velocidades de 

operación por debajo de la nominal. Dependiendo del tipo de refrigeración aplicado al motor 

puede transitoriamente, y por un tiempo máximo especificado, duplicar el valor de corriente de 

armadura respecto del valor nominal. En todos los casos de la Figura 4.10 el par nominal es el 

límite para funcionamiento permanente del motor en todo el rango de velocidades por debajo de 

la nominal. Se caracteriza este rango de velocidades como de par constante. 

Al disminuir If por debajo de su valor nominal en (4.21) es necesario incrementar la corriente 

de armadura por encima de su valor nominal si se pretenden sostener un par motor nominal, 

(4.21). En esta condición de trabajo se provocaría un sobrecalentamiento sobre el rotor. Por lo 

tanto, con debilitamiento de campo es imprescindible limitar la corriente de armadura a su valor 

nominal, en consecuencia el par de trabajo permisible será inferior al nominal. Por otro lado, la 

tensión de armadura es la nominal, si la corriente de armadura no debe ser superior al valor 

nominal, la caída de tensión sobre Ra será igual, cualquiera sea el valor de campo por debajo del 

nominal. Desde el punto de vista del circuito de armadura equivalente el valor Ea deberá ser 

constante e igual al valor nominal. Así la velocidad crecerá inversamente proporcional a If. 

Con debilitamiento de campo el límite de potencia eléctrica de entrada será igual al producto 

VaN.IaN. Por lo tanto, el límite de operación permanente de un motor con debilitamiento de campo 
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requiere mantener la potencia del eje constante y nominal. Se caracteriza el rango de velocida-

des por encima del nominal como condición de operación en potencia constante. 

Capacidad de carga continua 

La capacidad de carga continua del accionamiento está relacionada con la disponibilidad de 

funcionamiento permanente del par motor como función de la velocidad y del flujo. La Figura 4.11 

muestra cómo cambian las variables del motor conforme cambia la velocidad. En la región de 

flujo nominal (constate) la velocidad puede cambiar de cero a su valor nominal con par constante 

nominal (TN) y en consecuencia a corriente de armadura nominal, IaN. En esta zona la tensión de 

armadura crece linealmente acompañada por el crecimiento de la femi, a partir de un valor dis-

tinto de cero necesario para compensar la caída de tensión sobre la resistencia de armadura 

(IaN.Ra). La potencia disponible en el eje del motor crece conforme crece la velocidad hasta la 

potencia nominal (PN). En la región de debilitamiento de campo55 o de potencia constante, la 

tensión de armadura debe mantener su valor nominal así como también la corriente de armadura, 

en consecuencia la capacidad de par motor decae conforme se reduce la corriente de campo y 

aumenta la velocidad del motor. Dependiendo de las características mecánicas de la máquina 

este rango puede extenderse hasta aproximadamente el doble de la velocidad nominal. 

55 El debilitamiento de campo o capacidad de operación a velocidades por encima de la nominal solo es posible en 
máquinas de campo bobinado. La capacidad de las máquinas de imán permanente está limitada en la región de campo 
y par constantes. 

Figura 4.11 
Regiones con capacidad de operación par-velocidad. 
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Operación reversible de la máquina de continua 

Principalmente la máquina eléctrica de un accionamiento actúa como motor imponiendo el 

movimiento de un sistema. Sin embargo, en muchas de las aplicaciones existen procesos de 

desaceleración o de frenado, en la cual el movimiento es impuesto por el sistema mecánico. En 

esta acción la variación de energía mecánica del sistema es convertida en energía eléctrica a 

través de la máquina, operando como generador. Si la energía mecánica se inyecta a la fuente 

de alimentación eléctrica, se está en presencia de un ‘frenado regenerativo’. Mientras que, si la 

energía proveniente del movimiento es gastada, básicamente mediante una resistencia, se es-

tablece un ‘frenado dinámico’. 

Durante la operación de frenado la máquina induce un par antagónico al impuesto por el sis-

tema mecánico, y considerando que el flujo de campo se mantiene constante, el módulo de la 

tensión inducida es superior a la tensión de armadura aplicada. En la Figura 4.12 se observa los 

cuatro cuadrantes de operación de un motor dónde se indica en cada uno de ellos los signos 

correspondientes de velocidad-par (equivalente al flujo de potencia) y la relación con los módulos 

entre tensión de armadura aplicada e inducida. En los cuadrantes MOTOR, los signos de veloci-

dad y par coinciden, la potencia eléctrica demandada es inyectada o consumida en el sistema 

mecánico. Mientras que en los cuadrantes de FRENADO los signos de velocidad y de par son 

opuestos, invirtiendo el flujo de potencia desde el sistema mecánico al eléctrico. 

Figura 4.12 

Cuadrantes de opresión de una máquina eléctrica. 
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Flujos de potencia entre carga y fuente eléctrica. Rendimiento 

Las máquinas eléctricas poseen la capacidad de conversión de la potencia electromagnética 

de forma reversible, en su operación como motor y/o como generador. Como todo sistema e 

independientemente del sentido en el flujo de energía, existe una pérdida de potencia en la con-

versión de la energía. En las máquinas eléctricas las pérdidas de potencia son debidas a pérdidas 

mecánicas y pérdidas debidas al proceso electromagnético. 

Enfocándose en la máquina de corriente continua, por el rotor fluye la potencia de conversión 

electromecánica, por lo tanto, en el inducido se concentran las pérdidas de potencia. Las pérdi-

das electromagnéticas se pueden separar entre las puramente eléctricas y las específicamente 

debidas al proceso de conversión electromagnética. Las pérdidas eléctricas se conforman por 

las pérdidas en la resistencia por el cobre de los devanados del inducido más las pérdidas de 

contacto sobre las escobillas del colector. Mientras que las electromagnéticas se corresponden 

con las pérdidas por histéresis y de Foucault, en el material ferromagnético del inducido56. En 

cuanto a las pérdidas mecánicas se pueden lo-

calizar en el rozamiento de tipo viscoso, en los 

cojinetes de las bancadas de la máquina, 

como las de roce por fricción con el aire princi-

palmente producidas sobre la turbina de venti-

lación interna57. 

En el modo motor de una máquina de con-

tinua el flujo de potencia proviene de la fuente 

eléctrica para ser consumida en el eje del sis-

tema mecánico, como se observa en la Figura 

4.13a). Teniendo en cuenta el circuito de 

56 Existen pérdidas de conversión secundarias debido a la distribución de campos en los bordes dentados del núcleo del 
estator donde se aloja el campo. 
57 En algunas máquinas es necesario emplear ventilación auxiliar forzada mediante una turbina externa alimentada en 
forma independiente. 

Figura 4.13 

Representación de los flujos de potencia: 

a) en modo motor, b) en modo generador.

Figura 4.14 

Cambio de valores en las constantes de 

proporcionalidad. 
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armadura, la potencia eléctrica (Pa) que ingresa al inducido del motor incluye la pérdida en la 

resistencia equivalente de armadura (𝐼𝐼𝑎𝑎2𝑅𝑅𝑎𝑎). 

Despreciando las pérdidas en el material ferromagnético del rotor, la potencia resultante (IaEa) 

contiene la potencia disponible en el eje del motor (Peje) más las pérdidas mecánicas (Pmec). 

Realizando el cociente entre Peje y el producto IaEa, resulta: 

𝑃𝑃𝑒𝑒𝑖𝑖𝑒𝑒
𝐼𝐼𝑎𝑎𝐶𝐶𝑎𝑎

= 𝐾𝐾𝑇𝑇𝐼𝐼𝑎𝑎.Ω𝑟𝑟
𝐼𝐼𝑎𝑎.𝐾𝐾𝐸𝐸Ω𝑟𝑟

= 𝐾𝐾𝑇𝑇
𝐾𝐾𝐸𝐸

= 𝜂𝜂𝐶𝐶 . (4.33) 

Este cociente entre las constantes de proporcionalidades define un rendimiento de armadura. 

Cuantifica las pérdidas de potencia mecánica que no son posibles de modelar en el circuito equi-

valente de armadura. De (4.33) se desprende que en modo de operación como motor KE > KT. 

En muchos casos estas constantes no pueden ser identificadas en forma independiente. En má-

quinas de alta potencia las pérdidas Pmec se consideran despreciables en cuyo caso las constan-

tes resultan, KE ≅ KT. 

Tomando el rendimiento total del motor y agregando las pérdidas de potencia que se presen-

tan en el circuito de campo (𝑃𝑃𝑑𝑑 = 𝐼𝐼𝑑𝑑2𝑅𝑅𝑑𝑑), resulta: 

𝜂𝜂𝑚𝑚(%) = 𝑃𝑃𝑒𝑒𝑖𝑖𝑒𝑒
𝑃𝑃𝑎𝑎+𝑃𝑃𝑓𝑓

100. (4.34) 

En modo de freno regenerativo (generador) la potencia fluye de modo inverso al motor. La 

potencia ingresa al inducido en forma mecánica porque la carga impone el movimiento de la 

máquina. Las pérdidas mecánicas y eléctricas dentro del rotor se representan en la Figura 4.13b). 

El valor de la potencia eléctrica generada o disponible eléctricamente (Pe) se reduce en bornes 

de la armadura por lo tanto la relación (4.33) se invierte y con ello se debe plantear un cambio 

de los valores de las constantes involucradas. Planteando con ‘prima’ el cambio de valor de las 

constantes ante el cambio de modo de funcionamiento de la máquina, la relación entre amabas 

debe ser K’T > K’E. 

En la Figura 4.14 se presenta la característica par-velocidad de una máquina para una dada 

tensión Va. El punto 1 corresponde el estado de la máquina operando como motor y el punto 2 

operando en freno regenerativo y considerando que el par de frenado posee igual amplitud que 

el par motor del punto 1. Para que la característica par-velocidad conserve la misma relación 

dada en (4.27), frente a las pérdidas mecánicas, se debe satisfacer que: |𝐾𝐾𝑇𝑇| = |𝐾𝐾′𝐶𝐶| y |𝐾𝐾𝐶𝐶| =

|𝐾𝐾′𝑇𝑇|. Así, la pendiente de la recta se conserva en ambos cuadrantes y también se cumple con 

igual valor de rendimiento de armadura, tanto como motor o como generador. Bajo esta consi-

deración, los valores de femi y de corrientes de armadura cambiarán cambian ligeramente de 

valor conforme se opere, como motor o freno. 

Ejemplo 4.8: Rendimiento de motor 
Los datos proporcionados por el fabricante de un motor de corriente continua son: 7,45kW a 

860rpm y 470V de tensión de armadura, desarrolla un par de 88,5Nm con una corriente de ar-

madura de 22,4A. El rendimiento del motor a plena carga es de 73%, posee una resistencia de 
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armadura de 4,5Ω a 120ºC con una inductancia de 56mH. El circuito de campo consume una 

potencia de 0,47kW con una tensión de 310V. 

A partir de los datos se determinan las características del motor. En primer lugar se verifica 

que el par disponible nominal del motor es 

𝑇𝑇𝑂𝑂 = 𝑃𝑃𝑂𝑂
𝛺𝛺𝑂𝑂

= 7,45𝐾𝐾𝐾𝐾

860. 𝜋𝜋30
𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑
𝑟𝑟𝑒𝑒𝑠𝑠

= 82,76𝑂𝑂𝑚𝑚, 

La relación entre el par motor y la corriente de armadura se calcula a partir de (4.20), 

𝐾𝐾𝑇𝑇 = 𝑇𝑇𝑟𝑟
𝐼𝐼𝑎𝑎

= 88,5𝑂𝑂𝑚𝑚
22,4𝐴𝐴

= 3,95 𝑂𝑂𝑚𝑚
𝐴𝐴

, 

Por otro lado, se calcula la constante de proporcionalidad entre la velocidad y la femi en con-

diciones nominales, 

𝐾𝐾𝐶𝐶 = 𝑉𝑉𝑎𝑎−𝑅𝑅𝑎𝑎𝐼𝐼𝑎𝑎
𝛺𝛺𝑂𝑂

= 470𝑉𝑉−4,5𝛺𝛺×22,4𝐴𝐴

860. 𝜋𝜋30
𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑
𝑟𝑟𝑒𝑒𝑠𝑠

= 4,1𝑉𝑉𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉, 

Como puede observarse ambas constante son muy próximas pero no iguales. Esto significa 

que existe una pérdida de potencia mecánica (en roce mecánico más pérdidas magnéticas en el 

inducido el motor), por lo tanto, la potencia que se transfiere al inducido no es exactamente igual 

a la potencia en el eje. Podemos establecer la relación entre ambas potencias como: 

𝜂𝜂𝐶𝐶 = 𝑃𝑃𝑟𝑟
𝑃𝑃𝐸𝐸

= 𝐾𝐾𝑇𝑇
𝐾𝐾𝐸𝐸

= 0.96, 

Lo que indica este rendimiento mecánico del inducido es la pérdida de potencia mecánica 

igual al 4% de la potencia PE. Para chequear este valor de perdida se calcula la potencia en el 

eje a través de, 

𝑃𝑃𝑚𝑚𝑖𝑖𝑚𝑚 = (𝐼𝐼𝑎𝑎𝑉𝑉𝑎𝑎 − 𝑅𝑅𝑎𝑎𝐼𝐼𝑎𝑎2) 𝐾𝐾𝑇𝑇
𝐾𝐾𝐸𝐸

= (22,4A × 470V − 4,5Ω × (22,4A)2) × 0,96 = 7,94𝐾𝐾𝐾𝐾. 

La pérdida en la resistencia de armadura en condiciones nominales Ra.Ia2 es 2,258KW, y la 

potencia tomada en la armadura (Va.Ia) es 10,528KW. Si se suma la potencia consumida en el 

circuito de campo, la potencia eléctrica total del motor es 10,998KW. Finalmente, el rendimiento 

del motor 

𝜂𝜂% = 𝑃𝑃𝑒𝑒𝑖𝑖𝑒𝑒
𝑃𝑃𝑎𝑎+𝑃𝑃𝑓𝑓

100 = 7,94𝐾𝐾𝐾𝐾
10,998𝐾𝐾𝐾𝐾

100 = 72,2%. 

Los cálculos realizados permiten corroborar que las pérdidas mecánicas evaluadas a través 

de (4.33) son adecuadas. 

Convertidores electrónicos de actuación 

Los accionamientos de CC utilizan convertidore electrónicos de potencia sobre la alimenta-

ción de armadura y de campo (para máquinas de campo bobinado). En general las topologías 

y técnicas de comando empleadas se determinan de acuerdo con el tipo de máquina, su 
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potencia y en especial a la capacidad operativa en la aplicación o los modos de operación 

posible del accionamiento. 

La Figura 4.15 es un esquema que reúne las posibles tecnologías aplicables para el control 

de las máquinas de continua. La selección de los convertidores electrónicos de potencia depende 

del motor y de las aplicaciones que involucra la potencia de trabajo. Para potencias en el rango 

de 1kW a 10MW las máquinas son de campo bobinado y la tecnología de rectificación controlada 

es muy apta, tanto para el circuito de armadura como para el de campo. En particular en el 

circuito de campo se requiere manejar poca potencia lo que posibilita el empleo de un rectificador 

no controlado y una etapa conmutada para controlar la corriente de campo. En el rango de po-

tencias desde fracciones de kW hasta los 3 o 4kW, se emplean motores con imán permanente. 

En este rango pueden encontrarse rectificadores controlados monofásicos, sin embargo, resultan 

más adecuados para estos niveles de potencia los convertidores conmutados con frecuencias 

superiores a la de red. En general se rectifica la tensión de red y emplea una etapa de conversión 

CC – CC para controlar la tensión de armadura. Este esquema presenta un mejor factor de po-

tencia a la red que los rectificadores controlados. 

Para describir la capacidad de operación en 1, 2 o 4 cuadrantes de los accionamientos sobre 

un sistema, se presentarán en lo que sigue, algunas aplicaciones clásicas de operación. 

Accionamiento con cargas verticales 

Las cargas verticales se encuentran en puentes grúas, ascensores, montacargas, entre otras. 

En todas estas aplicaciones los accionamientos deben actuar sobre la fuerza de gravedad como 

se representa en la Figura 4.16, donde el motor se acopla a un volante o tambor de arrollamiento 

Figura 4.15 

Esquema de diferentes técnicas de convertidores sobre máquinas de continua. 
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del cable que sostiene el peso de masa M. Las cargas gravitacionales son independientes de la 

velocidad de rotación, y el par antagónico viene dado por: 

𝑇𝑇𝐿𝐿 = 𝑀𝑀𝑉𝑉𝑟𝑟 (4.35) 

donde g es la aceleración de la gravedad y r es el radio del volante58. 

La Figura 4.17 indica los dos cuadrantes de operación posibles para este tipo de carga en 

estado estacionario, considerando que ambas operaciones mantienen la alimentación de campo 

fija59. En el punto 1 de operación correspondiente a la intersección entre la característica Tm-Ωm 

como motor (trazo verde) y la carga (trazo azul), el cuerpo está en acenso a velocidad constante. 

En esta condición la potencia eléctrica tomada de la red por el motor se convierte en energía 

potencial sobre la carga. En el punto 2 de operación el cuerpo desciende a velocidad constante. 

Para ello se invierte el sentido de rotación de la máquina invirtiendo el signo de la tensión de 

armadura. La característica Tm-Ωm pasa al cuarto cuadrante dado que el par inducido sobre el 

motor adquiere el carácter de freno para un descenso a velocidad constante del peso, sin cambiar 

el signo de la corriente. En este modo el flujo de potencia se invierte la máquina convierte la 

energía mecánica potencialmente acumulada en energía eléctrica. Acción de freno regenerativo. 

La actuación mediante el convertidor de dos cuadrantes de la Figura 4.16 posibilita realizar 

un frenado regenerativo reinyectando la energía eléctrica generada a la red. En cada cuadrante 

de la Figura 4.17 se indica la relación entre los módulos de la tensión de armadura y de la femi, 

58 En un sistema elevador de cargas (montacargas o ascensores) se suele emplear en el extremo opuesto del cable que 
sostiene al cuerpo un contrapeso para reducir el esfuerzo neto del accionamiento. En estos casos el par resultante toma 
el valor: 𝑇𝑇𝐿𝐿𝑂𝑂 = (𝑀𝑀 − 𝑚𝑚)𝑉𝑉𝑟𝑟, donde m es la masa del contrapeso. 
59 Existen operaciones donde se invertir el sentido de operación de la máquina invirtiendo el sentido de campo a través de invertir 
la polaridad de la tensión de campo y con ello la corriente If de excitación sin invertir el signo de la tensión de armadura. 

Figura 4.16 

Accionamiento para cargas verticales 
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en modo motor |Va| > |Ea| inyectando potencia al eje del motor y en modo de freno regenerativo 

|Va| < |Ea| inyectando potencia mecánica al inducido de la máquina. 

Ejemplo 4.9: Accionamiento de un montacarga 
Un accionamiento actúa sobre un montacarga con 1500kg de masa (incluyendo la masa de 

la cabina, cable de arrollamiento y demás elementos) mediante el motor del Ejemplo 4.8. Se 

calculará la cantidad de potencia inyectada a la red eléctrica durante el descenso del montacarga 

a una velocidad de 15m/min y el factor de potencia que se presenta a la red. 

El cable de sostén al montacarga se arrolla en un tambor de 0,28m de radio (rt) acoplado al 

motor mediante un reductor de velocidad a tornillo sin-fin, cuya relación de vueltas (σ) es 1:67 y 

posee un rendimiento de 98,5%. 

En esta condición de trabajo la potencia 

mecánica desarrollada por el descenso del 

montacarga es  

𝑃𝑃𝑑𝑑𝑚𝑚𝐻𝐻𝑚𝑚 = 𝑀𝑀𝐿𝐿𝑉𝑉𝑣𝑣𝐿𝐿 = 1500𝐾𝐾𝑉𝑉 × 9.8 𝑚𝑚
𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠2

×

15
60

𝑚𝑚
𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠

= 3,675𝐾𝐾𝐾𝐾 

La potencia eléctrica disponible en bornes 

del inducido de la máquina será la potencia 

mecánica de entrada en el eje del motor afec-

tada por el rendimiento del reductor de veloci-

dad y el rendimiento del inducido (ηE) (consi-

derados invariables con el estado de carga), 

menos la potencia gastada en la resistencia de 

armadura, 

𝑃𝑃𝑎𝑎 = 𝜂𝜂𝑟𝑟𝑚𝑚𝑑𝑑𝜂𝜂𝐶𝐶𝑃𝑃𝑑𝑑𝑚𝑚𝐻𝐻𝑚𝑚 − 𝐼𝐼𝐹𝐹2𝑅𝑅𝑎𝑎 

Siendo IF la corriente de armadura durante 

el frenado regenerativo de la máquina, cuyo 

valor resulta de tomar el par del tambor de 

arrollamiento reflejando al eje del motor (ver 

Apéndice A), 

𝐼𝐼𝐹𝐹 = 1
𝐾𝐾𝑇𝑇
′
1
𝜎𝜎
𝑀𝑀𝐿𝐿𝑉𝑉𝑟𝑟𝑑𝑑 =

1500𝐾𝐾𝑠𝑠×9,8 𝑟𝑟
𝑟𝑟𝑒𝑒𝑠𝑠2

×0,28𝑚𝑚

4,1𝑂𝑂𝑟𝑟𝐴𝐴 ×67
= 15𝐴𝐴. 

Como se analizó este valor de corriente corresponde a la acción de par antagónico al intro-

ducido por el montacarga durante el descenso. De modo que la potencia en bornes de la arma-

dura toma el valor, 

𝑃𝑃𝑎𝑎 = 3,675𝐾𝐾𝐾𝐾 × 0,985 × 0,96 − (15𝐴𝐴)2 × 4,5𝛺𝛺 = 2,46𝐾𝐾𝐾𝐾. 

Figura 4.17 

Puntos de operación de una carga vertical. 
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Finalmente, la potencia PCA inyectada a la red suponiendo un rendimiento del convertidor del 

95%, es igual a: 

𝑃𝑃𝐶𝐶𝐴𝐴 = 2,46𝐾𝐾𝐾𝐾 × 0,95 = 2,34𝐾𝐾𝐾𝐾. 

Como se observa el aprovechamiento de la energía regenerada es de aproximadamente el 

64% de la desarrollada en la carga. También es importante establecer el factor de potencia 

que en estas condiciones impone el frenado regenerativo sobre la red eléctrica. Suponiendo 

que la corriente de armadura está libre de ripple, la potencia instalada en un rectificador trifá-

sico de dos cuadrantes conectado a la red de 380Vrms, se expresa en función de la corriente 

de armadura como: 

𝑆𝑆𝐶𝐶𝐴𝐴 = √3𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻�
2
3
𝐼𝐼𝑎𝑎 = √2. 380𝑉𝑉 × 15𝐴𝐴 = 8,06𝐾𝐾𝑉𝑉𝐴𝐴. 

Por lo tanto, el factor de potencia FP (Apéndice B) es: 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = 𝑃𝑃𝐶𝐶𝐴𝐴
𝐷𝐷𝐶𝐶𝐴𝐴

= 2,34𝐾𝐾𝐾𝐾 
8,06𝐾𝐾𝑉𝑉𝐴𝐴

= 0,29.

Como se aprecia este valor es extremadamente bajo lo que indica que hay una fuerte 

componente de corriente reactiva. Se concluye que la SCA depende del peso a través de la 

corriente Ia y que no cambia con la velocidad de descenso, sin embargo, si depende el valor 

de FP. A mayor velocidad mayor será la potencia y con ello se mejora el factor de potencia 

porque mayor será el valor medio de tensión de armadura y por lo tanto el ángulo de disparo 

se acercará a 180º. 

Accionamientos con cargas horizontales e inclinadas 

Existen muchos accionamientos que deben actuar sobre cargas que requieren movimientos 

horizontales y/o con pendiente como pueden ser cintas transportadoras, cable carril u otros me-

dios de trasporte como trenes, entre otras aplicaciones. En este caso se tratará la operación de 

un vehículo eléctrico (VE) como se puede observar en la Figura 4.18, en dos condiciones posibles 

de operación de estado estacionario. El VE es motorizado por un motor de corriente continua 

con imanes permanentes60 y accionado mediante un convertidor conmutado de dos cuadrantes 

como se discutió en el Ejemplo 3.3 del Capítulo 3. 

60 Las tecnologías de motorización eléctrica empleadas en VE son motores de imanes permanentes sin escobillas o 
motores de inducción. Sin embargo, en tracción de trenes el empleo de motores de corriente continua es común aún en 
la actualidad. En estas aplicaciones se emplean en conexión de campo en serie o compuesta, porque presentan mayor 
par de arranque para la misma potencia del motor. Además, como su característica par-velocidad es próxima a una 
hipérbola, permite trabajar en un amplio rango de velocidades a potencia constante sin necesidad de hacer cambios de 
marcha como en los motores diésel donde deben aprovechar toda su potencia térmica. 
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Mientras el VE se desplaza en forma horizontal a velocidad constante vl, el par motor Tm debe 

ser capaz de vencer el par resistente de carga impuesta por diferentes efectos de roce. El primero 

es la fricción del rodado con el pavimento que depende del coeficiente de roce µ y el peso P del 

VE. Otra componente de roce y el más preponderante, es debido al roce viscoso con la masa de 

aire que el perfil del vehículo debe desplazar y que depende de la velocidad del vehículo al 

cuadrado. Por lo tanto se puede plantear que en estado estacionario, 

𝑇𝑇𝑚𝑚 = 𝑇𝑇𝐿𝐿 = (𝜇𝜇𝑃𝑃 + 𝐶𝐶𝑣𝑣𝑑𝑑2)𝑟𝑟 (4.36) 

donde C es el coeficiente de roce viscoso que depende del perfil aerodinámico del vehículo61, vt 

es la velocidad que alcanza el vehículo más la velocidad del viento en la dirección del vehículo 

(se suma si el viento se opone al sentido de desplazamiento y se resta si el viento tiene el mismo 

sentido que el vehículo) y r es el radio de la rueda si el motor está directamente acoplado62. El 

primer término µ.P.r es el par de fricción (dinámico) que se considera independiente de la velo-

cidad63 y que se impone a muy bajas velocidades. A medida que aumenta la velocidad del 

vehículo el par de roce viscoso comienza a tener mayor peso sobre el par motor. Considerando 

que la velocidad del viento en dirección al desplazamiento es despreciable a la velocidad del 

vehículo, se puede plantear que, en estado estacionario a una velocidad de desplazamiento nor-

mal, el par motor es: 

𝑇𝑇𝑚𝑚 = 𝑇𝑇𝐿𝐿 ≅ 𝐶𝐶𝑟𝑟3Ω12 = 𝐶𝐶ΩΩ12 (4.37) 

siendo CΩ = C.r3 y Ω1 = v1.r, resultando el par motor proporcional al cuadrado de la velocidad de 

rotación del motor. 

61 La fuerza de roce viscoso aerodinámico que se opone al desplazamiento del vehículo está dada por: 
𝑇𝑇𝐿𝐿 = (0.5𝜌𝜌𝐶𝐶𝑤𝑤𝐴𝐴)(𝑣𝑣𝑣𝑣ℎ + 𝑣𝑣𝑜𝑜)2 = 𝐶𝐶(𝑣𝑣𝑣𝑣ℎ + 𝑣𝑣𝑜𝑜)2 

donde: ρ es la densidad del aire (1.202 Kg/m2 @ 200 m de altura), CW es el coeficiente aerodinámico que depende de la 
forma de la carrocería del vehículo (aproximadamente: 0.3 para vehículos deportivos y 0.5 para vehículos familiares), A 
es el área neta frontal del vehículo, vvh es la velocidad del vehículo y vO es la velocidad del viento (Sistema de unidades 
MKS). 
62 Si el motor este acoplado a través de una caja de velocidades r deberá ser afectado de la relación de transmisión entre 
el eje del motor y el eje de la rueda (ver Apéndice A). 
63 En los vehículos el factor de fricción µ depende de la temperatura que a su vez depende de la velocidad del vehículo. 

Figura 4.18 

Carga horizontal e inclinada. Comportamiento de un vehículo eléctrico. 
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La Figura 4.19 indica los posibles puntos de operación. El punto 1 corresponde al funciona-

miento como motor en donde traccionando el VE a una velocidad v1 constante sobre el terreno 

horizontal. Este punto de operación se establece en la intersección de la característica del motor 

(trazo verde) a una determinada tensión de armadura Va1 (menor que el valor nominal) con la de 

la carga dada por (4.37) (trazo azul). Cuando el VE alcanza el plano inclinado, comienza un 

descenso y aparece una componente del peso en la dirección del movimiento Pd que tiende a 

provocar una aceleración sobre el vehículo. Manteniendo la tensión de armadura constante el 

nuevo estado estacionario durante el descenso se desplaza al punto 2 de operación. Este tran-

sitorio acelero al VE alcanzando la velocidad (v2) superior a la del punto 1. El equilibrio se alcanza 

porque se induce un par antagónico de frenado TF que equilibra el nuevo par externo. O sea, a 

velocidad de descenso se establece el siguiente equilibrio: 

𝑇𝑇𝐿𝐿 = −𝑃𝑃𝑑𝑑𝑟𝑟 + 𝐶𝐶ΩΩ22 = −𝑇𝑇𝐹𝐹 . (4.38) 

Donde 𝑃𝑃𝑑𝑑 × 𝑟𝑟 = 𝑇𝑇𝑂𝑂 es el par que produce la 

componente de fuerza en la dirección del 

movimiento. En este punto de operación se 

establece un freno regenerativo dado que se 

invierte el sentido de la corriente de arma-

dura. La femi no cambia de signo (porque el 

motor sigue girando en el mismo sentido) 

pero su módulo supera en amplitud a la ten-

sión de armadura. Como el VE desciende a 

velocidad constante su cambio de energía 

potencial (por ser una carga gravitacional) se convierte en energía eléctrica que será reinyectada 

a las baterías que alimentan al VE. 

Figura 4.19 
Puntos de operación del VE. 

Figura 4.20 

Cambio de punto de freno regenerativo. 
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Si el conductor quisiera conservar la velocidad v1 durante el descenso, es necesario que re-

duzca la tensión de armadura aplicada (Va3 < Va1) para bajar la característica Tm-Ωm del motor, 

como se aprecia en el punto 3 de la Figura 4.20. En este nuevo punto la condición de operación 

se establece con un valor de par de frenado mayor del motor que en el punto 2 debido a que la 

fuerza de roce viscoso se ha reducido64. 

Ejemplo 4.10: Accionamiento en un vehículo. Freno Regenerativo 
Un VE desciende a una velocidad de 40km/h por una pendiente de aproximadamente 10º de 

inclinación (Figura 4.18). La masa neta del vehículo (con dos pasajeros) es de aproximadamente 

600kg y posee un coeficiente de roce viscoso aerodinámico C = 0.041N/(km/h)2. Se determinará 

la potencia que se puede recuperar durante el descenso, considerando un motor de corriente 

continua con flujo nominal (fijo), cuyos datos son: 18,3KW (20HP), 223Nm, 785rpm @ 470V (ar-

madura) y 48,5A (corriente de armadura a plena carga). Siendo su resistencia de armadura igual 

a 1,62Ω, posee un rendimiento a plena carga igual al 78%. En lo que sigue se asume que el 

motor está acoplado directamente al rodado de radio r=0.4m. 

Despreciando el roce del rodado (y en ausencia de viento), el par de frenado requerido por el 

VE para descender a la velocidad indicada está dada por (4.38), donde la fuerza que tiende a 

acelerar el vehículo Pd, siguiendo la ley de Newton, es: 

𝑃𝑃𝑑𝑑 = 𝑚𝑚𝑉𝑉 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(𝛼𝛼) = 600𝑘𝑘𝑉𝑉 × 9,8 𝑚𝑚
𝐻𝐻2

× 𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠𝑠(10°) = 1021𝑂𝑂. 

El coeficiente rotacional de roce aerodinámico toma el valor, 

𝐶𝐶𝛺𝛺 = 𝐶𝐶𝑟𝑟3 = 0.041 × 3,62 × 0,43 = 3,4 × 10−2  𝑂𝑂𝑚𝑚
(𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑/𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠)2

. 

La fuerza de roce viscoso aerodinámico a 40km/h es: 

𝐹𝐹𝑎𝑎 = 𝐶𝐶𝑣𝑣2 = 0,041 𝑂𝑂

�𝑎𝑎𝑟𝑟ℎ �
2 × �40𝑘𝑘𝑚𝑚

ℎ
�
2

= 65,6𝑂𝑂. 

Como se desprende la fuerza de roce viscoso no es lo suficientemente grande, y por lo tanto 

para mantener la velocidad a 40km/h, el par de frenado necesario debe ser aplicado desde el motor, 

−𝑇𝑇𝐹𝐹 = (−𝑃𝑃𝑑𝑑 + 𝐹𝐹𝑎𝑎)𝑟𝑟 = −955,4𝑂𝑂 × 0,4𝑚𝑚 = −382,16𝑂𝑂𝑚𝑚.

La potencia mecánica desarrollada por el VE durante el descenso será: 

𝑃𝑃𝐿𝐿 = (−𝑃𝑃𝑑𝑑 + 𝐹𝐹𝑎𝑎)𝑣𝑣𝑣𝑣ℎ = 955,4𝑂𝑂 × 40𝑘𝑘𝑚𝑚
3600𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠

= 10,6𝑘𝑘𝐾𝐾. 

Si bien esta potencia es inferior a la capacidad de potencia del motor, la cupla de frenado re-

querida de -382,16Nm, excede el par nominal del motor eléctrico. El convertidor limitará la corriente 

de armadura a su valor nominal de 48.5A, para que la máquina opere dentro del área segura. 

Al limitar el valor del par de frenado al nominal (223Nm), naturalmente la velocidad de des-

censo del VE crecerá por encima de los 40km/h, deseados. En la Figura 4.21 se indica esta 

64 La fuerza de roce viscoso contribuye al frenado del vehículo durante el descenso. 
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condición en el punto 1 de operación donde la característica de la carga TL para el valor de par 

máximo posible del motor, requiere de una tensión de armadura Va1. En este estado, toda la 

potencia mecánica desarrollada es regenerada por el motor. 

 

 
La velocidad resultante surge a partir de (4.38), tomando como par de frenado el valor nominal 

del motor, 

−𝑇𝑇𝑂𝑂 = −223𝑂𝑂𝑚𝑚 = −955,4𝑂𝑂 × 0,4𝑚𝑚 + 3,4. 10−2 × 𝛺𝛺12. 

Despejando Ω1 y multiplicando por el radio de la rueda, resulta que la velocidad final del VE vale, 

𝑣𝑣1 = 𝛺𝛺1𝑟𝑟 = �−223𝑂𝑂𝑚𝑚+955,4𝑂𝑂×0,4𝑚𝑚
3,4.10−2

 × 0,4𝑚𝑚 ≅ 27,36𝑚𝑚
𝐻𝐻

= 98,5 𝑘𝑘𝑚𝑚
ℎ

. 

Como se puede observar la velocidad resultante supera el doble del valor deseado. 

Por lo tanto, para poder sostener la velocidad de descenso en 40Km/h, limitando el par de 

frenado del motor, es necesario aplicar un frenado adicional mecánico. La acción de frenado 

extra al motor introducirá una pérdida de potencia que no podrá ser recuperada en el proceso 

regenerativo. En esta situación la potencia neta recuperable será la diferencia de la potencia 

mecánica desarrollada por el VE durante el descenso menos la gastada en el freno mecánico. 

El par de frenado mecánico TFmec para alcanzar la velocidad requerida, se calcula a partir de: 

−𝑇𝑇𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = (−𝑃𝑃𝑑𝑑 + 𝐹𝐹𝑎𝑎)𝑟𝑟 + 𝑇𝑇𝑂𝑂 = −955,4𝑂𝑂 × 0,4𝑚𝑚 + 223𝑂𝑂𝑚𝑚 = −159,16𝑂𝑂𝑚𝑚, 

y la potencia gastada en el frenado mecánico a 40Km/h es: 

𝑃𝑃𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = −𝑇𝑇𝐹𝐹𝑟𝑟𝑒𝑒𝐹𝐹
𝑟𝑟

𝑣𝑣𝑣𝑣ℎ = −159.16𝑂𝑂𝑚𝑚
0,4𝑚𝑚

× 40𝑘𝑘𝑚𝑚
3600𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠

= −4,421𝑘𝑘𝐾𝐾. 

En la Figura 4.21 el punto 3 corresponde al par de frenado requerido por el vehículo de -

382,16Nm para no superar los 40km/h (≡ Ω2 = 265,4rpm). El punto 2 corresponde a las condicio-

nes de operación de la máquina eléctrica, establecido por el límite de su par y la velocidad Ω2. 

Figura 4.21 

Puntos de operación regenerativos. 
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El control del accionamiento ajustará el valor de tensión de armadura Va2, acompañando la femi 

del motor a la velocidad Ω2, tal que la corriente del motor sea de 48,5A (valor nominal). 

Finalmente, la potencia regenerada será la inyectada en el eje de la máquina menos las pér-

didas en la resistencia de armadura, 

𝑃𝑃𝑟𝑟𝑚𝑚𝑚𝑚𝑎𝑎𝑟𝑟𝑠𝑠𝑎𝑎 = (𝑃𝑃𝐿𝐿 − 𝑃𝑃𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚) − 𝑅𝑅𝑎𝑎𝐼𝐼𝑂𝑂2 = (10,6𝑘𝑘𝐾𝐾 − 4,421𝑘𝑘𝐾𝐾) − 1,6𝛺𝛺 × (48,5𝐴𝐴)2 = 2,4𝑘𝑘𝐾𝐾. 

En la Figura 4.21 se muestra el área rosada correspondiente a la cantidad de potencia gas-

tada en el freno mecánico PFmec. La potencia gastada por el roce aerodinámico corresponde a la 

pequeña área en el extremo izquierdo debajo de la curva de carga (color ocre). Finalmente, el 

área azulada corresponde a la potencia que ingresa al eje de la máquina (PF-motor). La zona de 

mayor tonalidad corresponde a la pérdida en Ra, que es un valor fijo dado que la corriente está 

controlada. El resto del área corresponde a la porción de potencia que se recuperar. 

Como muestra el ejemplo, aun siendo el motor de potencia superior a la potencia desarrollada 

mecánicamente durante el descenso, no es posible recuperar la energía tomada de la batería 

del VE, solo es posible recuperar el 24% de esta potencia. Esta baja eficiencia se debe funda-

mentalmente a la limitación de par que el motor presenta. 

Sin embargo, como el tiempo de descenso del VE es en un periodo corto es posible sobre 

cargar al motor permitiendo trabajar con un par por encima del su valor nominal. En general se 

permite trabar con un 50% más del valor nominal. Las especificaciones de los fabricantes de 

motores indican un factor de sobrecarga (Tmax/TN) de 1.6 a 1.8 durante 15seg o 5seg, respecti-

vamente, sin que se afecte las características eléctricas de la máquina65. 

Freno dinámico 

Si se desconecta la tensión de armadura de un motor de continua que eleva una carga como 

la del Ejemplo 4.9 y se la conecta a una resistencia externa, la carga comenzará a descender y 

el motor frenará el descenso manteniendo la velocidad constante. En este caso estamos frente 

a un frenado dinámico. En esta condición la potencia mecánica es gastada en la resistencia de 

frenado dinámico (dinamic break resistence) conectada en bornes de la armadura. El freno diná-

mico tiene mayor aplicación cuando es necesario detener la máquina (Ωm= 0), sin necesidad de 

65 La transmisión directa entre el motor y la rueda limita la capacidad de trabajo del motor. En general existe una caja de 
transmisión entre el motor y el rodamiento que mejora la eficiencia de recuperación de la energía. Una caja reductora de 
velocidad multiplica el par del motor sobre la rueda y reduce en igual proporción la velocidad del vehículo. Para una dada 
potencia, la relación entre radios o número de dientes con las velocidades y los pares es: 

𝑟𝑟𝑚𝑚𝑜𝑜𝑟𝑟𝑜𝑜𝑐𝑐𝑎𝑎
𝑟𝑟𝐻𝐻𝑖𝑖ñ𝑜𝑜𝑐𝑐

=
Ω𝑚𝑚𝑜𝑜𝑑𝑑𝑜𝑜𝑟𝑟

Ω𝑟𝑟𝑟𝑟𝑚𝑚𝑑𝑑𝑎𝑎
=
𝑇𝑇𝐹𝐹−𝑟𝑟𝑟𝑟𝑚𝑚𝑑𝑑𝑎𝑎
𝑇𝑇𝐹𝐹−𝑚𝑚𝑜𝑜𝑑𝑑𝑜𝑜𝑟𝑟

Donde rcorona es el radio de la corona, solidaria a la rueda, y rpiñon es el radio del piñón, solidario al eje del motor. Por lo 
tanto, como rcorona > rpiñon, la velocidad del vehículo resultará menor a la del motor eléctrico, mientras que el par de frenado 
en el motor será inferior al par de frenado efectivo sobre la rueda. Eligiendo adecuadamente la relación entre engranajes, 
el punto de operación del motor podría ser el punto 1, en la Figura 4.21, cuya área encerrada será la potencia regenerada, 
mientras que la rueda operará en el punto 3 de la y el área encerrada será la potencia transferida al motor. 
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recuperar la energía o en convertidores que son alimentados desde la red mediante un rectificado 

y no permiten regenerar la energía eléctrica a la red. 

Tomando nuevamente el caso de cargas gravitacionales de la Figura 4.16. Para poder dete-

ner el ascenso de la carga es necesario desacelerar el movimiento. Para conseguirlo en forma 

controlada es necesario invertir el sentido de la corriente del motor para desarrollar un par de 

freno negativo (pasar del 1º al 4º cuadrante, Figura 4.12). En la Figura 4.22a) se muestra el 

accionamiento con cargas verticales al que se le ha agregado a la salida del convertidor la posi-

bilidad de conectar una resistencia de freno dinámico a la armadura del motor. Mientras el inte-

rruptor este en la posición M (motor) el motor opera en el punto 1 (como se analizó en las sec-

ciones previas) y el peso asciende a la velocidad constante Ωm. Para detener el ascenso en forma 

controlada se cambia el interrupto a la posición F (freno), el circuito de armadura se desconecta 

del convertidor y se conecta a la resistencia de frenado RF. Debido a la inercia del sistema me-

cánico la velocidad de rotación no cambia instantáneamente por lo tanto el valor de Ea conserva 

su valor en el primer instante. Por lo tanto, Ea se convierte en la única fuente de tensión en el 

circuito de armadura y surgirá una corriente Ia de signo contrario al que tenía previo al cambio de 

conexión, dando origen al par de frenado TF. Despreciando los efectos de la inductancia en el 

circuito de armadura, se produce un salto al punto 2 de operación como se observa en la Figura 

4.22b). El valor del par instantáneo de frenado a partir de (4.27), anulando la tensión de armadura 

y sumando el valor de RF a Ra, 

Figura 4.22 

a) Esquema de conexionado de RF en un rectificador controlado.

b) Puntos de operación durante el frenado dinámico.
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𝑇𝑇𝐹𝐹 =
𝐾𝐾𝑟𝑟𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑓𝑓

2

(𝑅𝑅𝐹𝐹𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑎𝑎)𝛺𝛺𝑚𝑚. (4.39) 

Cuanto mayor sea el valor de RF menor será la amplitud de la corriente de frenado y en con-

secuencia menor el par de frenado. A partir del punto 2 el peso que está ascendiendo se des-

acelerará hasta alcanzar la detención completa. En este proceso la amplitud Ea se va reduciendo 

con la velocidad y con ello el par de frenado siguiendo la recta que pasa por el origen, hasta que 

Ωm=066. 

El tiempo empleado para detener el motor depende de la energía cinética acumulada en el 

sistema y de la capacidad de disipación de potencia. A mayor valor de RF menor será la capaci-

dad de disipar potencia en el circuito de armadura, 

𝑃𝑃𝐹𝐹 = 𝐶𝐶𝑎𝑎2

(𝑅𝑅𝑎𝑎+𝑅𝑅𝐹𝐹𝐹𝐹), (4.40) 

y mayor será el tiempo necesario para detener el motor (Apéndice A). 

Una vez alcanzada la detención del motor, el peso queda suspendido y en reposo. Esta con-

dición debe mantenerse de forma mecánica mediante un freno mecánico, de lo contrario la ac-

ción del peso lo hará descender. Si el circuito de armadura permanece conectado a RF y se libera 

el freno mecánico, el peso comenzará a descender aumentando la velocidad hasta encontrar un 

punto de equilibrio en la intersección entre la característica del motor (con Va nula y RF conec-

tada) y la característica del par de la fuerza gravitatoria, punto 3 de la Figura 4.22b). El peso 

desciende a una velocidad constante y la potencia mecánica dada por el producto TL. Ωm es 

consumida en RF, Ra y en las pérdidas mecánicas. Siendo el par impuesto por la fuerza gravita-

toria independiente de la velocidad, la corriente de armadura que determina el par antagónico 

del motor, también será independiente de la velocidad. El circuito de armadura se convierte en 

un generador de corriente Ia, por lo tanto, cuanto mayor sea RF mayor es la potencia que se 

puede gastar. Como la cantidad de energía acumulada es fija, dada por la altura alcanzada, 

cuanta más potencia se gaste más rápido se desciende. 

Como lo indica el punto 3 de la Figura 4.22b), durante el descenso cambia el sentido de 

rotación y el valor de la velocidad resulta, 

𝛺𝛺𝑚𝑚 = − 𝑅𝑅𝐹𝐹𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑎𝑎
𝐾𝐾𝑟𝑟𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑓𝑓

2 𝑇𝑇𝐿𝐿 . (4.41) 

El sentido de la corriente no cambio respecto del ascenso, lo que si cambia es la acción 

antagónica de frenado, para que el movimiento sea uniforme, 

𝐼𝐼𝐹𝐹 = −𝐾𝐾𝑎𝑎𝜙𝜙𝑓𝑓(−Ω𝑟𝑟)
𝑅𝑅𝐹𝐹𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑎𝑎

= 𝑇𝑇𝐿𝐿
𝐾𝐾𝑟𝑟𝜙𝜙𝑓𝑓

. (4.42) 

Ejemplo 4.11: Freno dinámico en un montacarga 

66 La variación temporal de la velocidad se da a partir de la dinámica resultante de la máquina, como se analizará en las 
secciones que siguen. 
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El montacarga del Ejemplo 4.9 está ascendiendo con plena carga a una velocidad de 

15m/min, se calculará la resistencia de frenado dinámico necesaria para detener el montacarga 

en un tiempo no mayor a 2,5seg. Se conoce el momento de inercia de la máquina y del tambor 

de arrollamiento del cable 0,09Kgm2 y 0,01Kgm2, respectivamente. 

La potencia que entrega el motor durante el ascenso a plena carga a la velocidad de 15m/min 

(punto 1 de la Figura 4.22b), vale: 

𝑃𝑃𝑚𝑚 = 𝑀𝑀𝐿𝐿𝑠𝑠𝑣𝑣𝐿𝐿
𝜂𝜂𝑟𝑟𝑒𝑒𝑑𝑑

=
1500𝐾𝐾𝑠𝑠×9.8𝑚𝑚/𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠2×15

60𝑚𝑚/𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠

0.985
= 3,7𝐾𝐾𝐾𝐾. 

La velocidad de rotación del motor es, 

𝛺𝛺𝑚𝑚 = 𝑣𝑣𝐿𝐿
𝑟𝑟𝑏𝑏𝑎𝑎𝑟𝑟𝑏𝑏

𝜎𝜎 =
15
60𝑚𝑚/𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠

0.28𝑚𝑚
× 67 = 59,7 𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑

𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠
. 

De los cálculos previos se desprende que el motor está trabajando dentro de su área de 

operación segura. 

En el momento de accionar el comando de frenado se conecta a RF cambiando el interruptor 

de la posición M a la F, Figura 4.22a). Despreciando la acción de la inductancia del circuito de 

armadura67 y asumiendo una acción de conmutación instantánea del punto 1 se pasa súbita-

mente al punto 2 de operación en la Figura 4.22b). Como se analizó, dependiendo del valor de 

RF será el valor del par de frenado de la máquina. Cuanto menor sea el valor de RF mayor será 

la amplitud del par de frenado y viceversa. 

Durante el proceso de frenado dinámico la velocidad del motor y el par de frenado decaerán 

exponencialmente con el tiempo hasta anularse, como se determinará en seccione posteriores. 

El tiempo necesario para detener el mo-

tor está relacionado con la cantidad de 

energía acumulada por el montacarga y 

por la capacidad de disipación de po-

tencia a través de RF. La Figura 4.23 

muestra el cambio de la potencia de fre-

nado con el tiempo hasta detenerse el 

motor. El área bajo la curva es la ener-

gía cinética acumulada por el monta-

carga que se gastará en el circuito de 

armadura (sin frenos mecánicos y des-

preciando la porción de energía que se convierte en potencial al considerar un trayecto de des-

aceleración muy pequeño, respecto del recorrido total). Considerando un área rectangular equi-

valente de amplitud constante igual al pico inicial de potencia de frenado, queda definido un 

tiempo equivalente τF, tal que: 

67 Como se analizará más adelante, la presencia de la inductancia en el circuito de armadura (propia del motor más 
inductancia externa) el máximo de la corriente de armadura será limitado y su crecimiento estará determinado por la 
constante eléctrica del circuito de armadura. 

Figura 4.23
Gasto de la energía durante el freno dinámico.
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∆𝐸𝐸𝑠𝑠𝑐𝑐𝑟𝑟𝑉𝑉í𝑡𝑡 = 1
2
𝐽𝐽𝑑𝑑𝑜𝑜𝑑𝑑𝛺𝛺𝑚𝑚2 = 𝐶𝐶𝑎𝑎2

(𝑅𝑅𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑎𝑎)
𝜏𝜏𝐹𝐹 , (4.43) 

siendo Jtot la inercia total reflejada al rotor de la máquina y 𝐶𝐶𝑎𝑎2

𝑅𝑅𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑎𝑎
 es el valor de la potencia eléctrica 

que toma en el instante de iniciar el frenado. Por lo tanto el tiempo equivalente τF, resulta: 

𝜏𝜏𝐹𝐹 = 1
2
𝐽𝐽𝑑𝑑𝑜𝑜𝑑𝑑𝛺𝛺𝑚𝑚2

(𝑅𝑅𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑎𝑎)
𝐶𝐶𝑎𝑎2

= 1
2
𝜏𝜏Ω . (4.44) 

Se puede comprobar que despreciando todo tipo de pérdidas por roces mecánicos 𝜏𝜏Ω =

𝐽𝐽𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝛺𝛺𝑚𝑚
2 (𝑅𝑅𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑡𝑡)

𝐸𝐸𝑡𝑡2
 es la constate de tiempo del decaimiento exponencial de la velocidad y del par 

inducido durante el frenado, propia del motor conectado a RF. 

Considerando que el motor prácticamente se detendrá en un tiempo igual a 4 veces τΩ, el 

tiempo de frenado real tfrenado se tomará igual a 8τ F. Así, 

𝑑𝑑𝑓𝑓𝑟𝑟𝑒𝑒𝑓𝑓𝑎𝑎𝑑𝑑𝑜𝑜
8

= 1
2
𝐽𝐽𝑑𝑑𝑜𝑜𝑑𝑑𝛺𝛺𝑚𝑚2

(𝑅𝑅𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑎𝑎)
𝐶𝐶𝑎𝑎2

. (4.45) 

Habiendo fijado el tiempo de detenimiento a partir de la energía acumulada, se procede a 

calcular el valor de RF considerando que la caída de tensión en Ra es despreciable tal que Va ≅ 

Ea, por lo tanto, 

𝑅𝑅𝐹𝐹 ≅
𝑉𝑉𝑎𝑎2

4𝐽𝐽𝑏𝑏𝑜𝑜𝑏𝑏𝛺𝛺𝑟𝑟2
𝑐𝑐𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝑐𝑐𝑎𝑎𝑑𝑑𝑜𝑜−𝑅𝑅𝑎𝑎. (4.46) 

Por otro lado, el momento de inercia total del sistema es la suma del momento de inercia del 

montacarga referido al eje del motor más el momento de inercia del motor y del tambor de arro-

llamiento. Haciendo las conversiones necesarias (ver Apéndice A), 

𝐽𝐽𝑑𝑑𝑜𝑜𝑑𝑑 = 𝑀𝑀𝑠𝑠𝑟𝑟𝑏𝑏2

𝜎𝜎2
+ 𝐽𝐽𝑚𝑚 + 𝐽𝐽𝑑𝑑 = 1500𝐾𝐾𝑠𝑠×9.8×0.282𝑚𝑚2

672
+ 0.1𝑘𝑘𝑉𝑉𝑚𝑚2 ≅ 0.356𝑘𝑘𝑉𝑉𝑚𝑚2. 

La tensión de armadura necesaria para operar en el punto 1 es: 

𝑉𝑉𝑎𝑎 = 𝑅𝑅𝑎𝑎
𝑃𝑃𝐿𝐿

𝐾𝐾𝑇𝑇𝛺𝛺𝑟𝑟
+ 𝐾𝐾𝐶𝐶𝛺𝛺𝑚𝑚 = 4,5𝛺𝛺 × 3,7𝐾𝐾𝐾𝐾

3,943𝑂𝑂𝑟𝑟𝐴𝐴 ×59,7𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑𝑟𝑟𝑒𝑒𝑠𝑠

+ 4,1𝑉𝑉𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉 × 59,7 𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑
𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠

= 315,5𝑉𝑉. 

Finalmente, 

𝑅𝑅𝐹𝐹 ≅
𝑉𝑉𝑎𝑎2

4𝐽𝐽𝑏𝑏𝑜𝑜𝑏𝑏𝛺𝛺𝑟𝑟2
𝑐𝑐𝑑𝑑𝑟𝑟𝑚𝑚𝑐𝑐𝑎𝑎𝑑𝑑𝑜𝑜 − 𝑅𝑅𝑎𝑎 = 315,52

4×0,356𝐾𝐾𝑠𝑠𝑚𝑚2×�59,7𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑
𝑟𝑟𝑒𝑒𝑠𝑠 �

2 × 2,5𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉 − 4,5Ω = 44,5𝛺𝛺. 

Considerando despreciables las pérdidas mecánicas del motor, entonces KT ≅ KE. Por lo 

tanto, el par de frenado resultante en el punto 2, toma el valor: 

𝑇𝑇𝐹𝐹 = −𝐾𝐾𝑇𝑇𝐼𝐼𝐹𝐹 = − 𝐾𝐾𝑇𝑇
2𝛺𝛺𝑟𝑟

𝑅𝑅𝐹𝐹𝐹𝐹+𝑅𝑅𝑎𝑎
= −

3,9432×59,7𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑𝑟𝑟𝑒𝑒𝑠𝑠

49𝛺𝛺
= −18,9𝑂𝑂𝑚𝑚. 

En la práctica el frenado dinámico no es una acción de parada. El frenado dinámico y la fricción 

detendrán la rotación del motor, pero no impedirá que el rotor comience a girar en sentido contrario. 
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Una vez detenido el montacarga es necesario mantenerlo en reposo mediante un freno mecánico. 

Para esta acción se emplea una zapata de frenado accionada mediante un electroimán. 

Servo accionamiento de continua 

Modelo dinámico del motor con excitación independiente 

Hasta aquí se analizó el comportamiento de los accionamientos como variadores de velocidad 

funcionado en estado estacionario en modo motor y en frenado regenerativo o dinámico, sin 

analizar el comportamiento dinámico del accionamiento. Para entender cómo cambia la veloci-

dad de la máquina o cualquier parámetro eléctrico frente a perturbaciones en la carga mecánica 

o cambios de referencia, es imprescindible trabajar con el modelo dinámico representado por

(4.23) y (4.25).

A partir de aquí se pueden reescribir representando cada una de las variables eléctricas y me-

cánicas por un valor de estado estacionario más una variación del punto de trabajo, de la forma, 

𝑉𝑉𝑎𝑎 + 𝑣𝑣�𝑎𝑎(𝑐𝑐) = 𝑅𝑅𝑎𝑎�𝐼𝐼𝑎𝑎 + 𝚤𝚤�̃�𝑎(𝑐𝑐)� + 𝐿𝐿𝑎𝑎
𝑑𝑑�𝐼𝐼𝑎𝑎+�̃�𝚤𝑎𝑎(𝑑𝑑)�

𝑑𝑑𝑑𝑑
+ �𝐸𝐸𝑎𝑎 + �̃�𝑐𝑎𝑎(𝑐𝑐)�. (4.47) 

𝑇𝑇𝑚𝑚 + 𝑇𝑇�𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝐽𝐽 𝑑𝑑�Ω𝑟𝑟+𝜔𝜔�𝑟𝑟(𝑑𝑑)�
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝐵𝐵�Ω𝑚𝑚 + 𝜔𝜔�𝑚𝑚(𝑐𝑐)� + 𝑇𝑇𝐿𝐿 + 𝑇𝑇�𝐿𝐿(𝑐𝑐). (4.48) 

Las variables en mayúsculas indican su valor de estado estacionario o punto de reposo como 

se ha discutido en las secciones previas. En minúsculas se representan las variaciones alrededor 

del punto de operación (reposo) donde permitirá obtener el modelo lineal de interés para el aná-

lisis del comportamiento dinámico. 

Por lo tanto: 

𝑣𝑣�𝑎𝑎(𝑐𝑐) = 𝑅𝑅𝑎𝑎𝚤𝚤�̃�𝑎(𝑐𝑐) + 𝐿𝐿𝑎𝑎
𝑑𝑑�̃�𝚤𝑎𝑎(𝑑𝑑)
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ �̃�𝑐𝑎𝑎(𝑐𝑐). (4.49) 

𝑇𝑇�𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝐽𝐽 𝑑𝑑𝜔𝜔�𝑟𝑟(𝑑𝑑)
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝐵𝐵𝜔𝜔�𝑚𝑚(𝑐𝑐) + 𝑇𝑇�𝐿𝐿(𝑐𝑐). (4.50) 

Simultáneamente: �̃�𝑐𝑎𝑎(𝑐𝑐) = 𝐾𝐾𝐶𝐶𝜔𝜔�𝑚𝑚(𝑐𝑐) y 𝑇𝑇�𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝐾𝐾𝑇𝑇𝚤𝚤̃𝑎𝑎(𝑐𝑐)67F

68 considerando que el flujo de campo 

se mantiene constante ya sea en un motor de campo bobinado o de imán permanente. 

Aplicando transformación de Laplace al sistema de ecuaciones y agrupando términos, resulta: 

𝑉𝑉𝑎𝑎(𝑠𝑠) = (𝑅𝑅𝑎𝑎 + 𝑠𝑠𝐿𝐿𝑎𝑎)𝐼𝐼𝑎𝑎(𝑠𝑠) + 𝐸𝐸𝑎𝑎(𝑠𝑠). (4.51) 

𝑇𝑇𝑚𝑚(𝑠𝑠) = (𝐵𝐵 + 𝑠𝑠𝐽𝐽)Ω𝑚𝑚(𝑠𝑠) + 𝑇𝑇𝐿𝐿(𝑠𝑠). (4.52) 

Este sistema de ecuaciones lineales representa el comportamiento dinámico de la máquina 

de continua en conexión independiente cuyo diagrama en bloques se presenta en la Figura 4.24. 

De este diagrama podemos identificar un sistema de realimentación propio de la máquina a 

68 Dado que la variable ’t’ se emplea para indicar el tiempo a la variación del par en el tiempo queda indicada en mayúsculas. 
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través de KE. Esta realimentación a través de la femi es la que permite a la máquina poseer una 

muy buena regulación de la velocidad. 

Aplicando las herramientas de control lineal la velocidad queda en función superpuesta de la 

tensión de armadura manteniendo el par de carga sin variaciones (TL(s)=0) y el par de carga y la 

velocidad manteniendo nula las variaciones de tensión en la armadura (Va(s)=0). De la Figura 

4.24. la velocidad resulta (suprimimos la variable s por simplicidad de anotación): 

Ω𝑚𝑚(𝑠𝑠) = 𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎
𝐻𝐻2 𝜏𝜏𝑎𝑎𝜏𝜏𝑟𝑟

�1+
𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇
𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�
+𝐻𝐻 𝜏𝜏𝑎𝑎+𝜏𝜏𝑟𝑟

�1+
𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇
𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�
+1
𝑉𝑉𝑎𝑎(𝑠𝑠) − − 𝐺𝐺𝑇𝑇𝐿𝐿(1+𝐻𝐻𝜏𝜏𝑎𝑎)

𝐻𝐻2 𝜏𝜏𝑎𝑎𝜏𝜏𝑟𝑟
�1+

𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇
𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�
+𝐻𝐻 𝜏𝜏𝑎𝑎+𝜏𝜏𝑟𝑟

�1+
𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇
𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�
+1
𝑇𝑇𝐿𝐿(𝑠𝑠). (4.53) 

Siendo; 

G𝑉𝑉𝑎𝑎 = 𝐾𝐾𝑇𝑇
(𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇)

: la ganancia de estado estacionario de la velocidad respecto de la tensión

de armadura sin variación de carga (TL(s)=0), 

G𝑇𝑇𝐿𝐿 = 𝑅𝑅𝑎𝑎
(𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇)

: la ganancia de estado estacionario de la velocidad respecto de los cambios

de par de carga sin variaciones de tensión de armadura (Va(s)=0), 

𝜏𝜏𝑎𝑎 = 𝐿𝐿𝑎𝑎
𝑅𝑅𝑎𝑎

: es definida como la constante de tiempo impuesta por el circuito de armadura y 

𝜏𝜏𝑚𝑚 = 𝐽𝐽
𝐵𝐵
: es definida como la constante de tiempo del sistema mecánico.

Es común en las máquinas de potencia encontrar que τa varie entre 10ms a 100ms conside-

rando la impedancia completa en el circuito de armadura (resistencias de la máquina más el 

convertidor asociado y en particular la presencia del inductor serie para disminuir el ripple sobre 

la corriente de armadura, introducida por la conmutación del convertidor). Mientras que τm con-

tiene toda la inercia de la carga asociada al rotor de la máquina y el roce viscoso de las bancadas 

del sistema. Dependiendo de la potencia del accionamiento, el orden de magnitud de esta cons-

tante es de centenares de milisegundos para servo motores o en trenes de laminación, a segun-

dos en arrolladores de papel o montacargas empleados en minería. 

Las raíces del denominador de (4.53) determinan la dinámica propia del motor, de modo que 

se puede plantear la siguiente igualdad mediante sus raíces explicitas, 

Figura 4.24 
Diagrama en bloques dinámico del motor-carga con excitación independientes. 
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𝑠𝑠2 𝜏𝜏𝑎𝑎𝜏𝜏𝑟𝑟
�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�
+ 𝑠𝑠 𝜏𝜏𝑎𝑎+𝜏𝜏𝑟𝑟

�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵
�

+ 1 = 𝑠𝑠2(𝜏𝜏′𝑎𝑎𝜏𝜏′𝑚𝑚) + 𝑠𝑠(𝜏𝜏′𝑎𝑎 + 𝜏𝜏′𝑚𝑚) + 1. (4.54) 

donde 1
𝜏𝜏𝑎𝑎′

 y 1
𝜏𝜏𝑟𝑟′

 son las raíces del polinomio. Por lo tanto, se pueden plantear las siguientes igualdades: 

𝜏𝜏𝑎𝑎′ 𝜏𝜏𝑚𝑚′ = 𝜏𝜏𝑎𝑎𝜏𝜏𝑟𝑟
�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�
y 𝜏𝜏𝑎𝑎′ + 𝜏𝜏𝑚𝑚′ = 𝜏𝜏𝑎𝑎+𝜏𝜏𝑟𝑟

�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵
�
 (4.55) 

Teniendo en cuenta que 𝜏𝜏𝑎𝑎 ≪ 𝜏𝜏𝑚𝑚 entonces se puede considerar que 𝜏𝜏𝑎𝑎 + 𝜏𝜏𝑚𝑚 ≅ 𝜏𝜏𝑚𝑚. La reali-

mentación interna de la máquina tenderá a acercar las raíces del lazo directo del diagrama de la 

Figura 4.24. Si aun así la dinámica mecánica de la máquina resulta uno o más ordenes de mag-

nitud mucho más lenta que la eléctrica, por lo tanta también se puede considerar que 𝜏𝜏𝑎𝑎′ + 𝜏𝜏𝑚𝑚′ ≅

𝜏𝜏𝑚𝑚′ . De modo tal que se pueden aproximar de la forma: 

𝜏𝜏𝑚𝑚′ ≅ 𝜏𝜏𝑟𝑟
�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�
y 𝜏𝜏𝑎𝑎′ ≅ 𝜏𝜏𝑎𝑎 (4.56) 

La función de transferencia de la velocidad respecto de la tensión de armadura sin variación 

de carga se expresa: 

𝐺𝐺𝑉𝑉 = Ω𝑟𝑟
𝑉𝑉𝑎𝑎
�
𝑇𝑇𝐿𝐿=0

= 𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎
�𝐻𝐻𝜏𝜏𝑟𝑟′ +1��s𝜏𝜏𝑎𝑎′ +1�

(4.57) 

Ejemplo 4.12: Respuesta de velocidad con cambio de tensión 
Un variador de velocidad accionado por un rectificador monofásico de dos cuadrantes actúa 

sobre un motor de: 10HP, 1750RPM, Va/Ia 240V/37A Vf/If 240V/2,18A. La carga es una cinta 

transportadora que impone un par independiente de la velocidad y cuya inercia total del sistema 

es de 0,5Kgm2, con un coeficiente de fricción viscoso B = 10-3Nms. Para suavizar el ripple de 

corriente de armadura el motor se conecta mediante un inductor externo de 20mH con una re-

sistencia de 0.05Ω. Sumado a la inductancia propia de la máquina de 3mH y 1Ω de armadura, la 

constante eléctrica τ’a ≅ 23ms. Mientras que a partir de las características del motor τ’m ≅ 413ms. 

La Figura 4.25 muestra la respuesta transitoria de la velocidad y el par del motor, frente a un 

escalón de amplitud sobre la tensión de armadura. La velocidad del motor aumenta aproximada-

mente en un 100% como se aprecia en la Figura 4.25a) mientras que en la Figura 4.25b) se 

observa el cambio de par necesario sobre el motor para poder acelerar la máquina, considerando 

que el par de carga permanece constante. En el instante que se produce el salto de tensión 

mostrado en la Figura 4.25c), el crecimiento del par motor se establece con la velocidad impuesta 

por la constante τ’a, mientras la velocidad del motor crece el par de aceleración se va desvane-

ciendo con la constante de tiempo τ’m. Como las constantes temporales están desacopladas los 

efectos temporales se presentan en intervalos bien diferenciados. La Figura 4.25d) muestra en 

la escala de tiempo menor el cambio inicial de la corriente de armadura, proporcional al par motor, 

hasta alcanzar un valor pico aproximadamente el doble de la corriente de estado estacionario. 
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Como se aprecia en la forma de onda de la tensión y la corriente de armadura, así como en 

el par motor, el ripple producido por la acción de la conmutación a frecuencia de la red del recti-

ficador. Sus amplitudes dependen del ángulo de disparo del convertidor. También se indican los 

valores medios (Va en trazo azul, Tm en trazo verde e Ia en trazo rojo) a la cual responde el 

sistema debido a la alta inercia. 

Respuesta de la velocidad por perturbación de carga 

La función de transferencia entre la velocidad respecto del par manteniendo sin variación la 

tensión de armadura, toma la forma: 

𝐺் ൌ
ஐ
்ಽ
ቚ
ୀ

ൌ
ିீಽሺଵା௦ఛೌሻ

൫௦ఛ
ᇲ ାଵ൯൫ୱఛೌ

ᇲ ାଵ൯
≅

ିீಽ
൫௦ఛ

ᇲ ାଵ൯
(4.58) 

El signo negativo indica el comportamiento en dirección opuesta de la velocidad frente a la 

perturbación del par. Las constantes de tiempo a y ’a se consideraron aproximadamente iguales 

en (4.56), por lo tanto se puede cancelar el cero y el polo eléctrico de (4.58), resultando una 

dinámica netamente mecánica. 

Ejemplo 4.13: Respuesta temporal de velocidad por cambio de par de carga 

Retomando el variador de velocidad del Ejemplo 4.12 y manteniendo la alimentación de ar-

madura con tensión constante, se presenta un súbito cambio en el valor del par de carga, como 

se presenta en la Figura 4.16 en línea magenta. Al aparecer en la carga un salto positivo de par 

súbito, la velocidad disminuye alcanzando un nuevo estado estacionario según (4.58). Como se 

Figura 4.25 

Respuesta temporal frente a un escalón de tensión de armadura de: 

a) la velocidad, c) tensión de armadura

b) par inducido, d) corriente de armadura.
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observa el par motor crece conforme decrece la velocidad en el tiempo con la constante τ’m. 

Debido a la buena regulación natural que presenta el motor, el cambio de 10Nm en el par de 

carga produce un pequeño cambio de aproximadamente -8.8 rad/s. 

Lazos cerrados de control 

La acción de un servomecanismo requiere de lazos de realimentación de las variables para 

seguir sus valores de referencia (set-point). En general en motores de continua con excita-

ción independiente se ejerce control de lazo cerrado interno sobre la corriente de armadura, 

equivalente al par del motor, juntamente con un lazo intermedio de la velocidad de rotación 

y al que puede sumarse un lazo más externo sobre la posición del movimiento. También en 

las máquinas de campo bobinado se pude incorporar un lazo de control sobre la excitación 

de la máquina. En la Figura 4.26 se presenta un esquema de control de lazo cerrado sobre 

un motor de continua con excitación independiente, en el que se considera el lazo interno de 

corriente y un lazo externo de velocidad. Todo lazo cerrado de control emplea un controlado 

que ajusta la acción sobre el motor a partir del error presente entre la medición de la variable 

a controlar respectos de su referencia. Comúnmente los controladores empleados en estos 

lazos son del tipo proporcional-integral (PI)69. 

Como se observa en la Figura 4.26 la salida del controlador de velocidad (PI-ω) es la 

referencia para el control de corriente mediante el controlador de corriente (PI-ia). El objetivo 

del lazo de corriente es tener una acción rápida de control sobre la dinámica de la fuente de 

alimentación. Toda perturbación preveniente de la fuente y de la femi de la máquina son 

rápidamente corregidas sin esperar a la respuesta y corrección del lazo de la velocidad. 

También actúa como un limitador de corriente ante cualquier acción que demanda una alta 

corriente, proporcionando un control de la aceleración sobre cargas que poseen muy alta 

inercia. Cualquier variación del error de velocidad, ya sea por un escalón de la referencia de 

velocidad o un cambio de la carga mecánica se refleja en un cambio de la referencia de 

corriente i*a. Para que el lazo de corriente sea efectivo su respuesta de control debe ser 

diseñada más rápido que el lazo de velocidad para que las acciones no se superpongan o 

acoplen entre ellos. La introducción de un lazo interno diseñado adecuadamente mejora la 

respuesta global del control acelerando la respuesta del motor frente a perturbaciones res-

pecto al diseño sin el lazo interno. 

69 El controlador PI genera una señal de actuación que resulta de sumar una señal proporcional al error más una señal 
integral del error. 
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Los controladores reales presentan limitación de actuación natural cuando las señales de 

error toman valores muy altos. En el caso del PI-ω impone un valor de referencia máximo de 

corriente (|I*Max|) de modo de proteger al accionamiento en general. Mientas que el controlador 

PI-ia limitará su acción de control a través del convertidor CA – CC que posee una tensión de 

acción máxima disponible |VaMax| sobre el circuito de armadura. 

Control de lazo cerrado de la velocidad 

El control de velocidad brinda una sustancial mejora en la regulación frente a cambios en el 

valor de referencia y/o frente a cambios sobre la carga mecánica, proporcionando mayor preci-

sión sobre la velocidad. En lo que sigue se considera que el convertidor electrónico de actuación 

de la Figura 4.26 (sin importar la tecnología), se resume en una ganancia (KC) entre la señal de 

comando del convertidor (VC) y la amplitud de tensión de armadura Va. 

El esquema de control de velocidad de un motor con excitación independiente (sin el lazo 

interno de corriente) se presenta en la Figura 4.27. Donde GV y GT son las funciones de transfe-

rencias del motor dadas por las expresiones (4.57) y (4.58), respectivamente. Para el análisis 

siguiente se considerará el controlador de velocidad como una ganancia Kω así como la función 

de transferencia del generador taquimétrico o encoder de medición de velocidad Kenc. Aplicando 

las herramientas de control lineal los cambios de la velocidad en función de las variaciones de 

tensión y par de carga resulta: 

Ω𝑚𝑚(𝑠𝑠) = 𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉
1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉

𝑉𝑉𝑎𝑎(𝑠𝑠) + 𝐺𝐺𝑇𝑇
1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉

𝑇𝑇𝐿𝐿(𝑠𝑠). (4.59) 

Figura 4.26 

Esquema de control de velocidad y de corriente de armadura. 
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Cambio de referencia 
Considerando que las variaciones de par de carga son nulas, e introduciendo el resultado 

(4.57) la función de transferencia de la velocidad respecto de la referencia se expresa: 

𝐺𝐺Ω = 𝛺𝛺𝑟𝑟
Ω∗
�
𝑇𝑇𝐿𝐿=0

= 𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎
𝐻𝐻2(𝜏𝜏′𝑎𝑎.𝜏𝜏′𝑟𝑟)+𝐻𝐻(𝜏𝜏′𝑎𝑎+𝜏𝜏′𝑟𝑟)+1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎

. (4.60) 

Operando algebraicamente se puede expresar, 

𝐺𝐺Ω = 𝐺𝐺Ω0

�𝐻𝐻2� 𝜏𝜏′𝑎𝑎.𝜏𝜏′𝑟𝑟
�1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎�

�+𝐻𝐻 �𝜏𝜏′𝑎𝑎+𝜏𝜏′𝑟𝑟�
�1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎�

+1�
, (4.61) 

donde 

𝐺𝐺Ω0 = 𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎
1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎

, (4.62) 

es la ganancia de estado estacionario. 

Si el controlador posee un efecto integrador, la ganancia Kω tiende a un valor elevado pudién-

dose cumplir que 𝐾𝐾𝑚𝑚𝑐𝑐𝑚𝑚𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎 ≫ 1, por lo tanto la ganancia de estado estacionario se puede 

aproximar al valor, 

𝐺𝐺Ω0 ≈
1

𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹
. (4.63) 

El polinomio denominador de (4.61) puede ser expresado en función de las nuevas raíces del 

sistema realimentado, 1
𝜏𝜏𝑎𝑎′′

 y 1
𝜏𝜏𝑟𝑟′′

, de modo que:

𝑠𝑠2 � 𝜏𝜏′𝑎𝑎𝜏𝜏′𝑟𝑟
(1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎)

� + 𝑠𝑠 �𝜏𝜏′𝑎𝑎+𝜏𝜏′𝑟𝑟�
(1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎) + 1 = 𝑠𝑠2(𝜏𝜏′′𝑎𝑎𝜏𝜏′′𝑚𝑚) + 𝑠𝑠(𝜏𝜏′′𝑎𝑎 + 𝜏𝜏′′𝑚𝑚) + 1.(4.64)

Si el sistema sostiene un comportamiento dominante en la dinámica mecánica, es posible 

considerar que la suma 𝜏𝜏′′𝑎𝑎 + 𝜏𝜏′′𝑚𝑚 ≅ 𝜏𝜏′′𝑚𝑚. De este modo se puede plantear las siguientes aproxi-

maciones: 

Figura 4.27 
Esquema de control de velocidad. 
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𝜏𝜏′′𝑚𝑚 ≅ 𝜏𝜏′𝑟𝑟
1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎

y 𝜏𝜏′′𝑎𝑎 ≅ 𝜏𝜏′𝑎𝑎, (4.65) 

nuevamente asumiendo una gran ganancia del controlador 𝜏𝜏′′𝑚𝑚 ≈ 𝜏𝜏′𝑟𝑟
𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎

. 

Se desprende de este resultado que la respuesta temporal dada por la nueva constante de 

tiempo mecánica acelera la corrección de la velocidad frente al cambio de la referencia respecto 

del caso sin lazo de control. Por otro lado la constante 𝜏𝜏′′𝑚𝑚 se reduce con el aumento de Kω. 

En la práctica el por la acción integral del controlador PI, se elimina el error de estado frente 

al escalón de referencia. Su diseño de la forma: 

𝐾𝐾𝜔𝜔(𝑠𝑠) = 𝑘𝑘𝑃𝑃𝜔𝜔 + 𝑘𝑘𝑖𝑖𝜔𝜔
𝐻𝐻

, (4.66) 

se ajusta las constante kpω y kiω dependiendo de la respuesta de velocidad deseada. 

Ejemplo 4.14: Respuesta de la velocidad con lazo de realimentación 
Sobre el variador del Ejemplo 4.12 se emplea un control proporcional de velocidad cuyos 

valores de ganancias son: Kenc = 1, kpω = 5 y KC = 197. De los datos del motor GVa ≅ 1/1,1 y 

τ’m ≅ 413ms. 

En la Figura 4.28a) se muestra en trazo azul la aplicación de un escalón de 10rad/s sobre la 

referencia de velocidad, mientras la carga mecánica del motor se mantiene constante. Debido a 

que el controlador es solamente proporcional, existe un error de estado estacionario de aproxi-

madamente 8rad/s sabre la velocidad en el eje. Para aumentar la velocidad se induce un par de 

aceleración como se muestra en la Figura 4.28b) que se desvanece conforme la velocidad al-

canza el nuevo valor de estado estacionario. Con el trazo magenta se presenta el par de carga 

y en rojo el valor medio del par inducido en el motor70. De modo comparativo con el cambio de 

velocidad sin lazo cerrado de control, el tiempo de establecimiento de la velocidad es una fracción 

de segundos, mientras que sin el lazo de control experimenta un tiempo de 2seg aproximada-

mente (Figura 4.25). La respuesta de lazo cerrado con control proporcional solamente presenta 

un pequeño sobre paso de la velocidad. Esto indica que las constantes de tiempo τ’’a y τ’’m están 

en el mismo orden de valor, por lo tanto, las nuevas raíces del sistema resultan complejas con-

jugadas. El incremento en el valor de la ganancia kpω reduce significativamente el error de estado 

estacionario, pero por otro lado provoca la saturación de la tensión máxima que el convertidor 

puede entregar (saturación del actuador). En este caso se produce un retardo de respuesta por 

la pérdida del control hasta que la señal de control se reduzca. Es por esta razón que la acción 

integral es imprescindible para reducir el error de estado estacionario con una ganancia propor-

cional reducida. 

70 En la Figura 4.28b) y d) se muestra en color azul el par pulsante instantáneo Tm inducido en el motor que resulta de la 
acción del rectificador controlado. 
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Ejemplo 4.15.Diseño del lazo con PI 

Se considera sobre el Ejemplo 4.14 un controlador PI, a partir de considerar la ganancia de 

lazo con realimentación unitaria. Siendo Kenc = 1 del diagrama de la Figura 4.27 y tomando el 

controlador de (4.66), la ganancia de lazo resulta: 

𝐺ఠ௭ ൌ 𝑘ఠ
ቀ௦ುഘ ഘ

ൗ ାଵቁ

௦

ீೇೌ
൫௦ఛ

ᇲ ାଵ൯൫ୱఛೌ
ᇲ ାଵ൯

. (4.67) 

 

 

 

Haciendo coincidir el cero del PI con el polo mecánico e igualando la ganancia proporcional 

del PI con la inversa de GVa, resulta una frecuencia de corte de lazo cerrado C = 1/’m. De este 

modo las ganancias del PI toman los valores: kp = 1,1 y ki/kp = 1/’m. 

La Figura 4.28c) y d) muestra los resultados temporales de la velocidad y el par frente al 

escalón de referencia. Se observa una respuesta más rápida que sin el control de velocidad y la 

acción integral corrige el error de estado estacionario. Además se aprecia que el par máximo 

necesario para la aceleración es aproximadamente un 40% inferior que con un control puramente 

proporcional. Naturalmente, la disminución del par de aceleración disponible provoca una lenta 

aceleración y por lo tanto un tiempo de establecimiento es mayor que sin la acción integral pero 

aun así es la mitad del tiempo necesario sin el lazo de velocidad. 

Como se aprecia en el primer instante de la respuesta temporal del par inducido, existe un 

transitorio impuesto por la dinámica eléctrica del motor. Frente al súbito escalón de la referencia 

Figura 4.28 

Respuestas de la velocidad (a y c) y el par (b y d) frente a un escalón de referencia de ve-

locidad con par de carga constante; 

Control proporcional: kpw=5, Controlador PI: kpw = 1.1 y kiw/kpw = 1/’m. 

 a)      c) 

  

b)      d) 
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de velocidad la componente proporcional del PI impone un escalón sobre la tensión de armadura 

y la corriente estará limitada por la inductancia La. 

 

Cambio en la carga mecánica 

Considerando nulas las variaciones de referencia V*Ω y tomando el controlador de la velocidad 

solo proporcional de ganancia Kω, de la Figura 4.27 la velocidad frente al cambio de TL puede 

expresarse como: 

𝛺𝛺𝑚𝑚 = 𝐺𝐺T𝑇𝑇𝐿𝐿 − 𝛺𝛺𝑚𝑚𝐾𝐾𝑚𝑚𝑐𝑐𝑚𝑚𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉 , (4.68) 

con GV y GT dadas por las expresiones (4.57) y (4.58), respectivamente. 

La transferencia entre la velocidad con cambios de par de carga (V*Ω = 0) y conservando 

(4.65), resulta: 

𝐺𝐺T = 𝛺𝛺𝑟𝑟
𝑇𝑇𝐿𝐿
�
𝑉𝑉Ω∗=0

≈ 𝐺𝐺𝑇𝑇0
(𝐻𝐻𝜏𝜏′′𝑟𝑟+1), (4.69) 

con 𝐺𝐺𝑇𝑇0 = 𝐺𝐺𝑇𝑇𝐿𝐿
1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎

. 

 

Ejemplo 4.16. Perturbación de par 
Sobre el motor del Ejemplo 4.14 y empleando el diseño del controlador PI para el lazo de 

velocidad se produce una perturbación que súbitamente eleva el valor de par de carga en 10Nm. 

La Figura 4.29 muestra la perturbación sobre la velocidad manteniendo la referencia en 

50rad/seg y el par motor desarrollado con el lazo cerrado de velocidad. En la Figura 4.29a) se 

muestra la perturbación de carga y el par motor resultante. La respuesta temporal de la velocidad 

de la Figura 4.29b), se puede analizar en dos tramos hasta alcanzar en nuevo estado estaciona-

rio. En el transitorio inicial se establece un descenso de la velocidad por efecto del salto del par 

de carga, que tendería a un valor inferior de estado estacionario si no existiera un lazo de control. 

El segundo intervalo transitorio el controlador corrige esta caída hasta alcanzar la velocidad de 

referencia. 

Durante la primera etapa puede considerarse que el controlador reacciona solo con su parte 

proporcional, por lo tanto la función de transferencia que gobierna el cambio de la velocidad 

puede ser relacionada a la expresión (4.69) cuya constante de tiempo puede aproximarse a 

𝜏𝜏′′𝑚𝑚 ≅ 𝜏𝜏′𝑟𝑟
1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝑃𝑃𝜔𝜔𝐾𝐾𝐶𝐶𝐺𝐺𝑉𝑉𝑎𝑎

. (4.70) 

De acuerdo con los valores del Ejemplo 4.14, Kenc = 1, kpω = 1,1, KC = 197, GVa ≅ 1/1,1 y 

τ’m ≅ 413ms, resulta: 

𝜏𝜏′′𝑚𝑚 ≅
413ms

1 + 197
= 2,085𝑚𝑚𝑠𝑠. 

Este valor es un orden de magnitud inferior a la constante eléctrica τ’a ≅ 23ms, por lo tanto las 

condiciones (4.65) no se están cumpliendo para este caso. 
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Es así como la respuesta de la velocidad de la Figura 4.29b) desciende con un orden de 

magnitud mayor al calculado y además la respuesta temporal del par inducido medio (trazo 

verde) de la Figura 4.29a) y por consiguiente la corriente media de armadura (trazo marrón) de 

la Figura 4.29c). Ambas presentan un pequeño sobre paso lo que podría atribuirse a una res-

puesta de segundo orden crítica, equivalente a la superposición de las constantes de tiempo 

mecánica y eléctrica del transitorio total. 

Control de lazo cerrados combinados. 

Para analizar el lazo de control combinado de la Figura 4.26, es necesario resolver el lazo de 

corriente interno de armadura en primer lugar. La realimentación de la corriente se presenta en un 

punto intermedio dentro del lazo propio del motor. La Figura 4.30a) muestra el lazo de corriente de 

armadura que actúa sobre el motor a través del convertidor de ganancia KC. Para desarrollar la 

función de transferencia entre al corriente de referencia I*a (preveniente del lazo externo) y la co-

rriente de armadura, se replantea el diagrama de bloques del motor introduciendo la realimentación 

interna del motor (mediante le femi) desde la corriente Ia. GV sigue siendo la función de trasferencia 

del motor dada por (4.57) considerando las variaciones de par externo nulo. 

Por lo tanto, a partir del diagrama en bloques la realimentación interna del motor se puede 

reducir a través de la función de transferencia entre la corriente de armadura y la tensión de 

armadura, de la forma: 

Figura 4.29 
a) Escalón de carga de 30Nm a 40Nm y par motor

b) Respuesta del control de velocidad sobre 50rad/seg de referencia,

c) corriente de armadura que se corresponde con el par motor.
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𝐼𝐼𝑎𝑎
𝑉𝑉𝑎𝑎

= 1
𝑅𝑅𝑎𝑎

(1+𝐻𝐻𝜏𝜏𝑟𝑟)

�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵
�(1+𝐻𝐻𝜏𝜏′𝑎𝑎)(1+𝐻𝐻𝜏𝜏′𝑟𝑟)

, (4.71) 

donde τ’m y τ’a están dadas por (4.56). 

Las frecuencias a la cual se producen las variaciones en el control de corriente son muy su-

periores a las frecuencias correspondientes a las variaciones mecánicas del motor, por lo tanto 

en altas frecuencias sτm >> 1 y sτ’m >> 1, por lo tanto se puede hacer la siguiente aproximación, 

𝐼𝐼𝑎𝑎
𝑉𝑉𝑎𝑎
≅ 1

𝑅𝑅𝑎𝑎

𝐻𝐻𝜏𝜏𝑟𝑟
�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�𝐻𝐻𝜏𝜏′𝑟𝑟(1+𝐻𝐻𝜏𝜏′𝑎𝑎)
= 1

𝑅𝑅𝑎𝑎

𝜏𝜏𝑟𝑟
�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�𝜏𝜏′𝑟𝑟

1
(1+𝐻𝐻𝜏𝜏′𝑎𝑎) ≈

1
𝑅𝑅𝑎𝑎(1+𝐻𝐻𝜏𝜏𝑎𝑎), (4.72) 

Siendo 𝜏𝜏𝑚𝑚′ ≅ 𝜏𝜏𝑟𝑟
�1+𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇𝑅𝑅𝑎𝑎𝐵𝐵

�
 y τ’a ≅ τa. 

Así, en el rango de frecuencias donde se considera el control de la corriente, las variaciones 

de la realimentación interna del motor son extremadamente más lentas que las de Ia, no interac-

tuando con el lazo de corriente. Bajo esta suposición el diagrama se reduce como el indicado en 

la Figura 4.30b). Una vez reducido esta etapa es posible determinar la función de transferencia 

entre la corriente de referencia e Ia, tomando un lazo con realimentación unitaria71, resulta: 

𝐺𝐺𝐼𝐼 = 𝐼𝐼𝑎𝑎
𝐼𝐼𝑎𝑎∗

=
𝐾𝐾𝑖𝑖𝑎𝑎𝐾𝐾𝐶𝐶
𝑅𝑅𝑎𝑎

�1+
𝐾𝐾𝑖𝑖𝑎𝑎𝐾𝐾𝐶𝐶
𝑅𝑅𝑎𝑎

��1+ 𝑟𝑟𝜏𝜏′𝑎𝑎
𝐾𝐾𝑖𝑖𝑎𝑎𝐾𝐾𝐶𝐶
𝑅𝑅𝑎𝑎

�

(4.73) 

Considerando a Kia una ganancia de alto valor para el rango de frecuencias muy por debajo 

del ancho de banda del lazo de control de corriente 𝐾𝐾𝑖𝑖𝑎𝑎𝐾𝐾𝐶𝐶
𝑅𝑅𝑎𝑎

≫ 1. Además, en el rango de frecuen-

cias del control de velocidad la dinámica del lazo de corriente se hace despreciable dado 𝐻𝐻𝜏𝜏′𝑎𝑎𝐾𝐾𝑖𝑖𝑎𝑎𝐾𝐾𝐶𝐶
𝑅𝑅𝑎𝑎

≪

1. Bajo estas consideraciones (4.73) se reduce a una trasferencia unitaria 𝐼𝐼𝑎𝑎 𝐼𝐼𝑎𝑎∗� = 1. 

En la Figura 4.31 se presenta el lazo de velocidad con el de corriente incorporado. La función 

de transferencia resulta: 

𝐺𝐺ΩI = 𝛺𝛺𝑟𝑟
Ω∗
�
𝑇𝑇𝐿𝐿=0

= 𝐺𝐺Ω0
(𝐼𝐼)

𝐻𝐻𝜏𝜏′′′𝑟𝑟+1
, (4.74) 

donde 𝐺𝐺Ω0
(𝐼𝐼) = 𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝑇𝑇

𝐵𝐵+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝑇𝑇
 y 𝜏𝜏′′′𝑚𝑚 ≅ 𝜏𝜏′𝑟𝑟

1+𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹𝐾𝐾𝜔𝜔𝐾𝐾𝑇𝑇𝐵𝐵

. 

Si se considera a Kω un controlador PI la ganancia de estado estacionario resulta igual que 

en lazo de velocidad sin control de corriente 𝐺𝐺Ω0 ≈
1

𝐾𝐾𝑒𝑒𝑓𝑓𝐹𝐹
. 

Ejemplo 4.17: Control de velocidad con lazo de corriente. 
Sobre el accionamiento del Ejemplo 4.13 se implementó un lazo combinado de corriente y 

velocidad. Se diseña un controlador proporcional integral para el lazo de corriente, 

71 En la práctica se emplea un transductor o medidor de corriente que se traduce en una tensión proporcional. 
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𝐾𝐾𝑖𝑖𝑎𝑎(𝑠𝑠) = 𝑘𝑘𝑃𝑃𝐼𝐼𝑎𝑎 + 𝑘𝑘𝑖𝑖𝐼𝐼𝑎𝑎
𝐻𝐻

. (4.75) 

Siguiendo el diagrama de bloques de la Figura 4.30b), la ganancia de lazo toma la forma, 

𝐺𝐺𝐼𝐼𝑙𝑙𝑎𝑎𝜔𝜔𝑜𝑜 = 𝑘𝑘𝑖𝑖𝐼𝐼𝑎𝑎
�𝐻𝐻𝑎𝑎𝑃𝑃𝐼𝐼𝑎𝑎𝑎𝑎𝑖𝑖𝐼𝐼𝑎𝑎

+1�

𝐻𝐻
𝐾𝐾𝐶𝐶

𝑅𝑅𝑎𝑎(1+𝐻𝐻𝜏𝜏𝑎𝑎). (4.76) 

Ubicando el cero introducido por el PI en la posición del polo, la ganancia de lazo resulta en 

una transferencia puramente integral. La ganancia de lazo alcanza el 0db (unitaria) cayendo con 

20db/dec. La frecuencia a la cual |GIlazo| = 1, corresponde a la frecuencia de corte de la función 

de transferencia GI (s = -jωcl). Para el control de corriente se tomó un ancho de banda suficiente-

mente alto de aproximadamente 6.103rad/s. Por lo tanto, 

1
𝜏𝜏𝑎𝑎

= 𝑘𝑘𝑖𝑖𝐼𝐼𝑎𝑎
𝑘𝑘𝑃𝑃𝐼𝐼𝑎𝑎

=
1
2310

3𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑

𝐻𝐻
, y 

𝜔𝜔𝑚𝑚𝐼𝐼 = 𝑘𝑘𝑖𝑖𝐼𝐼𝑎𝑎𝐾𝐾𝐶𝐶
𝑅𝑅𝑎𝑎

= 6. 103 𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑
𝐻𝐻

. 

De aquí resultan las constates del PI-ia: kPIa=0,7 y kiIa=30,43. 

Para el lazo de velocidad es necesario diseñar el PI-ω de la Figura 4.31. Se simplifica el diseño 

tomando el coeficiente de roce viscoso despreciable y utilizando realimentación unitaria (Kenc=1) 

de modo que la ganancia de lazo de la velocidad resulta, 

𝐺𝐺𝛺𝛺𝑙𝑙𝑎𝑎𝜔𝜔𝑜𝑜 = 𝐾𝐾𝑇𝑇 𝑘𝑘𝑖𝑖𝜔𝜔
𝐽𝐽

�𝐻𝐻𝑎𝑎𝑃𝑃𝜔𝜔𝑎𝑎𝑖𝑖𝜔𝜔
+1�

𝐻𝐻2
, (4.77) 

Figura 4.30 
a) Lazo de control de corriente.

b) Lazo de control de corriente reducido.
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Donde Jtot es el momento de inercia total del sistema mecánico. Como se observa en este 

caso, aparece un polo doble en el origen que impone una fase de -180º a bajas frecuencias. Por 

lo tanto se diseñará el cero del PI-ω tal que introduzca un adelanto de fase suficiente para que a 

la frecuencia a la cual |GΩlazo| = 1, presente un margen de fase positivo (MF) y de suficiente valor: 

�𝐾𝐾𝑇𝑇 𝑘𝑘𝑖𝑖𝑖𝑖
𝐽𝐽

�𝐻𝐻𝑎𝑎𝑃𝑃𝑖𝑖𝑎𝑎𝑖𝑖𝑖𝑖
+1�

𝐻𝐻2
�
𝐻𝐻=𝑖𝑖𝜔𝜔𝐶𝐶

= 1, (4.78) 

∠�𝐾𝐾𝑇𝑇 𝑘𝑘𝑖𝑖𝑖𝑖
𝐽𝐽

�𝐻𝐻𝑎𝑎𝑃𝑃𝑖𝑖𝑎𝑎𝑖𝑖𝑖𝑖
+1�

𝐻𝐻2
��

𝐻𝐻=𝑖𝑖𝜔𝜔𝐶𝐶

= −180° + 𝑀𝑀𝐹𝐹𝐻𝐻=𝑖𝑖𝜔𝜔𝐶𝐶 . (4.79) 

Eligiendo una frecuencia de corte de 240 rad/s y un margen de fase de 90º resultan los siguientes 

valores de kPω = 7 y kiω = 7. 

La Figura 4.32 muestra la respuesta temporal de la velocidad y el par motor frente a un esca-

lón en la referencia de velocidad, donde se aprecia una performance de la velocidad muy superior 

al comparar con los resultados de los ejemplos previos. 

 

 
 

La respuesta temporal presenta un ligero sobre paso de la velocidad concluyendo que el sis-

tema con control combinado resulta en un sistema de segundo orden y no de primer orden como 

se supuso en el análisis. 

Figura 4.31 
Diagrama de lazo cerrado de velocidad con control de corriente incorporado. 

 

 

Figura 4.32 

Respuesta temporal frente a un escalón de referencia con lazos combinados: 

a) de la velocidad, b) del par inducido sin variación de carga. 
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Limitación de corriente 

En los accionamientos con cargas que poseen alta inercia, como pueden ser las centrifugado-

ras, es necesario limitar o controlar la corriente frente a un cambio súbito de la referencia de velo-

cidad. De este modo se evitan elevados valores de corriente en la máquina y/o en el convertidor, 

que provocan la desconexión de la máquina por la acción de protectores por sobre corrientes. 

Como se desarrolló previamente mediante el lazo cerrado de control de corriente de armadura 

es posible establecer un límite natural de corriente del accionamiento. Sin embargo en variadores 

de velocidad sin lazos de control es necesario limitar la corriente a través de una rampa en la 

referencia de velocidad o rampa aceleradora como se muestra en la Figura 4.33. Como se indica 

el comando del variador se determina la amplitud de la referencia de velocidad (∆Ω*) y el tiempo 

∆t* permitido para el cambio de la referencia. 

Si el tiempo de cambio de la velocidad ∆t* es lo sufrientemente lento como para considerar 

que la dinámica propia del motor (constante de tiempo del sistema mecánico) es despreciable, 

entonces se pude considerar que la rampa de velocidad de referencia aplicada vcontrol sobre la 

armadura, será seguida por la velocidad del motor. 

De la expresión dinámica mecánica, despreciando el roce viscoso y suponiendo una carga TL 

independente de la velocidad, el par del motor debe aportar un par constante de aceleración 

adicional dado por 𝐽𝐽 𝛥𝛥𝛺𝛺𝑟𝑟
𝛥𝛥𝑑𝑑

 = cte., de modo que: 

𝑇𝑇𝑚𝑚 = 𝐽𝐽 𝛥𝛥𝛺𝛺𝑟𝑟
𝛥𝛥𝑑𝑑∗

+ 𝑇𝑇𝐿𝐿 (4.80) 

Por lo tanto, el par inducido será constante con el tiempo y también la corriente de armadura 

al valor determinado por el escalón de velocidad en el tiempo ∆t* determinado. Con esto se limita 

el valor del par y con ello el valor de Ia en función del momento de inercia del sistema. 

Sin la acción de este límite de corriente el circuito limitador incorporado en el convertidor 

de la Figura 4.33, protegerá las llaves del convertidor y desconectará al motor del converti-

dor, inhibiendo la acción sobre los semiconductores de potencia. Este circuito está para 

Figura 4.33 
Variador de velocidad con limitador de rampa. 



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  131 

proteger de eventuales acciones perturbadoras de carga que hagan incrementar la corriente 

de forma excesiva. 

Ejemplo 4.18: Limitador de aceleración 
Sobre el accionamiento del Ejemplo 4.12 se le aplica un escalón de referencia al convertidor tal 

que la velocidad del motor cambie de 10 rad/s a 130rad/s con un par de carga constante de 

40Nm. En la Figura 4.34a) se presenta comparativamente la tensión de armadura frente a un 

escalón abrupto y una rampa con 3s de crecimiento. Como se determinó en el Ejemplo 4.12 

τ’m ≅ 413ms y como se observa en la respuesta al escalón de Va tanto la velocidad Figura 4.34b), 

como el par motor Figura 4.34c) (ambos en trazos rojos) responden a la constante mecánica, 

siendo la eléctrica de mucho menor orden. Se observa que el par alcanza un valor de aproxima-

damente 160Nm, equivalente a 145A de corriente. La máquina se acelera estableciéndose la 

velocidad en un tiempo aproximadamente de 2 segundos. Cuando el escalón de referencia Va 

es limitado mediante la rampa de 3s se observa en trazo azul el crecimiento limitado de la velo-

cidad. También el par inducido se presenta limitado a un valor de aproximadamente de 60Nm 

(54A de armadura). La diferencia entre el par inducido y el de carga, durante la aceleración co-

rresponde al termino 𝐽𝐽 𝛥𝛥𝛺𝛺𝑟𝑟
𝛥𝛥𝑑𝑑

. 

Figura 4.34 

a) Rampa de Va,

b) Cambio de la velocidad,

c) Limite del motor.
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¿Por qué la respuesta del par no es un escalón como el predicho (teóricamente)? En el ins-

tante inicial de aplicación de la rampa a Va, la velocidad conserva su valor y así Ea. Despreciando 

la dinámica eléctrica del motor, ni bien la dinámica mecánica responde, la velocidad comienza a 

crecer hasta alcanzar el régimen de crecimiento lineal que acompaña a la rampa de Va. En el par 

se percibe este ‘acomodamiento’ en un crecimiento exponencial del par de aceleración hasta 

alcanzar el valor de 60Nm esperado. Cuando la rampa de Va termina ocurre nuevamente un 

acomodamiento de la velocidad hasta que alcanza el valor de referencia y con ello el par se 

desvanece al valor de carga con la constate de tiempo mecánica del motor. Como el tiempo 

empleado para acomodar la velocidad es fijado por τ’m, cuanto mayor es el valor del tiempo 

empelado en la rampa (∆t) menor será este intervalo de acomodación. 

Efectos sobre el control ante saturaciones 

La limitación de la corriente puede ser ejercida fijando un límite o saturación en el controlador 

PI-ω del lazo de velocidad de la Figura 4.26. Pero esta acción es inconveniente para el control 

de velocidad porque la actuación se satura provocando una pérdida del control y un retardo en 

el establecimiento de la velocidad. Igual condición provoca el convertidor electrónico de potencia 

cuando la acción de control requiere de una corrección muy rápida sobre la salida a controlar. El 

convertidor es el actuador por excelencia y podría suceder que intentar corregir rápidamente una 

perturbación o un cambio de referencia, se alcance su tensión media máxima posible, saturando 

la actuación. Ante esta situación, nuevamente se pierde el control del motor hasta que las varia-

bles se acomoden naturalmente. 

Cuando se satura el controlador, en especial con integración del error como es el PI, la etapa 

integradora queda con un valor que es necesario contrarrestar. Para que naturalmente el contro-

lador encuentre su zona lineal de operación es necesario que la señal de error se haga negativa, 

para ello la velocidad debe superar al valor de referencia. Suele ocurrir que la salida alcanza un 

valor muy suprior saturando al integrador nuevamente con signo contrario. Así se origina un ciclo 

oscilatorio que perdura hasta que el controlador ingresa a su zona de operación lineal. Este fe-

nómeno denominado ‘windup’ es necesario evitarlo con el reinicio del integrador mediante un 

circuito ‘anti-windup’. 
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CAPÍTULO 5 
Accionamientos de CA 

Introducción 

La gran mayoría de las aplicaciones de accionamientos de corriente alterna (CA) emplean 

máquinas de inducción trifásica con rotor de jaula de ardilla. Para poder hacer un buen desarrollo 

del capítulo sobre el funcionamiento de los accionamientos inmersos en aplicaciones específicas 

y la interacción con la electrónica de potencia asociada, inicialmente se hará un breve desarrollo 

del principio de funcionamiento de las máquinas asincrónicas. 

La máquina de inducción (MI) genera en el estator, un campo que rota a una velocidad 

impuesta por la frecuencia de excitación eléctrica. Este campo magnético induce sobre el 

rotor (en general la parte móvil) fuerzas que provocan el par motor de movimiento. Su prin-

cipio de funcionamiento es equivalente a la de un transformador de tensión por el cual se 

transfiere potencia desde un arrollamiento comúnmente llamado primario, a otro común-

mente llamado secundario. En este sentido la máquina de inducción transfiere potencia eléc-

trica desde el estator (primario) y a través del entrehierro de la máquina al rotor (secundario) 

que se convierte en potencia mecánica. Este concepto hace al comportamiento de la MI muy 

diferente al de la máquina de continua. En un motor de continua la conversión electromecá-

nica se produce inyectando potencia eléctrica en el inducido o rotor, y con la presencia de 

un campo magnético estático, se convierte en mecánica. La potencia fluye solo por el rotor. 

Sin embargo, en el desarrollo del capítulo se invocará a similitudes con la máquina de conti-

nua para dar un mejor entendimiento de la MI. 

Se comenzará haciendo un repaso del principio de funcionamiento de la MI desarrollando el 

principio de campo rotante y la interacción que se produce en el rotor de la máquina. Luego poder 

abordar a un circuito equivalente por fase del motor en estado estacionario, a partir del cual se 

puede obtener la característica par-velocidad del motor. Además, se podrá determinar a través 

de los parámetros que definen el comportamiento del motor el modo de poder controlar la velo-

cidad y/o el par del motor. 
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Principio de funcionamiento del motor de inducción 

Campo Rotante 

Así como en una máquina de continua el campo (estático) en el entrehierro constituye el 

componente esencial para su funcionamiento, en la máquina de alterna también requiere de un 

campo magnético, pero no estático, sino que rote físicamente en el entrehierro de la máquina. 

En la Figura 5.1 se observa un corte transversal del MI compuesto del estator (parte fija del motor) 

donde se aloja un arrollamiento o bobinado distribuido de una fase en la periferia para una máquina 

de dos polos. El rotor o parte móvil de la máquina que se considerará un cuerpo ferromagnético 

homogéneo y en lo que sigue, se centrará el análisis en las características constructivas y electro-

magnéticas del estator prescindiendo de las del rotor. En la Figura 5.1a) se muestran las ranuras de 

1 a 6 y de 1’ a 6’ en las que se alojan los conductores o un paquete de conductores del bobinado. En 

la Figura 5.1b) se representa al estator en forma desplegada a lo largo y ancho con el bobinado 

constituido por dos paquetes. Cada uno de ellos está formado a la vez por tres bobinas, ubicadas en 

las ranuras 1-1’ a 3-3’, para un paquete, y ubicadas en las ranuras 6-6’ a 4-4’, para el segundo pa-

quete. Ambos paquetes se conectan en serie a través de los extremos ubicados en las ranuras 3’ y 

6, mientras que los extremos de alimentación a y a’ están ubicados en las ranuras 1 y 4’, respectiva-

mente. Considerando una corriente ia que ingresa por el extremo a circulará por todos los conductores 

de acuerdo con los sentidos indicados hasta la salida en el extremo a’. En la Figura 5.1a) se repre-

senta el ingreso y el egreso de la corriente en las ranuras respectivas. 

La circulación de corriente por un conductor establece una intensidad de campo (H) a su 

alrededor. Siguiendo la regla de la mano derecha la circulación de corriente sobre el arrollamiento 

de la Figura 5.1a) se establecerá un campo sobre el ‘eje a’ de derecha a izquierda, que se cierra 

por el circuito magnético formado por el rotor, el estator y el entrehierro entre ambos. Para 

Figura 5.1 
Bobinado de una fase sobre el estator de una máquina de dos polos: 

a) vista frontal del estator, b) despliegue del estator.
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determinar cómo se distribuye H a lo largo de todo el entrehierro se aplica la ley de Ampere sobre 

una integral de trayectoria cerrada que encierre a todas las fuentes de campo H, definida como 

fuerza magnetomotriz (Fmm), 

∮𝐻𝐻��⃗ ∙ 𝑑𝑑𝑙𝑙 = 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚(𝜃𝜃) = ∑ 𝑠𝑠.𝑠𝑠(𝜃𝜃). (5.1) 

Siendo 𝐻𝐻��⃗ ∙ 𝑑𝑑𝑙𝑙 el producto escalar entre el vector de intensidad de campo en un diferencial de 

longitud de la trayectoria, n(θ) es la cantidad de conductores atravesados por la corriente i en fun-

ción de la posición del entrehierro. Dada la distribución del arrollamiento en una cantidad de ranuras 

finitas, la Fmm debe ser calculada para valores de ángulos θ discretos. El cálculo a través de (5.1) 

se realiza eligiendo un camino cerrado que agrupe siempre la mitad del total de ranuras del estator 

como se indica en la Figura 5.1a) con líneas punteadas, para un ángulo θ. A modo de ejemplo, en 

cada una de las ranuras se diferenció el número de conductores alojados, tal que las ranuras: 1-1’ 

y 6-6’ alojan 3 conductores; 2-2’ y 5-5’, 7 conductores; 3-3’ y 4-4’, 10 conductores. 

En la Figura 5.2 se representa en forma desplegada el estator y el rotor en una vista frontal para 

describir el cálculo de Fmm. También aquí se observa el camino cerrado elegido que incluya a las 

ranuras desde 1 a 6. Asumiendo que el material ferromagnético del estator y del rotor poseen una 

permeabilidad magnética tendiendo a infinito, la intensidad de campo H en el medio ferromagnético 

es nula. Dada la permeabilidad del aire en el entrehierro de longitud leh, el valor de la intensidad de 

campo (Heh) será distinto de cero. Siguiendo la trayectoria del camino elegido el entrehierro es atra-

vesado dos veces, por lo tanto la integral cerrada (5.1) (siguiendo la Figura 5.2) resulta, 

∮𝐻𝐻��⃗ ∙ 𝑑𝑑𝑙𝑙 = 2𝐻𝐻𝑚𝑚ℎ(𝜃𝜃)𝑙𝑙𝑚𝑚ℎ , (5.2) 

donde el valor de Heh depende de la posición θ. La posición de la trayectoria elegida, Figura 5.2, 

agrupa el número máximo de conductores atravesados por la corriente que ingresa en las ranu-

ras. De acuerdo con la sumatoria a la derecha de (5.1) resulta el valor de intensidad de campo 

Figura 5.2 

Distribución discreta de la fuerza magnetomotriz en el entrehierro de la máquina. 
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máximo posible. Asumiendo una corriente de 1A, la fuerza magnetomotriz máxima Fmx = 40Av. 

Desplazando el camino de integración tal que se encierren las ranuras 2 a 6’, los conductores 

ubicados en 6’ son recorridos por la corriente en sentido opuesto a los ubicados de 2 a 6, de 

modo que el valor de Fmm = 34Av. Tomando la trayectoria cerrada sobre las ranuras 3 a 5’, las 

los amper-vueltas de las ranuras 6’ y 5’ se restan de los amper-vuelta sobre las ranuras 3 a 6. 

Resulta un valor de Fmm = 20Av. Así siguiendo hasta dar una vuelta completa por la periferia 

del estator. En cada camino (integral) elegido el número de conductores encerrados no cambia, 

lo que introduce la variación con θ de la Fmm resultante es el sentido de la corriente. De este 

modo la Fmm cambia en forma escalonada como se represente en la Figura 5.2, y con ello el 

valor de Heh proporcional a través de la reluctancia del entrehierro. Finalmente, a posición del 

máximo valor de flujo o intensidad de campo para la fase establece el ‘eje a’, θ = 0 y θ = π y el 

flujo resulto nulo en θ = π/2 y θ = 3π/2. 

Si se incrementa el número de ranuras se podría considerar una distribución de vueltas más 

continua a lo largo del entrehierro y con ello la Fmm tenderá a una función continua (ideal) con 

θ. Así, tomando una densidad sinusoidal de conductores, 

𝑠𝑠(𝛿𝛿) = 𝑂𝑂
2

sin(𝛿𝛿),  [nº de conductores / rad]  0 < θ < π (5.3) 

con N el número máximo de densidad de conductores del arrollamiento estatórico como se re-

presenta en la Figura 5.3a). En θ = 0 y θ = π la densidad de conductores es nula, mientras que 

en θ = π/2 y θ = 3π/2 la densidad es máxima. Bajo esta distribución la sumatoria del lado derecho 

de (5.1) se convierte en una integral con el ángulo δ, a partir de la posición θ como punto inicial 

del camino cerrado elegido que agrupa la mitad del arrollamiento total. Por lo tanto, 

𝐻𝐻𝑚𝑚ℎ(𝜃𝜃). 2. 𝑙𝑙𝑚𝑚ℎ = 𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑎𝑎(𝜃𝜃) = 𝑠𝑠𝑎𝑎 ∫ 𝑠𝑠(𝛿𝛿).𝑑𝑑𝛿𝛿. (5.4) 

Introduciendo (5.3) en (5.4) la fuerza magnetomotriz toma una forma continua. Si se asume 

además una corriente en función del tiempo, la Fmm toma la expresión en función del espacio y 

del tiempo, 

Figura 5.3 

Distribución sinusoidal del arrollamiento para la fase a. 

a) Vista periférica, b) Distribución de la Fmm en el entrehierro.
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𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑎𝑎(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐).𝑂𝑂 cos(𝜃𝜃), (5.5) 

En la Figura 5.3b) se representa la fuerza magnetomotriz con su máximo positivo Fmx en 

θ = 0, su máximo negativo -Fmx en θ = π y sus valores nulos en θ = π/2 y θ = 3π/2. Si la corriente 

cambia en el tiempo de forma sinusoidal, las amplitudes máximas cambian con la ley sinusoidal 

de la corriente alternando su signo como se representa con líneas punteadas en la Figura 5.3b) 

para algunos instantes de tiempo. 

Insertando dos arrollamientos estatóricos más con iguales características que el anterior pero 

desplazados de forma equidistantes entre sí, se ubican los ejes de las fases restantes donde se 

establecen las fmms máximas respectivas en a 2π/3 radianes uno respecto de la otra como se 

representa en la Figura 5.4. 

De este modo se configura en el entrehierro tres fmms con distribución cosenoidal a lo largo 

del entrehierro cuyos valores máximos se dan sobre los ejes: ‘a’, ‘b’ y ‘c’ para las fases a, b y c 

respectivamente para una máquina de un par de polos (dos polos). Para una máquina de ‘p’ 

pares de polos los ejes de las fmms se multiplican por los pares de polos, de modo que los 

ángulos entre ellos resultan ‘2π / 3p’, 

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑎𝑎(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐) 𝑂𝑂
2

cos(𝜃𝜃),

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑏𝑏(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐) 𝑂𝑂
2

cos �𝜃𝜃 + 1
𝐻𝐻
2
3
𝜋𝜋� ,

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐) 𝑂𝑂
2

cos �𝜃𝜃 + 1
𝐻𝐻
4
3
𝜋𝜋� .

 (5.6) 

Las tres fuerzas magnetomotrices tienen una ubicación fija en el espacio del entrehierro que 

depende del número de polos de la máquina. La cantidad de polos de una máquina es par, por 

lo tanto el espacio del estator duplica, triplica o cuadruplica la distribución de la Figura 5.4 si la 

máquina es de 4 polos, 6 polos o 8 polos, respectivamente. 

Figura 5.4 
Distribución sinusoidal de bobinados para máquinas de 2 polos. 

a) Bobinados por fases.  b) Representación de las Fmm por fase
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Figura 5.5 

Rotación del campo resultante en cuatro instantes diferentes; 

para t = 0 a) b). 

para t = T/4, c) d). 

para t = T/2 e) f). 

para t = 3T/4 g) h). 
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Cada una de las fmms de (5.6) se pueden representar a través de un vector fijo cuya dirección 

se ubica en su respectivo eje, y su amplitud es proporcional a la corriente aplicada al bobinado. 

La Figura 5.4b) muestra el estado de los tres vectores 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑎𝑎, 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑏𝑏 y 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑚𝑚 producidas por una 

misma corriente constate que se inyectan en los respectivos arrollamientos de acuerdo con la 

indicación de ingreso y egreso de la corriente. Las tres fmms distribuidas a lo largo del entrehierro 

conviven en el mismo espacio, por lo tanto, la fuerza magnetomotriz total se obtiene sumando 

los tres vectores. En este caso particular en la que los arrollamientos están excitados con la 

misma corriente y dada la ubicación geométrica equidistante de los vectores, el flujo total o fmm 

total resultante a lo largo de todo el entrehierro es nula. 

Si en cambio los tres arrollamientos son alimentados con corrientes trifásicas balanceadas y 

equilibradas, 

𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐) = 𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑐𝑐),
𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐) = 𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠 �𝜔𝜔𝑐𝑐 − 2

3
𝜋𝜋� ,

𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠 �𝜔𝜔𝑐𝑐 − 4
3
𝜋𝜋� ,

 (5.7) 

tal que, ia(t), ib(t) e ic(t) se aplica a las fases ‘a’, ‘b’ y ‘c’, respectivamente con una pulsación 

eléctrica ω = 2π/T. Dado que las amplitudes de las fmms son función del valor de la corriente 

sobre la fase correspondiente, las amplitudes máximas de los vectores 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑎𝑎, 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑏𝑏 y 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑚𝑚 

dependen de la amplitud de la corriente que toman en un dado tiempo. Para un dado instante las 

amplitudes de las tres fmms son diferentes, por lo tanto, la suma es diferente de cero. 

En la Figura 5.5 se presenta la distribución de fuerza magnetomotriz total (fmmt(t,θ)) para 

cuatro instantes de tiempo diferentes, dentro de un periodo de la frecuencia de excitación. La 

Figura 5.5a) corresponde a t = 0. En ese instante de tiempo las corrientes toman los valores: 

ia = I e ib = ic = -I/2 de modo que �𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑎𝑎� = 𝐼𝐼.𝑂𝑂 = 𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹 y �𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑏𝑏� = �𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑚𝑚� = −𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚
2

. 

Como se demuestra (ver Apéndice B) el módulo de la suma de los tres vectores de fmms 

resulta �𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹���������⃗ 𝑇𝑇� = 3
2� 𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹72 ubicado en la dirección positiva del ‘eje a’. En la Figura 5.5b) se

observa para t = 0, cómo se distribuyen las fmms a lo largo de θ dadas por (5.6) y excitadas con 

(5.7) cuyos valores máximos de cada una está ubicado en la posición fija de sus ejes. La contri-

bución de todas ellas da como resultado la fmmt con una distribución cosenoidal, cuyo máximo 

en este instante se ubica en θ = 0, de acuerdo con las representaciones vectoriales. 

En la Figura 5.5c) se presenta el estado de las fmms pasado un cuarto de periodo de la red 

(t = T/4). En este instante las corrientes de (5.7) toman los valores: ia = 0, ib = √3I/2 e ic = -√3I/2, 

de modo que, �𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑎𝑎� = 0, �𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑏𝑏� = √3
2� 𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹  y �𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑚𝑚� = −√3

2� 𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹. Haciendo la suma vec-

torial en este instante de tiempo, el módulo del vector total no cambia de amplitud �𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹���������⃗ 𝑇𝑇� =

3
2� 𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹, en cambio su ubicación se desplazó en una dirección en cuadratura con el ‘eje a’. En

72 Las proyecciones de 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑏𝑏 y 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑚𝑚 en la dirección de 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑎𝑎 se suman a esta última. Mientras que las componentes 
verticales se anulan entre si. 
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la Figura 5.5d) la suma de las distribuciones espaciales de cada fmms determina una nueva 

distribución espacial total desplazada en π/2 radianes, respecto del instante de tiempo anterior. 

Para t = T/2 las fmms cambian de signo respecto a los correspondientes en t = 0 resultando 

�𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹���������⃗ 𝑇𝑇� = 3
2� 𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹 y en sentido contrario como se muestra en las Figura 5.5e) y f). Finalmente

en las Figura 5.5g) y h) se presenta la ubicación de la fmmt cuando t = 3T/4. 

Del análisis previo se desprende que la fmmt posee una distribución espacial cosenoidal que 

se desplaza en el entrehierro rotando a una velocidad angular ωS, denominada velocidad de 

sincronismo del campo rotante. Como se desarrolló, en la máquina de dos polos el tiempo que 

emplea el campo en dar una vuelta (o recorrer 2π radianes) coincide con el periodo de la fre-

cuencia de alimentación. Si se duplica el número de polos, el campo rotará π radianes en un 

periodo de la frecuencia de excitación, reduciéndose la velocidad ωS a la mitad. Por lo tanto, para 

una máquina de ‘p’ pares de polos, resulta: 

𝜔𝜔𝐷𝐷 = 𝜔𝜔
𝐻𝐻

. (5.8) 

En conclusión, la distribución sinusoidal de tres arrollamientos espaciados con ejes equidis-

tantes y excitados con corrientes trifásicas sinusoidales balanceadas y equilibradas, producen 

una distribución sinusoidal total de fmm en el entrehierro que rota a velocidad sincrónica con la 

frecuencia de excitación. 

Inducción sobre rotor de jaula de ardilla 

Hasta aquí se analizó la generación del campo rotante sin atender su interacción con el rotor 

de la máquina. De modo similar al inducido o rotor de la máquina de continua, en el rotor de la 

máquina de inducción se produce la conversión electromagnética. El rotor de la MI está formado 

por barras conductoras en cortocircuito, que por su aspecto es denominado rotor jaula de ardilla 

como se observa en la Figura 5.6a). Se observan un conjunto de barras longitudinales cortocir-

cuitadas en los extremos por dos anillos conductores en los extremos. En la figura se omite por 

claridad, el apilamiento de chapas ferromagnéticas que dan el anclaje al rotor o eje mecánico del 

motor con las barras del rotor. 
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En primera instancia se considera la ausencia de uno de los anillos de cortocircuito del 

rotor de modo que un extremo de las barras queda abierto. En esta condición y estando el 

rotor en reposo, la presencia de un campo rotante en el entrehierro provisto por el estator de 

la máquina inducirá sobre cada una de las barras del rotor una femi. Siguiendo el concepto 

de tensión inducida por movimiento vista en el Capítulo 4, en este caso la femi sobre cada 

barra toma la expresión, 

𝑐𝑐𝑏𝑏𝑎𝑎𝑟𝑟(𝜃𝜃) = 𝑙𝑙𝑟𝑟𝜔𝜔𝐷𝐷𝜙𝜙𝐷𝐷(𝜃𝜃), (5.9) 

siendo l y r la longitud y radio del rotor, respectivamente y 𝜙𝜙𝐷𝐷(𝜃𝜃) = Φ𝑚𝑚𝑚𝑚 cos(𝜃𝜃) es la distribución 

de flujo cosenoidal para un instante de tiempo dado, producido por el bobinado estatorico. Si el 

vector de flujo gira a la velocidad sincrónica ωS la posición del valor máximo (Φmx) dependerá del 

instante de tiempo observado. En la Figura 5.6b) se muestra la posición del vector de fmm o flujo 

en el entrehierro para el instante de tiempo t = 0. En este instante el vector a traviesa dos barras 

del rotor, una ubicada en θ = 0 y la otra ubicada en θ = π, por lo tanto, en cada una de ellas se 

induce la máxima tensión de movimiento posible, de valor: 

𝐸𝐸𝑏𝑏𝑎𝑎𝑟𝑟 = 𝑘𝑘𝜔𝜔𝐷𝐷Φ𝑚𝑚𝑚𝑚 . (5.10) 

Como lo indica la Figura 5.6b) el signo en cada una de ellas es opuesto, siguiendo la regla 

de la mano derecha, de modo que la tensión en la barra ubicada en θ = 0 es positiva y ne-

gativa en la barra ubicada en θ = π. Aplicando la regla a las demás barras resulta que, todas 

aquellas ubicadas a la derecha de una línea hipotética perpendicular a la dirección del 

campo, se inducirán tensiones con signos positivos, y las ubicadas a la izquierda se inducirán 

Figura 5.6 
a) Rotor jaula de ardilla.

b) Campo rotante sobre las barras del rotor c) Tensiones inducidas sobre las barras rotor.



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  142 

tensiones con signo negativo. En la Figura 5.6c) se muestra el rotor de modo desplegado a 

lo ancho de θ y a lo largo del rotor. Como el flujo en el entrehierro posee una distribución 

sinusoidal, la amplitud sobre cada barra es proporcional a la amplitud del flujo para la posi-

ción de la barra, en ese instante de tiempo. Así, se establece una distribución de femis sinu-

soidal en fase con el flujo del entrehierro. En particular sobre las barras ubicadas en π/2 y -

π/2, las tensiones son nulas porque el flujo en este instante es nulo. Conforme el vector de 

flujo Φ���⃗ 𝑚𝑚𝑚𝑚 se desplace en el tiempo, la amplitud máxima de femi se corre de barra en barra 

siguiendo al movimiento del flujo. 

Si las barras de la jaula están cortocircuitadas en ambos extremos se forman circuitos 

cerrados entre barras, donde cada una de ellas posee una fuente ebar(θ) en serie con la 

impedancia Zbar de la propia barra. Asumiendo en principio que la impedancia de las barras 

es puramente resistiva aparece una corriente por las barras en fase con la tensión inducida 

y proporcional al valor de ebar(θ). Se establece una distribución de corrientes sinusoidal por 

la periferia del rotor que interactúa con el flujo dando origen a una fuerza magnética en cada 

barra y con ello un par motor resultante. Dado el grado de libertad del rotor, comienza a girar 

en el sentido del campo rotante. La velocidad que alcanza el rotor en estado estacionario 

(ωm) es ligeramente inferior a la velocidad sincrónica. Esta diferencia de velocidades es lla-

mada velocidad de resbalamiento y el valor que toma debe ser el necesario para que en 

estado estacionario se induzca una femi, que a su vez establezca una corriente por las barras 

suficiente para establecer un par motor que equilibre al par antagónico mecánico. De este 

modo las corrientes por cada barra toman el valor, 

𝑠𝑠𝑏𝑏𝑎𝑎𝑟𝑟(𝜃𝜃) = 𝑘𝑘𝜔𝜔𝑟𝑟𝑒𝑒𝑟𝑟𝜙𝜙𝑆𝑆(𝜃𝜃)
𝑅𝑅𝑏𝑏𝑎𝑎𝑟𝑟

(5.11) 

Figura 5.7 

a) Vector de Fmm rotorico para t=0, b) Distribución sinusoidal de corrien-

tes sobre las barras del rotor.
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donde Rbar es la resistencia física de la barra del rotor. La distribución de corriente por las barras 

del rotor da origen a un flujo rotorico que se puede representar con un nuevo vector de fmm 

rotorica (𝐹𝐹𝑚𝑚𝑟𝑟��������⃗ ). La Figura 5.7a) muestra la ubicación de 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑟𝑟��������⃗  en cuadratura con 𝐹𝐹𝑚𝑚𝐹𝐹𝑐𝑐�����������⃗ . 

Tomando como analogía al transformador, sobre el bobinado estatórico (primario) debe refle-

jarse una corriente equivalente del rotor que produzca una fmm opuesta a la rotorica (𝐹𝐹′𝑚𝑚��������⃗ 𝑟𝑟) para 

que el flujo neto en el entrehierro sea igual a Φ���⃗ 𝑚𝑚𝑚𝑚 que es el establecido cuando el rotor está a 

circuito abierto (Figura 5.6b). 

Sin embargo, y tal como ocurre en un transformador, una pequeña porción del flujo pro-

ducido por la corriente rotorica no es concatenado por el arrollamiento del estator (o primario) 

introduciendo un flujo disperso en el rotor. Esto se representa por una componente reactiva 

en la impedancia de la barra Zbar que introduce un retraso de la corriente inducida en las 

barras del rotor respecto de la ebar(θ). De modo que el valor máximo 𝐹𝐹𝑚𝑚������⃗ 𝑟𝑟 en el rotor se retrase 

más de 90º respecto de la 𝐹𝐹𝑚𝑚������⃗ 𝐹𝐹, como se observa en la Figura 5.8a) para t = 0. El flujo dis-

perso del rotor no es compensado completamente desde el estator, originando desde el es-

tator el vector 𝐹𝐹′���⃗ 𝑚𝑚𝑟𝑟 de módulo menor al valor de �⃗�𝐹𝑚𝑚𝑟𝑟, cuya diferencia es �⃗�𝐹𝑑𝑑𝑟𝑟 (flujo disperso 

del rotor a través de un vector equivalente de fmm). Por lo tanto, la compensación parcial 

desde el estator provoca un flujo neto en el entrehierro �⃗�𝐹𝑚𝑚ℎ, de amplitud ligeramente menor 

a la 𝐹𝐹𝑚𝑚������⃗ 𝐹𝐹, y retrasado un pequeño ángulo. 

A la derecha de la Figura 5.8a) se representa la distribución (en función del espacio) de la 

corriente inducida sobre las barras en atraso respecto de la tensión inducida. La posición del flujo 

estatórico produce las máximas amplitudes de femi en las barras ubicada en θ = 0 y en θ = π. Sin 

embargo, la amplitud de máxima corriente sobre esas barras aparecerá un tiempo después. En 

la Figura 5.8b) se muestra la composición de flujos para t = T/4, donde las amplitudes máximas 

de femi se dan sobre las barras ubicadas en θ = π/2 y en θ = -π/2. Siendo la reactancia de dis-

persión rotorica igual independiente de la posición del flujo estatórico la corriente rotorica con-

serva la fase en atraso y con ello las fases entre las fmms presentes. 

Como se indicó la presencia del resbalamiento entre las velocidades es esencial para el fun-

cionamiento de la máquina de inducción. Como los campos inducidos en el rotor gira a la veloci-

dad de resbalamiento en el interior del rotor, como marco de referencia de velocidad. Pero a la 

vez este marco de referencia (el rotor) gira a la velocidad ωm. Por lo tanto, los campos de rotor 

giran a la velocidad sincrónica ωS desde el estator. 
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Circuito equivalente por fase 

La presencia del campo rotante en el entrehierro induce una tensión sobre los arrollamientos 

estatóricos de cada fase, que puede determinarse a través de la Ley de Faraday-Lenz73, 

𝑐𝑐𝑑𝑑𝑎𝑎𝐻𝐻𝑚𝑚 = −𝑑𝑑𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑑𝑑

, (5.12) 

donde λ es el flujo concatenado por el arrollamiento distribuido definido en (5.3), tal que: 

𝜆𝜆(𝛿𝛿) = 𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ(𝜃𝜃) 𝑂𝑂
2

sin(𝛿𝛿). (5.13) 

73 La femi corresponde al movimiento relativo entre el arrollamiento (fijo) y el flujo rotante. 

Figura 5.8 

Campo neto rotante en el entrehierro para; 

a) t = 0

b) t = T/4.
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Por lo tanto, tomando el flujo del entrehierro neto como una función cosenoidal con 𝜃𝜃 = 𝜔𝜔𝐻𝐻𝑐𝑐 e 

integrando la densidad de conductores, como se distribuye en la Figura 5.3a), el flujo concate-

nado en la fase toma la expresión74, 

Λ = 𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ𝑚𝑚𝑚𝑚 cos(𝜔𝜔𝐻𝐻𝑐𝑐)∫
𝑂𝑂
2 sin(𝛿𝛿)𝑑𝑑𝛿𝛿𝜋𝜋

0 = 𝑂𝑂𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ𝑚𝑚𝑚𝑚 cos(𝜔𝜔𝐻𝐻𝑐𝑐). (5.14) 

Aplicando este resultado en (5.11) y teniendo en cuenta que en una máquina de dos polos el 

valor de la velocidad de sincronismo coincide con la pulsación eléctrica de excitación75, la femi 

en la fase toma la expresión, 

−𝑑𝑑Λ
𝑑𝑑𝑑𝑑

= 𝑐𝑐𝑑𝑑𝑎𝑎𝐻𝐻𝑚𝑚 = 𝑂𝑂𝜔𝜔𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ𝑚𝑚𝑚𝑚 sen(𝜔𝜔𝑐𝑐). (5.15) 

La tensión por fase es una función sinusoidal con el tiempo cuyo valor eficaz resulta propor-

cional a la frecuencia f de excitación y al máximo valor de flujo en el entrehierro, 

𝐸𝐸𝑚𝑚ℎ = 4,44𝑂𝑂𝑓𝑓𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ𝑚𝑚𝑚𝑚 . (5.16) 

Asumiendo estado estacionario el rotor gira a una velocidad Ωm inferior a la velocidad del 

campo rotante Ωs, estableciéndose un resbalamiento entre las velocidades, definido por 

𝑠𝑠 = Ω𝑟𝑟−Ω𝑟𝑟
Ω𝑟𝑟

, (5.17) 

siendo la diferencia de velocidades Ω𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 = Ω𝐻𝐻 − Ω𝑚𝑚 la velocidad de resbalamiento. 

La alimentación de la MI se realiza aplicando un sistema trifásico de tensiones balanceado y 

equilibrado. La corriente resultante sobre el estator es la composición de dos componentes una 

correspondiente al flujo neto en el entrehierro, denominada corriente de magnetización (Im) más 

una componente que refleja la corriente inducida sobre el rotor (Ir), como se observa en el circuito 

equivalente por fase de la Figura 5.9. Además, el circuito del estator se compone de una resis-

tencia Re correspondiente a la resistividad de los conductores del arrollamiento estatórico en 

serie con una inductancia Le que representa el flujo disperso que no es concatenado por el cir-

cuito del rotor. El flujo del entrehierro induce una femi, dada por (5.12), que se representa me-

diante una inductancia denominada de magnetización76 Lm, de modo que se puede expresar la 

siguiente relación, 

𝐿𝐿𝑚𝑚𝐼𝐼𝑚𝑚 = 𝑂𝑂𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ𝑚𝑚𝑚𝑚 . (5.18) 

Si bien físicamente el rotor está construido por barras en cortocircuito, la distribución espacial 

de las tensiones y corrientes inducidas es equivalente a tres hipotéticas fases con arrollamientos 

en corto circuito de igual número de polos que en el estator. Así, se puede asociar a cada fase 

del estator con una fase equivalente en el rotor. 

74 El arrollamiento distribuido en una máquina de dos polos está formado como se mostró en la Figura 5.1b) que física-
mente está alojado sobre toda la circunferencia del estator. De este modo, el flujo concatenado es el flujo que atraviesa 
la mitad del arrollamiento del estator. En una máquina con mayor número de polos el arrollamiento estatórico correspon-
diente a un par de polos está distribuido ubicado solo en un sector de la circunferencia total del estator. 
75 En una máquina de más pares de polos la femi de cada arrollamiento es proporcional a los pares de polos de modo 
que el valor eficaz resulta proporcional a la pulsación eléctrica e independiente del número de polos. 
76 Equivalente a la inductancia de magnetización de un transformador. 
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En la Figura 5.9. se representa el acoplamiento magnético entre el arrollamiento estató-

rico y el rotorico para una fase, de modo similar al circuito equivalente de un transformador. 

El circuito equivalente del rotor se resume en una resistencia Rr correspondiente a la resis-

tencia de las barras en serie con una inductancia Lr que representa el flujo disperso77 en las 

barras del rotor. 

De igual modo que en el estator, la tensión Er corresponde a la femi sobre un arrollamiento 

equivalente por fase con distribución sinusoidal en el rotor, atravesado por el campo en el entre-

hierro girando a la velocidad de resbalamiento Ωres. Tomando un número de vueltas equivalentes 

e igual al de estator, el flujo concatenado en términos de la densidad devueltas toma el valor, 

𝜆𝜆(𝛿𝛿) = 𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ(𝜔𝜔𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑐𝑐)
𝑂𝑂
2

sin(𝛿𝛿). (5.19) 

Nuevamente por tratarse de una máquina de dos polos inducidos sobre el rotor, la integral del 

arrollamiento equivalente ente 0 y π/2 radianes. Luego aplicando (5.12) se obtiene el valor de Er, 

𝐸𝐸𝑟𝑟 = 4,44𝑂𝑂𝑓𝑓𝑟𝑟𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ𝑚𝑚𝑚𝑚 , (5.20) 

donde fr es la frecuencia eléctrica inducida sobre las barras del rotor. 

Multiplicando y dividiendo (5.17) por los pares de polos, el resbalamiento resulta igual al co-

ciente entre la frecuencia inducida en el rotor respecto a la de estator, 

𝑠𝑠 = Ω𝑟𝑟𝑒𝑒𝑟𝑟
Ω𝑟𝑟

= 𝑑𝑑𝑟𝑟
𝑑𝑑

. (5.21) 

Dado que el resbalamiento de una MI en estado estacionario es del 1,5% al 2% aproximada-

mente, la frecuencia inducida en el rotor es muchísimo menor a la frecuencia de alimentación del 

                                                      
77 Flujo que no se concatena en el arrollamiento estatórico y que produce un flujo neto en el entrehierro ligeramente 
menor al producido por el estator. 

Figura 5.9 

a) Circuito equivalente por fase. 

 
b) circuito equivalente con el rotor reflejado a estator. 
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motor. Por lo tanto el circuito de estado estacionario por fase de la Figura 5.9a) se presenta como 

el circuito de un transformador donde la relación entre tensiones de primario y secundario se 

establece a través de las frecuencias de estator y la inducida en el rotor. 

Al igual que en un transformador existen pérdidas de potencia en el núcleo por efectos de la 

inducción de corrientes parásitas en el laminado y la característica de histéresis del material 

ferromagnético. Dado que estas pérdidas de potencias son proporcionales a la amplitud del flujo 

y de la tensión sobre los arrollamientos, se representan mediante una resistencia en paralelo con 

la inductancia de magnetización. Sin embargo, como la frecuencia en el rotor es extremadamente 

baja las pérdidas en el núcleo del rotor pueden ser despreciadas. Por otro lado, en el camino 

magnético del estator a la frecuencia de red son más significativas. Sin embargo, y a diferencia 

del transformador, el volumen involucrado es reducido con lo cual, frente a la potencia nominal 

del eje del motor, las pérdidas magnéticas sobre el estator no son consideradas, por lo tanto no 

son incluidas en el circuito equivalente. 

Circuito completo desde estator 
De la Figura 5.9a), el módulo de la corriente por el rotor toma el valor: 

𝐼𝐼𝑟𝑟 = 𝐶𝐶𝑟𝑟

�𝑅𝑅𝑟𝑟2+(2𝜋𝜋𝑑𝑑𝑟𝑟𝐿𝐿𝑟𝑟)2
. (5.22) 

Haciendo el cociente entre (5.16) y (5.20) se establece la relación de transformación entre las 

femis estatórica y rotorica, 

𝐶𝐶𝑒𝑒ℎ
𝐶𝐶𝑟𝑟

= 𝑑𝑑
𝑑𝑑𝑟𝑟

= 1
𝐻𝐻
. (5.23) 

Introduciendo (5.23) en (5.22) y operando algebraicamente la amplitud de la corriente rotorica 

resulta como el cociente entre la femi del estator y el módulo de una impedancia equivalente del 

rotor reflejada al estator, 

𝐼𝐼𝑟𝑟 = 𝐶𝐶𝑒𝑒ℎ

��𝑅𝑅𝑟𝑟𝑟𝑟 �
2
+(2𝜋𝜋𝑑𝑑𝐿𝐿𝑟𝑟)2

. (5.24) 

La impedancia reflejada está compuesta de una reactancia inductiva equivalente rotorica a la 

frecuencia de alimentación del motor (2𝜋𝜋𝑓𝑓𝐿𝐿𝑟𝑟) y una resistencia equivalente que depende del 

resbalamiento del motor (𝑅𝑅𝑟𝑟
𝐻𝐻

). Esta resistencia puede expresarse como la suma de la resistencia 

propia del rotor más una resistencia equivalente, tal que: 

𝑅𝑅𝑟𝑟
𝐻𝐻

= 𝑅𝑅𝑟𝑟 + 𝑅𝑅𝑟𝑟
(1−𝐻𝐻)
𝐻𝐻

. (5.25) 

Finalmente, la Figura 5.9b) muestra el circuito equivalente por fase visto desde el estator que 

permite describir el funcionamiento del motor de inducción operando en estado estacionario. 

Carga mecánica 
La resistencia equivalente, 
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𝑅𝑅𝑚𝑚𝑖𝑖𝑚𝑚 = 𝑅𝑅𝑟𝑟
(1−𝐻𝐻)
𝐻𝐻

, (5.26) 

depende de Rr y del resbalamiento del motor, por lo tanto, representa el estado de carga mecá-

nica en el eje del motor. 

Para visualizar este concepto se pueden analizar dos situaciones de operación extremas. La 

primera es durante el arranque de la máquina. Cuando se aplican las tensiones nominales a la 

frecuencia nominal, el campo rotante se establece inmediatamente a la velocidad sincrónica. Sin 

embargo, estando el motor en reposo y debido a la inercia mecánica que el motor posee la rota-

ción inicial es nula, en consecuencia, el resbalamiento es unitario (s = 1). En esta condición la 

Reje es nula y la corriente Ir ´toma un valor muy alto porque solo está limitada por Rr y ωLr que 

son impedancias muy pequeñas en comparación con el valor de Reje en condiciones nominales 

de operación. La segunda condición extrema es el estado de giro en ‘vacío’ o sin carga en el eje. 

Suponiendo que todos los roces mecánicos son despreciables el giro del rotor se produce sin 

necesidad de par motor, por lo tanto, no es necesario inducir una corriente rotórica que de origen 

a un par. Si la corriente por el rotor es nula, significa que no es necesario inducir una femi en las 

barras del rotor. Así, no es necesario que exista una velocidad relativa o de resbalamiento entre 

el rotor y el campo, por lo tanto, la velocidad del eje tiende a la velocidad de sincronismo. En este 

caso el resbalamiento tiende a anularse (s = 0) resultando Reje tendiendo a infinito y con ello una 

corriente rotorica nula. 

El valor de Reje intermedio entre estos extremos corresponde a un estado de carga nominal 

cuyo resbalamiento generalmente se encuentra entre el 1,5% y el 2% y con ello la resistencia 

equivalente toma un valor que refleja el estado de carga mecánico. 

 

 

Par motor en el MI 
 

El par motor generado por una máquina eléctrica de cualquier naturaleza puede ser expre-

sado de forma proporcional al producto vectorial entre los flujos magnéticos interactuantes del 

estator y del rotor en el entrehierro, 

𝑇𝑇�⃗𝑚𝑚 ∝ 𝛷𝛷��⃗ 𝐷𝐷 × 𝛷𝛷��⃗ 𝑟𝑟 = Φ𝐷𝐷Φ𝑟𝑟 sin 𝛾𝛾. (5.27) 

A través de la ley de Hopkinson, los flujos magnéticos son proporcionales a las Fmms tal que 

para la MI, 𝛷𝛷��⃗ 𝐷𝐷 ≡ �⃗�𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚𝑑𝑑 y 𝛷𝛷��⃗ 𝑟𝑟 ≡ �⃗�𝐹𝑚𝑚𝑟𝑟. Suponiendo que la inductancia de dispersión en el rotor es 

despreciable (Figura 5.7) ambos flujos están en cuadratura resultando un máximo producto vec-

torial o máximo par, siendo γ = π/2. En cambio ante la presencia de flujo disperso en el rotor, se 

produce un corrimiento de fase relativo entre ambos flujos (Figura 5.8). La Fmmr es proporcional 

a la corriente rotorica, por lo tanto, el módulo del par motor resultante es proporcional al flujo 

máximo estatórico y a la corriente máxima del rotor, siguiendo la expresión 

𝑇𝑇𝑚𝑚 = Φ𝑚𝑚𝑚𝑚𝐾𝐾𝑚𝑚𝐼𝐼𝑟𝑟 sin 𝛾𝛾, (5.28) 
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donde γ es el ángulo entre los flujos interactuantes. En estado estacionario el ángulo es ligera-

mente mayor a π/2, dependiendo del flujo disperso de rotor. 

En condiciones transitorias como es el arranque de la máquina la dispersión del flujo rotorico 

es muy grande provocando un aumento de γ mayor al valor de estado estacionario generando 

una disminución muy significativa del par de arranque disponible. Este efecto propio de la MI la 

hace muy diferente a las características de arranque de un motor de continua. 

Característica par-velocidad 

Si bien la expresión (5.28) establece el vínculo entre el flujo y la corriente de modo análogo a 

la máquina de corriente continua, para poder establecer la relación entre el par motor y la velo-

cidad del motor se empleará el circuito equivalente por fase. 

Considerando que las pérdidas mecánicas son despreciables, la potencia desarrollada en la 

Reje corresponde a la potencia mecánica disponible en el eje. Por lo tanto, 

𝑃𝑃𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = 3𝐼𝐼𝑟𝑟2𝑅𝑅𝑟𝑟
(1−𝐻𝐻)
𝐻𝐻

. (5.29) 

Para determinar el valor de la corriente rotorica y expresarla a partir de la tensión de fase del 

motor, es conveniente empelar el teorema de Thevenin en terminales de la inductancia de mag-

netización78. En general se cumple en los MI de altas potencias que la impedancia de magneti-

zación es mucho mayor que la suma de la impedancia de dispersión estatórica y la resistencia 

del arrollamiento, 

|𝑗𝑗𝜔𝜔𝐿𝐿𝑚𝑚|  ≫  |𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑗𝑗𝜔𝜔𝐿𝐿𝑚𝑚|, (5.30) 

por lo tanto se puede plantear las siguientes aproximaciones: 

𝑉𝑉𝑑𝑑ℎ ≅ 𝑉𝑉𝑑𝑑 , (5.31) 

y 

𝑍𝑍𝑑𝑑ℎ  ≅  𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑗𝑗𝜔𝜔𝐿𝐿𝑚𝑚 , (5.32) 

siendo Vth y Zth la tensión e impedancia de Thevenin, respectivamente. 

Bajo estas aproximaciones la corriente de rotor puede expresarse como, 

78 La tensión de Thevenin resulta de desconectar el circuito de rotor (reflejado al estator) sobre el circuito de la Figura 
5.9b), y calcular la tensión en terminales de la impedancia de magnetización, 

𝑉𝑉𝑑𝑑ℎ =
𝑉𝑉𝑑𝑑

�𝑅𝑅𝑚𝑚2 + [𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑚𝑚 + 𝐿𝐿𝑚𝑚)]2
𝑗𝑗𝜔𝜔𝐿𝐿𝑚𝑚 

La impedancia de Thevenin resulta de pasivar la tensión de fase y calcular la impedancia vista desde la inductancia de 
magnetización, 

𝑍𝑍𝑑𝑑ℎ =
(𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑗𝑗𝜔𝜔𝐿𝐿𝑚𝑚)(𝑗𝑗𝜔𝜔𝐿𝐿𝑚𝑚)
𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑗𝑗[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑚𝑚 + 𝐿𝐿𝑚𝑚)] 
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𝐼𝐼𝑟𝑟 ≅
𝑉𝑉𝑓𝑓

��𝑅𝑅𝑒𝑒+
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑟𝑟 �

2
+[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2

. (5.33) 

El par motor se puede expresar como la potencia en el eje dividido la velocidad del motor, 

por lo tanto 

𝑇𝑇𝑚𝑚 = 𝑃𝑃𝑟𝑟
Ω𝑟𝑟

. (5.34) 

Reemplazando (5.31) en (5.29) y siendo Ω𝑚𝑚 = (1 − 𝑠𝑠)Ω𝐻𝐻, el par motor resulta, 

𝑇𝑇𝑚𝑚 ≅ 3
Ω𝑟𝑟

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

��𝑅𝑅𝑒𝑒+
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑟𝑟 �

2
+[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2�

𝑅𝑅𝑟𝑟
𝐻𝐻

. (5.35) 

Como se desprende no resulta una relación directa entre el par y la velocidad sobre el eje del 

motor, sino que es a través del resbalamiento. 

Considerando que todos los parámetros involucrados en la expresión son constantes, una 

característica típica en función de s se presenta en la Figura 5.10. En el rango de valores para 

0 < s < 1 la máquina funciona como motor. Se identifican valores específicos como es el par de 

arranque (Ta) del motor para s = 1 y el valor nulo del par para s = 0. En este rango de s la carac-

terística puede dividirse en dos regiones. Una región de alto resbalamientos (s < 1) hasta alcan-

zar un valor máximo de par (TMax) y una región de muy pequeños resbalamientos (s << 1) donde 

la velocidad tiende a valores cercanos a la de sincronismo, con pares mucho menores al máximo 

y que será la región de operación nominal del MI. 

Arranque 
En el arranque del motor la velocidad de campo se establece en forma inmediata, sin embargo 

debido a la inercia mecánica del rotor, la velocidad del eje en es nula en un primer instante tal 

que s = 1 y de (5.35) se determina el valor del par de arranque disponible y su dependencia con 

los parámetros del motor, 

𝑇𝑇𝑎𝑎 = 3
Ω𝑟𝑟

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

{(𝑅𝑅𝑒𝑒+𝑅𝑅𝑟𝑟)2+[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2}𝑅𝑅𝑟𝑟 . (5.36) 

Las barras de la jaula de ardilla son diseñadas para condicionar las características de par y 

corriente de arranque a través de su resistencia y reactancia de dispersión79. Considerando en 

(5.36) que la impedancia reactiva de dispersión posee mayor amplitud que las resistencias, 

𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟 + 𝐿𝐿𝑚𝑚) >> (𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑅𝑅𝑟𝑟), por lo tanto el valor de par Ta se reduce a: 

𝑇𝑇𝑎𝑎 ≅
3
Ω𝑟𝑟

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2 𝑅𝑅𝑟𝑟 , (5.37) 

Se desprende que la capacidad de par de arranque de una MI es fuertemente gobernada por la 

impedancia de dispersión de la máquina y la resistencia de las barras del rotor Rr. 

79 Es equivalente a un transformador con su secundario en corto circuito. Se establece una corriente muy grande de 
carácter prácticamente inductiva impuesta por la dispersión de los arrollamientos. 
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Aceleración 

A medida que el motor comienza a girar se ingresa a la zona de altos resbalamientos donde 

el motor se está acelerando hasta alcanzar la velocidad de estado estacionario. La relación de 

par (5.35), se puede expresar como: 

𝑇𝑇𝑚𝑚 ≅ 3
Ω𝑟𝑟
𝐼𝐼𝑟𝑟2

𝑅𝑅𝑟𝑟
𝐻𝐻

, (5.38) 

Donde Ir está dado por (5.33). 

Si bien s < 1 en este transitorio se puede considerar que la impedancia total del circuito, 

��𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑅𝑅𝑟𝑟
𝐻𝐻
�
2

+ [𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟 + 𝐿𝐿𝑚𝑚)]2, (5.39) 

cambia lentamente con s y con ello el módulo de Ir, manteniéndose en un valor muy alto y 

poco variable. Así, de (5.38), el par motor comienza a crecer inversamente proporcional al 

resbalamiento. 

 

Operación nominal 
Cuando la máquina alcanza su condición de operación cercana a la nominal, la velocidad del 

rotor es muy próxima a la de sincronismo y s << 1. En esta región el valor que toma Rr/s prevalece 

ampliamente sobre los términos de la impedancia (5.39). Aplicando esta consideración el par 

resulta aproximadamente proporcional al resbalamiento, 

Figura 5.10 

Característica par-velocidad con parámetros constantes. 
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𝑇𝑇𝑚𝑚 ≅ 3
Ω𝑟𝑟

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑠𝑠. (5.40) 

El estado de carga del motor debe garantizar operar en la región de pequeños resbalamientos 

donde surge una relación proporcional entre el par motor y s. 

Par máximo 
Del análisis previo sobre el comportamiento del par con el resbalamiento y de acuerdo con la 

Figura 5.10, se presenta un punto de par máximo para un dado valor de resbalamiento. 

Diferenciando (5.35) respecto de s e igualando a cero se determina el valor de par máximo. 

Por lo tanto, 

𝑑𝑑𝑇𝑇𝑟𝑟
𝑑𝑑𝐻𝐻

=
3𝑉𝑉𝑓𝑓

2

Ω𝑟𝑟

𝑅𝑅𝑟𝑟
𝐻𝐻2

�−𝑅𝑅𝑒𝑒2−[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2+𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑟𝑟2
�

��𝑅𝑅𝑒𝑒+
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑟𝑟 �

2
+[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2�

2 = 0, (5.41) 

de esta condición resulta el valor de resbalamiento para la cual el par es máximo, 

𝑠𝑠𝑀𝑀𝑎𝑎𝑚𝑚 = ± 𝑅𝑅𝑟𝑟

�𝑅𝑅𝑒𝑒2+[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2
. (5.42) 

Reemplazando (5.42) en (5.35) resultan dos valores posibles de pares máximos, 

𝑇𝑇𝑀𝑀𝑎𝑎𝑚𝑚 ≅ ± 3
2Ω𝑟𝑟

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

�±𝑅𝑅𝑒𝑒+�𝑅𝑅𝑒𝑒2+[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2�
(5.43) 

La presencia de ambos signos es función del modo de operación de la máquina de inducción. 

En la región de operación como motor el resbalamiento y el par máximo, toman signos positivos 

(Figura 5.10). En las máquinas de alta potencia es posible establecer que 𝑅𝑅𝑚𝑚 ≪ 𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟 + 𝐿𝐿𝑚𝑚), de 

modo que (5.42) se reduce al valor, 

𝑠𝑠𝑀𝑀𝑎𝑎𝑚𝑚 ≅ ± 𝑅𝑅𝑟𝑟
[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)] , (5.44) 

y el par máximo se reduce a, 

𝑇𝑇𝑀𝑀𝑎𝑎𝑚𝑚 ≅ ± 3
2Ω𝑟𝑟

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒) . (5.45) 

Generación. Freno regenerativo 
Cuando el rotor de la máquina es impulsado externamente a una velocidad superior80 a la 

velocidad de sincronismo (Ωm > ΩS), el resbalamiento es negativo. De la característica (5.35) el 

signo del par desarrollado por la máquina cambia de signo ingresando en el modo de operación 

como generador. El par toma la característica antagónica al par externo o mecánico impulsor. En 

general este modo de operación se presenta como freno regenerativo en la región donde 0 >s > -

80 Denominada velocidad supersincrónica 
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sMax. De acuerdo con (5.43) para -sMax el módulo del par máximo de frenado es ligeramente mayor 

al del par máximo positivo. 

Freno por contra-corriente 
En ciertas aplicaciones se requiere detener la máquina a través de una maniobra denominada de 

‘contra-corriente’ o ‘plugging’. Este método de frenado consiste en invertir súbitamente el sentido de 

giro del campo rotante a través de invertir la secuencia de alimentación de las fases del estator me-

diante llaves inversoras. Debido a la inercia de la máquina la velocidad del rotor sigue girando con el 

sentido previo a la inversión de fases, provocando que cambie el signo de la velocidad de rotación 

del eje respecto a la actual del campo rotante. Como se muestra en la Figura 5.10 en esta maniobra 

la máquina ingresa en la zona donde el resbalamiento es mayor a la unidad. 

Característica de par-velocidad en operación nominal 

La condición de pequeños resbalamientos es la región de operación de la máquina de induc-

ción, donde se establece el máximo aprovechamiento de la máquina. Retomando la expresión 

(5.40), multiplicando y dividiendo por ΩS, y teniendo en cuenta (5.8) resulta, 

𝑇𝑇𝑚𝑚 ≅ 3
Ω𝑟𝑟2

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

𝑅𝑅𝑟𝑟
Ω𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 (5.46) 

donde se establece una relación proporcional entre la velocidad de resbalamiento y el par motor a 

partir de la velocidad de sincronismo o de vacío. Expresando la velocidad en función del par motor se 

puede invertir la relación, haciendo una analogía con la característica par-velocidad el motor de co-

rriente continua81 como se muestra en la Figura 5.11. En las cercanías de las condiciones nominales 

de trabajo (ΩN – TN), de (5.46) se puede despejar la velocidad del motor Ωm, tal que, 

Ω𝑚𝑚 ≈ Ω𝐻𝐻 −
Ω𝑟𝑟2

3
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑉𝑉𝑓𝑓
2 𝑇𝑇𝑚𝑚, (5.47) 

esta relación es análoga a la expresión de velocidad en función del par desarrollada para el motor 

de corriente continua con excitación independiente. Donde ΩS puede ser considerada como la 

velocidad de vacío equivalente a la del motor de continua y el factor que multiplica a Tm la regu-

lación del motor. Como se verá más adelante se puede considerar esta relación aproximada-

mente válida hasta cargas iguales a 1,5TN. 

81 La expresión par velocidad de una máquina de continua con excitación independiente 𝛺𝛺𝑚𝑚 = Ω𝑜𝑜 − K𝑇𝑇𝑚𝑚 
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Corriente rotorica 

A diferencia de una máquina de corriente continua en la MI no existe una relación directa 

entre el par inducido y el módulo de la corriente del rotor. Solo puede ser considerado aproxima-

damente proporcional en la región de pequeños resbalamientos. 

Del circuito equivalente de la Figura 5.9b) se desprende que durante el arranque del motor 

(debido al resbalamiento cercano a la unidad), la impedancia rotorica resulta muy pequeña 

(Reje = 0) y predominante en el paralelo con la reactancia de magnetización. Por lo tanto, se 

puede considerar Ie ≅ Ir y teniendo en cuenta (5.31) para s = 1, la amplitud de la corriente de 

arranque del motor toma la expresión, 

𝐼𝐼𝑎𝑎 ≅
𝑉𝑉𝑓𝑓

�(𝑅𝑅𝑒𝑒+𝑅𝑅𝑟𝑟)2+[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑒𝑒+𝐿𝐿𝑟𝑟)]2
 . (5.48) 

En general puede alcanzar entre 6 a 8 veces la corriente nominal del motor. En algunos diseños 

de las máquinas puede considerarse que Re + Rr << ω(Le + Lr), lo que permite interpretar que las 

reactancias de dispersión son los parámetros del motor que tienen mayor peso en el límite de la 

amplitud durante el arranque. Bajo esta suposición, 

𝐼𝐼𝑎𝑎 ≅
1

(𝐿𝐿𝑒𝑒+𝐿𝐿𝑟𝑟)
�𝑉𝑉𝑓𝑓
𝜔𝜔
� . (5.49) 

Los aumentos de inductancia de dispersión son deseables para reducir la amplitud de la co-

rriente en el arranque, sin embargo esto va en desmedro de la capacidad en el par de arranque 

del motor82. 

82 En la práctica los parámetros de resistencia e inductancia de dispersión en el rotor se controlan en forma constructiva 
de la jaula de ardilla. En general existen tres tipos de jaulas; las de una única barra empleados en la construcción de 
motores estándares, las de doble jaulas de ardilla o las de gran reactancia (o barras profundas) que permiten aumentar 
el par de arranque y reducir la corriente de arranque. 

Figura 5.11 

Característica par-velocidad para muy bajos resbalamientos. 
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Conforme el resbalamiento decrece pero aún en valores ‘altos’ (s < 1), la corriente rotorica 

dada por (5.33) cambia su amplitud en forma suave como se observa en la Figura 5.12, en trazo 

continuo (en trazo punteado se compara la variación del par con el resbalamiento de acuerdo 

con (5.35)). En las cercanías de muy bajos resbalamientos (s << 1) la corriente decae muy rápi-

damente hasta alcanzar el valor nominal (IN) para un resbalamiento nominal (sN). En esta condi-

ción de operación la impedancia del rotor está fuertemente impuesta por el valor Rr / s, y se 

puede aproximar a: 

𝐼𝐼𝑟𝑟 ≅
𝑉𝑉𝑓𝑓
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑠𝑠. (5.50) 

La corriente rotorica y de forma similar al par motor dada por (5.40), resultan proporcionales 

al resbalamiento. Concluyendo que en condiciones de operación nominales o en un entorno a 

este, donde el resbalamiento es muy pequeño, el par se considera proporcional a la corriente del 

rotor, similar a la característica de un motor de corriente continua. 

Ejemplo 5.19. Electrobomba 
Una electrobomba es accionada por un motor de inducción de: 37kW (50HP), 380Vllrms, 50Hz y 

4 polos. La característica de carga de la bomba centrífuga sigue la ley: 25 + 5,8. 10−5𝑠𝑠2 [Nm], 

donde la velocidad esta expresada en vueltas por minuto (rpm). Mediante simulación se obser-

varán las variables eléctricas y mecánicas en función del tiempo, durante el arranque de la elec-

trobomba hasta llegar a su régimen de trabajo. 

La Figura 5.13 muestra las corrientes de estator (Ie), de rotor (Ir) y la tensión de una de las fases 

del motor (Vfase) durante un tiempo de 4 seg, después de aplicar en forma directa la tensión y 

frecuencia nominal al motor. Durante un tiempo inferior a medio segundo se considera el transitorio 

de arranque y luego la electrobomba ingresa en su régimen de operación nominal. Como se aprecia 

en las Figura 5.13a) y Figura 5.13b) ambas corrientes toman un valor de aproximadamente 10 

Figura 5.12 
Corriente rotorica vs velocidad, durante el arranque. 
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veces su valor nominal que se sostienen durante este transitorio. A medida que la velocidad crece 

se observa que ambas amplitudes de corrientes se reducen bruscamente finalización así el transi-

torio y alcanzando sus valores nominales. Un proceso similar se aprecia en la frecuencia inducida 

sobre el rotor, como se observa sobre Ir. al inicio del arranque la frecuencia sobre el rotor es próxima 

a 50Hz, cayendo bruscamente al valor de régimen operativo 𝑓𝑓𝑟𝑟 = 𝑠𝑠 × 𝑓𝑓 ≈ 0,5𝐻𝐻𝐻𝐻. 

En la Figura 5.13c) muestra la tensión en una de las fases del motor. Como se aprecia durante 

el transitorio, aparece una caída de tensión ocasionada por la gran amplitud de la corriente de 

arranque sobre la impedancia serie83 de la línea que alimenta al motor. Esta caída de tensión 

83 En general la impedancia serie de la línea que alimenta la electrobomba tiene carácter inductivo. Las características 
específicas de esta impedancia principalmente es función de la longitud de la red, de las etapas transformadoras de 
tensión y la potencia instalada. 

Figura 5.13 

a) Corriente estatórica.

b) Corriente rotorica.

c) Tensión en una fase.
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desmejora la calidad del servicio a otras cargas vecinas, por lo tanto, puede ser muy nociva para 

la instalación una respuesta con esta naturaleza. En la Figura 5.13c) se resaltan dos intervalos 

de tiempos, correspondientes a tres ciclos de la frecuencia de 50Hz, donde se observa la fase 

relativa entre la tensión y la corriente estatórica. En el primer intervalo de tiempo que va desde 

100mseg a 160mseg (durante el arranque) se observa claramente la gran amplitud de la corriente 

y sobre todo presenta un atraso de aproximadamente 90º respecto de la tensión de fase. Se 

corrobora el carácter reactivo del motor durante el arranque como se desprendió de análisis pre-

vio. Durante este transitorio la demanda de potencia reactiva a la red es muy alta, exigiendo 

extremadamente los valores de potencia instalada. Luego en el intervalo de 3seg a 3,06seg la 

máquina ya está en régimen y no solo la amplitud de la corriente se reduce a su valor nominal, 

sino que también la tensión recupera el valor correspondiente. El factor de potencia alcanza un 

valor por encima de 0.86, correspondiente a la demanda natural de una máquina de inducción. 

En las Figura 5.14 muestran los transitorios de las variables mecánicas desde el arranque 

hasta el estado estacionario. En la Figura 5.14a) se ve la evolución del par motor (Tm) y el par de 

carga (TL). Durante el arranque de la electrobomba TL va creciendo con el cuadrado de la velo-

cidad, mientras que Tm toma un valor superior que permite la aceleración. Cuando se alcanza el 

estado estacionario TL es aproximadamente 150Nm y Tm es ligeramente superior para vencer el 

roce mecánico. En la Figura 5.14b) se ve la velocidad de la electrobomba (nm) y el resbalamiento 

del motor (s). Como se puede apreciar el resbalamiento se va reduciendo conforme la velocidad 

de la electrobomba crece. Después de medio segundo del arranque la velocidad alcanza su valor 

de trabajo nominal (cercana a la de sincronismo) y s se aproxima al 1%. 

Figura 5.14 
Evolución en el arranque de la electrobomba; 

a) par motor y de carga.

b) velocidad y resbalamiento del motor.



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  158 

El comportamiento dinámico oscilatorio que se observa de la electrobomba Figura 5.14 no es 

posible identificarla con el modelo estático empleado. El modelo dinámico para responder a este 

comportamiento requiere de una representación en el acoplamiento entre los flujos estatórico y 

rotorico del motor. 

Potencia y rendimiento 

Para el tratamiento de la potencia que maneja el motor y su rendimiento es conveniente em-

plear el teorema de Thevenin sobre el circuito de la Figura 5.9b), empleando los resultados dados 

en (5.31) y (5.32). Como la corriente de magnetización en un MI suele ser alta, entre un 20% a 

un 40% de la corriente nominal, se agrega una rama en paralelo que represente esta componente 

de corriente, resultando el circuito por fase aproximado como se presenta en la Figura 5.15, 

donde Vth ≅ Vf, Rth ≅ Re y Xth ≅ Xe. 

La potencia en el eje 𝑃𝑃𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚 = 𝑇𝑇𝑚𝑚Ω𝑚𝑚 proviene del estator y es transferida a través del entrehie-

rro, del circuito equivalente la potencia en el entrehierro vale, 

𝑃𝑃𝑚𝑚ℎ = 𝑇𝑇𝑚𝑚Ω𝐻𝐻 = 3𝐼𝐼𝑟𝑟2𝑅𝑅𝑟𝑟 + 3𝐼𝐼𝑟𝑟2𝑅𝑅𝑟𝑟
(1−𝐻𝐻)
𝐻𝐻

. (5.51) 

El primer término corresponde a la potencia gastada en la resistencia de las barraras rotoricas y 

el segundo la potencia en el eje. Haciendo el cociente entre la expresión (5.29) y (5.51) se de-

termina el rendimiento del rotor, 

𝑃𝑃𝑟𝑟𝑒𝑒𝐹𝐹
𝑃𝑃𝑒𝑒ℎ

= 𝜂𝜂𝑚𝑚ℎ = 1 − s. (5.52) 

La expresión indica que el aumento del resbalamiento produce un aumento de la potencia de 

perdida en las barras del rotor y no es transferida al sistema mecánico. Se desprende que un 

punto de operación estable con alto resbalamiento (s < 1) desmejora el rendimiento de la má-

quina, el calentamiento que se produce en esta condición de trabajo acorta la vida útil de la 

máquina o alcanza un deterioro permanente que la saca de función84. 

Despreciando las pérdidas en el núcleo ferromagnético de la máquina y empelando el circuito 

de la Figura 5.15, la potencia eléctrica que toma el motor desde el estator será: 

𝑃𝑃𝑚𝑚 = 3𝐼𝐼𝑚𝑚2𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑃𝑃𝑚𝑚ℎ ≅ 3𝐼𝐼𝑟𝑟2𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑃𝑃𝑚𝑚ℎ = 3𝐼𝐼𝑟𝑟2 �𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑅𝑅𝑟𝑟
𝐻𝐻
�. (5.53) 

Para el tratamiento de la eficiencia total del motor se debe mencionar que en la práctica exis-

ten pérdidas de potencia mecánicas producidas en el eje del motor que no son posibles de mo-

delar eléctricamente y que en caso de ser consideradas están incluidas dentro de la potencia 

dada por (5.29). Las pérdidas mecánicas son difíciles de ponderar y considerando operaciones 

84 No se debe perder de vista que la amplitud de corriente crece excesivamente con el aumento de s (Figura 5.12) y 
también desmejora el factor de potencia debido a los altos valores de reactancia resultantes. 
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en condiciones cercanas a las nominales de diseño de la máquina serán despreciadas frente a 

la potencia del eje85. 

El rendimiento total es el cociente entre la potencia mecánica (5.29) y la potencia dada en (5.53), 

𝑃𝑃𝑟𝑟𝑒𝑒𝐹𝐹
𝑃𝑃𝑒𝑒

= 𝜂𝜂𝑚𝑚 =
𝑅𝑅𝑟𝑟

(1−𝑟𝑟)
𝑟𝑟

�𝑅𝑅𝑒𝑒+
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑟𝑟 �

= (1−𝐻𝐻)

�𝐻𝐻𝑅𝑅𝑒𝑒𝑅𝑅𝑟𝑟
+1�

. (5.54) 

El rendimiento está definido básicamente por el resbalamiento de la máquina. En general 

suele cumplirse que Re es mayor o igual a Rr con lo cual el rendimiento de la máquina resulta 

menor a ηeh. 

Ejemplo 5.20. Determinación de componentes del MI 
A partir de la información otorgada por el fabricante de un MI de 50HP, se identificarán los 

elementos del circuito aproximado de la Figura 5.15. El motor de: PN = 37kW, nN = 1480rpm, 

50Hz, VN / IN: 380V / 67A, Ia / IN = 7, TN = 239Nm, Ta / TN = 2,2, Tmáx / TN = 2,7, ηe(@100% de 

carga) = 92,6% y el factor de potencia (cosθ @100% de carga) = 0,85. 

El diagrama fasorial correspondiente al circuito por fase simplificado y considerando un estado 

nominal de carga sobre el motor se observa en la Figura 5.16. A partir aquí y de la corriente 

nominal (de estator) y el factor de potencia, se pueden identificar en forma aproximada la co-

rriente rotorica y la de magnetización, mediante las siguientes relaciones: 

𝐼𝐼𝑟𝑟𝑂𝑂 ≈ 𝐼𝐼𝑚𝑚𝑂𝑂 cos 𝜃𝜃 = 67𝐴𝐴 × 0,85 = 56,95𝐴𝐴 

𝐼𝐼𝑚𝑚 ≈ 𝐼𝐼𝑚𝑚𝑂𝑂 sin𝜃𝜃 = 67𝐴𝐴 × 00,52678 = 35,3𝐴𝐴 . 

85 Además, existen pérdidas que se denominan pérdidas adicionales vinculadas a la geometría del estator y la distribución 
de flujo no sinusoidal que presenta armónicos. 

Figura 5.15 

Circuito equivalente simplificado. 
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Siendo la velocidad nominal de 1480rpm y la frecuencia de alimentación de 50Hz, se des-

prende rápidamente que la velocidad de sincronismo más cercana superior es 1500rpm, que 

corresponde a una máquina de 4 polos. Por lo tanto, el resbalamiento a velocidad nominal toma 

el valor, 

s𝑂𝑂[%] = 1500−1480
1500

. 100 = 1,33%, 

En condiciones nominales y para máquinas con diseños adecuados puede considerarse que 

la corriente rotorica está predominantemente determinada por la resistencia Rr/s dado que las 

caídas de tensión en las reactancias de dispersión y la Re son despreciables. El valor de Rr se 

puede determinar a partir de (5.51) conociendo el par nominal de la máquina. 

𝑅𝑅𝑟𝑟 = 𝑇𝑇𝑂𝑂Ω𝑟𝑟
3𝐼𝐼𝑟𝑟𝑂𝑂
2 𝑠𝑠𝑂𝑂 = 239𝑂𝑂𝑚𝑚×𝜋𝜋×50𝐻𝐻𝜔𝜔

3×(56,95𝐴𝐴)2 × 0,0133 = 0,051Ω . 

El cálculo de la resistencia estatórica Re se podría realizar a partir de (5.54) habiendo obtenido 

un valor de Rr. Sin embargo, el valor del rendimiento dado por el fabricante del motor contempla 

pérdidas de la resistencia de los arrollamientos del estator, las pérdidas electromagnéticas en el 

núcleo más las pérdidas mecánicas del MI. El resultado sería un valor de Re mayor al que real-

mente posee la máquina. Por lo tanto, tomando la expresión (5.54) si se considera Re ≈ Rr el 

rendimiento dará un valor inferior a ηeh y superior al dato provisto por el fabricante. 

Bajo la consideración previa se determinan las componentes reactivas del circuito. Cono-

ciendo el par de arranque de la máquina y suponiendo que la resistencia de las barras del rotor 

no cambia de valor durante el arranque86, de (5.36) se puede despejar la suma de las impedan-

cias reactivas de dispersión, 

𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟 + 𝐿𝐿𝑚𝑚) = � 3
Ω𝑟𝑟

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

𝑇𝑇𝑎𝑎
𝑅𝑅𝑟𝑟 − (𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑅𝑅𝑟𝑟)2 =

� (380𝑉𝑉)2

𝜋𝜋×50×(2,2×239𝑂𝑂𝑚𝑚) × 0,051Ω − (2 × 0,051Ω)2 = 0,28Ω . 

Por lo tanto, Le + Lr = 8,93.10-4H. 

La inductancia de magnetización se obtiene a partir del valor de corriente de magnetización, 

86 En máquinas con rotor de doble jaula de ardilla o de barras profundas los valores de resistencia rotorica cambian con 
el resbalamiento. 

Figura 5.16 
Diagrama fasorial del circuito aproximado por fase del MI. 
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𝜔𝜔𝐿𝐿𝑚𝑚 = 𝑉𝑉𝑓𝑓
𝐼𝐼𝑟𝑟

= 380𝑉𝑉
√3×35,3𝐴𝐴

= 6,21Ω , 

tal que Lm = 1,978.10-2H. 

Habiendo estimado todos los parámetros eléctricos del motor se pude determinar el resbala-

miento donde se cumple el valor máximo de par, a través de (5.42), 

𝑠𝑠𝑀𝑀𝑎𝑎𝑚𝑚(%) = 𝑅𝑅𝑟𝑟

�𝑅𝑅𝑒𝑒2+[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)]2
100 = 0,051Ω

�(0,051Ω)2+(0,28Ω)2
× 100 = 17,9% . 

Es de interés estimar cual es el factor de potencia en el arranque del motor. Del circuito de la 

Figura 5.15 y asumiendo que jωLm >> Re + Rr + jω(Le + Lr), la impedancia por fase durante el 

arranque, vale: 

𝑍𝑍𝑎𝑎 ≅ (𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑅𝑅𝑟𝑟) + 𝑗𝑗[𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟 + 𝐿𝐿𝑚𝑚)] ≈  (2 × 0,051Ω) + 𝑗𝑗0,28Ω = 0,298𝑐𝑐−𝑖𝑖70°Ω . 

Por lo tanto el factor de potencia en el arranque viene dado por la fase de Za, 

FPa = cos(70°) ≅ 0,34. 

Cambio de la característica par-velocidad del MI 

El circuito equivalente de estado estacionario permitió determinar la característica par-veloci-

dad del MI, mostrando cuales son los parámetros eléctricos involucrados. La posibilidad de va-

riación de estos parámetros permite realizar cambios en la característica del MI y con ello con-

trolar la velocidad del motor. En lo que sigue se presentan dos de las técnicas posibles de acción 

sobre los MI con jaula de ardilla para variar la velocidad. 

Control de velocidad por tensión 

El cambio de la tensión de alimentación por debajo de su valor nominal87 se puede cambiar 

la característica par velocidad del MI y cambiar la velocidad de forma inmediato. Si bien la carac-

terística del par-velocidad dada en (5.35) no explicita la velocidad del motor, es posible observar 

los cambios de la característica con la tensión de fase, observando los cambios de los valores 

extremos de dicha característica. La Figura 5.17 muestra la característica par-velocidad para tres 

valores de tensión de fase, VfN > Vf1 > Vf2. Como la frecuencia de excitación no cambia, todas 

tienen la misma velocidad de sincronismo. 

87 La tensión de fase nominal es la de diseño por la cual la máquina puede operar con corrientes y flujos nominales. Dado 
que los circuitos magnéticos para el diseño de la máquina trabajan con un flujo extremo, por encima del cual se ingresa 
en una zona de saturación del material ferromagnético. Superar el valor de tensión por encima del 10% de su valor 
nominal para la frecuencia de trabajo podría saturar el circuito magnético. Como consecuencia la amplitud de la corriente 
de la máquina crece por encima del valor nominal, produce excesivo calentamiento en los arrollamientos del estator y 
además se introducción armónicos por la fuerte alinealidad magnética. 
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De (5.43) y (5.36) el par máximo y el par de arranque, respectivamente, son proporcionales 

al cuadrado Vf, por lo tanto la reducción de la amplitud de la tensión provoca un decaimiento más 

que proporcional sobre estos valores, mientras que el resbalamiento sMáx, es independiente del 

valor de la tensión. 

 

 
 

El rango de interés sobre el cambio de la velocidad está en la región entre la velocidad de 

vacío (sincronismo) y la correspondiente al resbalamiento máximo. En la Figura 5.17 se amplifica 

la región indicándose las velocidades resultantes asumiendo un par de carga (Tcarga) indepen-

diente con la velocidad. 

En general el resbalamiento para el par máximo esta entre el 10% al 15%, con lo cual el rango 

de variación de velocidades posibles con cambio de tensión se limita aproximadamente a un 

rango menor al 10% respecto de la velocidad nominal sin que el resbalamiento exceda las pér-

didas rotoricas. Esta técnica de control es usada en aplicaciones que no requieran gran par de 

carga, así como también es útil para evitar arranques directos de modo de reducir la amplitud de 

la corriente de arranque. Esta acción denominada ‘arranque suave’ (soft-start) limita la corriente 

y el par de arranque evitando grandes esfuerzos mecánicos, caídas de tensión y excesiva po-

tencia reactiva demanda desde la red. Las aplicaciones para las cuales se hace necesario limitar 

el estrés mecánico y eléctrico en el arranque es muy diverso, desde cintas transportadoras, aco-

plamientos mecánicos mediante correas (como en sopladores), bombas centrifugas (electrobom-

bas) y más aplicaciones. 

 

 

 

Figura 5.17 

Características par-velocidad para tres valores de tensiones de fase. 
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Ejemplo 5.21. Arranque suave por tensión 
El arranque directo (AD) de una electrobomba provoca un efecto nocivo que es el efecto de 

ariete o golpe de ariete sobre la tubería. Para evitar este problema mecánico y simultáneamente 

reducir la demanda de potencia reactiva durante el arranque, se utiliza un arrancador suave (AS). 

El arrancador suave se implementa a través de la conexión de tiristores en antiparalelo por cada 

fase en serie entre la red y el motor, como se presenta en la Figura 5.18a). La acción sincronizada 

de los ángulos de disparo sobre los tiristores, recortan las tensiones de línea aplicada al motor de 

modo que su amplitud crezca en un tiempo determinado y en forma continua desde un valor mínimo 

de tensión de arranque hasta el valor nominal. En la Figura 5.18b) se indica el cambio del disparo 

de fase en sincronismo con la tensión de línea. Para que resulte en un sistema balanceado y equi-

librado de tensiones se debe seguir la secuencia de disparo de T1 a T6 en forma consecutiva. 

La Figura 5.19 muestra las variables eléctricas resultantes cuando se aplica un control de fase 

a través de una rampa que comienza con un ángulo de disparo de 130º y se reduce hasta 40º 

durante 1,5 seg, sobre la electrobomba del Ejemplo 5.1. En las Figura 5.19a) y Figura 5.19b) se 

observan las corrientes de estator y de rotor, respectivamente. Se aprecia que inicialmente am-

bas corrientes toman un valor inferior al caso de arranque directo. En el ejemplo actual no se 

hace un control de corriente, solo se incrementa la tensión de línea conforme se reduce el ángulo 

de disparo durante el transitorio del arranque. La amplitud de corriente crece a partir del valor 

inicial manteniéndose por debajo de los valores de arranque directo. 

Figura 5.18 

a) Arrancador suave por control de fase.

b) Tensión de línea VLL con arranque suave.
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En la Figura 5.19c) se presenta una tensión de fase resultante aplicada al motor. En tres 

ventanas de tiempo, durante tres ciclos de red, se puede observar cómo va cambiando la forma 

de la tensión de fase al aplicada al motor y la corriente de línea durante. En el primer intervalo 

(entre 100ms y 160ms) la corriente estatórica posee una amplitud varias veces superior a la 

nominal y también puede inferirse que la componente fundamental de corriente está atrasada 

con la tensión en un valor cercano a 90º. Debido al control del ángulo de disparo la tensión de 

fase no es exactamente sinusoidal, sino que resulta recortada conforme con el control de disparo 

de los tiristores. En el segundo intervalo (entre 1s y 1,06s) se observa que la tensión de fase se 

aproxima más a la tensión sinusoidal y la corriente demanda por el motor se reduce significati-

vamente cercana a su valor estado estacionario. También se observa una mejora en la fase de 

Figura 5.19 
Variables eléctricas con arranque suave: 

a) Corriente estatórica.

b) Corriente rotorica,

c) Tensión sobre una de las fases.
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la corriente respecto de la tensión. Finalmente, en el tercer intervalo (entre 3s y 3,06s) la electro-

bomba está en régimen con la tensión de fase sinusoidal al igual que la corriente de estator. 

Para poder interpretar como el AS consigue eliminar el golpe de ariete se compara el par 

motor desarrollado durante el arranque AD con AS, como se presenta en la Figura 5.20. Se 

observa que el par TAS reduce significativamente su valor de arranque respecto al par TAD, redu-

ciendo los esfuerzos mecánicos iniciales. 

En AS el cambio de la tensión sigue una rampa de crecimiento en el tiempo, por lo tanto, 

demora el tiempo en que la electrobomba alcanza su régimen de trabajo respecto del AD. 

Control de velocidad por frecuencia y tensión 

A partir del principio de funcionamiento del MI, la frecuencia de alimentación es el parámetro 

que directamente modifica la característica par-velocidad y con ello la velocidad del MI. Como se 

presentó en (5.47), con pequeños resbalamientos, se puede expresar la velocidad en función del 

par motor de modo proporcional donde la velocidad de sincronismo fija el límite o velocidad de 

vacío. Aplicando la relación (5.8), la velocidad del motor con resbalamientos muy pequeños se 

puede reescribir en función de la frecuencia de alimentación f como: 

Ω𝑚𝑚 ≈ 2π
𝐻𝐻
𝑓𝑓 − (2π)2𝑅𝑅𝑟𝑟

3𝐻𝐻2
𝑑𝑑2

𝑉𝑉𝑓𝑓
2 𝑇𝑇𝑚𝑚. (5.55) 

El primer término determina la velocidad de vacío en función de la frecuencia de excitación. Man-

teniendo el resto de los parámetros constantes, el factor que multiplica al par depende con el 

cuadrado de la frecuencia. Por otro lado podemos expresar el par máximo del motor dado por 

(5.45) en función de la frecuencia de alimentación, 

𝑇𝑇𝑀𝑀𝑎𝑎𝑚𝑚 ≅ ± 3𝐻𝐻
8𝜋𝜋2

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

(𝐿𝐿𝑒𝑒+𝐿𝐿𝑟𝑟)
1
𝑑𝑑2

 . (5.56) 

Resultando inversamente proporcional al cuadrado de la frecuencia. 

Figura 5.20 

TDA Par motor con arranque directo, TAS par motor con arranque suave. 
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La Figura 5.21 muestra varias características resultantes para diferentes valores de frecuencia 

de excitación al motor, manteniendo la tensión de alimentación igual al valor nominal. Las fre-

cuencias f2, f3 y f4 corresponden a valores mayores al nominal fN. Mientras que la frecuencia f1 

corresponde a un valor inferior a fN. Como se desprende de este conjunto de características par-

velocidad la variación de la frecuencia por encima o por debajo del valor nominal permite un 

rango muy amplio de velocidades posibles. El motor puede operar a velocidades inferiores o 

superior a su velocidad nominal. 

Como se muestra en la Figura 5.21, la reducción de la frecuencia por debajo de la nominal 

provoca el aumento del par máximo. Considerando la expresión de la femi en el estator (5.16) y 

teniendo en cuenta el circuito de la Figura 5.9b) para muy bajos resbalamientos, las caídas de 

tensión sobre las impedancias estatóricas pueden ser consideradas despreciable frente a la femi, 

por lo tanto (5.16) puede aproximarse a, 

𝑉𝑉𝑑𝑑 ≅ 4,44𝑂𝑂𝑓𝑓𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ𝑂𝑂 . (5.57) 

Si se reduce la frecuencia y se mantiene el valor de tensión Vf fijo a su valor nominal, entonces 

el flujo en el entrehierro tenderá a crecer por encima de su valor de diseño nominal, con el riesgo 

de saturar el núcleo de la máquina y deteriorar la respuesta del par motor. 

Es necesario que el flujo en el entrehierro se conserve en su valor nominal. Por esta razón la 

reducción de la frecuencia por debajo del valor nominal se debe acompañar con la reducción del 

módulo de la tensión para poder mantener la amplitud del flujo constante. Por lo tanto, para 

frecuencias por debajo del valor nominal se mantiene el cociente, 

𝑉𝑉𝑓𝑓𝑂𝑂
𝑑𝑑𝑂𝑂

= 𝐾𝐾𝑑𝑑 ≅ 4,44𝑂𝑂𝜙𝜙𝑚𝑚ℎ𝑂𝑂 = 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (5.58) 

Figura 5.21 

Variación de las características par-velocidad para diferentes frecuencias 

(f1 < fN < f2 < f3 < f4) manteniendo la tensión nominal. 
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Esta técnica se denominada ‘V/F’ constante o de flujo constante. 

Manteniendo esta relación constante (5.55) resulta: 

Ω𝑚𝑚 ≈ 2π
𝐻𝐻
𝑓𝑓 − 𝑅𝑅𝑟𝑟

3𝐻𝐻2
4𝜋𝜋2

𝐾𝐾𝑓𝑓2
𝑇𝑇𝑚𝑚 = 2π

𝐻𝐻
𝑓𝑓 − 1

𝐾𝐾𝑟𝑟
𝑇𝑇𝑚𝑚, (5.59) 

siendo 𝐾𝐾𝑚𝑚 = 3𝐻𝐻2

4𝜋𝜋2𝑅𝑅𝑟𝑟
�𝑉𝑉𝑓𝑓
𝑑𝑑
�
2
.

Por otro lado, manteniendo la relación V/F, de (5.56) se desprende que, 

𝑇𝑇𝑀𝑀𝑎𝑎𝑚𝑚 ≅ ± 3𝐻𝐻
8𝜋𝜋2

1
(𝐿𝐿𝑟𝑟+𝐿𝐿𝑒𝑒)𝐾𝐾𝑑𝑑

2 = 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (5.60) 

De modo que la reducción de la frecuencia siguiendo la estrategia V/F permite cambiar la ca-

racterística par-velocidad del motor, como se representan en la Figura 5.22, para cuatro frecuencias 

inferiores a la nominal (f1 a f4). Las características conservan la regulación para muy bajos resba-

lamientos y el par máximo, independientemente de la frecuencia. Para bajos resbalamientos se 

encuentra una estrecha similitud con las características par-velocidad de un motor de corriente 

continua con excitación independiente, para el rango de velocidades por debajo del nominal. 

Consideraciones de arranque con V/F 

El control V/F permite establecer un par de arranque superior al que posee un MI con jaula 

de ardilla estándar cuya resistencia rotorica no es muy elevada y también permite limitar la co-

rriente de arranque con diseños de jaulas para motores estándares. De la Figura 5.22 la reduc-

ción de la frecuencia a flujo constante permite iniciar la marcha del motor con un valor de par de 

arranque mayor al de frecuencia nominal. Tomando como ejemplo la frecuencia f4, se observa 

de la figura que es posible alcanzar un par de arranque cercano al par máximo. 

Figura 5.22 

Característica par-velocidad manteniendo V/f = cte. para fN > f1 > f2 > f3 > f4. 
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Para frecuencias inferiores a f4, de la expresión del par de arranque (5.36) y considerando a 

bajas frecuencias que (𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑅𝑅𝑟𝑟) ≫ 𝜔𝜔(𝐿𝐿𝑟𝑟 + 𝐿𝐿𝑚𝑚), Ta puede reescribir como: 

𝑇𝑇𝑎𝑎 = 3𝐻𝐻
2𝜋𝜋
𝐾𝐾𝑑𝑑2

𝑅𝑅𝑟𝑟
(𝑅𝑅𝑒𝑒+𝑅𝑅𝑟𝑟)2 𝑓𝑓𝑎𝑎 , (5.61) 

siendo fa la frecuencia de arranque con V/F, Ta resulta proporcional a la frecuencia de arranque. 

Con la corriente de arranque se puede hacer el mismo tratamiento, a parir de (5.48), lo que 

da como resultado, 

𝐼𝐼𝑎𝑎 ≅
𝐾𝐾𝑓𝑓

2𝜋𝜋(𝑅𝑅𝑒𝑒+𝑅𝑅𝑟𝑟)2 𝑓𝑓𝑎𝑎. (5.62) 

La corriente, al igual que el par, también presenta para valores pequeños de frecuencia 88 un 

crecimiento proporcional con la frecuencia de arranque. La Figura 5.23 muestra como cambian 

los valores de par y corriente de arranque en función de la frecuencia de arranque. Tomando los 

valores de frecuencias f1 a f4 de la Figura 5.22, se indica las corrientes y pares de arranque 

correspondientes. A medida que se toma una fa mayor el par de arranque se reduce inversamente 

con la frecuencia, hasta alcanzar el valor de Ta correspondiente a la frecuencia nominal. Asu-

miendo (5.37) con una frecuencia de arranque igual a la nominal, Ta vale  

𝑇𝑇𝑎𝑎 ≅
3𝐻𝐻
2𝜋𝜋

𝑅𝑅𝑟𝑟𝐾𝐾𝑓𝑓
2

[(𝐿𝐿𝑒𝑒+𝐿𝐿𝑟𝑟)]2
1
𝑑𝑑𝑂𝑂

. (5.63) 

En cuanto a la corriente de arranque crece monótonamente hacia el valor correspondiente al 

valor extremadamente alto cuando el arranque se realiza a frecuencia nominal. Tomando (5.49), 

la corriente de arranque a frecuencia nominal es aproximadamente, 

𝐼𝐼𝑎𝑎 ≅
𝐾𝐾𝑓𝑓

2𝜋𝜋(𝐿𝐿𝑒𝑒+𝐿𝐿𝑟𝑟) . (5.64) 

88 Estas frecuencias de alimentación están entre el 1% al 7% de la frecuencia nominal. 

Figura 5.23 
Valores de par y corriente de arranque para diferentes frecuencias de arranques con 

V/F constante. 

0
fa

f4fresN f2 f1
fNf3

Ta

Ta1

Ta2

T =Ta4 a3

Ia

IN



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  169 

Frecuencia de arranque con pequeña velocidad de resbalamiento 
Asumiendo que el motor debe arrastrar una 

carga que impone el par nominal del MI e indepen-

diente de la velocidad. En el arranque el motor 

debe disponer de un Ta superior para poder ven-

cer la inercia del sistema y alcanzar la velocidad 

de operación. La diferencia entre el par de arran-

que y el de carga establece la capacidad de ace-

leración como se discutió en el Capítulo 4. Bajo 

V/F es común tomar como par de arranque igual a 

1,5 veces el par nominal del motor sin que en la 

generalidad de las máquinas se pierda la relación 

dada por (5.59). A partir de esta expresión se cal-

cula la frecuencia de arranque necesaria para una 

Ta = 1,5TN, haciendo Ωm = 0 como se puede ver 

en la Figura 5.24. Bajo esta condición la frecuencia 

de resbalamiento 𝑓𝑓𝑎𝑎 = 𝑓𝑓𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻. Por lo tanto; 

𝑇𝑇𝑎𝑎 = 2π
𝐻𝐻
𝐾𝐾𝑚𝑚𝑓𝑓𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 = 𝑇𝑇𝑂𝑂

𝑑𝑑𝑟𝑟𝑒𝑒𝑟𝑟𝑂𝑂
𝑓𝑓𝑎𝑎 (5.65) 

siendo fresN la frecuencia de resbalamiento nominal o frecuencia inducida de rotor nominal para 

par nominal. 

Ejemplo 5.22. Arranque con V/F 
El motor del Ejemplo 5.20 forma parte del accionamiento AC con control V/F y tiene que 

arrastrar una carga independiente de la velocidad de valor igual al par nominal del motor. Se 

pretende controlar el par de arranque tal que su valor no supere el 150% del valor de la carga. 

Por lo tanto empleando (5.65) 

𝑓𝑓𝑎𝑎 = 𝑇𝑇𝑎𝑎
𝑇𝑇𝑂𝑂
𝑓𝑓𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑂𝑂 = 𝑇𝑇𝑎𝑎

𝑇𝑇𝑂𝑂
(𝑠𝑠𝐷𝐷 − 𝑠𝑠𝑂𝑂) 𝐻𝐻

60
, (5.66) 

donde ns es la velocidad de sincronismo y nN la velocidad nominal ambas en rpm (revoluciones 

por minuto) y p es el par de polos. Así, 

𝑓𝑓𝑎𝑎 = 1,5 × (1500−1480)
30

𝐻𝐻𝐻𝐻 = 1𝐻𝐻𝐻𝐻 

En cuanto a la corriente de arranque para esta frecuencia de operación, trabajando a V/F, 

según el circuito de la Figura 5.15 se puede componer como, 

𝐼𝐼𝑚𝑚 ≅ �𝐼𝐼𝑚𝑚2 + 𝐼𝐼𝑟𝑟2 . (5.67) 

Bajo la acción V/F el flujo de campo es constante y nominal por lo tanto la corriente de mag-

netización se mantiene igual a su valor nominal durante el arranque. Del Ejemplo 5.20, 

Figura 5.24 

Frecuencia arranque mínima. 
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𝐼𝐼𝑚𝑚 ≈ 𝐼𝐼𝑚𝑚𝑂𝑂 sin𝜃𝜃 = 35,3𝐴𝐴 . 

Como se analizó previamente bajo valores muy bajos de la velocidad de resbalamiento existe 

una relación proporcional entre el par y la corriente rotorica. Por lo tanto si el par de arranque es 

150% de TN, también la corriente Ia será 150% del valor nominal calculado en el Ejemplo 5.20, 

𝐼𝐼𝑟𝑟𝑂𝑂 ≈ 𝐼𝐼𝑚𝑚𝑂𝑂 cos𝜃𝜃 = 56,95𝐴𝐴. 

Finalmente 

𝐼𝐼𝑎𝑎 = �(35,3A)2 + (1,5 × 56,95A)2 = 92,43𝐴𝐴. 

Este valor de corriente es mucho más manejable por la electrónica de potencia ante el arran-

que del motor y no someterse en el arranque al estrés de siete veces su valor nominal. 

Tensión de compensación a bajas frecuencias 

Cuando la velocidad del motor 

está por debajo del 10% de la nomi-

nal aplicando la estrategia V/F, tanto 

la frecuencia como la tensión de fase 

toman valores muy reducidos. Si la 

carga mecánica nominal, trabajando 

a flujo constante, la corriente de mag-

netización es nominal y por lo tanto la 

corriente estatórica está en valores 

nominales. Del circuito equivalente 

de la Figura 5.9b) la caída de tensión 

sobre la impedancia estatórica man-

tiene un valor comparable con la ten-

sión de fase aplicada. Si se conserva 

la relación V/F, la femi en el estator 

(Eeh) se reduce fuertemente debili-

tando el flujo del entrehierro, y por 

consiguiente se produce una fuerte 

pérdida del par motor (5.28). Para 

salvar este problema a bajas veloci-

dades se debe aplicar una tensión 

que compense la caída de tensión 

sobre la impedancia estatórica (boost de tensión) por encima de la relación dada por (5.58). 

A bajas frecuencias y a corrientes nominales el circuito rotorico puede ser simplificado 

despreciando la caída de tensión sobre Lr frente a Rr/s. Aplicando superposición la tensión 

por fase del motor se puede construir sumando las caídas de tensión en Re y Xe producidas 

Figura 5.25
a) Fasorial para bajas frecuencias, donde

Xe = 2.π.f.Le

b) Relación de tensión de fase y frecuencia con com-

pensación a bajas frecuencias. 
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por la corriente de magnetización más la de corriente de rotor como se indica en el diagrama 

fasorial de la Figura 5.25a). 

Considerando que los módulos de la caída de tensión Ir.Xe e Im.Re toman valores próximos 

entre sí, su suma se cancelan. Asumiendo esta condición la tensión de fase aplicada al motor se 

reduce a la suma, 

𝑉𝑉𝑑𝑑 ≅ 𝐸𝐸𝑐𝑐ℎ + (2𝜋𝜋𝑓𝑓𝐿𝐿𝑚𝑚)𝐼𝐼𝑚𝑚 + 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑅𝑅𝑚𝑚   (5.68) 

Siendo 𝐸𝐸𝑚𝑚ℎ = 2𝜋𝜋𝐿𝐿𝑚𝑚𝑓𝑓𝐼𝐼𝑚𝑚, reemplazando, 

𝑉𝑉𝑑𝑑 ≅ (2𝜋𝜋𝑓𝑓𝐿𝐿𝑚𝑚)𝐼𝐼𝑚𝑚 + (2𝜋𝜋𝑓𝑓𝐿𝐿𝑚𝑚)𝐼𝐼𝑚𝑚 + 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑅𝑅𝑚𝑚 . (5.69) 

Considerando que el flujo en el entrehierro se mantiene constante y siendo proporcional a Im, 

(5.68), resulta: 

𝑉𝑉𝑑𝑑 ≈ 𝐾𝐾𝑚𝑚ℎ𝑓𝑓 + 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑅𝑅𝑚𝑚 , (5.70) 

donde 𝐾𝐾𝑚𝑚ℎ = 2𝜋𝜋(𝐿𝐿𝑚𝑚 + 𝐿𝐿𝑚𝑚)𝐼𝐼𝑚𝑚. 

Como se desprende de (5.70) el término Ir.Re corresponde a la compensación de tensión 

(Vcomp) necesaria para que a muy bajas velocidades el flujo del entrehierro no pierda valor89. La 

Figura 5.25b) se representa la relación proporcional Kf de (5.58) junto a la compensación de 

tensión (5.70). Es común generar una relación V/F como el indicado en trazo continua. Para 

frecuencias por debajo de una frecuencia límite (f límite) la tensión aplicada es independientes de 

la frecuencia con valor igual a IeN.Re hasta alcanzar la relación (5.58). 

 

 

Área de operación segura 
 

Velocidad menor a la nominal. Par constante 
De la Figura 5.22 se desprender que manteniendo el flujo de entrehierro constate, y en 

forma análoga al motor de continua, es posible mantener el par nominal del MI por debajo 

de la velocidad nominal. De (5.40) el par motor se puede expresar de forma proporcional a 

la velocidad de resbalamiento, 

𝑇𝑇𝑚𝑚 ≅ 3𝐻𝐻2

𝑅𝑅𝑟𝑟

𝑉𝑉𝑓𝑓
2

𝜔𝜔2 Ω𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 . (5.71) 

El valor del par es independiente de la frecuencia (V/F = cte.), por lo tanto, para toda frecuencia 

por debajo de la nominal la capacidad de par del MI es el nominal y la potencia en el eje es 

proporcional a la velocidad, 

𝑃𝑃𝑚𝑚 = 𝑇𝑇𝑂𝑂Ω𝑚𝑚. (5.72) 

                                                      
89 En algunos variadores de velocidad comerciales realizan una identificación del parámetro Re del motor y crean un valor 
de compensación con el ingreso al variador de los parámetros de chapa del motor. 
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La velocidad de resbalamiento se mantiene constante (Ωres = cte.), así la amplitud de tensión 

y la frecuencia inducidas en las barras del rotor se mantienen en el valor nominal. Por lo tanto, 

la corriente rotorica también se mantiene conste e igual a la nominal, 

𝐼𝐼𝑟𝑟 ≅
4,44𝑂𝑂𝑑𝑑𝑟𝑟𝜙𝜙𝑒𝑒ℎ𝑂𝑂

𝑅𝑅𝑟𝑟
. (5.73) 

Asumiendo que ωr es muy pequeña ωrLr << Rr. Considerando el circuito de la Figura 5.9b) bajo 

la condición que Rr/s es mucho mayor al resto de las impedancias en serie, la corriente por el 

rotor se puede aproximar a 𝑉𝑉𝑑𝑑/ 𝑅𝑅𝑟𝑟
𝐻𝐻

. Por lo tanto, tomando la expresión (5.40), se puede escribir,

𝑇𝑇𝑚𝑚 ≅ 3𝐻𝐻
2𝜋𝜋
𝐾𝐾𝑑𝑑

𝑉𝑉𝑓𝑓
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑟𝑟

=  3𝐻𝐻
2𝜋𝜋
𝐾𝐾𝑑𝑑𝐼𝐼𝑟𝑟 . (5.74)

En forma análoga al motor de continua, bajo V/F cte. se establece una relación aproximada-

mente proporcional entre el par y la corriente del rotor para el rango de velocidades por debajo 

de la nominal. 

Velocidad por encima de la nominal. Potencia constante 
El MI puede operar a velocidad por encima de su valor nominal aumentando la frecuencia 

manteniendo la tensión de fase constante. La MI está diseñada para operar hasta el valor de 

tensión nominal cuyo valor no debe incrementarse más allá de un pequeño porcentaje. De  (5.57) 

se desprende que aumentar la frecuencia con la tensión de fase constante el flujo de entrehierro 

se debilita como ocurre en una máquina de continua. 

De acuerdo con (5.72) si la velocidad crece por encima de la nominal y se pretende conserva 

el par motor igual al nominal, la potencia en el eje crece por encima de su valor nominal y por 

consiguiente la potencia eléctrica. Si además la tensión de fase queda limitada a su valor nominal 

la corriente estatórica y rotorica crecen por encima de su valor nominal con el incremento de 

pérdidas sobre el motor. 

Para frecuencias por encima de la nominal tanto la tensión de fase como las corrientes de 

rotor y estator, no deben superar sus valores nominales. Nuevamente, tomando (5.40) y consi-

derando 𝐼𝐼𝑟𝑟 = 𝑉𝑉𝑓𝑓/ 𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑠𝑠 , el par motor disponible resulta, 

𝑇𝑇𝑂𝑂 ≅ 3 𝑉𝑉𝑓𝑓2
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑟𝑟

1
Ω𝑟𝑟

= 3𝐻𝐻
2𝜋𝜋

𝑉𝑉𝑓𝑓2
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑟𝑟

1
𝑑𝑑

= 3𝐻𝐻
2𝜋𝜋
𝑉𝑉𝑑𝑑𝐼𝐼𝑟𝑟

1
𝑑𝑑

 , (5.75) 

por lo tanto, el par motor para operación continua, cambiar con la inversa de la frecuencia. 

Como consecuencia a velocidades por encima de la nominal, la MI debe operar a potencia 

en el eje constante. 
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Operación segura. Capacidad de carga continua 

La Figura 5.26a) muestra diferentes características par-velocidad para frecuencias por en-

cima y por debajo del valor nominal, Ω s5 > Ω s4 >Ω s3 >Ω sN > Ω s2 >Ω s1. 

En línea punteada se indica el par en operación o límite de operación segura que puede tomar 

el motor. Dentro de esta región el motor puede operar en estado continuo en equilibrio térmico 

con el medio. Como se determinó para Ωm < ΩN el par del motor permanente no debe superar el 

valor nominal TN, mientras que para Ωm > ΩN (región de debilitamiento de flujo) el par disponible 

permanente debe decrece inversamente proporcional con la frecuencia. 

En línea de trazos se muestra el límite del par máximo disponible de la máquina, para todo el 

rango de velocidades. Como se determinó en (5.56) el par máximo decae con el cuadrado de la 

frecuencia de modo que en muy alta velocidad el par máximo alcanza al par de operación conti-

nua. El motor debe operar a potencia constante a partir de velocidad nominal hasta que el par 

de trabajo se inferior al máximo. A partir de que el par disponible es igual al máximo posible y la 

potencia en el eje decae de su valor nominal. Este punto de operación a velocidades cercanas 

al doble de la nominal. 

En la Figura 5.26b) se representa la capacidad de carga permanente del MI sin que se dete-

riore la vida útil o falla del MI, en función de la frecuencia. El rango de frecuencias normalizadas 

Figura 5.26 

Características par-velocidad del M: 

a) Operación del MI en área segura b) Capacidad de carga del MI.
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va desde cero hasta aproximadamente el doble del valor nominal (fN), mientras que en ordenadas 

se representan los parámetros eléctricos y mecánicos del motor. 

Para f/fN ≤ 1 la estrategia de comando de la velocidad se realiza con V/F constante donde el 

flujo de entrehierro se mantiene nominal y con ello la corriente de magnetización (Im). La tensión 

de fase (Vf) crece proporcionalmente con la frecuencia hasta alcanzar el valor nominal cuando 

f/fN = 1. La capacidad de carga del MI es de ‘par-nominal’ (región de par constante) y de acuerdo 

con (5.74) la corriente Ir es igual al nominal. De (5.71) también la velocidad de resbalamiento es 

constante e igual al valor nominal. Así, de (5.17) el resbalamiento crece a medida que se reduce 

la frecuencia. 

Para f/fN > 1 la tensión de fase se debe mantener en su valor nominal, ingresando en la región 

de debilitamiento de flujo, por lo tanto, Im decrece con el incremento de f. La corriente Ir no debe 

superar su valor nominal para no incrementar la potencia de pérdidas en los arrollamientos y con 

ello el aumento de temperatura sobre la máquina. Tomando la expresión (5.73) y reemplazando 

el valor del flujo de (5.57), se puede escribir: 

𝐼𝐼𝑟𝑟 ≅
𝑉𝑉𝑓𝑓
𝑅𝑅𝑟𝑟

𝑑𝑑𝑟𝑟
𝑑𝑑

= 𝑉𝑉𝑓𝑓
𝑅𝑅𝑟𝑟
𝑠𝑠 = 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑂𝑂 = 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (5.76) 

Por lo tanto, el resbalamiento debe ser constante e igual al valor nominal. De (5.17) la veloci-

dad de resbalamiento debe crecer linealmente mientras se opere a potencia constante. 

Con el aumento de la frecuencia el par máximo alcanza el par disponible como lo muestra la 

Figura 5.26a) y ambas coinciden en un único par que decrece con el cuadrado de la frecuencia. 

En este último tramo lo que se mantiene constante es el producto90, 

𝑇𝑇𝑚𝑚Ω𝑚𝑚2 = 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (5.77) 

La corriente de rotor debe comenzar a decaer con la inversa de la frecuencia, y como lo indica 

(5.44) también el resbalamiento. Nuevamente de (5.17) la velocidad de resbalamiento se esta-

blece en un nuevo valor constante y superior al nominal. 

Convertidores electrónicos de actuación 

Para actuar sobre el MI a través del cambio de la frecuencia y la tensión en bornes del estator, 

se utiliza la cascada de convertidores indicada en la Figura 5.27. Siendo la fuente de alimentación 

la red de energía eléctrica, se emplea un rectificador puente controlado o no, dependiente de la 

potencia (convertidor CA – CC) en cascada con un inversor de tensión91 (convertidor CC – CA). 

90 Esta condición es equivalente al modo de operación de un motor de continua con el campo conectado en serie donde 
la velocidad del motor es inversamente proporcional a la raíz cuadrada del par, 

Ω𝑚𝑚 ∝
1

�𝑇𝑇𝑚𝑚
91 Existen accionamientos de CA que emplean inversores de corriente, que controla la corriente inyectada al motor y con 
ello controla de forma directa el par motor del MI. Sin embargo, estas aplicaciones no son las más comunes, se presentan 
básicamente en máquinas de muy alta potencia y en motores sincrónicos. 
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Comercialmente esta arquitectura se denomina variadores de frecuencia o velocidad (VSD, va-

riable speed drives) del MI. La electrónica de potencia asociada al actuador debe manejar la 

potencia de la máquina en los modos de operación como motor o como freno, sea este dinámico 

o regenerativo. 

 

 
Dependiendo de la potencia los accionamientos de CA se implementan básicamente con dos 

tipos de tecnologías, como se presenta en la Figura 5.28, asociadas al mecanismo de modula-

ción y frecuencia de conmutación del inversor. Una de las técnicas se basa en la modulación 

PWM, como se discutió en el Capítulo 3, esta técnica permite controlar la frecuencia y la amplitud 

de la tensión aplicada al motor desde el inversor. La Figura 5.28a) muestra el esquema básico 

del convertidor empleando control V/F sobre un MI con modulación PWM. Se emplea en poten-

cias por debajo de los 300kW donde las llaves del inversor poseen la capacidad de conmutar a 

frecuencias varias veces superior a la moduladora92. 

El rectificador puente puede ser monofásico o trifásico93. La barra de tensión continua VCC se 

obtiene filtrando la salida del rectificador básicamente con un capacitor que suele ser acompa-

ñado con un inductor serie de bajo valor a la salida del rectificador. En general para motores de 

hasta los 3HP se emplea rectificación monofásica con tensiones de fase de 200 a 260V. Si la 

tensión de fase es mayor a 380V es posible con rectificación monofásica alcanzar la potencia de 

hasta 30HP. Con tensiones de línea en el rango de 260V a 460V se puede empelar rectificación 

puente trifásica y accionar motores con potencia en el rango de 10HP hasta los 400HP. 

En la Figura 5.28a) se indica el comando de las llaves sobre el inversor que surge del modu-

lador PWM comparando la señal moduladora sinusoidal asociada a la frecuencia de alimentación 

del MI con la portadora de alta frecuencia. Se indica el esquema del modulador que representa 

a cada columna del inversor. Cada una de moduladoras provienen de un oscilador controlado 

por tensión (VCO) genera las señales de control con sus fases respectivas entre sí. La frecuencia 

de la moduladora aplicada al motor es proporcional a la señal f de referencia. La amplitud del 

modulador resulta de multiplicar la salida del VCO (de amplitud unitaria) con la salida del bloque 

                                                      
92 En general la frecuencia de conmutación alcanza los 10KHz o más. Este valor máximo está condicionada al nivel de 
ruido ambiental que introduce. Por otro lado, la frecuencia de conmutación debe variar conforme cambie la amplitud de 
la moduladora. 
93 Los rectificadores trifásicos comúnmente denominados de 6 pulsos emplean un rectificador de onda completa y se 
emplea en potencias de hasta 50 a 60kW para tensiones de línea de hasta 460V. Hasta los 2MW de potencia aproxima-
damente también se emplean rectificadores de 6 pulsos, pero con tensines de línea superior a los 500 o 600V. Para 
potencias de más de 300kW y con tensiones de línea de 460V, se suelen usar rectificadores de 12 pulsos. 

Figura 5.27 

Accionamiento de alterna. Variador de frecuencia. 
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proporcional con Vf que sigue la relación (5.58). Como se observa el bloque presenta una tensión 

de compensación (Vcomp) para bajas frecuencias y un valor de tensión constante (VN) para fre-

cuencias por encima del valor nominal, como se discutió previamente. 

Para accionamientos con potencias superiores a 300kW y hasta 100MW con media tensión 

de red (6.9kV), la tecnología aplicada para generar V/F es la que se presenta en la Figura 

5.28b). Para estos niveles de potencia suele emplearse conmutación del inversor a la frecuen-

cia de moduladora obteniendo un sistema trifásico balanceando de 6 pulsos sobre la tensión 

de fase u ‘onda cuasi-cuadra’ en la tensión de línea94. Por lo tanto, debido a que la tensión 

94 Existen topologías multipulsos que combinan varias etapas de 6 pulsos para sintetizar tensión con mayor número de 
pulsos. También existen topologías multinivel donde cada columna del inversor está conformada por múltiples llaves que 
sintetizan tensiones medias a partir de PWM con alta frecuencia de conmutación, eliminando harmónicos de tensión de 
la moduladora. 

Figura 5.28 

Accionamientos de AC 

a) Variadores de baja y media potencia.

b) Variadores de alta potencia.
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generada a la salida del inversor es de amplitud constante, para el control V/F es necesario 

actuar sobre la tensión en la barra de continua. Como se indica en la Figura 5.28b) la genera-

ción del comando sobre las llaves del inversor ajusta la frecuencia del motor mediante el VCO, 

mientras que el cambio de la tensión de salida del inversor se realiza a través del control de 

fase del rectificador controlado. 

El esquema de control de fase para el rectificador controlado se compone de una rampa de 

amplitud fija sincronizada con la tensión de red, que se compara con la señal proveniente del 

bloque proporcional a la frecuencia de referencia. La señal resultante corresponde a los pulsos 

de disparo con el ángulo disparo correspondiente para establecer la tención VCC necesaria que 

cumpla con (5.58). 

Generalidades de los variadores de velocidad 

Impacto de alimentación con armónicos sobre el MI 

Cuando se alimenta un motor desde un inversor se aplica una tensión no sinusoidal, com-

puesta por armónicos provenientes del esquema de modulación. En el caso de modulación PWM 

sinusoidal sin sobre modulación, los armónicos introducidos corresponden a las altas frecuencias 

impuesta por la portadora. Cuando se sobre modula se introducen además de los armónicos de 

portadora, armónicos (impares no múltiplos de tres) correspondientes a la moduladora95. Para 

un inversor trifásico de 6 pulsos los armónicos de tensión introducidos sobre la tensión de línea 

son armónicos (impares no múltiplos de tres) de la componente fundamental aplicada al motor. 

Estos armónicos provocan pérdidas sobre el motor a través de las resistencias y en el núcleo 

ferromagnético. 

Cada uno de los armónicos producirá un flujo rotante o campo armónico rotante en el entre-

hierro. Se puede determinar que algunos campos armónicos rotantes giran en el sentido contario 

al campo fundamental y otros en sentido opuesto. Independientemente del sentido de giro de los 

campos armónicos, cada uno de ellos interactúa con el rotor produciendo un par al armónico 

correspondiente. Sin embargo, debido al momento de inercia propia del rotor, y la muy baja am-

plitud de los torques inducidos, la rotación mecánica será impuesta por el campo a la frecuencia 

fundamental. Por lo tanto, aplicando (5.17) para cada componente armónica, resulta el resbala-

miento a la componente fundamental, 

𝑠𝑠1 = Ω𝑟𝑟1−Ω𝑟𝑟
Ω𝑟𝑟1

, (5.78) 

y los resbalamientos a cada armónico (h), se expresan como: 

95 Ver capítulo 3 
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𝑠𝑠ℎ = Ω𝑟𝑟ℎ
Ω𝑟𝑟ℎ

= 1. (5.79) 

Empleando el circuito por fase de la Figura 5.9b) se aplica el principio de superposición para 

cada uno de los armónicos presentes. La Figura 5.29 corresponde al circuito equivalente por fase 

para cada armónico (por encima del fundamental e incluyendo los correspondientes a la porta-

dora del PWM). La impedancia de magnetización se desprecia porque su impedancia crece pro-

porcionalmente con el armónico. 

Por lo tanto, cada armónico de tensión dará origen a una corriente armónica cuyo módulo 

estará limitado básicamente por las reactancias de dispersión del motor que tomaran un valor 

mucho mayor a las resistencias de los bobinados y de las barras del rotor, así: 

𝐼𝐼ℎ ≈
1
ℎ

𝑉𝑉ℎ
2𝜋𝜋𝑑𝑑(𝐿𝐿𝑒𝑒+𝐿𝐿𝑟𝑟). (5.80) 

Pérdidas de potencia por armónicos 
Las pérdidas introducidas en el MI por la presencia de armónicos se presentan en la resisten-

cia de los arrollamientos estatóricos y en las barras del rotor. De modo que pueden ser cuantifi-

cadas aproximadamente, 

𝑃𝑃ℎ ≈ (𝑅𝑅𝑚𝑚 + 𝑅𝑅𝑟𝑟)∑ 𝐼𝐼ℎ2ℎ=5,7,11,13… . (5.81) 

Considerando que las resistencias de los conductores son constantes, independientes de la fre-

cuencia96. En general las pérdidas resistivas producidas por frecuencias de conmutación son 

despreciadas debido a las bajas amplitudes de las corrientes a estas frecuencias. Las pérdidas 

magnéticas por histéresis y corrientes de Foucault son otro factor de pérdidas que dependen de 

las características constructivas del MI. Son independientes de la potencia en el eje del motor y 

suelen ser entre un 5 a 10% de las pérdidas del MI a potencia nominal. 

96 Se desprecian los efectos por efecto pelicular introducido por armónicos altos y las altas frecuencias de conmutación. 

Figura 5.29 

Circuito equivalente armónico por fase del MI. 
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Par pulsante 

Los armónicos de corrientes inducidas sobre el rotor que interactúan con el flujo fundamental 

del entrehierro introducen torques pulsantes a frecuencias pares de baja amplitud sobre el par 

principal del motor. Los armónicos de baja frecuencia como son el 5to o 7mo son las más influyen-

tes en el par pulsante. De acuerdo con la expresión (5.28), el par resulta de la interacción entre 

el flujo del entrehierro y la corriente inducida en el rotor. La interacción de la componente funda-

mental del campo rotante con los armónicos de corriente resulta: 

𝑇𝑇𝐻𝐻𝑟𝑟𝑙𝑙𝐻𝐻𝑎𝑎𝑐𝑐𝑑𝑑𝑚𝑚 ∝ Φ𝑚𝑚𝑚𝑚cos (𝜔𝜔)∑ 𝐼𝐼ℎsin (±ℎ𝜔𝜔)ℎ 𝑖𝑖𝑚𝑚𝐻𝐻𝑎𝑎𝑟𝑟 𝑐𝑐𝑜𝑜 𝑚𝑚ú𝑙𝑙.  𝑑𝑑𝑚𝑚 3 . (5.82) 

La interacción del armónico de campo rotante con la corriente inducida de ese armónico 

produce un par constante que se suma al par fundamental. Se demuestra que 5to armónico 

gira en dirección opuesta al fundamental y el 7mo en igual sentido del fundamental. Ambos 

flujos al interactuar con el fundamental producen un par pulsante a una frecuencia igual a 6ω 

que son los más predominantes. 

Rangos de operación de un variador 

Las condiciones de operación en modo continuo o de sobre carga sobre un MI accionado 

mediante un variador de velocidad deben ser limitado en función de la frecuencia de operación, 

de las condiciones de refrigeración y en función de las operaciones de repetibilidad de arranque 

y parada de la máquina. La Figura 5.30 muestra los limites típicos de par que un variador de 

velocidad establece en el accionamiento de AC en función de la frecuencia de operación. 

La principal característica para tener en cuenta en el modo de operación continua de la má-

quina es la condición de refrigeración. Las máquinas disponen de una turbina de autoventilación 

Figura 5.30 

Límites de operación del variador de velocidad. Característica Par-Frecuencia. 
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solidaria al eje del motor diseñada para evacuar el calor producido en condiciones nominales de 

operación y sin armónicos adicionales. En aplicaciones que requieren de bajas frecuencias de 

operación la velocidad de la turbina no es lo sufrientemente alta como para evacuar el calor del 

motor, cuando es necesario desarrollar el par en el eje cercano al nominal. Si en estas condicio-

nes se le suman las pérdidas introducidas por los armónicos de tensión, la temperatura del motor 

sobrepasaría sus valores de operación nominal. Para evitar un estrés térmico sobre el motor, la 

característica ‘Par-Frecuencia’ disponible por el variador de velocidad, queda limitada por la ca-

racterística ‘1’ de operación continua, en la Figura 5.30. Es posible disponer de un par motor por 

encima del 90% a partir de frecuencias mayores al 50% de la nominal. Reduciéndose linealmente 

la capacidad de carga hasta el 50% del nominal, para frecuencias de operación por debajo del 

50% de la nominal. En cambio, sí se dispone de refrigeración asistida mediante una turbina ex-

terna, es posible aumentar la carga hasta el 90% de la nominal para bajas frecuencias, alcan-

zando la característica ‘2’. En aplicaciones que requieren de aceleraciones periódicas o cargas 

intermitentes, es posible sobrecargar el MI durante un tiempo limitado, en función de la capacidad 

térmica de la máquina. La característica ‘3’ establece un par superior permisible al nominal para 

esta condición. En general la permanencia en la región comprendida entre las regiones ‘2’ y ‘3’ 

puede tomarse alrededor de los 60 segundos. Por último, la característica ‘4’ establece los límites 

de operación continua para aplicaciones que requieran trabajar a potencia constantes o en el 

rango de frecuencias por encima del valor nominal. 

Ejemplo 5.23. Limitación de operación 
Se necesita dimensionar el motor de un accionamiento de AC aplicada a un tornillo transportador 

(screw conveyor) que requiere un rango de velocidades entre 200rpm a 1400rpm sin caja reductora 

(acoplado directamente al eje del motor) con par de transporte continuo de 70Nm. En el arranque del 

trasporte es necesario un par igual a 150Nm. 

Adoptando un motor de 6 polos y 50Hz, la ve-

locidad de sincronismo nS = 1000rpm, de modo 

que el rango de velocidades requeridas se 

puede cumplir operando a frecuencias por en-

cima y por debajo de la nominal. Asumiendo que 

en operación continua las velocidades de resba-

lamientos son despreciables, las velocidades 

del motor son muy próximas a la de sincronismo. 

Por lo tanto, usando (5.8) se establece aproxi-

madamente el rango de frecuencias necesarias 

para las velocidades requeridas, 

𝑓𝑓 [𝐻𝐻𝐻𝐻] ≈ 𝑝𝑝 𝑐𝑐𝑟𝑟[𝑟𝑟𝐻𝐻𝑚𝑚]
60

,

(5.83) 

Resultando un rango de frecuencias entre 10Hz a 70Hz. 

Figura 5.31 
Característica aplicada por el variador 

de velocidad. 
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El variador del accionamiento aplica sobre un motor con auto ventilación los límites de ope-

ración mostrado en la Figura 5.31 (sabiendo que por debajo de la curva azul el motor puede 

operar en forma continua). Siendo el intervalo de frecuencia entre un 20% a 140% del valor 

nominal, para cada extremo el variador limita el par al 66% y al 69% del nominal, respectiva-

mente. Por lo tanto el extremo más crítico corresponde a la menor frecuencia. 

El motor debe disponer de un par igual o mayor a 70Nm en el rango de frecuencias. Por lo 

tanto, el par nominal necesario de la máquina debe ser igual o mayor a: 

 𝑇𝑇𝑂𝑂 = 70𝑂𝑂𝑚𝑚
0.66

= 106𝑂𝑂𝑚𝑚. 

Y su potencia nominal mayor a 

 𝑃𝑃𝑂𝑂 = 𝑇𝑇𝑂𝑂 × Ω𝑂𝑂 ≈ 106. 1000
30

.𝜋𝜋 = 11.1𝑘𝑘𝐾𝐾. 

Por otro lado, se debe cumplir que el variador aplique un par de arranque suficiente para 

iniciar el movimiento. Asumiendo un par de arranque igual a 1.5 veces el nominal, resulta igual a 

159Nm que es mayor al par de arranque de 150Nm requiere por el tornillo de transporte. 

En general en la elección del motor se debe contemplar el par máximo disponible de la má-

quina, elegido aproximadamente un 42% mayor al valor del par más alto que aplica el motor 

sobre la carga. En este caso, 

 𝑇𝑇𝑀𝑀𝑎𝑎𝑚𝑚 > 1,5.𝑇𝑇𝑂𝑂
0.7

=>  𝑇𝑇𝑀𝑀𝑎𝑎𝑀𝑀
𝑇𝑇𝑂𝑂

> 2.14. 

Se elige un motor por catálogo con las siguientes características: 

6 polos, 15HP, 970rpm @ 380Vrms de línea; IN = 24,15A, Ia/IN = 6, Ivacío = 12.9A; TN = 106Nm, 

Ta/TN = 2,2, TMax/TN = 2,4; η al 100% de carga = 88,5%; FP al 100% de carga = 0,78. 

 

 

Límite de la tensión de continua 
 

La tensión VCC sobre la barra de continua está limitada por la tensión de red disponible y el 

rectificador empleado, monofásico o trifásico. La componente fundamental de la tensión de salida 

del inversor está condicionada por el esquema de modulación y por VCC, limitando el rango de 

control V/F constante y con ello la potencia de salida. 

Como se describió en el Ejemplo 3.6, la tensión de línea nominal disponible a la salida del in-

versor es inferior a la tensión de línea de la red de alimentación. Si la red trifásica de alimentación 

provee 220Vfrms / 380Vllrms, con un rectificador monofásico la tensión VCC alcanza alrededor de 

290V y con un rectificador trifásico VCC puede tomar un valor igual a 480V. Empleando modulación 

PWM lineal, para m = 1, la amplitud de la tensión de línea a la salida del inversor trifásico es de 

174Vllrms y 288Vllrms, con rectificadores monofásico y trifásico, respectivamente. Empleando un in-

versor de onda cuadrada (6 pulsos) las componentes fundamentales de línea alcanzan los valores 

226Vllrms y 374Vllrms, con rectificadores monofásico y trifásico respectivamente. 
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Ejemplo 5.24. Límite de la capacidad de potencia 
En un variador de velocidad con control V/F mediante PWM sinusoidal como el de la Figura 5.28a) 

se emplea un rectificador monofásico con una red de 220Vrms. El accionamiento actúa con un motor 

de: 2HP (1492W) @1750rpm; 230Vll / 5,2A; TN= 8,1Nm; Ta/TN= 2,1; η100%= 86,5% y FP100%= 0,84. El 

motor mueve una cinta transportadora que demanda un par igual a 6Nm. Se necesita determinar la 

velocidad de operación máxima posible sin superar la corriente nominal del motor. 

La tensión de línea máxima disponible a la salida del inversor sin sobre modulación es de 

174V, menor a la nominal del motor. Por lo tanto, el flujo nominal del motor se puede mantener 

hasta una frecuencia límite (flím) menor a la nominal, 

𝑓𝑓𝑙𝑙í𝑚𝑚 = 𝑑𝑑𝑂𝑂−𝑀𝑀𝐼𝐼
𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙𝑂𝑂−𝑀𝑀𝐼𝐼

.𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙𝑂𝑂−𝐼𝐼𝑐𝑐𝑣𝑣 = 60𝐻𝐻𝜔𝜔
230𝑉𝑉

. 174𝑉𝑉 ≅ 45𝐻𝐻𝐻𝐻. 

Para frecuencias por encima de 45Hz la tensión no puede ser superior a 174Vllrms, por lo tanto, 

el flujo del entrehierro comienza a debilitarse antes de los 60Hz. 

El accionamiento puede entregar el par nominal mientras la corriente demandada por el motor no 

supere el valor nominal. Si el par de carga se mantiene constate en el rango de frecuencias entre la 

frecuencia límite calculada y la nominal del motor, la velocidad del motor crecerá, y con ello la potencia 

en el eje. Como en este rango de frecuencias el flujo del entrehierro se debilita, la corriente del rotor 

crecerá por encima de la nominal. Por lo tanto, a partir de la frecuencia límite se debe operar a po-

tencia en el eje constate para que la corriente del rotor se mantenga en su valor nominal. 

La capacidad de potencia en el eje a la frecuencia límite, vale: 

𝑃𝑃𝑚𝑚𝑖𝑖𝑚𝑚−𝑙𝑙í𝑚𝑚 =  𝑇𝑇𝑂𝑂 × (Ω𝐷𝐷𝑙𝑙í𝑚𝑚 − s𝑂𝑂Ω𝐷𝐷𝑂𝑂) = 8.1𝑂𝑂𝑚𝑚 × 𝜋𝜋 × (45 − 0,03 × 60)𝑟𝑟𝑡𝑡𝑑𝑑/𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉 ≅ 1,1𝑘𝑘𝐾𝐾, 

siendo sN el resbalamiento nominal, ΩSN la velocidad de sincronismo nominal y ΩSlím la velocidad 

de sincronismo a la flím. La potencia alcanzada es menor a la nominal del motor porque la velo-

cidad a fujo nominal constante es menor a la nominal. 

Por otro lado, tomando las consideraciones del Ejemplo 5.20, la corriente de rotor para el par 

nominal de 8,1Nm, toma el valor: 

𝐼𝐼𝑟𝑟𝑂𝑂 ≈ 𝐼𝐼𝑚𝑚𝑂𝑂 × 𝐹𝐹𝑃𝑃 = 5,2𝐴𝐴 × 0,84 = 4,37𝐴𝐴. 

Para frecuencias menores a flím V/F mantienen el flujo constante y la corriente rotorica con 

una carga de 6Nm será proporcional y menor a la nominal, 

𝐼𝐼𝑟𝑟 ≈
4,37𝐴𝐴
8,1𝑂𝑂𝑚𝑚

× 6𝑂𝑂𝑚𝑚 ≅ 3,235𝐴𝐴. 

Cuando la frecuencia es mayor a flím, manteniendo el par de 6Nm, la potencia en el eje sigue 

aumentando con la velocidad. Dado que a partir de la flím la tensión es constante, también crece 

la corriente de rotor. Por lo tanto, la velocidad alcanza su valor máximo posible cuando la co-

rriente de rotor alcance el valor nominal de 4,37A que corresponde a una potencia en el eje sea 

de 1,1kW@1296rpm. La velocidad máxima resulta: 

Ω𝑚𝑚á𝑚𝑚 = 𝑃𝑃𝑒𝑒𝑖𝑖𝑒𝑒−𝑙𝑙í𝑟𝑟
𝑇𝑇𝐹𝐹𝑎𝑎𝑟𝑟𝑠𝑠𝑎𝑎

= 1,1𝑘𝑘𝐾𝐾
6𝑂𝑂𝑚𝑚

= 183,3 𝑟𝑟𝑡𝑡𝑑𝑑/𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉 ≅  1750𝑟𝑟𝑝𝑝𝑚𝑚. 
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El resbalamiento que resulta con carga nominal de 8,1Nm a la flím (siendo la velocidad de 

resbalamiento constate e igual a la nominal) toma el valor: 

𝑠𝑠𝑙𝑙í𝑚𝑚|𝑇𝑇𝑂𝑂 = 𝐻𝐻𝑂𝑂𝑑𝑑𝑂𝑂
𝑑𝑑𝑙𝑙í𝑟𝑟

= 0,03×60
45

= 0,04. 

Como el resbalamiento se mantiene constante con debilitamiento de campo, 0,04 será el valor que 

tome el resbalamiento cuando se debilite el flujo (a frecuencias por encima de flím) con el par de 6Nm. 

Por otro lado, para 6Nm (menor al nominal) el resbalamiento a frecuencias por debajo de flím 

será menor a 0,04, porque la velocidad de resbalamiento es menor a la nominal. A 6Nm y a la 

flím el resbalamiento vale, 

𝑠𝑠𝑙𝑙í𝑚𝑚|6𝑂𝑂𝑚𝑚 = 𝑇𝑇𝐹𝐹𝑎𝑎𝑟𝑟𝑠𝑠𝑎𝑎
𝑇𝑇𝑂𝑂

𝑑𝑑𝑂𝑂
𝑑𝑑𝑙𝑙í𝑟𝑟

𝑠𝑠𝑂𝑂 = 6𝑂𝑂𝑚𝑚
8,1𝑂𝑂𝑚𝑚

60𝐻𝐻𝜔𝜔
45𝐻𝐻𝜔𝜔

0,03 = 0,0296, 

correspondiente al límite de flujo constante. De modo que, en la región de debilitamiento de 

campo para 6Nm, la corriente de rotor crece y por lo tanto también el resbalamiento dese 

𝑠𝑠𝑙𝑙í𝑚𝑚|6𝑂𝑂𝑚𝑚 hasta el valor de la velocidad máxima 𝑠𝑠𝑙𝑙í𝑚𝑚|𝑇𝑇𝑂𝑂. 

Con esto es posible determinar la frecuencia necesaria para alcanzar la velocidad máxima 

con 6Nm, 

𝑓𝑓Ω𝑚𝑚𝑎𝑎𝑚𝑚 = Ω𝑟𝑟á𝑀𝑀
�1−𝐻𝐻𝑙𝑙í𝑟𝑟|𝑇𝑇𝑂𝑂�

𝐻𝐻
2𝜋𝜋

= 183,3 𝑟𝑟𝑎𝑎𝑑𝑑/𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠
(1−0,04)𝜋𝜋

≈ 61𝐻𝐻𝐻𝐻. 

En el gráfico de la Figura 5.32 se resume como cambian con la frecuencia el módulo de la 

tensión Vll, la corriente Ir, la potencia en el eje (Peje) y el resbalamiento (s), desde cero hasta el 

valor de velocidad máxima. En línea punteada se indica, para todo el rango de frecuencias, como 

varía la potencia en el eje para el par nominal de la carga, el par disponible nominal y la corriente 

nominal del rotor. 

Figura 5.32 
Variación de Peje, Ir, Vll y s con la frecuencia. 
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Comportamiento dinámico de los accionamientos de AC 

Existe una gran cantidad de aplicaciones comunes como son: bombeo de fluidos, sopladores, 

cintas transportadoras, entre otras, que no requieren de precisión en la velocidad. En estos casos 

los accionamientos de AC se emplean simplemente como variadores de velocidad, sin control 

de lazo cerrado. Dado el bajo mantenimiento requerido en los MI frente a los de continua, los 

motores de inducción con jaula de ardilla se han convertido en el caballo de batalla, aún en 

aquellas aplicaciones que requieren precisión en la velocidad de rotación, como puede ser la 

industria del papel y textil, propulsión de trenes, tándem de laminación, generación eólica, entre 

otros procesos que requieren de un lazo cerrado para la regulación de la velocidad. 

Sin embargo, el control de velocidad del MI en un proceso dinámico resulta considerable-

mente más sofisticado que los necesario en los accionamientos de CC. Requiere de una mayor 

exigencia en la performance del control debido al acoplamiento magnético entre los flujos de 

rotor y de estator que complejiza el desarrollo de un modelo para poner de relieve la fuerte de-

pendencia entre la velocidad y el par del motor. 

Variación de velocidad a lazo abierto 

Hasta aquí se analizó al variador de velocidad en estado estacionario atendiendo a las pres-

taciones del accionamiento de CA, vinculando las características del motor y las posibilidades de 

acción con el convertidor electrónico asociado. Sin embargo, en los diferentes procesos y apli-

caciones los accionamientos de AC están sometidos a diferentes maniobras como son procesos 

de aceleración y desaceleración, acciones pulsantes, frenos dinámicos, cambios de marcha, en-

tre otras. Todas estas operaciones no necesariamente requieren de un control de lazo cerrado, 

pero si requieren de un análisis del comportamiento dinámico. 

En lo que sigue se supondrá que la dinámica mecánica es predominante frente a la dinámica 

eléctrica del motor de inducción. A través de diferentes ejemplos se presentan los comportamien-

tos de maniobras de operación más frecuentes a través de los variadores de velocidad. 

Ejemplo 5.25. Cambio de velocidad con V/F 
Un variador de velocidad actúa sobre el motor del Ejemplo 5.20 al cual se la aplica una 

carga constante de 150Nm con un momento de inercia del sistema de 1,5 Kg.m2 con control 

V/F de la Figura 5.33a). Se aplica sobre la referencia de frecuencia del variador un escalón 

del 75% al 125% del valor nominal de la frecuencia, luego otro escalón para volver al valor 

de frecuencia inicial. 



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  185 

En la Figura 5.33b) se muestran los diferentes puntos de operación sobre las características 

par-velocidad que experimenta el motor frente a los cambios de frecuencia y en línea punteada 

roja la característica nominal del motor a 50Hz (ΩsN). El punto 1 corresponde al estado estacio-

nario inicial a la frecuencia de 0,75×50Hz = 37,5Hz (Ωs1). El salto súbito de la frecuencia a 

1,25×50Hz = 62,5Hz, ubica la característica del motor a la velocidad de sincronismo Ωs2, corres-

pondiente a una condición de debilitamiento de campo. Debido a la inercia mecánica, la velocidad 

del eje no sufre un cambio brusco como la velocidad sincrónica y el punto de operación inmedia-

tamente después del cambio de frecuencia pasa al punto 1’, sobre la nueva característica. El par 

motor cambia bruscamente por encima del valor de carga (Tcarga). La diferencia entre el par indu-

cido en 1’ y Tcarga determina un par de aceleración sobre el motor que permite acelerar al motor 

para alcanzar el nuevo estado estacionario velocidad de rotación del eje, correspondiente al 

punto 2. La dinámica de evolución temporal de la velocidad será básicamente función de la iner-

cia del sistema. 

El cambio de 62,5Hz a 37,5Hz produce un salto de operación instantáneo del punto 2 al 2’. 
En este caso el par inducido en el motor es negativo o sea de frenado produciendo una des-

aceleración del motor hasta alcanzar la velocidad el punto 1. En este transitorio la energía 

acumulada en el sistema debe ser absorbida por el accionamiento a través de un freno rege-

nerativo o dinámico. 

En la Figura 5.34 se muestran los resultados de las variables mecánicas y eléctricas en fun-

ción del tiempo a partir de simulación sobre el accionamiento. En la Figura 5.34a) se muestra los 

escalones de frecuencia aplicado sobre la referencia del variador de velocidad: a los 3 seg. se 

cambia de 75% a 125% del valor nominal y a los 6 seg. se retorna al valor inicial. 

La Figura 5.34b) muestra el par inducido del MI y la velocidad del eje resultantes. El transitorio 

de 1 a 2 se desarrolla entre 3 y 3,5 seg. aproximadamente. Inicialmente, el par inducido 

Figura 5.33 

a) Control V/F del variador, b) Puntos de operación.
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experimenta un pico varias veces superior a 150Nm que transcurre durante el intervalo de creci-

miento de la frecuencia. El cambio dinámico del par y la velocidad durante este breve tiempo se 

corresponde con la dinámica eléctrica del motor y no se puede explicar desde las características 

par-velocidad estática. 

Un instante después que la frecuencia alcanzó los 62,5Hz el par inducido sobre el motor es 

superior al de carga correspondiente con el punto 1’ de la Figura 5.33b). Se observa un ligero 

aumento del par acelerador hasta alcanzar el máximo de la nueva característica conforme la 

velocidad crece hacia el nuevo valor. Termina el transitorio desde el punto 1’ al 2 alcanzado 

Tcarga = 150Nm y n = 1850rpm. En la Figura 5.34c) se muestra el valor eficaz de la corriente de 

estator (Ie) y la variación instantánea de la corriente en el rotor (ir). En el comienzo del transitorio 

Figura 5.34 

a) Cambio de la frecuencia sobre el MI.

b) Cambio de velocidad (trazo rojo) y par desarrollado en el motor (trazo azul).

c) Corriente eficaz instantánea de estator y la corriente real del rotor

a)
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Ie presenta un pico de aproximadamente 7 veces la corriente de 50A de estado estacionario. Este 

alto valor se mantiene durante gran parte del tiempo del transitorio de aceleración de modo simi-

lar a lo que ocurre en el arranque directo del motor. Debido a la muy baja frecuencia inducida en 

el rotor (fr = s×f) la corriente ir se presenta en forma instantánea. Como se observa en los inter-

valos de estado estacionario la frecuencia es de algunos ‘Hz’ mientras que en el transitorio de 1’ 
a 2, el aumento del resbalamiento provoca un aumento de fr cercano al de estator. El aumento 

del resbalamiento y de la frecuencia inducida provoca una corriente rotorica de gran amplitud 

que no se corresponde con el par de aceleración del motor debido a su característica altamente 

reactiva. Por lo tanto, durante el transitorio de 1’ y 2 la demanda de potencia del estator posee 

una componente de potencia activa asociada a la aceleración del motor más una gran compo-

nente de potencia reactiva. Este incremento en la cantidad de energía reactiva desmejora fuer-

temente el factor de potencia transitorio del motor. 

Durante el salto del punto 2 al 1 la velocidad del eje es mayor que la velocidad de campo Ωs1, 

por lo tanto el resbalamiento es negativo y con ello el par inducido. Dado que el sistema mecánico 

impone el movimiento, el motor pasa a operar transitoriamente en el cuadrante de generación. 

El tiempo de caída de la frecuencia está en el orden de magnitud del transitorio total por lo que 

no puede ser explicado de las características par-velocidad del motor. El tiempo empleado en la 

desaceleración se reduce significativamente respecto de aceleración porque el par de carga con-

tribuye al frenado. 

 

Rampa de frecuencia 
Del Ejemplo 5.25 se desprende que el convertidor del accionamiento está sometido a un es-

fuerzo de corriente muy alto durante el transitorio de un cambio de referencia con un escalón de 

elevada amplitud. En general los variadores de velocidad limitan el par disponible como se pre-

sentó en la sección previa y para ello el modo 

más directo es a través de medir la corriente del 

motor o la corriente en la barra de alimentación 

continua y ejercer alguna acción de control para 

limitar la amplitud.  

Como se presentó en (5.65) la frecuencia de 

arranque con V/F permite establecer el valor del 

par de arranque y con ello se limita la corriente 

de arranque mientras se mantenga pequeña la 

velocidad de resbalamiento. 

En la práctica habitual la frecuencia de referencia se incrementa continuamente hasta alcan-

zar su valor final como se muestra en la Figura 5.35. De este modo se limita la corriente de 

arranque del motor mientras el tiempo de crecimiento de la rampa sea suficientemente grande 

para que el eje del motor pueda seguir el continuo crecimiento de la velocidad sincrónica. Por lo 

tanto, la inercia mecánica del sistema es el condicionante para limitar el par máximo posible. 

Figura 5.35 
Rampa de frecuencia para el arranque. 
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Como se vio en el Ejemplo 5.22 considerar la disponibilidad de un par máximo igual a 1,5 

veces el par nominal de la máquina con V/F manteniendo la velocidad de resbalamiento muy 

pequeña, la corriente demanda por el motor se mantiene proporcional al par motor y en conse-

cuencia quedará limitada naturalmente en 1,5 veces del valor nominal. 

Ejemplo 5.26. Rampa de aceleración 
Se diseñará una rampa de aceleración para el Ejemplo 5.25 de modo de limitar el par a 1,5 

veces el nominal. Para ello se considera que el tiempo de crecimiento de la rampa es lo suficien-

temente grande tal que la dinámica propia del accionamiento sea despreciable97. Bajo el su-

puesto que la velocidad del rotor se mantiene muy próxima a la del campo rotante durante el 

transitorio, se puede plantear que la velocidad del eje es la velocidad de sincronismo, 

𝑠𝑠𝑚𝑚[rpm] ≈ 60 𝑑𝑑[𝐻𝐻𝜔𝜔]
𝐻𝐻

, (5.84) 

Por lo tanto, la única dinámica que se considera es la correspondiente a la mecánica del rotor, 

dada por la expresión: 

𝑇𝑇𝑚𝑚 = 𝐽𝐽 𝑑𝑑𝑐𝑐𝑟𝑟
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝑇𝑇𝐶𝐶𝑎𝑎𝑟𝑟𝑠𝑠𝑎𝑎 . (5.85) 

Siendo J el momento de inercia del sistema mecánico reflejado en el rotor. Mientras el par motor 

(Tm) sea constante y el par de carga (Tcarga) sea independiente con la velocidad la aceleración 

del motor será constante. De (5.85): 

𝑇𝑇𝑟𝑟−𝑇𝑇𝐹𝐹𝑎𝑎𝑟𝑟𝑠𝑠𝑎𝑎
(2.𝜋𝜋/𝐻𝐻)𝐽𝐽

≈ Δ𝑑𝑑
Δ𝑑𝑑

= 𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐𝑐. (5.86) 

En el ejemplo el valor del par de carga es inferior al nominal del motor, por lo tanto, se puede 

adoptar un valor de par de aceleración ligeramente superior al nominal del motor evitando una 

sobre corriente excesiva cuando se ingrese en la región de debilitamiento de campo. Tomando 

Tm = 1,06TN, para un salto de 25Hz en la frecuencia, el tiempo necesario de la rampa (∆t) resulta, 

Δ𝑐𝑐 ≈
�2.𝜋𝜋𝑝𝑝�.𝐽𝐽.Δ𝑑𝑑

�1,06.𝑇𝑇𝑂𝑂−𝑇𝑇𝐹𝐹𝑎𝑎𝑟𝑟𝑠𝑠𝑎𝑎�
= 𝜋𝜋×1,5𝐾𝐾𝑠𝑠𝑚𝑚2×25𝐻𝐻𝜔𝜔

(1,06×240−150)𝑂𝑂𝑚𝑚
= 1,13𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉. 

La Figura 5.36a) muestra el perfil de velocidad resultante de acuerdo con la rampa aplicada 

en la referencia de frecuencia desde 37,5 Hz a 62,5 Hz en un tiempo de 1,1 seg. Como se ob-

serva el par del motor de aceleración es un escalón igual al 6% mayor al par nominal del motor. 

Dado que el valor de momento de inercia del ejemplo no es muy elevado, el tiempo de respuesta 

en el caso de la rampa elegida es aproximadamente el doble al tiempo que empleó el motor 

frente al escalón de frecuencia. Para el mismo cambio de frecuencia y habiendo tomado un par 

de aceleración de 1,5TN se hubiese reducido el tiempo de aceleración a 0,6 segundos para al-

canzar la velocidad final. 

97 Si la dinámica de la máquina es suficientemente más rápida que el tiempo de la rampa de modo similar a las conside-
raciones hechas para el motor de corriente continua, entonces es posible que los cambios en la velocidad del motor 
acompañen las variaciones de la frecuencia de referencia. 
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En la Figura 5.36b) se muestra la corriente eficaz del estator durante la aceleración del motor 

y la variación temporal de la corriente en el rotor. Como se aprecia, el valor de Ie ha sido limitada 

considerablemente respecto al caso con escalón de frecuencia. De la corriente rotorica se ob-

serva que el resbalamiento se ha mantenido relativamente pequeño debido a que la frecuencia 

inducida en el rotor se mantiene acotada. En cuanto a la amplitud de la corriente rotorica durante 

la aceleración creció ligeramente respecto de los estados estacionarios debido al aumento de la 

potencia demandada para la aceleración. 

Potencia 
Siendo la potencia mecánica el producto entre el par y la velocidad del motor, 

𝑃𝑃𝑚𝑚 = 𝑇𝑇𝑚𝑚Ω𝑚𝑚, (5.87) 

de modo que, un instante antes de comenzar la rampa la potencia tiene el valor: 

150𝑂𝑂𝑚𝑚 × � 𝜋𝜋
30
�1100rad/seg ≅ 17,3kW.

Punto 1 de la Figura 5.33b). Al iniciarse la aceleración el par cambia a 255Nm y la potencia 

cambia a: 

255𝑂𝑂𝑚𝑚 × � 𝜋𝜋
30
�1100rad/seg ≅ 29,4kW. 

Como el par del motor es constante y la velocidad crece linealmente con el tiempo, también lo 

hace la potencia hasta terminar el transitorio con un valor igual a: 

255𝑂𝑂𝑚𝑚 × � 𝜋𝜋
30
�1850 ≅ 49,4kW. 

Figura 5.36 

a) Rampa de velocidad (trazo rojo) y escalón de par de aceleración (trazo azul).

b) Corriente eficaz de estator y corriente temporal de rotor con rampa de frecuencia.
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Al final de la rampa el par motor toma el valor de carga y la potencia cambia a su nuevo estado 

estacionario: 

150𝑂𝑂𝑚𝑚 × � 𝜋𝜋
30
�1850rad/seg ≅ 29kW. 

Punto 2 de la Figura 5.33b). 

Desde el punto de vista energético el cambio de la velocidad impone un salto de energía 

desde un estado inicial a otro final, y la potencia es la velocidad con que la energía cambia en el 

tiempo. Cuanto mayor es el tiempo empleado para cambiar la frecuencia, menor será el par de 

aceleración demandado y con ello la potencia gastada. Por el contrario, cuanto menor sea el 

tiempo de aceleración mayor será la potencia necesaria. 

Ejemplo 5.27. Arranque suave 
Se diseña una rampa de aceleración para el arranque de la electrobomba del Ejemplo 5.19 

actuando con un variador de velocidad. De acuerdo con la Figura 5.35 se define el valor de 

fa = 1Hz a partir de considerar un par de arranque de 1,5TN, como se determinó en el Ejemplo 

5.22. El valor final de frecuencia es el correspondiente al valor nominal del motor de 50Hz que 

se alcanzará en un tiempo especificado de 2 seg. Como se observa de la simulación en la 

Figura 5.37a) se muestra la velocidad creciendo de 0 a 1480rpm en 2 seg. al seguir una rampa 

de frecuencia. 

Figura 5.37 

a) Variación lineal de la velocidad de la bomba.

b) Par motor (trazo rojo) y par de carga (trazo azul).
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En la Figura 5.37b) se observan el par de carga (Tcarga) y el par de motor (Tm) en función del 

tiempo. Siendo el par de la electrobomba proporcional a la cuadrado de la velocidad, si se con-

sigue variar la velocidad linealmente con el tiempo, el crecimiento del par de la bomba será cua-

drático con el tiempo desde su valor inicial de 25Nm hasta su valor de estado estacionario cer-

cano a 150Nm. Desestimando la pulsación presente del par motor Tm observado en la simulación, 

se puede determinar su variación a partir de la expresión (5.85). Para que la aceleración de la 

electrobomba sea constante, la diferencia entre el par motor y el de carga debe ser constante 

también. Por lo tanto, Tm debe cambiar temporalmente igual que la carga más un valor constante 

adicional de aceleración, en función de la inercia del sistema y de la aceleración pretendida. 

Siendo el par de la bomba es 𝑇𝑇𝑏𝑏𝑜𝑜𝑚𝑚𝑏𝑏𝑎𝑎 = 25 + 5,8. 10−5𝑠𝑠2 [𝑂𝑂𝑚𝑚], entonces el par de aceleración del 

motor toma el valor: 

𝑇𝑇𝑚𝑚 ≈ �2 𝜋𝜋
𝐻𝐻
� 𝐽𝐽 Δ𝑑𝑑

Δ𝑑𝑑
+ 𝑇𝑇𝑏𝑏𝑜𝑜𝑚𝑚𝑏𝑏𝑎𝑎. (5.88) 

donde �2 𝜋𝜋
𝐻𝐻
� 𝐽𝐽 Δ𝑑𝑑

Δ𝑑𝑑
 es el par de aceleración adicional. Siendo la inercia de la electrobomba básica-

mente determinada por el rotor del motor y de valor igual a 0.37Kgm2, el escalón de par de ace-

leración que debe aportar el par motor, sobre el par de la carga, toma el valor: 

�2 𝜋𝜋
𝐻𝐻
� 𝐽𝐽 Δ𝑑𝑑

Δ𝑑𝑑
= 𝜋𝜋 × 0,37𝐾𝐾𝑉𝑉𝑚𝑚2 × 50𝐻𝐻𝜔𝜔

2𝐻𝐻
= 29𝑂𝑂𝑚𝑚. 

Cuando la velocidad alcanza el valor final la aceleración se anula y con ello el término de 

aceleración. En la Figura 5.37b) se aprecia el salto del par motor cuando finaliza la rampa de 

aceleración. Al alcanzar la velocidad de operación Tm se iguala con el par de la carga de estado 

estacionario98. 

La Figura 5.38 describe la evolución de la característica par-velocidad del motor con V/F 

durante el tiempo empleado en la rampa de velocidad aplicado, indicando un numero deter-

minados de puntos “cuasi-estacionarios” (1 al 7) del par motor de la Figura 5.37b). El trazo 

azul representa la evolución del par de carga de forma cuadrática con la velocidad. Las rectas 

correspondientes a las características par-velocidad del motor a diferentes frecuencias son 

paralelas a la nominal. Durante la aceleración el motor aplica un par dado por (5.88). El par 

de aceleración constante de 29Nm permite alcanzar el punto de operación 8 en 2 seg. A 

medida que la frecuencia de alimentación crece la característica par-velocidad se va despla-

zando hacia la nominal pasando por los puntos 1 a 6. Cuando la velocidad llega a su valor 

de referencia de 50Hz, el motor alcanza el punto 7, deja de acelerar cambiando rápidamente 

el punto 8 de operación de la electrobomba. 

98 La diferencia entre Tm y Tbomba en estado estacionario corresponde al coeficiente de roce viscoso de rotación que posee 
el motor y que por simplicidad del tratamiento no ha sido considerado. 



ACCIONAMIENTOS ELÉCTRICOS – SERGIO ALBERTO GONZÁLEZ 

FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  192 

Freno 

En términos generales la condición particular de operación como freno la carga impone el 

movimiento del sistema induciéndose sobre la máquina un par antagónico o freno. Específica-

mente, el concepto de freno involucra una operación a velocidad constate como es el caso del 

descenso de un peso a velocidad uniforme o una desaceleración, donde claramente es una re-

ducción de la velocidad a un nuevo estado estacionario que puede ser cero o distinto de cero. 

Amabas son acciones de frenado deben ser controladas dentro de los límites de acción o la 

capacidad de operación99 o manejo del flujo de potencia. Durante el frenado la energía mecánica 

acumulada es convertida en energía eléctrica, atendiendo a dos aspectos primordiales. El pri-

mero es la velocidad máxima con que se puede convertir esta energía mecánica en eléctrica. 

Dicho de otro modo, que potencia máxima es posible manejar, principalmente si se trata de una 

desaceleración o un frenado de corto tiempo. El segundo es el aprovechamiento o no de la ener-

gía regenerada. Dependiendo de la aplicación y de la capacidad del accionamiento se aplica un 

frenado dinámico o un freno regenerativo. 

Para los casos de desaceleración la respuesta en cuanto a la capacidad de potencia mane-

jable se resuelve mediante el diseño de una rampa. En esta maniobra común, al igual que en la 

aceleración, se diseña la rampa de la referencia de frecuencia del variador teniendo en cuenta 

la cantidad de inercia mecánica, el escalón de frecuencia aplicado y la capacidad de manejo de 

99 Básicamente se refiere a la capacidad de trabajo del convertidor que actúa sobre el motor, para no sobre pasar los 
valores límites de su corriente de operación evitando la acción de sus protecciones internas que provoque posibles des-
conexiones del equipo e interrumpiendo los procesos de modo descontrolado. 

Figura 5.38 
Evolución de la velocidad y el par inducido durante el arranque de la electrobomba. 
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potencia que el variador limita sobre el motor. En estos casos es común empelar frenos dinámi-

cos donde la cantidad de energía puesta en juego no justifica su recuperación. 

El frenado regenerativo suele ser ventajoso en casos donde la energía durante el frenado es 

de importancia y rentable. Esta situación podría darse en un puente grúa con el descenso de 

cargas, en una cinta de transporte (en minería) con inclinación descendente o en desaceleración 

de sistemas centrífugos con alto valor de inercia, como en la industria azucarera. En lo que sigue 

se presentan un par de ejemplos para describir y cuantificar las acciones de frenado típicas. 

Ejemplo 5.28. Desaceleración con rampa 
Aquí se diseña la rampa de desaceleración del Ejemplo 5.25 para reducir la velocidad de 

1850rpm a 1100rpm, en el menor tiempo posible. Retomando el ejemplo la característica de 

carga es 150Nm constante con la velocidad y el momento de inercia total es 1,5 Kg.m2.  

El mínimo tiempo de la rampa está impuesto por el máximo valor de par de frenado posible 

que el variador permite en función de la capacidad de corriente del convertidor, siempre que la 

inercia tomo valores para los cuales los tiempos del transitorio sean muy superiores a los tiempos 

de la dinámica propia del motor. En general el valor máximo posible de par está impuesto en un 

150% del par nominal del motor. Aplicando (5.85), el tiempo de la rampa será: 

Δ𝑐𝑐 = 30
𝜋𝜋

𝐽𝐽
�𝑇𝑇𝐹𝐹𝑎𝑎𝑟𝑟𝑠𝑠𝑎𝑎+1,5.𝑇𝑇𝑂𝑂�

.Δ𝑠𝑠𝑚𝑚 = 𝜋𝜋
30

1,5𝐾𝐾𝑠𝑠𝑚𝑚2

(150+1,5×240)𝑂𝑂𝑚𝑚
750𝑟𝑟𝑝𝑝𝑚𝑚 = 0.23𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉 

Figura 5.39 

a) Rampa de frecuencia de 62,5Hz a 37,5Hz en 0.21seg.

 
b) Par y velocidad del motor.
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En la Figura 5.39a) se presenta la rampa de referencia de frecuencia aplicada. En la Figura 5.39b) 

se muestra en trazos continuos la respuesta de la velocidad y del par inducido en el motor durante la 

desaceleración. Como se aprecia la velocidad se ajusta muy bien a la rampa de la referencia y el par 

motor de frenado toma un valor acotado en las vecindades de -360Nm. El tiempo de rampa no es lo 

suficientemente grande como para desacoplar la dinámica propia del motor, el par motor no es es-

trictamente un escalón y presenta un pico algo mayor al teórico de 1,5TN. En trazos punteados se 

añaden en la figura la respuesta de par y velocidad obtenidas del Ejemplo 5.25 cuando el salto de 

frecuencia es brusco. Comparando ambas respuestas, se observa que la actual muestra un mayor 

control al límite del pico de par inicial sin desmedro del tiempo de transición. Adoptando un tiempo de 

desaceleración mayor es posible reducir aún más el valor de par de frenado inducido100. 

 

Potencia 
Se calcula la cantidad de potencia involucrada durante la desaceleración. Como se calculó 

en el Ejemplo 5.26, la potencia en el eje operando en el punto 2 (Figura 5.33b) es de aproxima-

damente 29kW. En el inicio del cambio de frecuencia el motor ingresa en modo de freno, la 

potencia mecánica en el eje del motor en el inicio de la rampa (punto 2’) y considerando, de la 

Figura 5.39b), un par promedio de -400Nm, vale: 

𝑃𝑃𝑚𝑚𝑖𝑖𝑚𝑚�𝑑𝑑=6𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠(+)
= 𝑇𝑇𝐹𝐹Ω𝑚𝑚 = −400𝑂𝑂𝑚𝑚 × � 𝜋𝜋

30
� 1850 ≅ −77,5kW. 

Conforme la velocidad del MI se reduce, la potencia también se reduce linealmente con el 

tiempo hasta que la rampa finaliza, 

𝑃𝑃𝑚𝑚𝑖𝑖𝑚𝑚�𝑑𝑑=6,21𝐻𝐻𝑚𝑚𝑠𝑠(−)
= −400𝑂𝑂𝑚𝑚 × � 𝜋𝜋

30
� 1100 ≅ −46kW. 

Finalmente, un instante posterior al cambio de velocidad el MI cambia al modo motor nueva-

mente. El par motor vuelve a su valor de estado estacionario de 150Nm y por lo tanto la potencia 

se reduce aproximadamente a 17.3kW (punto 1). 
La cantidad de energía involucrada durante la rampa puede calcularse como el área bajo la 

curva de la potencia en el tiempo de la rampa. 

 ∆𝐸𝐸𝐹𝐹 =
𝑃𝑃𝑒𝑒𝑖𝑖𝑒𝑒�𝑏𝑏=6𝑟𝑟𝑒𝑒𝑠𝑠++𝑃𝑃𝑒𝑒𝑖𝑖𝑒𝑒�𝑏𝑏=6,21𝑟𝑟𝑒𝑒𝑠𝑠

2
 Δ𝑐𝑐 = −77,5kW−46kW

2
0.21
3600

ℎ ≅ 3,6. 10−3𝑘𝑘𝐾𝐾ℎ. 

En la actual condición el tiempo de frenado es breve y es adecuado aplicar un freno dinámico. 

En general un proceso transitorio como el de este ejemplo la potencia de frenado es gastada en 

una resistencia de frenado. 

 

 

                                                      
100 Durante la desaceleración el par de carga contribuye al frenado de la máquina. Si el par de carga es elevado para un 
dado tiempo se necesita menor par de frenado del motor. O desde el punto de vista de la velocidad de desaceleración 
puede reducirse el tiempo si se aplica el par máximo de frenado disponible, siendo que el motor es capaz de absorber 
exceso de potencia de pérdida. Como se discutió quien impondrá el límite de par será el convertidor que presenta menos 
robustez de potencia que el motor. 
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Ejemplo 5.29. Freno regenerativo 
El puente grúa de una fundición posee una capacidad de carga de 1Tn (1000kg), el recorrido 

vertical es de 16m y la velocidad máxima posible es de 13m/min. Se emplea un accionamiento 

V/F con un motor de 355kW, 380Vll / 688A, 991rpm, TN = 3420Nm, η@100% de carga = 86,4% 

FP@100% de carga = 0,87, Ia/IN = 7, Ta/TN = 2,4, Tmax/TN = 2,7 y Jm = 15,4Kgm2. Determinar la 

potencia eléctrica regenerada si la cuba de fundición está descendiendo con la máxima carga a 

1m/min (equivalente a 495rpm del eje del motor). 

En este caso el MI opera en un punto de su característica indicado en la Figura 5.40. Mientras 

la carga desciende a velocidad constante la potencia inyectada al eje del MI representa por el 

área sombreada. Siendo la eficiencia de la caja de engranajes que conecta el tambor del guinche 

con el eje del motor de 95%, la potencia disponible en el eje del motor resulta: 

𝑃𝑃𝑚𝑚𝑖𝑖𝑚𝑚 = 𝜂𝜂𝑑𝑑𝑎𝑎𝑚𝑚𝑏𝑏𝑜𝑜𝑟𝑟𝐹𝐹𝐻𝐻𝑚𝑚𝐻𝐻𝑜𝑜𝑣𝑣𝑑𝑑𝑚𝑚𝐻𝐻𝑚𝑚𝑚𝑚𝑐𝑐𝐻𝐻𝑜𝑜 = 0,95 × (1000𝐾𝐾𝑉𝑉 × 9,8𝑚𝑚/𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉)𝑂𝑂𝑚𝑚 × �− 1
60
𝑚𝑚/𝑠𝑠� =

−155𝑘𝑘𝐾𝐾 

Por lo tanto, si la velocidad de rotación en el descenso es de 495rpm, el motor debe desarrollar 

un par de frenado TF, igual a: 

𝑇𝑇𝐹𝐹 = 𝑃𝑃𝑒𝑒𝑖𝑖𝑒𝑒
Ω𝑟𝑟

= −155𝑘𝑘𝐾𝐾
495𝜋𝜋/30

= −2990𝑂𝑂𝑚𝑚. 

El par de frenado inducido es cer-

cano al nominal. Como la cantidad 

de potencia mecánica es fija y co-

rresponde al área de la Figura 5.40, 

reducir la velocidad de descenso im-

plica aumentar el par de frenado de 

la máquina, lo que podría superar al 

valor nominal. Esto es posible en la 

medida que el tiempo en detener el 

descenso permita operar dentro del 

área segura del convertidor (Figura 

5.30). De acuerdo con los resultados 

del ejemplo, recorrer 16m a esta ve-

locidad implica un tiempo de 16 min en cuyo caso el motor podría requerir refrigeración asis-

tida por estar rotando aproximadamente al 50% de su velocidad nominal y su auto refrigera-

ción sea insuficiente. 

Siendo la amplitud del par de frenado cercana al nominal (e independiente de la frecuencia), 

la velocidad de resbalamiento se toma igual al valor nominal. En el cuadrante de operación 

ΩS < Ωm, por lo tanto Ω res = -9rpm y la frecuencia de alimentación debe ser: 

𝑓𝑓 = 𝐻𝐻
60

(𝑠𝑠𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝑂𝑂 + 𝑠𝑠𝑚𝑚) = 1
20

(−9 + 495) = 24,3𝐻𝐻𝐻𝐻. 

Figura 5.40
Punto de operación de freno regenerativo.
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De (5.17) el resbalamiento porcentual toma el valor, 

𝑠𝑠% = 𝑐𝑐𝑟𝑟𝑒𝑒𝑟𝑟𝑂𝑂
60𝑑𝑑

𝑝𝑝 × 100 = −9𝑟𝑟𝐻𝐻𝑚𝑚
20×24,3𝐻𝐻𝜔𝜔

× 100 = −1,85%. 

La potencia eléctrica disponible en bornes del estator del motor se calcula tomando como 

eficiencia del motor la de chapa para el 100% de carga, 

𝑃𝑃𝑚𝑚 = 𝜂𝜂𝑚𝑚𝑜𝑜𝑑𝑑𝑜𝑜𝑟𝑟𝑃𝑃𝑚𝑚𝑖𝑖𝑚𝑚 = 0,86 × 155𝑘𝑘𝐾𝐾 = 133,3𝑘𝑘𝐾𝐾. 

Finalmente, si la potencia es reinyectada a la red y considerando una pérdida de potencia del 

convertidor entre el 10% al 20% de la potencia convertida, entonces en la peor condición la po-

tencia disponible en la red será de aproximadamente 107kW. La energía inyectada durante el 

descenso es aproximadamente de 27kWh. 

¿Freno dinámico o regenerativo? 

Tanto en accionamientos de CC como de CA en la acción de freno dinámico la potencia 

eléctrica es gastada a través en una resistencia, mientras que la acción regenerativa consiste 

en devolver la potencia mecánica a la fuente eléctrica. En el Ejemplo 5.28 y Ejemplo 5.29 se 

mostró dos condiciones de frenado donde claramente en el primero se ajusta a un freno 

dinámico por la característica de cambio de velocidad mientras que el segundo la acción 

regenerativa es la que mejor se ajusta. 

Instalación de freno regenerativo 
La etapa inversora de un accionamiento de CA es naturalmente reversible ante el flujo de 

potencia proveniente del motor, el inversor actúa como rectificador101. En este caso la co-

rriente media sobre el enlace de continua invierte su signo, por lo tanto, para que el frenado 

sea regenerativo la etapa rectificadora de entrada (front-end) debe ser capaz de invertir el 

flujo de potencia hacia la red. En aplicaciones donde la potencia de regeneración garantice 

la amortización de la instalación los accionamientos de CA emplean rectificación activa o 

rectificadores controlados con inversión de polaridad, como se presentan en la Figura 5.41a) 

y b), respectivamente. 

Los rectificadores activos de la Figura 5.41a) actúa como rectificador propiamente dicho 

cuando el MI actúa como motor. Además, posee la capacidad de controlar el factor de po-

tencia presentado a la red. Cuando el MI ingresa en freno regenerativo la potencia fluye hacia 

la red y el rectificador activo funciona como inversor. Esta técnica admite procesos dinámicos 

rápidos cuando se trabaja con aceleración y desaceleración permanente como son grúas, 

bancos de prueba o cabrestantes. Los rectificadores con tiristores e inversión de polaridad 

101 En el capítulo 3 se presentó que si los diodos de las llaves de un inversor poseen un ciclo de trabajo mayor que la 
propia llave se debe a que la mayor cantidad de tiempo circulará corriente por ellos proveniente de la carga en alterna. 
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cambian el sentido del flujo de potencia mediante un conmutador a la salida del rectificador 

como se indica en la Figura 5.41b). Cuando la potencia fluye desde la red, el rectificador 

inyecta potencia al enlace de continua con los contactos en la posición 1. Cuando la potencia 

debe fluir hacia la red, el selector de contactos debe estar en la posición 2 y el rectificador 

controlado opera como inversor. De este modo la corriente media se direcciona por el recti-

ficador conservando la polaridad de VCC. 

Por su alto costo de instalación los equipos de regeneración se aplican a potencias superiores 

a los 100kW donde además de conservar parte de la energía, se reducen los costos sobre el 

gasto de la energía. 

Instalación de freno dinámico 
En la gran mayoría de las aplicaciones de los accionamientos de CA se emplea frenado 

dinámico como se muestra en la Figura 5.41c). Cuando la corriente de la barra de continua 

se invierte por la inyección de potencia desde el MI, el puente de diodos se bloquea y la 

energía se comienza a acumular en el capacitor aumentando la tensión VCC como se repre-

senta en la Figura 5.42a). En condiciones de motor el convertidor trabaja con un nivel de 

Figura 5.41 

a) Frenado regenerativo con rectificador activo.

b) Frenado regenerativo con rectificado y comando de conmutación.

c) Freno dinámico.
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tensión VCC nominal. La inyección de corriente media incrementa el valor de VCC hasta al-

canzar un umbral máximo102. En este nivel se cierra la llave Sfreno conectando la resistencia 

de frenado Rfreno de la Figura 5.41c). La potencia de frenado comienza a disiparse en Rfreno 

y la tensión VCC desciende hasta un umbral de tensión mínima para el cual se abre la llave 

Sfreno. La Figura 5.42b) muestra mediante un comparador con histéresis el gobierno de aper-

tura y cierre de la llave para mantener la tensión sobre VCC en un valor promedio del 10% 

mayor a su valor nominal. Dependiendo de la potencia de frenado se establece el tiempo de 

encendido y apagado de Sfreno103. 

 

 
 
Ejemplo 5.30. Freno dinámico. 

Un accionamiento actúa sobre una centrifugadora en la industria azucarera con un motor de 

50HP, 2955rpm, 50Hz y 380Vllrms. La carga impone un par constante de 50Nm y la inercia total 

es de 2.5Kgm2. Se debe calcular la Rfreno necesaria para detener la centrifugadora en el menor 

tiempo posible sin superar el valor de 1.5TN sobre el par de frenado del motor. 

                                                      
102 El umbral máximo de tensión está en función de la capacidad de tensión de bloqueo de las llaves del inversor y de la 
tensión máxima de trabajo del capacitor electrolítico sobre la barra de continua. 
103 Mientras la llave Sfreno está en estado ‘encendida’ se emplea una conmutación de alta frecuencia con cierto ciclo de 
trabajo que ajusta un valor equivalente de resistencia de frenado 

𝑅𝑅𝐹𝐹𝑚𝑚𝑞𝑞𝑟𝑟𝑖𝑖𝑣𝑣𝑎𝑎𝑙𝑙𝑚𝑚𝑐𝑐𝑑𝑑𝑚𝑚 = 𝑅𝑅𝐹𝐹𝑟𝑟𝑚𝑚𝑐𝑐𝑜𝑜 ×
𝑐𝑐𝑂𝑂𝑂𝑂

𝑇𝑇𝑚𝑚𝑜𝑜𝑐𝑐𝑚𝑚𝑟𝑟𝑑𝑑𝑎𝑎𝑚𝑚𝑖𝑖ó𝑐𝑐
 

Figura 5.42 
a) Tensión sobre la barra de continua durante la acción de freno dinámico. 

 
b) Comparación con histéresis para el control de la tensión VCC. 
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Nuevamente considerando desaceleración constante, el tiempo de la rampa resulta de 

aplicar (5.85): 

Δ𝑐𝑐 = 𝜋𝜋
30

2,5𝐾𝐾𝑠𝑠𝑚𝑚2

(50+1,5×120)𝑂𝑂𝑚𝑚
2950𝑟𝑟𝑝𝑝𝑚𝑚 = 3,35𝑠𝑠𝑐𝑐𝑉𝑉. 

La Figura 5.43 muestra las variables mecánicas en función del tiempo en la detención de la 

centrifugadora. La potencia en el instante inicial del freno dinámico es el producto de la velocidad 

por el par de frenado, alcanzando el valor de -55,6kW. La energía de frenado es el área bajo la 

curva de potencia, 

𝐸𝐸𝐹𝐹𝑟𝑟𝑚𝑚𝑐𝑐𝑜𝑜 = 𝑃𝑃𝑝𝑝𝑖𝑖𝐹𝐹𝑜𝑜
2

Δ𝑐𝑐 = 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐹𝐹
2

𝑅𝑅𝐹𝐹𝑟𝑟𝑒𝑒𝑓𝑓𝑜𝑜
Δ𝑐𝑐, (5.89) 

siendo Ppico / 2 la potencia media gastada du-

rante ∆t e igual a la tensión media VCCF al cua-

drado dividido la RFreno. Asumiendo un varia-

dor alimentado con tensión de línea de 

380Vllrms, la tensión nominal VCC es de apro-

ximadamente 500V. Asumiendo una sobre 

tensión del 10% mayor, durante la acción de 

frenado, resulta: 

𝑅𝑅𝐹𝐹𝑟𝑟𝑚𝑚𝑐𝑐𝑜𝑜 = 2 𝑉𝑉𝐶𝐶𝐶𝐶𝐹𝐹
2

𝑃𝑃𝑝𝑝𝑖𝑖𝐹𝐹𝑜𝑜
= 2 × (1,1×500𝑉𝑉)2

55,6𝑘𝑘𝐾𝐾
≅

11Ω 

La Figura 5.44 muestra resultados de si-

mulación para tres tiempos diferentes de pa-

rada; 3,5seg, 4,5seg y 6seg. Se muestran, las 

rampas de desaceleración de la centrifuga-

dora, el par inducido en el MI durante el freno 

y la corriente media sobre la barra de alimentación continúa asumiendo que la tensión VCC se 

mantiene en su valor nominal. 

La cantidad de energía de frenado es independiente del tiempo empelado para frenar la má-

quina. Por lo tanto, cuanto mayor es el tiempo de parada menor es el par de frenado requerido y 

menor es la potencia de frenado pico. Considerando que VCC no cambia durante el frenado, la 

potencia de frenado se refleja directamente sobre la corriente de la barra de continua. 

En muchas aplicaciones donde el tiempo de detención no es un requerimiento estricto, podría 

elegirse lo suficientemente extenso para no ser necesario emplear una resistencia de frenado y 

la energía será absorbida por las pérdidas del propio convertidor. 

Figura 5.43 

Variables mecánicas del Ejemplo 5.30 
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Regulación de la velocidad a lazo cerrado 

El cambio de la velocidad del MI manteniendo la reacción constante entre el módulo de la 

tensión aplicada al motor y la frecuencia tiene un muy buen comportamiento en estado estacio-

nario. La regulación de la velocidad aplicando esta técnica brinda una buena respuesta y simpli-

cidad de diseño en muchas aplicaciones frente a perturbaciones de carga haciendo un control 

escalar del flujo mediante V/F. 

Siendo el flujo en el entrehierro el resultado de la interacción entre los flujos estatórico y roto-

rico, en un proceso dinámico de cambio de velocidad o perturbaciones de cargas, no solo se 

perturba la amplitud del flujo neto, sino que también la posición del máximo en el entrehierro. El 

control escalar solo puede regular la amplitud, pero no puede corregir la posición del campo 

rotante. Dada la naturaleza vectorial de los flujos, para tener un control más preciso en un pro-

ceso dinámico del MI es necesario controlar no solo la magnitud de flujo, sino que también 

Figura 5.44 
Resultados de simulación para la parada de la centrifugadora del Ejemplo 5.30 para 

tres intervalos de tiempos. 
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controlar la posición relativa en el entrehierro, para regular con precisión la velocidad. En aplica-

ciones donde la regulación de la velocidad es crítica se requiere de un control vectorial del flujo. 

Control escalar de la velocidad 

La Figura 5.45 muestra el esquema de control de velocidad de lazo cerrado mediante la téc-

nica escalar V/F de la velocidad. Un encoder104 mide la velocidad del eje (nm) y se compara con 

la velocidad de referencia (nref), la salida del controlador (en general proporcional e integral (P-I) 

genera la frecuencia de referencia (entrada del variador de velocidad). El modulador PWM105 

emplea la tensión proporcional a la frecuencia para generar las señales sa, sb y sc de comando 

al inversor. 

Suele sumarse a la salida del controlador una señal proveniente de un limitador de corriente 

que reduce la acción de control si la corriente estatórica excede un valor límite máximo. Si la 

referencia de velocidad crece bruscamente, dada la inercia del sistema, se produce una señal 

de error que puede demandar un alto par de aceleración. Cuando se alcanza el límite de corriente 

se asegura que la corriente demandada por el motor quede acotada, y el par motor resulta cons-

tante hasta alcanzar la velocidad de referencia. Durante esta condición de aceleración se pierde 

el control de velocidad hasta que la corriente del motor este por debajo del límite. 

Modelo dinámico simplificado 
Un modelo dinámico del MI preciso contempla no solo la dinámica mecánica, sino que tam-

bién debe representar el comportamiento dinámico eléctrico del motor. Para ello es necesario 

104 No se distingue si es un encoder absoluto (de medición de velocidad) o diferencial (con detención de sentido de 
rotación). 
105 El modulador PWM indicado no necesariamente es sinusoidal, pueden ser: sinusoidal con inyección de 3er armónico, 
multipulso o uniforme o vectorial. 

Figura 5.45 
Esquema de control escalar V/F con lazo cerrado de la velocidad. 
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desacoplar los efectos interactivos entre los circuitos estatórico y rotorico. Si la dinámica mecá-

nica es dominante sobre la eléctrica, se puede plantear un modelo simplificado del MI usando 

como referencia los resultados obtenidos del modelo dinámico sobre el motor de continua. 

Tomando la relación (5.59) para resbalamientos muy pequeños, mientras V/F sea constante 

a flujo nominal, las variaciones de velocidad del eje con el par motor y la velocidad sincrónica 

�2π
𝐻𝐻
𝑓𝑓� alrededor de un punto de operación, se puede expresar como: 

ω�𝑚𝑚 ≈ 2π
𝐻𝐻
𝑓𝑓 − 1

𝐾𝐾𝑟𝑟
𝑇𝑇�𝑚𝑚, (5.90) 

con 𝐾𝐾𝑚𝑚 = 3𝐻𝐻2

𝑅𝑅𝑟𝑟

�
𝑉𝑉𝑓𝑓𝑂𝑂

𝑑𝑑𝑂𝑂� �
2

4𝜋𝜋2
. 

El modelo del motor de continua con excitación independiente a flujo nominal, considerando 

procesos lentos que solo involucre la dinámica mecánica, puede también expresarse a través de 

la variación de velocidad en función de las variaciones del par mecánico y de la tensión de ar-

madura en un punto de operación (ver Capítulo 4), así: 

𝜔𝜔�𝑚𝑚 = 1
𝐾𝐾𝐸𝐸
𝑣𝑣�𝑎𝑎 −

𝑅𝑅𝑎𝑎
𝐾𝐾𝐸𝐸𝐾𝐾𝑇𝑇

𝑇𝑇�𝑚𝑚. (5.91) 

Además, la ecuación mecánica común para ambos motores toma la forma: 

𝑇𝑇�𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝐽𝐽 𝑑𝑑𝜔𝜔�𝑟𝑟(𝑑𝑑)
𝑑𝑑𝑑𝑑

+ 𝐵𝐵𝜔𝜔�𝑚𝑚(𝑐𝑐) + 𝑇𝑇�𝐿𝐿(𝑐𝑐). (5.92) 

Donde J es la inercia del sistema, B el coeficiente de roce viscoso y 𝑇𝑇�𝐿𝐿 las variaciones de par 

de carga. 

Las ecuaciones (5.90) y (5.91) tienen la misma forma, donde la velocidad sincrónica del MI 

es análoga a la velocidad de vacío del motor de continua � 1
𝐾𝐾𝐸𝐸
𝑣𝑣�𝑎𝑎�, así como la tensión de arma-

dura controla la velocidad en el motor de continua, análogamente la frecuencia lo hace sobre el 

motor de inducción. Las ecuaciones (5.90) y (5.91) también pueden ser representadas a través 

de diagramas en bloques como se presenta en la Figura 5.46a) para el motor de continua y en 

la Figura 5.46b) para el motor de inducción, considerando solo la dinámica mecánica. En el motor 

de continua la referencia de su lazo interno es la tensión de armadura, mientras que, para el 

motor de inducción, es la frecuencia. Como se aprecia en la Figura 5.46b) la diferencia entre la 

Figura 5.46 
Modelo con dinámica mecánica: 

a) motor de continua, b) motor de inducción.
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frecuencia de referencia y la equivalente a la velocidad del motor (fm) resulta en la frecuencia 

eléctrica (fr) inducida en el rotor. 

Considerando B ≅ 0, la función de transferencia del MI entre la velocidad y la frecuencia, sin 

variaciones del par de carga, toma la forma, 

𝐺𝐺𝑀𝑀𝐼𝐼 = Ω𝑟𝑟
𝑑𝑑
�
𝑇𝑇𝐿𝐿=0

=
𝐻𝐻
2𝜋𝜋�

�𝐻𝐻 𝐽𝐽
𝐾𝐾𝑟𝑟

+1�
. (5.93) 

Por otro lado, la función de transferencia entre las variaciones del par de carga respecto de 

la velocidad, manteniendo la frecuencia fija resulta: 

Ω𝑟𝑟
𝑇𝑇𝐿𝐿
�
𝑑𝑑=0

=
−1 𝐾𝐾𝑟𝑟�

�𝐻𝐻 𝐽𝐽
𝐾𝐾𝑟𝑟

+1�
. (5.94) 

Como se desprende de (5.93) y de (5.94), el modelo simplificado del MI alrededor de un punto 

de trabajo es de primer orden definido por la constante mecánica del motor 𝜏𝜏𝑀𝑀 = 𝐽𝐽
𝐾𝐾𝑚𝑚� . 

 

Ejemplo 5.31: Diseño de un PI para un lazo de velocidad 
El accionamiento de la Figura 5.45 emplea un motor cuyas características son: PN = 37kW, 

50Hz, VN =380V / 67A, 4 polos (Ejemplo 5.20). Si el motor está cargado con 40Nm independien-

temente de la velocidad, siendo J =2.5Kgm2 y asumiendo que el roce es despreciable, diseñar 

un controlado P-I para que el ancho de banda resulte dos décadas por debajo del polo mecánico 

del motor. 

La Figura 5.47 muestra el esquema del lazo de velocidad con realimentación unitaria em-

pleando un controlador proporcional e integral �𝑃𝑃𝐼𝐼 = 𝑘𝑘𝐻𝐻 + 𝑘𝑘𝑖𝑖
𝐻𝐻
� siendo GMI la función de transferen-

cia del MI, dada por (5.93). La ganancia de lazo toma la expresión, 

𝐺𝐺𝑙𝑙𝑎𝑎𝜔𝜔𝑜𝑜 = 𝑘𝑘𝑖𝑖
�2𝜋𝜋 𝐻𝐻� �

1
𝐻𝐻

�𝐻𝐻
𝑎𝑎𝑝𝑝
𝑎𝑎𝑖𝑖
+1�

�𝐻𝐻 𝐽𝐽
𝐾𝐾𝑟𝑟

+1�
 (5.95) 

Tomando el cero coincidente con el polo del motor, resulta: 

𝐺𝐺𝑙𝑙𝑎𝑎𝜔𝜔𝑜𝑜 = 𝑘𝑘𝑖𝑖
�2𝜋𝜋 𝐻𝐻� �

1
𝐻𝐻
 y 

𝑘𝑘𝑝𝑝
𝑘𝑘𝑖𝑖

= 𝐽𝐽
𝐾𝐾𝑟𝑟

. 

El ancho de banda del control de velocidad se cumple a la frecuencia de corte (ωC) donde 

Glazo(jωc) = 0db, tal que: 

Figura 5.47 

Lazo cerrado de velocidad con control PI. 
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𝑘𝑘𝑖𝑖 = 2𝜋𝜋
𝐻𝐻
𝜔𝜔𝑚𝑚 y 𝑘𝑘𝐻𝐻 = 𝐽𝐽

𝐾𝐾𝑟𝑟
𝑘𝑘𝑖𝑖 . 

Si se toma 𝜔𝜔𝑚𝑚 = 1
100

𝐾𝐾𝑟𝑟
𝐽𝐽

, siendo p = 2 y Km = 114Nmseg, entonces: 

𝑘𝑘𝑖𝑖 = 𝜋𝜋
100

𝐾𝐾𝑟𝑟
𝐽𝐽

= 𝜋𝜋
100

114Nmseg
2,5𝑘𝑘𝑠𝑠𝑚𝑚2 = 1,4 y 𝑘𝑘𝐻𝐻 = 𝜋𝜋

100
= 0,03. 

Los resultados de simulación aplicando el diseño de control se muestra en la Figura 5.48a) el 

perfil de frecuencia de referencia f* aplicada al control y la f (salida del controlador) resultante 

aplicada al accionamiento, en la Figura 5.48b) la velocidad del motor y en la Figura 5.48c) el par 

motor inducido Tm junto al par de carga. 

La ganancia de lazo cerrado resulta en una respuesta de primer orden de la velocidad frente 

al cambio súbito en la referencia de frecuencia. Mientras que el par de desaceleración toma un 

pico negativo cercano al 150% del valor de carga. Luego, se emplea una rampa ascendente 

sobre la referencia cuya respuesta de la frecuencia aplicada al accionamiento presenta un error 

de estado estacionario, dada la característica integral del controlador. La velocidad del motor 

Figura 5.48 
Respuesta temporal control de velocidad: 

a) Frecuencia.

b) Velocidad.

c) Par motor.
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consigue seguir la rampa de crecimiento y el par de aceleración del motor toma un valor cons-

tante de amplitud reducida. 

Lazo cerrado con regulación del resbalamiento 

Una respuesta rápida de la velocidad frente a un escalón de la referencia requiere un par de 

aceleración muy alto, pero sobre todo es necesario mantener la velocidad de resbalamiento en 

valores pequeños para que la velocidad del motor siga las variaciones de la velocidad de sincro-

nismo. Mediante el control simple de la velocidad es muy difícil adquirir una mayor rapidez de 

respuesta. Para mejorar la respuesta del lazo de velocidad se practica el control de la velocidad 

de resbalamiento. 

La Figura 5.49 muestra el esquema de lazo cerrado con regulación o compensación de la 

velocidad de resbalamiento. Si la velocidad medida del motor se suma a la salida del controlador 

PI y se aplica al convertidor como frecuencia de sincronismo, el control resulta sobre la velocidad 

de resbalamiento nres. 

Cuando se aplica un escalón en la referencia de velocidad (nref), se refleja en un primer ins-

tante sobre la acción de control (o velocidad de resbalamiento) provocando un cambio en la 

frecuencia sobre el accionamiento y acotando la diferencia entre la velocidad del eje y la de 

sincronismo. 

Tomando la Figura 5.50a) se puede hacer una descripción gráfica cualitativa de la respuesta 

del control. El punto 1 de operación corresponde al estado estacionario previo a un escalón as-

cendente de referencia. El control de la velocidad de resbalamiento produce un valor +∆nres que 

cambia rápidamente la característica par-velocidad del motor de f1 a f2, provocando un salto ins-

tantáneo de operación al punto 2. De acuerdo con el resultado obtenido en (5.71) el par motor 

resulta proporcional a la velocidad de resbalamiento, por lo tanto este lazo cerrado funciona como 

Figura 5.49 
Esquema de control con control de resbalamiento. 
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un control del par motor, produciendo un par de aceleración ∆Tace limitado. El transitorio termina 

cuando se alcance el punto 3 de operación. 

Debido a que la velocidad del motor no cambia súbitamente (por la inercia mecánica) se pro-

duce un salto el punto 2 de operación. El incremento de velocidad de resbalamiento +∆nres tam-

bién es súbito pero limitado por el controlador, por lo que desarrolla (y con ello la corriente del 

motor) pero que acelera rápidamente hasta alcanzar el nuevo estado estacionario 3. 

Cuando se produce un aumento en la demanda de carga, como se representa en la Figura 

5.50b), el estado de operación cambia del punto 1, correspondiente al estado de carga T1, al 

punto 2, correspondiente al estado de carga T2. La velocidad tiende a reducirse, pero el control 

genera un incremento de la velocidad de resbalamiento corrigiendo a la característica f2 para que 

la velocidad se mantenga a su valor de referencia, alcanzando el punto 3. 

Finalmente, suele ocurrir que la tensión de alimentación del variador se reduce, introduciendo 

cambios sobre la característica de funcionamiento, como una perturbación al control. La Figura 

5.50c) muestra el efecto de la reducción de la tensión de fase sobre el motor, modificando las 

características de la a a la b a la frecuencia f1 y con ello el cambio del punto 1 al punto 2 de 

operación. La velocidad de resbalamiento crece y mediante el control se incrementa la frecuencia 

al valor f2 para retomar al punto 1 de operación sobre la nueva característica c. 

Modelo dinámico con compensación de resbalamiento 
Empleando el modelo correspondiente a la dinámica mecánica dominante del MI, el esquema 

de control de lazo cerrado con control de compensación se muestra en la Figura 5.51. Se esta-

blece un lazo interno que define una función de transferencia entre la velocidad del eje del motor 

respecto de la velocidad de resbalamiento. 

Aplicando (5.93) y operando algebraicamente, resulta la función de transferencia: 

Ω𝑟𝑟
Ω𝑟𝑟𝑒𝑒𝑟𝑟𝑏𝑏

= 1
𝐻𝐻𝜏𝜏𝑀𝑀

. (5.96) 

Figura 5.50 

Acciones correctoras del control de velocidad frente a cambio súbito de: 

a) referencia de vel., b) carga mecánica, c) de tensión de fase
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Para el diseño del controlador PI se emplea la misma técnica utilizada en el diseño de lazo 

de corriente interno del accionamiento de CC (Capítulo 4). Tomando la ganancia de lazo de la 

velocidad, 

𝐺𝐺𝛺𝛺𝑙𝑙𝑎𝑎𝜔𝜔𝑜𝑜 = 𝐾𝐾𝑟𝑟 𝑘𝑘𝑝𝑝
𝐽𝐽

�𝐻𝐻+
𝑎𝑎𝑖𝑖
𝑎𝑎𝑝𝑝
�

𝐻𝐻2
. (5.97) 

Similar al lazo de corriente aparece un polo doble en el origen que impone una fase a bajas 

frecuencias de -π radianes. Por lo tanto se diseñará el cero del PI tal que introduzca un adelanto 

de fase suficiente para que a la frecuencia de corte |GΩlazo(ωC)| =1 y presente un margen de fase 

(MF) positivo con suficiente amplitud, 

�𝐾𝐾𝑟𝑟 𝑘𝑘𝑝𝑝
𝐽𝐽

�𝐻𝐻+
𝑎𝑎𝑖𝑖
𝑎𝑎𝑝𝑝
�

𝐻𝐻2
�
𝐻𝐻=𝑖𝑖𝜔𝜔𝐶𝐶

= 1, (5 98) 

∠�𝐾𝐾𝑟𝑟 𝑘𝑘𝑝𝑝
𝐽𝐽

�𝐻𝐻+
𝑎𝑎𝑖𝑖
𝑎𝑎𝑝𝑝
�

𝐻𝐻2
��

𝐻𝐻=𝑖𝑖𝜔𝜔𝐶𝐶

= −180° + 𝑀𝑀𝐹𝐹𝐻𝐻=𝑖𝑖𝜔𝜔𝐶𝐶 . (5.99) 

 

Ejemplo 5.32: Lazo con compensación de resbalamiento 
El lazo de control cerrado de velocidad del Ejemplo 5.31 se modifica de acuerdo con el es-

quema de la Figura 5.49. Se ajustan las constantes ki y kp del PI de modo de obtener una mejora 

en la respuesta temporal frente al mismo cambio de referencia sobre la frecuencia. 

Los resultaos de simulación se muestran en la Figura 5.52a) sobre la frecuencia, en la Figura 

5.52b) sobre la velocidad y en Figura 5.52c) sobre el par inducido. Empleando una misma ga-

nancia proporcional kp=0,13 se comparan dos respuestas para diferentes valores de ki: 0,1 en 

línea llena y 0,4 en línea punteada. También se acompaña en línea a trazos el resultado sin 

compensación de resbalamiento (Ejemplo 5.31). 
Si bien la comparación con la respuesta del Ejemplo 5.31 se realiza con valores de las cons-

tantes del PI diferentes, se puede observar que en el esquema de control de resbalamiento se 

aumentó la ganancia proporcional y se reduzco la ganancia de integración para acelerar la res-

puesta, respecto del control sin compensación. Con estos valores se mantiene el resbalamiento 

pequeño frente al escalón de referencia como se aprecia en las Figura 5.52a) y b). Mientras que 

estos valores del controlador, en el control sin compensación, resulta dificultoso conseguir una 

respuesta estable. 

Figura 5.51 
Esquema de lazo cerrado con control de resbalamiento. 
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El control de resbalamiento mejora significativamente el seguimiento de la rampa de referen-

cia. Se observa un cambio de la frecuencia aplicada al accionamiento muy apareada a la de 

referencia. El error de estado estacionario es compensado con la suma directa de la velocidad a 

la salida del control. Por otro lado, el pico del par de aceleración resulta elevado respecto del 

control sin compensación, lo cual resulta lógico si la aceleración del motor se incrementa. 

Figura 5.52 

Respuesta temporal con control de velocidad de resbalamiento con diferentes ganacias 

de los controladores (línea punteada control de resbalamiento con kp= 0.13 y ki= 0,4; 

Línea a trazos control sin compensación kp= 0.03 y ki= 1,4): 

a) Frecuencia.

b) Velocidad.

c) Par inducido.
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Apéndice A 
Conversión de unidades 

En el cuadro siguiente se establecen las leyes básicas que gobiernan los movimientos recti-

líneo y rotacional uniforme y uniformemente acelerado. 

Movimiento Rectilíneo Movimiento Rotacional 

1er Ley de 
Newton 

∑ 𝑭𝑭   = 𝟎𝟎, 𝒅𝒅𝒗𝒗
𝒅𝒅𝒅𝒅

= 𝟎𝟎, 

En movimiento uniforme la suma 

de fuerzas es igual a cero 

𝒗𝒗 = 𝒅𝒅𝒅𝒅
𝒅𝒅𝒅𝒅

= 𝒃𝒃𝒅𝒅𝒄𝒄  

v [m/seg] velocidad rectilínea 

∑ 𝑻𝑻   = 𝟎𝟎, 𝒅𝒅𝒅𝒅
𝒅𝒅𝒅𝒅

= 𝟎𝟎, 

En movimiento uniforme la suma de tor-

ques o pares de torsión es igual a cero 

𝒅𝒅 = 𝒅𝒅𝒅𝒅
𝒅𝒅𝒅𝒅

= 𝒃𝒃𝒅𝒅𝒄𝒄  

ω [rad/seg] velocidad angular 

2da Ley de 
Newton 

∑ 𝑭𝑭   = 𝒎𝒎 × 𝒂𝒂 , [N] = [Kg]×[m/seg2] 

En aceleración uniforme la suma 

de fuerzas es distinta de cero 

𝒂𝒂 = 𝒅𝒅𝒗𝒗
𝒅𝒅𝒅𝒅

  

m [kg]: masa del cuerpo 

a [m/seg2]: aceleración 

∑ 𝑻𝑻   = 𝑱𝑱 × 𝜶𝜶, [Nm] = [Kg.m2]×[rad/seg2] 

En aceleración uniforme la suma de pares 

es distinta de cero 

∝= 𝒅𝒅𝒅𝒅
𝒅𝒅𝒅𝒅

 

J [Kg.m2]: momento de inercia 

α [rad/seg2]: aceleración angular 

Diferencial 
de Trabajo 

𝒅𝒅𝒅𝒅 = (∑ 𝑭𝑭   ) × 𝒅𝒅𝒅𝒅, [Joul] 𝒅𝒅𝒅𝒅 = (∑ 𝑻𝑻   ) × 𝒅𝒅𝒅𝒅, [Joul] 

Cambio de 
Energía 

𝒅𝒅𝒅𝒅 = 𝒎𝒎 × 𝒗𝒗 × 𝒅𝒅𝒗𝒗
𝒅𝒅𝒅𝒅

  

∆𝒅𝒅 = 𝟏𝟏
𝟐𝟐
𝒎𝒎�𝒗𝒗𝟐𝟐𝟐𝟐 − 𝒗𝒗𝟏𝟏𝟐𝟐�, [Joul] 

𝒅𝒅𝒅𝒅 = 𝑱𝑱 × 𝒅𝒅 × 𝒅𝒅𝒅𝒅
𝒅𝒅𝒅𝒅

 

∆𝒅𝒅 = 𝟏𝟏
𝟐𝟐
𝑱𝑱�𝒅𝒅𝟐𝟐

𝟐𝟐 − 𝒅𝒅𝟏𝟏
𝟐𝟐�, [Joul] 
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Potencia 
𝒑𝒑 = 𝒅𝒅𝒅𝒅

𝒅𝒅𝒅𝒅
 [W] 

𝒑𝒑 = (∑ 𝑭𝑭   ) × 𝒅𝒅𝒅𝒅
𝒅𝒅𝒅𝒅

= (∑ 𝑭𝑭   ) × 𝒗𝒗 𝒑𝒑 = (∑ 𝑻𝑻   ) × 𝒅𝒅𝒅𝒅
𝒅𝒅𝒅𝒅

= (∑ 𝑻𝑻   ) × 𝒅𝒅  

Vínculo Me-
cánico 

𝑻𝑻 = 𝑭𝑭 × 𝒓𝒓, [Nm] = [N]×[m] 

𝒗𝒗 = 𝒅𝒅 × 𝒓𝒓, [m/seg] = [rad/seg]×[m] 

Conversión 
de Reducto-

res 

Piñón / Corona:   𝝈𝝈 = 𝒓𝒓𝒑𝒑𝒑𝒑ñ𝒐𝒐𝒐𝒐
𝒓𝒓𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂

= 𝒁𝒁𝒑𝒑𝒑𝒑ñ𝒐𝒐𝒐𝒐
𝒁𝒁𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂

= 𝛚𝛚𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂
𝛚𝛚𝒑𝒑𝒑𝒑ñó𝒐𝒐

= 𝑻𝑻𝒑𝒑𝒑𝒑ñ𝒐𝒐𝒐𝒐
𝑻𝑻𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂

Tornillo sin fin / Corona:   𝝈𝝈 =
𝛚𝛚𝒔𝒔𝒑𝒑𝒐𝒐−𝒇𝒇𝒑𝒑𝒐𝒐×𝑵𝑵𝒄𝒄

𝛚𝛚𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂×𝒁𝒁𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂

rpiñón [m]: radio del piñón solidario al eje del motor 

rcorona [m]: radio de la corona solidario al eje de la carga 

Zpiñón : Nº de dientes del piñón 

Zcorona : Nº de dientes de la corona 

Ne: Nº de entradas (helicoidales) del tornillo sin fin 

Conversión 
de Inercias 

𝑻𝑻𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂 = 𝑭𝑭 × 𝒓𝒓𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂 = 𝒎𝒎 × 𝒂𝒂 × 𝒓𝒓𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂

𝑻𝑻𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂 = 𝒎𝒎 × 𝒓𝒓𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂 × 𝒅𝒅𝒗𝒗𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂
𝒅𝒅𝒅𝒅

= 𝒎𝒎 × 𝒓𝒓𝟐𝟐𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂 × 𝒅𝒅𝒅𝒅𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂
𝒅𝒅𝒅𝒅

𝑱𝑱𝒄𝒄𝒆𝒆𝒆𝒆𝒑𝒑𝒗𝒗𝒂𝒂𝒆𝒆𝒄𝒄𝒐𝒐𝒅𝒅𝒄𝒄 = 𝒎𝒎 × 𝒓𝒓𝟐𝟐𝒃𝒃𝒐𝒐𝒓𝒓𝒐𝒐𝒐𝒐𝒂𝒂



FACULTAD DE INGENIERÍA   |  UNLP  211 

Apéndice B 
Factor de potencia 

Definición y relaciones 

Se comienza definiendo la potencia instalada como el producto de la tensión eficaz de la 

tensión de red por el valor eficaz de la corriente. 

𝑆𝑆 = 𝑉𝑉𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝐼𝐼𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻 . (B-1) 

Este valor representa la capacidad máxima de potencia que un sistema puede suministrar a 

una carga. 

Debido a que las cargas no son puramente resistivas y que las no linealidades introducen 

armónicos de corrientes, la forma de onda de la corriente puede expresarse a través de la serie 

de Fourier como: 

𝑠𝑠(𝑐𝑐) = 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°) sin(𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 ∓ 𝜑𝜑1) + ∑ 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(h°) sin(ℎ𝜔𝜔𝑚𝑚𝑐𝑐 ∓ 𝜑𝜑h°)∞
ℎ=2  (B-2) 

Para medir el grado de cambio de la forma de onda respecto de una sinusoide, se define el 

factor de forma como el cociente entre el valor eficaz de la componente fundamental (Irms(1º)) 

respecto de su valor eficaz total (Irms), 

𝐹𝐹𝐹𝐹 = 𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟(1°)

𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟
. (B-3) 

Cuando la carga no es completamente resistiva e introduce armónicos en la corriente, la ener-

gía demanda de la red no es completamente gastada en la carga, sino que parte de la demanda 

tiene un carácter reactivo que produce pérdidas, resonancias y otros efectos que desmejoran la 

calidad de la tensión sobre la red. 

Para medir el grado de utilidad de la potencia instalada se define el factor de potencia como 

el cociente entre la potencia gastada respecto de la instalada, 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = 𝑃𝑃
S

. (B-4) 

Asumiendo que la tensión de la red es sinusoidal aún en presencia de armónicos de corriente, 

la potencia consumida por la carga no lineal toma el valor: 

𝑃𝑃 = 𝑉𝑉𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻𝐼𝐼𝑟𝑟𝑚𝑚𝐻𝐻(1°) cos(𝜑𝜑1°). (B-5) 

Reemplazando (B-1) y (B-5) en (B-4), resulta 

𝐹𝐹𝑃𝑃 = 𝑉𝑉𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟(1°) cos(𝜑𝜑1°)
𝑉𝑉𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝐼𝐼𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟𝑟

= 𝐹𝐹𝐹𝐹 × 𝐹𝐹𝐹𝐹, (B-6) 
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Siendo FD = cos(ϕ1º), y se lo define como factor de desplazamiento. En el caso de una carga 

lineal FF = 1, por lo tanto, el FP = FD como se estudia en sistemas lineales en régimen sinu-

soidal permanente. 
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Apéndice C  
Reducción de la tensión media sobre convertido-
res a frecuencia de red 

Efecto de LS

La presencia de la inductancia LS sobre el lado de la red introduce un tiempo de conmutación 

de la corriente durante el cambio de conducción entre dos diodos o tiristores. Considerando la 

conmutación de corriente en un rectificador controlado de dos cuadrantes desde el T5 a T1 como 

se indica en la Figura C-53a) sobre el circuito resultante durante el tiempo de conmutación tC. 

Mientras ambos tiristores conducen se produce una caída de tensión en cada inductancia Ls 

en cada línea, el valor sobre la fase a toma la expresión, 

𝑣𝑣𝐿𝐿𝐻𝐻 = 𝐿𝐿𝐷𝐷
𝑑𝑑𝑖𝑖𝑎𝑎
𝑑𝑑𝑑𝑑

. (C-7) 

Figura C-53 
a) Conmutación de corriente IO del tiristor T5 al T1.

b) Corriente de línea ia y tensión de salida vO.
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De modo que la tensión sobre la salida del convertidor vO durante el intervalo de conmutación 

tC, se expresa: 

𝑣𝑣𝑂𝑂 = 𝑣𝑣𝑎𝑎 − 𝑣𝑣𝐿𝐿𝐻𝐻 − 𝑣𝑣𝑏𝑏 . (C-8) 

La Figura C-53b) se presenta la conmutación de corriente reflejada sobre la corriente de línea 

ia y la tensión de salida resultante en un semiciclo aproximadamente de la corriente de línea 

sobre la fase a. 

El valor medio de la tensión de salida considerando (C-8), resulta: 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
𝜋𝜋 ∫ 𝑣𝑣𝑜𝑜 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐

𝛼𝛼+𝜋𝜋/3
𝛼𝛼 = 3

𝜋𝜋
�∫ 𝑣𝑣𝑎𝑎 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐

𝛼𝛼+𝜋𝜋/3
𝛼𝛼 − ∫ 𝑣𝑣𝐿𝐿𝐻𝐻 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐

𝛼𝛼+ω𝑑𝑑𝐹𝐹
𝛼𝛼 − ∫ 𝑣𝑣𝑏𝑏 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐

𝛼𝛼+𝜋𝜋/3
𝛼𝛼 �. (C-9) 

Cada una de las integrales corresponden a las áreas de las tensiones de fase y de la caída 

sobre LS. Donde:  

𝐴𝐴𝑎𝑎 = ∫ 𝑣𝑣𝑎𝑎 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐
𝛼𝛼+𝜋𝜋/3
𝛼𝛼 , (C-10A) 

𝐴𝐴𝑏𝑏 = ∫ 𝑣𝑣𝑏𝑏 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐
𝛼𝛼+𝜋𝜋/3
𝛼𝛼  (C-4B) 

La diferencia Aa - Ab corresponde a la tensión media VO con LS = 0. La integral 

𝐴𝐴𝑚𝑚 = ∫ 𝑣𝑣𝐿𝐿𝐻𝐻 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐,
𝛼𝛼+ω𝑑𝑑𝐹𝐹
𝛼𝛼  (C-11) 

y reemplazando por (C-7), 

𝐴𝐴𝑚𝑚 = 𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷 ∫ 𝑑𝑑𝑠𝑠𝑎𝑎
𝐼𝐼𝑂𝑂
0 = 𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂. (C-12) 

Agrupando los resultados, (C-9) queda: 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 3
𝜋𝜋

[𝐴𝐴𝑎𝑎 − 𝐴𝐴𝑏𝑏 − 𝐴𝐴𝑚𝑚] = 3
𝜋𝜋

(𝑉𝑉𝑙𝑙𝑙𝑙 cos𝛼𝛼 − 𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂). (C-13) 

Siendo Vll la tensión pico de línea. 

El efecto que la inductancia de línea produce sobre la tensión de salida en un convertidor 

puente de dos cuadrantes monofásico puede ser obtenida a partir del resultado previo. Por lo 

tanto, se puede plantear que  

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 1
𝜋𝜋 ∫ 𝑣𝑣𝑜𝑜 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐

𝛼𝛼+𝜋𝜋
𝛼𝛼 = 1

𝜋𝜋
�∫ 𝑉𝑉𝑖𝑖 sin(𝜔𝜔𝑐𝑐)𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐𝛼𝛼+𝜋𝜋
𝛼𝛼 − ∫ 𝑣𝑣𝐿𝐿𝐻𝐻 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐

𝛼𝛼+ω𝑑𝑑𝐹𝐹
𝛼𝛼 � (C-14) 

En un convertidor controlado monofásico la corriente de línea cambia de -IO a +IO por lo tanto: 

∫ 𝑣𝑣𝐿𝐿𝐻𝐻 𝑑𝑑𝜔𝜔𝑐𝑐
𝛼𝛼+ω𝑑𝑑𝐹𝐹
𝛼𝛼 = 𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷 ∫ 𝑑𝑑𝑠𝑠𝑖𝑖

+𝐼𝐼𝑂𝑂
−𝐼𝐼𝑂𝑂

= 2𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂 (C-15) 

Finalmente 

𝑉𝑉𝑂𝑂 = 2
𝜋𝜋

(𝑉𝑉𝑖𝑖  cos𝛼𝛼 − 𝜔𝜔𝐿𝐿𝐷𝐷𝐼𝐼𝑂𝑂). (C-16) 

Para el caso particular de α = 0 sobre (C-13) y (C-16) resultan los valores medios de tensión 

un rectificador no controlado puente trifásico y monofásico, respectivamente. 
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Apéndice D 
Campo rotante 

Vector espacial de la fuerza magnetomotriz 

Como se describió en el capítulo 5 la fuerza magnetomotriz total en el entrehierro de una 

máquina asincrónica es la suma de las fuerzas magnetomotrices por fase, 

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑑𝑑(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) = 𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑎𝑎(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) + 𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑏𝑏(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) + 𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚(𝜃𝜃, 𝑐𝑐). (D-1) 

Cada una de la las fmms se expresan como, 

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑎𝑎(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐). 𝑂𝑂
2

. cos(𝜃𝜃),

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑏𝑏(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐). 𝑂𝑂
2

. cos �𝜃𝜃 + 1
𝐻𝐻
∙ 2
3
𝜋𝜋� ,

𝑓𝑓𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚𝑚(𝜃𝜃, 𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐). 𝑂𝑂
2

. cos �𝜃𝜃 + 1
𝐻𝐻
∙ 4
3
𝜋𝜋�

 (D-2) 

a la vez pueden ser representadas por un vector de amplitud igual al producto entre la corriente 

del arrollamiento y el número de vueltas. Cada amplitud máxima se ubica en el eje de su fase 

correspondiente. Por lo tanto, definiendo 𝛽𝛽 = 1
𝐻𝐻
∙ 2
3
𝜋𝜋106, (D-2) puede escribirse como: 

𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑎𝑎(𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐). 𝑂𝑂
2
𝑐𝑐𝑖𝑖0,

𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑏𝑏(𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐). 𝑂𝑂
2
𝑐𝑐𝑖𝑖𝛽𝛽 ,

𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐). 𝑂𝑂
2
𝑐𝑐𝑖𝑖2𝛽𝛽.

 (D-3) 

En forma vectorial la expresión (D-1) resulta, 

𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑑𝑑(t) = 𝑂𝑂
2
�𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐) + 𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐). ejβ + 𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐). ej2β� = 𝑂𝑂

2
. 𝚤𝚤𝑚𝑚��⃗ (𝑐𝑐). (D-4) 

El factor entre corchetes 𝚤𝚤𝑚𝑚��⃗ (𝑐𝑐) se define como un vector espacial de corriente estatórica que 

representa una distribución de corriente sinusoidal espacial, rotando a la velocidad de sincro-

nismo, 

𝚤𝚤𝑚𝑚��⃗ (𝑐𝑐) = 𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐) + 𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐). ejβ + 𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐). ej2β. 

Este vector espacial posee tres componentes, en las direcciones del eje a, del eje b y del eje 

c. El vector espacial puede ser compuesto por su parte real e imaginaria,

𝑅𝑅𝑐𝑐[𝚤𝚤𝑚𝑚��⃗ (𝑐𝑐)] = 𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐) + 𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐). cosβ + 𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐). cos2β
𝐼𝐼𝑚𝑚[𝚤𝚤𝑚𝑚��⃗ (𝑐𝑐)] = 𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐). sinβ + 𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐). sin2β  , (D-5) 

106 ‘p’ pares de polos 
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Considerando corrientes correspondientes a un sistema trifásico balanceado y equilibrado de 

pulsación eléctrica ω, 

𝑠𝑠𝑎𝑎(𝑐𝑐) = 𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠(𝜔𝜔𝑐𝑐)

𝑠𝑠𝑏𝑏(𝑐𝑐) = 𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠 �𝜔𝜔𝑐𝑐 − 2
3
𝜋𝜋�

𝑠𝑠𝑚𝑚(𝑐𝑐) = 𝐼𝐼𝑐𝑐𝑐𝑐𝑠𝑠 �𝜔𝜔𝑐𝑐 − 4
3
𝜋𝜋�

. (D-6) 

Aplicando (D-6) en (D-5) y operando algebraicamente, resulta el vector espacial, 

𝚤𝚤𝑚𝑚��⃗ (𝑐𝑐) =
3
2
𝐼𝐼𝑐𝑐𝑖𝑖𝜔𝜔𝑑𝑑 . 

Su amplitud es el 1,5 veces superior a la amplitud de las corrientes máximas en cada fase. La 

fase del vector no es fija, sino que cambia con la pulsación de excitación. 

Reemplazando en (D-4) este resultado, resulta el vector de fuerza magnetomotriz producida 

por tres arrollamientos distribuidos en el estator de la máquina y excitados con corrientes sinu-

soidales,  

𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚����������⃗ 𝑑𝑑(t) = 3
2

. 𝑂𝑂
2
𝐼𝐼𝑐𝑐𝑖𝑖𝜔𝜔𝑑𝑑 = 3

2
.𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚𝑐𝑐𝑖𝑖𝜔𝜔𝑑𝑑 = 𝐹𝐹𝑚𝑚𝑚𝑚𝑑𝑑𝑐𝑐𝑖𝑖𝜔𝜔𝑑𝑑. (D-7) 

Tal cómo se describió en el capítulo 5 se establece una distribución de flujo107 a partir de la 

fuerza magnetomotriz representada por (D-7). 

107 El flujo en el entrehierro es el resultado de la fuerza magnetomotriz aplicada a la reluctancia del entrehierro, según lo 
establece la Ley de Hopkinson. 
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