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RESUMEN 
 

En este trabajo se presenta el diseño, implementación y evaluación de un 
convertidor conmutado para alimentar una cadena de LEDs a partir de la red 
eléctrica monofásica. Este convertidor tiene un controlador digital, implementado en 
un microcontrolador PIC16F873A, que permite variar la tensión de salida en un 
rango de 31 a 37 V y, por consiguiente, la intensidad luminosa de la lámpara, 
dándole a ésta la característica de ser dimerizable. Dicho trabajo fue desarrollado 
dentro del semillero de investigación en electrónica de potencia S-PERD de la 
Escuela de Ingeniería Electrónica extensión Tunja. 
 
Inicialmente se realizó una revisión de algunas topologías utilizadas en 
convertidores AC/DC para iluminación LED, describiendo sus principales ventajas y 
desventajas. Las topologías analizadas son: Boost, Buck, Buck-Boost, SEPIC y 
Flyback. A partir de la comparación de la información recopilada, se selecciona la 
topología Flyback como la más apropiada para el desarrollo del prototipo objeto de 
este proyecto. Posteriormente se le realiza el análisis de estado estacionario y de 
pequeña señal de esta topología en modo de conducción discontinua. Para esto, se 
empleó el modelo de resistor libre de pérdidas presentado en Erickson que permite 
entender de manera clara y sencilla la dinámica del sistema.  
 
Finalmente se lleva a cabo el diseño e implementación del convertidor, el cual 
cuenta con una estrategia de control denominada programación de ganancias 
difusa y la evaluación de desempeño del mismo. El resultado obtenido es un driver 

de potencia dimerizable con una variación del voltaje de salida satisfactoria y una 
eficiencia del 69% con la máxima tensión de salida y del 19% para la mínima. 
Además de esto se muestra el contenido armónico y la distorsión armónica del 
convertidor. 
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INTRODUCCIÓN 
 

El desarrollo de la industria en las últimas décadas, debido a la introducción de 
máquinas eléctricas y la distribución de la energía eléctrica, ha contribuido a la 
aparición y evolución de la electrónica de potencia, la cual se encarga de 
transformar y controlar la energía suministrada a una carga. Esta área de la 
electrónica consiste principalmente en la conmutación de dispositivos 
semiconductores de potencia, que en la actualidad han mejorado su capacidad de 
manejo de energía y velocidad de conmutación1. Adicionalmente para el control de 
dichos semiconductores se requiere del uso de diferentes dispositivos electrónicos 
programables como microprocesadores, microcontroladores, entre otros. 
 
El primer dispositivo semiconductor de tres terminales fabricado por los laboratorios 
Bell en 1956, conocido como Rectificador Controlado de Silicio2 (SCR: Silicon 
Controlled Rectifier), dio origen a la electrónica de potencia, la cual juega un papel 
relevante en las tecnologías modernas pues su uso se ha extendido a diversos 
productos de alta, mediana y baja potencia, no solo del ámbito industrial sino 
también doméstico, en aplicaciones de control de temperatura, control de velocidad 
o torque en motores, control de iluminación, fuentes de alimentación, sistemas de 
corriente directa de alto voltaje (HVDC: High Voltage Direct Current) y propulsión de 
vehículos. 
 
Debido a la variedad de aplicaciones que requieren una transformación de la 
energía eléctrica, la electrónica de potencia ha concentrado gran parte de sus 
esfuerzos al estudio de circuitos electrónicos dedicados a tal fin y gracias a los 
avances que han presentado los semiconductores de potencia, ha sido posible 
mejorar dichos circuitos al reducir su tamaño y costo e incrementar su rendimiento. 
Estos circuitos son conocidos como convertidores electrónicos de potencia que 
tienen como objetivo adaptar los niveles de tensión y corriente de la fuente que 
suministra la energía a los requeridos por la carga. 
 
Dentro de las aplicaciones que hoy en día se pueden observar de estos 
convertidores, la iluminación LED (Light Emitting Diode) es una de las de mayor 
auge, por lo cual el objetivo de este trabajo es diseñar e implementar un convertidor 
de potencia que permita controlar la intensidad lumínica de un arreglo de LEDs de 
luz blanca y su respectiva evaluación de funcionamiento. 
 
El desarrollo de este trabajo se divide en 7 capítulos. El primer capítulo presenta 
una recopilación de las principales características de las topologías más utilizadas 

                                                           
1 RASHID, Muhammad H. Electrónica de Potencia: Circuitos, Dispositivos y Aplicaciones. 2ed. 
México: Prentice Hall Hispanoamericana S.A, 1993. p. 1-10. 
2  VALENCIA, Hernán. Fundamentos de Electrónica Industrial. Medellín. Universidad Pontificia 
Bolivariana. Facultad de Ingeniería Eléctrica y Electrónica, 2013. p. 1-3. 
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en iluminación LED y la selección de la topología más adecuada para la aplicación. 
En el segundo capítulo se presenta el modelo matemático del convertidor Flyback 
en modo de conducción discontinua. El tercer capítulo muestra el diseño e 
implementación del convertidor y las respectivas pruebas a lazo abierto. El cuarto 
capítulo contiene el diseño de la estrategia de control y la implementación digital en 
microcontrolador de la misma. En el quinto capítulo se exponen los resultados 
obtenidos de las pruebas realizadas al controlador, además de las mediciones de 
potencia y distorsión armónica del prototipo. Finalmente, en los capítulos sexto y 
séptimo se presentan las principales conclusiones y las sugerencias para trabajos 
futuros, respectivamente.      
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PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA 
 

Uno de los problemas más importantes en la actualidad es la búsqueda de 
productos que contribuyan al ahorro de energía, y la iluminación es uno de los usos 
más básicos de energía en el día a día de la sociedad. Dentro de las tecnologías de 
la iluminación uno de los principales atractivos es la iluminación LED por su bajo 
consumo, pero tiene la desventaja de ser una tecnología de alto costo pues requiere 
de fuentes de alimentación controladas, lo que ha causado que en muchos casos 
para reducir costos se utilicen fuentes no controladas y por tanto no se logra 
aprovechar en su totalidad la máxima eficiencia de estos dispositivos.  
 
Además de esto, el uso de fuentes que no garantizan un valor de tensión constante 
expone a las lámparas LED a variaciones que se pueden dar de manera inesperada 
en la energía que es entregada a las mismas, lo que puede representar posibles 
daños en estos sistemas de iluminación, un desperdicio de energía innecesario y 
una disminución de la vida útil de los LEDs. Esto se convierte entonces en un gran 
inconveniente para la implementación de este tipo de fuente de iluminación como 
alternativa a las convencionalmente usadas.  
 
Siendo ésta una de las tendencias actuales en iluminación, es importante 
determinar que driver resulta más adecuado a la hora de llevar esta tecnología a 
una aplicación específica y que comportamiento presentan algunos controladores 
en la aplicación, para aprovechar de una mejor manera las características de dicha 
tecnología. Esto requiere que se documenten y socialicen los diferentes trabajos de 
investigación que se ejecuten en este campo, pues estos pueden ser referencias 
útiles que aporten al crecimiento de los nuevos sistemas de iluminación LED. Uno 
de estos nuevos conceptos es el de lámparas LED dimerizables, de las cuales se 
encuentra poca información relacionada con sus drivers y funcionamiento. Es así 
como surge la siguiente pregunta de investigación: 
 
¿Cómo diseñar un driver de electrónica de potencia que permita regular la 
intensidad luminosa de un arreglo de LEDs? 
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JUSTIFICACIÓN 
 

La energía eléctrica ha sido un pilar fundamental en la solución a problemáticas y/o 
necesidades que se presentan en la vida cotidiana, en la cual se busca que las 
actividades puedan ser llevadas a cabo de la manera más cómoda, rápida y 
eficiente posible. Dicha energía puede transformarse en calor, movimiento, luz o 
sonido, lo cual permite que se pueda calentar o refrigerar los alimentos, accionar 
motores de algunos electrodomésticos, herramientas e incluso vehículos, encender 
dispositivos como televisores, computadores, teléfonos o equipos médicos, entre 
otros, o iluminar un determinado espacio. Siendo una de las actividades que más 
ha contribuido al desarrollo de la sociedad actual, la iluminación, no es la que mayor 
consumo de energía representa, pero si constituye un factor importante cuando se 
habla de este [1- 7]. 
 
Teniendo en cuenta lo anterior, en el área de la iluminación se han tenido diferentes 
tecnologías las cuales han venido mejorando con el fin de obtener un mejor 
rendimiento de las bombillas, es decir, que mayor cantidad de energía consumida 
sea convertida en luz y no desperdiciada en forma de calor.  La más reciente de 
estas tecnologías es la iluminación LED que empezó a ser implementada con la 
invención del primer LED que emitía luz azul, que permitió el desarrollo de fuentes 
de luz blanca utilizadas en la iluminación de espacios interiores y exteriores [8, 9]; 
desde entonces, las tecnologías de iluminación de estado sólido han tomado fuerza 
y han presentado grandes desarrollos, esto debido a sus ventajas en cuanto a 
eficiencia y durabilidad. Entre las características que la destacan de las demás 
tecnologías están el bajo consumo de energía, calidad de la luz ya que no emiten 
radiación infrarroja ni ultravioleta, presentan respuesta instantánea, mayor 
resistencia física, son regulables y menor dispersión de la luz lo cual permite 
incrementar la eficiencia del sistema al iluminar solo la superficie deseada [10- 13]. 
 
Para lograr un funcionamiento óptimo de este tipo de luminarias se requiere del uso 
de drivers adecuados que permitan obtener unos niveles de voltaje y corriente que 
suplan los requerimientos de alimentación de la bombilla. Esto es posible ya que 
estos cuentan con un sistema de control que actúa sobre un convertidor permitiendo 
mantener en los LEDs los valores de tensión y corriente estables [14- 16], lo cual 
conlleva a garantizar rangos adecuados de temperatura en los dispositivos LED, y 
a su vez dichos rangos contribuirán en la prolongación de la vida útil del sistema de 
iluminación, así como en un mejor comportamiento del mismo en cuanto a consumo 
de energía [17]. 
 
Dentro de la información que se encuentra acerca del diseño de drivers para las 
aplicaciones de iluminación LED, generalmente se presenta el manejo de los LED 
a máxima potencia, desaprovechando una de las cualidades propias de esta 
tecnología: al estar construida a base de LEDs permite que se regule gradualmente 
la iluminación sin deteriorar la cadena de LEDs y sin causar alteraciones en las 
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propiedades cromáticas de la misma [17]. Algunas empresas como General 
Electric©, OSRAM Licht AG, Seoul Semiconductor Company Ltd y CREE, Inc, 
empresas líderes en tecnologías de iluminación LED, ofrecen productos para 
sistemas con regulación de la intensidad luminosa, pero el acceso a la información 
de dichos dispositivos es limitado. A partir del diseño e implementación de un 
sistema dimerizable para un arreglo de LEDs se busca ampliar el conocimiento de 
los sistemas de control adecuados para este nuevo tipo de aplicaciones de la 
iluminación de estado sólido, orientadas a contribuir en el uso racional de la energía 
y, por ende, a la disminución del consumo de energía eléctrica en iluminación. 
Además, el desarrollo de este tipo de sistemas aparece como una solución y un 
primer paso para la masificación de esta tecnología y su establecimiento como una 
alternativa competitiva frente a los costos de las tecnologías actuales de 
iluminación. Finalmente, el trabajo realizado proporcionará un aporte en las bases 
de conocimientos de la Escuela de Ingeniería Electrónica y la Universidad 
Pedagógica y Tecnológica de Colombia en las áreas de electrónica de potencia y 
control. 
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OBJETIVOS 
 

OBJETIVO GENERAL: 
 
Diseñar e implementar un driver de potencia capaz de variar la luminosidad de un 
arreglo de LEDs.  
 
OBJETIVOS ESPECÍFICOS: 
 

 Analizar las diferentes topologías de convertidores AC-DC usadas en 
iluminación LED y seleccionar la más apropiada según las características de 
potencia del arreglo de LEDs elegido para la aplicación. 
 
 Obtener el modelo del convertidor seleccionado para la aplicación planteada, 
a partir del análisis en estado estacionario y de pequeña señal. 

 
 Diseñar e implementar un controlador para el convertidor escogido y evaluar 
su funcionamiento. 
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1. CONVERTIDORES CONMUTADOS DE POTENCIA 
 

Los convertidores conmutados de potencia son circuitos electrónicos encargados 
de actuar sobre la energía eléctrica de una fuente de alimentación para obtener la 
energía eléctrica con las características que requiere la carga, es decir, son capaces 
de modificar la tensión y la corriente de su entrada para entregarla de la forma 
adecuada a la salida.  
 
En general un convertidor conmutado posee una entrada en donde la potencia 
proveniente de una fuente de alimentación como la red eléctrica monofásica o 
trifásica, una celda fotovoltaica o una batería, se encuentra sin procesar; además, 
cuenta con otra entrada donde se aplica una o varias señales de control que 
determinan la conmutación de los elementos semiconductores con el fin de 
modificar parámetros de la señal de entrada y adaptarlos a unos valores deseados 
en la salida de potencia. 
 
1.1. TIPOS DE CONVERTIDORES  
 

En función al tipo de conversión de la energía eléctrica realizado, los convertidores 
pueden clasificarse de la siguiente manera3: 
 
1.1.1. Convertidores AC/DC: Son aquellos que transforman la corriente alterna de 
la red monofásica o trifásica en corriente continua. En estos el valor de voltaje medio 
presente en la salida depende tanto del valor AC a la entrada como del control del 
disparo o bloqueo de los semiconductores de potencia. Cabe resaltar que los 
rectificadores con diodos hacen parte de este tipo de convertidores, con la diferencia 
de que en estos el valor medio de salida solo está en función al valor AC de entrada. 
 
Algunas de sus aplicaciones más comunes son el accionamiento de motores DC y 
cargadores de baterías. 
 
1.1.2. Convertidores AC/AC: Básicamente su función es modificar el valor eficaz 
de la tensión de entrada ya sea manteniendo su misma frecuencia o en algunos 
casos, si así se requiere, haciendo que la señal de salida tenga una frecuencia 
menor que la de entrada, caso en el cual se conocen como cicloconvertidores. 
 
Una aplicación típica de este tipo de convertidor se encuentra en el diseño de 
arrancadores suaves para motores de inducción. 

                                                           
3 UNIVERSIDAD DE CANTABRIA. Convertidores electrónicos de potencia: Regulación, control y 
protección de máquinas eléctricas. Apuntes de asignatura [en línea]. Disponible en Internet: <URL: 
https://slidedoc.es/regulacion-control-y-proteccion-de-maquinas-electricas-apuntes-de-la-
asignatura-convertidores-electronicos-de-potencia-pdf>. [Citado 7 de octubre de 2017] 
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1.1.3. Convertidores DC/AC: También conocidos con el nombre de inversores, se 
encargan de la conversión de una corriente continua en una corriente alterna, donde 
se puede controlar tanto el valor eficaz de la señal de salida como su frecuencia.  
 
Estos convertidores son ampliamente utilizados para acoplar al sistema eléctrico la 
energía obtenida de generadores eólicos, paneles solares (térmicos o fotovoltaicos) 
y en el diseño de accionamientos basados en máquinas síncronas y asíncronas. 
 
1.1.4. Convertidores DC/DC: Este tipo de convertidores recibe un valor 
determinado de tensión continua y lo transforma en un valor diferente a la salida, 
con la posibilidad de realizar un aislamiento galvánico entre la entrada y la salida.  
 
En algunos casos estos se encuentran acompañados de un rectificador no 
controlado en su entrada, aunque su mayor aplicación se encuentra en sistemas 
cuya fuente de energía no es alterna sino continua, haciendo uso de baterías.  

 
1.2. TOPOLOGÍAS DE CONVERTIDORES AC/DC PARA ILUMINACIÓN LED 
 

Debido a que los LEDs utilizados en iluminación, a diferencia de los LED de 
propósito general, manejan alta potencia que al ser disipada influye directamente 
en la tensión y corriente de los mismos, se hace necesario el uso de un circuito 
convertidor conmutado que regule la potencia suministrada a la cadena de LEDs. 
Dicho circuito es conocido con el nombre de driver de potencia.  
 
Un driver puede ser entendido como una fuente de alimentación con un circuito de 
control autónomo que entrega a un conjunto de LEDs una señal eléctrica que 
cumple con los valores requeridos por el mismo para un correcto funcionamiento. 
Estos drivers cuentan con al menos una entrada y una salida de potencia, pero si 
tiene la característica de ser dimerizable, es decir con la capacidad de variar la 
intensidad luminosa de los LEDs, posee una entrada adicional que determinará el 
grado de iluminación de estos. 
 
Generalmente, la iluminación LED es alimentada a partir de la red eléctrica por lo 
cual requiere de convertidores AC/DC. Estos se encuentran conformados por una 
etapa de rectificación a partir de un puente de diodos no controlados y un 
convertidor DC/DC, en el cual se centra el diseño de estos drivers LED. En la Figura 
1 se muestra el diagrama de bloques para un convertidor AC/DC. 
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Figura 1. Diagrama de bloques de un convertidor AC/DC para iluminación LED. 

 

Dentro de las diferentes topologías de convertidores DC/DC empleadas en 
aplicaciones de iluminación LED, las más comúnmente usadas son las topologías 
Boost, Buck, Buck-Boost, SEPIC y Flyback. Por lo general hacen uso de MOSFETs 
y diodos que conmutan alternadamente, cuando uno está encendido el otro se 
encuentra apagado (estado de conducción continua o CCM: Continuos Conduction 
Mode) o los dos semiconductores apagados (estado de conducción discontinua o 
DCM: Discontinuos Conduction Mode) produciendo tres estados de funcionamiento 
(MOSFET ON y diodo OFF, MOSFET OFF y diodo ON, MOSFET y Diodo OFF). A 
continuación, se describen las topologías mencionadas para operación CCM. 
 
1.2.1. Convertidor Boost: Son drivers ideales para aplicaciones con LEDs en las 
cuales se requiere que el voltaje de una cadena de estos sea más alto que el voltaje 
de entrada, generalmente para un mínimo de 1,5 veces mayor. La topología de un 
convertidor Boost simple se presenta en la Figura 2. 
 
Figura 2. Topología básica de un convertidor Boost. 
 

 
 

Estado 1 (MOSFET ON y diodo OFF):  
  
El inductor es cargado hasta un valor pico al quedar conectado directamente a la 
fuente y los LEDs son alimentados solamente por el capacitor. 
 
Estado 2 (MOSFET OFF y diodo ON): 
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El diodo permite la carga del condensador y la alimentación de la carga a un nivel 
de tensión mayor, esto gracias a que la energía almacenada por el inductor en el 
estado anterior genera un voltaje sobre este que se suma al de la fuente. 
 
Generalmente este tipo de convertidores presenta algunas ventajas tales como: 
 
 Control y estructura simple ya que esta involucra pocos componentes, por 
tanto, puede ser diseñado e implementado utilizando elementos de bajo costo [18-
20]. 
 
 Provee altos factores de potencia y baja distorsión en la corriente de entrada 
usados en convertidores AC/DC [21]. 
 
 Facilita el sensado de la corriente de los LEDs, debido a que tanto estos como 
el MOSFET se encuentran conectados a una tierra común.  
 
 Es muy eficiente cuando la relación entre la tensión de salida y la de entrada 
no es muy alta, pues cuando lo es se requiere un ciclo de trabajo elevado lo que 
conlleva a un aumento en las pérdidas afectando la eficiencia del convertidor [22-
23]. 
 
 Las pérdidas de conmutación y las pérdidas de conducción son 
independientes a las condiciones de la carga [24]. 
 
 Puede alcanzar eficiencias mayores al 90% [25-29]. 
 
Los principales inconvenientes de esta topología son: 
 
 Requiere un condensador de salida grande para reducir el rizado de la 
corriente en la cadena de LEDs, lo cual dificulta su uso en aplicaciones dimerizables. 
 
 Debido a que no suministra aislamiento y protección contra sobrecargas y 
cortocircuitos, los LEDs están expuestos a daños en caso de una posible ocurrencia 
de estos [30]. 
 
Las principales aplicaciones de este tipo de convertidores se encuentran en 
sistemas de frenado regenerativo de motores de corriente continua, iluminación de 
dispositivos portátiles tales como celulares, cámaras y computadores [31-33], y 
como etapa para la corrección del factor de potencia en convertidores AC/DC por 
ejemplo fuentes y cargadores de baterías [34-37]. 
 
1.2.2. Convertidor Buck: Son drivers conmutados reductores los cuales son 
utilizados en aplicaciones en las que el voltaje que requiere la cadena de LEDs no 
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es mayor al 85% del voltaje de la fuente de alimentación4. La topología simplificada 
de este tipo de convertidores se muestra en la Figura 3. 
 
Figura 3. Topología básica de un convertidor Buck. 
 

 
 
Estado 1 (MOSFET ON y diodo OFF): 
  
El voltaje de entrada permite que el inductor y el capacitor inicien su proceso de 
carga hasta un valor máximo, debido a que el voltaje de salida es menor que el de 
entrada. 
 
Estado 2 (MOSFET OFF y diodo ON):  
 
Se interrumpe el flujo de corriente desde la fuente hacia el inductor, por ende, éste 
polariza el diodo en directo manteniendo la corriente que decrece a través de la 
bobina hasta el inicio del siguiente ciclo [38]. 
 
Las principales características que hacen destacar esta topología son las 
siguientes: 
 
 Implementación sencilla debido a la poca cantidad de componentes [39]. 
 
 Control simple ya que la relación entre la tensión de salida y la de entrada es 
proporcional al ciclo útil de la señal de control. 
 
 Al igual que la topología Boost, carece de problemas de acoplamiento 
magnético puesto que solo requiere un inductor [40]. 
 
 Puede alcanzar picos de eficiencia mayores al 94% [41-45]. 
 
 Al sustituir el diodo por otro MOSFET, convertidor conocido como Buck 
síncrono, la eficiencia de este se puede mejorar hasta en un 5% ya que se reducen 
las pérdidas que eran causadas por el diodo [39] [46]. 

                                                           
4 WINDER, Steve. Power supplies for LED driving. EEUU. Newnes.2008. p.39.  
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Dentro de las desventajas de esta topología se encuentran: 
 
 Cuando la carga está operando en una condición en la que requiera una 
corriente baja, la eficiencia del convertidor se reduce, y la mayor parte de las 
pérdidas se presentan en la conmutación [47-48]. 
 
 Cuando la carga es variable se requiere el uso de un capacitor de salida lo 
bastante grande para evitar sobrepicos de tensión que puedan llegar a afectarla 
[49]. 
 
 Una frecuencia elevada en la señal de control incrementa las pérdidas de 
conmutación en el circuito. 
 
 La presencia de contenido armónico en la corriente de entrada causa 
interferencia en el convertidor afectando el rendimiento y eficiencia del mismo [50]. 
 
 En presencia de cargas inductivas los dispositivos de conmutación tendrán 
que disipar la energía inductiva lo cual podría causar su destrucción. 
 
Esta topología de convertidor generalmente es utilizada en la carga de baterías 
como es el caso de las usadas en los vehículos eléctricos y dispositivos portátiles 
[43] [51-52], en sistemas de iluminación LED como driver AC/DC que puede 
conectarse directamente a la red [53-54], y en algunos casos en aplicaciones con 
paneles fotovoltaicos cuya tensión debe ser regulada [55]. 
   
1.2.3. Convertidor Buck-Boost: Esta topología de convertidores reúne las 
características de los convertidores Buck y Boost, pues tiene la capacidad de reducir 
o elevar el voltaje de entrada para entregarlo a la cadena de LEDs según esta lo 
requiera. Este tipo de convertidores tiene la característica de invertir la polaridad de 
la tensión de salida. El esquema de este convertidor se muestra en la Figura 4. 
 
Figura 4. Topología básica de un convertidor Buck-Boost. 
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Estado 1 (MOSFET ON y diodo OFF): 
 
La corriente de entrada es creciente, fluye a través del inductor causando que se 
almacene energía en este elemento. El capacitor es el encargado de alimentar la 
carga. 
 
Estado 2 (MOSFET OFF y diodo ON): 
 
El diodo entra en conducción permitiendo que la energía almacenada en la bobina 
sea suministrada al capacitor y la carga. 
 
El valor de la tensión de salida depende directamente del ciclo de trabajo de la señal 
de control, de tal forma que, si este es del 50%, el voltaje de salida será igual en 
magnitud al de entrada. A partir de este valor, las variaciones del ciclo determinarán 
la reducción o elevación de la tensión de salida, la cual se disminuirá cuando el ciclo 
sea menor al 50% y se elevará cuando sea mayor al 50% [56] [57]. 
 
Dentro de las principales ventajas que ofrece esta topología de convertidor están: 
 
 Un alto factor de potencia en la entrada y baja distorsión armónica de 
corriente de entrada para convertidores AC/DC [58] [59]. 
 
 Componentes de bajo costo y diseño simple [60]. 
 
 Permite manejar un amplio rango de voltaje de entrada y condiciones de 
carga [61] [62]. 
 
 Posee una eficiencia aceptable, aunque es menor comparada con las 
eficiencias alcanzadas en los convertidores Buck y Boost, llegando a tener picos 
menores al 90% aproximadamente [59] [62-66]. 
 
 No requiere de un transformador para realizar inversión de voltaje en la salida 
en el caso de la topología simplificada y si no se desea dicha inversión existe una 
topología alterna conformada por un Buck y un Boost conectados en cascada. 
 
Los inconvenientes que presenta esta topología son: 
 
 El MOSFET no cuenta con una terminal conectada a tierra, al igual que el 
convertidor Buck, lo cual complica el circuito de disparo [67]. 
 
 Su aplicación está limitada para algunos casos debido a la inversión en la 
polaridad de la tensión de salida [67-70]. 
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 El control es más complejo que en el convertidor Buck, ya que, al igual que 
en el convertidor Boost, la relación entre la respuesta del Buck-Boost y su ciclo de 
trabajo no es lineal [71]. 
 
Los usos más frecuentes de este tipo de convertidor se encuentran en dispositivos 
alimentados por baterías, donde el voltaje de entrada tiene un amplio rango de 
variación a causa de la disminución gradual de la carga de la batería [72]; fuentes 
DC reguladas, donde se hace necesario el uso de voltajes negativos respecto a la 
terminal común de la tensión de entrada; dispositivos electrónicos portátiles como 
cámaras, y dispositivos electrónicos para automóviles [64] [68] [73]; dispositivos 
biomédicos para la transferencia inalámbrica de potencia como alternativa al uso de 
baterías [62]; energías renovables, como es el caso de energía fotovoltaica donde 
se requiere regular la energía suministrada por las celdas solares [74-76]; y drivers 
para iluminación LED de bajo costo y que no requieran aislamiento eléctrico, o en 
drivers que cuentan con corrección del factor de potencia [60] [65]. 
 
1.2.4. Convertidor SEPIC: Esta topología, al igual que la Buck-Boost, permite 
obtener tensiones de salida superiores o inferiores a la de entrada. El esquema 
básico de este convertidor se muestra en la Figura 5. 
 
Figura 5. Topología básica de un convertidor Sepic. 
 

 
 

Estado 1 (MOSFET ON y diodo OFF): 
 
El inductor L1 se carga a partir de la tensión de entrada, el inductor L2 es cargado 
por el capacitor C1 y la carga es alimentada por el capacitor C2.  
 
Estado 2 (MOSFET OFF y diodo ON): 
 
Los capacitores C1 y C2 son cargados por los inductores que a la vez suministran 
la corriente requerida por la carga.  
 
Como se mencionó anteriormente, el voltaje de salida puede ser mayor o menor al 
de la fuente de alimentación sin invertir su polaridad a diferencia del convertidor 
Buck-Boost. La relación entre la tensión de salida y la de entrada va a estar 
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igualmente determinada por ciclo útil de la señal de control, es decir, si este es 
menor al 50%, el voltaje de salida será menor al de entrada, si el ciclo de trabajo es 
mayor al 50%, la tensión de salida será mayor a la de entrada y si el ciclo es del 
50%, tanto voltaje de salida como de entrada serán iguales. 
 
Las características que hacen de este convertidor una opción favorable son: 
 
 Debido a la presencia del inductor en la entrada del convertidor, el rizado de 
la corriente se disminuye y por tanto reduce la distorsión armónica de entrada sin la 
necesidad de la utilización de filtros pasivos adicionales como en el caso de la 
topología Buck [77-83]. 
 
 Posee un alto factor de potencia alcanzando valores muy cercanos a la 
unidad [83]. 
 
 Puede reducir o elevar la tensión de entrada sin invertir su polaridad a 
diferencia del caso del convertidor Buck-Boost [78] [80] [82]. 
 
 El control del MOSFET se facilita debido a que este se encuentra 
referenciado a tierra [80]. 
 
 El capacitor de acoplamiento entre la entrada y la salida (C1 en la Figura 5) 
bloquea cualquier corriente DC indeseada, lo cual le permite al convertidor manejar 
corto circuitos de una mejor manera que otras topologías [81] [82]. 
 
 Es capaz de manejar un amplio rango de voltajes de entrada [84-85]. 
 
Las desventajas que presenta esta topología son: 
 
 Debido a sus cuatro elementos almacenadores de energía, es un sistema no 
lineal de cuarto orden, cuyo comportamiento depende de las condiciones de 
operación y variaciones de la carga, dificultando el diseño del controlador, así como 
el modelado del convertidor [80] [85-87]. 
 
 No se encuentran muchas técnicas de control ya que sus características de 
cuarto orden dificultan su diseño, lo cual limita su uso en aplicaciones prácticas pues 
se ha demostrado que un diseño inadecuado podría resultar en un convertidor 
inestable [85-88]. 
 
 Posee mayor número de componentes que el convertidor Buck-Boost, lo que 
resulta en mayores retos a la hora de su diseño e incrementa su costo. 
 
 No presenta alta eficiencia comparada con otras topologías tradicionales. 
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Las aplicaciones más comunes de este convertidor son la fuentes de alimentación, 
cargadores de baterías, sistemas de alimentación de motores DC [79] [89-92], 
drivers para iluminación LED como alumbrado público, dispositivos electrónicos con 
pantallas LED [83] [85] [93-94], balastos electrónicos para lámparas fluorescentes 
compacta [95]; etapas de corrección del factor de potencia en convertidores de 
múltiples etapas que manejan potencias relativamente bajas [96] y en aplicaciones 
de energía renovable como energía solar y eólica [80-82] [88].     
 
1.2.5. Convertidor Flyback: Están basados en los convertidores Buck-Boost y se 
caracterizan por la utilización de un transformador con al menos dos devanados, el 
primario conectado a la fuente de alimentación de entrada y al elemento 
conmutador, y el secundario que se conecta a la carga. La topología básica de este 
convertidor se muestra en la Figura 6. 
 
Figura 6. Topología básica de un convertidor Flyback. 
 

 
 

Estado 1 (MOSFET ON y diodo OFF): 
 
La corriente de la fuente de entrada pasa a través del primario del transformador 
cargando la inductancia de magnetización. Debido a la polaridad de los bobinados, 
el diodo se polariza en inverso por lo tanto no hay trasferencia directa de energía 
desde la entrada hacia la carga durante este estado, siendo el condensador el 
encargado de alimentar la carga.  
 
Estado 2 (MOSFET OFF y diodo ON): 
 
El flujo de corriente proveniente de la fuente de alimentación es interrumpido y por 
efecto de la inductancia de magnetización la tensión del secundario se invierte, 
polarizando el diodo en directo. Esto permite que la energía acumulada sea 
trasferida a la carga [97].  
 
Las características que destacan a esta topología son: 



31 
 

 
 Permite obtener múltiples voltajes de salida simultáneamente, debido a que 
puede haber varias bobinas en el secundario. Además, la tensión de salida de cada 
una de estas puede ser positiva o negativa en función al punto de polaridad de la 
bobina correspondiente [98-100]. 
 
 No requiere inductor de filtro a la salida, pues la bobina del secundario al 
estar conectada en serie al diodo elimina la necesidad de componentes de filtro 
adicionales. Esto lo hace ideal para reducir costos en fuentes de múltiples salidas y 
para la generación de altas tensiones de salida.  
   
 La variación de la carga en una de las salidas no tiene una influencia 
significativa en el comportamiento de las demás salidas [101]. 
 
 Debido a su estructura simple, requiere de pocos componentes que 
generalmente son de bajo costo. Solo utiliza un transistor de conmutación y un 
transformador, que es el elemento de mayor costo y cuidado en su diseño [102-
111]. 
 
 Debido a la presencia del transformador, existe aislamiento galvánico entre 
la entrada y la salida. Esto la hace adecuada para aplicaciones AC/DC donde el 
voltaje de salida conviene aislarse de la fuente principal de alimentación [100] [103] 
[107] [112-116]. 
 
 Es posible obtener un mayor rango de variación en el voltaje suministrado a 
la carga en comparación a otros convertidores, donde el ciclo útil está limitado a las 
características del convertidor, ya que puede afectar su eficiencia si alcanza valores 
muy altos o muy bajos [117]. 
 
 El lazo de control es simple y fácil de implementar [110] [113]. 
 
 Tiene un alto factor de potencia [112] [118]. 
 
Los principales inconvenientes que tiene este convertidor son: 
 
 Su eficiencia es menor en comparación con otras topologías ya que presenta 
mayores pérdidas de conmutación, de conducción y pérdidas adicionales en el 
núcleo del transformador, aunque se pueden alcanzar valores mayores al 90%. Esta 
eficiencia se disminuye en función del incremento de la frecuencia de conmutación 
[99] [105-106] [111-112] [118-119].  
 
 El MOSFET está sometido a altos picos de tensión debido a la resonancia 
parásita por lo cual requiere el uso de redes snubber que afectan su eficiencia y lo 
limitan a bajas potencias, generalmente menores 100 W [102] [116] [120-123]. 
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 Requiere un capacitor de gran tamaño a la salida para reducir la ondulación 
de la tensión de salida y un núcleo de trasformador relativamente grande [101] [124]. 
 
Las aplicaciones más frecuentes en las que se encuentra este tipo de convertidor 
son: cargadores de baterías para dispositivos electrónicos como celulares y 
computadores [100] [109] [125-127]; drivers para iluminación LED [126-130]; 
sistemas fotovoltaicos [124]; vehículos eléctricos híbridos [117] y aplicaciones 
industriales de baja potencia [108]. 
 
1.3. SELECCIÓN DE LA TOPOLOGÍA DEL CONVERTIDOR 
 

Con base en las características de las topologías descritas anteriormente y en los 
resultados de las comparaciones realizadas en [131-132], se busca elegir el 
convertidor más adecuado para alimentar una cadena de LEDs de 24 W con la 
posibilidad de variar su intensidad luminosa. Para tal fin, se realizó una tabla 
comparativa que resume algunos parámetros que pueden ser tomados como criterio 
de selección en el diseño de un driver para esta u otras aplicaciones de iluminación 
LED. A cada parámetro se le asigna una ponderación relativa basada en el objetivo 
de este proyecto y para cada topología de convertidor se da una calificación de cero 
a cinco de manera proporcional según la característica que se está evaluando, 
donde cinco corresponde a que dicha característica es más satisfactoria. La Tabla 
1 muestra los parámetros revisados de cada una de las topologías mencionadas y 
en la Tabla 2 la calificación obtenida en cada caso por cada topología. 
 
Tabla 1. Comparación de las diferentes topologías descritas. 
 

Topología 
 

Parámetro 
Boost Buck Buck-Boost SEPIC Flyback 

Eficiencia >90% >94% <90% <85% ≈90% 
Factor de 
potencia Alto Más bajo Alto Muy alto Alto 

Capacidad de 
potencia Media Baja a 

Media Baja a Media Baja Baja 

Aislamiento 
galvánico No No No No Sí 

Voltaje máximo 
soportado por el 
MOSFET 

 
Vo 

 
Vin 

 
Vin + Vo 

 
Vin + Vo 

 
Vin + n5Vo 

Inductores 1 1 1 2 0 
Capacitores 1 1 1 2 1 

Control Simple Muy simple Simple Más 
complejo Simple 

 

                                                           
5 n: relación de transformación del transformador 
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Tabla 2. Selección del convertidor para la aplicación. 
 

Parámetro Peso 
Boost Buck Buck-Boost SEPIC Flyback 

cal val cal val cal val cal val cal val 
Eficiencia 0,15 4,5 0,675 4,7 0,705 4,3 0,645 4 0,6 4,4 0,66 
Factor de 
potencia 0,1 4 0,4 3 0,3 4 0,4 5 0,5 4 0,4 

Capacidad de 
potencia 0,2 3 0,6 4 0,8 4 0,8 5 1 5 1 

Aislamiento 
galvánico 0,1 0 0 0 0 0 0 0 0 5 0,5 

Voltaje 
máximo 
soportado por 
el MOSFET 

0,1 5 0,5 4 0,4 3,5 0,35 3,5 0,35 3,8 0,38 

Inductores 0,025 4 0,1 4 0,1 4 0,1 3 0,075 5 0,125 
Capacitores 0,025 4 0,1 4 0,1 4 0,1 3 0,075 4 0,1 
Control 0,3 4 1,2 5 1,5 4 1,2 3 0,9 4 1,2 
Total  1   3,575   3,905   3,595   3,5   4,365 

cal: calificación, val: valoración (val = cal x peso) 
 

Los resultados de la Tabla 2 muestran que la topología del convertidor Flyback se 
perfila como la mejor opción para la aplicación a desarrollar. 
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2. MODELO MATEMÁTICO DEL CONVERTIDOR FLYBACK 
 

Previo a obtener el modelo matemático del convertidor Flyback es necesario definir 
el modo de operación del mismo. Esto es fundamental para su análisis ya que en 
CCM se tienen en cuenta dos estados durante el periodo de conmutación y para el 
caso de DCM existe un estado adicional, como se mencionó en el capítulo anterior.  
 
Para el desarrollo del prototipo a realizar en este proyecto se establece el modo de 
operación discontinuo debido a que este presenta ciertas ventajas frente al modo 
de operación continuo tales como: menor valor de inductancia del primario del 
transformador, lo cual representa un núcleo de menor tamaño, se evita que el núcleo 
se sature y se tiene un lazo de control más simple, ya que en DCM solo se requiere 
la realimentación de la tensión de salida a diferencia del CCM que además necesita 
la detección de corrientes del transformador6. Estas características hacen al modo 
de conducción discontinuo más apropiado para aplicaciones de baja potencia como 
es el caso de este trabajo en el cual se busca la alimentación de una cadena de 
LEDs de 36 V. 
 
2.1. MODELO PROMEDIO DE CONMUTACIÓN DCM  
 

Para el análisis del convertidor Flyback operando en modo de conducción 
discontinua se necesita obtener un modelo equivalente de la red de conmutación 
denominado modelo de resistor libre de pérdidas (LFR: Loss Free Resistor)7 el cual 
representa las propiedades de conversión de potencia básicas de redes de 
conmutación en DCM. En la Figura 7 se ilustra la red de conmutación para el 
convertidor, donde se definen 𝑣1(𝑡), 𝑖1(𝑡), 𝑣2(𝑡) e 𝑖2(𝑡) sobre el MOSFET y el diodo 
respectivamente para posteriormente analizar las formas de onda de voltaje y 
corriente de los elementos de conmutación, así como de la inductancia de 
magnetización (𝐿𝑀) del transformador.  
 

                                                           
6 ERICKSON, Robert W. y MAKSIMOVIC, Dragan. Fundamentals of power electronics. 2ed. 
Colorado. Kluwer Academic Publishers. 2001. p. 410. 
7 Ibid. p.409-427. 
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Figura 7. Red de conmutación para el convertidor Flyback. 

 
 

A partir del circuito de la Figura 7 se obtienen las formas de onda de los voltajes y 
corrientes de la red de conmutación teniendo en cuenta los tres estados propios del 
modo de operación discontinuo. En la Figura 8 se muestra la forma de onda del 
voltaje 𝑣1(𝑡), siendo 𝑑1𝑇𝑠 el intervalo de tiempo en el que el MOSFET se encuentra 
encendido, 𝑑2𝑇𝑠  el intervalo de conducción del diodo y 𝑑3𝑇𝑠  el intervalo que ambos 
semiconductores están apagados.  
 
Figura 8. Forma de onda para la tensión del MOSFET en un convertidor Flyback en 
DCM. 
 

 
 

El voltaje promedio 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠, es decir, el voltaje promedio en el MOSFET es: 

 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 0. 𝑑1(𝑡) + (〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠𝑛 + 〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠) 𝑑2(𝑡) + 〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠𝑑3(𝑡) 
( 1) 
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Donde 𝑑1(𝑡) es el porcentaje del periodo de conmutación en el que el MOSFET se 
encuentra encendido, 𝑑2(𝑡) es el porcentaje del periodo de conmutación en el que 
el diodo esta encendido y 𝑑3(𝑡) es el porcentaje del periodo de conmutación en el 
que el MOSFET y el diodo se encuentran apagados. 
 
La Figura 9 ilustra la forma de onda de la tensión 𝑣2(𝑡). 
 
Figura 9. Forma de onda de la tensión del diodo en un convertidor Flyback en DCM. 
 

 
 

Por lo tanto, el voltaje promedio del diodo 〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 es: 

 〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 = (〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠 + 𝑛〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠)𝑑1(𝑡) + 0. 𝑑2(𝑡) + 〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠𝑑3(𝑡) ( 2) 

 

Usando la identidad 𝑑3(𝑡) = 1 − 𝑑1(𝑡) − 𝑑2(𝑡), las ecuaciones ( 1) y ( 2) se reducen 
a las ecuaciones ( 3) y ( 4) respectivamente. 

 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠(1 − 𝑑1(𝑡)) + 〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠𝑛 𝑑2(𝑡) ( 3) 

 〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠(1 − 𝑑2(𝑡)) + 𝑛〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠𝑑1(𝑡) ( 4) 

 

Luego se procede a determinar la forma de onda de la corriente en la inductancia 
de magnetización del transformador, 𝑖𝐿𝑀(𝑡), como se muestra en la Figura 10. 
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Figura 10. Forma de onda de la corriente en la inductancia de magnetización de un 
convertidor Flyback en DCM. 

 
 

A partir de la Figura 10 se puede observar que la corriente crece durante el tiempo 
de conducción del MOSFET hasta alcanzar un valor máximo, 𝑖𝑝𝑘, el cual está dado 
por la expresión ( 5): 

 𝑖𝑝𝑘 = 𝑣𝑔𝐿𝑀 𝑑1𝑇𝑠 ( 5) 

 

El valor promedio de la corriente en la inductancia de magnetización 〈𝑖𝐿𝑀(𝑡)〉 
corresponde a: 

 〈𝑖𝐿𝑀(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑1(𝑡) + 𝑑2(𝑡)2 𝑖𝑝𝑘 

 

( 6) 

 

Posteriormente con base en la forma de onda de la corriente en el MOSFET 𝑖1(𝑡), 
mostrada en la Figura 11, se encuentra su valor promedio 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠.  
 
Figura 11. Forma de onda de la corriente en el MOSFET de un convertidor Flyback 
en DCM. 
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El valor promedio de la señal corresponde a la integral de la función 𝑖1(𝑡) en un 
periodo de conmutación, lo cual equivale al área 𝐴1 de la Figura 11 en el mismo 
periodo, como se expresa en ( 7). 

 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 1𝑇𝑠 ∫ 𝑖1(𝑡)𝑑𝑡 = 𝐴1𝑇𝑠
𝑡+𝑇𝑠

𝑡  ( 7) 

 

La integral equivalente a 𝐴1 se puede expresar mediante la fórmula del área de un 
triángulo ( 8): 

 𝐴1 = ∫ 𝑖1(𝑡)𝑑𝑡 = 12 (𝑑1𝑇𝑠) (𝑖𝑝𝑘)𝑡+𝑇𝑠
𝑡  ( 8) 

 

Reemplazando ( 8) en ( 7): 

 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 =  12 𝑑1(𝑡) (𝑖𝑝𝑘) 
( 9) 

 

Sustituyendo el valor de 𝑖𝑝𝑘 de la ecuación ( 5) en ( 9) se obtiene el valor de la 
corriente promedio 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 mostrada en ( 10):  

 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑1(𝑡)2𝑇𝑠2𝐿𝑀 〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠 
( 10) 

 

Para determinar el valor promedio de 𝑖2(𝑡) cuya forma de onda se ilustra en la Figura 
12, se procede de igual forma que en caso de 𝑖1(𝑡). 
 
Figura 12. Forma de onda de la corriente en el diodo de un convertidor Flyback en 
DCM. 
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 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 1𝑇𝑠 ∫ 𝑖2(𝑡)𝑑𝑡 = 𝐴2𝑇𝑠
𝑡+𝑇𝑠

𝑡  ( 11) 

  

 𝐴2 = ∫ 𝑖2(𝑡)𝑑𝑡 = 12 (𝑑2𝑇𝑠) (𝑖𝑝𝑘𝑛 )𝑡+𝑇𝑠
𝑡  ( 12) 

 

 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑1(𝑡)𝑑2(𝑡)𝑇𝑠2𝑛𝐿𝑀 〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠 
( 13) 

 

Finalmente, se procede a determinar la forma de onda del voltaje de la inductancia 
de magnetización 𝑣𝐿𝑀(𝑡) como se muestra en la Figura 13. 
 
Figura 13. Forma de onda de la tensión en la inductancia de magnetización de un 
convertidor Flyback en DCM. 
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Al igual que los casos anteriores, se obtiene el valor promedio de la señal y debido 
a que el voltaje promedio en un inductor es cero se puede encontrar la longitud del 
segundo intervalo 𝑑2(𝑡). 

 〈𝑣𝐿𝑀(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠𝑑1 − 〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠𝑛 𝑑2 + 0𝑑3 = 0 
( 14) 

 𝑑2(𝑡) = 𝑛〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠𝑑1(𝑡)〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠  
( 15) 

 

Sustituyendo ( 15) en ( 3), ( 4), ( 10) y ( 13) se obtienen las ecuaciones ( 16) a ( 
19): 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣𝑔 (𝑡)〉𝑇𝑠 ( 16) 

 〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠 ( 17) 

 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑12(𝑡)𝑇𝑠2𝐿𝑀 〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠 ( 18) 

 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑12(𝑡)𝑇𝑠2𝐿𝑀 〈𝑣𝑔(𝑡)〉2𝑇𝑠〈𝑣𝑜(𝑡)〉𝑇𝑠  
( 19) 

 

Teniendo en cuenta ( 16) y ( 17), las corrientes 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 e 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 se pueden 
expresar como: 

 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑12(𝑡)𝑇𝑠2𝐿𝑀 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠 ( 20) 

 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑12(𝑡)𝑇𝑠2𝐿𝑀 〈𝑣1(𝑡)〉2𝑇𝑠〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠  ( 21) 

 

Con los valores promedio de voltajes y corrientes determinados se construye un 
circuito equivalente correspondiente a la red de conmutación en donde el MOSFET 
se comporta como una resistencia 𝑅𝑒(𝑑1). La potencia instantánea aparentemente 
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consumida por dicha resistencia es transferida a la salida que se comporta como 
una fuente de potencia dependiente como se presenta en la Figura 14.  
 
Figura 14. (a) Red general de dos elementos de conmutación. (b) Modelo promedio 
de conmutación correspondiente en DCM. 

 
 

Por ley de Ohm se obtiene la resistencia efectiva 𝑅𝑒(𝑑1) 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠𝑅𝑒(𝑑1)  

 

( 22) 

 𝑅𝑒(𝑑1) = 2𝐿𝑀𝑑12𝑇𝑠 ( 23) 

  

La potencia promedio transferida a la carga es determinada por la resistencia 
efectiva y el voltaje sobre sus terminales de tal forma que: 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣1(𝑡)〉2𝑇𝑠𝑅𝑒(𝑑1) = 〈𝑝(𝑡)〉𝑇𝑠 ( 24) 

 

El modelo equivalente final para el convertidor se muestra en la Figura 15. 
 
Figura 15. Modelo LFR para el convertidor Flyback en DCM. 
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2.2. ANÁLISIS EN ESTADO ESTACIONARIO 
 

Para el análisis en estado estacionario o en DC se parte del modelo obtenido en la 
Figura 15 en el cual el capacitor 𝐶 se reemplaza por circuito abierto y las señales 
por su valor promedio en el punto de trabajo, logrando simplificar el circuito como 
se presenta en la Figura 16. 
 
Figura 16. Circuito DC equivalente del modelo LFR del convertidor Flyback en DCM. 
 

 
 

Del circuito se puede solucionar fácilmente a partir de la potencia de entrada 𝑃𝑖 y 
potencia de salida 𝑃𝑜 del convertidor que corresponde a las ecuaciones ( 25) y ( 26) 
respectivamente. 𝑃𝑖 = 𝑉𝑔2𝑅𝑒  ( 25) 

 𝑃𝑜 = 𝑉𝑜2𝑅  
( 26) 

 

Debido al modelo de resistor de perdida libre, dichas potencias son iguales, por lo 
tanto, se puede obtener la relación de conversión 𝑀 = 𝑉𝑜/𝑉𝑔: 

 

𝑀 = 𝑉𝑜𝑉𝑔 = √ 𝑅𝑅𝑒 = √𝑑12𝑇𝑠𝑅2𝐿𝑀  ( 27) 

 
2.3. ANÁLISIS DE PEQUEÑA SEÑAL 
 

Luego de obtener el modelo DC, se procede a realizar el análisis del circuito con el 
fin de obtener el modelo AC de pequeña señal de la red de conmutación, el cual 
involucra la linealización del modelo para observar la respuesta del convertidor 
frente a las perturbaciones de la señal de entrada 𝑣𝑔 y las perturbaciones en la señal 
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de control �̂�. En la Figura 17 se muestra el circuito obtenido al sustituir el modelo de 
resistor libre de pérdidas por su equivalente de pequeña señal presentado en 
Erickson8. 
 
Figura 17. Circuito AC de pequeña señal equivalente del modelo LFR del convertidor 
Flyback en DCM. 
 

 
 

Para obtener el modelo lineal se debe tener en cuenta que los valores promedio de 
las señales en el convertidor vienen dadas por la suma de la señal en el punto de 
operación más una variación, así: 
 𝑑(𝑡) = 𝐷 + �̂�(𝑡) ( 28) 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑉1 + 𝑣1(𝑡) ( 29) 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝐼1 + 𝑖1̂(𝑡) ( 30) 〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑉2 + 𝑣2(𝑡) ( 31) 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝐼2 + 𝑖̂2(𝑡) ( 32) 

 
Donde 𝐷 es valor del ciclo útil del MOSFET en el punto de operación; 𝑉1, 𝑉2, 𝐼1 e 𝐼2 
son los valores promedio que toman las señales en este mismo punto. Las 
cantidades 𝑣1, 𝑣2, 𝑖1̂, 𝑖̂2 y �̂� son pequeñas variaciones AC alrededor del punto de 
trabajo.  
 
Las corrientes 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 e 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠, ecuaciones ( 20) y ( 21) respectivamente, se 
encuentran en función de 𝑑1(𝑡), 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠 y 〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠. A partir de las perturbaciones 
y linealización de estas ecuaciones, se determinarán las funciones lineales de 
variación de las corrientes 𝑖1̂ e 𝑖̂2 expresadas en términos de 𝑣1, 𝑣2 y �̂�. 
 
Aplicando ley de corrientes de Kirchhoff en la Figura 17 se encuentran las 
ecuaciones correspondientes a la red de conmutación de pequeña señal: 

                                                           
8 ERICKSON, Robert W. y MAKSIMOVIC, Dragan. Fundamentals of power electronics. 2ed. 
Colorado. Kluwer Academic Publishers. 2001. p.421. 



44 
 

 𝑖1̂ = 𝑣1𝑟1 + 𝑗1�̂� + 𝑔1𝑣2 ( 33) 

 𝑖̂2 = − 𝑣2𝑟2 + 𝑗2�̂� + 𝑔2𝑣1 ( 34) 

 

Los valores de 𝑟1, 𝑗1 y 𝑔1 pueden encontrarse a partir de la expansión de Taylor de 
la ecuación ( 20) correspondiente a la corriente promedio del MOSFET 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠. 

 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠𝑅𝑒(𝑑(𝑡)) = 𝑓1(〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠 , 〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 , 𝑑(𝑡)) ( 35) 

 

Se expande esta expresión en una serie de Taylor tridimensional en el punto de 
operación 𝑉1, 𝑉2 y 𝐷 

 𝐼1 + 𝑖1̂(𝑡) = 𝑓1(𝑉1 , 𝑉2 , 𝐷) + 𝑣1(𝑡) 𝜕𝑓1(𝑣1, 𝑉2, 𝐷)𝜕𝑣1 |  𝑣1 = 𝑉1+ 𝑣2(𝑡) 𝜕𝑓1(𝑉1, 𝑣2, 𝐷)𝜕𝑣2 |  𝑣2 = 𝑉2+ �̂�(𝑡) 𝜕𝑓1(𝑉1, 𝑉2, 𝑑)𝜕𝑑 |  𝑑 = 𝐷+ 𝑡é𝑟𝑚𝑖𝑛𝑜𝑠 𝑛𝑜 𝑙𝑖𝑛𝑒𝑎𝑙𝑒𝑠 𝑑𝑒 𝑚𝑎𝑦𝑜𝑟 𝑜𝑟𝑑𝑒𝑛 

( 36) 

 

Los valores promedio de la expresión ( 36) son igualados al valor DC de la corriente 
en el punto de operación. 𝐼1 = 𝑓1(𝑉1 , 𝑉2 , 𝐷) = 𝑉1𝑅𝑒(𝐷)  ( 37) 

  

Para la linealización de las variaciones de la corriente 𝑖1̂, esta se iguala a los 
términos de primer orden y se descartan los términos de orden superior ya que estos 
son no lineales, como se presenta en ( 38). 
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𝑖1̂(𝑡) = 𝑣1(𝑡) 𝜕𝑓1(𝑣1, 𝑉2, 𝐷)𝜕𝑣1 |  𝑣1 = 𝑉1+ 𝑣2(𝑡) 𝜕𝑓1(𝑉1, 𝑣2, 𝐷)𝜕𝑣2 |  𝑣2 = 𝑉2+ �̂�(𝑡) 𝜕𝑓1(𝑉1, 𝑉2, 𝑑)𝜕𝑑 |  𝑑 = 𝐷                   
( 38) 

 

Igualando la ecuación linealizada de la corriente 𝑖1̂ ( 38) con la ecuación ( 33) se 
pueden encontrar los valores 𝑟1, 𝑗1 y 𝑔1, así: 

 1𝑟1 = 𝜕𝑓1(𝑣1, 𝑉2, 𝐷)𝜕𝑣1 |  𝑣1 = 𝑉1 = 1𝑅𝑒(𝐷) ( 39) 

 𝑔1 = 𝜕𝑓1(𝑉1, 𝑣2, 𝐷)𝜕𝑣2 |  𝑣2 = 𝑉2 = 0 
( 40) 

 𝑗1 = 𝜕𝑓1(𝑉1, 𝑉2, 𝑑)𝜕𝑑 |  𝑑 = 𝐷 = 2𝑉1𝐷𝑅𝑒(𝐷) 
( 41) 

 

De igual forma se procede con la corriente 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 ( 21) que puede ser expresada 
de la forma que se muestra en ( 42) con el fin de determinar los valores de 𝑟2, 𝑗2 y 𝑔2 

 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 〈𝑣1(𝑡)〉2𝑇𝑠𝑅𝑒(𝑑(𝑡))〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑓2(〈𝑣1(𝑡)〉𝑇𝑠 , 〈𝑣2(𝑡)〉𝑇𝑠 , 𝑑(𝑡)) 
( 42) 

 

La serie de Taylor en tres dimensiones:  𝐼2 + 𝑖̂2(𝑡) = 𝑓2(𝑉1 , 𝑉2 , 𝐷) + 𝑣1(𝑡) 𝜕𝑓2(𝑣1, 𝑉2, 𝐷)𝜕𝑣1 |  𝑣1 = 𝑉1+ 𝑣2(𝑡) 𝜕𝑓2(𝑉1, 𝑣2, 𝐷)𝜕𝑣2 |  𝑣2 = 𝑉2+ �̂�(𝑡) 𝜕𝑓2(𝑉1, 𝑉2, 𝑑)𝜕𝑑 |  𝑑 = 𝐷+ 𝑡é𝑟𝑚𝑖𝑛𝑜𝑠 𝑛𝑜 𝑙𝑖𝑛𝑒𝑎𝑙𝑒𝑠 𝑑𝑒 𝑚𝑎𝑦𝑜𝑟 𝑜𝑟𝑑𝑒𝑛 

( 43) 

 

Los términos DC son: 
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 𝐼2 = 𝑓2(𝑉1 , 𝑉2 , 𝐷) = 𝑉12𝑅𝑒(𝐷)𝑉2 
( 44) 

  

La linealización de 𝑖̂2 corresponde a los términos de primer orden: 

 𝑖̂2(𝑡) = 𝑣1(𝑡) 𝜕𝑓2(𝑣1, 𝑉2, 𝐷)𝜕𝑣1 |  𝑣1 = 𝑉1+ 𝑣2(𝑡) 𝜕𝑓2(𝑉1, 𝑣2, 𝐷)𝜕𝑣2 |  𝑣2 = 𝑉2+ �̂�(𝑡) 𝜕𝑓2(𝑉1, 𝑉2, 𝑑)𝜕𝑑 |  𝑑 = 𝐷                   
( 45) 

 

Por tanto, 𝑟2, 𝑗2 y 𝑔2 son: 

− 1𝑟2 = 𝜕𝑓2(𝑉1, 𝑣2, 𝐷)𝜕𝑣2 |  𝑣2 = 𝑉2 = − 𝑉12𝑅𝑒.(𝐷)𝑉22 = − 1𝑅 = − 1𝑀2𝑅𝑒(𝐷) ( 46) 

 

 𝑔2 = 𝜕𝑓2(𝑣1, 𝑉2, 𝐷)𝜕𝑣1 |  𝑣1 = 𝑉1 = 2𝑉1𝑅𝑒(𝐷)𝑉2 = 2𝑀𝑅𝑒(𝐷) ( 47) 

 

 𝑗2 = �̂�(𝑡) 𝜕𝑓2(𝑉1, 𝑉2, 𝑑)𝜕𝑑 |  𝑑 = 𝐷 = 2𝑉12𝐷𝑅𝑒(𝐷)𝑉2 = 2𝑉1𝑀𝐷𝑅𝑒(𝐷)  ( 48) 

  

 
2.4. FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA 𝑮𝒗𝒈(𝒔)|�̂�=𝟎 
 

Luego de encontrase el modelo de pequeña señal AC, se procede a determinar la 
función de transferencia de las variaciones de la tensión de salida en función de las 
variaciones de la tensión de entrada. Para esto no se tienen en cuenta las 
variaciones de la señal de control, es decir, �̂� = 0. De esta manera el circuito de la 
Figura 17 se reduce al circuito de la Figura 18. 
 



47 
 

Figura 18. Circuito AC de pequeña señal del convertidor Flyback en DCM para la 
función de transferencia 𝑮𝒗𝒈(𝒔)|�̂�=𝟎. 

 

 
 

Aplicando ley de Kirchhoff en el circuito de la Figura 18 se tiene que 𝑔2𝑣1 = 𝑣𝑜𝑟2 + 𝑣𝑜𝐶𝑠 + 𝑣𝑜𝑅  
( 49) 

 
Reemplazando los valores de 𝑔2 y 𝑟2 en ( 49) se obtiene: 2𝑀𝑅𝑒(𝐷) 𝑣𝑔 = 𝑣𝑜𝑅 + 𝑣𝑜𝐶𝑠 + 𝑣𝑜𝑅   ( 50) 

Finalmente, a partir de ( 50) se obtiene la función de transferencia de salida a 
entrada, así: 

𝑮𝒗𝒈(𝒔) = 𝑣𝑜𝑣𝑔 = 2𝑀𝑅𝐶𝑠 + 2𝑅𝐶  

 

( 51) 

 
2.5. FUNCIÓN DE TRANSFERENCIA 𝑮𝒗𝒅(𝒔)|�̂�𝒈=𝟎 
 

Para este caso, se desprecia las variaciones de la tensión de entrada, 𝑣𝑔 = 0, y se 
evalúan los cambios de la tensión de salida del convertidor frente a las variaciones 
de la señal de control en el punto de operación. El circuito de la Figura 17 se 
simplifica como se presenta en la Figura 19. 
 
Figura 19. Circuito AC de pequeña señal del convertidor Flyback en DCM para la 
función de transferencia 𝑮𝒗𝒅(𝒔)|�̂�𝒈=𝟎. 
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Aplicando ley de Kirchhoff en el circuito de la Figura 19 se tiene que: 

 𝑗2�̂� = 𝑣𝑜𝑟2 + 𝑣𝑜𝐶𝑠 + 𝑣𝑜𝑅  
( 52) 

 
Sustituyendo 𝑗2 y 𝑟2 en ( 52) se obtiene: 
 2𝑉𝑜𝐷𝑅 �̂� = 𝑣𝑜𝑅 + 𝑣𝑜𝐶𝑠 + 𝑣𝑜𝑅  

 

( 53) 

Por lo tanto, la función de transferencia de salida a señal de control es:  

𝑮𝒗𝒅(𝒔) = 𝑣𝑜�̂� = 2𝑉𝑜𝐷𝑅𝐶𝑠 + 2𝑅𝐶  ( 54) 
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3. DISEÑO E IMPLEMENTACIÓN DEL CONVERTIDOR FLYBACK 
 

3.1. DESCRIPCIÓN DEL CONVERTIDOR Y DEFINICIÓN DE 
ESPECIFICACIONES DE DISEÑO 
 

El convertidor Flyback está conformado en el lado primario por una entrada de 
tensión DC, obtenida a partir de una etapa de rectificación y filtrado de la red 
monofásica, un transformador de alta frecuencia y un transistor MOSFET.  En el 
secundario, por un diodo rectificador de conmutación rápida, un condensador como 
filtro de salida y finalmente la carga que corresponde a una cadena de LEDs. En la 
Figura 20 se presenta el circuito básico correspondiente. 
 
Figura 20. Circuito del convertidor Flyback AC-DC. 
 

 
 
Inicialmente se definen los parámetros de diseño del convertidor los cuales se 
presentan en la Tabla 3. 
 
Tabla 3. Parámetros de diseño del convertidor. 
 

PARÁMETRO VALOR 

Voltaje de entrada (𝑉𝑖𝑛) 120 Vrms 

Frecuencia de la red (𝑓𝑟𝑒𝑑) 60 Hz 

Voltaje de salida (𝑉𝑜) 37 V (máx.) 

Potencia de salida (𝑃𝑜) 24 W (máx.) 

Eficiencia (ɳ) 80 % 

Frecuencia de conmutación (𝑓𝑠𝑤) 66.67 kHz 
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3.2. SELECCIÓN DEL CONDENSADOR DE ENTRADA 𝑪𝒊𝒏 
 

Teniendo en cuenta los parámetros de diseño, el primer elemento a seleccionar es 
el condensador de entrada 𝐶𝑖𝑛, pues de este dependerá el voltaje mínimo (𝑉𝑚𝑖𝑛) a 
la entrada del convertidor. Se busca que este voltaje sea igual o mayor al 90% del 
valor pico de la tensión de entrada (𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘). El valor mínimo de capacitancia esta 
dado por la expresión 9: 

 

𝐶𝑖𝑛 = 2𝑃𝑜 [ 14𝑓𝑟𝑒𝑑 + sin−1 ( 𝑉𝑚𝑖𝑛𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘)2𝜋𝑓𝑟𝑒𝑑 ]
ɳ(𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘2 − 𝑉𝑚𝑖𝑛2)  

( 55) 

 

Dado que el voltaje de la red monofásica es de 120 Vrms, se tiene que el voltaje 
pico es: 

 𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = √2 ∗ 120 𝑉𝑟𝑚𝑠 ≈ 170 𝑉 ( 56) 

 

Por lo tanto, 𝑉𝑚𝑖𝑛 es: 

 𝑉𝑚𝑖𝑛 = 0.9𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘 = 153 𝑉 ( 57) 

 

Sustituyendo los valores respectivos en la ecuación ( 55) se obtiene un valor de 
capacitancia de entrada de 78 µF.  El condensador debe ser mayor a este valor por 
lo que se selecciona un condensador de 100 µF. La tensión máxima que debe 
soportar éste es el valor pico 𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘.  
 
3.3. DISEÑO DEL TRANSFORMADOR 
 

Uno de los componentes fundamentales en el convertidor Flyback es el 
transformador, el cual ofrece una de las características primordiales de esta 
topología, el aislamiento galvánico. Este transformador generalmente opera a una 
frecuencia de conmutación en el rango de 50 a 100 kHz, permitiendo tener un 
                                                           
9 TEXAS INSTRUMENTS. UCx84x Current-Mode PWM Controllers. Hoja de especificaciones [en 
línea]. Disponible en Internet: <URL: http://www.ti.com/lit/ds/symlink/uc3842.pdf >. [Citado 10 de 
octubre de 2017]. p.23. 
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balance entre el reducido tamaño del transformador y el incremento de pérdidas 
tanto en el núcleo del mismo como las causadas por la conmutación. Para este caso 
se selecciona una frecuencia de conmutación de 66.67 kHz. 
 
La relación de vueltas de primario a secundario (𝑁𝑃𝑆) es seleccionada teniendo en 
cuenta el valor de tensión máximo deseado en el MOSFET 𝑄 y el voltaje máximo 
del capacitor de entrada 𝐶𝑖𝑛. Para este prototipo se busca que el voltaje entre drain 
y source (𝑉𝐷𝑆) no sea mayor a 350 V. Considerando un voltaje en el transistor de un 
85% de su valor nominal y un sobrepico del voltaje de la inductancia de fuga de 
hasta un 30% de la tensión de entrada, el voltaje reflejado10 debe ser menor a: 

 𝑉𝑅𝑒𝑓𝑙𝑒𝑗𝑎𝑑𝑜 ≤ 0.85(𝑉𝐷𝑆 − 1.3𝑉𝑝𝑒𝑎𝑘) ( 58) 

 𝑉𝑅𝑒𝑓𝑙𝑒𝑗𝑎𝑑𝑜 ≤ 109.7 𝑉 ( 59) 

 

Para lograr esto, la relación de primario a secundario del transformador para una 
salida de 36 V es11: 

 𝑁𝑃𝑆 = 𝑉𝑅𝑒𝑓𝑙𝑒𝑗𝑎𝑑𝑜𝑉𝑜 = 2.963 
( 60) 

 

Debido a que el modo de operación del convertidor depende del valor de inductancia 
del primario 𝐿𝑃, se determina el valor critico 𝐿𝑃𝑐𝑟𝑖𝑡 el cual es el límite entre DCM y 
CCM. Si el 𝐿𝑃 es menor a 𝐿𝑃𝑐𝑟𝑖𝑡 el convertidor opera en DCM. Este valor se obtiene 
a partir de12: 

 

𝐿𝑃𝑐𝑟𝑖𝑡 = 𝑉𝑜2𝑃𝑜 𝑁𝑃𝑆22𝑓𝑠𝑤 ( 𝑉𝑖𝑛𝑉𝑖𝑛 + 𝑉𝑜𝑁𝑃𝑆 )2
 

( 61) 

 

                                                           
10 TEXAS INSTRUMENTS. UCx84x Current-Mode PWM Controllers. Hoja de especificaciones [en 
línea]. Disponible en Internet: <URL: http://www.ti.com/lit/ds/symlink/uc3842.pdf >. [Citado 10 de 
octubre de 2017]. p.23. 
11 Ibid. p.23. 
12 Ibid. p.26. 



52 
 

Reemplazando los valores respectivos en ( 61) se tiene un valor de 1.02 mH. Por lo 
tanto, la inductancia del primario se propone a un 85% de este valor, es decir, 
aproximadamente 872 µH.  
 
De la ecuación ( 5) se halla el valor de la corriente pico 𝑖𝑝𝑘, donde 𝑑1 puede ser 
determinado a partir de la ecuación ( 23): 

 

𝑑1 = √2𝐿𝑀𝑃𝑜𝑇𝑠𝑉𝑔2  ( 62) 

 

El valor de 𝐿𝑀 se puede aproximar al valor de la inductancia del primario, teniendo 
en cuenta una inductancia de fuga 𝐿𝑓 despreciable. Por lo tanto, el valor de 𝑑1 es 
0.31 aproximadamente, y reemplazando este valor en la ecuación ( 5) se tiene un 
valor de 0.908 A de corriente pico. 
 
A partir de los valores de 𝑖𝑝𝑘 y 𝑑1, se calculan los valores promedios de las corrientes 𝑖1(𝑡), 𝑖2(𝑡) e 𝑖𝐿𝑀(𝑡). Para esto se hace necesario determinar el valor de 𝑑2 que es 
igual a 0.49 aproximadamente, el cual se obtuvo de la ecuación ( 15). Sustituyendo 
los valores respectivos en las ecuaciones ( 6), ( 9) y ( 13), se obtiene que: 

 〈𝑖𝐿𝑀(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑1(𝑡) + 𝑑2(𝑡)2 𝑖𝑝𝑘 = 0.359 𝐴 
( 63) 

 〈𝑖1(𝑡)〉𝑇𝑠 = 12 𝑑1(𝑡)(𝑖𝑝𝑘) = 0.14 𝐴 
( 64) 

 〈𝑖2(𝑡)〉𝑇𝑠 = 𝑑1(𝑡)𝑑2(𝑡)𝑇𝑠2𝑛𝐿𝑀 〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇𝑠 = 0.646 𝐴 
( 65) 

 

En cuanto a la elaboración del transformador se necesita de un núcleo de ferrita 
debido a que opera a una frecuencia en el orden de los kHz. A partir de las corrientes 
que fluirán por sus devanados respectivos se eligen los calibres adecuados del 
alambre de cobre. Para obtener el número de vueltas del devanado primario se 
partió de un núcleo de ferrita comercial sin referencia, para lo cual se devanó el 
primario hasta alcanzar la inductancia 𝐿𝑝 requerida. El transformador obtenido tiene 



53 
 

85 vueltas en el primario (alambre de cobre calibre 2613) y dos bobinas de 29 vueltas 
en el secundario (alambre de cobre calibre 26), conectadas en paralelo debido a la 
corriente que debe soportar. 
 
3.4. SELECCIÓN DE LOS ELEMENTOS SEMICONDUCTORES 
 

Considerando los valores de corrientes hallados y las especificaciones 
anteriormente planteadas, se seleccionan los componentes para la implementación 
del convertidor. Teniendo en cuenta la corriente pico, con un factor de seguridad del 
30%, se requiere un puente rectificador que soporte 1.2 A aproximadamente. Por lo 
tanto, se elige un puente rectificador KBP206 de 2 A (Hoja de especificaciones en 
el Anexo A).  
 
Para la selección del transistor MOSFET se tienen en cuenta, principalmente, dos 
parámetros que son la corriente promedio de drain a source y la tensión entre drain 
y source. En consecuencia, el MOSFET debe soportar mínimo el valor de 〈𝑖1(𝑡)〉 
más un 30% de factor de seguridad, es decir 0.182 A y una tensión de 350 V. Se 
selecciona un transistor IRF840 (Hoja de especificaciones en el Anexo B), el cual 
cumple con los requerimientos y además presenta una característica resistiva en el 
encendido de tan solo 0.85 Ω, lo cual contribuye a minimizar las pérdidas en el 
convertidor.  
 
Finalmente, para la selección del diodo del secundario se tienen en cuenta las 
características de corriente promedio y voltaje inverso repetitivo máximo. Según el 
valor de corriente obtenido en (63), el diodo debe soportar mínimo el valor de 〈𝑖2(𝑡)〉 
y considerando un factor de seguridad del 30% este valor es aproximadamente 0.84 
A. La tensión máxima sobre este se obtiene a partir de la Figura 9, cuyo valor 
corresponde a 𝑛𝑉𝑔 + 𝑉𝑜, dando como resultado 95 V. Además de esto, el diodo debe 
ser capaz de responder a la frecuencia de conmutación del diseño del convertidor. 
Para este caso se utiliza un diodo MUR460 (Hoja de especificaciones en el Anexo 
C). 
 
3.5. SELECCIÓN DEL CAPACITOR DE SALIDA 𝑪𝒐𝒖𝒕 
 

El valor del capacitor de salida se selecciona teniendo en cuenta el rizado deseado 
de la tensión, el cual, para este caso, se plantea al 0.05%. dicho valor de 
capacitancia es determinado a partir de la ecuación ( 66)14. 

                                                           
13 Según el estándar AWG, el alambre de cobre calibre 26 soporta una corriente máxima de 0.361 
A. 
14 TEXAS INSTRUMENTS. UCx84x Current-Mode PWM Controllers. Hoja de especificaciones [en 
línea]. Disponible en Internet: <URL: http://www.ti.com/lit/ds/symlink/uc3842.pdf >. [Citado 10 de 
octubre de 2017]. p.25. 
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𝐶𝑜𝑢𝑡 ≥ 𝑃𝑜𝑁𝑃𝑆𝑉𝑚𝑖𝑛 + 𝑁𝑃𝑆𝑉𝑜0.0005𝑉𝑜𝑓𝑠𝑤  

( 66) 

 

Sustituyendo los valores respectivos en la ecuación ( 66), se obtiene que 𝐶𝑜𝑢𝑡 debe 
ser mayor a 225 µF. 
 
3.6. DISEÑO DE LA RED SNUBBER 
 

Los convertidores de potencia conmutados, por lo general, presentan 
sobreesfuerzos eléctricos debidos a la conmutación de los dispositivos 
semiconductores. Estos sobreesfuerzos pueden causar que los semiconductores 
presenten fallas al ser operados más allá de sus especificaciones. Para evitar esto, 
se suelen utilizar circuitos de apoyo o redes snubber que reducen los sobrepicos de 
tensiones y/o corrientes dentro de los rangos de funcionamiento sugeridos por el 
fabricante15.  
 
Para los convertidores Flyback, es común utilizar redes RCD (resistor-capacitor-
diodo) como se muestra en la Figura 21 el cual reduce los sobrepicos de tensión 
sobre el MOSFET. 
 
Figura 21. Red RCD para convertidores Flyback. 
 

 
 

Para determinar los valores de resistencia y capacitancia, se define el valor máximo 
de tensión sobre el transistor. Anteriormente se definió un voltaje máximo de drain 
a source de 350 V, así que la tensión máxima (𝑉𝑚𝑎𝑥) a la que se busca que opere el 
MOSFET será el 90% de este valor máximo, es decir 315 V. Teniendo en cuenta la 
forma de onda de 𝑉𝐷𝑆 que se muestra en la Figura 22, donde se observa el efecto 
                                                           
15 BOSSO, Christophe P. Switch-Mode Power Supplies: Spice simulations and practical designs. 
2ed. EEUU. McGraw-Hill Education. 2014. p.649-659. 
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de limitación en la tensión producido por la red snubber, se calculan los valores 
respectivos de resistencia (𝑅𝑠𝑛) y capacitancia (𝐶𝑠𝑛) a partir de las ecuaciones ( 67) 
y ( 68) respectivamente. 
 
Figura 22. Voltaje de drain a source del transistor MOSFET del convertidor Flyback 
con red RCD. 

 

 

𝑅𝑠𝑛 = 2𝑉𝑟 (𝑉𝑟 − 𝑉𝑜 + 𝑉𝑓𝑛 )𝑓𝑠𝑤𝐿𝑓𝐼𝑝𝑘2  
( 67) 

 𝐶𝑠𝑛 = 10.2𝑅𝑠𝑛𝑓𝑠𝑤 
( 68) 

  

Se observa en ( 67) que el valor de 𝐿𝑓 y 𝑉𝑟 deben ser calculados. 𝑉𝑟 se obtiene de: 𝑉𝑟 = 𝑉𝑚𝑎𝑥 − √2𝑉𝑖𝑛 = 145 𝑉 ( 69) 

 

El valor de la inductancia de fuga (𝐿𝑓) se halla a partir del siguiente procedimiento16: 

a. Se mide la inductancia del primario 𝐿𝑝𝑠𝑜𝑝𝑒𝑛. 
b. Se mide la inductancia del primario colocando en corto circuito el secundario 𝐿𝑝𝑠𝑠ℎ𝑜𝑟𝑡. 
c. Se calcula el factor de acoplamiento 𝑘 a partir de: 
 𝑘 = √1 − 𝐿𝑝𝑠ℎ𝑜𝑟𝑡𝐿𝑝𝑠𝑜𝑝𝑒𝑛  (70) 

                                                           
16 BOSSO, Christophe P. Switch-Mode Power Supplies: Spice simulations and practical designs. 
2ed. EEUU. McGraw-Hill Education. 2014. p.440-441. 
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d. Se calcula la inductancia de fuga: 
 𝐿𝑓 = (1 − 𝑘)𝐿𝑝𝑠𝑜𝑝𝑒𝑛 ( 71) 

 

Realizando las respectivas mediciones se obtuvo que 𝐿𝑝𝑠𝑜𝑝𝑒𝑛 es de 896 µH y 𝐿𝑝𝑠𝑠ℎ𝑜𝑟𝑡 
de 32.08 µH. Por tanto, 𝐿𝑓 es de 16.18 µH aproximadamente. 
 
Con los valores de 𝑉𝑟 y 𝐿𝑓 encontrados y teniendo en cuenta que 𝑉𝑓 corresponde al 
voltaje en directo del diodo del secundario (0.45 V), se reemplazan en la ecuación ( 
67) y se determina el valor de 𝑅𝑠𝑛 que es de 11.09 kΩ y de la ecuación ( 68), 𝐶𝑠𝑛 es 
de 6.76 nF. 
 
3.7. PRUEBAS A LAZO ABIERTO DEL CONVERTIDOR 
 

Para la realización de las pruebas a lazo abierto es necesario generar una 
modulación de ancho de pulso (PWM: Pulse Width Modulation) para la conmutación 
del MOSFET. Para este fin se utiliza un microcontrolador PIC16F873A y un driver 
que aísla el disparo del transistor, de tal forma que la parte digital y la de potencia 
posean puntos de referencia diferentes evitando interferencias de la etapa de 
potencia hacia la digital.  
 
Este driver está conformado por un opto transistor de alta velocidad HCNW4503 y 
un transistor BJT 2n2222 que trabajan en sus zonas de corte y saturación. En la 
Figura 23 se presenta el circuito para la respectiva conexión. 
 
Figura 23. Circuito de control y driver para el disparo del MOSFET. 
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Con la implementación del circuito anterior se procede a variar el ciclo útil de la señal 
PWM desde el 0% hasta el ciclo útil correspondiente al voltaje de salida máximo. 
En dicho punto se observa la forma de onda de voltaje de drain a source 
comprobando la acción de la red snubber y el funcionamiento adecuado del 
convertidor como se muestra en la Figura 24. 
 
Figura 24. Voltaje de gate a source del MOSFET (CH1) y voltaje de drain a source 
del MOSFET (CH2). 
 

 
 

En la Figura 25 se presenta la forma de onda de la tensión de salida del convertidor. 
El rizado de esta depende de la resistencia equivalente en serie (ESR: Equivalent 
Series Resistence) del capacitor de salida. Para reducirlo se utilizaron cuatro 
condensadores en paralelo. 
 
Figura 25. Tensión de salida del convertidor. 
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4. DISEÑO DE LA ESTRATEGIA DE CONTROL 
 
4.1. IDENTIFICACIÓN DE LAS CARACTERÍSTICAS DE LA CARGA 
 

Previo al diseño de una estrategia de control se realizó una caracterización de la 
carga correspondiente debido a que la tensión de salida del convertidor depende 
del valor de ésta, como se pudo observar en el resultado obtenido (ecuación ( 27)) 
en el análisis de estado estacionario del capítulo 2.  
 
Teniendo en cuenta que la cadena de LEDs se alimenta con una tensión de 37 V a 
máxima potencia, se procede a determinar la característica de corriente en relación 
al voltaje de dicha cadena utilizando una fuente de alimentación variable como se 
muestra en la Figura 26. 
 
Figura 26. Circuito para la caracterización de la cadena de LEDs. 
 

 
 

La curva obtenida se presenta en la Figura 27. Como se puede observar, dicha 
respuesta no es lineal como es característico de este tipo de elementos 
semiconductores. 
 
Figura 27. Curva característica de la cadena de LEDs. 
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Debido a que se busca variar la intensidad luminosa de la cadena de LEDs, es 
necesario que el convertidor pueda entregar una tensión en el rango de 29 a 37 V, 
lo que corresponde a la mínima y máxima iluminación respectivamente.  
 
4.2. TÉCNICA DE CONTROL GAIN SCHEDULING  
 

Como consecuencia de la no linealidad en el rango de operación, no es viable 
utilizar un único control lineal. Por tanto, se propone utilizar una técnica llamada 
Gain Scheduling (programación de ganancias) que consiste en definir puntos de 
operación para rangos aproximadamente lineales para los cuales sí es posible 
diseñar controladores lineales. Estos controladores forman un grupo que puede ser 
implementado como un solo controlador y cuyos parámetros son modificados en 
función al monitoreo de una o más variables que determinan el rango de operación 
en el cual se encuentra el sistema17. 
 
Teniendo en cuenta la curva característica presentada en la Figura 27, se definen 
cuatro intervalos de voltaje cada uno correspondiente a un punto de operación para 
el cual se obtendrá una curva de reacción como respuesta a una señal escalón, que 
se utilizará para diseñar un controlador por cada intervalo. Dichos intervalos son: 29 
a 31 V, 31 a 33 V, 33 a 35 V y 35 a 37 V. 
 
4.3. OBTENCIÓN DE LOS MODELOS EN LOS PUNTOS DE OPERACIÓN 
 
A partir de las curvas de reacción del Anexo D, se obtienen los valores de ganancias 
y tiempos de respuesta respectivos para cada uno de los rangos ya que dichas 
respuestas se pueden aproximar a un modelo de primer orden. En cada rango se 
obtuvo la respuesta a un estímulo escalón positivo y uno negativo, con el fin de 
observar el comportamiento en cada caso. En la Figura 28 se presenta como 
ejemplo, la curva de reacción correspondiente al rango de operación de 29 a 31 V. 

                                                           
17 KHALIL, Hassan K. Nonlinear Systems. 2ed. EEUU. Prentice Hall. 1996. p.493-508. 
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Figura 28. Curva de reacción para el rango de operación de 29 a 31 V. 

 
 

El tiempo de respuesta 𝜏 corresponde al tiempo que tarda en alcanzar el 63% de la 
variación de voltaje, que para este caso es de 2 V (29.8 a 31.8 V), obteniendo un 
tiempo de respuesta de 34 ms que se presenta cuando se alcanza un valor de 31 V 
aproximadamente. 
 
El valor de ganancia K se obtiene a partir de la relación entre la variación de tensión 
(∆𝑉) y la variación del valor cargado al módulo CCP (∆𝑁𝐶𝐶𝑃) del microcontrolador 
como se muestra en la ecuación ( 72). 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 26 ≈ 0.333 

( 72) 

 
En la Tabla 4 se presentan los valores de ganancias y tiempos de respuesta 
obtenidos de cada curva de reacción del Anexo D. 
 
Tabla 4. Valores de ganancias y tiempos de respuesta para cada rango de 
operación. 
 

RANGO GANANCIA TIEMPO DE 
RESPUESTA 

29 a 31 V (Subida) 0.333 34 ms 
29 a 31 V (Bajada) 0.32 94 ms 
31 a 33 V (Subida) 0.105 6.8 ms 
31 a 33 V (Bajada) 0.105 13 ms 
33 a 35 V (Subida) 0.083 6.8 ms 
33 a 35 V (Bajada) 0.091 4.8 ms 
35 a 37 V (Subida) 0.09 3.8 ms 
35 a 37 V (Bajada) 0.06 5 ms 
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Para los rangos en los cuales el tiempo de respuesta es similar tanto de subida 
como de bajada, se tomó el mayor tiempo entre ambos (peor caso) y se promediaron 
las ganancias para la obtención de un solo modelo18. En el caso del rango de 29 a 
31 V, en que las respuestas diferían considerablemente, se tomaron modelos 
independientes. En la Tabla 5 se muestran los valores de ganancias, tiempos de 
respuesta y la función de transferencia 𝐺(𝑠) para cada caso, la cual tiene la forma 
de la ecuación ( 73). 

𝐺(𝑠) = 𝐾𝜏𝑠 + 1𝜏  ( 73) 

Donde,  𝐾: Ganancia estática de la planta o proceso. 𝜏: Tiempo de respuesta de la planta o proceso. 

Tabla 5. Ganancias, tiempos de respuesta y funciones de transferencia de los 
rangos de operación. 
 

RANGO GANANCIA TIEMPO DE 
RESPUESTA 

FUNCIÓN DE 
TRANSFERENCIA 

29 a 31 V (Subida) 0.333 34 ms 
9.79𝑠 + 29.41 

 

29 a 31 V (Bajada) 0.32 94 ms 
3.4𝑠 + 10.64 

 

31 a 33 V 0.105 13 ms 
8.07𝑠 + 76.92 

 

33 a 35 V 0.087 6.8 ms 
12.79𝑠 + 147.5 

 

35 a 37 V 0.075 5 ms 
15𝑠 + 200 

 
 

4.4. DISEÑO DEL CONTROLADOR PI 
 
Con los modelos identificados para los rangos planteados y con el propósito de que 
el convertidor haga un seguimiento adecuado de la referencia, se propone el diseño 
de un controlador PI (Proporcional-Integral), ya que las características de este tipo 
de controlador permiten obtener un error en estado estacionario de cero, su 

                                                           
18 JIMÉNEZ, Fabián. Control. Apuntes de Clase. UPTC. Primer Semestre de 2017. 
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implementación digital es sencilla y se adapta a las características de tiempo del 
microcontrolador elegido (PIC16F873A). 

En la Figura 29 se presenta la estructura básica de un control PI, la cual es utilizada 
para el diseño respectivo del controlador en función de las especificaciones 
planteadas para cada rango de operación, teniendo en cuenta una dinámica 
deseada de segundo orden19. Dichas especificaciones se presentan en la Tabla 6. 
 
Figura 29. Diagrama de bloques básico de un control Proporcional Integral. 
 

 
 

Tabla 6. Especificaciones de diseño para el controlador PI en cada uno de los 
rangos de operación. 
 

RANGO 
ERROR EN 

ESTADO 
ESTACIONARIO 

TIEMPO DE 
ESTABILIZACIÓN 

MÁXIMO 
SOBREPICO 

29 a 31 V (Subida) 

0% 

60 ms 

<2% 
29 a 31 V (Bajada) 150 ms 

31 a 33 V 40 ms 
33 a 35 V 25 ms 
35 a 37 V 30 ms 

 
La dinámica deseada corresponde a la expresión: 𝐺𝐷(𝑠) = 𝐾𝑐𝜔𝑛2𝑠2 + 2𝜌𝜔𝑛𝑠 + 𝜔𝑛2 

( 74) 

Donde, 𝐺𝐷(𝑠): Función de transferencia deseada a lazo cerrado. 𝐾𝑐: Ganancia estática del sistema a lazo cerrado. 𝜔𝑛:  Frecuencia natural del sistema. 𝜌: Coeficiente de amortiguamiento. 
 

                                                           
19 JIMÉNEZ, Fabián. Control. Apuntes de Clase. UPTC. Primer Semestre de 2017. 
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A partir del porcentaje de máximo sobrepico (%𝑀𝑃) se procede a determinar el valor 
de 𝜌 de la ecuación ( 75): %𝑀𝑃 = 100𝑒 −𝜋𝜌√1−𝜌2 

( 75) 

  

Tras la obtención del valor de 𝜌 se halla 𝜔𝑛 a partir de la expresión del tiempo de 
establecimiento 𝑡𝑠: 𝑡𝑠1% = 4.6𝜌𝜔𝑛 

( 76) 

  

Con estos valores se determina el polinomio deseado 𝑃𝐷(𝑠): 

 𝑃𝐷(𝑠) = 𝑠2 + 2𝜌𝜔𝑛𝑠 + 𝜔𝑛2 ( 77) 

 
Posteriormente se encuentra la función de transferencia a lazo cerrado 𝐺𝐿𝐶(𝑠) 
(ecuación ( 78)) del sistema mostrado en la Figura 29, con el fin de obtener el 
polinomio característico a lazo cerrado 𝑃𝐿𝐶(𝑠). 
 𝐺𝐿𝐶(𝑠) = 𝑃𝐼(𝑠)𝐺(𝑠)1 + 𝑃𝐼(𝑠)𝐺(𝑠) 

( 78) 

 

La función de transferencia característica de un controlador Proporcional-Integral 𝑃𝐼(𝑠) corresponde a: 𝑃𝐼(𝑠) = 𝐾𝑝 + 𝐾𝑖𝑠  

 

( 79) 

Donde,  𝐾𝑝: Ganancia de la acción proporcional. 𝐾𝑖: Ganancia de la acción integral. 

Reemplazando 𝐺(𝑠) y 𝑃𝐼(𝑠) en la expresión ( 78) se obtiene: 

𝐺𝐿𝐶(𝑠) = 𝐾𝜏 (𝐾𝑝𝑠 + 𝐾𝑖)𝑠2 + 1𝜏 (𝐾𝐾𝑃 + 1)𝑠 + 𝐾𝐾𝑖𝜏  ( 80) 
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Por lo tanto, el polinomio característico a lazo cerrado es: 𝑃𝐿𝐶(𝑠) = 𝑠2 + 1𝜏 (𝐾𝐾𝑃 + 1)𝑠 + 𝐾𝐾𝑖𝜏  ( 81) 

  

Igualando el polinomio deseado, ecuación ( 77), con el polinomio característico, se 
tiene que: 2𝜌𝜔𝑛 = 1𝜏 (𝐾𝐾𝑃 + 1) ( 82) 

  𝜔𝑛2 = 𝐾𝐾𝑖𝜏  
( 83) 

  

De las ecuaciones ( 82) y ( 83) se determinan los valores de 𝐾𝑝 y 𝐾𝑖 
respectivamente. En la Tabla 7 se muestra el resultado para cada uno de los 
intervalos. 
 
Tabla 7. Controlador PI obtenido para cada uno de los rangos de operación. 
 

RANGO CONTROLADOR PI 

29 a 31 V (Subida) 10.24 + 1439𝑠  

29 a 31 V (Bajada) 13.69 + 379.87𝑠  

31 a 33 V 18.91 + 2688.2𝑠  

33 a 35 V 17.26 + 4352.8𝑠  

35 a 37 V 7.11 + 2578.2𝑠  

 
Con el fin de implementar el controlador en el procesador digital se discretizan las 
funciones de transferencias vistas en la Tabla 7. Para esto se utiliza el método de 
Tustin que realiza la siguiente aproximación: 𝑠 = 2(𝑧 − 1)𝑇𝑚(𝑧 + 1) 

( 84) 

 



65 
 

Donde 𝑇𝑚 es el periodo de muestreo, el cual es de 0.9ms que corresponde a 
aproximadamente seis veces más rápido que el tiempo de respuesta de la curva de 
reacción más rápida, cumpliéndose el criterio de Nyquist. Sustituyendo la expresión 
( 84) en la ecuación ( 79) se obtiene la función de transferencia discreta del 
controlador 𝑃𝐼(𝑧). 

𝑃𝐼(𝑧, 𝑇𝑚) = (𝐾𝑝 + 𝐾𝑖𝑇𝑚2 ) 𝑧 − (𝐾𝑝 − 𝐾𝑖𝑇𝑚2 )𝑧 − 1  

( 85) 

Definiendo, 
 𝐴 = 𝐾𝑝 + 𝐾𝑖𝑇𝑚2  

 

( 86) 

𝐵 = 𝐾𝑝 − 𝐾𝑖𝑇𝑚2  
( 87) 

 
Y teniendo en cuenta la Figura 29 se sabe que 𝑈(𝑧, 𝑇𝑚) = 𝑃𝐼(𝑧, 𝑇𝑚)𝐸(𝑧, 𝑇𝑚), por lo 
tanto, la función de transferencia discreta de la señal de control es: 𝑈(𝑧, 𝑇𝑚) = [𝐴𝑧 − 𝐵𝑧 − 1 ] 𝐸(𝑧, 𝑇𝑚) 

 

( 88) 

Multiplicando la expresión ( 88) por 𝑧−1 y organizando el resultado se tiene que: 
 𝑈(𝑧, 𝑇𝑚) − 𝑈(𝑧, 𝑇𝑚)𝑧−1 = 𝐴𝐸(𝑧, 𝑇𝑚) − 𝐵𝐸(𝑧, 𝑇𝑚)𝑧−1 ( 89) 

 
Despejando 𝑈(𝑧, 𝑇𝑚) y aplicando transformada Z inversa, la ecuación recursiva para 
la implementación en el microcontrolador es: 
 𝑢[𝑘𝑇𝑚] = 𝐴𝑒[𝑘𝑇𝑚] − 𝐵𝑒[𝑘 − 1̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅𝑇𝑚] + 𝑢[𝑘 − 1̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅𝑇𝑚] ( 90) 

 
Debido a que las constantes A y B son diferentes para cada punto de operación, se 
calculan sus valores a partir de las ecuaciones ( 87) y ( 88) como se muestra en la 
Tabla 8. 
 
Tabla 8. Valor de las constantes A y B de la ecuación recursiva del controlador PI 
para cada uno de los rangos de operación. 

RANGO A B 
29 a 31 V (Subida) 10.9 9.06 
29 a 31 V (Bajada) 13.87 13.53 

31 a 33 V 20.13 17.71 
33 a 35 V 19.23 15.31 



66 
 

35 a 37 V 8.27 5.95 
Para la implementación del controlador en el microcontrolador seleccionado se 
plantea implementar un “Programador de Ganancias Difuso”. 
 
4.5. DISEÑO DEL PROGRAMADOR DE GANANCIAS DIFUSO 
 

Como se mencionó anteriormente, la técnica de Gain Scheduling realiza una 
variación de las ganancias del controlador en función de los puntos de operación. 
En la actualidad, uno de los métodos más utilizados para este fin involucra el uso 
de la Lógica Difusa (FL: Fuzzy Logic) conformando así un tipo de control conocido 
con el nombre de programación de ganancias difusa (FGS: Fuzzy Gain Scheduling) 
[133-134]. 
 
Para este caso, la FL se encarga de la variación en tiempo real de las constantes A 
y B de la ecuación recursiva a partir del monitoreo de la salida actual del sistema, 
así como del error. Una de las ventajas de la FL es que permite suavizar la transición 
entre los controladores, determinando valores intermedios para las constantes A y 
B, reduciendo los cambios drásticos que puedan afectar al controlador. El diagrama 
de bloques básico del control FGS utilizado se presenta en la Figura 30. 
 
Figura 30. Diagrama de bloques del control Fuzzy Gain Scheduling. 
 

 
 

El diseño de la FL es realizado mediante el uso de la interfaz GUI FIS Editor de la 
herramienta de lógica difusa, Fuzzy Logic Toolbox, de MATLAB®. Dicha interfaz 
facilita el proceso diseño, permitiendo definir los universos de discurso, las 
funciones de membresía de los conjuntos difusos y la base reglas de una manera 
simple. 
 
4.5.1. Definición de los conjuntos difusos de entrada:  Las entradas del bloque 
difuso son la señal de error y el voltaje de salida, para las cuales se precisan los 
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universos de discurso respectivos. Debido al rango de operación planteado para el 
sistema, el voltaje de salida se define entre 29 y 37 V y la señal de error se define 
entre -8 y 8 V correspondiente a la diferencia positiva o negativa entre los valores 
máximo y mínimo del voltaje de salida. 
 

Las variables lingüísticas para la señal del error son: 
 
 EP: Error Positivo 
 EN: Error Negativo 

Las variables lingüísticas para el voltaje de salida son: 
 
 R1: Rango Uno 
 R2: Rango Dos 
 R3: Rango Tres 
 R4: Rango Cuatro 
 
Una vez establecidos los universos de discurso de la señal error y del voltaje de 
salida, así como sus respectivas variables lingüísticas, se definen los conjuntos 
difusos como se muestra en la Figura 31 y Figura 32 respectivamente. 
 
Figura 31. Conjuntos difusos para la señal de error. 
 

 
 

Figura 32. Conjuntos difusos para la tensión de salida. 
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4.5.2. Definición de los conjuntos difusos de salida: Las salidas del bloque 
difuso corresponden a las constantes A y B de la función recursiva del controlador. 
Los universos de discurso para cada una de las constantes son definidos con base 
en los valores obtenidos en la Tabla 8. Para el caso de A está entre 6 y 22 y para B 
está entre 4 y 19. 
 

Las variables lingüísticas definidas tanto para la constante A como para B son: 
 
 MP: Muy Pequeña. 
 P: Pequeña. 
 M: Mediana. 
 G: Grande. 
 MG: Muy Grande. 
 
Los conjuntos difusos para A y B son presentados en la Figura 33 y Figura 34 
respectivamente. 
 
Figura 33. Conjuntos difusos para la constante A. 
 

 
 

Figura 34. Conjuntos difusos para la constante B. 
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4.5.3. Definición de la base de reglas: La base de reglas para el bloque FL es 
definida en la Tabla 9. Para cada salida se asigna una variable lingüística según 
corresponda en función de las posibles combinaciones de las entradas. 
 

Tabla 9. Reglas difusas para la programación de variables del controlador. 
 

               VOLTAJE DE SALIDA 
ERROR R1 R2 R3 R4 

EN A: M 
B: M 

A: MG 
B: MG 

A: G 
B: G 

A: MP 
B: MP 

EP A: P 
B: P 

A: MG 
B: MG 

A: G 
B: G 

A: MP 
B: MP 
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5. IMPLEMENTACIÓN DE LA ESTRATEGIA DE CONTROL Y EVALUACIÓN 
DEL CONVERTIDOR 

 
5.1. IMPLEMENTACIÓN DE LA ESTRATEGIA DE CONTROL 
 
Considerando el hecho de que el convertidor está diseñado para operar en DCM, 
en donde la tensión de salida es dependiente de la carga, no es conveniente que la 
referencia llegue al valor donde la cadena de LEDs se apaga, ya que esto sería 
equivalente a remover la carga y podría perderse el control20. Por esta razón se 
define que la referencia tomará valores entre 31 a 37 V. 
 
5.1.1. Acondicionamiento de la señal de referencia: El valor de la referencia es 
modificado por medio de un potenciómetro rotatorio que entrega un voltaje entre 0 
y 5 V a una entrada análoga del microcontrolador. Dicho voltaje es convertido a un 
valor digital por el módulo de conversión analógica-digital (ADC: Analog-Digital 
Converter) del microcontrolador, el cual es configurado a una resolución de 10 bits. 
Este valor digital es escalizado entre 31 a 37 V a partir de la ecuación ( 91). 
 𝑅𝑒𝑓𝑒𝑟𝑒𝑛𝑐𝑖𝑎 = 61023 𝑉𝑝𝑜𝑡𝑒𝑛𝑐𝑖ó𝑚𝑒𝑡𝑟𝑜 + 31 

 

( 91) 

 
5.1.2. Circuito de realimentación y su acondicionamiento: Para la 
realimentación de la tensión de salida se hace necesario la introducción de un 
circuito que permita sensarla. Con la intención de mantener el aislamiento aportado 
por el transformador, se utilizó un optoacoplador 4N35 acondicionado como se 
muestra en la Figura 35. 

                                                           
20 ERICKSON, Robert W. y MAKSIMOVIC, Dragan. Fundamentals of power electronics. 2ed. 
Colorado. Kluwer Academic Publishers. 2001. p.107. 
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Figura 35. Circuito de realimentación de la tensión de salida. 

 
 

Teniendo en cuenta la hoja de especificaciones del circuito integrado 4N35 y tras la 
realización de pruebas experimentales se determinó que los valores más 
adecuados de resistencia de 𝑅7 y 𝑅8 son 5.1kΩ y 220Ω respectivamente. Con dichos 
valores se logra operar al optotransistor en una zona aproximadamente lineal como 
se presenta en la Figura 36.  
 
Figura 36. Curva de caracterización del circuito de realimentación. 

 

 
 

A partir de la ecuación obtenida en la Figura 36 y teniendo en cuenta la resolución 
del ADC del microcontrolador, la ecuación para la escalización de la señal del 
sensor es: 
 𝑅𝑒𝑎𝑙𝑖𝑚𝑒𝑛𝑡𝑎𝑐𝑖ó𝑛 = 0.08483𝑉𝑒 − 0.754 ( 92) 

Vo = 17,357Ve - 0,754

28

29

30

31

32

33

34

35

36

37

38

1,6 1,7 1,8 1,9 2 2,1 2,2

V
ol

ta
je

 d
e 

sa
lid

a 
(V

)

Voltaje de emisor (V)



72 
 

5.1.3. Sincronización de la lectura del sensor: Debido a que la señal entregada 
por el sensor presenta ruido en los instantes en los que la señal de control conmuta, 
como se muestra en la Figura 37, se sincronizó su lectura para evitar que se realice 
en los puntos de conmutación. Dicha sincronización se logró utilizando la atención 
a interrupción mediante la detección del flanco de bajada de la señal de control a 
través del pin RB0. A partir de esta detección y teniendo en cuenta retardos propios 
del microcontrolador en el ingreso a la interrupción y la selección del canal del ADC, 
se consiguió realizar la lectura 22 µs después del flanco de bajada 
aproximadamente, donde el ruido es mínimo como se observa en la Figura 37. 
 
Figura 37. Señal de control (CH1), Señal entregada por el sensor (CH2), señal 
auxiliar que indica el inicio de la interrupción (CH3) y señal auxiliar que indica el 
punto en que se realiza la lectura de la señal del sensor (CH4). 
 

 
 

5.1.4. Rutina de arranque de suave: Esta rutina se realiza al encender el 
convertidor incrementando gradualmente la señal de control desde cero, a razón de 
3.6 V/100 ms aproximadamente, hasta alcanzar un voltaje de salida alrededor del 
punto mínimo de operación definido para la implementación (31 V). Esto se hace 
con el fin de evitar cambios drásticos de la señal de control que pueden generar 
sobrepicos de tensión y corriente en los elementos del convertidor y para que el 
controlador siempre opere en el rango para el cual fue diseñado. En la Figura 38 se 
observa la respuesta del arranque del convertidor al implementar esta rutina. 
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Figura 38. Efecto del arranque suave del convertidor. 

 
 

5.1.5. Implementación del programador de ganancias difuso: Antes de la 
implementación de la estrategia de control en el microcontrolador, se definen un 
conjunto de reglas de tipo if-else obtenidas a partir de la interfaz GUI FIS Editor de 
Matlab®, utilizando el método de defusificación del centro de área o centroide, el 
cual “computa el centro del área de la región bajo la curva definida por la agregación 
de los conjuntos difusos según la evaluación de las bases de reglas”21. Este 
conjunto de reglas es usado para la programación de las constantes A y B de la 
ecuación recursiva del controlador PI mencionada anteriormente en el capítulo 4 
ecuación ( 90), en función del voltaje de salida y la señal de error.  
 
5.1.6. Algoritmo del controlador implementado: Teniendo en cuenta los 
procedimientos descritos en el transcurso de este capítulo y la ecuación recursiva 
del controlador PI se procede con el planteamiento del diagrama de flujo 
correspondiente al algoritmo de control, con el fin de su posterior implementación 
en el microcontrolador. La Figura 39 muestra el diagrama de flujo del controlador 
FGS. 

                                                           
21 NGUYEN, Hung. A First Course in Fuzzy and Neural Control. EEUU. Chapman & Hall/CRC. 2003. 
p.87-132. Citado por: RUGE, Ilber A. Control difuso basado en microcontrolador para la producción 
de biogás en digestión anaerobia tipo Batch de fracción orgánica de residuos sólidos. Ibagué. 2011. 
Tesis (Magister en Ingeniería de Control Industrial). Universidad de Ibagué. 
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Figura 39. Diagrama de flujo para la implementación del controlador FGS. 

 

 
El circuito final implementado para la prueba del prototipo se presenta en la Figura 
40. 
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Figura 40. Circuito completo del convertidor implementado.  
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5.2. EVALUACIÓN DEL CONVERTIDOR  
 
Para la respectiva evaluación del convertidor se tienen en cuenta dos aspectos 
fundamentales: funcionamiento de la técnica de control implementada y calidad y 
consumo de energía.  
 
5.2.1. Evaluación del controlador: Para comprobar el funcionamiento del 
controlador se realizaron dos tipos de pruebas: 
 
La primera consiste en aplicar cambios en la referencia en forma de escalón en 
cada uno de los rangos con el fin de verificar el cumplimiento de los parámetros de 
diseño. La Figura 41 muestra como ejemplo la respuesta obtenida para un cambio 
de referencia de 31.6 a 33 V y la Tabla 10 resume los resultados obtenidos en este 
y los demás casos, cuyas respuestas se pueden observar en el Anexo E, además 
de la respuesta del convertidor en el peor de los casos, el cual corresponde a un 
cambio de la referencia de 31 a 37 V que puede darse en el encendido de la lámpara 
LED. 
 
Figura 41. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 31.6 a 33 V. 
 

 
 

Tabla 10. Tiempo de estabilización y máximo sobrepico en cada uno de los rangos 
evaluados. 
 

CAMBIO DE 
REFERENCIA 

TIEMPO DE 
ESTABILIZACIÓN 

MÁXIMO 
SOBREPICO 

31.6 a 33 V 60 ms 100% 
33 a 34.4 V 84 ms 100% 
35 a 37.2 V 76 ms 118% 
31 a 37 V 112 ms 54% 
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La segunda prueba realizada es la variación gradual del punto de referencia con el 
potenciómetro desde su mínimo hasta su máximo valor. En la Figura 42 se observa 
dicha variación y el respectivo cambio de la tensión de salida. El voltaje del 
potenciómetro se encuentra entre 0 y 5 V que según su escalización corresponde a 
tener una referencia entre 31 a 37 V. 
 
Figura 42. Tensión de salida (CH2) y señal de referencia (CH1) del convertidor. 
 

 
 
Al observar los resultados obtenidos en las pruebas se puede notar que los 
parámetros de diseño definidos para los controladores PI de los rangos planteados 
difieren de los propuestos. En el caso de los tiempos de estabilización todos son 
inferiores a 115 ms, lo cual es aceptable teniendo en cuenta que dichos tiempos no 
son críticos en el desempeño de la lámpara LED. En cuanto a los máximos 
sobrepicos, es la característica que más difiere con respecto a los valores 
planteados en el diseño de los controladores, causando que en el peor de los casos 
el voltaje de la cadena de LEDs alcance un valor de 40 V, lo cual representa un 
8.1% por encima de la tensión máxima de operación. Este parámetro es uno de los 
aspectos que más se debe trabajar a futuro con el fin de mejorar el funcionamiento 
del controlador.  
 
Respecto al seguimiento de la referencia se puede considerar que es el parámetro 
que se logra satisfactoriamente, siendo este el factor más importante en el 
funcionamiento del sistema. Esto debido a que la referencia es modificada 
manualmente y no presenta cambios de forma instantánea. 
 
5.2.2. Evaluación de consumo y calidad de la energía: Para la medición de estos 
parámetros se utilizó un analizador de calidad de la energía AEMC 8333 
PowerPad® III con el cual se obtuvieron los valores correspondientes de potencia, 
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factor de potencia (𝑃𝐹) y distorsión armónica (𝑇𝐻𝐷) en la corriente de entrada para 
la máxima y la mínima tensión de salida.  
 
La Figura 43 muestra la forma de onda del voltaje y la corriente a la entrada del 
convertidor para la máxima tensión de salida (37 V), además de los valores de 
potencia y factor de potencia. Se puede observar que el driver tiene un consumo de 
potencia activa de 21.18 W y una potencia reactiva de 33.77 VAR para un consumo 
total de 39.86 VA con un factor de potencia de 0.53. Teniendo en cuenta que la 
corriente de salida en este punto es de 0.4 A, la eficiencia es de 69% 
aproximadamente calculada a partir de la ecuación ( 93). 
 ɳ = 𝑃𝑜𝑃𝑖 100% = (37 𝑉)(0.4 𝐴)21.18 𝑊 100% ≈ 69% 

( 93) 

 
Figura 43. Formas de onda del voltaje y corriente de entrada (Izquierda) y 
mediciones de potencia (derecha) para el máximo voltaje de salida. 
 

 
 
En la Figura 44 se presenta el contenido armónico y la distorsión armónica de la 
corriente de entrada hasta el armónico 25 con respecto a la corriente fundamental. 
 
Figura 44. Contenido armónico de la corriente de entrada para la máxima tensión 
de salida. 
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Para el caso de la tensión mínima de salida (31 V), las formas de onda del voltaje y 
la corriente de entrada, las mediciones de potencia y el factor de potencia, se 
muestran en la Figura 45. La potencia activa es de 5.93 W, la potencia reactiva de 
11.08 VAR, por lo que el consumo total es de 12.57 VA con un factor de potencia 
de 0.47. La corriente de salida en este punto de operación es de 0.031 A, lo que 
resulta en una eficiencia de 16% aproximadamente. 
 
Figura 45. Formas de onda del voltaje y corriente de entrada (Izquierda) y 
mediciones de potencia (derecha) para el mínimo voltaje de salida. 
 

 
 
El contenido armónico y la distorsión armónica de la corriente de entrada en el punto 
mínimo de operación se presenta en la Figura 46. 
 
Figura 46. Contenido armónico de la corriente de entrada para la mínima tensión de 
salida. 
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6. CONCLUSIONES 
 
Se realizó la revisión bibliográfica de las topologías comúnmente utilizadas en 
iluminación LED, desglosando las principales ventajas y desventajas de cada una. 
Entre las topologías analizadas se encuentran la Boost, Buck, Buck-Boost, SEPIC 
y Flyback, que a pesar de ser topologías DC/DC, son utilizadas en drivers AC/DC al 
agregar una etapa de rectificación previa. Con base en las características 
recopiladas en este proceso, se seleccionó la topología Flyback para la 
implementación del driver dimerizable para la cadena de LEDs, principalmente por 
ser apropiada para aplicaciones de baja potencia, poseer aislamiento galvánico, 
tener un control simple y eficiencia aceptable para este tipo de aplicación. 
  
Se obtuvo el modelo matemático de estado estacionario y de pequeña señal del 
convertidor Flyback en modo de conducción discontinua a partir del modelo de 
resistor libre de pérdidas propuesto por Erickson. Este modelo matemático permitió 
comprender la dinámica del sistema, observándose que ésta depende del valor de 
la carga, lo cual conlleva a tener especial cuidado en el diseño del convertidor 
cuando la carga presenta un rango de variación. Además, es útil para determinar 
valores aproximados de corrientes y voltajes en los componentes del circuito 
permitiendo realizar una selección adecuada de los mismos.  
 
La técnica de programación de ganancias difusa resulta viable para sistemas con 
cargas no lineales, como es el caso de cadenas de LEDs, donde fue posible tomar 
varios puntos de operación lineales y diseñar un controlador lineal en cada uno de 
estos. A pesar de no haber alcanzado los parámetros de diseño de los controladores 
PI, la estrategia de control FGS implementada resultó satisfactoria ya que se logró 
seguir la referencia en el rango de operación propuesto (31 a 37 V).  
 
El convertidor implementado posee una eficiencia de 69%, un factor de potencia de 
0.54 y una distorsión armónica de 146.7% para un voltaje de salida de 37 V. Para 
una tensión de salida de 31 V, se tiene una eficiencia de 16%, un factor de potencia 
de 0.47 y una distorsión armónica de 85.5%.  
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7. TRABAJOS FUTUROS 
 
Diseñar e implementar filtros a la entrada del convertidor que permitan reducir el 
contenido armónico de la corriente, con el fin de cumplir con los estándares que 
definen los valores máximos permisibles en sistemas de iluminación, como lo dicta 
el estándar IEEE 519 y la norma EN 61000-3-2. 
 
Aplicar técnicas para la corrección del factor de potencia que puedan contribuir con 
el mejoramiento de la eficiencia del convertidor. 
 
Estudiar la posibilidad de utilizar un devanado auxiliar en el transformador para la 
alimentación del circuito de control y disparo del MOSFET, con el propósito de 
eliminar el transformador lineal de baja frecuencia empleado en este prototipo para 
tal fin y así reducir el volumen y el costo del convertidor. 
 
Implementar otras estrategias de control con el fin de ser comparadas y poder 
seleccionar la más adecuada para este convertidor. 
 
Buscar otros circuitos de realimentación que permitan obtener una mejor resolución 
y sensibilidad. 
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 KBP200 – KBP2010
2.0A BRIDGE RECTIFIER

Features

! Diffused Junction

! Low Forward Voltage Drop                    L          A
! High Current Capability
! High Reliability
! High Surge Current Capability                   B                  J
! Ideal for Printed Circuit Boards                       +  ~   ~   -                       
! UL Recognized File # E157705
                                                                         

                                                 C                   K

Mechanical Data

! Case: Molded Plastic                                  H        I

! Terminals: Plated Leads Solderable per

MIL-STD-202, Method 208                            E
! Polarity: As Marked on Body                                      G
! Weight: 1.7 grams (approx.)                   D
! Mounting Position: Any
! Marking: Type Number

                                                            

Maximum Ratings and Electrical Characteristics @TA=25°C unless otherwise specified

Single Phase, half wave, 60Hz, resistive or inductive load.

For capacitive load, derate current by 20%.

Characteristic Symbol
KBP

200

KBP

201

KBP

202

KBP

204

KBP

206

KBP

208

KBP

2010
Unit

 Peak Repetitive Reverse Voltage

 Working Peak Reverse Voltage

 DC Blocking Voltage

VRRM

VRWM

VR

50 100 200 400 600 800 1000 V

 RMS Reverse Voltage VR(RMS) 35 70 140 280 420 560 700 V

 Average Rectified Output Current

 (Note 1)                            @TA = 50°C
IO 2.0 A

 Non-Repetitive Peak Forward Surge Current

 8.3ms Single half sine-wave superimposed on

 rated load (JEDEC Method)

IFSM 60 A

 Forward Voltage (per element)         @IF = 2.0A VFM 1.1 V

 Peak Reverse Current                @TA = 25°C

 At Rated DC Blocking Voltage        @TA = 100°C
IRM

10

500
µA

 Rating for Fusing (t<8.3ms) I2t 15 A2s

 Typical Junction Capacitance per element (Note 2) Cj 25 pF

 Typical Thermal Resistance (Note 3) R�JA 30 K/W

 Operating and Storage Temperature Range Tj, TSTG -55 to +165 °C

Note: 1. Leads maintained at ambient temperature at a distance of 9.5mm from the case.

2. Measured at 1.0 MHz and applied reverse voltage of 4.0V D.C.

3. Thermal resistance junction to ambient mounted on PC board with 12mm2 copper pad.

W TE
PO W E R SEM IC O ND UC TO R S

KBP

Dim Min Max

A 14.22 15.24

B 10.67 11.68

C 15.2 —

D 4.57 5.08

E 3.60 4.10

G 2.16 2.67

H 0.76 0.86

I 1.52 —

J 11.68 12.7

K 12.7 —

L 3.2 x 45° Typical

All Dimensions in mm
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ORDERING INFORMATION

Product No. Package Type Shipping Quantity

 KBP200 SIL Bridge 1000 Units/Box

 KBP201 SIL Bridge 1000 Units/Box

 KBP202 SIL Bridge 1000 Units/Box

 KBP204 SIL Bridge 1000 Units/Box

 KBP206 SIL Bridge 1000 Units/Box

 KBP208 SIL Bridge 1000 Units/Box

 KBP2010 SIL Bridge 1000 Units/Box

Shipping quantity given is for minimum packing quantity only. For minimum order
quantity, please consult the Sales Department.

Won-Top Electronics Co., Ltd (WTE) has checked all information carefully and believes it to be correct and accurate. However, WTE cannot assume any
responsibility for inaccuracies. Furthermore, this information does not give the purchaser of semiconductor devices any license under patent rights to
manufacturer. WTE reserves the right to change any or all information herein without further notice.

WARNING: DO NOT USE IN LIFE SUPPORT EQUIPMENT. WTE power semiconductor products are not authorized for use as critical components in life
support devices or systems without the express written approval.

We power your everyday.

Won-Top Electronics Co., Ltd.
No. 44 Yu Kang North 3rd Road, Chine Chen Dist., Kaohsiung, Taiwan
Phone: 886-7-822-5408 or 886-7-822-5410
Fax: 886-7-822-5417
Email: sales@wontop.com
Internet: http://www.wontop.com



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

ANEXO B 

 

HOJA DE ESPECIFICACIONES DEL MOSFET IRF840. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 

©2002 Fairchild Semiconductor Corporation IRF840 Rev. B

 

IRF840

 

8A, 500V, 0.850 Ohm, N-Channel Power 
MOSFET

 

This N-Channel enhancement mode silicon gate power field 

effect transistor is an advanced power MOSFET designed, 

tested, and guaranteed to withstand a specified level of 

energy in the breakdown avalanche mode of operation. All of 

these power MOSFETs are designed for applications such 

as switching regulators, switching converters, motor drivers, 

relay drivers, and drivers for high power bipolar switching 

transistors requiring high speed and low gate drive power. 

These types can be operated directly from integrated 

circuits.

Formerly developmental type TA17425.

 

Features

 

• 8A, 500V

• r

 

DS(ON) 

 

= 0.850

 

Ω

 

• Single Pulse Avalanche Energy Rated

• SOA is Power Dissipation Limited

• Nanosecond Switching Speeds

• Linear Transfer Characteristics

• High Input Impedance

• Related Literature

- TB334 “Guidelines for Soldering Surface Mount 

Components to PC Boards”

 

Symbol

 

Packaging

 

JEDEC TO-220AB

 

TOP VIEW

 

Ordering Information

 

PART NUMBER PACKAGE BRAND

 

IRF840 TO-220AB IRF840

NOTE: When ordering, include the entire part number. G

D

S

SOURCE
DRAIN

GATE

DRAIN
(FLANGE)

 

Data Sheet January 2002



 

IRF840 Rev. B

 

 

 

Absolute Maximum Ratings

 

T

 

C

 

 = 25

 

o

 

C, Unless Otherwise Specified

 

IRF840 UNITS

 

Drain to Source Voltage (Note 1) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .V

 

DS

 

500 V

Drain to Gate Voltage (RGS = 20kΩ) (Note 1) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . VDGR 500 V

Continuous Drain Current  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . ID 8.0 A

TC = 100oC  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . ID 5.1 A

Pulsed Drain Current (Note 3) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . IDM 32 A

Gate to Source Voltage  . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .VGS ±20 V

Maximum Power Dissipation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .PD 125 W

Linear Derating Factor . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1.0 W/oC

Single Pulse Avalanche Energy Rating (Note 4) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .EAS 510 mJ

Operating and Storage Temperature . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .  TJ, TSTG -55 to 150 oC

Maximum Temperature for Soldering

Leads at 0.063in (1.6mm) from Case for 10s. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . TL
Package Body for 10s, See Techbrief 334 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . Tpkg

300

260

oC
oC

 

CAUTION: Stresses above those listed in “Absolute Maximum Ratings” may cause permanent damage to the device. This is a stress only rating and operation of the

device at these or any other conditions above those indicated in the operational sections of this specification is not implied.

 

NOTE:

1. T

 

J

 

 = 25

 

o

 

C to 125

 

o

 

C.

 

Electrical Specifications

 

T

 

C

 

 = 25

 

o

 

C, Unless Otherwise Specified

 

 

 

PARAMETER SYMBOL TEST CONDITIONS MIN TYP MAX UNITS

 

Drain to Source Breakdown Voltage BV

 

DSS

 

V

 

GS

 

 = 0V, I

 

D

 

 = 250

 

µ

 

A (Figure 10) 500 - - V

Gate to Threshold Voltage V

 

GS(TH)

 

V

 

GS

 

 = V

 

DS

 

, I

 

D

 

 = 250

 

µ

 

A 2.0 - 4.0 V

Zero-Gate Voltage Drain Current I

 

DSS

 

V

 

DS

 

 = Rated BV

 

DSS

 

, V

 

GS

 

 = 0V - - 25

 

µ

 

A

V

 

DS

 

 = 0.8 x Rated BV

 

DSS

 

, V

 

GS

 

 = 0V, T

 

J

 

 = 125

 

o

 

C - - 250

 

µ

 

A

On-State Drain Current (Note 2) I

 

D(ON)

 

V

 

DS 

 

> I

 

D(ON) x 

 

r

 

DS(ON)MAX

 

, V

 

GS

 

 = 10V 8.0 - - A

Gate to Source Leakage Current I

 

GSS

 

V

 

GS

 

 = 

 

±

 

20V - -

 

±

 

100 nA

Drain to Source On Resistance (Note 2) r

 

DS(ON)

 

V

 

GS

 

 = 10V, I

 

D

 

 = 4.4A (Figures 8, 9) - 0.8 0.85

 

Ω

 

Forward Transconductance (Note 2) g

 

fs

 

V

 

DS 

 

≥

 

 50V, I

 

D

 

 = 4.4A (Figure 12) 4.9 7.4 - S

Turn-On Delay Time t

 

D(ON)

 

V

 

DD 

 

=

 

 250V, I

 

D 

 

≈

 

 8A, R

 

G

 

 = 9.1

 

Ω

 

, R

 

L

 

 = 30

 

Ω

 

MOSFET Switching Times are Essentially 

Independent of Operating Temperature.

- 15 21 ns

Rise Time t

 

r

 

- 21 35 ns

Turn-Off Delay Time t

 

D(OFF)

 

- 50 74 ns

Fall Time t

 

f

 

- 20 30 ns

Total Gate Charge 

(Gate to Source + Gate to Drain)

Q

 

g(TOT)

 

V

 

GS

 

 = 10V, I

 

D

 

 = 8A, V

 

DS

 

 = 0.8 x Rated BV

 

DSS

 

 

I

 

g(REF)

 

 = 1.5mA (Figure 14) Gate Charge is 

Essentially Independent of Operating 

Temperature

- 42 63 nC

Gate to Source Charge Q

 

gs

 

- 7.0 - nC

Gate to Drain “Miller” Charge Q

 

gd

 

- 22 - nC

Input Capacitance C

 

ISS

 

V

 

GS

 

 = 0V, V

 

DS

 

 = 25V, f = 1.0MHz (Figure 11) - 1225 - pF

Output Capacitance C

 

OSS

 

- 200 - pF

Reverse-Transfer Capacitance C

 

RSS

 

- 85 - pF

Internal Drain Inductance L

 

D

 

Measured from the 

Contact Screw on Tab 

to Center of Die

Modified MOSFET 

Symbol Showing the 

Internal Devices 

Inductances

- 3.5 - nH

Measured from the Drain 

Lead, 6mm (0.25in) from 

Package to Center of Die

- 4.5 - nH

Internal Source Inductance L

 

S

 

Measured from the 

Source Lead, 6mm 

(0.25in) from Header to 

Source Bonding Pad

- 7.5 - nH

Thermal Resistance Junction to Case R

 

θ

 

JC

 

- - 1.0

 

o

 

C/W

Thermal Resistance Junction to Ambient R

 

θ

 

JA

 

Free Air Operation - - 62.5

 

o

 

C/W

LS

LD

G

D

S

 

IRF840
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Source to Drain Diode Specifications

 

PARAMETER SYMBOL TEST CONDITIONS MIN TYP MAX UNITS

 

Continuous Source to Drain Current I

 

SD

 

Modified MOSFET 

Symbol Showing the 

Integral Reverse P-N 

Junction Diode

- - 8.0 A

Pulse Source to Drain Current (Note 3) ISDM - - 32 A

Source to Drain Diode Voltage (Note 2) VSD TJ = 25oC, ISD = 8.0A, VGS = 100A/µs (Figure 13) - - 2.0 V

Reverse Recovery Time trr TJ = 25oC, ISD = 8.0A, dISD/dt = 100A/µs 210 475 970 ns

Reverse Recovered Charge QRR TJ = 25oC, ISD = 8.0A, dISD/dt = 100A/µs 2.0 4.6 8.2 µC

NOTES:

2. Pulse Test: Pulse width ≤ 300µs, duty cycle ≤ 2%.

3. Repetitive Rating: Pulse width limited by Max junction temperature. See Transient Thermal Impedance curve (Figure 3).

4. VDD = 50V, starting TJ = 25oC, L = 14mH, RG = 25Ω, peak IAS = 8A.

Typical Performance Curves Unless Otherwise Specified  

FIGURE 1. NORMALIZED POWER DISSIPATION vs CASE 

TEMPERATURE

FIGURE 2. MAXIMUM CONTINUOUS DRAIN CURRENT vs 

CASE TEMPERATURE

FIGURE 3. NORMALIZED MAXIMUM TRANSIENT THERMAL IMPEDANCE
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FIGURE 4. FORWARD BIAS SAFE OPERATING AREA FIGURE 5. OUTPUT CHARACTERISTICS

FIGURE 6. SATURATION CHARACTERISTICS FIGURE 7. TRANSFER CHARACTERISTICS

FIGURE 8. DRAIN TO SOURCE ON RESISTANCE vs 

VOLTAGE AND DRAIN CURRENT

FIGURE 9. NORMALIZED DRAIN TO SOURCE ON 

RESISTANCE vs JUNCTION TEMPERATURE

Typical Performance Curves Unless Otherwise Specified  (Continued)
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FIGURE 10. NORMALIZED DRAIN TO SOURCE BREAKDOWN 

VOLTAGE vs JUNCTION TEMPERATURE

FIGURE 11. CAPACITANCE vs DRAIN TO SOURCE VOLTAGE

FIGURE 12. TRANSCONDUCTANCE vs DRAIN CURRENT FIGURE 13. SOURCE TO DRAIN DIODE VOLTAGE

FIGURE 14. GATE TO SOURCE VOLTAGE vs GATE CHARGE

Typical Performance Curves Unless Otherwise Specified  (Continued)
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Test Circuits and Waveforms  

FIGURE 15. UNCLAMPED ENERGY TEST CIRCUIT FIGURE 16. UNCLAMPED ENERGY WAVEFORMS

FIGURE 17. SWITCHING TIME TEST CIRCUIT FIGURE 18. RESISTIVE SWITCHING WAVEFORMS

FIGURE 19. GATE CHARGE TEST CIRCUIT FIGURE 20. GATE CHARGE WAVEFORMS
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DISCLAIMER
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1Rectifier Device Data
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. . . designed for use in switching power supplies, inverters and as free

wheeling diodes, these state–of–the–art devices have the following features:

• Ultrafast 25, 50 and 75 Nanosecond Recovery Times

• 175°C Operating Junction Temperature

• Low Forward Voltage

• Low Leakage Current

• High Temperature Glass Passivated Junction

• Reverse Voltage to 600 Volts

Mechanical Characteristics:

• Case: Epoxy, Molded

• Weight: 1.1 gram (approximately)

• Finish: All External Surfaces Corrosion Resistant and Terminal Leads are
Readily Solderable

• Lead and Mounting Surface Temperature for Soldering Purposes: 220°C
Max. for 10 Seconds, 1/16″ from case

• Shipped in plastic bags, 5,000 per bag

• Available Tape and Reeled, 1500 per reel, by adding a “RL’’ suffix to the
part number

• Polarity: Cathode indicated by Polarity Band

• Marking: U420, U460

MAXIMUM RATINGS

MUR

Rating Symbol 420 460 Unit

Peak Repetitive Reverse Voltage

Working Peak Reverse Voltage

DC Blocking Voltage

VRRM
VRWM

VR

200 600 Volts

Average Rectified Forward Current (Square Wave)

(Mounting Method #3 Per Note 1)

IF(AV) 4.0 @ TA = 80°C 4.0 @ TA = 40°C Amps

Nonrepetitive Peak Surge Current

(Surge applied at rated load conditions, half wave, single phase, 60 Hz)

IFSM 125 70 Amps

Operating Junction Temperature and Storage Temperature TJ, Tstg �65 to +175 °C

THERMAL CHARACTERISTICS

Maximum Thermal Resistance, Junction to Ambient RθJA See Note 1 °C/W

ELECTRICAL CHARACTERISTICS

Maximum Instantaneous Forward Voltage (1)

(iF = 3.0 Amps, TJ = 150°C)

(iF = 3.0 Amps, TJ = 25°C)

(iF = 4.0 Amps, TJ = 25°C)

vF
0.710

0.875

0.890

1.05

1.25

1.28

Volts

Maximum Instantaneous Reverse Current (1)

(Rated dc Voltage, TJ = 150°C)

(Rated dc Voltage, TJ = 25°C)

iR
150

5.0

250

10

µA

Maximum Reverse Recovery Time

(IF = 1.0 Amp, di/dt = 50 Amp/µs)

(IF = 0.5 Amp, iR = 1.0 Amp, IREC = 0.25 Amp)

trr
35

25

75

50

ns

Maximum Forward Recovery Time

(IF = 1.0 A, di/dt = 100 A/µs, Recovery to 1.0 V)

tfr 25 50 ns

(1) Pulse Test: Pulse Width = 300 µs, Duty Cycle � 2.0%.

SWITCHMODE is a trademark of Motorola, Inc.

Preferred devices are Motorola recommended choices for future use and best overall value.

 Motorola, Inc. 1996

Order this document

by MUR420/D

�������
SEMICONDUCTOR TECHNICAL DATA

�����

�����

ULTRAFAST

RECTIFIERS

4.0 AMPERES

200–600 VOLTS

CASE 267–03

PLASTIC

MUR420 and MUR460 are

Motorola Preferred Devices

Rev 3
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2 Rectifier Device Data

MUR420

Figure 1. Typical Forward Voltage
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Figure 2. Typical Reverse Current
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Figure 4. Power Dissipation
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3Rectifier Device Data

MUR460

Figure 6. Typical Forward Voltage
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Figure 7. Typical Reverse Current
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Figure 8. Current Derating

(Mounting Method #3 Per Note 1)

Figure 9. Power Dissipation

0 2.0

2.0

4.0

6.0

8.0

0
4.0 6.0 8.0

IF(AV), AVERAGE FORWARD CURRENT (AMPS)

P
F

(A
V

)

Figure 10. Typical Capacitance
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4 Rectifier Device Data

Lead Length, L (IN)Mounting

Method 1/8 1/4 1/2 Units

1

2

3

50

58RθJA

51 53

59 61

28

°C/W

°C/W

°C/W

TYPICAL VALUES FOR RθJA IN STILL AIR

Data shown for thermal resistance junction–to–ambient

(RθJA) for the mountings shown is to be used as typical

guideline values for preliminary engineering or in case the tie

point temperature cannot be measured.

NOTE 1 — AMBIENT MOUNTING DATA

MOUNTING METHOD 1

MOUNTING METHOD 2

MOUNTING METHOD 3

3/4

55

63

ÉÉÉÉÉÉÉÉÉÉÉ
ÉÉÉÉÉÉÉÉÉÉÉ

L L

P.C. Board Where Available Copper
Surface area is small.

ÉÉÉÉÉÉÉÉÉÉÉÉ

L L

Vector Push–In Terminals T–28

ÉÉ
ÉÉ
ÉÉ
ÉÉ
ÉÉ
ÉÉ
ÉÉ
ÉÉ

L = 1/2

Board Ground Plane

″

P.C. Board with
1–1/2″ x 1–1/2″ Copper Surface
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5Rectifier Device Data

PACKAGE DIMENSIONS

NOTES:
1. DIMENSIONING AND TOLERANCING PER ANSI

Y14.5M, 1982.
2. CONTROLLING DIMENSION: INCH.

STYLE 1:
PIN 1. CATHODE

2. ANODE

1

2

K

A

K

D

B

DIM MIN MAX MIN MAX

MILLIMETERSINCHES

A 0.370 0.380 9.40 9.65

B 0.190 0.210 4.83 5.33

D 0.048 0.052 1.22 1.32

K 1.000 ––– 25.40 –––

CASE 267–03
ISSUE C
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6 Rectifier Device Data

Motorola reserves the right to make changes without further notice to any products herein.  Motorola makes no warranty, representation or guarantee regarding
the suitability of its products for any particular purpose, nor does Motorola assume any liability arising out of the application or use of any product or circuit, and
specifically disclaims any and all liability, including without limitation consequential or incidental damages.  “Typical” parameters which may be provided in Motorola
data sheets and/or specifications can and do vary in different applications and actual performance may vary over time.  All operating parameters, including “Typicals”
must be validated for each customer application by customer’s technical experts.  Motorola does not convey any license under its patent rights nor the rights of
others.  Motorola products are not designed, intended, or authorized for use as components in systems intended for surgical implant into the body, or other
applications intended to support or sustain life, or for any other application in which the failure of the Motorola product could create a situation where personal injury
or death may occur.  Should Buyer purchase or use Motorola products for any such unintended or unauthorized application, Buyer shall indemnify and hold Motorola
and its officers, employees, subsidiaries, affiliates, and distributors harmless against all claims, costs, damages, and expenses, and reasonable attorney fees
arising out of, directly or indirectly, any claim of personal injury or death associated with such unintended or unauthorized use, even if such claim alleges that
Motorola was negligent regarding the design or manufacture of the part. Motorola and        are registered trademarks of Motorola, Inc. Motorola, Inc. is an Equal
Opportunity/Affirmative Action Employer.

Mfax is a trademark of Motorola, Inc.

How to reach us:
USA/EUROPE/Locations Not Listed: Motorola Literature Distribution; JAPAN: Nippon Motorola Ltd.: SPD, Strategic Planning Office, 4–32–1,

P.O. Box 5405, Denver, Colorado 80217. 1–303–675–2140 or 1–800–441–2447 Nishi–Gotanda, Shinagawa–ku, Tokyo 141, Japan.  81–3–5487–8488

Customer Focus Center: 1–800–521–6274

Mfax: RMFAX0@email.sps.mot.com – TOUCHTONE 1–602–244–6609 ASIA/PACIFIC: Motorola Semiconductors H.K. Ltd.; 8B Tai Ping Industrial Park,

Motorola Fax Back System – US & Canada ONLY 1–800–774–1848 51 Ting Kok Road, Tai Po, N.T., Hong Kong.  852–26629298
– http://sps.motorola.com/mfax/

HOME PAGE: http://motorola.com/sps/

MUR420/D◊



 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

ANEXO D 
 

CURVAS DE REACCIÓN A LAZO ABIERTO PARA LA 
OBTENCIÓN DE LOS MODELOS DE LOS RANGOS DE 

OPERACIÓN PLANTEADOS. 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



Anexo D. Curvas de reacción a lazo abierto para la obtención de los modelos 
de los rangos de operación planteados. 

 

Figura 1. Curva de reacción para el rango de operación de 35 a 37 V para un 
estímulo escalón negativo (tiempo de respuesta). 

 

Figura 2. Curva de reacción para el rango de operación de 35 a 37 V para un 
estímulo escalón negativo (variación de voltaje). 

 ∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 20 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 1.220 ≈ 0.06 



Figura 3. Curva de reacción para el rango de operación de 33 a 35 V para un 
estímulo escalón negativo (tiempo de respuesta). 

 

Figura 4. Curva de reacción para el rango de operación de 33 a 35 V para un 
estímulo escalón negativo (variación de voltaje). 

 ∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 24 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 2.224 ≈ 0.091 

 



Figura 5. Curva de reacción para el rango de operación de 31 a 33 V para un 
estímulo escalón negativo (tiempo de respuesta). 

 

Figura 6. Curva de reacción para el rango de operación de 31 a 33 V para un 
estímulo escalón negativo (variación de voltaje). 

 ∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 19 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 219 ≈ 0.105 



Figura 7. Curva de reacción para el rango de operación de 29 a 31 V para un 
estímulo escalón negativo (tiempo de respuesta). 

 

Figura 8. Curva de reacción para el rango de operación de 29 a 31 V para un 
estímulo escalón negativo (variación de voltaje). 

 ∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 5 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 1.65 ≈ 0.32 

 



Figura 9. Curva de reacción para el rango de operación de 35 a 37 V para un 
estímulo escalón positivo (tiempo de respuesta). 

 

Figura 10. Curva de reacción para el rango de operación de 35 a 37 V para un 
estímulo escalón positivo (variación de voltaje). 

 ∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 20 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 1.820 ≈ 0.09 

 



Figura 11. Curva de reacción para el rango de operación de 33 a 35 V para un 
estímulo escalón positivo (tiempo de respuesta). 

 

Figura 12. Curva de reacción para el rango de operación de 33 a 35 V para un 
estímulo escalón positivo (variación de voltaje). 

 ∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 26 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 2.226 ≈ 0.083 

 



Figura 13. Curva de reacción para el rango de operación de 31 a 33 V para un 
estímulo escalón positivo (tiempo de respuesta). 

 

Figura 14. Curva de reacción para el rango de operación de 31 a 33 V para un 
estímulo escalón positivo (variación de voltaje). 

 ∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 19 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 219 ≈ 0.105 

 



Figura 15. Curva de reacción para el rango de operación de 29 a 31 V para un 
estímulo escalón positivo (tiempo de respuesta). 

 

Figura 16. Curva de reacción para el rango de operación de 29 a 31 V para un 
estímulo escalón positivo (variación de voltaje). 

 ∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 6 𝐾 = ∆𝑉∆𝑁𝐶𝐶𝑃 = 26 ≈ 0.333 

 



 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

ANEXO E 

 

 

RESPUESTA DEL CONVERTIDOR CONTROLADO FRENTE 

A CAMBIOS EN LA REFERENCIA 



Anexo E. Respuesta del convertidor controlado frente a cambios en la 

referencia. 

Figura 1. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 32 a 37.2 V 
(tiempo de estabilización). 

 

Figura 2. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 32 a 37.2 V 
(sobrepico). 

 



Figura 3. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 32 a 37.2 V 
(variación de voltaje). 

 

Figura 4. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 35 a 37.2 V 
(tiempo de estabilización). 

 



Figura 5. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 35 a 37.2 V 
(sobrepico). 

 

Figura 6. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 32 a 37.2 V 
(variación de voltaje). 

 



Figura 7. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 33 a 34.4 V 
(tiempo de estabilización). 

 

Figura 8. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 33 a 34.4 V 
(sobrepico). 

 



Figura 9. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 33 a 34.4 V 
(variación de voltaje). 

 

Figura 10. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 31.6 a 33 V 
(tiempo de estabilización). 

 



Figura 11. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 31.6 a 33 V 
(sobrepico). 

 

Figura 12. Respuesta del convertidor para un cambio de referencia de 31.6 a 33 V 
(variación de voltaje). 

 


