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RESUMEN 

El presente trabajo tiene como fin el diseño y elaboración de un prototipo de convertidor 

DC-DC tipo flyback, el cual funciona como un convertidor reductor para cargas de bajo 

voltaje aprovechando la energía fotovoltaica. 

 El convertidor flyback presentado es diseñado para que funcione en modo de conducción 

discontinua para que reduzca el voltaje a la salida del convertidor, el cual puede trabajar 

con módulos fotovoltaicos de 50 W. El sistema de control está basado en el control de la 

corriente del primario del transformador, acompañado de un controlador tipo PI para 

mantener de forma adecuada la corriente de referencia seteada de manera manual. Para 

el control del convertidor se usa un circuito integrado que maneja fuentes conmutadas, 

exactamente se usa el TL494. El transformador se elabora con núcleos de ferrita reciclados 

de circuitos electrónicos tales como fuentes de computadoras. El prototipo del convertidor 

flyback es sometido a pruebas de funcionamiento con una fuente de voltaje de laboratorio 

para comprobar formas de onda y la eficiencia promedio del convertidor. 

PALABRAS CLAVE: Controlador PI, Convertidor DC-DC, Energía fotovoltaica, Flyback. 
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ABSTRACT 

The purpose of this technical work is the design and elaboration of a DC-DC converter's 

prototype type flyback, which works like a buck converter for low voltage loads, taking 

photovoltaic energy. 

The flyback converter is designed to operate in discontinuous conduction mode (DCM) to 

reduce the converter output voltage, which works with 50 watts of photovoltaic modules. 

The system control is based on the current control of the transformer primary side, 

accompanied by a PI controller for keeping the manual current setpoint. The converter's 

control has an integrated circuit for switching supplies, which is TL494. The transformer is 

made with recycled ferrites cores of electronic circuits such as computer supplies. The 

flyback converter prototype is subjected to functionality tests with a voltage supply of the 

laboratory to verify waveforms and the average efficiency of the converter. 

KEYWORDS: DC-DC converter, Flyback, Photovoltaic energy, PI controller
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1. INTRODUCCIÓN 

El uso de energía solar se ha popularizado en los últimos años, por razones tales como la 

emisión de gases producidas por el consumo de energías fósiles. Por tal motivo el uso de 

energías alternativas permite tomar conciencia sobre el cuidado de la naturaleza, con el 

aprovechamiento de otras fuentes de energía como puede ser la energía solar para la 

generación de energía eléctrica [1], [2]. 

Para el manejo y uso de la energía solar es necesario considerar algunos factores tales 

como: condiciones climáticas, costo de equipos, integración de inversores (para conexión 

a red) y convertidores DC-DC (para rastrear el punto de máxima potencia y para 

almacenamiento en baterías), siendo necesario un control adecuado de los equipos para 

poder aprovechar en gran medida la energía fotovoltaica y a su vez garantizar un tiempo 

de vida adecuado para los equipos que conforma el sistema fotovoltaico. Para garantizar 

el funcionamiento y obtener un mayor rendimiento del sistema ante problemas como el 

efecto sombra  en la literatura se proponen  microconvertidores DC- DC aislados, los cuales 

se ubican junto a cada panel evitando de este modo la caída de potencia de todo el sistema 

fotovoltaico ante escenarios como el efecto sombra [1], [3], [4].  

Como parte inicial de un proyecto global de sistemas fotovoltaicos, en este trabajo se 

propone el diseño y construcción de un microconvertidor DC- DC aislado tipo flyback con 

controlador PI de corriente en el primario del transformador flyback. Para el diseño del 

transformador tipo flyback, se reutilizará un núcleo de ferrita procedente de fuentes de 

alimentación de computadoras. Además, para minimizar el costo en el sistema de control 

se hará uso de circuitos análogos-digitales generadores de señales PWM., las cuales 

generan señales de disparo y permite realizar un control de tipo analógico sobre variables 

sensadas.   

1.1. OBJETIVO GENERAL 

Diseñar el circuito y controlador de un convertidor DC-DC aislado tipo flyback para 

aplicaciones de energía fotovoltaica. 

1.2. OBJETIVOS ESPECÍFICOS 

• Realizar una revisión bibliográfica sobre el funcionamiento de un convertidor DC-DC 

aislado tipo flyback. 

• Diseñar e implementar un convertidor DC-DC aislado tipo flyback. 
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• Obtener y validar el modelo matemático del convertidor DC-DC junto con un controlador 

PI para el convertidor DC-DC. 

• Realizar mediciones y análisis del funcionamiento del controlador con el convertidor 

DC- DC. 

1.3. ALCANCE 

1.3.1. FASE DE DISEÑO. 

• Se realizará un levantamiento bibliográfico con respecto al convertidor DC-DC tipo 

flyback, para tener conocimiento sobre el tema a tratar. 

• Se realizará el diseño y simulación del convertidor propuesto, con el fin de obtener un 

circuito que cumpla con los objetivos deseados. 

• Se realizará un levantamiento bibliográfico con respecto al controlador tipo PI 

implementando en convertidores DC-DC tipo flyback, para tener conocimiento sobre el 

tema a tratar y las variables de interés. 

• Se implementará el modelo matemático del convertidor DC-DC tipo flyback, para validar 

el comportamiento de la corriente. 

• Se realizará el diseño de un controlador tipo PI para el convertidor DC-DC, con el fin 

de controlar la corriente de entrada del convertidor. 

1.3.2. FASE DE IMPLEMENTACIÓN. 

• Se implementará el convertidor DC-DC tipo flyback con los elementos calculados para 

las simulaciones.  

• Se realizará simulaciones del funcionamiento del convertidor DC-DC. 

• Se realizará el armado e implementación de un controlador PI. 

1.3.3. FASE DE PRUEBAS Y ANÁLISIS DE RESULTADOS. 

• Se realizará pruebas del funcionamiento del convertidor, junto con su controlador 

implementados, considerando valores de corriente de entrada inferiores a 3 A y voltajes 

inferiores a 30 Vdc, para la fase de prueba se contará con una fuente de voltaje DC-

DC. 

• Se realizará un análisis de los resultados del convertidor DC-DC, el controlador PI 

implementado y las simulaciones realizadas en el software de Simulink/Matlab. 
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• El proyecto no abarcará el uso de paneles fotovoltaicos, por lo que se utilizará una 

fuente de voltaje DC disponible en el laboratorio de Electrónica de Potencia para 

realizar las pruebas de funcionamiento.  

• El proyecto no incluye la implementación de un módulo de seguimiento de punto de 

máxima transferencia de potencia (MPPT). Se usará un controlador PI para realizar el 

control del convertidor seteando manualmente la corriente de referencia. 
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1.4. MARCO TEÓRICO 

1.4.1. ENERGÍA FOTOVOLTAICA. 

En el Ecuador una de las principales fuentes de energía de usuarios que no disponen de 

servicio de las empresas eléctricas proviene del uso de combustibles fósiles como por 

ejemplo el diésel, la gasolina y el carbón, no obstante, este tipo de energía, consumida en 

exceso, trae consigo una serie de consecuencias negativas, como acelerar el deterioro del 

medio ambiente debido a las emanaciones de gases que se generan en su consumo, 

además de la contaminación ocasionada durante su extracción, transporte y adecuación 

[1]. 

El deterioro medioambiental no es la única problemática que gira en torno al consumo de 

combustibles fósiles, debido a las cuales se ha logrado fomentar a la sociedad el uso de 

diversas alternativas de energía renovable, una de las cuales, es la energía solar. 

La energía solar es una fuente renovable, descentralizada, limpia y además de naturaleza 

inagotable, ya que, como su nombre indica, se obtiene directamente del Sol con ayuda del 

equipo correcto. La cantidad de energía solar recibida a lo largo de un año tiene la 

capacidad de cubrir y satisfacer las necesidades de la población mundial, lo cual la 

convierte en un pilar fundamental, en conjunto con otras energía limpias, para la producción 

energética en un futuro próximo [1], [3].  

Para convertir esta radiación emitida por el sol, se requiere de la implementación y uso de 

equipos con la capacidad de captar y transformar en energía estos rayos, esta energía se 

utilizará en lo que la persona en particular lo requiera, como energía térmica, energía 

eléctrica, entre otras. Para el aprovechamiento de rayos del sol, se dispone de 2 

alternativas de transformación, las cuales son fototérmica y fotovoltaica. Siendo esta última 

la alternativa de interés para el presente proyecto. La energía fotovoltaica usualmente 

requiere de una etapa DC-DC en la cual se controla el voltaje y corriente acorde al 

seguimiento del punto de máxima potencia (MPPT) [5]. 

En los últimos años ha existido una tendencia por el uso y aceptación de la energía 

fotovoltaica tanto para aplicaciones pequeñas para el hogar y otras a gran escala para 

granjas fotovoltaicas. Por tal motivo el mercado de energía fotovoltaica busca mejorar, 

optimizar y desarrollar la tecnología utilizada en estos sistemas de energía, para cubrir 

diversos problemas como se listan a continuación [3], [2]: 

• Condiciones climáticas como temperatura, irradiancia, nubosidad que varían con el 

clima y las regiones. 
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• Los costos de producción de los equipos necesarios para el uso de energía solar. 

• Los costos de realizar pruebas en el sitio de interés. 

• El área que requieren los paneles para poder ser instalados. 

• Detección continua del punto de máxima transferencia de potencia, el cual requiere 

de pruebas operativas, evaluación del rendimiento y el comportamiento dinámico 

del sistema ante cambios de condiciones climáticas. 

• Comportamiento del sistema ante problemas como el efecto sombra y el 

seguimiento solar a lo largo del día. 

1.4.2. ALGORITMOS DE SEGUIMIENTO DE PUNTO DE MÁXIMA POTENCIA. 

Para aprovechar de forma adecuada la energía fotovoltaica se requiere extraer la máxima 

potencia posible de los paneles solares, por lo cual se requiere de técnicas que permiten 

determinar cuál es dicha potencia para obtener la máxima transferencia de energía desde 

el panel solar. Sin embargo, la máxima potencia del panel puede ir variando por diversos 

factores relacionados con la temperatura y la irradiancia, para el caso de la Figura 1.1 se 

pude observar cómo varían las curvas de Corriente-Voltaje y Potencia-Voltaje a diferentes 

valores de irradiancia, provocando que el valor de máxima potencia varíe. Ante lo cual es 

necesario realizar un seguimiento de la potencia, ante diversas perturbaciones que podría 

ocurrir sobre el panel solar [6], [7].  

 

Figura 1.1. Curvas de I-V y P-V para distintos niveles de irradiancia. 

Para el seguimiento de la máxima potencia se disponen de algunos algoritmos como 

perturbar y observar, conductancia incremental, correlación de rizado, además se tienen 

otros basados en voltaje o corriente constante. Para el presente trabajo no se realizará el 
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seguimiento del punto de máxima potencia, pero se considera un escenario basado en el 

algoritmo de corriente constante. 

El algoritmo de corriente constante se basa en la búsqueda de un factor relacionado con la 

corriente de cortocircuito, para lo cual es necesario analizar las curvas características del 

panel ante diversos valores de irradiancia y hallar la corriente de máxima potencia del panel 

para los diversos casos. De este modo se halla un factor de relación menor a 1 entre la 

corriente de máxima de potencia y la corriente de cortocircuito, dicho factor tiende a ser 

constante para los distintos valores de irradiancia [8], [9].   

1.4.3. CONVERTIDORES DC-DC 

En diversas aplicaciones se requiere del uso de un voltaje DC, siendo necesario disponer 

de un voltaje DC el cual pueda ser variado acorde a las necesidades del equipo o elemento 

que lo requiera. Un convertidor DC, se encarga de convertir de forma directa una magnitud 

fija a una salida DC variable. Por lo cual un convertidor DC es un equivalente a un 

transformador AC, con lo cuales permiten variar parámetros de entrada para obtener 

salidas acordes a un requerimiento deseado. Los convertidores DC-DC son usados 

principalmente para el control de motores en vehículos eléctricos, reguladores de voltaje, 

fuentes de corriente, cargar baterías, aplicaciones fotovoltaicas entre otras [10], [11].  

El esquema del funcionamiento de un convertidor DC se muestra en la Figura 1.2, en el 

cual se puede apreciar que depende de elementos conmutadores (semiconductores) los 

cuales permitirán variar el voltaje y/o corriente a la salida. Además de ello se tiene 

inductores los cuales almacenan y entregan energía durante los ciclos de encendido y 

apagado de los semiconductores. Otro elemento importante son los condensadores los 

cuales también permiten almacenar energía y a la vez filtrar la salida para tener un voltaje 

DC deseado. Sin embargo, para poder tener una salida deseada es necesario controlar 

adecuadamente el conversor por lo cual posee un bloque de control, que permite variar los 

tiempos de conmutación de los semiconductores para lograr un control de las variables de 

interés [11]. 
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Figura 1.2. Esquema de un convertidor DC- DC. 

La descripción de un convertidor DC-DC consiste en la interconexión de elementos de 

energía para cada tiempo de los conmutadores. Durante los tiempos de ON (conexión del 

semiconductor) y OFF (desconexión del semiconductor) se tendrán 2 circuitos equivalentes 

en los cuales se realiza la transferencia de energía entre los elementos que conformen la 

topología del convertidor. Los 2 tiempos de ON y OFF forman el periodo de conmutación 

denominado 𝑇𝑠. El tiempo de ON se encuentra relacionado con la relación de trabajo (𝛿) la 

cual viene dada por la ecuación (1.1) [10], [11]. 

𝜹 =
𝒕𝑶𝑵

𝑻𝒔
 

(1.1) 

En la Figura 1.3 se puede observar la relación entre la señal de control y los tiempos de 

encendido (ON) y apagado (OFF). La señal de salida depende de la relación de trabajo por 

lo cual para poder controlar de forma adecuada la variable de interés será necesario 

cambiar la relación de trabajo acorde a las condiciones de potencia que se dispone y los 

requerimientos de la carga. 

 

Figura 1.3. Señal de control de semiconductor con tiempos ON y OFF. 

El funcionamiento básico del convertidor se puede apreciar en la Figura 1.4, en la cual la 

salida es igual a la entrada cuando el interruptor permite el paso de corriente y la salida 

será igual a cero cuando el interruptor se encuentra abierto.  
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Figura 1.4. Conversor básico DC-DC. 

En base al funcionamiento del circuito de la Figura 1.4, se puede conocer la componente 

continua de la salida, mediante la ecuación (1.2). Está componente se relaciona 

directamente con la relación de trabajo por lo cual al variar cambia la salida de la 

componente continua. 

𝑉𝑜 =
1

𝑇
∫ 𝑉𝑜(𝑡)𝑑𝑡

𝑇

𝑜
=

1

𝑇
∫ 𝐸𝑑𝑡

𝑇𝑂𝑁

𝑜
=

1

𝑇
𝐸. 𝑡𝑂𝑁 = E𝛿                                    (1.2) 

Para que un convertidor funcione de forma adecuada es necesario de un control óptimo. 

La etapa de control se encarga de medir las variables de interés, compararlas con una 

referencia y en base a esto variar los tiempos de conducción de los semiconductores para 

poder conseguir que la variable de interés en tiempo real sea igual al valor de referencia 

deseado. Uno de los problemas del lazo de control de un convertidor es su naturaleza no 

lineal y estructura variable. Para poder controlar de forma adecuada el convertidor es 

necesario recurrir a un modelo lineal con el cual se pueda diseñar los controladores 

requeridos.  

Entre las ventajas del uso de un convertidor DC- DC se tiene que [3], [12], [11]:  

• No es necesario que el dispositivo de potencia trabaje en su región activa, por lo 

cual se consigue una reducción de pérdidas de potencia y por ende mayor 

eficiencia. 

• Permite obtener un rendimiento entre 70% al 90%, valores superiores al de las 

fuentes de alimentación de tipo lineal que alcanzan valores de 30% al 60%. 

• Se logra una reducción de tamaño pues el convertidor no requiere de equipos 

grandes. 

La desventaja de un convertidor DC- DC es que al ser una fuente compleja por la 

conmutación a alta frecuencia puede recibir interferencias electromagnéticas, siendo 

necesario prevenir y evitar este problema [3]. 

1.4.4. MICROCONVERTIDORES DC-DC 

Un micro convertidor está pensado para manejar de forma adecuada un solo panel, por lo 

cual, este debe ser conectado a la salida del panel permitiendo de este modo se realiza un 
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seguimiento de máxima potencia por cada panel y no del sistema en general, con lo cual 

se logra una independencia del panel. Con los micro convertidores conectados a los 

paneles se pueden realizar arreglos en serie o paralelo de micro convertidores 

dependiendo del tipo de convertidor que se usa. [5]. 

Entre las ventajas de los micro convertidores se tiene una optimización individual de 

potencia, pues permite optimizar la potencia de cada uno de los paneles pertenecientes al 

sistema, en vez de optimizar todo el sistema como un equivalente de un arreglo de paneles 

fotovoltaicos, evitando de este modo caídas de potencia de todo el sistema ante 

obstrucción de la energía irradiada causadas por el paso de nubes, o ramas de árboles, 

etc. Además, el uso de micro convertidores permite una orientación múltiple de paneles 

con lo cual los paneles pueden estar apuntando a diferentes direcciones aprovechando de 

mejor forma la energía solar.  

Algunas de las desventajas de los micro convertidores son los altos costo de instalación y 

mantenimiento pues cada panel se considera como un solo sistema fotovoltaico que 

requiere de un micro convertidor, generando un costo mayor que usar un sistema 

centralizado. Esto ocurre de igual modo en el mantenimiento correctivo pues se debe 

revisar varios micro convertidores en vez de un solo convertidor centralizado [5]. 

1.4.5. TOPOLOGÍAS DE CONVERTIDORES DC-DC TIPO FLYBACK. 

1.4.5.1. Topología básica del convertidor Flyback. 

La topología base del convertidor flyback es indicada en la Figura 1.5. El funcionamiento 

de este convertidor se analiza considerando el tiempo de encendido y apagado del 

semiconductor. Cuando el semiconductor se encuentra encendido permite la circulación de 

corriente en el lado primario y el flujo magnético en el lado primario del transformador 

permite almacenar energía en el mismo, mientras que el diodo del lado secundario impide 

la circulación de corriente por estar inversamente polarizado por lo cual el capacitor de 

salida suministra energía a la carga. Cuando el semiconductor se encuentra apagado la 

energía almacenada en la inductancia de magnetización del primario del transformador 

disminuye, ya que la misma es inducida en el lado secundario. Permitiendo polarizar al 

diodo de forma directa y a su vez la energía inducida es enviada al capacitor y la carga 

[10], [11], [13].  

La mayor ventaja de la topología es su bajo costo y su tamaño pequeño, además que el 

capacitor de salida permite disminuir el rizado de corriente y voltaje en la salida, por lo cual 

no se requiere de un filtro inductivo en la salida del convertidor. La mayor desventaja del 

convertidor es el estrés que se produce en los semiconductores debido a que en el tiempo 
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de encendido se almacena energía en el transformador, provocando que los picos de 

voltaje aumenten. Siendo una buena opción optar por el modo de operación discontinuo 

del convertidor para liberar la energía almacenada de forma adecuada, además que 

disminuye las interferencias electromagnéticas. Debido al estrés que se genera en el 

semiconductor la eficiencia del convertidor disminuye, por lo cual las variantes del 

convertidor flyback buscan disminuir dicho estrés [13], [14]. 

 

Figura 1.5. Topología básica del convertidor flyback [14]. 

1.4.5.2. Topología flyback con snubber activo. 

Está topología es la misma del flyback básico, pero posee un semiconductor y capacitor 

adicionales como se observa en la Figura 1.6, que permite disminuir el estrés por voltaje 

del semiconductor principal, con lo cual permite trabajar de forma adecuada en conducción 

continua. Esto permite eliminar pérdidas por conmutación en el semiconductor principal 

aumentando de este modo la eficiencia, pero genera más complejidad en el circuito. Sin 

embargo, un efecto negativo del snubber activo es el aumento de estrés en corriente en 

las conmutaciones [14], [15]. 

 

Figura 1.6. Topología del convertidor flyback con snubber activo [14]. 
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1.4.5.3. Topología flyback entrelazados. 

Cuando se busca trabajar en conducción continua con el circuito flyback se maneja una 

alta densidad de flujo DC, lo cual implica el uso de transformadores más grandes. Para 

evitar esto, se hace uso de convertidores entrelazados, lo cual consiste en dividir el circuito 

en 2 o más convertidores flyback, lo cual distribuye la densidad de flujo, como el circuito de 

la Figura 1.7. Además, permite disminuir las pérdidas del núcleo y cobre en comparación 

con el circuito de un solo transformador. Con respecto al lado secundario debido a que la 

corriente se encuentra distribuida, cada diodo debe soportar menos corriente permitiendo 

disminuir sus pérdidas. Otra ventaja de esta topología es que, al aumentar el número de 

transformadores entrelazados, facilita el filtrado de la salida reduciendo el tamaño de los 

elementos pasivos [14], [16], [17]. 

 

Figura 1.7. Topología del convertidor flyback con transformadores entrelazados [14]. 

1.4.5.4.  Topología flyback de doble interruptor. 

Al usar un solo semiconductor para la conmutación se produce un estrés de voltaje y 

corriente en dicho elemento, además que al usar un solo semiconductor se manejan 

valores bajos de potencia. En la topología de 2 interruptores como se indica en la Figura 

1.8 se pueden manejar niveles de potencia mayores, ya que el estrés producido por voltaje 

y corriente se distribuye en los 2 elementos, permitiendo reducir las pérdidas por 

conmutación en potencia mayores. En esta topología los 2 elementos interruptores se 

encienden y se apagan de forma simultánea, mientras que los diodos del lado primario del 

transformador permiten limitar el voltaje máximo [14], [17].   
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Figura 1.8. Topología del convertidor flyback de doble interruptor [14]. 

Para el presente trabajo se hará uso de la topología básica pues al ser menos compleja no 

requiere de varios elementos adicionales, permitiendo obtener un circuito compacto, 

facilitando a futuro la implementación de etapas adicionales como un MPPT o la lógica 

correspondiente para convertirlo en un cargador de baterías para sistemas aislados o sin 

acceso a la red eléctrica nacional.  

1.4.5.5. Convertidor flyback topología básica. 

El convertidor flyback es similar al convertidor elevador/reductor, pero con un aislamiento 

galvánico tal como se indica en la Figura 1.9 y al igual que el convertidor permite tener a la 

salida un valor de voltaje mayor o menor que el de la entrada. Este convertidor es el 

comúnmente utilizado para fuentes de alimentación aisladas, pero también posee ciertas 

limitaciones si el diseño no es optimizado. Su funcionamiento durante el tiempo de 

encendido del semiconductor permite al lado primario almacenar energía de la fuente en el 

entrehierro y cuando el semiconductor se encuentra apagado el devanado secundario 

envía energía a la salida [4], [18], [19]. 

 

Figura 1.9. Circuito base del convertidor flyback.  

Un componente de importancia en el convertidor flyback es el transformador el cual 

presenta una inductancia de fuga que produce pérdidas por disipación en el lado primario, 
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ya que está no se acopla de forma mutua con el lado secundario. Esta inductancia puede 

reducir el rendimiento del transformador y a su vez provocar picos de drenaje en el 

semiconductor. Debido a que es una energía que se almacena y no es transferida debe 

ser disipada por lo cual se suele usar una red snubber externa para evitar problemas con 

el semiconductor por el exceso de energía [20]. 

El convertidor flyback puede tener 3 tipos de conducción al analizar las variables eléctricas 

sobre el inductor de magnetización, los cuales son: conducción continua, conducción crítica 

y conducción discontinua [4], [10], [19]. 

Conducción continua: Esta se caracteriza en que la corriente sobre la inductancia de 

magnetización nunca alcanza el valor de cero como se muestra en la Figura 1.10, pues su 

valor de corriente es positivo y oscila entre un valor de corriente mínimo y máximo, debido 

a que la energía almacenada en la inductancia no se libera por completo durante el período 

de conmutación. 

 

Figura 1.10. Corriente de la inductancia de magnetización en conducción continua.  

Conducción crítica: Esta se caracteriza en que la corriente sobre el inductor de 

magnetización alcanza el valor de cero, donde la corriente varía entre 0 y un valor máximo, 

como se observa en la Figura 1.11. Sin embargo, este valor de 0 se alcanza por un instante 

pues al comenzar el siguiente periodo inmediatamente el valor de corriente varía, por lo 

cual cuando se termina de liberar la energía de la inductancia, inmediatamente vuelve a 

almacenar más energía. 

 

Figura 1.11. Corriente de la inductancia de magnetización en conducción crítica.  
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Conducción discontinua: Esta se caracteriza en que la corriente sobre la inductancia de 

magnetización alcanza el valor de cero y permanece en este valor hasta que termina el 

período, como se muestra en la Figura 1.12. La corriente varía desde 0 hasta un valor de 

corriente máxima, debido a que la energía almacenada en la inductancia de magnetización 

se libera por completo antes de que se termine el periodo de conmutación. 

 

Figura 1.12. Corriente de la inductancia de magnetización en conducción discontinua.  
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2. METODOLOGÍA 

2.1. ANÁLISIS DEL CONVERSOR DC-DC TIPO FLYBACK 

Para el presente proyecto de integración curricular se diseña un conversor DC-DC tipo 

flyback en conducción discontinua, para lo cual se debe determinar el valor de inductancia 

de magnetización (𝐿𝑚) para asegurar que el conversor opere en el tipo de conducción 

deseado. 

2.1.1. ANÁLISIS EN CONDUCCIÓN CONTINUA. 

Este tipo de conducción se caracteriza porque la energía almacenada en el transformador 

no es transferida completamente durante el periodo de conmutación. Esto se puede 

evidenciar en el comportamiento de la corriente de magnetización, la cual no llega al valor 

de cero durante su funcionamiento. 

Partimos del voltaje sobre la inductancia de magnetización para un período de 

funcionamiento que es 𝑡𝑜𝑛 y 𝑡𝑜𝑓𝑓, como se observa en la Figura 2.1. 

 

Figura 2.1. Voltaje en la inductancia de magnetización para conducción continua. 

𝑉𝐿𝑚 =
1

𝑇
∫ 𝑣𝐿𝑚(𝑡)

𝑇

𝑜

=
1

𝑇
(∫ 𝐸 𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑛

0

− ∫ 𝑉𝑜
𝑁1

𝑁2
 𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑓𝑓

0

) 
(2.1) 

𝑉𝐿𝑚 = 𝐸𝐷 − 𝑉𝑜
𝑁1

𝑁2
(1 − 𝐷) = 0 

(2.2) 

𝐸𝐷 = 𝑉𝑜
𝑁1

𝑁2
(1 − 𝐷) 

(2.3) 

𝑉𝑜 =
𝐸𝐷

(1 − 𝐷)

𝑁2

𝑁1
 

(2.4) 

Para la corriente en la inductancia de magnetización se realiza un análisis similar, pero 

para un solo tiempo 𝑡𝑜𝑛 o 𝑡𝑜𝑓𝑓, pues durante estos intervalos la corriente varía de su valor 

mínimo al máximo o viceversa, para este caso se considera el tiempo 𝑡𝑜𝑛 en base a la 

Figura 2.2. 
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Figura 2.2. Corriente en el inductor de magnetización para conducción continua. 

𝛥𝑖𝐿𝑚 =
1

𝐿𝑢
∫ 𝑣𝐿𝑚(𝑡)

𝑡𝑜𝑛

𝑜

=
1

𝐿𝑚
∫ 𝐸 𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑛

0

 
(2.5) 

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 − 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 =
1

𝐿𝑢
𝐸𝐷𝑇 =

𝐸𝐷

𝑓𝐿𝑢
 

(2.6) 

En el lado secundario del transformador se forma un nodo en la salida en el cual se obtiene: 

𝐼𝑑(𝑡) = 𝐼𝑐(𝑡) + 𝐼𝑅(𝑡) (2.7) 

1

𝑇
∫𝐼𝑑(𝑡) 𝑑𝑡 =

1

𝑇
∫𝐼𝑐(𝑡) 𝑑𝑡 +

1

𝑇
∫𝐼𝑅(𝑡) 𝑑𝑡 

(2.8) 

En la ecuación (2.8) tenemos el valor medio de un capacitor el cual para un período de 

tiempo tiene un valor de 0.  

1

𝑇
∫𝐼𝑐(𝑡) 𝑑𝑡 = 0 

(2.9) 

Considerando (2.9) en (2.8) se obtiene que el valor medio de ambos elementos es el 

mismo. 

1

𝑇
∫𝐼𝑑(𝑡) 𝑑𝑡 = 0 +

1

𝑇
∫𝐼𝑅(𝑡) 𝑑𝑡 

(2.10) 

1

𝑇
∫𝐼𝑑(𝑡) 𝑑𝑡 =

1

𝑇
∫𝐼𝑅(𝑡) 𝑑𝑡   →     𝐼𝑑 = 𝐼𝑅 

(2.11) 

Para continuar con la igualdad hallada en (2.11), se debe hallar ecuaciones que describan 

el comportamiento de la corriente del diodo (corriente del lado secundario del 

transformador) y la carga. Para la corriente en la carga si se considera un capacitor de 

salida (𝐶𝑜) lo suficientemente grande se puede afirmar que: 

𝐼𝑅 =
𝑉𝑜

𝑅
 

(2.12) 

Para la corriente media del diodo se analiza la Figura 2.3 para obtener lo siguiente: 
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Figura 2.3. Corriente en el lado secundario del transformador para conducción continua. 

𝐼𝑑 =
1

𝑇
(
𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 (

𝑁1
𝑁2

) + 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 (
𝑁1
𝑁2

)

2
 (1 − 𝐷) 𝑇) =

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 + 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛

2
(
𝑁1

𝑁2
) (1 − 𝐷)  

(2.13) 

Reemplazando (2.12) y (2.13) en la igualdad hallada en (2.11), se obtiene: 

𝐼𝑑 = 𝐼𝑅       →         
𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 + 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛

2
(
𝑁1

𝑁2
) (1 − 𝐷) =

𝑉𝑜

𝑅
 

(2.14) 

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 + 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 =
2 𝑉𝑜

𝑅(1 − 𝐷)
(
𝑁2

𝑁1
) 

(2.15) 

Usando la ecuación (2.4), para reemplazarla en (2.15) se obtiene lo siguiente: 

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 + 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 =
2 𝐸𝐷

𝑅(1 − 𝐷)2
(
𝑁2

𝑁1
)
2

 
(2.16) 

Con las ecuaciones (2.15) y (2.6) se puede despejar las ecuaciones para la corriente 

máxima y mínima del inductor de magnetización. Para conocer los parámetros que afectan 

en la conducción crítica se despeja la ecuación de corriente mínima. 

𝐸𝐷

𝑓𝐿𝑚
+ 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 + 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 =

2 𝐸𝐷

𝑅(1 − 𝐷)2
(
𝑁2

𝑁1
)
2

 
(2.17) 

2𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 =
2 𝐸𝐷

𝑅(1 − 𝐷)2
(
𝑁2

𝑁1
)
2

−
𝐸𝐷

𝑓𝐿𝑚
 

(2.18) 

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 =
𝐸𝐷

𝑅(1 − 𝐷)2
(
𝑁2

𝑁1
)
2

−
𝐸𝐷

2𝑓𝐿𝑚
 

(2.19) 

Para el caso de un conversor Flyback, la conducción crítica se da cuando la corriente 

mínima de la inductancia de magnetización llega a 0. Con lo cual se puede hallar el valor 

de inductancia para que el conversor opere en condición crítica. 

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑖𝑛 =
𝐸𝐷

𝑅(1 − 𝐷)2
(
𝑁2

𝑁1
)
2

−
𝐸𝐷

2𝑓𝐿𝑚
= 0 

(2.20) 

 

𝐸𝐷

𝑅(1 − 𝐷)2
(
𝑁2

𝑁1
)
2

=
𝐸𝐷

2𝑓𝐿𝑚
 

(2.21) 
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𝐿𝑚 =
𝑅(1 − 𝐷)2

2𝑓
(
𝑁1

𝑁2
)
2

 
(2.22) 

𝐿𝑚 =
𝑉𝑜2(1 − 𝐷)2

2𝑃𝑓
(
𝑁1

𝑁2
)
2

 
(2.23) 

2.1.2. ANÁLISIS EN CONDUCCIÓN DISCONTINUA. 

Este tipo de conducción se caracteriza porque la energía almacenada en el transformador 

se libera por completo durante el periodo de conmutación. Esto se puede evidenciar en el 

comportamiento de la corriente de magnetización, la cual alcanza el valor de cero durante 

su funcionamiento. 

Para la conducción discontinua tenemos 3 estados los cuales son 𝑡𝑜𝑛 y para el estado de 

𝑡𝑜𝑓𝑓 se subdivide en 2 que para el presente trabajo se lo denomina 𝑡𝑥 y su diferencia 

𝑡𝑜𝑓𝑓 − 𝑡𝑥, como se observa en la Figura 2.4.  

Para determinar el tiempo 𝑡𝑥 se parte analizando el voltaje medio en la inductancia de 

magnetización. 

 

Figura 2.4. Voltaje en el inductor de magnetización para conducción discontinua. 

𝑉𝐿𝑚 =
1

𝑇
∫ 𝑣𝐿𝑚(𝑡)

𝑇

𝑜

=
1

𝑇
(∫ 𝐸 𝑑𝑡

𝑡𝑜𝑛

0

− ∫ 𝑉𝑜
𝑁1

𝑁2
 𝑑𝑡

𝑡𝑥

0

+ ∫ 0 𝑑𝑡
𝑡𝑜𝑓𝑓−𝑡𝑥

0

) 
(2.24) 

𝑉𝐿𝑚 =
1

𝑇
(𝐸𝐷𝑇 − 𝑉𝑜

𝑁1

𝑁2
𝑡𝑥) = 0 

(2.25) 

𝐸𝐷 −
𝑉𝑜 𝑡𝑥

𝑇

𝑁1

𝑁2
= 0     →      𝑡𝑥 =

𝐸𝐷

𝑓 𝑉𝑜
 
𝑁2

𝑁1
     

(2.26) 

De la ecuación (2.6) se obtiene el valor de corriente máxima en la inductancia de 

magnetización, pues en conducción discontinua la corriente mínima tiene el valor de 0. Con 

lo cual se tiene: 

𝐼𝐿𝑢𝑚𝑎𝑥 =
𝐸𝐷

𝑓𝐿𝑚
 

(2.27) 

Con respecto a la corriente media sobre el diodo del lado secundario se analiza la Figura 

2.5, en la cual se tiene la corriente del lado secundario siendo la misma que la del diodo. 
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Figura 2.5. Corriente en el lado secundario del transformador para conducción. 

discontinua. 

𝐼𝑑 =
1

𝑇
(
𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥

2

𝑁1

𝑁2
𝑡𝑥) 

(2.28) 

Al igual que en el caso de conducción continua al usar la ecuación (2.6) se llega a concluir 

(2.14) con lo cual se puede determinar el voltaje de salida. 

𝐼𝑑 = 𝐼𝑅       →         
1

𝑇
(
𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥

2

𝑁1

𝑁2
𝑡𝑥) =

𝑉𝑜

𝑅
 

(2.29) 

En la ecuación (2.29) se reemplaza (2.27) y (2.26) para despejar el voltaje de salida con 

variables conocidas. 

1

𝑇
(

𝐸𝐷

2𝑓𝐿𝑚

𝑁1

𝑁2

𝐸𝐷

𝑓 𝑉𝑜
 
𝑁2

𝑁1
) =

𝑉𝑜

𝑅
 

(2.30) 

𝑉𝑜2 =
𝑅

𝑇
(
(𝐸𝐷)2

2𝑓2𝐿𝑚
 ) 

(2.31) 

𝑉𝑜 = 𝐸𝐷√
𝑅

2𝑓𝐿𝑚
 

(2.32) 

Con la ecuación (2.32) se puede continuar con la resolución de (2.26) con lo cual  

𝑡𝑥 se encuentra expresada en variables conocidas. 

𝑡𝑥 =
𝑁2

𝑁1
√

𝑅𝑓

2𝐿𝑚
     

 

(2.33) 

Para el presente trabajo, sin embargo que los picos de corriente que debe soportar el 

transistor en conducción discontinua son más grandes se decide trabajar en conducción 

discontinua pues esta condición es robusta ante las interferencias electromagnéticas a 

diferencia de la conducción continua, además que se manejan densidades de flujo menores 

permitiendo utilizar transformadores de menores dimensiones permitiendo obtener un 

circuito compacto [14].  
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2.2. DISEÑO DEL CONVERSOR DC-DC TIPO FLYBACK 

Para efectos de diseño se considera los datos de placa de un panel fotovoltaico Smartek 

FP-P50-18 fabricado por Smartek Solutions (ver ANEXO I) [21], los datos de interés son 

mostrados en la Tabla 2.1. 

Tabla 2.1. Datos del panel solar fotovoltaico. 

Descripción Símbolo Valor Unidad 

Potencia Máxima 𝑃𝑚𝑎𝑥 50 W 

Voltaje a circuito abierto 𝑉𝑜𝑐 22.7 V 

Corriente a corto circuito 𝐼𝑠𝑐 2.9 A 

Voltaje máximo de operación 𝑉𝑚𝑎𝑥 18.3 V 

Corriente máxima de operación 𝐼𝑚𝑎𝑥 2.73 A 

 

Además de los datos proporcionados por el panel fotovoltaico, se considera otros 

parámetros adicionales para el diseño del conversor, los cuales se detallan en la tabla 2.2. 

Tabla 2.2. Datos del panel solar fotovoltaico. 

Descripción Símbolo Valor Unidad 

Frecuencia de trabajo 𝑓 30  KHz 

Relación de trabajo máxima 𝐷𝑚𝑎𝑥 0.5 - 

Voltaje de salida 𝑉𝑜 12 V 

Tipo de Conducción - Discontinua - 

 

La frecuencia de trabajo se considera un valor, el cual sea múltiplo de la frecuencia de la 

red que es de 60 Hz. La relación de trabajo máxima se considera de 0.5, para asegurar de 

este modo la descarga del inductor de magnetización y evitar que el conversor pase a 

conducción continua. El voltaje de salida se fija en un valor dado por la carga que este caso 

de estudio se considera el voltaje de una batería FULIBATTERY FL1275GS fabricada por 

POWEST (ver ANEXO II) [22]. Para el diseño se considera la conducción discontinua 

principalmente porque la inductancia de magnetización en el primario es de valores bajos, 

por lo tanto, las dimensiones del transformador pueden ser de menor tamaño, además que 

el ruido de interferencias electromagnéticas es reducido debido que, al pasar al estado de 

encendido, la corriente por el semiconductor tiene un valor de 0. Adicionalmente para el 

presente trabajo, el voltaje máximo de operación que se muestra en la tabla 2.1 se 

denomina como 𝐸 para las ecuaciones de diseño: 

𝐸 = 𝑉𝑚𝑎𝑥 (2.34) 
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2.2.1. DISEÑO DEL TRANSFORMADOR TIPO FLYABCK. 

Se dimensiona y se calcula los parámetros requeridos para el transformador de alta 

frecuencia, cuyo diseño se basa en las referencias [23], [24]. 

Para evitar pérdidas por el efecto piel, primero se realiza el cálculo de profundidad de la 

piel (𝜀 ) para determinar de este modo el calibre máximo de conductor. Dicha profundidad 

se calcula mediante la ecuación (2.35). 

𝜀 = √
𝜌

𝜋𝑓𝜇𝑟𝜇𝑜
 

(2.35) 

Donde: 

• 𝜀: Profundidad de piel en 𝑚 

• 𝜌: Resistividad del material conductor en 𝑢Ω𝑐𝑚 o Ω𝑚 ∗ 10−8, para el caso del cobre 

su valor es de 1.678 Ω𝑚 ∗ 10−8 

• 𝑓: Frecuencia de trabajo en 𝐻𝑧 

• 𝜇𝑟: Permeabilidad relativa cuyo valor es 1. 

• 𝜇𝑜: Permeabilidad del vació cuyo valor es 4𝜋 ∗ 10−7 𝐻/𝑚 

𝜀 = √
1.678 ∗ 10−8

𝜋(24000)(1)(4𝜋 ∗ 10−7)
= 0.42 ∗ 10−3 = 0.42 𝑚𝑚 

Dato con el cual podemos calcular el diámetro máximo que puede tener el conductor para 

evitar el efecto piel. 

𝐷𝑐 = 2𝜀 (2.36) 

𝐷𝑐 = 2(0.42 𝑚𝑚) = 0.84 𝑚𝑚 

En base al valor obtenido para el diámetro del conductor más cercano es el calibre AWG 

#20, cuya medida es de 0.8128 [mm] (ver ANEXO III). Para trabajar con el transformador 

se puede usar cualquier calibre superior al #20 (el diámetro disminuye), con respecto al 

número de hilos se escogerá en base a la corriente máxima que soporta el conductor y la 

corriente efectiva que circulará por el transformador. 

Para determinar la inductancia de magnetización se utiliza la siguiente expresión. 

𝐿𝑚 = (
𝐸𝐷

(1 − 𝐷)

𝑁2

𝑁1
)
2 (1 − 𝐷)2

2𝑃𝑓
(
𝑁1

𝑁2
)
2

 
(2.37) 
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𝐿𝑚 =
(𝐸𝐷)2

2𝑃𝑓
 

(2.38) 

Luego se reemplaza la ecuación (2.38) en (2.27), con lo cual se obtiene la ecuación 

requerida para la corriente máxima en el lado primario. 

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 =
2𝐸𝐷𝑃𝑓

𝑓(𝐸𝐷)2
 

(2.39) 

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 =
2𝑃

𝐸𝐷
 

(2.40) 

Para determinar la corriente máxima se utiliza la potencia de entrada máxima y la relación 

de trabajo máxima, obteniendo lo siguiente: 

𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥 =
2𝑃𝑖𝑛𝑚𝑎𝑥

𝐸𝐷𝑚𝑎𝑥
=

2(50)

18.3(0.5)
= 10.93 𝐴 

Para hallar el valor de corriente efectiva se usa la ecuación (2.41). 

𝐼𝑟𝑚𝑠 = 𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥√
𝐷𝑚𝑎𝑥

3
 

(2.41) 

𝐼𝑟𝑚𝑠 = 10.93√
0.5

3
= 4.46 𝐴 

Partiendo de la ecuación (2.38) se encuentra el valor de inductancia que requiere el 

transformador en el lado primario para que trabaje de forma adecuada en el modo de 

conducción discontinua, para lo cual se considera una relación de trabajo máxima de 0.5.  

𝐿𝑚 =
((18.3)(0.5))2

2(50)(30000)
= 27.9 𝑢𝐻 

Para garantizar la conducción discontinua se escoge un factor de seguridad del 60%, con 

lo cual se obtiene un valor de inductancia de: 

𝐿𝑚 = (0.6)(27.9 𝑢𝐻) = 16.94 𝑢𝐻 

Al obtener los datos de inductancia del transformador y la corriente máxima, se determina 

la cantidad de energía máxima instantánea que almacena el núcleo, mediante la ecuación 

(2.42). 

𝐸𝑛 =
1

2
𝐿𝑢(𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥)

2 
(2.42) 

𝐸𝑛 =
1

2
(16.94 𝑢𝐻)(10.93)2 = 1.012 𝑚𝐽 
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Para conocer la potencia máxima de salida que se puede obtener con el conversor flyback, 

se considera una eficiencia de entre 80 al 85% según [18], [25].  

𝑃𝑜𝑚𝑎𝑥 = 𝑃𝑖𝑛𝑚𝑎𝑥 𝑛 (2.43) 

𝑃𝑜𝑚𝑎𝑥 = 50(0.8) = 40 𝑊 

Con lo cual se puede determinar la geometría del núcleo (𝐾𝑔), para el transformador del 

conversor. 

𝐾𝑔 =
𝐸𝑛

2

0.145 ∗ 10−4𝑃𝑜𝐵𝑚
2𝛼

 
(2.44) 

 Donde 𝐵𝑚 es la densidad de flujo magnético y el valor de 𝐵𝑚 para el caso de núcleos de 

ferrita es inferior a 0.4 Teslas, por lo cual en base a [23] se recomienda un valor de 0.25 

Teslas.  𝛼 es la regulación de transformación que representa la relación dada entre las 

pérdidas producidas por el cobre y la potencia de salida, [23] recomienda una valor de 1. 

Con lo cual se obtiene: 

𝐾𝑔 =
(1.012 𝑚𝐽)2

0.145 ∗ 10−4(40)(0.25)21
= 0.028 𝑐𝑚5 

Para el presente trabajo se recicló núcleos de ferritas extraídos de fuentes de computadora, 

por lo cual es necesario comprobar que el valor de geometría del núcleo cumpla con el 

valor requerido para el conversor, el núcleo a reutilizar es el PC40EI28-Z del fabricante 

EPCOS/TDK Electronics (ver ANEXO IV) [26]. En base a [23] la geometría de un núcleo 

se calcula a partir de la ecuación (2.45)  

𝐾𝑔 =
𝑊𝑎𝐴𝑒

2𝐾𝑢

𝑀𝐿𝑇
   𝑐𝑚5 

(2.45) 

Donde: 

• 𝑊𝑎  es el área de la ventana. 

• 𝐴𝑒  es el área de efectiva del núcleo. 

• 𝐾𝑢  es el factor de utilización de ventana, el cual se recomienda un valor de 0.4. 

• 𝑀𝐿𝑇  es la longitud media por vuelta, se puede considerar el perímetro de la rama 

central del núcleo y multiplicarlo por un factor de 1.4. 

Para poder encontrar los parámetros de interés para determinar 𝐾𝑔 se muestra en la tabla 

2.3, las especificaciones del núcleo de ferrita tanto de la hoja de datos y 2 medidas 

adicionales (E, F), que se tomaron del núcleo con el uso de un calibrador. 
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Figura 2.6. Nucleó de ferrita tipo EI28. 

Tabla 2.3. Dimensiones y características del núcleo de ferrita PC40EI28-Z [26]. 

Descripción Valor Unidad 

A 28 ± 0.5 𝑚𝑚 

B 16.75 ± 0.25 𝑚𝑚 

C 10.6 ± 0.2 𝑚𝑚 

D 7.2 ± 0.3 𝑚𝑚 

I 3.5 ± 0.3 𝑚𝑚 

E 4.7 𝑚𝑚 

F 12.4 𝑚𝑚 

Área efectiva (𝐴𝑒)   86 𝑚𝑚2 

Longitud efectiva (𝐿𝑒)   48.2 𝑚𝑚 

Factor de forma del núcleo (𝐴𝐿)   4300 ± 25% 𝑛𝐻 𝑁2⁄  

Permeabilidad relativa del núcleo (µ𝑛) 2300 - 

 

De la tabla 2.3 ya se conoce el dato de área efectiva del núcleo, por lo cual hace falta el 

área de la ventana 𝑊𝑎 y la longitud media por vuelta 𝑀𝐿𝑇 , estos datos se obtienen 

mediante las ecuaciones (2.46) y (2.47) 

𝑊𝑎 =  (
𝐴

2
−

𝐷

2
− 𝐸) (𝐹) 𝑐𝑚2 

(2.46) 

𝑊𝑎 =  (
2.8

2
−

0.72

2
− 0.47) (1.24) = 0.707 𝑐𝑚2 

𝑀𝐿𝑇 =   1.4(2𝐷 + 2𝐶) 𝑐𝑚 (2.47) 

𝑀𝐿𝑇 =   1.4(2(0.72) + 2(1.06)) = 4.984 𝑐𝑚 

Con los parámetros obtenidos se puede usar la ecuación (2.45) para determinar la 

geometría del núcleo 𝐾𝑔. 

𝐾𝑔 =
(0.707)(0.86)2(0.4)

4.984
= 0.042   𝑐𝑚5 

El 𝐾𝑔 requerido tiene un valor de 0.028, mientras que el núcleo que se reutilizará posee un 

valor mayor de 0.042, por lo tanto, cumple con lo requerido y puede ser usado para el 

conversor propuesto. 
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Tras seleccionar el núcleo, se calculan las vueltas requeridas para los bobinados del lado 

primario y secundario del transformador. Para el lado primario se obtiene a partir de la 

ecuación (2.48) 

𝑁1 =
𝐿𝑚𝐼𝐿𝑚𝑚𝑎𝑥

𝐵𝑚𝑎𝑥𝐴𝑒
 

(2.48) 

𝑁1 =
(16.94 ∗ 10−6)(10.93)

(0.25)(86 ∗ 10−6)
= 8.61 ≈ 9 𝑣𝑢𝑒𝑙𝑡𝑎𝑠 

Para el caso del lado secundario se parte de la relación de voltajes para un transformador 

con lo cual se obtiene: 

𝑁1

𝑁2
=

𝑉1

𝑉2
=

(𝐸 − 𝑉𝐷𝑆_𝑜𝑛)𝐷

𝑉𝑜 + 𝑉𝑑
 

(2.49) 

𝑁2 =
𝑁1(𝑉𝑜 + 𝑉𝑑)

(𝐸 − 𝑉𝐷𝑆_𝑜𝑛)𝐷
 

(2.50) 

𝑁2 =
9(12 + 1.3)

(18.3 − (2.73(17 ∗ 10−3)))0.5
= 13.12 ≈ 14 𝑣𝑢𝑒𝑙𝑡𝑎𝑠 

Al determinar el número de vueltas y escoger el núcleo con el cual se trabajará, se ha 

optado por usar un calibre de cable AWG #26, calibre superior al calculado y puede trabajar 

para la frecuencia deseada. Se hará uso de este calibre debido a que el área de ventana 

del núcleo es pequeña y por su geometría que al ser de tipo EI puede ocasionar problemas 

al momento de bobinar. 

Con respecto al número de hilos se determina calculando la densidad de corriente en base 

a la ecuación (2.51). 

𝐽 =
2𝐸𝑛104

𝐵𝑚𝐴𝑝𝐾𝑢
 

(2.51) 

𝐽 =
2 ∗ 1.012𝑚𝐽 ∗ 104

0.25 ∗ 0.707 ∗ 0.86 ∗ 0.29
= 459.15

𝐴

𝑐𝑚2
 

Una vez hallada dicha densidad, se la usa junto con la corriente del lado primario y 

secundario para determinar el número de hilos para cada lado respectivamente, haciendo 

uso de la ecuación (2.52).  

𝑆 =
𝐼𝑟𝑚𝑠

𝐽 ∗ 𝐴#𝐴𝑊𝐺
 

(2.52) 

𝑆𝑝 =
4.46

459.15 ∗ 0.00128
= 7.58 ≈ 8 
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Para hallar la corriente efectiva en el lado secundario se puede hacer uso de la corriente 

de salida pues en el nodo de salida se tiene la suma de la corriente de salida, corriente del 

capacitor de salida y la corriente del lado secundario, debido a que la corriente de un 

capacitor para un periodo de tiempo es igual a 0, se tiene que la corriente en el lado 

secundario es igual a la corriente de salida la cual se considera como una salida constante 

si el capacitor es lo suficientemente grande. 

𝑆𝑠 =

122

40
459.15 ∗ 0.00128

= 6.13 ≈ 7 

Una vez determinado el número de vueltas y la cantidad de hilos, se calcula el entrehierro 

requerido para el conversor flyback, mediante la ecuación (2.53). 

𝑔𝑎𝑝 =
µ𝑜(𝑁1)2𝐴𝑒

𝐿𝑢
−

𝐿𝑒

µ𝑛
 

(2.53) 

Donde se tiene que: 

• µ𝑜 es la permeabilidad del vació. 

• µ𝑛 es la permeabilidad relativa del núcleo, cuyo valor se halla en la tabla 2.3. 

• 𝐿𝑒 es la longitud efectiva del núcleo.  

𝑔𝑎𝑝 =
(4𝜋 ∗ 10−9  

𝐻
𝑐𝑚) (9)2(0.86 𝑐𝑚2)

16.94 𝑢𝐻
−

4.82 𝑐𝑚

2300
= 0.05 𝑐𝑚 = 0.5 𝑚𝑚 

Debido a que el núcleo es reciclado se hará uso de un entrehierro distribuido [27], como se 

observa en Figura 2.7., para lo cual se ha incluido una pieza de cartón de 0.3 mm, 

obteniendo un entrehierro total de 0.6 mm, valor superior al calculado por lo cual cumple 

con lo requerido. 

 

Figura 2.7. Diferentes posiciones de entrehierro: central (superior) y distribuido (inferior) 

[27]. 
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2.2.2. SEMICONDUCTOR DE CONMUTACIÓN (MOSFET). 

Al seleccionar este elemento es necesario conocer ciertas características eléctricas para 

que trabaje de forma adecuada, las cuales son: voltaje de ruptura (𝑉𝐷𝑆𝑆), corriente en 

conducción (𝐼𝐷), resistencia interna (𝑅𝐷𝑆_𝑜𝑛), corriente pulsante (𝐼𝐷𝑀), y frecuencia de 

trabajo. 

Para el caso del voltaje de ruptura se considera el valor máximo que debe soportar el 

semiconductor cuando se encuentra apagado, el cual para el caso del conversor flyback 

viene dado por la ecuación (2.54). Además, se debe considerar un factor de seguridad (𝑘𝑠), 

el cual se tomará del 100%. 

𝑉𝐷𝑆𝑆 = (𝑉𝑖𝑛_𝑚𝑎𝑥 + 𝑉0 (
𝑁1

𝑁2
)) (1 + 𝑘𝑠) 

(2.54) 

𝑉𝐷𝑆𝑆 = (18.3 + 12 (
9

14
)) (1 + 1) = 52.03 𝑉 

Con respecto a las corrientes, se tiene que la corriente en conducción debe ser mayor a la 

corriente máxima que puede suministrar el panel fotovoltaico, mientras que la corriente 

pulsante debe ser mayor al valor calculado para la corriente máxima en el transformador. 

Para ambos casos se escoge un factor de seguridad del 100%. 

𝐼𝐷 > (2.73)(2) = 5.46 𝐴 

𝐼𝐷𝑀 > (10.93)(2) = 21.86 𝐴 

El elemento debe tener la capacidad de trabajar a la frecuencia escogida, cuyo valor es 30 

[KHz], considerando que los tiempos de encendido y apagado del MOSFET sean 

despreciables en comparación con el periodo de conmutación del semiconductor. 

A diferencia del TBJ donde se considera un voltaje de saturación pequeño, se debe elegir 

un MOSFET con una resistencia interna (𝑅𝐷𝑆_𝑜𝑛) de valor pequeño, con lo cual se 

disminuye una parte de las pérdidas en el semiconductor. 

Considerando los parámetros antes mencionados se ha seleccionado el MOSFET 

IRFZ44N (ver ANEXO V) [28], el cual cumple con los parámetros deseados tal como se 

observa en la tabla 2.3. 
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Tabla 2.3. Comparación de los parámetros deseados para el semiconductor. 

Descripción Parámetro Requerido IRFZ44N 

Voltaje de ruptura V 𝑉𝐷𝑆𝑆 52.03 55 

Corriente en conducción A 𝐼𝐷 5.46 49 

Corriente pulsante A 𝐼𝐷𝑀 21.81 160 

Resistencia interna [mΩ] 𝑅𝐷𝑆_𝑜𝑛 Valor bajo 17 

 

2.2.3. CIRCUITO DE DISPARO PARA LA COMPUERTA. 

Para mejorar los tiempos de encendido y apagado del semiconductor se usa un gate driver 

para que maneje la señal de disparo de la compuerta. Con respecto a este componente los 

datos de interés son: 

• Voltaje de disparo máximo 20 V. 

• Lógica de disparo directa (no invertida). 

• Manejar compuertas de MOSFET. 

• Tiempos de propagación para encendido y apagados rápidos. 

• Con respecto al voltaje lógico del disparo, este será del valor de la alimentación del 

circuito de control de PWM para fuente conmutada TL494CN. 

 El gate driver que se ha seleccionado para el disparo es el IR2110 (ver ANEXO VI) [29], 

cuyas características de interés se muestran en la tabla 2.4. 

 Tabla 2.4. Datos del IR2110. 

Descripción Parámetro Valor 

Voltaje de alimentación 𝑉𝑐𝑐 10 a 20 V 

Voltaje lógico de entrada 𝐻𝑖𝑛-𝐿𝑖𝑛 3.3 a 20 V 

Retardo de propagación de encendido 𝑡𝑜𝑛 120 ns 

Retardo de propagación de apagado 𝑡𝑜𝑓𝑓 94 ns 

 

Para conseguir el disparo de la compuerta del MOSFET se colocará una resistencia en 

serie al pin de compuerta, para calcular el valor de dicha resistencia se requiere de las 

ecuaciones (2.55) y (2.56). 

𝐼𝑔 =
𝑄𝑔

𝑡𝑜𝑛
 

(2.55) 

𝑅𝑔 =
(𝐸 − 𝑉𝑚𝑖𝑙𝑙𝑒𝑟)

𝐼𝑔
 

(2.56) 
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Para el caso de la ecuación (2.55), los parámetros requeridos son la carga total de la 

compuerta y el tiempo de encendido, datos que se pueden encontrar en la hoja de datos 

del MOSFET que se desea controlar. 

𝐼𝑔 =
63 [𝑛𝐶]

72 [𝑛𝑠]
= 0.875 𝐴 

Con el dato de corriente calculado se procede a usar la ecuación (2.56), la cual necesita 

del voltaje de alimentación que es la fuente y el voltaje de Miller, este último se encuentra 

en la hoja de datos del MOSFET, el cual para el presente caso tiene un valor de 5 V. 

𝑅𝑔 =
(18.3 − 5)

0.875
= 15.2 Ω 

Una vez calculada la resistencia para la compuerta del MOSFET, el circuito que se usa 

para el disparo se muestra en la Figura 2.8, mediante el uso del pin de Low side del gate 

driver seleccionado. 

 

Figura 2.8. Esquema de conexión del Gate Driver. 

2.2.4. DIODO RECTIFICADOR. 

Este componente se debe caracterizar en base al voltaje de polarización inversa, corriente 

media y el tiempo de recuperación inversa. Para el caso del voltaje de polarización inversa 

consta del voltaje de la carga y el voltaje del trasformador en el lado secundario, tal como 

se indica en la ecuación (2.57).  

𝑉𝐷 = 𝑉𝑜 + 𝑉2 = 𝑉𝑜 + (𝑉𝑖𝑛 − 𝑉𝐷𝑆)
𝑁2

𝑁1
= 𝑉𝑜 + (𝑉𝑖𝑛 − 𝑅𝐷𝑆_𝑜𝑛𝐼𝑚𝑎𝑥)

𝑁2

𝑁1
 

(2.57) 

𝑉𝐷 = 12 + (18.3 − (0.017)(2.73))
14

9
= 40.4 𝑉 

De igual manera que en el caso del MOSFET se considera un factor de seguridad para 

evitar problemas en el funcionamiento del diodo, el cual es del 75%. 
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𝑉𝐷 = 40.4(1.75) = 70 𝑉 

La corriente media sobre el diodo de salida es equivalente al valor de corriente de la carga, 

además se considera el mismo factor de seguridad del 75%. 

𝐼𝐷 = 𝐼𝑅 =
𝑃𝑜𝑚𝑎𝑥

𝑉𝑜
=

40

12
= 3.33 𝐴 

𝐼𝐷 > 5.83 𝐴 

El tiempo de recuperación inversa del diodo debe ser de un valor muy menor en 

comparación con el tiempo en el cual el diodo se encuentra polarizado de forma inversa. 

𝑡𝑟𝑟 ≪
(1 − 𝐷)

𝑓
 

(2.58) 

𝑡𝑟𝑟 ≪
(1 − 0.5)

30000
= 16.66 𝑢𝑠 

En base a lo calculado se ha optado por un F16C20C fabricado por MOSPEC (ver ANEXO 

VII) [30], el cual es un diodo usado principalmente para fuentes conmutadas. En la tabla 

2.5 se compara los parámetros requeridos y los que ofrece el modelo del diodo.  

Tabla 2.5. Comparación de los parámetros deseados para el diodo rectificador. 

Descripción Parámetro Requerido F16C20C 

Voltaje de polarización inversa V 𝑉𝐷 70 140 

Corriente en conducción A 𝐼𝐷 5.83 8 

Tiempo de recuperación inversa 
[us] 

𝑡𝑟𝑟 16.66  0.15 

 

2.2.5. CAPACITOR DE ENTRADA (CIN) 

El capacitor se analiza la corriente que circula por el mismo en base a la Figura 2.9, 

considerando el tiempo de apagado del elemento de potencia, con lo cual se obtiene que 

su ecuación de variación de voltaje viene dada por: 

 

Figura 2.9. Corriente en el capacitor de entrada. 
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𝛥𝑉𝐶𝑖𝑛 =
1

𝐶𝑖𝑛
∫ 𝐼𝐶𝑖𝑛

𝑡𝑜𝑓𝑓

0

=
𝐼𝐸(1 − 𝐷)

𝑓 𝐶𝑖𝑛
 

(2.59) 

De la ecuación (2.59) se despeja el capacitor de entrada y se puede calcular su valor. 

𝐶𝑖𝑛 =
𝐼𝐸(1 − 𝐷)

𝑓 𝛥𝑉𝐶𝑖𝑛
 

(2.60) 

Si se considera una variación del 5% del voltaje de entrada, el valor del capacitor con la 

ecuación (2.60) es el siguiente: 

𝐶𝑖𝑛 =
2.73(1 − 0.5)

30000(0.01)(18.3)
= 49.73 𝑢𝐹 

Tras calcular el valor de capacitancia es necesario hallar el voltaje nominal que debe 

soportar el capacitor, el cual se calcula considerado el voltaje máximo del panel fotovoltaico 

y usar un factor de seguridad de 50%. 

𝑉𝐶𝑖𝑛 > 1.5(22.7) 

𝑉𝐶𝑖𝑛 > 34.05 𝑉 

2.2.6. CAPACITOR DE SALIDA (CO) 

Para el cálculo del capacitor de salida se parte con el análisis de nodos en la salida, 

considerando que el mismo es lo suficientemente grande para tener una corriente 

puramente continua, con lo cual se obtiene: 

𝐼𝐶𝑜
= 𝐼2 − 𝐼𝑜 (2.61) 

A partir de (2.61) se considera la variación de voltaje para el tiempo de encendido del 

elemento semiconductor considerando la Figura 2.10, con lo cual se obtiene la ecuación 

(2.62). 

 

Figura 2.10. Corriente en el capacitor de salida. 

𝛥𝑉𝐶𝑜
=

1

𝐶𝑜
∫ 𝐼𝐶𝑜

𝑡𝑜𝑛

𝑜

= 𝐼2 − 𝐼𝑜 ==
1

𝐶𝑜
(∫ 𝐼2

𝑡𝑜𝑛

𝑜

− ∫ 𝐼𝑜

𝑡𝑜𝑛

𝑜

) 
(2.62) 
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𝛥𝑉𝐶𝑜
= −

1

𝐶𝑜
∫

𝑃𝑜

𝑉𝑜

𝑡𝑜𝑛

𝑜

= −
𝑃𝑜𝐷𝑇

𝐶𝑜𝑉𝑜
= −

𝑃𝑜𝐷

𝑓𝐶𝑜𝑉𝑜
 

(2.63) 

En la ecuación (2.63) se tiene un signo negativo, lo cual indica que en el tiempo de 

encendido la variación de voltaje en el capacitor es negativa, por lo tanto, para el cálculo 

del capacitor se considerará su valor absoluto. Despejando la variable de capacitancia en 

la ecuación (2.63) se determina el valor requerido para el conversor, considerando una 

variación de voltaje del 10%. 

𝐶𝑜 =
𝑃𝑜𝐷

𝛥𝑉𝐶𝑜
𝑓𝑉𝑜

 
(2.64) 

𝐶𝑜 =
40(0.5)

(0.1)(12)(30000)(12)
= 46.29 𝑢𝐹 

Al igual que en el caso del capacitor de entrada se debe calcular el valor de voltaje nominal 

que debe soportar el capacitor, el cual se halla considerado el voltaje de salida y un factor 

de seguridad de 50%. 

𝑉𝐶𝑜 > 1.5(12)       →         𝑉𝐶𝑜 > 18 𝑉 

2.2.7. RED SNUBBER. 

Al realizar las primeras observaciones sobre el circuito se encontraron oscilaciones sobre 

el voltaje medido entre drain-source del MOSFET al momento del apagado del mismo, 

como se aprecia en la Figura 2.11, por lo cual se requiere de una red snubber de apagado 

como puede ser una red RCD. 

 

Figura 2.11. Formas de onda de voltaje entre drain-source con presencia de oscilaciones 

en el apagado. 

En base [31], [20], se determina que el efecto producido en el apagado se debe a una 

resonancia producida por inductancias parasitas en el transformador con las capacitancias 

del MOSFET, para lo cual los parámetros requeridos en el snubber se calculan con las 

ecuaciones (2.65) y (2.66). 
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𝐶𝑠𝑛 =
2

9

𝐼𝑟𝑚𝑠𝑡𝑓𝑖

𝐸
 

(2.65) 

𝑅𝑠𝑛 =
𝑡𝑜𝑛(𝑚í𝑛𝑖𝑚𝑜)

5𝐶𝑠𝑛
 

(2.66) 

Para el cálculo del capacitor (2.65) se debe considerar la corriente máxima del 

transformador (𝐼𝑟𝑚𝑠), la cual será la corriente efectiva del lado primario, además de ello el 

valor de la fuente (𝐸) y el tiempo de caída de corriente (𝑡𝑓𝑖) que se considerará el tiempo 

máximo que indica la hoja de datos, este capacitor se encargará recibir la energía 

almacenada en la inductancia parásita del transformador durante el proceso de apagado. 

𝐶𝑠𝑛 =
2

9

(4.46)(45 ∗ 10−9)

18.3
= 2.43 𝑛𝐹 

El valor del capacitor de la red snubber a usar debe ser un valor igual o superior al 

calculado, para continuar con los cálculos de la red snubber se considera usar un valor de 

5 𝑛𝐹. 

Para la resistencia del snubber (2.66) se debe considerar el tiempo de encendido del 

semiconductor pues el capacitor debe ser capaz de descargarse por completo durante el 

tiempo de conducción del MOSFET, por lo cual se considera como mínimo cinco veces la 

constante de tiempo RC del snubber. 

𝑅𝑠𝑛 =

0.1
30000

5(5 ∗ 10−9)
= 133 Ω 

Con respecto a la resistencia se usa el valor comercial más cercano el cual es de 120 Ω. 

Con la red snubber calculada se obtiene una mejor conmutación para el MSOFET, 

eliminando las oscilaciones presentes en el apagado, como se presenta en la Figura 2.12. 

 

Figura 2.12. Formas de onda del voltaje entre drain-source con red snubber de apagado. 
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2.3. MODELO MATEMÁTICO 

Para determinar la función de transferencia del conversor se parte del análisis del mismo 

durante sus ciclos de encendido y apagado considerando el circuito simplificado de la 

Figura 2.13. 

 

Figura 2.13. Circuito Flyback. 

Para el primer caso se considera el tiempo de encendido con lo cual el circuito equivalente 

es el mostrado en la Figura 2.14, obteniendo de este modo las ecuaciones para corriente 

del inductor y voltaje en el capacitor, las cuales serán las variables de estado de interés. 

 

Figura 2.14. Circuito equivalente en el tiempo de encendido. 

𝑖𝐿𝑚 =
1

𝐿𝑚
∫𝑉𝐿𝑚𝑑𝑡 =

1

𝐿𝑚
∫𝐸𝑑𝑡 

(2.67) 

𝑑𝑖𝐿𝑚

𝑑𝑡
=

𝐸

𝐿𝑚
 

(2.68) 

𝑉𝐶𝑜 =
1

𝐶𝑜
∫ 𝑖𝐶𝑜𝑑𝑡 =

1

𝐶𝑜
∫−𝑖𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝑑𝑡 

(2.69) 

𝑑𝑉𝐶𝑜

𝑑𝑡
= −

𝑖𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎

𝐶𝑜
= −

𝑉𝑜
𝑅𝐶𝑜

= −
𝑉𝐶𝑜

𝑅𝐶𝑜
 

(2.70) 

 

𝑥1 = 𝑖𝐿𝑚               𝑥2 = 𝑉𝐶𝑜  

[
𝑥1̇

𝑥2̇
] = [

0 0

0 −
1

𝑅𝐶𝑜

] [
𝑥1

𝑥2
] + [

1

𝐿𝑚

0

]𝐸 
(2.71) 
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Para el siguiente caso se considera el tiempo de apagado con lo cual el circuito equivalente 

es el mostrado en la Figura 2.15, obteniendo las ecuaciones y las matrices de las variables 

de estado siguientes: 

 

Figura 2.15. Circuito equivalente en el tiempo de apagado. 

𝑖𝐿𝑚 =
1

𝐿𝑚
∫𝑉𝐿𝑚𝑑𝑡 =

1

𝐿𝑚
∫−𝑉𝑜

𝑁1

𝑁2
𝑑𝑡 

(2.72) 

𝑑𝑖𝐿𝑚

𝑑𝑡
= −

𝑉𝐶𝑜

𝐿𝑚

𝑁1

𝑁2
 

(2.73) 

𝑉𝐶𝑜 =
1

𝐶𝑜
∫ 𝑖𝐶𝑜𝑑𝑡 =

1

𝐶𝑜
∫ 𝑖2−𝑖𝑐𝑎𝑟𝑔𝑎𝑑𝑡 =

1

𝐶𝑜
∫

𝑖𝐿𝑚𝑁1

𝑁2
−

𝑉𝑜
𝑅

𝑑𝑡 
(2.74) 

𝑑𝑉𝐶𝑜

𝑑𝑡
= −

𝑖𝐿𝑚

𝐶𝑜

𝑁1

𝑁2
−

𝑉𝐶𝑜

𝑅𝐶𝑜
 

(2.75) 

 

𝑥1 = 𝑖𝐿𝑚               𝑥2 = 𝑉𝐶𝑜  

[
𝑥1̇

𝑥2̇
] =

[
 
 
 0 −

𝑁1

𝐿𝑚𝑁2
𝑁1

𝐶𝑜 𝑁2
−

1

𝑅𝐶𝑜 ]
 
 
 
[
𝑥1

𝑥2
] + [

0
0
] 𝐸 

(2.76) 

Para obtener el modelo promediado es necesario considerar la relación de trabajo y sumar 

las matrices obtenidas en (2.71) y (2.76), con lo cual se consigue las variables de estado 

necesarias para el modelo. 

𝐴 = 𝐴𝑜𝑛𝑑 + 𝐴𝑜𝑓𝑓(1 − 𝑑) (2.77) 

𝐴 = [
0 0

0 −
𝑑

𝑅𝐶𝑜

] +

[
 
 
 0 −

(1 − 𝑑)𝑁1

𝐿𝑚𝑁2
(1 − 𝑑)𝑁1

𝐶𝑜 𝑁2
−

1 − 𝑑

𝑅𝐶𝑜 ]
 
 
 

=

[
 
 
 0 −

(1 − 𝑑)𝑁1

𝐿𝑚𝑁2
(1 − 𝑑)𝑁1

𝐶𝑜 𝑁2
−

1

𝑅𝐶𝑜 ]
 
 
 

 

(2.78) 

  

𝐵 = 𝐵𝑜𝑛𝑑 + 𝐵𝑜𝑓𝑓(1 − 𝑑) (2.79) 

𝐵 = [

𝑑

𝐿𝑚

0

] + [
0
0
] = [

𝑑

𝐿𝑚

0

] 
(2.80) 
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Para obtener la función de transferencia es necesario conocer la matriz que representa a 

la salida de la función que para el presente trabajo se trata de la corriente de entrada la 

cual se describe con la ecuación (2.81). 

𝑖𝐸 = 𝑖𝐿𝑚𝑑 (2.81) 

𝐶 = [𝑑 0] (2.82) 

𝐷 = [0] (2.83) 

Tras determinar las matrices de las variables de estado se puede encontrar la función de 

transferencia mediante el uso de la ecuación (2.84). 

𝐻(𝑠) = 𝐶(𝑠𝐼 − 𝐴)−1𝐵 + 𝐷𝑢 =

𝑑2𝑠
𝐿𝑚

+
𝑑2

𝑅𝐿𝑚𝐶

𝑠2 +
𝑠

𝑅𝐶
+

(1 − 𝑑)2

𝐿𝑚𝐶
(
𝑁1
𝑁2

)
2 

(2.84) 

2.4. DISEÑO DEL SISTEMA DE CONTROL. 

Para el control del conversor flyback, se utiliza un circuito integrado especializado para el 

manejo de fuentes conmutadas, como es el TL494 (ver ANEXO VIII) [32], , elemento el 

cual consta de 2 amplificadores de errores, oscilador para generación de ondas PWM, junto 

con un control ajustable del tiempo muerto, voltaje de referencia de 5 V, las salidas  pueden 

ser: simple o push-pull. Por lo tanto, este integrado permite generar ondas tipo PWM a una 

frecuencia configurada que junto con los amplificadores para un arreglo de controlador PI 

de tipo analógico permiten controlar la conmutación del elemento semiconductor del 

conversor flyback. Con lo descrito anteriormente el sistema de control se basa en la 

configuración del integrado seleccionado, en la Figura 2.16 se puede observar un diagrama 

de bloques del TL494. 

 

Figura 2.16.  Diagrama de bloques del integrado TL494. [32]. 
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2.4.1. OSCILADOR.  

 

Figura 2.17.  Circuito para el oscilador del integrado TL494. [32]. 

Para definir la frecuencia de conmutación en el circuito integrado es necesario calcular los 

valores de capacitancia y resistencia para el funcionamiento del oscilador interno del 

integrado, como se observa en la Figura 2.17. Este oscilador genera una onda triangular 

(portadora), la cual al ser comparada con una referencia (moduladora) genera la señal 

PWM necesaria para conmutar al semiconductor. En base a [32] se considera un valor de 

capacitancia de 1 nF y para el cálculo de la resistencia se utiliza la ecuación (2.85), la cual 

se encuentra descrita en la hoja de datos del integrado. 

𝑓𝑜𝑠𝑐 =
1.1

𝐶𝑇𝑅𝑇
 

(2.85) 

𝑅𝑇 =
1.1

𝑓𝑜𝑠𝑐𝐶𝑇
=

1.1

(30000)(1 ∗ 10−9)
= 36.6 𝐾Ω 

Debido a que la ecuación de la hoja de datos es una aproximación lineal de la gráfica entre 

frecuencia y resistencia, el valor calculado de resistencia en realidad dará una frecuencia 

cercana a la deseada, por lo cual para fijar la frecuencia se hará uso de un potenciómetro 

de precisión de 50 KΩ para alcanzar el valor deseado. 

2.4.2. CONTROL DE TIEMPO MUERTO. 

Dependiendo de la topología y condiciones de operación de un conversor en ocasiones es 

necesario limitar la relación de trabajo, el integrado TL494 permite fijar una relación de 

trabajo máxima para evitar problemas como exceso de corriente o voltaje extraída de la 

fuente. Para poder controlar esa condición es necesario alimentar con un voltaje fijo al pin 

correspondiente (pin 4) como se observa en la Figura 2.18, el voltaje debe ser un valor 

entre 0 a 3.3 V lo que corresponde a un tiempo muerto del 3% al 100%. En el presente 

trabajo se ha considerado una relación de trabajo máxima de 0.5, siendo necesario realizar 

un divisor de voltaje, se considera una resistencia 𝑅𝑇 de 5.1 KΩ. 
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Figura 2.18.  Circuito para el tiempo muerto en el TL494. [32]. 

𝑉𝑇𝑀 =
3.3 − 0

100 − 3
∗ 50 = 1.7 𝑉 

𝑉𝑇𝑀 =
5

(𝑅𝑇 + 𝑅6)
𝑅6 

(2.86) 

  

𝑅6 =
𝑉𝑇𝑀𝑅𝑇

(5 − 𝑉𝑇𝑀)
=

1.7(5100)

(5 − 1.7)
= 2.63 𝐾Ω 

Para el diseño se considerará una resistencia de 2.7 KΩ, además para obtener los 5 V, se 

utilizará el propio TL494, que ofrece un voltaje de referencia de 5 V en el pin 14. 

2.4.3. CONTROL DE SALIDA. 

Como se menciona al inicio del diseño del sistema de control, el TL494 nos ofrece 2 salidas 

con transistores internos, donde sus señales de disparo pueden ser de tipo simple o 

paralela, ambas señales de disparo son iguales y también puede ser de tipo push-pull o 

complementarias, una señal es la negada de la otra, en la Figura 2.19 se observa un 

diagrama de su funcionamiento. Dependiendo de la aplicación y topología del conversor 

se puede hacer uso de una u otro configuración, para el caso del conversor flyback se 

requiere manejar un solo semiconductor por lo tanto solo se requiere una salida. La 

configuración que se usará es de tipo simple o paralela, por lo cual es necesario conectar 

el pin 13 a tierra. 

 

Figura 2.19.  Circuito para control de la salida en el TL494. [32]. 
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2.4.4. SALIDAS DEL CIRCUITO INTEGRADO. 

El TL494 ofrece 2 salidas compuestas por 2 transistores, los cuales se disparan acorde a 

la señal de control que reciben, tal como se observa en la Figura 2.19. Como se menciona 

en el apartado anterior solo se requiere de una salida para el conversor, por lo cual se hará 

uso de del transistor 2 (Q2), cuya señal se envía al Gate Driver. Por lo cual el circuito que 

se requiere se observa en la Figura 2.20.  

 

Figura 2.20.  Señal de disparo desde el TL494. 

2.4.5. SENSOR DE CORRIENTE. 

Al realizar el control de un proceso o en este caso del conversor es necesario obtener 

información de las variables en tiempo real, para lo cual se hace uso de sensores. Para el 

conversor propuesto se evita usar equipos invasivos por lo cual se opta por un sensor de 

corriente cuyo funcionamiento se basa en el efecto Hall. 

Considerando la corriente de entrada se ha optado por el módulo ACS712-5A, como el 

presentado en la Figura 2.21, el cual incluye la circuitería necesaria para el funcionamiento 

del sensor ACS712ELCTR-05B-T fabricado por Allegro (ver ANEXO IX) [33], la sensibilidad 

que ofrece el sensor es de 185 mV/A y el valor de 0 A corresponde a 2.5 V. 

El módulo no requiere de un acondicionamiento debido a que la medida obtenida será 

comparada con una referencia la cual variará en el mismo rango del sensor, con respecto 

a su alimentación se usará el voltaje de referencia de 5 V que ofrece el TL494. 

 

Figura 2.21. Sensor de corriente. 
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2.4.6. FILTRO DEL SENSOR DE CORRIENTE. 

Debido al ruido externo que puede afectar al circuito se opta por un filtro pasabajos para 

conservar la forma de onda original del circuito, considerando una frecuencia de corte 5 

veces mayor a la frecuencia de conmutación escogida para el diseño que es de 30 KHz. 

Para lo cual se usa la función de transferencia que describe a un filtro pasabajos de tipo 

pasivo, expresada en la ecuación 2.87. 

𝐺(𝑠) =
1

𝑅𝐶𝑠 + 1
=

1

𝑇𝑠 + 1
=

1

1
2𝜋𝑓

𝑠 + 1
          →          𝑅𝐶 =

1

2𝜋𝑓
 

(2.87) 

Para el filtro se parte considerando un capacitor de 4.7 𝑢𝐹 y reemplazando en la igualdad 

de la ecuación (2.87) se obtiene: 

𝑅 =
1

2𝜋𝑓𝐶
=

1

2𝜋(30000 ∗ 5)(4.7𝑢𝐹)
= 0.23 Ω 

2.4.7. REFERENCIA PARA EL CONTROLADOR (SETPOINT). 

Como se menciona en el apartado anterior, la referencia debe variar entre el valor de 

medida del sensor de corriente, para lo cual se considerará hasta 3 amperios. Para lograr 

esto se hará uso de un divisor de voltaje. 

 

Figura 2.22. Circuito para referencia de corriente. 

𝑉𝑠𝑒𝑛𝑠𝑜𝑟 = 𝑆(𝐼𝐸) + 2.5 𝑉 (2.88) 

𝑉𝑠𝑒𝑛𝑠𝑜𝑟 = 0.185(3) + 2.5 = 3.055 𝑉 

Se tiene 2 condiciones que se conocen, la corriente para 0 A, que es 2.5 V y además la 

condición cuando la corriente es máxima que tiene un valor de 3.055 V, las cuales se 

expresan en las ecuaciones (2.89) y (2.90). Al resolver ambas ecuaciones se obtiene 

(2.91). 

5(𝑅𝑏)

𝑅𝑎 + 𝑃𝑂𝑇 + 𝑅𝑏
= 2.5       →      𝑅𝑏 = 𝑃𝑂𝑇 + 𝑅𝑎 

 

(2.89) 
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5(𝑃𝑂𝑇 + 𝑅𝑏)

𝑅𝑎 + 𝑃𝑂𝑇 + 𝑅𝑏
= 3.055       →          𝑃𝑂𝑇 + 𝑅𝑏 = 1.57(𝑅𝑎) 

 

(2.90) 

𝑃𝑂𝑇 + 𝑅𝑏 = 1.57(𝑅𝑏 − 𝑃𝑂𝑇)        →          𝑅𝑏 = 4.51(𝑃𝑂𝑇)    (2.91) 

Con las ecuaciones halladas, se procede a encontrar los valores de resistencias 

requeridos, considerando un potenciómetro de 20 KΩ. 

𝑅𝑏 = 4.51(20000) = 90.2 𝐾Ω 

𝑅𝑎 = 𝑅𝑏 − 𝑃𝑂𝑇 = 90200 − 20000 = 70.2 𝐾Ω 

Tomando en cuenta el rango de medición del sensor de corriente y los valores comerciales 

de resistencia se aproxima el valor 𝑅𝑏 al valor inferior más cercano y se recalcula 𝑅𝑎, 

obteniendo lo valores finales para la referencia. 

𝑅𝑏 = 82 𝐾Ω 

𝑅𝑎 = 𝑅𝑏 − 𝑃𝑂𝑇 = 82000 − 20000 = 62 𝐾Ω 

2.4.8. AMPLIFICADORES DE ERROR. 

El integrado TL494 posee 2 amplificadores internos y con acceso a sus entradas y una 

salida en común para los 2 amplificadores como se muestra en la Figura 2.23, siendo estos 

los principales elementos que permiten realizar el control de la PWM generada por el 

integrado. 

 

Figura 2.23.  Amplificadores de error del TL494. [32]. 

Para poder controlar el conversor es necesario realizar una comparación entre la referencia 

deseada y la medida obtenida por el sensor, lo cual se puede realizar con el uso de 

amplificadores operaciones, como se observa en la Figura 2.24. 
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Figura 2.24.  Comparación entre la referencia y medida del sensor. 

Además de realizar la comparación de la Figura 2.24, es necesario establecer un control 

para que la señal del sensor siga la referencia deseada. Para configurar un controlador en 

el TL494, es necesario realizar uno tipo analógico con el uso de capacitores, resistencia y 

amplificadores operacionales, para el conversor propuesto se ha optado por el uso de un 

controlador PI para corriente, cuya topología se observa en la Figura 2.25. 

 

Figura 2.25.  Controlador PI analógico. 

Para analizar la estructura del PI en el amplificador operacional es necesario obtener una 

función de transferencia del circuito mostrado en la Figura 2.25. 

𝐺 =
𝑅2 +

1
𝐶𝑠

𝑅1
=

𝑅2𝐶𝑠 + 1
𝐶𝑠
𝑅1

=
𝑅2𝐶𝑠 + 1

𝑅1𝐶𝑠
   

(2.92) 

|𝑉𝑜| = 𝐺 ∗ 𝑒 =  
𝑅2𝐶𝑠 + 1

𝑅1𝐶𝑠
𝑒 =

𝑅2𝐶𝑠

𝑅1𝐶𝑠
𝑒 +

1

𝑅1𝐶𝑠
𝑒 =

𝑅2

𝑅1
𝑒 +

1

𝑅1𝐶𝑠
𝑒 

(2.93) 

De la ecuación (2.93) se determina los valores correspondientes para la ganancia 

proporcional y la ganancia integral. 

𝐾𝑝 =
𝑅2

𝑅1
                    𝐾𝑖 =

1

𝑅1𝐶
 

(2.94) 

En base a los circuitos de aplicaciones típicas del TL494 [32] el circuito que se aplica para 

el control, referencia y medida del sensor de corriente se muestra en la Figura 2.26. 
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Figura 2.26. Circuito para el amplificador de error del TL494. 

2.4.9. CONTROLADOR PI DEL CONVERTIDOR. 

Para el controlador del convertidor se consideró la respuesta del sensor en lazo abierto 

enviando una relación de trabajo fija, con lo cual se obtuvo una respuesta de corriente 

similar a una función de transferencia de segundo orden con retardo. En la Figura 2.27 se 

puede observar la respuesta del sensor de corriente graficada en MATLAB, para poder 

tomar las medidas de interés de forma precisa.  

  

Figura 2.27. Forma de onda del sensor de corriente en lazo abierto. 

Para poder hallar el controlador del sensor de corriente, siendo esta la medida sobre la 

cual se puede actuar es necesario encontrar los parámetros que describen el 

comportamiento de la curva para obtener de este modo un modelo matemático el cual se 

aproxime al comportamiento de la curva real del sensor. Para lo cual se ha considerado un 

modelo de segundo orden mediante el método de  Jahanmiri y Fallahi [34], [35], siendo 
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necesario los tiempos en los cuales la curva alcanza el valor de 2%, 5%, 70% y 90% del 

valor en estado estable, permitiendo obtener los parámetros necesarios para la 

aproximación de la curva. 

𝑡2 = 1.9 𝑚𝑠  

𝑡5 = 2.05 𝑚𝑠 

 

𝑡70 = 4.5 𝑚𝑠   

𝑡90 = 5.25 𝑚𝑠   

𝑡𝑚 = 𝑡2 ó 𝑡5 , el que dé mejor respuesta (2.95) 

𝑥 =
𝑡90 − 𝑡70

𝑡90 − 𝑡𝑚
 

(2.96) 

𝜁 = √
0.4844651 − 0.75323499𝑥

1 − 2.0946444𝑥
          𝑥 ≤ 0.4771 

(2.97) 

𝜁 = 13.9352         𝑥 ≥ 0.4771 (2.98) 

𝜏 =
𝑡90 − 𝑡𝑚

0.424301 + 4.62533𝜁 − 2.65412𝑒−𝜁
 

(2.99) 

Para el tiempo de retardo se considera el tiempo al 2%, pues genera mejor respuesta para 

el presente caso. Luego se determina el valor de la variable 𝑥 mediante la ecuación (2.96). 

𝑥 =
0.00525 − 0.0045

0.00525 − 0.00205
= 0.234 

El valor obtenido es menor que 0.4771, por lo tanto, se hará uso de la ecuación (2.97). 

𝜁 = √
0.4844651 − 0.75323499(0.234)

1 − 2.0946444(0.234)
= 0.77 

Para encontrar la constante de tiempo se usa la ecuación (2.99). 

𝜏 =
0.00525 − 0.0019

0.424301 + 4.62533(0.77) − 2.65412𝑒−0.77
= 0.00122 

Tras hallar los parámetros de interés se realiza el reemplazo en la ecuación de segundo 

orden considerada para este método de modelación, el cual se muestra en la ecuación 

(2.100). 

𝐺(𝑠) =
𝑒−𝑠𝑡𝑚

𝜏2𝑠2 + 2𝜏𝜁𝑠 + 1
 

(2.100) 

𝐺(𝑠) =
𝑒−0.0019𝑠

0.000001469𝑠2 + 0.001869𝑠 + 1
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La respuesta obtenida con el modelo obtenido se la observa en la Figura 2.28. Los datos 

obtenidos por el osciloscopio fueron importados al software de MATLAB para comparar 

con el modelo obtenido. Se puede apreciar que ambas gráficas son parecidas, la mayor 

diferencia se da en el pequeño sobrepico de la gráfica del sensor, ya que el modelo 

obtenido tiene un crecimiento suave en dicho punto.  

 

Figura 2.28. Comparación entre la gráfica del sensor de corriente y el modelo 

aproximado. 

Además de obtener un modelo aproximado del sensor de corriente, los parámetros 

anteriormente calculados describen el comportamiento de sensor, por lo cual estos 

permiten diseñar el controlador para la corriente del convertidor. 

Para el diseño del controlador se considera el método de mínimo IAE (Integral del error 

absoluto) de López [36], el cual tiene un método de sintonización basado en un modelo de 

segundo orden con tiempo muerto, como la respuesta obtenida en la Figura 2.28. Para 

usar este método es necesario conocer 2 parámetros: el coeficiente de amortiguamiento 

del sistema y la relación entre el tiempo de retardo y la constante de tiempo.   

𝜁 = 0.77                
𝑡𝑚
𝜏

=
0.0019

0.00122
= 1.58 

Se consideran el valor superior más cercano, para poder hacer uso de la tabla 2.6. Por lo 

tanto, el coeficiente de amortiguamiento será de 0.8 y la relación de tiempo de retardo con 

la constante de tiempo 2. 

𝜁 = 0.8                
𝑡𝑚
𝜏

= 2 
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Tabla 2.6. Coeficientes para el controlador de mínimo IAE de López. 

𝜁 0.5 0.6 0.8 1.0 1.5 2.0 4.0 

 𝑥1 𝑥2 𝑥1 𝑥2 𝑥1 𝑥2 𝑥1 𝑥2 𝑥1 𝑥2 𝑥1 𝑥2 𝑥1 𝑥2 

𝑡𝑚 𝜏⁄

= 0.1 

4.8 4.2 5.7 3.4 7.8 2.8 9.7 2.3 15 1.7 21 1.4 35 − 

𝑡𝑚 𝜏⁄

= 0.2 

2.2 3.3 2.7 3.0 3.9 2.7 5.1 2.4 8.3 1.9 11.5 1.7 27 1.2 

𝑡𝑚 𝜏⁄

= 0.5 

0.76 2.1 1.0 2.3 1.6 2.4 2.1 2.4 3.7 2.4 5.4 2.4 12.5 2.4 

𝑡𝑚 𝜏⁄

= 1.0 

0.33 1.2 0.5 1.6 0.82 2.2 1.2 2.5 2.1 2.8 3.0 3.3 6.6 3.7 

𝑡𝑚 𝜏⁄

= 2.0 

0.23 1.2 0.34 1.6 0.52 2.2 0.7 2.8 1.15 3.8 1.65 4.4 3.4 5.9 

𝑡𝑚 𝜏⁄

= 5.0 

0.32 2.6 0.34 2.9 0.38 3.3 0.46 3.8 0.62 5 0.8 6.3 1.5 9.6 

𝑡𝑚 𝜏⁄

= 10.0 

0.34 5 0.35 5.3 0.38 5.6 0.39 5.9 0.46 7.1 0.52 8.3 0.9 − 

 

En base a la tabla 2.6 y los parámetros considerados se tiene que los coeficientes para el 

diseño del controlador son: 

𝑥1 = 0.52                𝑥2 = 2.2 

Para el controlador se consideran las ecuaciones establecidas por López en [36], siendo 

las mostradas en las ecuaciones (2.101) y (2.102). 

𝐾𝑝 =
𝑥1

𝐾𝑚
 (2.101) 

𝑇𝑖 = 𝑥2𝜏 (2.102) 

𝐾𝑝 =
0.52

1
= 0.52                        𝑇𝑖 = 2.2(0.00122) = 0.0027  →   𝐾𝑖 = 192.59    

Para formar el controlador analógico se considera el circuito de la Figura 2.22 y se usan 

las ecuaciones de (2.103) para obtener los valores de resistencias requeridos para el 

diseño, además se considera como punto de partida un capacitor de 100 nF.   

𝐾𝑖 =
1

𝑅1𝐶
        →          𝑅1 =

1

𝐾𝑖𝐶
 

(2.103) 
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𝑅1 =
1

(192.59)(100 ∗ 10−9)
= 51.9 𝐾Ω 

𝐾𝑝 =
𝑅2

𝑅1
        →          𝑅2 = 𝐾𝑝𝑅1 

(2.104) 

𝑅2 = (0.52)(51900) = 27 𝐾Ω 

Los valores comerciales más cercanos a los calculados son los siguientes: 

𝑅1 = 51 𝐾Ω        𝑅2 = 27 𝐾Ω 

Con los valores seleccionados los parámetros del controlador cambian con lo cual se tiene 

lo siguiente: 

Tabla 2.7. Parámetros del controlador PI. 

Parámetro Valores 
requeridos 

Valores 
obtenidos  

Constante Proporcional [Kp] 0.52 0.53 

Constante Integral [Ki] 192.59 196.08 

 

2.5. DISEÑO DE LA PLACA PCB. 

Para la elaboración de placa se dispone de varios softwares que facilitan su diseño, pues 

solo se requiere configurar ciertas reglas o parámetros que se desean para el enrutamiento 

de elementos una vez que estos se encuentren ubicados de forma adecuada. 

Para el presente trabajo se ha optado por el software de Proteus 8, en el cual se realizó 

primero el esquemático del circuito en el cual consta el conversor DC- DC, circuito de 

control, sensores y elementos adicionales para el funcionamiento del conversor. Luego de 

ello se pasa del modelo esquemático a PCB en el cual se hará uso de un área de 10x10 

cm, acomodando los modelos PCB de los elementos que se usan. Tras esto, se realiza el 

enrutamiento de pistas, siguiendo como referencia a [37], considerando la ecuación (2.105) 

para determinar el ancho de pistas con un grosor de 1 oz/ft2, corriente efectiva del lado 

primario y una variación de temperatura de 11 °C. 

𝐴𝑛𝑐ℎ𝑜 =
[

𝐼
𝐾1(𝛥𝑇)𝐾2

]

1
𝐾3

𝐺 ∗ 1.378
          

(2.105) 

Donde se tiene que: 

• 𝐾1 es una constante definida por el estándar aplicado, cuyo valor es 0.048 para 

pistas externas. 
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• 𝐾2 es una constante definida por el estándar aplicado, cuyo valor es 0.44 para pistas 

externas. 

• 𝐾3 es una constante definida por el estándar aplicado, cuyo valor es 0.725 para 

pistas externas. 

• 𝐺 es el grosor de la pista. 

𝐴𝑛𝑐ℎ𝑜 =
[

4.46
0.048 ∗ (11)0.44]

1
0.725

1 ∗ 1.378
=  87.8 𝑚𝑖𝑙         

Para el diseño en el software se considera un ancho de 90 mil, medida la cual es superior 

a la deseada y por lo tanto cumple con lo requerido, esto para lo referente a potencia, con 

respecto a los circuitos de control se escoge un valor de 25 mil, valor suficiente para el 

circuito. El diseño final de la placa PCB se puede observar en la Figura 2.29. 

 

Figura 2.29. Placa PCB. 
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3. RESULTADOS, CONCLUSIONES Y 

RECOMENDACIONES 

3.1. RESULTADOS 

3.1.1. PROTOTIPO FINAL. 

El prototipo final del convertidor flyback se presenta dentro de una caja de madera junto 

con los otros convertidores que forman parte del proyecto general. En la Figura 3.1 se 

puede apreciar la vista superior y delantera de los convertidores, además de la vista 

superior del convertidor flyback. 

 

Figura 3.1. Prototipo final. 

3.1.2. FORMAS DE ONDA. 

Se presenta las formas de onda para el sensor al momento del encendido, el seguimiento 

de la corriente a la referencia, la entrada de corriente al convertidor, la salida de corriente 

a la carga y el voltaje drain-source del MOSFET. 

  

Figura 3.2. Respuesta del sensor (gráfica superior) y la pinza amperimétrica (gráfica 

superior) con el controlador PI. 
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En la Figura 3.2 se muestra la gráfica del sensor de corriente al momento del encendido 

en la parte superior y la respuesta de la pinza amperimétrica en la parte inferior. Al observa 

la gráfica del sensor se puede apreciar que se genera un sobrepico al momento del 

encendido, el cual se evidencia en la gráfica de la pinza amperimétrica. 

 

Figura 3.3. Respuesta del sensor representada en MATLAB. 

En la Figura 3.3 se presenta la respuesta del sensor, exportando los datos obtenidos de la 

medición al software de MATLAB, para poder analizar parámetros como el tiempo de 

establecimiento y el máximo sobre impulso. Para la Figura 3.3 se tiene un voltaje de 2.92 

V, que equivale a 2.27 A, lo cual se evidencia mediante la ecuación (3.1).  

𝐼 =
𝑉𝑚𝑒𝑑𝑖𝑑𝑜 − 2.5

𝑠𝑒𝑛𝑠𝑖𝑏𝑖𝑙𝑖𝑑𝑎𝑑
 

(3.1) 

𝐼 =
2.92 − 2.5

0.185
= 2.27 [𝐴] 

Para el tiempo de establecimiento se considera que la curva se encuentre dentro del 2% 

de error del valor final, lo cual podemos encontrar con la ecuación (3.2), ignorando el ruido 

de la medición la curva del sensor solamente desciende luego del máximo sobre impulso 

por lo cual se considera sumar el 2% al valor final.  

𝑡𝑠 = 𝑡(𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙 ± (0.02)𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙) (3.2) 

𝑡𝑠 = 𝑡(2.92 + (0.02)(2.92)) = 𝑡(2.98) 

Debido a que los datos obtenidos del osciloscopio fueron tomados cada 0.2 ms, el valor 

más cercano a 2.98 es 3, siendo el tiempo de establecimiento 21.2 ms, tal como se muestra 

en la etiqueta de la Figura 3.3. 
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Para el máximo sobre impulso con ayuda de la gráfica de la Figura 3.3 se puede apreciar 

que ocurre a los 6.6 ms, con un valor de 3.48V, lo cual en porcentaje se calcula mediante 

la ecuación (3.3) 

𝑀𝑝 =
𝑉𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙

𝑉𝑓𝑖𝑛𝑎𝑙
∗ 100 

(3.3) 

𝑀𝑝 =
3.48 − 2.92

2.92
∗ 100 = 19.18% 

 

Figura 3.4. Seguimiento del sensor (gráfica inferior) a la referencia (gráfica superior). 

En la Figura 3.4 se puede apreciar como el sensor sigue a la referencia seteada mediante 

el uso de un potenciómetro, para niveles de voltaje superior a 2.5 V el sensor sigue 

correctamente a la referencia, además se observa que existe ruido en la medida tomada 

por el sensor. Cuando la referencia es menor a 2.5 V, el sensor se limita en los 2.5 V que 

corresponde a una medida de 0 A. 

 

Figura 3.5. Gráfica corriente de entrada. 
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En la Figura 3.5 se puede apreciar la corriente de entrada la cual para el caso de una 

corriente media de 1.5 A, esta varía hasta 1.68 A, principalmente por los picos elevados 

que se generan en cada conmutación.  

 

Figura 3.6. Gráfica corriente de salida. 

En la salida de corriente que se aprecia en la Figura 3.6 se tiene una corriente de 1.62 A, 

considerando la entrada de corriente de 1.5 A, presentado anteriormente. En la salida se 

tiene una variación de 1.96 A la cual está ingresando a la carga del convertidor.   

 

Figura 3.7. Forma de onda de drain-source del MOSFET. 

Finalmente se presenta la Figura 3.7 en la cual se aprecia la forma de onda para el 

semiconductor el cual se encuentra funcionando en conducción discontinua. Como se 

aprecia la forma se asemeja en unos escalones o niveles, el nivel más bajo indica que el 

semiconductor está conduciendo. Después pasa al nivel más alto que ocurre cuando el 

semiconductor se apaga y su valor es igual a la suma del voltaje de entrada y el valor del 

lado secundario reflejado. Luego el voltaje disminuye en el nivel intermedio, en el cual el 

valor de voltaje corresponde al de la entrada, además que permite evidenciar que el mismo 
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opera en conducción discontinua, pues el núcleo ya ha transferido toda su energía por 

completo.  

3.1.3. SIMULACIONES. 

El convertidor también fue simulado mediante el software de Simulink de MATLAB como 

se muestra en la Figura 3.8, con el cual se obtuvieron gráficas de las formas de onda, tales 

como: la corriente de entrada y salida del convertidor y el voltaje drain-source del MOSFET. 

 

Figura 3.8. Circuito del convertidor flyback en Simulink/MATLAB. 

 

Figura 3.9. Forma de onda de la corriente de entrada. 

Para el caso de simulación en la Figura 3.9 se puede apreciar la gráfica de corriente de 

entrada para una referencia de 1.5 A, en la cual no se aprecia de forma visible algún 

sobrepico, en comparación con la respuesta obtenida en la Figura 3.2, la cual durante el 

tiempo transitorio tiene diferente comportamiento. 
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Figura 3.10. Parte transitoria de la corriente de entrada. 

En la Figura 3.10 se observa la parte transitoria de la corriente, en la cual existe un pequeño 

sobrepico, sin embargo, este disminuye y la corriente empieza a aumentar de forma lenta 

hasta alcanzar la referencia como se observa en la Figura 3.9. Una vez que la corriente 

alcanza el valor seteado oscila alrededor de la referencia, en la cual la forma de onda es 

de tipo triangular, mientras que la obtenida con la pinza amperimétrica que se observa en 

la Figura 3.5, tiene una forma triangular más angosta. 

 

Figura 3.11. Parte estable de la corriente de entrada. 

Para simulación se realizó la variación de corriente que se observa en la Figura 3.11, en la 

cual al cambiar el valor de corriente la gráfica cambia hasta al valor deseado, pero hasta 

alcanzar dicho valor crece de una forma curva y al igual que en la Figura 3.10 existe una 

oscilación alrededor de la referencia. 
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Figura 3.12. Parte estable de la corriente de salida. 

En la Figura 3.12 se pude apreciar la corriente de salida del convertidor, la cual tiene una 

forma con picos redondeados en la parte superior. A diferencia del obtenido de la gráfica 

obtenida con la pinza amperimétrica en la Figura 3.6, donde igualmente posee unas puntas 

redondeadas, pero desciende de forma rápida a un valor menor hasta al siguiente ciclo, 

mientras que en la simulación desciende de forma lenta similar a una onda triangular. 

 

Figura 3.13. Voltaje sobre el MOSFET. 

En la Figura 3.13 se puede observar la gráfica del MOSFET, en el cual se aprecia que el 

semiconductor permite se abre cuando el voltaje es 0, y se cierra cuando el voltaje alcanza 

el valor de la fuente más el voltaje reflejado del secundario. Además, cuando el voltaje 

decae hasta el nivel del voltaje de la fuente, el convertidor se encuentra en conducción 

discontinua. La mayor diferencia que existe entre la simulación y el convertidor es el pico 

que se produce al momento del apagado, pues en simulación el pico es inexistente, y en 

el convertidor diseñado el pico alcanza valores altos que producen pérdidas durante la 

conmutación. 
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3.1.4. MEDIDAS DE POTENCIA DEL CONVERTIDOR. 

En este apartado se muestran las medidas de potencia tomadas a distintos niveles de 

corriente con lo cual se estima la eficiencia del convertidor, para ello se toman valores de 

corriente y voltaje en la entrada y salida del convertidor. Para determinar la potencia y la 

eficiencia se consideran las ecuaciones (3.4) y (3.5) 

𝑃 = 𝑉 ∗ 𝐼 (3.4) 

𝑛 =
𝑃𝑜

𝑃𝑖𝑛
∗ 100 

(3.5) 

Tabla 3.1. Eficiencias medidas del controlador. 

𝑽𝒊𝒏 V 𝑰𝒊𝒏 A 𝑷𝒊𝒏 W 𝑽𝑶 V 𝑰𝒐 A 𝑷𝒐 W Eficiencia 𝒏  

18 0.25 4.50 12.20 0.27 3.29 73.11% 

18 0.50 9.00 12.29 0.57 7.01 77.88% 

18 0.75 13.50 12.40 0.87 10.79 79.93% 

18 1.00 18.00 12.52 1.15 14.40 80.00% 

18 1.25 22.50 12.61 1.43 18.03 80.13% 

18 1.50 27.00 12.71 1.70 21.61 80.04% 

18 1.75 31.50 12.80 1.96 25.09 79.65% 

18 2.00 36.00 12.88 2.22 28.59 79.42% 

18 2.25 40.50 12.96 2.48 32.14 79.36% 

18 2.50 45.00 13.04 2.73 35.60 79.11% 

18 2.73 49.50 13.11 2.97 38.94 78.67% 

18 3.00 54.00 13.17 3.23 42.54 78.78% 

 

Para calcular la eficiencia promedio del conversor se hace uso de la ecuación (3.6), 

haciendo uso de la Tabla 3.1. 

𝑛̅ = ∑
𝑛𝑖

𝑗

𝑗

𝑖=1
 

(3.6) 

Con los datos obtenidos la eficiencia promedio del convertidor es de 78.84%, siendo una 

eficiencia menor al 80% según [38]. Las pérdidas del convertidor se producen en por 

pérdidas en el transformador que pueden ser magnéticas o por el cobre, además de no 

aprovechar de forma a adecuada la ventana de devanado del transformador; pérdidas en 

el MOSFET por la conmutación, sobre todo en los picos producidos al momento del 

apagado; en el sensor de corriente; en el diodo rectificador; en el snubber que es de tipo 

disipativo y el consumo de los elementos electrónicos para el control. 
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3.2. CONCLUSIONES  

• Se evidenció que el convertidor flyback genera picos de corriente elevados en el 

lado primario debido a su baja inductancia de magnetización, lo cual ocasionó que 

en potencias mayores los picos incrementen de forma considerable. 

• Se evidenció de forma práctica que la potencia del convertidor flyback está 

alrededor del 80%. Además, se pudo observar que en niveles bajos de potencia la 

eficiencia disminuye ya que los componentes electrónicos del circuito tienen un 

consumo considerable en niveles bajos de potencia.  

• Se constató que el diseño magnético del transformador influye en gran medida en 

los convertidores aislados, ya que al no aprovechar de forma adecuada la ventana 

de devanado del transformador se genera pérdidas, al igual que el uso de cable 

trenzado que permite evitar problemas como el efecto piel. Además, con respecto 

a la geometría del núcleo se pudo constatar que en convertidores flyback es 

preferible usar núcleos de forma ETD o PQ, para facilitar la elaboración de los 

devanados. 

• Se evidenció que reusar núcleos de ferrita para convertidores flyback es complicado 

debido a que requieren de entrehierro, siendo pocos los núcleos que cumplen con 

esta condición en comparación con núcleos sin entrehierro, lo cual conlleva a usar 

técnicas que permitan modificar núcleos de ferrita para conseguir el entrehierro 

deseado. 

•  Se comprobó la importancia de las redes snubber para semiconductores de 

conmutación, sobre todo para convertidores estáticos, pues permiten reducir las 

pérdidas producidas por oscilaciones generadas debido a la resonancia propia del 

convertidor por la presencia de capacitancias e inductancias parásitas. 

• Se apreció que ligeras variaciones en el entrehierro del núcleo pueden generar 

cambios significativos en la eficiencia del convertidor, por lo cual un buen diseño 

magnético del transformador es fundamental en un convertidor flyback.  

3.3. RECOMENDACIONES 

• Si se desea considera el convertidor diseñado como una opción a replicar se 

recomienda que el semiconductor de conmutación sea reemplazado por un IGBT 

de buenas prestaciones, pues permite disminuir el estrés de dicho elemento 

permitiendo un mejor rendimiento. 
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• Si se tiene interés en replicar el convertidor se recomienda que los capacitores 

usados como filtro de salida y entrada sean de tantalio o de película de metalizada 

del tipo PPS, con lo cual se logra obtener un mejor filtrado en aplicaciones de alta 

frecuencia. 

• Si se busca diseñar un transformador con entrehierro, se recomienda usar núcleos 

con entrehierro distribuido ya sea de la forma presentada en este documento o 

adquiriendo núcleos comerciales de entrehierro distribuido. 

• Tanto la metodología como el prototipo obtenido son bases para el desarrollo de 

una estación de carga de baterías de bajo voltaje, aprovechando la energía 

fotovoltaica.  

• Las pruebas del circuito en una baquelita permiten identificar errores o conexiones 

que en un protoboard se asumieron correctas o innecesarias, a partir de las cuales 

se pueden generar mejoras para el siguiente prototipo. 
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5. ANEXOS 

ANEXO I: HOJA DE DATOS DEL MÓDULO 

FOTOVOLTAICO. 
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ANEXO II: Hoja de datos de la batería (Carga). 
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ANEXO III: Características de alambres en AWG. 
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ANEXO IV: Hoja de datos del núcleo de ferrita. 
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ANEXO V: Hoja de datos MOSFET. 
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ANEXO VI: Hoja de datos del gate driver. 
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ANEXO VII: Hoja de datos del diodo rectificador. 
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ANEXO VIII: Hoja de datos del circuito controlador de fuentes 

conmutadas. 
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ANEXO IX: Hoja de datos del sensor de corriente. 
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