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Abstract—El convertidor Dual-Active-Half-Bridge (DAHB) es
una alternativa a considerar para aplicaciones que requieren una
conversión de energı́a de bajo coste, fiable y con alta densidad
de potencia. El funcionamiento en condiciones cercanas a la
resonancia (frecuencia de conmutación cercana a la frecuencia de
resonancia) implica el uso de condensadores de baja capacidad,
con el consiguiente ahorro de coste y volumen. Obtener un
modelo dinámico y estático preciso en estas condiciones presenta
dificultades puesto que no se pueden aplicar las simplificaciones
habituales, como despreciar el rizado de tensión en los con-
densadores. En este artı́culo se presenta un modelo discreto
del convertidor DAHB, aplicable a diferentes estrategias de
modulación, como ”single phase shift” (SPS), ”dual phase shift”
(DPS) o ”triple phase shift” (TPS). Como resultado, se propone
un modelo implementado en Matlab que permite obtener las
formas de onda del convertidor en régimen estacionario teniendo
en cuenta el rizado de todas las magnitudes y un modelo dinámico
discreto que proporciona la respuesta en frecuencia.

Index Terms—Convertidores bidireccionales, modelo discreto,
DAHB.

I. INTRODUCCIÓN

La necesidad de reducir la huella energética hace que la
electrificación sea un factor clave en muchas aplicaciones
como la integración de fuentes renovables, movilidad eléctrica
[1] [2], micro-redes de CC [3], sistemas eléctricos embarcados
[4], UPS [5] y sistemas de almacenamiento de energı́a [6]. Los
convertidores de potencia CC-CC bidireccionales se convierten
en un elemento central en muchas de estas aplicaciones que se
encuentran en el punto focal de los sistemas de procesamiento
de energı́a donde el ”dual active bridge” (DAB) y ”dual active
half bridge” (DAHB, Fig. 1) son opciones muy adecuadas.
Estas topologı́as ofrecen alta densidad de potencia, bajas
pérdidas de conmutación en ambas direcciones y aislamiento
galvánico.

En aplicaciones de bajo nivel de potencia o alta tensión,
se prefiere DAHB al DAB debido a su bajo número de
dispositivos, bajo coste, alta densidad de potencia, simplicidad
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y capacidad natural para evitar la saturación del transformador.
Los diseños basados en frecuencias de conmutación altas (por
ejemplo, >500kHz) en los que se puede usar condensadores
de relativa baja capacidad (por ejemplo, ∼ 100nF ) son una
opción prometedora en términos de densidad de potencia y
costo.

Fig. 1: Topologı́a del convertidor DAHB

El convertidor DAB ha sido ampliamente estudiado [7], pero
se ha prestado menos atención al DAHB. Centrándose en los
condensadores de las ramas de medido puente (C1, C2, C3

y C4), y si consideramos condensadores de una capacidad
baja, su rizado de tensión ya no puede considerarse cero.
Esta situación es debido a que la frecuencia de resonancia
del puente está cerca de la frecuencia de conmutación.

Además, la tensión aplicada a la inductancia Ls ya no
es constante durante cada estado del circuito y los modelos
promediados convencionales no aproximan bien la respuesta
dinámica del convetidor DAHB [8]. Además, las formas de
onda en régimen estacionario también son difı́ciles de calcular
con precisión, lo que dificulta el diseño del convertidor,
especialmente si utilizamos métodos de diseño basados en
la exploración de un amplio espacio de diseño con un gran
número de alternativas. Este trabajo se basa en el modelo de
tiempo discreto presentado en [9], ya que permite predecir
el valor casi exacto de corrientes y voltajes en el instante de
muestreo sin realizar las habituales aproximaciones. Por un
lado, este enfoque se usa para derivar un modelo dinámico
muy preciso del DAHB considerando cualquier combinación
de diseño, es decir, sin considerar ninguna restricción sobre
los valores de los componentes para garantizar una condición



dada (por ejemplo, voltajes constantes en los condensadores
debido a valores lo suficientemente grandes). Por otro lado,
la variación del instante de muestreo permite el cálculo de la
forma de onda de cualquier magnitud eléctrica en el circuito.
Como la formulación del modelo es general y se basa en la
descripción del convertidor en cada estado de conmutación, la
aplicación de una técnica de modulación diferente es fácil, ya
que solo se debe considerar la secuencia de estados a lo largo
de un ciclo de conmutación. Los resultados son un modelo
dinámico preciso que tiene en cuenta los efectos de alta
frecuencia y un modelo estático para reproducir con precisión
las formas de onda de las magnitudes eléctricas del convertidor
de potencia.

II. CONVERTIDOR DUAL ACTIVE HALF BRIDGE

Como se muestra en la figura 1, el convertidor DAHB consta
de dos circuitos de medio puente (puente de entrada S1, S2,
C1, C2 y puente de salida S3, S4, C3, C4), un transformador
de alta frecuencia y una bobina Ls que puede estar integrada
con el transformador. En comparación con el convertidor DAB,
los transistores de una de las ramas del puente se reemplaza
por condensadores, por lo que se simplifica el diseño del
circuito. Como contrapartida, estos condensadores tienen que
manejar una alta corriente. El convertidor se puede controlar
conmutando cada medio puente a la misma frecuencia y
cambiando el ciclo de trabajo de cada medio puente y/o
desplazando la fase entre las señales de control de ambos
medios puente. Por lo tanto, se pueden aplicar técnicas de
modulación similares a las del DAB: ”single phase shift”
(SPS), ”dual phase shift” (DPS) y ”triple phase shift” (TPS),
también descritos como métodos de control 1-D, 2-D o 3-D,
respectivamente, descritos en [10].

En estas condiciones, los voltajes vc1, vc2, vc3 y vc4, pueden
considerarse ondas cuadradas o cuasi cuadradas cuando la
capacidad de C1, C2, C3 y C4 es lo suficientemente grande
como para tener un pequeño rizado en dichas tensiones.
La Fig. 2 muestra las formas de onda principales de un
convertidor DAHB que funciona con DPS (el ciclo de trabajo
de cada medio puente D1 y D2 son diferentes). Se puede ver
que son similares a los del convertidor DAB estándar.

Fig. 2: Formas de onda y propagación de la perturbación de
DAHB

Se puede pensar en explorar la reducción de la capacidad
de C1, ..., C4. Al aumentar la frecuencia de conmutación
y hacer que estos condenadores sean pequeños, se podrı́an
mejorar la densidad de potencia y el coste. Actualmente, es
habitual encontrar condensadores de bajo valor de resistencia
serie, ESR y rizados de corriente relativamente elevados.

La forma más sencilla de regular el flujo de potencia
es usando SPS, es decir, D1 = D2 = 0.5 y variar el
desfase entre las tensiones vab y vcd, llamadas tensiones de
puente, lo que resulta en la variación de la tensión aplicada
a la inductancia. La principal ventaja de esta modulación
es su simplicidad. Sin embargo, puede generar un mayor
nivel de corriente reactiva que conlleva mayores pérdidas de
conducción y posible pérdida de ZVS para baja carga o cuando
la relación de conversión entre los puentes es diferente a la
unidad. Como consecuencia, el convertidor DAHB tiene varios
modos de funcionamiento para disparar los puentes. Se han
propuesto métodos de control con variaciones de duty distintas
a 0,5, de modo que el convertidor DAHB reduzca la tensión
actual y extienda el rango ZVS [10], y el método de modelado
presentado en este documento se puede aplicar a tales casos.

Dado que la opción de reducir la capacidad se revela como
potencialmente ventajosa para diseños más eficientes y menos
costosos, se necesitan modelos para predecir con precisión
el comportamiento dinámico y estático del convertidor. Al
estudiar modelos potenciales para tales condiciones de diseño,
surgen diferentes problemas: a) la resonancia entre los conden-
sadores C1, ..., C4 y la inductancia Ls puede modificar signi-
ficativamente el comportamiento dinámico, como se muestra
para el convertidor DAB resonante serie [11]; b) las formas de
onda de estado estacionario no pueden derivarse de tensiones
de onda cuadrada utilizando el modelo de orden reducido; c) El
modelo de promedio generalizado no puede predecir el modelo
con precisión porque solo se incluye el primer armónico y,
por lo tanto, este modelo es preciso solo si la frecuencia
de resonancia está cerca de la frecuencia de conmutación;
d) incluir más armónicos para obtener modelos más precisos
complica los cálculos ya que el número de variables de estado
es elevado, especialmente si consideramos mayores grados de
libertad como TPS; e) es más difı́cil realizar una predicción
precisa de ZVS o cálculo de corrientes rms para optimizar el
diseño.

III. MODELO DISCRETO DEL CONVERTIDOR DAHB

El modelado discreto [9] es un método preciso, compacto
y orientado al diseño que permite obtener el valor de las
variables de estado en el instante de muestreo. En este trabajo
se ha aplicado al caso particular de un convertidor DAHB.
El modelo puede incluir dinámicas de alta frecuencia incluso
cuando las corrientes y las tensiones tienen un rizado signi-
ficativa, por ejemplo, con una pequeña capacidad en C1, ...,
C4. Para proceder con la derivación del modelo de tiempo
discreto, se consideran las ecuaciones de espacio de estado en
tiempo continuo para cada subintervalo:

ẋ(t) = Aix(t) +BiVg (1)



El vector de variables de estado es en este caso:

x (t) = [iLsvC1 vC2 vC3 vC4 vCo
]
T (2)

(a) Estado 1

(b) Estado 2

(c) Estado 3

(d) Estado 4

Fig. 3: Circuito equivalente de DAHB para cada sub-intervalo

En este análisis y por razones de simplicidad, se hacen las
siguientes suposiciones:

• Todos los interruptores son ideales;
• El voltaje de entrada en la Fig. 1 es constante Vg1 = Vg;
• Se ignoran los tiempos muertos, lo cual es un buen

enfoque justificado en la literatura cuando se trabaja a
frecuencias de conmutación moderadas y la energı́a de la
bobina Ls es suficiente para hacer lograr conmutaciones
suaves (ZVS) [12];

• Se utiliza la modulación SPS siendo la variable de control
dϕ el desfase entre ambos puentes.

• Vg2 en la Fig. 1 se reemplaza por una resistencia Ro

en paralelo con el condensador Co, siendo el voltaje
entre estos dos elementos en paralelo vCo

, con la misma
polaridad que Vg2 en la Fig. 1.

Para ilustrar la aplicación del modelo discreto, nos enfo-
camos en la función de transferencia de control a salida,

Gvd(z) =
v̂Co

d̂ϕ
. (3)

Para simplificar, se ha elegido la modulación SPS para
describir las matrices de transición, pero el método de mod-
elado discreto se puede exportar fácilmente a otros tipos de
modulación mediante el estudio de sus circuitos equivalentes
y el orden de sus matrices. Como se muestra en la Fig. 2,
el duty en ambos puentes es 0,5, por lo que aparecen cuatro
estados de conmutación. El circuito equivalente en cada sub-
intervalo se muestra en la Fig. 3 y las matrices de transición
de estado que describen el convertidor DAHB se muestran en
(4) - (11) donde RL en la resistencia parásita de Ls, Ri es
la resistencia parásita paralela de Ci, Ro es la resistencia de
carga, Rg es la impedancia de salida de fuente de voltaje Vg1

y RCo es la resistencia en serie equivalente de Cout.

A. Modelo dinámico del convertidor DHAB

Para obtener la respuesta en frecuencia en pequeña señal,
la ecuación en el espacio de estados tiene la siguiente forma:

x̂[k] = Φx̂[k − 1] + γû[k − 1]]

ŷ[k − 1]] = δx̂[k − 1]
(12)

La ecuación (12) incluye las dos matrices fundamentales en
el modelo discreto:

• la matriz de estado de propagación de pequeña señal Φ
que se puede deducir de la secuencia de estados, como
se establece en (13);

• la matriz de entrada γ que se obtiene de la Fig. 2 como
la propagación de la perturbación a través de los estados,
como se indica en (15).

Téngase en cuenta que la variable de control es u = dϕ.

Φ = eA4 t4 eA3 t3 eA2 t2 eA1 t1 (13)

χ1 = eA4 t4 eA3 t3 eA2 t2

χ2 = eA4 t4

x̂d1 = (A1 −A2 )XDown2 d̂ϕTs + (B1 − B2 )Vg d̂ϕTs

x̂d2 = (A3 −A4 )XDown4 d̂ϕTs + (B3 − B4 )Vg d̂ϕTs

(14)

γ = (eA4 t4 eA3 t3 eA2 t2 ((A1 −A2 )XDown2 + (B1 − B2 )Vg)+

+eA4t4((A3 −A4)XDown4 + (B3 −B4)Vg))Ts

(15)

Para obtener la matriz de funciones de transferencia con-
trol/salida en pequeña señal, también se debe considerar la
matriz δ ya que la tensión de salida es la suma de las de los
dos condensadoresv C1 y C2. Se define δ como (16):



a1 =


−RL 1/n 0 0 −1 0
−1/n −1/R1 −1/R2 0 0 0

0 0 1/R2 0 0 −1/Ro

1 0 0 −1/R3 −1/R4 0
Rg 0 0 1 −1−Rg/R4 0
0 1 −1 0 0 −1

; a01 =


Llk 0 0 0 0 0
0 C1 C2 0 0 0

0 0 −C2 0 0 Cout∗
(
1+

RCo
Ro

)
0 0 0 C3 C4 0
0 0 0 0 Rg∗C4 0
0 0 0 0 0 Cout∗RCo

 (4)

b1 = [ 0 0 0 0 −1 0 ]
T
;A1 = a−1

01 a1;B1 = a−1
01 b1 (5)

a2 =


−RL 0 1/n 0 −1 0
−1/n −1/R1 −1/R2 0 0 0
1/n 0 1/R2 0 0 −1/Ro

1 0 0 −1/R3 −1/R4 0
Rg 0 0 1 −1−Rg/R4 0
0 1 −1 0 0 −1

; a02 =


Llk 0 0 0 0 0
0 C1 C2 0 0 0

0 0 −C2 0 0 Cout∗
(
1+

RCo
Ro

)
0 0 0 C3 C4 0
0 0 0 0 Rg∗C4 0
0 0 0 0 0 Cout∗RCo

 (6)

b2 = [ 0 0 0 0 −1 0 ]
T
;A2 = a−1

02 a2;B2 = b−1
02 b2 (7)

a3 =


−RL 0 1/n −1 0 0
−1/n −1/R1 −1/R2 0 0 0
1/n 0 1/R2 0 0 −1/Ro

1 0 0 −1/R3 −1/R4 0
0 0 0 1 −1−Rg/R4 0
0 1 −1 0 0 −1

; a03 =


Llk 0 0 0 0 0
0 C1 C2 0 0 0

0 0 −C2 0 0 Cout∗
(
1+

RCo
Ro

)
0 0 0 C3 C4 0
0 0 0 0 Rg∗C4 0
0 0 0 0 0 Cout∗RCo

 (8)

b3 = [ 0 0 0 0 −1 0 ]
T
;A3 = a−1

03 a3;B3 = a−1
03 b3 (9)

a4 =


−RL 1/n 0 −1 0 0
−1/n −1/R1 −1/R2 0 0 0

0 0 1/R2 0 0 −1/Ro

1 0 0 −1/R3 −1/R4 0
0 0 0 1 −1−Rg/R4 0
0 1 −1 0 0 −1

; a04 =


Llk 0 0 0 0 0
0 C1 C2 0 0 0

0 0 −C2 0 0 Cout∗
(
1+

RCo
Ro

)
0 0 0 C3 C4 0
0 0 0 0 Rg∗C4 0
0 0 0 0 0 Cout∗RCo

 (10)

b4 = [ 0 0 0 0 −1 0 ]
T
;A4 = a−1

04 a4;B4 = a−1
04 b4 (11)

δ =


1 0 0 0 0 0
0 1 0 0 0 0
0 1 −1 0 0 0
0 0 0 1 0 0
0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1

 (16)

Combinando la ecuaciones (13) y (15), la función de transfer-
encia control/salida es de la forma:

W(z) = δ(zI − Φ)−1γ (17)

La extensión a otras modulaciones, como DPS o TPS (o 2-
D y 3-D en [10]) se puede obtener fácilmente recalculando
las matrices Φ y γ considerando la secuencia de estados
correspondiente.

B. Modelo del convertidor DHAB en regimen estacionario:
cálculo exacto de las formas de onda

Como se muestra en [13], es posible obtener el valor estático
de cualquier variable de estado en el instante de muestreo.
Basándose en la ecuación de estado (1) y asumiendo que todas
las entradas independientes son constantes, se puede aplicar el
modelo cualquier intervalo de conmutación (18). Al resolver
(18) sobre el conjunto de n circuitos equivalentes lineales

dentro de un perı́odo de conmutación, la solución periódica
de estado estacionario (x (0 ) = x (Ts)) se calcular mediante
(19). Agregando un nuevo estado que representa un pequeño
paso de tiempo, podemos obtener el valor estático de cualquier
variable de estado en cualquier instante de tiempo.

Sin embargo, existen algunas limitaciones del modelado
de espacio de estado de tiempo discreto a través de (19).
Todas las entradas deben ser constantes durante cada intervalo
de conmutación y la matriz Ai debe ser invertible durante
cada intervalo. Debe conocerse el intervalo de conmutación
y la duración de cada intervalo de conmutación. En el con-
vertidor DAHB, las matrices Ai no son invertibles, por lo
que se colocan en paralelo resistencias óhmicas altas Ri para
hacer converger el resultado y obtener una matriz invertible.
Este método de obtención de las variables temporales es
especialmente útil a la hora de obtener las expresiones de
corriente y tensión, lo que se complica por la aparición de
sub-oscilaciones debidas a las resonancias del convertidor.

El método de cálculo directo descrito de formas de onda
en régimen estacionario se puede aplicar potencialmente a
métodos de diseño basados en la exploración de un amplio es-
pacio de diseño. Las corrientes eficaces, las tensiones máximas
y otros valores singulares de las magnitudes eléctricas en cada
elemento del convertidor se pueden calcular numéricamente



aplicando (19). Se debe analizar cuidadosamente el número de
puntos por perı́odo para evitar una gran carga computacional.

x (t) = eAi tx (0 ) +A−1
i [eAi t − I]Biu (18)

Xss =

[
I−

n∏
i=1

eAiti

]−1

n∑
i=1

[(
n∏

k=i+1

eAktk

)
A−1

i

[
eAiti − I

]
Biu

] (19)

IV. VALIDACIÓN DEL MODELO

El resultado del modelo discreto obtenido, la comparación
del modelo promediado y la verificación mediante la her-
ramienta de simulación PSIM se muestran en la Fig. 4a con
los parámetros del convertidor de la tabla I. Se puede observar
como los métodos promediados de orden reducido no predicen
bien la resonancia que aparece, ni la ganancia a frecuencias
bajas.

Fs Vg Vout Pout n C1−2 C3−4 RCo

500kHz 540V 270V 3100W 1 : 2 100nF 220nF 3mΩ

RL Cout ESRCout Rg R1−4 Dutyϕ Duty1 Duty2
50mΩ 10µF 50mΩ 100mΩ 100kΩ 0.2 0.45 0.45

TABLE I: Parámetros del convertidor

En la Fig. 4b se muestra la respuesta en frecuencia man-
teniendo los mismos parámetros que en la Tabla I, pero se
aumenta las capacidades de C1 − C4 para que las tensiones
del puente puedan considerarse trapecios. Se puede observar
como a bajas frecuencias la ganancia se predice correctamente,
pero no se obtiene la resonancia que podrı́a generar problemas
de estabilidad debido a la pérdida de fase que introduce.

La Fig. 5 muestra un escalón de carga, en el convertidor
considerado, de 2400 W a 2700 W trabajando en lazo cer-
rado (frecuencia de cruce fc = 2.2KHz, margen de fase
PM = 125), utilizando como planta la función de trans-

ferencia Gvd(z) =
ˆvCo

d̂
calculada con el método propuesto.

Se han obtenido resultados con PSIM, coincidentes con el
comportamiento esperado para el sistema en lazo cerrado.

El valor estático de las variables de estado en el dominio del
tiempo y las magnitudes eléctricas en el resto de componentes
del circuito se calculan mediante el método de cálculo de
formas de onda exactas. Las Fig. 6 y Fig. 7 muestran estas
variables calculadas y simuladas con PSIM. Como resultado
de este método, se calculan las corrientes eficaces a través
de transistores y condensadores con el fin de predecir las
pérdidas; también se calculan las relaciones tensión-tiempo
aplicadas al transformador y al inductor permitiendo el diseñar
los componentes magnéticos. Este método también ofrece la
posibilidad de determinar los lı́mites ZVS. Por lo tanto, este
método es una técnica de modelización orientada al diseño
adecuada para realizar un diseño óptimo del convertidor.

(a) Función de transferencia G V̂o

d̂
- Baja capacidad

(b) Función de transferencia G V̂o

d̂
- Baja capacidad

Fig. 4: Comparación de la función de transferencia entre teorı́a
y simulación

V. CONCLUSION

En este trabajo se ha obtenido el modelo discreto del DAHB
incluyendo resistencias parásitas, centrándose en valores de

Fig. 5: Salto de carga



Fig. 6: Comparación de formas de onda

capacidades de puente bajos.
El modelo dinámico predice con precisión el efecto del

pico de resonancia entre los condensadores del puente y
la inductancia en serie. El resultado es un aumento de la
magnitud y una disminución de la fase, lo cual es importante
para el control óptimo del convertidor.

Además, el método de modelización presentado permite
obtener las formas de onda del convertidor y sus valores
estáticos. De esta forma es posible realizar un diseño óptimo
del convertidor también en estado estacionario. Los resultados
se han verificado mediante simulación y se han comparado
con los obtenidos por métodos de promediado.
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