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RESUMEN 

 

Dentro del proyecto “Convertidores Aislados DC-DC para uso en aplicaciones de energía 

fotovoltaica”, el propósito de este trabajo de integración curricular es diseñar e implementar 

un convertidor DC-DC aislado directo en dos cuadrantes, también conocido como Forward 

de dos interruptores con el fin de utilizarlo en aplicaciones fotovoltaicas, sin embargo, se 

debe tomar en cuenta que el circuito a diseñar en el presente trabajo no utilizará el seguidor 

de seguidor del máximo punto de potencia MPPT, por tal motivo se empleará como carga 

una batería para mantener el voltaje de salida estable. 

El convertidor Forward de dos interruptores se diseñará para operar en modo de 

conducción continuo a una potencia máxima de 50 vatios, el principal elemento a estudiar 

y diseñar en este convertidor es el transformador Switch Mode Power Supply (SMPS) al 

cual se determinarán sus parámetros básicos de forma experimental, para posteriormente 

calcular el número de vueltas de cada devanado.  

Se utilizará el modulador de ancho de pulso TL494 para realizar el control de corriente que 

suministra el panel fotovoltaico (Fuente DC de laboratorio), de este circuito integrado se 

aprovechará sus componentes internos para implementar el control del convertidor DC-DC 

a construir.  

Para realizar las pruebas de funcionamiento se construye una placa de circuito impreso y 

se corroborará que el control de corriente sea adecuado y pueda soportar cambios bruscos 

de referencia e incluso las variaciones de voltaje de la fuente de laboratorio. De igual forma 

se hacen pruebas de eficiencia en todo el rango de potencias para conocer la eficacia del 

prototipo. 

PALABRAS CLAVE: Convertidores DC-DC, Energía Fotovoltaica, Forward de dos 

interruptores, TL494, Transformador SMPS. 
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ABSTRACT 

 

Within the project "Isolated DC-DC Converters for use in photovoltaic energy applications", 

the purpose of this curricular integration work is to design and implement a direct isolated 

DC-DC converter in two quadrants, also known as a Two-Switch Forward, to use it in 

photovoltaic applications, considering that the circuit will work without a maximum power 

point MPPT, for this reason a battery will be used as a load to maintain the stable output 

voltage. 

The front converter with two switches is designed to operate in continuous conduction mode 

at a maximum power of 50W, the main element to study and design in this converter is the 

Switch Mode Power Supply transformer, whose basic parameters will be determined 

experimentally, to later determine the number of turns of each winding. 

 The TL494 pulse width modulator will be connected to control the current supplied by the 

photovoltaic panel (laboratory DC source), its internal components are used from this 

integrated circuit to implement the PI controller, limit the maximum pulse width, and select 

the frequency of operation, among other useful functions for this project. 

To carry out the performance tests, a printed circuit board is built, and it is confirmed that 

the current control is adequate and can withstand sudden changes in reference and even 

variations in the voltage of the source. In the same way, efficiency tests power range are 

carried out in to determine the effectiveness of the prototype. 

KEYWORDS: DC-DC converters, Photovoltaic Energy, Two Switch Forward, TL494, SMPS 
Transformer. 
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1 INTRODUCCIÓN  

Entre las diferentes tecnologías de generación de energía renovable, la tecnología solar 

fotovoltaica es una solución que es cada vez más popular con el paso del tiempo, según 

las proyecciones de la Agencia Internacional de la Energía AIE [1], se espera que continúe 

el crecimiento rápido del sector fotovoltaico, en especial para la generación de energía 

renovable en pequeña escala tales como residencias.  

Sin embargo, el sombreado parcial y condiciones climáticas son los principales problemas 

que enfrentan las instalaciones fotovoltaicas, por ello se busca resolver este problema 

mediante la implementación de convertidores DC-DC aislados instalados en la parte 

reversa de cada panel fotovoltaico que serán controlados para obtener el mayor 

rendimiento del sistema y garantizar la potencia deseada ante perturbaciones ambientales. 

Este trabajo plantea trabajar con la topología de puente híbrido o también llamada Forward 

de dos interruptores, que proporciona aislamiento entre la fuente y la carga, y resuelve los 

problemas de la topología convencional Forward para realizar el restablecimiento 

magnético, sin embargo, implica el uso de dos interruptores de potencia lo que aumenta el 

número de elementos a usar. 

En la Figura 1.1 se muestra cual es el bloque por desarrollar enfocándose en el diseño del 

Convertidor DC-DC y el control de la corriente de entrada en el convertidor.  

 

Figura 1.1. Esquema de conexión propuesto para aplicaciones fotovoltaicas 
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1.1 OBJETIVO GENERAL 

Diseñar e implementar un convertidor DC-DC aislado directo en dos cuadrantes para 

aplicaciones fotovoltaicas. 

1.2 OBJETIVOS ESPECÍFICOS 

• Realizar la revisión bibliográfica de la topología del convertidor DC-DC aislado en 

dos cuadrantes. 

• Obtener el modelo matemático del Convertidor DC-DC aislado en dos cuadrantes 

junto con su controlador. 

• Diseñar e implementar el convertidor DC-DC a partir de especificaciones de 

potencia, voltaje y corriente señaladas en el alcance del proyecto. 

• Realizar las mediciones y analizar los resultados. 

1.3 ALCANCE 

Fase teórica  

 Se realizará una revisión bibliográfica sobre las características fundamentales de los 

convertidores DC-DC aislados en aplicaciones fotovoltaicas. 

 Se realizará una revisión bibliográfica sobre la topología del Convertidor DC-DC aislado 

directo en dos cuadrantes. 

 Se realizará el modelo matemático del Convertidor DC-DC aislado directo en dos 

cuadrantes. 

 Se realizará una revisión bibliográfica sobre el controlador de corriente a implementar. 

Fase de diseño, análisis o implementación metodológica  

 Las especificaciones de diseño están determinadas por una potencia de 50 vatios, el 

voltaje de entrada máximo será de 35 VDC y la corriente de salida dependerá de la 

corriente que se desee tomar de la fuente de alimentación. El parámetro para controlar 

será la corriente que se toma de la fuente, la cual estará en un rango de 0 a 2 amperios, 

limitada por la potencia máxima especificada. 

 Se diseñará e implementará la topología del convertidor DC-DC asilado directo en dos 

cuadrantes, con su respectivo controlador. 
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 El proyecto no incluirá el diseño ni la implementación de la fuente de alimentación, no 

se usarán paneles fotovoltaicos durante las pruebas, en su lugar se usarán fuentes de 

alimentación DC de laboratorio. 

Fase de simulación e implementación  

 Se simulará el circuito propuesto mediante el software de Matlab. 

 Se implementará la topología del Convertidor DC-DC aislado directo en dos cuadrantes 

junto con el circuito de control. 

 El proyecto no incluirá la implementación del módulo de seguimiento del punto de 

máxima trasferencia de potencia (MPPT). 

 Se construirá un solo prototipo de la topología propuesta. 

Fase pruebas de funcionamiento y análisis de resultados  

 Se realizará pruebas y análisis del Convertidor DC-DC aislado directo en dos 

cuadrantes y su controlador para valores de voltajes menores a 30 VDC y corrientes 

menores a 3 amperios. 

 Se realizará las pruebas de funcionamiento del circuito implementado, midiendo formas 

de onda, voltajes, corrientes y potencias en los puntos de interés. 

 Se evaluará el circuito implementado mediante pruebas a diferentes valores de 

referencia de corriente. 
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1.4 MARCO TEÓRICO 

1.4.1 ENERGÍA FOTOVOLTAICA  

La energía solar se obtiene captando el calor y la luz que emite el sol, convirtiéndose en 

corriente eléctrica a través de la tecnología fotovoltaica mediante el denominado efecto 

fotovoltaico y se da cuando la luz solar brilla sobre la celda fotovoltaica y se absorbe 

produciendo fotones o partículas de alta energía, transfiriendo así la energía necesaria de 

los fotones para que los electrones puedan romper enlaces y logren circular en el 

semiconductor, creando así una corriente eléctrica.  

1.4.1.1 Paneles fotovoltaicos  

Los paneles fotovoltaicos se forman por la unión de varias celdas fotovoltaicas para cumplir 

las especificaciones de voltaje y corriente nominales, los cuales generalmente están entre 

12, 24 y 48 voltios para aplicaciones residenciales, y la corriente dependerá del nivel de 

radiación solar o de posibles interrupciones de luz. La energía fotovoltaica se ha convertido 

en una opción cada vez más factible por ser esta una fuente de energía no contaminante 

y abundante. No obstante, la eficiencia de la conversión de energía a este tipo de sistema 

es actualmente bajo, alrededor de un 30 %. Sin embargo, los avances tecnológicos han 

aumentado la eficiencia de conversión de las células fotovoltaicas que utilizan uniones 

múltiples, por lo que se pueden lograr mayores eficiencias. [2] 

1.4.2 CONVERTIDORES DC-DC EN APLICACIONES FOTOVOLTAICAS 

Por lo general los convertidores DC-DC se utilizan en aplicaciones donde la energía 

proviene de fuentes ideales. Sin embargo, en aplicaciones fotovoltaicas, el generador ya 

no es una fuente de energía constante, ya que depende de condiciones como la irradiancia 

solar, el entorno o perturbaciones como sombras. La configuración más común de paneles 

fotovoltaicos consiste en varios paneles acoplados, y seguidos de equipos convertidores 

de energía. El problema de estas configuraciones es que, al instalar un solo seguidor del 

punto máxima de potencia a todo el arreglo de paneles, cuando se da el efecto sombra, o 

algún tipo de perturbación entre la luz solar y el panel significará una caída el rendimiento 

general del sistema. [3]  

Para solucionar el problema mencionado anteriormente se utilizan micro convertidores DC-

DC, y dado que se conectan a cada panel fotovoltaico de forma individual, se pueden 

conectar de forma paralela o en serie, para conseguir el máximo rendimiento de todo el 

sistema.  

En [3] se indican los beneficios e inconvenientes de utilizar los micro convertidores DC-DC, 

siendo los que más resaltan:  
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Ventajas  

 Los micro convertidores DC-DC logran optimizar la potencia de cada panel 

fotovoltaico del arreglo, ya que, a diferencia de los sistemas centralizados, con 

micro convertidores es posible posicionar los paneles solares en varias direcciones 

para maximizar el aprovechamiento de energía. 

 Mayor garantía, al ser micro convertidores estos no manejan gran cantidad de 

potencia o temperaturas les permite tener una vida útil mayor. 

Desventajas  

 Tienen un alto costo de instalación ya que cada panel solar necesita su propio micro 

convertidor y por lo tanto se necesita más mantenimiento. 

 Por lo general los micro convertidores van unidos al panel solar, por lo que se 

dificulta su reemplazo, al ser ubicados en sitios de difícil acceso. 

1.4.3 CONVERTIDORES DC-DC AISLADOS 

La topología Forward de dos interruptores estudiada en este trabajo se deriva de la 

topología Buck, la principal diferencia entre estos es el trasformador el cual crea una 

separación entre la entrada y salida del convertidor, además, gracias a la relación de 

trasformación, permite elevar o reducir el voltaje para ajustarlo a la aplicación requerida.  

 

Figura 1.2. Derivación aislada de la topología Buck 

Una consecuencia del aislamiento es que cada circuito aislado tiene su propio retorno o 

referencia a tierra. En un convertidor no aislado, la entrada y la salida comparten una tierra 

común y la corriente puede fluir entre ellas. Sin embargo, en un convertidor aislado, la 

entrada y la salida tienen tierras separadas. 

Los principales beneficios mencionados en [4] son la seguridad que brinda en convertidores 

alimentados con voltajes peligrosos. La ruptura de bucles de tierra que evita que circuitos 

sensibles al ruido se vean afectado y las salidas flotantes que puede servir para desplazar 

o invertir la salida visto desde otro punto del circuito. 
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Aunque el aislamiento brinde algunos beneficios como los antes mencionados, en 

comparación con los convertidores no aislados, estos tienden a bajar su rendimiento por 

las pérdidas que existen el en transformador, además que implica un costo adicional y 

aumento de tamaño al momento de su construcción. 

1.4.4 TOPOLOGÍAS DE CONVERTIDORES DC-DC AISLADOS 

1.4.4.1 Convertidor Forward convencional  

Esta topología requiere de un tercer devanado y un diodo para el restablecimiento 

magnético lo que aumenta la complejidad y costo del transformador. Cuando el interruptor 

Q1 está encendido se aplica un voltaje al primario del transformador. Por la acción del 

transformador un voltaje proporcional aparece en el secundario, polarizando el diodo D2 en 

conducción y enviando energía a la salida. Un filtro pasa bajos, formado por Lo y  Co 

recupera la tensión continua y atenúa el rizado de conmutación. Al apagarse el interruptor 

Q1 la tensión en el secundario del transformador se invierte polarizando directamente el 

diodo D3 y bloqueando el diodo D2, para que la corriente que se almacenó el inductor de 

salida Lo siga fluyendo hacia la carga. [5] 

 
Figura 1.3. Convertidor Forward convencional 

Existen diversas topologías derivadas del convertidor Forward convencional, cada una de 

estas topologías defieren en su circuito de recuperación magnética, ofreciendo ciertos 

beneficios como la eficiencia a costo de requerir más elementos. Las topologías Forward 

más populares se indican en la Figura 1.4. El convertidor Forward con red RCD, es una 

buena opción para reducir costos, por sus componentes fáciles de adquirir y sus bajos 

precios para construir el circuito amortiguador, y el convertidor Forward con red LCDD que 

mejora la eficiencia en comparación a la red RCD, ya que usa un circuito amortiguador “sin 

perdidas” para el restablecimiento magnético, sin embargo, las pérdidas de conducción 

añadida por la resonancia pueden consumir el ahorro del amortiguador. [5] 
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Figura 1.4. Derivaciones de la topología Forward a) Con red RCD b) Con red LCDD  

1.4.4.2 Convertidor Flyback 

Esta topología se deriva del convertidor no aislado Buck-Boost con inductor dividido el cual 

forma un transformador con aislamiento galvánico entre entrada y salida como se puede 

ver en la Figura 1.5. A diferencia de un el transformador convencional el transformador 

Flyback almacena energía durante el tiempo donde el interruptor conduce y transfiere esa 

energía cuando el interruptor deja de conducir. El principio de operación del Convertidor 

Flyback se presenta a continuación y se lo analiza en los dos estados del interruptor Q1. 

Cuando se enciende el interruptor Q1, el voltaje de entrada aparece en el lado primario del 

transformador, por lo tanto, la energía almacenada en la inductancia de magnetización del 

transformador aumentará. Debido a la polaridad de los puntos (ver Figura 1.5) aparece un 

voltaje negativo en el diodo D1, por ello, no conduce. En este estado, el capacitor Co cumple 

con la demanda de carga actual. 

Cuando se apaga el interruptor Q1, la corriente almacenada en Lm no vuelve 

inmediatamente a cero, por lo tanto, el diodo D1 comienza a conducir. La inducción y la 

energía se transfieren desde el inductor al capacitor de salida Co. [6] 

 
Figura 1.5. Convertidor Flyback 

1.4.4.3  Convertidor Forward de dos interruptores (Puente Hibrido) 

El convertidor Puente Híbrido, también llamado convertidor Forward de dos interruptores, 

es un convertidor DC-DC derivado de la topología convencional del convertidor Forward 
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con un solo interruptor. La principal diferencia entre ambos es como eliminan la energía 

almacenada en el núcleo del transformador. En un convertidor Forward de un solo 

interruptor esto se logra con un devanado terciario de reinicio que por lo general tiene el 

mismo número de vueltas que el devanado principal, por lo tanto, la tensión en el interruptor 

será del doble de la tensión de entrada más el pico causado por la energía de fuga. Por 

otra parte, el convertidor Forward de dos interruptores restablece la energía del núcleo del 

transformador exactamente de la misma manera sin el devanado de reinicio adicional 

debido a la conducción de los diodos D1 y D2 aplica efectivamente la tensión de entrada de 

forma invertida en el devanado primario del transformador para restablecer el núcleo. [7] 

Las pérdidas de potencia de la unidad de compuerta son obviamente mayores con dos 

interruptores, pero con el más bajo valor de resistencia Drain-Source cuando el transistor 

está activado (RDSon) y la eliminación de la inductancia de fuga en la topología de dos 

interruptores puede resultar en una ganancia de eficiencia de conversión. 

 
Figura 1.6. Circuito del convertidor Forward de dos interruptores 

Esta topología cuenta con algunas ventajas y desventajas, como se indica en [8], algunas 

de estas son: 

Ventajas: 

 No requieren circuitos de amortiguación (Snubbers): la topología con dos 

interruptores del convertidor Forward utiliza únicamente los dos diodos de recuperación 

rápida para restablecer la energía en el núcleo del trasformador. 

 Menor tensión de estrés en los MOSFETS: la tensión de los MOSFET está limitada 

a la tensión de alimentación máxima. 

 Sin problemas de sincronización o requisitos de tiempo muerto: en esta topología 

ambos interruptores se activan y desactivan de forma simultánea por lo que no existirán 

problemas de sincronización, tiempos muertos o posibles cortos circuitos. 
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 Simplicidad y versatilidad: Construcción y operación simples en una amplia gama de 

voltajes de entrada y salida 

 Salidas aisladas: Tiene la capacidad para proporcionar múltiples salidas aisladas 

Desventajas:  

 Ligeramente caro: por su número de componentes ya que requiere dos transistores y 

dos diodos de recuperación rápida. 

 Requiere componentes más grandes: Al ser un convertidor de un solo extremo, 

requiere un transformador e inductor de salida más grandes. 

1.4.5 TRANSFORMADORES SMPS  

Este tipo de transformadores se los utiliza en circuitos de fuente de alimentación 

conmutada conocidos por sus siglas en ingles SMPS (Switched Mode Power Supply). A 

diferencia de un transformador de corriente alterna la fuente de alimentación es de corriente 

directa y trabajan a altas frecuencias de conmutación, por ello el núcleo del trasformador 

SMPS generalmente está hecho de materiales magnéticos como la ferrita por sus 

propiedades como su alta resistencia óhmica y sus pocas perdidas en altas frecuencias. 

 

Figura 1.7. Transformador con núcleo de Ferrita 

La selección inicial del transformador depende de los requisitos de alimentación de la 

aplicación, la topología del convertidor y frecuencia. Para trabajar por debajo de 500 kHz, 

comúnmente se utiliza materiales con una permeabilidad entre 500 y 2500 Gauss. [9] 

Las formas de onda en los transformadores SMPS son de tipo cuadrada, sin embargo, las 

diferentes topologías de circuitos producen que las formas de onda en los bobinados del 

trasformador sean diferentes y por consecuencia las formas de onda del flujo, por ello se 

deben considerar por separado el diseño los trasformadores dependiendo de su topología. 

En el caso del convertidor Forward de dos interruptores el voltaje en el transformador y el 

flujo en el núcleo se muestran en la Figura 1.8. [10] 
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Figura 1.8. Formas de onda en el trasformador del convertidor Forward  

2 METODOLOGÍA 

2.1 ANÁLISIS DEL CONVERTIDOR DC-DC AISLADO PUENTE 

HÍBRIDO 

Dado que el voltaje medio sobre la inductancia de magnetización Lm debe ser cero y 

teniendo en cuanta el caso critico donde la corriente ILm
 no llegue a cero, es decir que no 

llega a descargarse completamente la corriente de magnetización, se tiene la ecuación 

(2.1) de balance en la inductancia de magnetización que se deduce de la Figura 2.1. 

 

Figura 2.1. Forma de onda del voltaje en el transformador 

En el peor de los casos se da cuando tx = b. 

 
VLm =

1

T
(∫ Vin dt + ∫ −Vin dt

b

0

a

0

) = 0 
(2.1) 

 
VinD − Vin(1 − D) = 0 

(2.2) 

Despejando el ciclo de trabajo D, se obtiene D ≤ 0.5, este limitante en la relación de trabajo 

en el convertidor Forward de dos interruptores permite que la corriente de magnetización 

pueda restablecerse nuevamente en cero en cada ciclo de conmutación, caso contrario, al 

superar este límite, la corriente de magnetización no volverá a cero después de terminar 

cada ciclo, por lo tanto, el siguiente ciclo se tendrá un valor positivo de corriente de 

magnetización y así en cada ciclo. Al no darle un tiempo suficiente para que el trasformador 
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reinicie la corriente de magnetización, el incremento de dicha corriente se dará hasta 

eventualmente saturar al núcleo, como se puede ver en la Figura 2.3 para D > 0.5. [11] 

 

Figura 2.2. Corriente de magnetización para D < 0.5 y D > 0.5 

2.1.1 ANÁLISIS EN CONDUCCIÓN CONTINUA  

En conducción continua se diferencian dos estados de funcionamiento dependiendo del 

estado de los interruptores (ON y OFF). 

 
Figura 2.3. Formas de onda en conducción continua 

Estado ON: Ciclo de conducción 𝟎 < 𝐭 < 𝐃𝐓 

Como se puede ver en la Figura 2.4, los MOSFETS Q1 y Q2 se encienden juntos, 

transfiriendo energía a del bobinado primario al secundario. El diodo rectificador D3 

conduce, transfiriendo la energía al filtro de salida LC y la carga.  

 

Figura 2.4. Circuito equivalente en estado ON [8] 
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Estado OFF: Ciclo de no conducción 𝟎 < 𝐭 < (𝟏 − 𝐃)𝐓 

Cuando se apagan los transistores Q1 y Q2 la corriente de magnetización del transformador 

fluye a través de los diodos de polarización directa D1, D2, y de regreso en la fuente como 

se muestra en la Figura 2.5. Los diodos conducen hasta que toda la energía de 

magnetización en el primario, junto con la energía almacenado en las inductancias de fuga, 

se devuelve a la entrada de suministro. Dado que los diodos D1 y D2 fijan el voltaje de 

entrada, no se requiere circuito amortiguador (Snubber). El diodo D4 de paso libre 

“Freewheeling” conduce como se muestra en la Figura 2.5, transfiriendo la salida de 

energía del inductor a la carga. Durante el ciclo de no conducción del primario, el tiempo 

reinicio adecuado del transformador se alcanza cuando el tiempo de encendido es menor 

que el tiempo de apagado, es decir, el ciclo de trabajo inferior al 50 %, condición necesaria 

para lograr que la corriente de magnetización se anule. En otras palabras, el devanado 

primario actúa como el devanado de restablecimiento magnético en el trasformador. [12] 

 

Figura 2.5. Circuito equivalente en estado OFF [8] 

Teniendo en cuenta que el lado primario del transformador tiene un bobinado con un 

numero de vueltas n1 y el bobinado secundario n2 vueltas, se establece la siguiente 

relación de transformación n. 

 V1

V2
=

n1

n2
= n (2.3) 

Mediante leyes de voltajes de Kirchhoff, la relación entre el voltaje de entrada y salida en 

un ciclo completo de conducción viene dada por la siguiente ecuación: 

 

 VLo = {

Vin

n
− Vo      0 < t < DT

     −Vo          DT < t < T
 (2.4) 
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Teniendo así en un ciclo completo, y dado que el voltaje medio sobre un inductor es cero 

se obtiene la expresión de la relación entre el voltaje de entrada y salida del convertidor 

puente híbrido. 

 
𝑉𝐿𝑜 =

1

𝑇
(∫ (

𝑉𝑖𝑛

𝑛
− 𝑉𝑜) 𝑑𝑡 + ∫ −𝑉𝑜𝑑𝑡

(1−𝐷)

0

𝐷

0

) = 0 
(2.5) 

 

(
𝑉𝑖𝑛

𝑛
− 𝑉𝑜) 𝐷 − 𝑉𝑜(1 − 𝐷) = 0 

(2.6) 

Despejando el voltaje de salida Vo: 

 
𝑉𝑜 =

𝐷𝑉𝑖𝑛

𝑛
  (2.7) 

En la Figura 2.6 se indican las formas de onda de corriente y voltaje ideales que se 

presentan el cada uno de los elementos en un ciclo completo de conducción. 

 

Figura 2.6. convertidor Forward Dual Formas de onda ideales en conducción continua 
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2.1.2 ANÁLISIS EN CONDUCCIÓN DISCONTINUA  

En conducción discontinua el convertidor Forward presenta un aumento de los picos 

máximos de corriente de entrada y salida, además del ruido generado por las 

conmutaciones. Ya que no existen ventajas de trabajar en conducción discontinua por lo 

general se utiliza la topología Forward en operación continua. 

 

Figura 2.7. Formas de onda en conducción discontinua 

Además de los dos estados ON y OFF mencionados anteriormente en el modo de 

conducción continuo, cuando se opera en conducción discontinua se presenta un estado 

más donde los interruptores MOSFET, los diodos D1, D2, D3 y D4 están bloqueados, siendo 

el condensador de salida el que entrega energía hacia la carga. El circuito equivalente de 

este estado de conducción se muestra en la Figura 2.8. 

 

Figura 2.8. Circuito equivalente al tercer estado en conducción discontinua 

Al no ser de interés este estado de conducción, el análisis en modo de conducción 

discontinua se limitará a conocer cuál es el comportamiento del convertidor para poder 

identificar si está o no trabajando en dicho modo.  
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2.2 DISEÑO DEL CONVERTIDOR DC-DC FORWARD PUENTE 

HÍBRIDO 

Para comenzar el diseño se van a tomar en consideración las siguientes especificaciones: 

Tabla 1. Especificaciones de diseño 

Especificación Valor  Unidad 

Potencia máxima  50 W 

Frecuencia de conmutación 30 kHz 

Relación de trabajo máxima 0.5 - 

El convertidor estará diseñado para que en trabajos futuros se pueda trabajar utilizando un 

panel fotovoltaico SMARTEK FP-P50-18 (Ver ANEXO V) con las siguientes 

especificaciones técnicas: 

Tabla 2. Especificaciones del panel fotovoltaico [13] 

Especificación Valor  Unidad 

Potencia máxima  50 W 

Voltaje  18 V 

Amperaje  2.73 A 

Voltaje máximo de operación  18.3 V 

Corriente a corto circuito  2.9  A 

Debido a que se trabaja con un núcleo de ferrita reciclado de una fuente de computadora 

(Revisar ANEXO X), como primer paso se encuentran algunas características del núcleo 

de forma experimental con la ayuda del circuito que se presenta en la Figura 2.9. 

2.2.1 IDENTIFICACIÓN EXPERIMENTAL DE PARÁMETROS DEL NÚCLEO  

 
Figura 2.9. Circuito para determinar inductancias 

La corriente a través del inductor se mide mediante una resistencia pequeña R1 de 100 mΩ. 

Una caída de voltaje de 100 mV sobre R1 corresponde a una corriente de 1 amperio. 

Cuando se abre el transistor, el inductor puede caer su energía en el diodo D1.  
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Para realizar las pruebas, se coloca la bobina en la posición de L (Figura 2.9), luego se 

activa la compuerta con una señal de un determinado ancho de pulso y se mira la forma 

de onda de la corriente sobre la resistencia de 100  mΩ. Puesto que el incremento de la 

corriente es lineal se incrementa el ancho de pulso en pasos pequeños y se vuelve a mirar 

la forma de onda de corriente. Este proceso se repite hasta obtener una forma de onda 

como la que se muestra en la Figura 2.10, donde curva sigue una forma lineal durante un 

periodo de tiempo, pero llega a un punto donde hay un incremento rápido de corriente, esto 

se debe a que el núcleo entra en saturación. Justo en ese punto de quiebre se indicaría 

cual es la corriente máxima que soportaría esa inductancia antes de saturarse. [14] 

 

Figura 2.10. Curva de magnetización del transformador 

En el eje horizontal se muestra el tiempo y en el vertical el corriente escalado por el valor 

de la resistencia R1. De la ecuación de corriente de un inductor se puede escribir:  

 
i(t) =

1

L
∫ v(t) dt

t

0

 (2.8) 

 

∆i =
Vcc∆t

L
 

(2.9) 

El diodo D1 sirve para darle un camino a la corriente y limitar el voltaje de la bobina al abrir 

el interruptor Q1 de tal manera que la variación de corriente en el tiempo no sea brusca, ya 

que una variación súbita de corriente generaría voltajes demasiado grandes. Esta es la 

razón por la cual la compuerta del transistor es impulsada con una señal altamente 

asimétrica generada por el oscilador, con un tiempo en alto en el orden de los 

microsegundos mientras que el tiempo en bajo en el orden de los milisegundos. 

Para determinar el valor de la inductancia, se puede calcular con la siguiente formula: 
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𝐿 =

𝑉𝑐𝑐∆𝑡

∆𝑖
 (2.10) 

Reemplazando los valores obtenidos mediante la Figura 2.10 se obtiene el siguiente valor 

de inductancia: 

 
𝐿 =

(12 𝑉)(40 𝑢𝑠)

(0.76 𝐴)
= 631.57 𝑢𝐻  

Dando un número cualquiera de vueltas en el bobinado primario del transformador, en este 

caso 14 vueltas, y con el valor de la inductancia calculado, se puede conocer el valor del 

factor de forma AL. 

 𝐿 = 𝑁2𝐴𝐿 (2.11) 

 

𝐴𝐿 =
𝐿

𝑁2
=

631.57 𝑢𝐻

142
= 3222.3 𝑛𝐻/𝑁 

  

Tambien es importante conocer la densidad de flujo magnetico de saturacion en el nucleo, 

para ello se utiliza la ecuación (2.12). 

 
𝐿 =

𝐵 𝐴 𝑁

𝑖
 (2.12) 

Donde:  

L es la inductancia calculada 

B  es la densidad de flujo magnético  

A es la sección transversal del núcleo  

i es la corriente de la bobina  

Conociendo la corriente de saturación isat se podría calcular la densidad de flujo máxima 

antes de saturar el núcleo conocida como Bsat. 

 
𝐵𝑠𝑎𝑡 =

𝑖𝑠𝑎𝑡𝐿

𝐴 𝑁
 

(2.13) 

 

𝐵𝑠𝑎𝑡 =
(0.76 𝐴)(631.57 𝑢𝐻)

(0.000108 𝑚2) (14)
= 0.317 𝑇𝑒𝑠𝑙𝑎𝑠 

  

Determinando la densidad de flujo de saturación Bsat se podrá diseñar el transformador 

con un numero de vueltas mínimas para evitar que el núcleo se sature. 
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2.2.2 DISEÑO DEL TRANSFORMADOR  

Las condiciones de operación del trasformador vienen dadas por la siguiente tabla: 

Tabla 3. Especificaciones de diseño para el transformador 

Especificación Valor  Unidad 

Voltaje de entrada   18 V 

Voltaje de salida   12 V 

Corriente de entrada máxima 3 A 

Frecuencia   30 kHz 

Eficiencia   85 % 

Regulación  1 % 

Voltaje Forward 𝐷1, 𝐷2 1.35 V 

Voltaje Forward 𝐷3, 𝐷4 0.84 V 

Densidad de flujo de operación 0.20 T 

Relación de trabajo máxima  0.50 - 

Se siguió el diseño indicado en [15] comenzando por el dimensionamiento del calibre del 

cable esmaltado. Calculando la profundidad de la piel del cobre: 

 
𝜀 =

6.62

√𝑓
 (2.14) 

 
𝜀 =

6.62

√30000
= 0.0382 𝑐𝑚   

Para evitar las perdidas por el efecto Skin se considera un diámetro de cable (Dcu) del doble 

de ε. 

 𝐷𝑐𝑢 = 2𝜀 = 0.0764 𝑐𝑚 (2.15) 

Se busca el calibre del cable a partir del diámetro encontrado anteriormente, a partir de 

una tabla de calibres AWG, el cable numero 20 tiene un diámetro de 0.8118 milímetros, sin 

embargo, por cuestión del manejo del cable y el área reducida de la ventana del núcleo se 

utilizará calibre AWG 21 cuyo diámetro es 0.7230 milímetros.  

Como siguiente paso se calculará el coeficiente eléctrico Ke para determinar la geometría 

del núcleo mínima para la aplicación propuesta. 

 

𝐾𝑒 =
0.145𝑓2𝐵𝑚𝑎𝑥

2

104
 

(2.16) 

 

𝐾𝑒 =
0.145(30000 𝐻𝑧)2(0.317 𝑇)2

104
= 1311.38 

  

Calculando la geometría del núcleo (Kg) requerida: 
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𝐾𝑔 =

𝑃𝑖𝑛𝐷𝑚𝑎𝑥

𝛼𝐾𝑒
 (2.17) 

 

𝐾𝑔 =
50 𝑊(0.5)

1 ∗ 1311.38
= 0.019 𝑐𝑚5 

  

El factor de geometría del núcleo (Kg) seleccionado debe ser mayor al calculado, para 

comprobar esto se calcula Kg del trasformador seleccionado mediante la siguiente 

ecuación: 

 
𝐾𝑔 =

𝑊𝑎𝐴𝑒
2𝐾𝑢

𝑀𝐿𝑇
 (2.18) 

El transformador utilizado en este trabajo es un trasformador de modelo EI33 reciclado de 

una fuente de computadora (ver ANEXO IV). 

Tabla 4. Parámetros del Trasformador EI33 

Especificación Valor  Unidad 

Área efectiva  108  mm2 

Longitud efectiva  66.9 mm 

Volumen efectivo   7901  mm3 

Permeabilidad inicial  2100 uiac 

Factor de forma  3600  nH 

Material  CF139 - 

Las dimesiones del nucleo ayudan a relizar calculos geometricos para determinar si cumple 

con los requerimietos de diseño. 

 

Figura 2.11. Modelo del núcleo de ferrita 
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Tabla 5. Dimensiones del núcleo de ferrita 

Dimensión  Valor  Unidad 

A  33 Mm 

B  24 Mm 

C   23 Mm 

D  19 Mm 

E  9.4 Mm 

F 12.4 Mm 

G 5 Mm 

Donde 𝑊𝑎 es el área de las ventanas del núcleo y MLT es la longitud media por vuelta. 

𝑊𝑎 = (7.3 𝑚𝑚 )(19 𝑚𝑚) = 138.7 𝑚𝑚2 = 1.387 𝑐𝑚2 

𝑀𝐿𝑇 = 1.4(9.4 ∗ 2 𝑚𝑚 + 12.4 ∗ 2 𝑚𝑚) = 61.04 𝑚𝑚 = 6.104 𝑐𝑚 

𝐾𝑔 =
1.387 𝑐𝑚2(1.08 𝑐𝑚2)(0.4)

6.104 𝑐𝑚
= 0.0981 𝑐𝑚5 

Una vez comprobado que el núcleo seleccionado cumple con los requerimientos, se calcula 

el número de vueltas del bobinado primario en base al flujo de salutación Bsat. 

El cálculo de B se lo obtiene a partir de la Ley de Faraday. 

 
𝐸 = 𝑁

𝑑𝛷

𝑑𝑡
 (2.19) 

Dado que Φ = BA, se tiene: 

 𝑑𝛷

𝑑𝑡
= 𝐴

𝑑𝐵

𝑑𝑡
 (2.20) 

Combinando las ecuaciones (2.19) y (2.20) se tiene: 

 
𝐸 = 𝐴𝑁

𝑑𝐵

𝑑𝑡
 (2.21) 

Para el caso del convertidor Forward de dos interruptores, el voltaje que cae en el 

debandado primario es una forma de onda rectangular de amplitud Vin como indica la 

Figura 1.8. A partir de estas formas de onda y mediante la ley de Faraday se podrá deducir 

las fórmulas que se utilizan para el diseño de este tipo de trasformadores, teniendo como 

principio de diseño el no sobrepasar la densidad de flujo máxima del núcleo de ferrita 

conocido como Bsat. Expresando la densidad de flujo pico a pico para una onda no 

necesariamente simétrica se describe por la siguiente ecuación: 
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∆𝐵 =

𝑉𝑖𝑛𝑡𝑜𝑛

𝐴𝑒𝑁
108 (2.22) 

Donde: 

∆B es la densidad de flujo pico a pico expresada en Gauss  

Vin es el voltaje pico a través de la bobina durante el tiempo 𝑡  

ton es el tiempo de tensión aplicada  

N es el numero de vueltas  

A es el área efectiva de sección transversal del núcleo  

Por facilidad, la densidad de flujo también se puede expresar en tesla ya que por lo general 

el dato de Bsat viene expresado en esas unidades, por lo tanto, siendo 1 tesla = 10000 

Gauss, se puede obtener el número de vueltas mínimo para evitar la saturación del núcleo. 

Despejando N de la ecuación (2.22) y expresando la densidad de flujo en teslas se tiene: 

 

𝑁 ≥
𝑉𝑖𝑛𝐷

𝐴𝑒∆𝐵𝑓
104 

(2.23) 

Utilizando una densidad de flujo menor a la de saturación, calculada con la ecuación (2.13) 

de 0.317 teslas, se elige un ∆B = 0.2 teslas. El área efectiva del núcleo Ae se muestra en 

la Tabla 4. Reemplazando los datos, se tiene el siguiente número de vueltas calculadas: 

𝑁𝑝 ≥
(18 𝑉)(0.5)

(1.08 𝑐𝑚2)(0.20 𝑇)(30 𝐾𝐻𝑧)
104 = 13.88 𝑣𝑢𝑒𝑙𝑡𝑎𝑠 

En este caso, se eligen 14 vueltas para el devanado primario. 

Para el número de vueltas del devanado secundario se utilizará la ecuación del voltaje de 

salida Vo, considerando el voltaje en el diodo de Frewheeling y el factor de eficiencia típica 

del convertidor Forward de dos interruptores.  

 𝑛1

𝑛2

= 𝜂
 𝐷𝑉𝑖𝑛

𝑉𝑜 + 𝑉𝑑 + 𝑉𝐿

 (2.24) 

Donde:  

Vd es el voltaje directo del diodo de Freewheeling D3 

VL es la caída de voltaje en la inductancia de salida Lo 

η es la eficiencia del convertidor 
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𝑛2 ≥ 𝑛1

𝑉𝑜 + 𝑉𝑑 + 𝑉𝐿

𝜂𝐷𝑉𝑖𝑛
 (2.25) 

 

𝑛2 ≥ 14
12 + 0.84 + 0.5

0.85 ∗ 0.5 ∗ 18
≥  24.41 𝑣𝑢𝑒𝑙𝑡𝑎𝑠   

Mediante pruebas en el laboratorio se observó que con 24 vueltas el núcleo llega a 

saturarse alrededor de los tres Amperios, se determinó que aumentando el número de 

vueltas en el devanado secundario se logra evitar la saturación del núcleo, por lo tanto, se 

eligen 28 vueltas para el devanado secundario para un funcionamiento optimo. 

2.2.3 MOSFETS 

En la topología dual del convertidor Forward de dos interruptores existe un inconveniente 

con el MOSFET de lado superior (MOSFET Q1 de la Figura 1.6), el cual está situado antes 

de la bobina primaria del trasformador, teniendo así el voltaje de la fuente en el pin de 

Source del MOSFET, por lo tanto, se va a necesitar sumar el voltaje de umbral más el 

voltaje de la fuente para que el MOSFET pueda conducir correctamente. Esto se lo puede 

lograr con un FET Driver por ejemplo el IR2101 como se indica en la Figura 2.12 que 

controla un condensador de arranque para tener un punto de referencia flotante. 

 

Figura 2.12. Driver para MOSFET de lado alto [16] 

Otra solución es colocar un MOSFET de canal P en el lado superior, de tal forma que no 

se necesite un voltaje mayor al voltaje de la fuente, si no que se requiera un voltaje de cero 

para activar el MOSFET, por tal motivo, para activar ambos MOSFETs al mismo tiempo se 

requiere de dos señales PWM complementarias. 

 

Figura 2.13. Esquema de conmutación para los MOSFETs de canal N y P 
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Una vez definido el circuito se consideran los parámetros de voltaje, corriente y frecuencia 

que deberán soportar los MOSFETs. Considerando las ecuaciones obtenidas y las gráficas 

en un ciclo completo se puede determinar que el voltaje máximo que soportaran ambos 

MOSFETs es el voltaje de entrada, considerando un factor de seguridad del 50 % del valor 

nominal. 

 𝑉𝐷𝑆 > 18𝑉 ∗ 𝑓𝑠 > 27 𝑉  (2.26) 

La corriente media establecida a máxima potencia es de tres Amperios, se establece un 

factor de seguridad del 100 %. 

 𝐼𝐷 > 3 ∗ 𝑓𝑠 > 6 𝐴 (2.27) 

En base a los parámetros antes mencionados se utiliza el MOSFET IRF4905 para el canal 

P con una corriente de drenaje de 74 amperios (Revisar ANEXO II), y el IRF3205 para el 

canal N con corriente de drenaje de 110 amperios (Revisar ANEXO I), ambos cuentan con 

un VDSS de 55 voltios, resistencia de encendido de 0.02 Ω y 0.008 Ω respectivamente.  

 

Figura 2.14. Características principales de los MOSFET seleccionados [17] [18] 

2.2.3.1 Diseño del circuito de disparo  

Con el objetivo de mejorar los tiempos de encendido y apagado de los MOSFETs, se 

implementó un circuito auxiliar de arreglo de transistores NPN y PNP como se muestra en 

la Figura 2.15. Cuando la señal PWM este en alto, el transistor Q1 se activará y encenderá 

el MOSFET, por otro lado, el transistor Q2 se activará cuando la señal PWM este en bajo, 

apagando así el MOSFET.  

 

Figura 2.15. Circuito Totem Pole 
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El uso de una resistencia de compuerta más baja reduce el tiempo de conmutación y puede 

introducir oscilaciones de la señal en respuesta a una transición (ringing) y ruido 

electromagnético (EMI). En cambio, el uso de una resistencia de compuerta más grande 

aumenta el tiempo de conmutación, lo que aumenta la pérdida de conmutación y genera 

calor. Par el cálculo de esta resistencia de compuerta se sigue el proceso indicado en [19]. 

El tiempo total de encendido y subida de la puerta tg y la carga Qg en nano Coulombs, 

tienen la siguiente relación con la corriente de compuerta ig: 

 𝑄𝑔

𝑡𝑔
= 𝑖𝑔 (2.28) 

La corriente de puerta que fluye durante este período de conmutación transitoria se calcula 

como: 

 
𝑖𝑔 =

(𝑉𝐺 − 𝑉𝐺𝑆)

𝑅𝑔
 (2.29) 

Para obtener los datos necesarios para realizar el cálculo de la resistencia de gate se 

consulta la hoja de datos del respectivo MOSFET.  

MOSFET TIPO P MOSFET TIPO N 

Datos:  

𝑄𝑔 = 180 𝑛𝐶 

𝑡𝑔 = 117 𝑛𝑠 

𝑉𝐺𝑆(𝑀𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟) = 5.8 𝑉 

𝑉𝑔 = 18 𝑉 

Cálculo de 𝑅𝐺: 

𝑄𝑔

𝑡𝑔
= 1.538 𝐴 

𝑅𝑔1
=

(18 𝑉 − 5.8 𝑉)

1.538 𝐴
= 7.93 𝛺 

  

𝑄𝑔 = 146 𝑛𝐶 

𝑡𝑔 = 115 𝑛𝑠 

𝑉𝐺𝑆(𝑀𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟) = 5.2 𝑉 

𝑉𝑔 = 18 𝑉 

 

𝑄𝑔

𝑡𝑔
= 1.269 𝐴 

𝑅𝑔2
=

(18 𝑉 − 5.2 𝑉)

1.269 𝐴
= 10.08 𝛺 

 

Se selecciona una resistencia 𝑅𝐺1 = 8.2 𝛺  y una 𝑅𝐺2 = 10 𝛺. 

2.2.4 CAPACITOR DE ENTRADA 

Para el cálculo del capacitor de entrada se determina la corriente que circula por este 

capacitor, la cual se muestra en la Figura 2.16. 
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Figura 2.16. Forma de onda de corriente en el capacitor de entrada 

Donde a partir de la variación de voltaje ∆VCin en el tiempo de apagado (1 − D)T es: 

 
∆VCin =

1

Cin
∫ IEdt

(1−D)T

0

 (2.30) 
 

 

∆VCin =
IE(1 − D)T

Cin
 

(2.31) 

 

Despejando Cin, se puede obtener una expresión para calcular el capacitor de entrada. 

 
Cin =

IE(1 − D)

∆VCinf
 (2.32) 

Para los valores de diseño propuestos resulta: 

 
Cin ≥

3 A(1 − 0.5)

(0.01 ∗ 18)(30 kHz)
≥ 277 uF    

Se elige un capacitor de 1000 uF, mucho mayor que el calculador ya que se observó una 

mejor estabilidad en el control de corriente que con valores menores. 

2.2.5 FILTRO DE SALIDA  

2.2.5.1  Diseño del inductor de salida 

El valor medio de la corriente el inductor de salida es el mismo valor medio de la corriente 

de salida en la carga ya que la corriente media en un capacitor es cero.  

 

Figura 2.17. Forma de onda de corriente en el inductor de salida 
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Promediando la corriente en un periodo completo: 

 
𝐼𝐿𝑜 =

(𝐼𝐿𝑜𝑚𝑎𝑥 + 𝐼𝐿𝑜𝑚𝑖𝑛)

2
= 𝐼𝑜 (2.33) 

Durante el tiempo 0 < t < DT 

 
𝐼𝐿 =

1

𝐿
∫ 𝑉𝐿𝑜(𝑡)

𝑡

0

𝑑𝑡 
(2.34) 

 

𝐼𝑚𝑎𝑥 − 𝐼𝑚𝑖𝑛 =
1

𝐿𝑜
∫

𝑉𝑖𝑛

𝑛
− 𝑉𝑜

𝐷𝑇

0

𝑑𝑡 (2.35) 

 

𝐼𝑚𝑎𝑥 − 𝐼𝑚𝑖𝑛 =

𝑉𝑖𝑛
𝑛

− 𝑉𝑜

𝐿𝑜
𝐷𝑇 (2.36) 

Sumando las ecuaciones (2.33) y (2.36) 

 

2𝐼𝑚𝑎𝑥 = 2𝐼𝑜 +

𝑉𝑖𝑛
𝑛 − 𝑉𝑜

𝐿𝑜
𝐷𝑇 (2.37) 

Despejando la corriente máxima  

 

2𝐼𝑚𝑎𝑥 = 2𝐼𝑜 +

𝑉𝑖𝑛
𝑛 − 𝑉𝑜

𝐿𝑜
𝐷𝑇 (2.38) 

 

𝐼𝑚𝑎𝑥 = 𝐼𝑜 +

𝑉𝑖𝑛
𝑛 − 𝑉𝑜

2𝐿𝑜
𝐷𝑇 (2.39) 

Reemplazando (2.39) en (2.36) la corriente mínima está dada por: 

 

𝐼𝑚𝑖𝑛 = 𝐼𝑜 −

𝑉𝑖𝑛
𝑛 − 𝑉𝑜

2𝐿𝑜
𝐷𝑇 (2.40) 

Las ecuaciones de corriente máxima y mínima serán de utilidad más adelante. Junto con 

la ecuación (2.7) y despejando 𝐿𝑜 de la ecuación (2.36) se puede obtener la siguiente 

ecuación de diseño para el inductor de salida 𝐿𝑜. 

 
𝐿𝑜 =

𝑉𝑜(1 − 𝐷)

∆𝐼 ∗ 𝑓
 (2.41) 

Reemplazando los valores de diseño, se obtiene la siguiente inductancia calculada: 

 
𝐿𝑜 =

12 𝑉(1 − 0.5)

(0.05 ∗ 3) ∗ 30𝑘𝐻𝑧
= 1.33 𝑚𝐻   
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Conociendo el número de vueltas de un inductor reciclado, se realizan pruebas 

experimentales con el mismo circuito mencionado en la Figura 2.9 para determinar su factor 

de forma AL y así poder calcular el nuevo número de vueltas requerido para obtener la 

inductancia calculada. 

 

Figura 2.18. Curva de magnetización del inductor de salida Lo 

Ya que no se conoce el factor de forma del material, se determina la curva de la Figura 

2.18 para un inductor reciclado con 50 vueltas para conocer su inductancia.  

 

𝐿 =
(12 𝑉)(125 𝑢𝑠)

(1.4 𝐴)
= 1.07 𝑚𝐻 

(2.42) 

 

𝐴𝐿 =
𝐿

𝑁2
=

1.07 𝑚𝐻

502
= 428.57 𝑛𝐻/𝑁 

(2.43) 

Conociendo el factor de forma de la ferrita toroidal se puede calcular un nuevo número de 

vueltas para obtener la inductancia calculada en la ecuación (2.44). 

 
𝑁2 =

𝐿

𝐴𝐿
=

1.33 𝑚𝐻

428.57 𝑛𝐻/𝑁
= 55.7 𝑣𝑢𝑒𝑙𝑡𝑎𝑠 (2.44) 

Se redondea a 56 el número de vueltas en el inductor de salida 𝐿𝑜. 

2.2.5.2  Diseño del capacitor de salida 

La corriente media en un capacitor debe ser cero, por lo que el área positiva es igual al 

área negativa en la Figura 2.19. 
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Figura 2.19. Forma de onda de la corriente en el capacitor de salida 

Con el voltaje del capacitor 𝑉𝐶𝑜
: 

 
𝑉𝐶𝑜

=
1

𝐶
∫ 𝑖𝑐

𝑡

0

𝑑𝑡 (2.45) 

En el intervalo donde la corriente es positiva: 

 
∆𝑉𝐶𝑜 =

1

𝐶
∫ 𝑖𝑐

𝑇/2

0

𝑑𝑡 
(2.46) 

 

∆𝑉𝐶𝑜 =
1

𝐶
(

𝑇(𝐼𝐿𝑜𝑚𝑎𝑥
− 𝐼𝑜)

4
) 

(2.47) 

 

𝐶𝑜 =
𝐼𝐿𝑜𝑚𝑎𝑥

− 𝐼𝑜

4 ∗ ∆𝑉𝐶 ∗ 𝑓
 

(2.48) 

Reemplazando la ecuación (2.39) en (2.48) se obtiene: 

 
𝐶𝑜 =

Vin(1 − 𝐷)𝐷

n ∗ 8 ∗ ∆𝑉𝐶 ∗ 𝑓2𝐿𝑜
 

 

(2.49) 

Reemplazando los valores de diseño, se encuentra la siguiente capacitancia requerida: 

 
𝐶𝑜 =

18(1 − 0.5)0.5

0.5 ∗ 8 ∗ (0.01 ∗ 12) ∗ (30 𝐾𝐻𝑧)2 ∗ (1.33 𝑚𝐻)
= 7.86 𝑢𝐹 

 

  

Se selecciona un valor de capacitancia de 100 uF, mayor al calculado para garantizar un 

bajo rizado y estabilidad en la corriente de salida.  

2.2.6 DIODOS  

En base a la forma de onda de corriente y voltaje de los diodos 𝐷1 y 𝐷2 (ver Figura 2.6), la 

corriente puede ser expresada por la siguiente ecuación: 
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𝐼𝐷1 = 𝐼𝐷2 =

1

𝐿𝑚
∫ 𝑉𝐿𝑚𝑑𝑡 + 𝐼𝐿𝑚(𝐷𝑇)

𝑡𝑚

𝐷𝑇

 
(2.50) 

Conociendo el voltaje en la inductancia de magnetización  𝐿𝑚 en el tiempo 𝑡 = 𝐷𝑇 : 

 
𝑉𝐿𝑢 = 𝐿𝑚

𝑑𝑖𝐿𝑚

𝑑𝑡
= 𝑉𝑖𝑛 

(2.51) 

Dado que el pico máximo de corriente en los diodos se da en el tiempo t = DT, se puede 

expresar como: 

 
𝐼𝐷1𝑚𝑎𝑥 = 𝐼𝐷2𝑚𝑎𝑥 = 𝐼𝐿𝑚(𝐷𝑇) =

𝑉𝑖𝑛𝐷

𝑓𝐿𝑚
 (2.52) 

 

𝐼𝐷1𝑚𝑎𝑥 = 𝐼𝐷2𝑚𝑎𝑥 =
18 ∗ 0.5

30 𝑘𝐻𝑧 ∗ 631.57 𝑢𝐻
= 0.475 𝐴   

El voltaje inverso máximo que soportaran los diodos es el mismo de la fuente de 

alimentación Vin por lo tanto se buscara unos diodos que cumplan por lo menos con los 

siguientes requisitos: 

𝐼𝐷1,𝐷2 > 0.475 𝐴 

𝑉𝐷1,𝐷2
> 18 𝑉 

Para la descarga del núcleo se utilizaron dos diodos rápidos MUR260 de 2 A y 600 V 

(Revisar ANEXO VIII). 

 

Figura 2.20. Diodo Schottky MUR260 [20] 

En el caso de los diodos Freewheeling D3 y D4 se utilizó un encapsulado TO-220 el cual 

incorpora dos diodos rápidos con cátodo común. Estos diodos soportan 10 amperios y un 

voltaje de 45 voltios (Revisar ANEXO IX). 
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Figura 2.21. Encapsulado de diodos rápidos MBR2045CT [21] 

2.3 CONTROLADOR  

2.3.1 LÓGICA DE CONTROL 

La lógica de control se enfoca en el control de la corriente de entrada IE la cual va a ser 

medida mediante un sensor acondicionador que entrega una salida de voltaje proporcional 

a la corriente medida, este voltaje será comparado con un voltaje de referencia que simula 

la referencia de corriente que se obtendría desde rastreador del punto máximo de potencia 

para el caso de aplicaciones fotovoltaicas, del error resultante entre la referencia y la 

medición de corriente el controlador proporcionará la señal de control necesaria para 

manejar los interruptores de potencia del convertidor DC-DC, controlando así la corriente 

IE que entrega el panel que en este caso es la fuente de laboratorio. 

 
Figura 2.22. Esquema de control de corriente en lazo cerrado  

Mediante la ecuación (2.53) proporcionada por el fabricante, se calculará el rango de voltaje 

en el cual debe estar la referencia para variar la corriente en el rango indicado. 

 𝑉𝑜𝑢𝑡 = 𝐼𝐸 ∗ 185𝑚𝑉 + 2.5𝑉 (2.53) 

Tabla 6. Rango de referencia  

Voltaje (Vout) Corriente 

2.5 V 0 A 

3.055 V 3 A  
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Por lo tanto, se debe proporcionar una referencia en un rango de 2.5 a 3.055 V, para ello 

se utiliza un divisor de voltaje junto con un potenciómetro de tal forma que entre la 

resistencia mínima y máxima del potenciómetro se obtenga un voltaje dentro del rango 

antes mencionado como se muestra en la Figura 2.23. 

 

Figura 2.23. Divisor de voltaje de referencia 

El flujo de control de corriente en el convertidor se ve reflejado en el diagrama de flujo de 

la Figura 2.24. 

 

Figura 2.24. Diagrama de flujo de control 

2.3.2 CIRCUITO DE CONTROL DE MODULACIÓN POR ANCHO DE PULSO 

TL494 

Ya que se va a controlar por ancho de pulso la corriente de entrada al convertidor, se 

necesitará un amplificador de error para poder realizar la comparación con la referencia y 

en base a ese error obtener la seña PWM de control que activara los interruptores de 

potencia, es decir se necesitaran dos salidas PWM.  

Teniendo en cuenta los requerimientos, el integrado TL494 cumple con todos ellos y 

proporciona aún más funciones de utilidad. Este integrado es uno de los circuitos de control 

de modulación PWM que se usa en fuentes de voltaje conmutadas y será el cerebro de 
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control para el control de corriente del convertidor DC-DC. En la Figura 2.25 se muestra el 

diagrama de bloques funcional donde se observan sus elementos internos que se utilizaran 

en su mayoría para este trabajo. (ver ANEXO VII). 

 

Figura 2.25. Diagrama de bloques funcional 

Para comprender el funcionamiento del modulador TL494 se describen sus principales 

propiedades y componentes internos, para luego hacer el diseño de todos los componentes 

externos como resistencias, capacitores, etc.  

2.3.2.1  Regulador de referencia  

Se trata de un regulador de voltaje de 5 voltios, se lo utiliza para los divisores de voltaje 

como en el caso del control de tiempo muerto (DTC), así como el voltaje de referencia, 

además es de gran ayuda para alimentar elementos externos como el sensor de corriente. 

2.3.2.2  Oscilador  

Proporciona una señal de diente de sierra a los comparadores de tiempo muerto (DTC) y 

PWM para comparar las señales de control. La frecuencia de oscilación depende de los 

valores de la resistencia RT y el capacitor CT, y se la puede calcular mediante la siguiente 

formula. 

 
𝑓𝑜𝑠𝑐 =

1

𝑅𝑇𝐶𝑇
 (2.54) 

Para un valor de frecuencia de 30 kHz y seleccionando un capacitor cerámico de 0.0022 

uF se calcula el valor de la resistencia necesaria para obtener la frecuencia propuesta. 

 
𝑅𝑇 =

1

(30 𝑘𝐻𝑧)(0.0022 𝑢𝐹)
= 15.15 𝐾𝛺    
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Para una mejor precisión en la frecuencia, se optó por usar un potenciómetro de precisión 

para ajustar esta frecuencia en el valor exacto de 30 kHz. 

2.3.2.3  Amplificadores de error  

Contiene dos amplificadores de error, sin embargo, solo se utiliza uno para las señales de 

referencia y el sensor de corriente. Se utiliza la configuración de amplificador operacional 

PI que al comparar estos dos voltajes se genere una señal de error en el Feedback (Pin 3) 

que ajusta el ancho de pulso de la señal PWM para seguir la referencia. 

2.3.2.4  Control de salida  

Sirve para determinar el modo de operación de los transistores de salida, existen dos 

posibles opciones. Para un funcionamiento paralelo de los transistores de salida, es decir 

que ambos transistores tengan la misma señal se debe colocar el pin 13 a tierra, en este 

modo de operación la frecuencia de oscilación será la misma para ambos transistores. Para 

el modo de operación Push-Pull el pin 13 debe estar conectado a la referencia de 5 voltios, 

en este caso los transistores operan de forma alternada y la frecuencia será la mitad de la 

frecuencia en modo paralelo. 

2.3.2.5 Transistores de salida  

Para el convertidor Forward de dos interruptores, se requiere de un modo de operación en 

paralelo ya que los MOSFETs se activan simultáneamente, sin embargo, se utiliza la 

configuración de emisor común para el MOSFET tipo P ya que se requiere controlar el 

tiempo en bajo de la PWM, mientras que para el tipo N se utiliza la configuración de emisor 

seguidor para controlar el tiempo en alta de la señal PWM. 

 

Figura 2.26. Transistores de salida en configuración (a) Emisor común y (b) Emisor 

seguidor [22] 
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2.3.2.6  Arranque suave y Tiempo muerto  

Este arreglo de resistencias y un capacitor se lo utiliza para reducir el estrés en los 

transistores de conmutación en el momento de la puesta en marcha. 

 

Figura 2.27. Circuito de arranque suave y tiempo muerto [22] 

Se calculan las resistencias en base al tiempo muerto requerido, que en este caso es del 

50 %. Al aplicar un voltaje entre 0 y 3.3 voltios proporciona un tiempo muerto entre el 3 % 

y 100 %. 

Para calcular el voltaje necesario para un tiempo muerto del 50 %, se obtiene la ecuación 

lineal del tiempo muerto en relación con el voltaje aplicado en el pin cuatro (DTC).  

 
𝐷𝑇% = 29.3(𝑉𝐷𝑇𝐶) + 3.3 𝑉  (2.55) 

 50 % = 29.3(𝑉𝐷𝑇𝐶) + 3.3 𝑉   

 
𝑉𝐷𝑇𝐶 = 1.59 𝑉 

  

Aplicando el divisor de voltaje en la resistencia 𝑅6 

 
𝑉𝑅6

= (5 𝑉)
𝑅6

𝑅6 + 𝑅𝑇
 (2.56) 

Seleccionando una resistencia RT de 5.1 KΩ y despejado R6 se obtiene el valor de 

resistencia necesario para proporcionar un tiempo muerto del 50 %. 

 
1.59 V = (5 V)

𝑅6

𝑅6 + 5100
   

 
𝑅6 = 2378 𝛺  

 

Se escoge el valor más cercano comercialmente, por lo tanto 𝑅6 = 2200 𝛺. 

Para dar un arranque inicial suave, el condensador C2 obliga a la entrada de control de 

tiempo muerto a seguir al regulador de 5 voltios, lo que desactiva las salidas. (100 % tiempo 
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muerto). A medida que el capacitor se carga a través de R6, el ancho del pulso de salida 

aumenta lentamente hasta que el bucle de control tome el mando.  

El tiempo de arranque suave generalmente está en el rango de 25 a 100 ciclos de reloj. Si 

se selecciona 50 ciclos de reloj a una frecuencia de conmutación de 30 kHz, se tiene:  

 
𝑡 =

1

30𝑘𝐻𝑧
= 33.33 𝑢𝑠  (2.57) 

 

𝐶2 =
33.33 𝑢𝑠 ∗ 50 𝑐𝑖𝑐𝑙𝑜𝑠

2200 𝑜ℎ𝑚𝑠
= 0.75 𝑢𝐹 (2.58) 

Se selecciona un capacitor comercial más cercano 𝐶2 = 0.47 𝑢𝐹. 

2.3.3 SENSOR DE CORRIENTE  

El sensor de corriente se seleccionó para cumplir con los requerimientos de medición, 

además el sensor brinda un acoplamiento directo al circuito de control al contar con niveles 

de voltaje en el mismo rango que el integrado TL494, por lo que evita colocar más etapas 

de acondicionamiento y así disminuir las posibles fuentes de error. 

Su funcionamiento se basa en un sensor de efecto Hall, con un camino de cobre ubicado 

cerca de la superficie. El flujo de corriente a través de esta ruta de conducción de cobre 

genera un campo magnético que es detectado por sensor de efecto Hall y convertido en 

un voltaje proporcional al rango de medición. [23] 

 

Figura 2.28. Sensor de corriente ACS712  

Las principales características del sensor ACS712 de 5 amperios se presentan a 

continuación, más detalles sobre el sensor se pueden encontrar en el  ANEXO VI:  

 Alimentación: 4,5 a 5,5 VDC 

 Rango de medida: 0 a 5 A AC/DC 

 Resistencia interna: 1,2 𝑚𝛺 

 Protecciones: Aislamiento 2,1 𝐾𝑣 𝑟𝑚𝑠 

 Salida: Analógica 185 𝑚𝑉/𝐴 

 Tiempo de respuesta: 5 µ𝑠 

 Rango de Error: 1,5 % 
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2.3.4 SINTONIZACIÓN DEL CONTROLADOR PI  

Se utilizó uno de los amplificadores de error que incorpora el integrado TL494 y se configuró 

el arreglo de resistencias y capacitor para obtener un control de tipo proporcional e integral 

PI. Es importante mencionar que el otro amplificador de error que incorpora el integrado se 

lo debe inhabilitar ya que puede afectar el funcionamiento al estar sus pines sin conectar. 

 

Figura 2.29. Configuración del amplificador de error en modo PI 

Relacionando las ecuaciones características de un controlador PI con la configuración del 

amplificador de error de la Figura 2.29 se obtienen las contantes proporcional (Kp) y la 

constante integral (Ki) en función de las resistencias R1, R2 y el capacitor C. 

 
𝑢(𝑡) = 𝐾𝑝𝑒(𝑡) + 𝐾𝑖 ∫ 𝑒(𝜏)𝑑𝜏

𝑡

0

 (2.59) 

 
𝐶(𝑠) =

𝑈(𝑠)

𝐸(𝑠)
= 𝐾𝑝 (1 +

1

𝑇𝑖𝑠
) (2.60) 

Donde: 

 
𝐾𝑝 =

𝑅2

𝑅1
 (2.61) 

 
𝑇𝑖 = 𝑅2𝐶 

(2.62) 

 
𝐹𝑏(𝑠)

𝑉𝑟𝑒𝑓(𝑠)
=

𝑅2

𝑅1
(1 +

1

𝑅2𝐶𝑠
) 

(2.63) 

2.3.4.1 Sintonización en lazo abierto  

Se obtuvo la respuesta en lazo abierto mostrada en la Figura 2.30 para encontrar un 

modelo de segundo orden aproximado a la respuesta obtenida del sensor de corriente. 

Para ello se consideró un tiempo de retardo que se observa entre la respuesta de corriente 

obtenida mediante una pinza amperimétrica y la respuesta de voltaje que proporciona el 

sensor de corriente. 
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Figura 2.30. Respuesta en lazo abierto 

Para tener una mejor apreciación de la curva se importaron los datos de la gráfica a Matlab 

para obtener los tiempos requeridos mediante el método presentado por Ho y otros [24] el 

cual es uno de los mejores métodos para la identificación de modelos de polo doble más 

tiempo muerto según el análisis que se realiza en [24]. 

 

Figura 2.31. Identificación de parámetros de la respuesta en lazo abierto 

Para encontrar el modelo de segundo orden se necesita resolver el siguiente sistema de 

ecuaciones mediante las constantes y tiempos de medición que propone Ho y otros [24]. 

 𝜏 = 𝑎𝑡1 + 𝑏𝑡2 (2.64) 

 
𝑡𝑚 = 𝑐𝑡1 + 𝑑𝑡2 (2.65) 

Tabla 7. Constantes de identificación por el método de Ho et al 

%𝒕𝟏 %𝒕𝟐 𝒂 𝒃 𝒄 𝒅 
35 85 -0.463 0.463 1.574 -0.574 
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De la Figura 2.31 se obtiene los siguientes tiempos al 35 % y 85 % de la amplitud de la 

curva en estado estable. 

𝑡1 = 0.00367 

𝑡2 = 0.00718 

Resolviendo las ecuaciones (2.64) y (2.65) se encuentra:  

𝜏 = 0.001625 

𝑡𝑚 = 0.001655 

La constante 𝐾 viene dada por la relación entre la amplitud de referencia (2.68 voltios) y la 

amplitud de la respuesta (2.68 voltios), por lo tanto 𝐾 = 1. De este modo se puede 

representar el modelo mediante la siguiente ecuación de segundo orden: 

 
𝐺𝑝(𝑠) =

𝐾𝑒−𝑡𝑚𝑠

(𝜏𝑠 + 1)2
=

𝑒−0.001655𝑠

(0.001625𝑠 + 1)2
 (2.66) 

 

Figura 2.32. Comparación del modelo de segundo orden con la respuesta real 

Para la sintonización del controlador se utiliza Ziegler Nichols debido a que cumple con la 

relación 
𝑡𝑚

𝜏
≥ 1, la cual es recomendada en [25] para el uso de este método de 

sintonización. 

Tabla 8. Parámetros de sintonización por Ziegler Nichols 

Controlador 𝑲𝒑 𝝉𝒊 

PI 0.9
𝜏

𝐾𝑡𝑚
 

𝑡𝑚

0.3
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𝐾𝑝 =

0.9𝜏

𝑘𝑡𝑚
=

0.9(1.625 𝑚𝑠)

1(1.655 𝑚𝑠)
= 0.883 (2.67) 

 

𝑇𝑖 =
𝑡𝑚

0.3
=

1.655 𝑚𝑠

0.3
= 0.0055 

(2.68) 

Para el cálculo de la resistencia 𝑅1 se utilizan las ecuaciones (2.61) y (2.62). 

 
𝐾𝑖 =

𝐾𝑝

𝑇𝑖
=

1

𝑅1𝐶
= 160.06 (2.69) 

Seleccionando un capacitor de 0.22 uF y despejando 𝑅1: 

 
𝑅1 =

1

(160.06)(0.22𝑢𝐹)
= 28398.44 𝛺 →  30 𝐾𝛺   

Despejando la resistencia 𝑅2 de la ecuación (2.61). 

 𝑅2 = 0.883(𝑅1) (2.70) 

 
𝑅2 = 0.883(30 𝐾𝛺) = 26490 𝐾𝛺 → 27 𝐾𝛺 

  

Quedando como resultado el siguiente controlador PI: 

 
𝐶(𝑠) = 0.9 (1 +

1

0.00594𝑠
) (2.71) 

2.3.5 ESQUEMATICO GENERAL DEL CIRCUITO DE CONTROL Y POTENCIA  

El esquema de conexión completo tanto de la parte de control como de potencia a 

implementar se presenta la Figura 2.33, Para comprobar el funcionamiento se realizaron 

pruebas en Protoboard para tener un fácil acceso a cada elemento del circuito y poder 

hacer modificaciones en caso de ser necesario. Una vez que se realizaron las pruebas 

necesarias se trasladó el circuito a un PCB para optimizar el espacio y reducir el ruido 

generado en el Protoboard y los cables por la alta frecuencia de trabajo. 

 

Figura 2.33. Esquema general de control y potencia del convertidor Forward Dual 
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2.4 MODELO PROMEDIADO DEL CONVERTIDOR PUENTE 

HÍBRIDO 

Con motivo de estudio del convertidor Puente Hibrido (Forward de dos interruptores) a 

continuación se presenta el análisis de sus ecuaciones en función del estado de los 

interruptores de potencia (ON y OFF).   

2.4.1 ECUACIONES EN ESTADO ON  

Al analizar el circuito equivalente en la Figura 2.4 se pueden determinar las siguientes 

ecuaciones de estado para el inductor 𝐿𝑜 y el capacitor 𝐶𝑜. 

 
𝐿𝑜

𝑑𝑖𝑜

𝑑𝑡 
= 𝑉2 − 𝑉𝑜 

 (2.72) 

 

𝐶𝑜

𝑑𝑉𝑜

𝑑𝑡 
= 𝑖𝐿𝑜 

−
𝑉𝑜

𝑅
 

(2.73) 

2.4.2 ECUACIONES EN ESTADO OFF 

De igual forma se obtienen las ecuaciones de estado del circuito equivalente mostrado en 

la Figura 2.5. 

 
𝐿𝑜

𝑑𝑖𝑜

𝑑𝑡 
= −𝑉𝑜 

(2.74) 

 

𝐶𝑜

𝑑𝑉𝑜

𝑑𝑡 
= 𝑖𝐿𝑜 

−
𝑉𝑜

𝑅
 

 

(2.75) 

Al combinar las ecuaciones en estado de conducción ON, donde el ciclo de trabajo es (D) 

y en estado de conducción OFF es (1 − D) resulta:  

 𝑑𝑖𝑜

𝑑𝑡 
=

𝑉2𝐷 − 𝑉𝑜

𝐿𝑜
   (2.76) 

 
𝑑𝑉𝑜

𝑑𝑡 
=

𝑖𝐿𝑜 
𝑅 − 𝑉𝑜

𝑅𝐶𝑜
 

 (2.77) 

 Al tener la misma potencia de entrada y salida, la corriente de entrada IE se la puede 

expresar de la siguiente forma: 

 𝑉𝑖𝑛𝐼𝐸 = 𝑉𝑜𝐼𝑜  (2.78) 

 

𝐼𝐸 =
𝑉𝑜𝐼𝑜

𝑉𝑖𝑛
 

 (2.79) 



 

41 

 

𝐼𝐸 =
𝑉𝑜𝐷

𝑛𝑅
 

(2.80) 

2.4.3 MATRIZ DE ESTADOS  

A partir de las ecuaciones (2.76), (2.77) y (2.80) obtenidas anteriormente, se puede 

representar el modelo promediado del convertidor puente híbrido mediante un modelo de 

estados el cual tendrá como entrada el voltaje Vin y como salida la corriente IE, las variables 

de estado corresponderán a los dos elementos almacenadores de energía como lo son Lo 

y Co. 

 

[
iȯ

vȯ
] = [

0 −
1

Lo

1

Co

−1

RCo

] [
io

vo
]+[

D

nLo

0
] Vin  (2.81) 

 

[IE] = [0    
D

nR
] [

io

vo
]   (2.82) 

 

𝐻(𝑠) = 𝐶(𝑠𝐼 − 𝐴)−1 ∙ 𝐵 (2.83) 

 

𝐻(𝑠) = [0    
𝐷

𝑛𝑅
] (𝑠𝐼 − 𝐴)−1 [

𝐷
𝑛𝐿𝑜

0
] (2.84) 

Realizando las operaciones matriciales se obtiene función de transferencia de la corriente 

de entrada IE. 

 

𝑯𝑰𝑬
(𝒔) =

(
𝐷

𝑛
)

2

𝐿𝑜𝐶𝑜𝑅𝑠2 + 𝐿𝑜𝑠 + 𝑅
 

 

(2.85) 

Esta función de transferencia va a depender de la relación de trabajo D  que es la que se 

controla para regular la corriente IE y los demás parámetros como la carga R, y el filtro de 

salida LoCo. Debido a que la carga utilizada en este trabajo es una batería, el diseño de 

controlador se lo llevo a cabo mediante un modelo aproximado de la respuesta real como 

se mostró en la Sintonización en lazo abierto. 

La validación del modelo promediado se presenta en la Figura 2.34 donde se observa el 

color verde el modelo promediado de la corriente de entrada y en color azul la corriente de 

entrada que se obtiene en el convertidor DC-DC sin el filtro de entrada. 
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Figura 2.34. Validación del modelo promediado de la corriente de entrada 

2.5 SIMULACIÓN  

En la Figura 2.35 se presenta el circuito implementado en Simulink para realizar la 

simulación del convertidor Forward de dos interruptores. Se implementó el controlador PI 

a partir de la medida de la corriente de entrada y una referencia de corriente. 

 

Figura 2.35. Circuito implementado en Simulink 

En la Figura 2.36 se muestra el control de corriente para diferentes referencias en el rango 

indicado entre uno y tres amperios, observando que el control se está realizando 

correctamente mediante el controlador PI implementado. 
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Figura 2.36. Control de corriente  

En el Capítulo 3 se presentan con más detalle las formas de onda obtenidas en la 

simulación para realizar una comparación con las formas de onda obtenidas con el 

prototipo construido. 

2.6 DISEÑO DE LA PCB 

El diseño del circuito de control y potencia del convertidor DC-DC se ha implementado en 

Software de diseño electrónico Proteus, por su facilidad de manejo y su fácil creación de 

componentes, herramienta necesaria ya que los principales componentes a utilizar en el 

circuito como el transformador e inductor no se los puede encontrar en las librerías de los 

programas de diseño de PCBs.  

 

Figura 2.37. Circuito esquemático de control y potencia en Proteus 
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La distribución de los componentes de la placa se dividió entre la parte de control y potencia 

teniendo en cuenta recomendaciones de la hoja de datos del integrado TL494 sobre las 

cortas distancias al colocar sus componentes, y el uso de algunos capacitores auxiliares 

para mejorar la estabilidad de control. 

 

Figura 2.38. Enrutamiento de la PCB 

La PCB se fabricó mediante una empresa especializada en la fabricación de circuitos 

impresos de buena calidad, esto debido a que en comparación al método de serigrafia 

casera el resultado tendría menos tiempo de vida útil ya que las pistas de cobre tienden a 

oxidarse si no tienen la debida protección que brinda la máscara anisodonte, además se 

puede imprimir la máscara de componentes que facilita la identificación de elementos para 

una fácil compresión del circuito. (ver ANEXO XI) 

 
Figura 2.39. Vista 3D del circuito impreso 
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3 RESULTADOS, CONCLUSIONES Y 

RECOMENDACIONES 

3.1 RESULTADOS  

3.1.1 PROTOTIPO FINAL  

Para presentar las tres topologías que comprende el trabajo de integración curricular se 

diseñó una caja para facilitar la manipulación y conexión de los tres circuitos. En el ANEXO 

XI se puede observar con más detalle el prototipo de PCB individual del convertidor 

Forward de dos interruptores. 

 

 

Figura 3.1. Prototipo final del convertidor Forward Dual 

3.1.2 FORMAS DE ONDA  

Primeramente, se realizaron pruebas del controlador de corriente. Comparando la Figura 

3.2  y Figura 3.3 se puede evidenciar un gran cambio en la respuesta del sensor de voltaje 

para una referencia de corriente de 1.44 amperios. En lazo abierto se observan 

pronunciados picos de voltaje en todo el estado estable, sin embargo, cuenta con un rápido 

tiempo de establecimiento de 8 milisegundos. En cambio, la respuesta en lazo cerrado 

muestra una notable mejora en el rizado de voltaje manteniendo un buen tiempo de 

establecimiento de 25 milisegundos y un sobre pico inicial del 8.69 %. 
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Figura 3.2. Respuesta de corriente en lazo abierto 

 

Figura 3.3. Respuesta de corriente en lazo cerrado 

Para verificar el correcto funcionamiento del Convertidor DC-DC Forward de dos 

interruptores se presentan las formas de onda de algunos de sus componentes. En la 

Figura 3.4 se muestra el voltaje en el devanado primario del trasformador, observando 

bajos picos de tensión, el tiempo muerto entre los escalones positivos y negativos indica 

que el restablecimiento magnético en el transformador se está dando correctamente.  

 

Figura 3.4. Voltaje en el bobinado primario del trasformador 
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En la Figura 3.5 se indica la conmutación de los MOSFETs, los cuales están trabajando a 

una frecuencia de 30 kHz, de forma ideal las formas de onda deberían ser similares, sin 

embargo, al utilizar MOSFETs de canal P y N las características de estos difieren un poco.  

 

Figura 3.5. Voltaje Drain-Source del MOSFET (a) canal P y (b) canal N 

En la Figura 3.6 se indica la respuesta de la corriente de entrada en estado transitorio y 

estable, como se observa la respuesta de corriente se establece en un valor medio de 1.44 

amperios que es el valor de referencia que se estableció en un principio, además se puede 

notar el rizado característico de la corriente producido por la conmutación de los 

interruptores de potencia, dicha corriente ha sido filtrada mediante el capacitor de entrada 

𝐶𝑖𝑛 para reducir el rizado pronunciado. 

 

Figura 3.6. Corriente de entrada 

En la Figura 3.7 se muestra la corriente de salida en la carga la cual es tratada mediante 

el filtro LC, mediante la medición del valor medio de esta corriente se determinó la eficiencia 

del prototipo.  
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Figura 3.7. Corriente de salida 

En la Figura 3.8 se presenta el seguimiento de la referencia de la corriente de entrada, los 

resultados se presentaron a partir del sensor de corriente el cual proporciona una salida de 

voltaje, ya que, para comparar la referencia y respuesta de corriente se necesita trabajar 

en los mismos rangos de voltaje, sin embargo este rango se ve limitado debido a que el 

sensor de corriente entrega un voltaje entre 2.5 y 3 .055 voltios proporcionalmente a la 

corriente entre cero y tres amperios, por lo cual se dificulta la visualización de el 

seguimiento de referencia, sin embargo se logra apreciar que el control está funcionando 

adecuadamente ante cambios de referencia bruscos en todo el rango diseñado. 

 

Figura 3.8. Seguimiento de referencia 

A continuación, se presentan las formas de onda obtenidas en la simulación del circuito 

presentado en la Figura 2.35, con el objetivo de comparar formas de onda con el circuito 

implementado.  
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Figura 3.9. Voltaje en el bobinado primario del trasformador 

 

Figura 3.10. Voltaje Drain-Source del MOSFET de canal P y N 

Las formas de onda mostradas por simulación presentan un rizado menor en comparación 

a las formas de onda reales, y como era de esperar no existen picos de voltajes en la 

conmutación de los interruptores, sin embargo, se puede corroborar que el prototipo está 

funcionando de la forma esperada al ver la similitud entre las formas de onda. 

 

 

Figura 3.11. Corriente de entrada 

 

Figura 3.12. Corriente de salida 
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3.1.3 PRUEBAS DE OPERACIÓN  

Las pruebas de operación se realizaron para un voltaje de 18 voltios tomando como base 

los datos de placa del panel solar seleccionado en condiciones nominales (ver ANEXO V). 

A medida que se aumentaba la referencia de corriente en pasos de 0.25 amperios en el 

rango de cero a tres amperios se realizaron medidas de voltaje y corriente tanto en la 

entrada como en la salida del convertidor DC-DC para determinar una eficiencia promedio 

de operación. 

Tabla 9. Pruebas de operación en diferentes puntos de potencia 

𝑉𝑖𝑛 [𝑉] 𝐼𝑖𝑛 [𝐴] 𝑉𝑜𝑢𝑡 [𝑉] 𝐼𝑜𝑢𝑡 [𝐴] 𝐸𝑓𝑖𝑐𝑖𝑒𝑛𝑐𝑖𝑎 𝜂 [%] 

18 

0.25 12.41 0.279 76.94 

0.50 12.50 0.624 86.67 

0.75 12.56 0.945 87.92 

1.00 12.80 1.240 88.17 

1.25 12.91 1.520 87.21 

1.50 13.04 1.770 85.48 

1.75 13.15 2.000 83.49 

2.00 13.25 2.210 81.34 

2.25 13.33 2.420 79.65 

2.50 13.45 2.590 77.41 

2.73 13.56 2.760 76.16 

3.00 13.67 2.930 74.17 

 �̅� = 82.05 

Se puede representar la eficiencia en funcion de la potencia desde los 4.5 vatios hasta los 

54 vatios, tieniendo un pico de eficiencia maxima de 88.17 % y como eficiencia promedio 

de un 82.05 %. Este resultado es esperado por las perdidas en el tranformador y por 

conmutacion en los dos interruptores de potencia por los tiempos de encendido y apagado 

que se ven reflejados en calor. 

 

Figura 3.13. Grafica de Eficiencia vs Potencia 
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3.2 CONCLUSIONES 

 Se verificó que el Convertidor DC-DC Forward de dos interruptores mejora la forma 

de eliminar la energía almacenada en el trasformador comparado con el convertidor 

Forward tradicional con tercer devanado, ya que no requiere de circuitos 

amortiguadores para eliminar picos de tensión en el devanado primario del 

trasformador, esta ventaja permite descartar el diseño de Snubbers que en otros 

convertidores DC-DC a menudo requieren, estos beneficios justificarían la 

complicación que añade el agregar un segundo interruptor de potencia.  

 Se verificó que el seguimiento de la referencia sea adecuado ante cambios bruscos, 

aunque el tiempo de establecimiento del control en lazo cerrado aumentara con 

respecto al tiempo en lazo abierto, se observa que el control de corriente es efectivo, 

puesto que reduce drásticamente picos de corriente no deseados en estado estable 

que perjudicarían el rendimiento del circuito. 

 Tras el análisis del circuito integrado TL494 se determinó que sus funcionalidades 

se adaptan perfectamente para el control por ancho de pulso de convertidores DC-

DC, ya que simplifica el uso de componentes externos como amplificadores de 

error, gate drivers, etc. Además, su poco consumo de energía y bajo costo lo hace 

ideal para aplicaciones de baja potencia. 

 Tras realizar diferentes pruebas de operación del convertidor DC-DC Forward de 

dos interruptores se obtuvo una eficiencia promedio del 82% en todo el rango de 

potencia de operación, aunque está por debajo de la eficiencia teórica se puede 

justificar este valor por las pérdidas que existen principalmente en elementos como 

el transformador por sus pérdidas en el núcleo y cobre que crecen al ser un 

transformador bobinado manualmente y con cable esmaltado común, así como los 

interruptores de potencia por sus pérdidas en la resistencia de encendido 𝑅𝑑𝑠𝑜𝑛 que 

en el caso de esta topología implementada como su nombre lo indica utiliza dos 

interruptores. 
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3.3 RECOMENDACIONES  

 Si se requiere minimizar las perdidas por el cobre en el trasformador, puede resultar 

útil utilizar el calibre de cable esmaltado más grueso que se pueda utilizar teniendo 

en cuenta el efecto piel. Otra opción es unir varios cables más finos que el calibre 

calculado (conexión paralela) ya que, se constató que realizando esta práctica se 

obtuvieron mejores resultados.  

 Para maximizar el acoplamiento entre los devanados del trasformador y por ende 

minimizar inductancias de fuga, se recomienda bobinar de forma concéntrica los 

devanados, una buena técnica es dividir el devanado primario y colocar la primera 

capa en la zona más interna y la segunda capa en el exterior. Construir de forma 

correcta el trasformador evitará o reducirá los picos de voltaje que se generan por 

la inductancia de fuga del devanado primario.  

 El modulador por ancho de pulso TL494, requiere de algunos capacitores que 

recomienda el fabricante, el primer capacitor auxiliar fue colocado en el pin de 

realimentación (feedback), recomendado para mejorar la estabilidad y el tiempo de 

respuesta. En el pin de voltaje de referencia interna (REF) se colocó otro capacitor 

auxiliar para mantener esta referencia estable. 

 Componentes como RT, CT que determinan la frecuencia de operación, resistencias 

y capacitores del controlador PI, deben ser colocados lo más cerca posible el 

circuito integrado y lejos de fuentes de ruido como inductores, ya que afectan el 

funcionamiento notablemente. 

 Verificar que los tiempos de encendido y apagado de los MOSFETs estén dentro 

del rango especificado por el fabricante del modulador TL494 tomando en cuenta 

los tiempos de retardo de los demás dispositivos como el sensor de corriente, caso 

contrario hacer uso de circuitos auxiliares como Totem Pole que fue de utilidad para 

mejorar estos tiempos. 

 Para verificar el seguimiento de la referencia de corriente fue necesario observar la 

respuesta de voltaje del sensor acondicionador de corriente, y la referencia de 

voltaje entregada desde el divisor de voltaje, de esta forma se pudo comparar y 

verificar el seguimiento de la referencia. 
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5 ANEXOS 

ANEXO I. HOJA DE DATOS MOSFET 3205 
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ANEXO II. Hoja de datos MOSFET IRF9540 
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ANEXO III. Calibres alambre de cobre esmaltado AWG 
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ANEXO IV. Hoja de datos núcleo de ferrita 
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ANEXO V. Hoja de datos panel fotovoltaico 
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ANEXO VI. Hoja de datos sensor de corriente ACS712 
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ANEXO VII. Hoja de datos modulador TL494 
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ANEXO VIII. Hoja de datos diodos de descarga D1 y D2 
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ANEXO IX. Hoja de datos diodos freewheeling D3 y D4 
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ANEXO X. Fuente de laboratorio reciclada 
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ANEXO XI. Placa de circuito impreso (PCB) 
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ANEXO XII. Pruebas de operación  
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