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Cuvânt înainte 

Această teză reprezintă rezultatul activităţii desfăşurate în perioada de 
pregătire ca doctorand fără frecvenţă la Facultatea de Electronică şi Teleconnunicaţii 
din Timişoara. 

Odată cu creşterea poluării atmosferei şi a costurilor energie electrice se 
cere dezvoltarea unor procedee tehnologice de prelucrare a metalelor cu o poluare 
redusă â  mediului ambiant şi cu eficienţă energetică şi productivitate cât mai 
ridicate. încălzirea prin inducţie electromagnetică este unul dintre procedeele de 
încălzire a materialelor conductoare care răspunde cel mai bine acestor cerinţe. 
Aplicaţiile încălzirii prin inducţie s-au diversificat tot mai mult existând o cerere tot 
mai mare pentru soluţii moderne, eficiente tehnologic şi energetic, adaptate cât mai 
bine fiecărei aplicaţii în parte. 

Această diversificare a aplicaţiilor care pot utiliza încălzirea inductivă trebuie 
întâmpinată de către producătorii de instalaţii de încălzire prin inducţie printr-o 
regândire a metodelor clasice de proiectare, care folosesc multe ipoteze 
simplificatoare, în sensul folosirii pe scară tot mai largă a posibilităţilor numerice de 
modelare şi analiză. în acest sens au crescut preocupările de a dezvolta modele 
numerice care să aproximeze cât mai bine funcţionarea instalaţiilor de încălzire 
inductivă. 

Pe aceeaşi direcţie au fost şi preocupările autorului, care s-a străduit în 
această teză să obţină modele matematice cât mai exacte pentru sursele de 
alimentare ale instalaţiilor de încălzire inductivă, modele care să permită obţinerea 
de concluzii utile îmbunătăţirii funcţionării acestor surse. Modelele obţinute sunt 
studiate în diverse medii de programare şi sunt verificate experimental. 

Pentru realizarea prezentei lucrări doresc să aduc alese mulţumiri 
conducătorului ştiinţific, domnului prof. univ. dr. ing. Viorel POPESCU care cu 
competenţă şi răbdare m-a îndrumat în perioada de pregătire şi elaborare a acestei 
teze de doctorat. 

îmi exprim înalta consideraţie faţă de membrii comisiei de doctorat, domnul 
preşedinte al comisiei prof. univ. dr. ing. Marius OTEŞTEAN decanul Facultăţii de 
Electronică şi Telecomunicaţii din Timişoara şi domnii prof. univ. dr. ing. Teodor 
LEUCA de la Universitatea din Oradea, prof. univ. dr. ing. Zeno SCHLETT de la 
Universitatea de Vest din Timişoara şi prof. univ. dr. ing. loan ŞORA de la 
Universitatea „Politehnica" din Timişoara, care au răspuns favorabil solicitării de a 
face parte din comisia de analiză a tezei, pentru observaţiile făcute şi pentru timpul 
acordat. 

Mulţumiri din inimă adresez doamnei prof. univ. dr. ing. Cornelia GORDAN 
de la Facultatea de Inginerie Electrică şi Tehnologia Informaţiei din Oradea pentru 
sprijinul acordat pe parcursul elaborării acestei teze. 

Nu în ultimul rând, doresc să mulţumesc domnului ing. Gabor Molnar, 
director al societăţii comerciale AAGES Ltd. din Târgu Mureş şi colaboratorilor săi, 
pentru sprijinul deosebit de important acordat la realizarea verificărilor 
experimentale. 

Timişoara, martie 2008 Marin-Titus Tomşe 
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Rezumat: 
încălzirea prin inducţie electromagnetică reprezintă unul din cele mai 
utilizate procedee de încălzire a materialelor conductoare datorită 
avantajelor pe care le oferă. Aplicaţiile încălzirii prin inducţie s-au 
diversificat existând o cerere tot mai mare pentru soluţii moderne, 
eficiente tehnologic şi energetic, adaptate cât mai bine fiecărei aplicaţii 
în parte. Sursele de alimentare care respectă cel mai bine cerinţele 
instalaţiilor de încălzire inductivă sunt cele realizate pe baza 
invertoarelor rezonante. Dintre acestea, invertoarele rezonante serie 
sunt reconsiderate tot mai mult, odată cu perfecţionarea şi 
diversificarea dispozitivelor semiconductoare de putere, având 
posibilităţi de comandă mai mari decăt a invertoarelor rezonante 
paralel. In scopul folosirii pe scară tot mai largă a posibilităţilor 
numerice de modelare şi analiză au crescut preocupările de a dezvolta 
modele numerice care să aproximeze cât mai bine funcţionarea 
instalaţiilor de încălzire inductivă. 
Pe aceeaşi direcţie au fost şi preocupările autorului, care s-a străduit 
în această teză să obţină modele matematice cât mai exacte pentru 
sursele de alimentare ale instalaţiilor de încălzire inductivă, modele 
care să permită obţinerea de concluzii utile îmbunătăţirii funcţionării 
acestor surse. Modelele obţinute sunt studiate în diverse medii de 
programare şi sunt verificate experimental. 
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Cap. 1. INTRODUCERE 

Dezvoltarea în timp a societăţii omeneşti din punct de vedere economic a 
presupus un consum de metale din ce în ce mai mare. Odată cu creşterea poluării 
atmosferei şi cu creşterea costurilor la energie se cere dezvoltarea unor procedee 
tehnologice de prelucrare a metalelor cu o poluare redusă a mediului ambiant şi cu 
eficienţă energetică şi productivitate cât mai ridicate. încălzirea prin inducţie 
electromagnetică este unul dintre procedeele de încălzire a materialelor conductoare 
care răspunde cel mai bine acestor cerinţe. De aceea ponderea energiei electrice 
consumate de instalaţiile de inducţie în consumul energetic general al instalaţiilor 
electrotermice a crescut considerabil, ajungând în ţările europene dezvoltate la 9 % 
în 1995 [79]. Aplicaţiile încălzirii prin inducţie s-au diversificat tot mai mult existând 
o cerere tot mai mare pentru soluţii moderne, eficiente tehnologic şi energetic, 
adaptate cât mai bine fiecărei aplicaţii în parte. 

Şi în ţara noastră, după o perioadă de stagnare, evoluţia economică din 
ultimii ani arătă o creştere a solicitărilor de instalaţii de încălzire inductivă, de obicei 
de capacităţi relativ reduse şi în special pentru neferoase. Această evoluţie a pieţei 
instalaţiilor de încălzire inductivă se poate proba prin dezvoltarea continuă a 
societăţii comerciale AAGES Ltd. din Târgu-Mureş, cel mai cunoscut producător 
român de instalaţii de încălzire inductivă, care în 2007 a ajuns la o cifră de afaceri 
de 35 milioane euro. 

Această diversificare a aplicaţiilor care pot utiliza încălzirea inductivă trebuie 
întâmpinată de către producătorii de instalaţii de încălzire printr-o regândire a 
metodelor clasice de proiectare, care folosesc multe ipoteze simplificatoare, în 
sensul folosirii pe scară tot mai largă a posibilităţilor numerice de modelare şi 
analiză. în acest sens au crescut preocupările de a dezvolta modele numerice care 
să aproximeze cât mai bine funcţionarea instalaţiilor de încălzire inductivă. 

Pe aceeaşi direcţie este şi preocuparea autorului, care s-a străduit în această 
teză să obţină modele matematice cât mai exacte pentru sursele de alimentare ale 
instalaţiilor de încălzire inductivă, modele care să permită obţinerea de concluzii 
utile îmbunătăţirii acestor surse. 

Această teză de doctorat este structurata pe 7 capitole, bibliografie şi anexe. 
Capitolul 1 conţine această introducere şi continuă cu prezentare celorlalte părţi ale 
tezei. 

în capitolul 2 se face o prezentare sintetică a fenomenelor referitoare la 
încălzirea prin inducţie electromagnetică şi la aplicaţiile industriale ale acesteia, 
reţinând din literatura de specialitate informaţiile utile proiectării surselor de 
alimentare ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică. Puterea 
transmisă corpului de încălzit, care este una din caracteristicile importante ale 
instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică, s-a prezentat pentru cele 
mai utilizate configuraţii ale ansamblului inductor - corp de încălzit. Sunt prezentaţi 
parametrii electrici ai ansamblului inductor - corp de încălzit pentru configuraţia 
cilindrică. Autorul face o analiză teoretică privind factorii care influenţează 
randamentul electric şi factorul de putere, pe baza simulărilor efectuate în mediul de 
programare MATLAB / SIMULINK. Sunt avute în vedere influenţele dimensiunilor 
geometrice, rezistivităţii electrice, permeabilităţii magnetice şi frecvenţei pentru 
diferitele procedee ale încălzirii prin inducţie electromagnetică. Toate aceste date 
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Introducere - 1 

reprezintă punctul de plecare în vederea proiectării surselor de alimentare ale 
instalaţiilor de încălzire prin inducţie. 

Capitolul 3 conţine contribuţii ale autorului la studierea metodelor de 
comandă ale invertoarelor rezonante serie. Dintre metodele de comandă care se pot 
utiliza pentru invertoarelor rezonante serie au fost luate în considerare metoda de 
comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare şi metoda de comandă fuzzy. 
Pentru metoda de comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare autorul a 
realizat un studiu amănunţit care să stabilească condiţiile în care comutaţia 
întrerupătoarelor de putere are loc la tensiune zero (ZVS). Au fost studiate două 
moduri diferite de defazare a semnalelor de comandă ale întrerupătoarelor de 
putere, stabilind pentru fiecare mod care sunt întrerupătoarele care au probleme de 
comutaţie. Au fost identificate mărimile care influenţează regimul de comutaţie al 
întrerupătoarelor şi pe baza simulărilor în ORCAD au fost determinate valorile limită 
ale acestor mărimi, valori care despart regimul de comutaţie non-ZVS de regimul 
ZVS. Pentru metoda de comandă fuzzy au fost studiate patru variante de 
regulatoare fuzzy, care au fost implementate în MATLAB folosind editorul grafic 
FUZZY şi toolbox-ul SIMULINK. Pe baza simulărilor s-a făcut o comparaţie a 
performanţelor celor patru regulatoare, rezultând concluzii utile pentru proiectarea 
unui astfel de regulator. 

Capitolul 4 cuprinde contribuţiile autorului la modelarea invertoarelor 
rezonante serie cu comandă defazată a ramurilor punţii invertoare prin metoda 
descompunerii funcţiilor periodice în serii trigonometrice. Pentru început este arătat 
modul de obţinere al modelului de semnal mare al invertorului rezonant, după care 
acest model este analizat cu ajutorul unor programe scrise în MathCAD. în 
continuare, prin perturbarea variabilelor de stare, de intrare şi de ieşire în jurul 
punctului static de funcţionare este determinat modelul de semnal mic al 
invertorului rezonant. Acest model, obţinut iniţial sub formă analitică, conţine 
puntea invertoare, bucla de reglare a puterii şi bucla de control a frecvenţei, care 
sunt interdependente. Pentru studierea modelului de semnal mic în programe 
specializate în simularea circuitelor cum sunt PSPICE şi ORCAD, modelul de semnal 
mic sub formă analitică este transformat într-un model de semnal mic sub formă de 
circuit echivalent folosind surse de tensiune controlate în tensiune, surse de 
tensiune controlate în curent, surse de curent controlate în tensiune şi surse de 
curent controlate în curent şi surse de tensiune controlate printr-o funcţie Laplace 
de către o altă tensiune. Utilizând modelul de semnal mic obţinut este analizată 
bucla de control a frecvenţei pentru diferite nivele ale puterii de sarcină şi urmărind 
influenţa modificării parametrilor sarcinii în timpul încălzirii asupra performanţelor 
acestei bucle. Din rezultatele obţinute autorul a prezentat o serie de concluzii utile în 
ce priveşte proiectarea acestei bucle. Pentru toate situaţiile analizate au fost 
calculaţi parametrii modelului de semnal mic pentru acele situaţii şi sunt prezentaţi 
sub forma unor tabele. De asemenea este analizată şi bucla de reglare a puterii 
pentru diferite puncte statice de funcţionare, corespunzătoare unor puteri de sarcină 
diferite. La finalul acestui capitol autorul a prezentat rezultatele analizei comportării 
invertorului la perturbaţii, care pot să apară în timpul funcţionării acestuia. Din 
analiza simulărilor efectuate s-a arătat că modelul de semnal mic răspunde corect în 
toate situaţiile prezentate. 

în capitolul 5 este prezentat modul de obţinere al modelelor de semnal mare 
şi de semnal mic pentru invertoarele rezonante folosind metoda generală de 
mediere, care se mai numeşte şi metoda de mediere multi-frecvenţă sau a 
componentelor Fourier. Autorul a obţinut modelele de semnal mare şi de semnal mic 
sub formă analitică pentru un invertor rezonant serie cu comandă prin defazarea 
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1 - Introducere 

ramurilor punţii invertoare, atât pentru cazul în care se foloseşte o singură 
componentă Fourier, cât şi pentru cazul în care se folosesc mai multe componente 
Fourier pentru reprezentarea variabilelor de stare. Dacă se folosesc mai multe 
componente Fourier pentru fiecare variabilă de stare acurateţea modelelor creşte, 
dar într-o măsură mai mare creşte şi complexitatea modelelor obţinute. Pentru 
analiza invertorului rezonant serie folosind modelele obţinute s-a utilizat mediul de 
programare MathCAD datorită uşurinţei cu care acesta permite rezolvarea ecuaţiilor 
diferenţiale şi vizualizarea rezultatelor. Simulările au fost realizate pentru mai multe 
nivele de putere şi pentru mai multe valori ale parametrilor sarcinii, astfel încât să 
fie acoperite o mare varietate de situaţi care pot să apară în practică. Rezultatele 
obţinute în urma simulărilor conduc la concluzii foarte asemănătoare cu cele 
obţinute în capitolul patru privind modul de proiectare al invertorului. 

în capitolul 6 sunt prezentate rezultatele verificărilor experimentale realizate 
în cadrul societăţii AAGES Ltd. din Târgu Mureş, care confirmă o parte dintre 
contribuţiile teoretice ale autorului. Verificările experimentale au fost efectuate pe 
un stand experimental de mică putere. Sunt prezentate formele de undă şi 
rezultatele măsurătorilor care confirmă analiza efectuată în capitolul trei referitor la 
regimul de comutaţie ZVS al invertoarelor rezonante serie comandate prin defazarea 
ramurilor punţii invertoare. De asemenea au fost determinate caracteristicile 
amplitudine - frecvenţă ale buclelor de reglare ale frecvenţei şi puterii, caracteristici 
care sunt comparate cu cele obţinute cu ajutorul modelului prezentat în capitolul 
patru. 

Capitolul 7 conţine concluziile generale ale tezei de doctorat şi principalele 
contribuţii ale autorului la studiul teoretic şi experimental al surselor de alimentare 
pentru cuptoarele de încălzire inductivă. Tot aici sunt indicate câteva posibilităţi de 
continuare a cercetărilor asupra sursele de alimentare pentru cuptoarele de încălzire 
inductivă. 

Bibliografia conţine un număr de 146 de cărţi sau articole mai importante 
folosite de către autor în etapa de pregătire a acestei teze de doctorat. Dintre aceste 
referinţe bibliografice 22 aparţin autorului, în calitate de autor principal sau coautor. 
Tot în cadrul bibliografiei sunt prezentate câteva dintre adresele de Internet mai 
reprezentative care au fost consultate. 

Anexele conţin programele realizate de către autor în diferite medii de 
programare, cu ajutorul cărora au fost realizate simulările din cadrul acestei teze de 
doctorat. La final sunt prezentate poze ale instalaţilor folosite pentru verificări 
experimentale, instalaţii realizate la societatea comercială AAGES Ltd. din Târgu 
Mureş. 
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2. CARACTERISTICI ALE INSTALAŢIILOR 
DE ÎNCĂLZIRE PRIN INDUCŢIE 

E LECTRO M AG N ETICĂ 

în cadrul acestui capitol se va face o prezentare sintetică a fenomenelor 
referitoare la încălzirea prin inducţie electromagnetică şi la aplicaţiile industriale ale 
acesteia, reţinând din literatura de specialitate informaţiile utile proiectării surselor 
de alimentare ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică. Se vor 
prezenta fenomenele fizice asociate transmiterii puterii în corpul de încălzit şi se va 
face o analiză privind căile de maximizare a puterii active transmise. Având în 
vedere importanţa pe care o au parametrii electrici ai ansamblului inductor - corp 
de încălzit în proiectarea şi analiza surselor de alimentare ei sunt prezentaţi prin 
relaţiile analitice care îi definesc. Randamentul electric şi factorul de putere, doi 
parametri energetici deosebit de importanţi, vor fi amplu prezentaţi. Autorul face o 
analiză teoretică privind factorii care influenţează randamentul electric şi factorul de 
putere, pe baza simulărilor efectuate în mediul de programare MATLAB / SIMULINK. 
Sunt avute în vedere influenţele dimensiunilor geometrice, rezistivităţii electrice, 
permeabilităţii magnetice şi frecvenţei pentru diferitele procedee ale încălzirii prin 
inducţie electromagnetică. Toate aceste date reprezintă punctul de plecare în 
vederea proiectării surselor de alimentare ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie, 
care reprezintă tema acestei teze de doctorat. 

încălzirea prin inducţie electromagnetică este unul din cele mai utilizate 
procedee de încălzire a materialelor conductoare. Avantajelor pe care le prezintă 
sunt: 

- o încălzire rapidă datorită densităţilor mari de putere ( > 1000 kW/m^ ) ; 
- localizarea precisă a efectului termic în cazul proiectării adecvate a 

inductorului şi alegerii corecte a frecvenţei de lucru; 
- inerţie termică foarte mică, sistemul de încălzire prin inducţie 

electromagnetică răspunde practic instantaneu în cele mai multe aplicaţii; 
- posibilitatea încălzirii la temperaturi ridicate cu eficienţă practic 

independentă de temperatura de încălzire; 
- instalaţii relativ simple, existând posibilitatea lucrului în vid sau atmosferă 

controlată; 
- posibilitatea de automatizare şi funcţionare în flux continuu; 
- randamentul încălzirii inductive este adesea foarte ridicat; 
- se asigură condiţii bune de lucru, cu o poluare redusă a mediului ambiant. 

Funcţionarea optimă a instalaţiilor de încălzire inductivă presupune de cele 
mai multe ori alimentarea cu o frecvenţă diferită de frecvenţa industrială, ceea ce 
determină creşterea costurilor financiare a schemelor de alimentare cu energie 
electrică. De asemenea, este necesară limitarea perturbaţiilor determinate de 
funcţionarea instalaţiilor de încălzire inductivă asupra reţelei electrice de alimentare 
(consum mare de energie reactivă, regim nesinusoidal). 

Autorul îşi propune să contribuie la îmbunătăţirea performanţelor surselor de 
alimentare pentru instalaţiile de încălzire prin inducţie electromagnetică. Pentru 
aceasta este necesară cunoaşterea amănunţită a problemelor teoretice şi practice 
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2.1 - Puterea transmisa corpului de încălzit 11 

deosebit de complexe care însoţesc fenomenul de încălzire prin inducţie 
electromagnetică. 

2.1. Puterea transmisă corpului de încălzit 

în corpurile din materiale conductoare, situate în câmpul electromagnetic 
variabil în timp al unei bobine, se induc tensiuni electromotoare ce determină 
apariţia unor curenţi turbionari. Curenţii electrici turbionari induşi produc căldură 
prin efect Joule, determinând încălzirea corpului în care au luat naştere. Bobina, 
care parcursă fiind de un curentul alternativ produce câmpul electrornagnetic 
variabil se numeşte inductor, iar corpul de încălzit se numeşte indus. în cazul 
corpurilor din materiale cu proprietăţi magnetice (fier, oţel, etc.) la puterea disipată 
prin inducţie electromagnetică se adaugă şi efectul termic datorat fenomenului de 
histerezis magnetic. încălzirea prin histerezis este cu atât mai pronunţată cu cât aria 
ciclului de histerezis este mai mare. Puterea disipată prin histerezis este în general 
mult mai mică decât puterea disipată prin inducţie electromagnetică ( < 10% în 
majoritatea cazurilor) [42, 45]. 

Pentru determinarea puterii disipate în corpul de încălzit este utilă 
determinarea expresiei vectorului Poynting S pe baza ecuaţiilor Maxwell pentru 
regim armonic permanent în corpuri imobile, scrisă în complex [19, 33, 36]: 

Ş o = i H * = H 2 . | . ( F ^ j G ) = P + jQ (2.1) 

unde Sq este valoarea vectorului Poynting la suprafaţa corpului de încălzit, E -

intensitatea câmpului electric, H - intensitatea câmpului magnetic, Hq- valoarea 
efectivă a intensităţii câmpului magnetic la suprafaţa corpului, p - rezistivitatea 
electrică a materialului corpului de încălzit, 5 - adâncimea de pătrundere, F - funcţia 
de transmitere a puterii active, G - funcţia de transmitere a puterii reactive, P -
puterea activă disipată prin efect Joule raportată la unitatea de suprafaţă a corpului 
de încălzit, iar Q este puterea reactivă corespunzătoare. 

Adâncimea de pătrundere 5 a câmpului electromagnetic într-un material 
conductor este definită prin relaţia [19, 33, 36]: 

5 = (2.2) 
\ a ) [ j o 

în care co este frecvenţa unghiulară a câmpului electromagnetic, |i - permeabilitatea 
magnetică a materialului conductor, a - conductivitatea electrică a materialului 
conductor, p - rezistivitatea electrică a materialului conductor, iar f este frecvenţa 
câmpului electromagnetic. 

Din relaţia (2.1) se observă că puterile activă şi reactivă absorbite la 
suprafaţa corpului de încălzit depind de expresiile funcţiilor F, respectiv G. Ele sunt 
prezentate în [19, 33] pentru diverse situaţii care apar în practică: 

a) Cazul semispaţiului conductor infinit ( cazul teoretic): F = 1, G = 1. 
Cazul corpului de încălzit sub formă de placă conductoare având grosimea a, 
excitat pe una dintre feţe: 

b) 

+ sin sh 
n _ 

r2a- -S in 
j 

- cos f2a 
I s . " K f ] -cos 

U J 

(2.3) 
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12 Caracteristici ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică - 2 

în figura 2.1 este prezentată dependenţa funcţiilor F şi G de raportul dintre 
grosimea a şi adâncimea de pătrundere 5 exprimată prin relaţiile (2.3) . Se observă 

că puterea activă este minimă dacă: ^ = 1,57, de aici rezultând că un inductor 
6 

corect dimensionat trebuie să respecte această condiţie. Dacă placa reprezintă 
indusul, adică partea pentru care puterea activă este o putere utilă, atunci se 

impune condiţia: — < 1 . 
5 

î n figura 2.2 autorul propune un alt mod de a prezenta dependenţa 
funcţiei F de frecvenţă, pentru diferite grosimi ale plăcii conductoare. Prin 
acest mod de reprezentare se pune în evidenţă mai uşor legătura dintre randament 
şi frecvenţă la încălzirea plăcilor subţiri în câmp magnetic transversal. Se observă că 
valoarea funcţiei F la frecvenţe joase este cu atât mai mare cu cât grosimea plăcii 
este mai mică. 

13 

1.2 

11 

1 

0.9 

0.8 

0.7 
0 5 1 1.5 f [ H z ] 

xlO^ 
Fig.2.1. Reprezentarea funcţiilor F şi G 
în cazul unei plăci de grosime finită 
excitată pe una din feţe. 

Fig.2.2. Dependenţa funcţiei F de 
frecvenţă având grosimea plăcii ca 
parametru. 

c) Cazul corpului de încălzit sub formă de placă conductoare, având grosimea 
a, excitat pe ambele feţe: 

sh 
/ \ (2a^ 

F = 
+ sin 

/ \ 

6 

ch 

sN 
G = 

1 5 j 

—1 
5 J 

- cos 

- s i n 

(2a\ 
5 J 

- ( l + cos )-
cos f2a^ + sin chf^^l 

1 5 ; 
+ sin 

' I 5 J 

ch' 
x _ \ 
f2a) -cos' u 

1 5 j 

- cos 
U J 

- ( l + cos (p)-
cos r z a ] sh - s i n ch f2a] 

U J l 5 j 
- s i n 

l 5 ; 
ch 

U J 

(2.4) 

ch' 
/ _ \ ( 2a ̂  

- c o s 
U J 

unde (j) reprezintă unghiul de defazaj dintre intensităţile câmpului magnetic pe cele 
două feţe ale plăcii conductoare. 

Reprezentările funcţiilor F şi G, pentru cazul plăcilor conductoare excitate pe 
ambele feţe, sunt prezentate în figurile 2.3 şi 2.4. Se observă că valoarea unghiului 
(j) are o influenţă mare asupra celor două funcţii. Cazul în care defazajul este nul 
apare la încălzirea unei plăci conductoare într-un inductor solenoidal. în cazul 
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instalaţiilor cu mai multe inductoare, alimentate de la faze diferite ale reţelei 
trifazate, pot apare situaţii în care defazajul este diferit de zero. Pentru ^ = 180 ° se 
obţine un grafic asemănător cu cel din figura 2.1, dacă se consideră că grosimea 
plăcii este a / 2. 

d) Cazul corpurilor de încălzit de formă cilindrică, având diametrul d: 
^ ber(x) - ber'(x)-h bei(x) - bei'(x) 

(ber(x))2 + (bei(x))2 

q ^ r ber(x)• bei'(x)-bei(x)• ber'(x) 

(ber(x))2+(bei{x))2 
unde ber şi bei sunt funcţiile lui Kelvin, iar x = — . 

5 • v2 

(2.5) 

a / 5 a / 6 

Fig.2.3. Reprezentarea funcţiei F pentru 
plăci de grosinne finită excitată pe ambele 
feţe, având unghiul ^ ca parametru. 

Fig.2.4. Reprezentarea funcţiei G pentru 
plăci de grosime finită, excitată pe ambele 
feţe, având unghiul ^ ca parametru. 

Variaţia funcţiilor F şi G pentru cazul încălzirii corpurilor cilindrice este prezentată în 
figura 2.5 (s-a folosit Anexa 1). 

e) Cazul corpului de încălzit sub formă de ţeavă excitat la interior, având 
diametrul exterior d şi grosimea peretelui a: 

n3 

(2.6) 
+ Mr 

Dependenţa funcţiei F, pentru cazul corpului de încălzit sub formă de ţeavă 
excitat la interior, de raportul dintre grosimea peretelui ţevii a şi adâncimea de 
pătrundere 5 şi având ca parametru raportul dinte grosimea peretelui ţevii a şi 
diametrul exterior al acesteia d este prezentată în figura 2.6. Comparând graficele 
din figurile 2.5 şi 2.6 se observă că pentru valori convenabile ale raporturilor a / 6 şi 
a /d puterea activă transmisă corpului sub formă de ţeavă este mai mare decât cea 
transmisă corpului cilindric plin, de acelaşi diametru. 
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14 Caracteristici ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică - 2 

F,G F 

ng.2.5. Graficul funcţiilor F şi G, pentru 
încălzirea corpurilor cilindrice. 

Fig. 2.6. Reprezentarea funcţiei F pentru 
încălzirea ţevilor excitate la interior, având 
raportul dintre grosinnea peretelui ţevii a şi 
diametru exterior d ca parametru. 

f) Cazul corpului de încălzit sub formă de ţeavă 
diametrul exterior d şi grosimea peretelui a: 

excitat la exterior, având 

- pentru — >1 (când diametrul interior al ţevii este mic) expresia funcţiilor F şi 
o 

G este dată de relaţia (2 .5) , fiind asimilat cazului încălzirii corpurilor cilindrice 
pline. 

- pentru ^ < 1 expresia funcţiei F este dată de relaţia (2.6) . 
5 

Având în vedere că densitatea curentului electric într-un conductor scade de 
la suprafaţa sa către interior - efect Skin - după o curbă exponenţială (figura 2.7) , 
scădere care este cu atât mai accentuată cu cât frecvenţa tensiunii de alimentare 
este mai mare, puterea dezvoltată în zona adâncimii de pătrundere 5 este [36]: 

P(5) = 0,865 P (2.7) 
unde P este puterea totală disipată în semispaţiul conductor. 

Concentrarea puterii în zona adâncimii de pătrundere este un fenomen pe 
care se bazează majoritatea aplicaţiilor industriale ale încălzirii prin inducţie 
electromagnetică. Variaţia cu frecvenţa a adâncimii de pătrundere exprimată prin 
relaţia (2.2) pentru diferite materiale şi temperaturi este prezentată în figura 2.8. 

Din analiza relaţiilor (2 .1) . . . (2 .6 ) şi a graficelor din figurile 2.1 . . . 2.8 autorul 
a ajuns la următoarele concluzii referitoare la limitările care apar asupra valorii 
maxime a puterii transmise în corpul de încălzit: 
a) Creşterea puterii prin intermediul intensităţii câmpului magnetic Hq, care 

presupune creşterea numărului de spire ale inductorului şi / sau creşterea 
curentului acestuia, este limitată de spaţiul disponibil pentru inductor şi de 
valoarea maximă admisă pentru curentul prin inductor. La materialele 
feromagnetice, valoarea maximă a intensităţii câmpului magnetic trebuie aleasă 
astfel încât să se evite saturaţia magnetică a materialului, întrucât duce la 
scăderea randamentului electric prin scăderea permeabilităţii magnetice 
relative. 

b) Valorile ridicate ale rezistivităţii materialului din care este confecţionat corpul de 
încălzit şi creşterea ei cu temperatura favorizează creşterea puterii transmise. 
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această creştere fiind foarte pronunţată în jurul punctului de topire al 
materialului. 

i x bL 
J o ' P o 

0.368 Io 

densiiaiea curentului 
- - densitatea putem 

36 d2 

Fig.2.7.Variaţia densităţii de curent Jx şi a 
puterii Px disipate prin efect Joule în 
corpul de încălzit. 

Fig.2.8.\/ariaţia cu frecvenţa a adâncinnii de 
pătrundere 5 pentru diferite materiale şi 

temperaturi : !- oţel la 20 40; 2 - oţel la 
20 3 - oţel la 800 °C; 4 - Cu la 20 

5 - Cu la 800 °C; 6 - Al la 20 °C; 7 - Al la 500°C; 
8 - grafit. 

c) Creşterea puterii prin intermediul frecvenţei este limitată de scăderea factorului 
de putere datorită creşterii reactanţei inductorului direct proporţional cu 
frecvenţa, spre deosebire de putere care creşte cu rădăcina pătrată a 
frecvenţei. De asemenea, odată cu creşterea frecvenţei cresc şi pierderile în 
bateria de condensatoare, concentratoarele magnetice de câmp, suporţi, etc., 
ceea ce duce la scăderea randamentului energetic al instalaţiei de încălzire. 

d) Procedeul de încălzire utilizat condiţionează puterile specifice maxime. Puterile 
specifice mari sunt obţinute pentru valori mari ale frecvenţei, deci valori mici 
ale adâncimii de pătrundere şi sunt utilizabile numai pentru încălziri de 
suprafaţă. Pentru încălzirea în profunzime sunt necesare adâncimi de 
pătrundere mai mari, care corespund unor frecvenţe mai mici şi în consecinţă 
unor puteri specifice mai mici. 

e) întrucât la materialele feromagnetice puterea transmisă la temperaturi care 
depăşesc punctul Curie este mai mică decât puterea transmisă la temperaturi 
sub punctul Curie (datorită scăderii abrupte a permeabilităţii magnetice relative 
peste punctul Curie) este necesar să se folosească frecvenţe diferite înainte şi 
după punctul Curie (frecvenţă mai mare peste punctul Curie) pentru a asigura 
densităţi ridicate ale puterii transmise. 

f) Puterea activă transmisă este influenţată de forma corpului de încălzit prin 
intermediul funcţiei F. Din analiza graficelor funcţiei F se observă că pentru 
frecvenţe convenabil alese puterea transmisă corpurilor de încălzit sub formă de 
placă sau ţeavă este mai mare decât cea transmisă corpurilor cilindrice, la 
aceleaşi dimensiuni exterioare. 
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16 Caracteristici ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică - 2 

2.2. Schema electrică echivalentă a ansamblului 
inductor - corp de încălzit 

Configuraţiile geometrice şi poziţiile reciproce ale inductorului şi corpului de 
încălzit au o influenţă mare asupra transferului energiei electromagnetice. Metodele 
de determinare a parametrilor electrici ai sistemului inductor - corp de încălzit pot fi 
împărţite în două categorii: 

metode analitice, care permit calculul în cazul unor configuraţii relativ simple; 
metode numerice, care se pot utiliza şi pentru configuraţiile complexe. 

Metodele analitice se bazează pe ecuaţiile de funcţionare ale 
transformatoarelor fără miez din fier. Se asociază ansamblului inductor - corp de 
încălzit schema electrică echivalentă din figura 2.9. 

-rfrrr\-
Xa 

-rrrrr\. 
R 

-r 
2 X2 

} _ r r r r r L . 

U 

R X 
1—rrrrr^ 

TJ 

a) b) 
Fig.2.9. Schema electrică echivalentă a sistemului inductor-corp de încălzit: 

a) detaliată; b) concentrată. 

Pentru încălzirea corpurilor de formă cilindrică cu ajutorul inductoarelor 
solenoidale, care reprezintă cazul cel mai des întâlnit în practică, dacă se ţine cont 
de dimensiunile finite ale inductorului şi ale corpului de încălzit, se obţin următoarele 
relaţii pentru parametrii electrici echivalenţi din figura 2.9 [19, 33, 36]: 

R l = P l 

X i = Pi 

Xa = 0) • Mo 

li • 5 i • g 
n-dj 

l i - 6 i g 
N^-Gi 

4 l i 
a i -^-

n d 
412 02 •N̂  

12-52 

X 2 = P 2 f ^ N 2 . G 2 . ^ 
<2 02 

(2.8) 

(2.9) 

(2.10) 

(2.11) 

(2.12) 

R = R i + R 2 (2.13) 

X = x i + X â + X2 (2.14) 
Semnificaţia mărimilor care apar în relaţiile (2 .8) . . . (2 .14) este următoarea: 

- R i , X i sunt parametrii echivalenţi puterilor activă şi reactivă în inductor; 

- R2 , X2 sunt parametrii echivalenţi puterilor activă şi reactivă în corpul de 
încălzit; 

- Xg reprezintă reactanţa echivalentă puterii reactive în spaţiul dintre 
inductor şi corpul de încălzit; 

- P i - rezistivitatea materialului inductorului (de obicei cupru); 
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- 6 i - adâncimea de pătrundere a câmpului electromagnetic în inductor; 
- P2 - rezistivitatea materialului corpului de încălzit; 
- 62 - adâncimea de pătrundere a câmpului electromagnetic în corpul de 

încălzit; 
- dl - diametrul interior al inductorului; 
- dim = dl + 61 /2 - diametrul mediu al inductorului; 
- d2 - diametrul exterior al corpului de încălzit; 
- d2m = d2 - 52 / 2 - diametrul mediu al corpului de încălzit; 
- li - lungime inductorului; 
- I2 - lungimea corpului de încălzit; 
- N - numărul de spire ale inductorului; 
- g - factorul de umplere al inductorului; 
- F i , G i - funcţiile de transmitere ale puterilor activă şi reactivă în inductor; 
- F2, G2 - funcţiile de transmitere ale puterilor activă şi reactivă în corpul de 

încălzit; 
- ^ - coeficient de raportare al ansamblului inductor - corp de încălzit, care 

depinde de dimensiunilor finite ale inductorului şi corpului de încălzit; 
- Qi / 02 - coeficienţi de corecţie ai inductivităţilor inductorului, respectiv 

^ corpului de încălzit care ţine seama de dimensiunile finite ale acestora, 
în cazuri mai complexe parametrii electrici ai schemei echivalente sunt 

determinaţi nu numai prin calcul ci şi pe baza rezultatelor unor teste şi experienţe. 
Analiza funcţionării unei instalaţii de încălzire prin inducţie electromagnetică arată 
faptul că parametrii electrici ai schemei echivalente se modifică în timpul încălzirii. 
Cea mai pronunţată variaţie o au parametrii R2 şi X2 , datorită dependenţei lor de 
temperatura variabilă în timp a corpului de încălzit. 

2.3. Randamentul electric la încălzirea prin inducţie 

Randamentul electric este raportul dintre puterea activă indusă în corpul de 
încălzit şi puterea activă absorbită de inductor [36]: 

n r ^ = _ R2 _ 1 

unde Pi este puterea consumată prin efect Joule în inductor, iar P2 puterea activă 
indusă în corpul de încălzit. 

înlocuind expresiile rezistenţelor, R i şi R2 , din relaţiile (2.8) şi (2.12) se 
obţine: 

P2 5 i d2 li F̂  g ^ 
iar înlocuind expresiile adâncimilor de pătrundere (relaţia (2.2) cu jobservâîia_că-
Mri = 1 ) : t t k h n i c a . 

' „mURKLA î 
! r: ' 
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He = 
1 + A 

d2 
. k . L ă Z . f i . i . l 
li VP2Mr2 g ^ 

(2.17) 

Autorul a făcut o analiză amănunţită în ceea ce priveşte influenţa 
mărimilor care apar în relaţiile (2.16) sau (2.17) asupra valorii 
randamentului electric, punând în evidenţă căile de creştere ale acestuia 
(s-a folosit Anexa 2). Concluziile la care a ajuns sunt prezentate în 
continuare structurate pe grupe de mărimi: 

a)^ Efectul dimensiunilor geometrice asupra randamentului electric. 
• în figura 2.10 se prezintă variaţia randamentului pentru diverse valori ale 

raportului dintre diametrul inductorului di şi diametrul corpului de încălzit 
d2. Se observă că valorile mai ridicate ale randamentului se obţin pentru 
cazul în care cele două diametre sunt apropiate ca valoare. Prezenţa 
izolatorilor electrici, protecţia mecanică şi termică, etc. conduc la valori ale 
raportului diametrelor mai mari în general decât 1,1. 

• întreaga lungime a inductorului trebuie să fie folosită pentru încălzirea 
corpului de încălzit. Unde este posibil, pentru a minimiza „efectele de capăt", 
lungimea inductorului li se alege mai mare decât lungimea corpului de 
încălzit I2. Se folosesc inductoare având coeficient de umplere axială g cât 
mai mare (g ^1 ) . 

• Dimensiunile geometrice ale inductorului şi ale corpului de încălzit 
influenţează randamentul şi prin intermediul factorului de cuplaj Un cuplaj 
mai bun asigură un randament mai mare. Aceasta se întâmplă pentru cazul 
sistemelor în care inductorul şi corpul de încălzit au dimensiuni apropiate, iar 
raportul dintre lungimea lor şi diametru cât mai mare. Factorul de cuplaj 
poate f] crescut prin utilizarea concentratoarelor magnetice. 

0 2 4 d 8 10 12 d2/62 

Fig.2.10. Dependenţa randamentului electric 
de raportul 62 / 62 funcţie de geometria 
sistemului. 

6 8 10 12 d2fd2 

Fig.2.11. Dependenţa randamentului 
electric de raportul 62 / ^2 funcţie de 
permeabilitatea magnetică relativă. 

b) Efectul permeabilităţii magnetice relative asupra randamentului. 
Permeabilitatea magnetică relativă influenţează randamentul pe două căi: 
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• Pe de o parte permeabilitatea magnetică relativă a corpului de încălzit [Jr2 
apare în mod explicit în expresia randamentului. Aşa cum rezultă şi din figura 
2.11 o valoare mare a permeabilităţii magnetice relative duce la creşterea 
randamentului. Pentru materialele magnetice, randamentul este mai ridicat 
decât pentru cele nemagnetice. O situaţie specială apare la încălzirea 
materialelor magnetice peste punctul Curie, când [Jr2 = 1 • ^̂  aceste condiţii 
randamentul electric poate rămâne ridicat cu condiţia ca p2 şi F2 să aibă 
valori ridicate, deci pentru o frecvenţă corespunzător aleasă. 

• Pe de altă parte permeabilitatea magnetică relativă [jpZ apare implicit în 
expresia factorului de transmitere a puterii F2 prin intermediul adâncimii de 
pătrundere 62. Deoarece adâncimea de pătrundere a curentului în corpul de 
încălzit este tot mai mică pe măsură ce permeabilitatea magnetică relativă 
creşte, analizând graficul din figura 2.5, rezultă că datorită creşterii factorului 
de transmitere a puterii în corpul de încălzit şi pe această cale randamentul 
electric creşte odată cu creşterea permeabilităţii magnetice relative. 

c) Efectul rezistivităţii electrice asupra randamentului electric. 
Ca şi în cazul permeabilităţii magnetice relative şi rezistivitatea electrică 

influenţează randamentul electric pe două căi: 
• Prezenţa în mod explicit în expresia randamentului electric a rezistivităţii 

materialului corpului de încălzit P2 face ca o creştere a acesteia să aibă un 
efect pozitiv asupra creşterii randamentului electric. 

• Prezenţa în mod implicit a rezistivităţii electrice P2 în expresia randamentului 
electric, prin intermediul funcţiei de transfer a puterii F2, face ca şi pe această 
cale rezistivitatea electrică a materialului corpului de încălzit să influenţeze 
valoarea randamentului electric. Spre deosebire de permeabilitatea magnetică 
relativă, creşterea rezistivităţii duce la creşterea adâncimii de pătrundere, deci 
la scăderea factorului de transmitere a puterii în corpul de încălzit. Pentru a 
limita această influenţă frecvenţa trebuie să fie suficient de mare astfel încât 
raportul dintre diametrul corpului de încălzit şi adâncimea de pătrundere să 
rămână mai mare decât 3,5. 

• Randamentul electric creşte odată cu creşterea temperaturii datorită creşterii 
rezistivităţii electrice p2. 

v^ în figura 2.12 este prezentat 
randamentul electric pentru mai multe 
categorii de materiale (rezistivitatea 
este exprimată în Qm). Se observă că 
pentru materiale cu rezistivitate mică 
(cupru, aluminiu şi aliajele lor) 
randamentul electric maxim este 
cuprins între 50 şi 75% în timp ce 
pentru grafit, care are o rezistivitate 
mare, randamentul electric maxim este 
de 96 %. 

Fig.2.12. Dependenţa randamentului 
electric de raportul d2/62 pentru materiale 

^2/62 cu rezistivitate diferită. 
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20 Caracteristici ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică - 2 

d) Corelaţia dintre frecvenţă şi randamentul electric pe tipuri de 
procedee. 
Frecvenţa influenţează randamentul electric prin intermediul factorului de 

transmitere a puterii F2, întrucât controlează adâncimea de pătrundere. Creşterea 
frecvenţei duce la creşterea randamentului electric. 

• Topirea prin inducţie electromagnetică: 
Pentru topirea prin inducţie pentru a obţine un randament electric ridicat se 

recomandă ca > 10, adică [19]: 
62 

f > ^ 10® (2.18) 
4d2.Mr2 

- Pentru cuptoarele de inducţie cu creuzet se obţin randamente cuprinse între 
0,5 şi 0,8. Valorile reduse corespund topirii materialelor cu rezistivitate mică 
(cupru, aluminiu), iar valorile ridicate corespund topirii materialelor feroase cu 
rezistivitate mare. îmbunătăţirea randamentului la acest tip de cuptoare 
presupune reducerea grosimii peretelui creuzetului şi a grosimii izolaţiei 
termice. Aceasta necesită utilizarea unor materiale cu proprietăţi mecanice şi 
termice foarte bune, astfel încât să nu fie afectată rezistenţa mecanică a 
creuzetului şi randamentul termic al acestuia. 

- Pentru cuptoarele de inducţie cu canal randamentul electric este foarte bun, 
fiind cuprins între 0,6 şi 0,95. Observaţiile referitoare la corelaţia dintre 
materialul care se topeşte şi randament, făcute pentru cuptoarele cu creuzet, 
sunt valabile şi pentru cuptoarele cu canal. Se observă că acest cuptoare sunt 
mai avantajoase din punct de vedere al randamentului electric decât 
cuptoarele de inducţie cu creuzet. 

= 3 . . .7 pentru a obţine o relativă uniformitate a temperaturii şi un randament 

- încălzirea în volum prin inducţie electromagnetică: 
Pentru încălzirea în volum prin inducţie electromagnetică se recomandă ca 

52 
electric ridicat. Aceasta presupune alegerea frecvenţei astfel [19]: 

Ş 9 .10^ < f < Ş 4 9 1 0 ^ (2.19) 
4 d | . M r 2 4 d | | J r 2 

- Dacă inductorul este destul de lung şi < 0,1, pentru intervalul de frecvenţă 
'2 

dat de relaţia (2.19) se pot obţine randamente cuprinse între 0,4 şi 0,8. 
Valorile mai mici ale randamentului electric corespunde materialelor 
nemagnetice şi cu rezistivitate electrică mică, iar valorile mai mari corespund 
materialelor magnetice şi materialelor cu rezistivitate electrică mare. 

- Dacă - ^ > 0 , 1 , atunci coeficientul de raportare al ansamblului inductor - corp 
'2 

de încălzit ^ < 1 şi depinde sensibil de frecvenţă. De aceea, pentru a obţine 
randamente ridicate este necesar să se aleagă frecvenţe de lucru tot mai mari 
pe măsură ce raportul creşte. 

>2 

BUPT



2.4 - Factorul de putere la încălzirea prin inducţie 21 

încălzirea la suprafaţă prin inducţie electromagnetică. Tratarea 
termică prin inducţie electromagnetică. 

Pentru tratarea termică a pieselor cilindrice din oţel condiţiile pe care trebuie 
să le îndeplinească simultan frecvenţa de lucru sunt [19]: 

A < 52 < 4A 
d2 >3 (2.20) 4 • Mr2 ' d^ . |Jr2 

52 ' ^ f > -2,25 10^ 
d^Mr2 

în care A reprezintă adâncimea de călire, iar 52 şi M2 corespunde 
proprietăţilor de material la temperatura de călire . Prima condiţie se 
referă la obţinerea unui strat călit cu adâncimea A, într-un timp cât mai scurt 
şi fără a depăşi temperatura maximă admisă, iar a doua condiţie este condiţia 
de randament electric ridicat. Randamentul electric obţinut pentru călirea 
pieselor cilindrice din oţel este în general cuprins între 0,75 şi 0,85. 
Pentru încălzirea la suprafaţă a plăcilor metalice subţiri de grosime a2 în 

câmp magnetic longitudinal graficul prezentat în figura 2.3, când cp = 0° , ne 
arată că un randament ridicat se obţine dacă: 
^ > 3 f > P^ -2,25 10^ (2.21) 
52 a2 • |Jr2 
Pentru a respecta această condiţie, cu cât grosimea plăcii a2 este mai mică 
cu atât adâncimea de pătrundere trebuie să fie mai redusă, ceea ce 
presupune că frecvenţele utilizate trebuie să fie tot mai mari. 
Pentru încălzirea la suprafaţă a plăcilor metalice subţiri de grosime a2 în 

câmp magnetic transversal graficul prezentat în figura 2.3, când cp = 180°, ne 
arată că un randament ridicat se obţine dacă: 
| 2 ^ 3 ^ f < P^ 2,25 10^ (2.22) 
52 a2 • Mr2 
Randamente mai bune se obţin pentru valori mai mici ale frecvenţei. 
Randamentul electric la încălzirea benzilor de aluminiu având grosimi cuprinse 
între 1,5 mm şi 6 mm este cel mult 0,7 în cazul încălzirii în câmp magnetic 
longitudinal şi de cel puţin 0,8 în cazul încălzirii în câmp magnetic transversal 
[33]. 
Pentru încălzirea corpurilor sub formă de ţeavă, datorită formei funcţiei de 
transfer Fz prezentată în figura 2.6, randamentul electric va avea un maxim a 
cărui poziţie depinde de raportul dintre grosimea peretelui ţevii a şi diametrul 
ei exterior d2. Valoarea maximă a randamentului se obţine întotdeauna pentru 
d2 
52 

< 1 , ceea ce corespunde unui efect superficial slab în pereţii ţevii. 

e) Randamentul electric maxim. 

Valoarea maximă a randamentului (valoarea teoretică) se obţine atunci când 
d i = d 2 , l i =12/ F i = F 2 , g = l , ^ = Mri = 1 Şi are valoarea: 
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22_ Caracteristici ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică - 2 

1 
l e max -

1 + 
V P 2 M r 2 

(2.23) 

Se observă că randamentul electric maxim He max depinde numai de natura 
materialului corpului de încălzit şi a materialului inductorului, fiind independent de 
frecvenţă. 

2.4. Factorul de putere la încălzirea prin inducţie 

Factorul de putere cos cp ne arată care este relaţia dintre puterea activă şi 
cea reactivă consumate de sistemul inductor - corp de încălzit [33]: 

Pl^Pz R1+R2 
n2 

coscp = -j= (2.24) 

unde Pi este puterea activă disipată în inductor, P2 puterea activă disipată în corpul 
de încălzit, iar Q este puterea reactivă totală corespunzătoare reactanţelor 

inductorului Xi , corpului de încălzit X2 şi spaţiului dintre inductor şi corpul de 

încălzit Xg. 
Pentru analiza factorului de putere al instalaţiilor de încălzire 

inductivă, autorul, pornind de la relaţiile (2.8). . .(2.10), a determinat 

funcţiile Ri = R̂  d2 
52 , Xi = Xi I52j şi Xa=X, 

52 j , astfel încât să se poată 

face o reprezentare grafică unitară a tuturor parametrilor electrici ai 
ansamblului inductor - corp de încălzit. S-au obţinut relaţiile: 

d2 52 I P2 .ILPl.N^.J^. I P2 
VPlMrZ "l-g 1,52 V P l M r z j 

I P2 . n i a . N ^ . G i f j g . . I P2 
d2 52 VPl MrZ Il O 1,52 VPl MrzJ 

(2.25) 

(2.26) 

I52j 

\fA 1 

1^2 j 
•P2N2 

Mr2- 1 

Graficul funcţiilor R j = R j 
152 şi R2 = R2 d2 

152 

(2.27) 

din relaţiile (2.11) şi (2.25) 

este prezentat în figura 2.13, iar a funcţiilor X2 = X2 

relaţiile (2.12) şi (2.27) este prezentat în figura 2.14. 
I52J şi Xa=Xa I52j din 
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15 

• 5 

Rl .R2 Rl .R2 

R2 y' y 
y 

Rl 
n 2 / \ 

O 6 8 10 12 d2/d2 

3 

2.5 

2 

15 
1 

0.5 

O 

X a X2 

/ 
N j > / 

n 2 
\ 

O 2 4 6 8 10 12 d2fd2 

Fig.2.13. Graficul rezistenţelor R i şi R 2 , 
raportate la o spiră, având următorii 
parametri: d i/d2=l ,4 ; Ii=l2 = 0.3m; ^r2=10. 

Fig.2.14. Graficul reactanţelor X2 şi X g , 
raportate la o spiră, pentru următorii 
parametri: d i/d2=l ,4 ; Ii = i2=0.3m; 

^r2=10. 

Din analiza relaţiilor (2.11), (2.12), (2.25), (2.26) şi (2.27) şi a figurilor 
2.13 şi 2.14 se observă că între parametrii electrici ai ansamblului inductor - corp 
de încălzit se pot scrie următoarele inegalităţi: 

R l « R2 ; X i « X2 « Xa; TRI + R2I « f x i + X2 + x^] (2.28) 
\ J \ y 

Folosind inegalităţile din relaţia (2.28), expresia factorului de putere poate 
fi scrisă astfel: 

cos(p = 
Rl + R2 R2 

X i +X2 +Xa ~ Xa 
(2.29) 

Folosind relaţiile (2.10) şi (2.11) şi considerând cazul ideal (lungime infinită, 
adică Ol = 02 = 1, ^ = 1 şi F2 = 1) [97] se obţine: 

4 • P2 • d2 ^ 4 p2 d2 cos cp = 
a) M0 -62fd i -d^l 2 ffdl^ 

2 ^ 
- 1 

ld2 . 

52 (2.30) 

Folosind relaţia (2.2) se poate transforma relaţia (2.30) astfel încât să reiasă 
legătura factorului de putere cu permeabilitatea magnetică relativă [}f2 Ş' cu 
frecvenţa: 

d2V^ 2>yp2Mr2 ^ 
152 J V" • f • Mo COS cp = 2Mr2 

ld2j - l 

(2.31) 

Concluziile autorului privind factorul de putere al instalaţiilor de 
încălzire inductivă s-au bazat pe analiza tuturor mărimilor care intervin în 
relaţiile (2.24), (2.29) şi (2.30) şi sunt prezentate în continuare structurate 
pe grupe de mărimi (s-a utilizat Anexa 3): 
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24 Caracteristici ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică - 2 

a) Efectul dimensiunilor geometrice asupra factorului de putere. 
• în figura 2.15 se prezintă variaţia factorului de putere pentru diverse valori 

ale raportului dintre diametrul inductorului d i şi diametrul corpului de încălzit 

d2. Se observă că valorile mai ridicate ale factorului de putere se obţin pentru 
cazul în care cele două diametre sunt apropiate ca valoare. Prezenţa 
izolatorilor electrici între inductor şi corpul de încălzit conduce la valori mai 
mici ale factorului de putere. 

• Dimensiunile geometrice finite ale inductorului şi ale corpului de încălzit 
influenţează factorul de putere şi prin intermediul factorul de cuplaj întrucât 

acesta intervine în expresiile lui R2 şi Xg (relaţiile (2 .10) şi (2 .11) ) . Un cuplaj 
mai bun asigură un factor de putere mai mare. Aceasta se întâmplă pentru 
cazul sistemelor în care inductorul şi corpul de încălzit au dimensiuni 
apropiate, iar raportul dintre lungimea lor şi diametru cât mai mare. Factorul 
de cuplaj poate fi crescut prin utilizarea concentratoarelor magnetice. 

b) Efectul permeabilităţii magnetice relative asupra factorului de putere. 
• Permeabilitatea magnetică relativă a corpului de încălzit |Jr2 apare explicit în 

expresia factorului de putere. Aşa cum rezultă şi din figura 2.16 o valoare 
mare a lui |Jr2 duce la creşterea factorului de putere. Pentru materialele 
magnetice, factorul de putere este mai ridicat decât pentru cele nemagnetice. 

• Permeabilitatea magnetică relativă [Jr2 apare implicit în expresia funcţiei de 
transmitere a puterii F prin intermediul adâncimii de pătrundere 6 , prin 

aceasta influenţând valoarea rezistenţelor R j şi R2 (relaţiile (2 .8) şi (2 .11) ) . 
Deoarece adâncimea de pătrundere a curentului în corpul de încălzit este tot 
mai mică pe măsură ce permeabilitatea magnetică relativă creşte, analizând 
graficul din figura 2.5, rezultă că datorită creşterii factorului de transmitere a 
puterii în corpul de încălzit şi pe această cale factorul de putere are o uşoară 
creştere odată cu creşterea permeabilităţii magnetice relative. 

COŜ !? COS^ 

8 10 12 d2/62 

= 40 

(P2=ll'\o\Qm]) 
Oţel(100°C) 

/ / -7 
h (p2=6,5-10 [Qm]) 

Oţel (1000 C) 

4 d 8 10 12 d2/62 

Fig.2.15. Reprezentarea factorului de 
putere folosind ca parannetru geometria 
ansamblului inductor - corp de încălzit. 

Fig.2.16. Reprezentarea factorului de 
putere folosind ca parametru 
permeabilitatea magnetica a 
materialului corpului de încălzit. 
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2.4 - Factorul de putere la încălzirea prin inducţie 25 

c) Efectul rezistivităţii electrice asupra factorului de putere. 
• Prezenţa în mod explicit în expresia randamentului electric a rezistivităţii 

materialului corpului de încălzit p2 face ca o creştere a acesteia să aibă un 
efect benefic asupra creşterii factorului de putere. Datorită dependenţei 
rezistivităţii electrice de temperatură, creşterea temperaturii determină 
creşterea factorului de putere. 

• Prezenţa în mod implicit a rezistivităţii electrice p2 în expresia factorului de 

putere, prin intermediul funcţiei de transfer a puterii Fz, face ca şi pe această 
cale rezistivitatea electrică a materialului corpului de încălzit să influenţeze 
valoarea factorului de putere. Spre deosebire de permeabilitatea magnetică 
relativă, creşterea rezistivităţii duce la creşterea adâncimii de pătrundere 62, 
deci la scăderea factorului de transmitere a puterii în corpul de încălzit. 

Dacă frecvenţa de lucru este aleasă încât > 3,5 atunci influenţa rezistivităţii 
52 

asupra factorului de putere, prin intermediul mărimii F2 devine nesemnificativă. 
în figura 2.17 este prezentat 

factorul de putere pentru mai multe 
categorii de materiale cu rezistivităţi 
diferite. Se observă că pentru 
materiale cu rezistivitate mică (cupru, 
aluminiu şi aliajele lor) factorul de 
putere este mai mic decât pentru 
materialele cu rezistivitate mare (oţel, 
grafit, etc.). 

Fig.2.17. Dependenţa factorului de putere 
de rezistivitatea electrică a materialului 
corpului de încălzit: coscp = f(p2 ; dz/Sz ). 

cos (P 

( | i r2=40 ) 
Otel 

Al 2,9-10' [ Q m ] ) 

12 62/82 

d) Corelaţia dintre frecvenţă şi factorul de putere pe tipuri de procedee. 

Frecvenţa influenţează factorul de putere pe mai multe căi: 
• Cea mai mare influenţă asupra factorului de putere o are frecvenţa prin 

intermediul reactanţei Xg. Pe această cale, la creşterea frecvenţei, factorul de 
putere scade datorită creşterii puterii reactive absorbite de spaţiul dintre 
inductor şi corpul de încălzit. 

• Frecvenţa influenţează factorul de putere şi prin intermediul adâncimii de 
pătrundere, întrucât adâncimea de pătrundere apare în expresia tuturor 
parametrilor electrici ai inductorului şi ai corpului de încălzit, atât în mod 
explicit cât şi în mod implicit, prin funcţiile de transmitere a puterii. Pe 
această cale creşterea frecvenţei duce la creşterea factorului de putere. 

întrucât adâncimea de pătrundere depinde de rădăcina pătrată a frecvenţei, 
iar reactanţa Xg depinde de frecvenţa, la frecvenţe mari efectul reactanţei 

Xg devine predominant, ceea ce face ca la frecvenţe mari factorul de putere să 
scadă la creşterea frecvenţei, aşa cum se observă în figura 2.15. Există un interval 
de frecvenţe la care factorul de putere prezintă valori mai ridicate. 
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26 Caracteristici ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică - 2 

Pentru a obţine un factor de putere cât mai mare alegerea frecvenţei pentru 
diferitele procedee ale încălzirii prin inducţie se face astfel [33]: 

- - ^ > 1 0 pentru topirea prin inducţia electromagnetică. Pentru cuptoarele de 
52 
inducţie cu creuzet se obţin valori ale factorului de putere cuprinse între 0,1 şi 
0,2, iar pentru cuptoarele de inducţie cu canal valori cuprinse între 0,5 şi 0,7. 

- ^ ^ 3•••7 pentru încălzirea în volum prin inducţie electromagnetică. O mare 
62 
influenţă asupra valorii factorului de putere o are geometria ansamblului 
inductor - corp de încălzit şi materialul din care este confecţionat corpul de 
încălzit. 

- > 3 pentru tratarea termică prin inducţie electromagnetică. La acest 
52 
procedeu factorul de putere are în general valori mici datorită frecvenţelor mai 
mari care se utilizează. 
La toate procedeele încălzirii prin inducţie electromagnetică puterea reactivă 

trebuie compensată cu baterii de condensatoare, astfel încât sursa de alimentare să 
acopere numai puterea activă necesară. Deoarece parametrii electrici echivalenţi ai 
ansamblului inductor - corp de încălzit se modifică pe durata procesului de încălzire, 
schemele de compensare a puterii reactive trebuie să asigure urmărirea puterii 
reactive pe toată durata procesului de încălzire. 

2.5. Concluzii 

î n acest capitol autorul a realizat o sinteză a principalele 
caracteristici electrice ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie 
electromagnetică, care constituie un punct de plecare în vederea proiectării 
surselor de alimentare ale acestor instalaţii. 

întrucât puterea transmisă corpului de încălzit este una din caracteristicile 
cele mai importante ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie electromagnetică s-au 
prezentat sub formă analitică şi grafică puterile activă şi reactivă pentru cele mai 
utilizate configuraţii ale ansamblului inductor - corp de încălzit. Pe baza relaţiilor 
obţinute şi a analizei acestora în MATLAB autorul a prezentat un punct de 
vedere personal privind limitările care apar asupra puterii transmise 
corpului de încălzit. 

Având în vedere importanţa pe care o au parametrii electrici ai ansamblului 
inductor - corp de încălzit în analiza randamentului electric şi a factorului de putere, 
precum şi în proiectarea şi analiza surselor de alimentare ei sunt prezentaţi prin 
relaţiile analitice care îi definesc. 

Instalaţiile de încălzire prin inducţie electromagnetică fiind mari 
consumatoare de energie electrică randamentul electric şi factorul de putere al 
acestora prezintă un interes deosebit. Autorul face o analiză privind factorii 
care determină valorile randamentului electric şi ale factorului de putere 
pentru aplicaţiile de bază ale încălzirii inductive. Sunt analizate efectele 
dimensiunilor geometrice ale inductorului şi ale corpului de încălzit, ale 
permeabilităţii magnetice relative, ale rezistivităţii electrice şi ale frecvenţei. Sunt 
prezentate corelaţiile frecvenţă - randament şi frecvenţă - factor de putere pentru 
topire, încălzirea în volum şi tratarea termică prin inducţie electromagnetică. 
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Contribuţiile autorului sunt mai însemnate în ce priveşte analiza factorului 
de putere pentru care datele prezentate în literatura de specialitate sunt 
mult mai sărace decât pentru celelalte mărimi. întrucât factorul de putere 
natural al instalaţiilor de încălzire inductivă este cuprins între 0,1 şi 0,7 se observă 
că se impune alegerea surselor de energie care permit compensarea factorului de 
putere ( coscp = 1) . De asemenea, autorul a ajuns la concluzia că alegerea sursei de 
alimentare trebuie să fie făcută ţinând cont de caracteristicile electrice ale fiecărei 
aplicaţii în parte. 
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3. CONTRIBUŢII LA STUDIUL METODELOR DE 
COMANDĂ ALE INVERTOARELOR REZONANTE 

în acest capitol autorul prezintă contribuţiile proprii la studierea metodelor 
de comandă ale invertoarelor rezonante. Invertoarele rezonante paralel au fost până 
acum câţiva ani cel mai des utilizate pentru realizarea surselor de alimentare ale 
instalaţiilor de încălzire prin inducţie, de aceea sunt mai mult studiate în literatură. 
Odată cu perfecţionarea şi diversificarea dispozitivelor electronice de putere au 
început să fie utilizate tot mai mult invertoarele rezonante serie, a căror posibilităţi 
de comandă sunt mai mari decât a invertoarelor rezonante paralel. Dintre metodele 
de comandă care se pot utiliza pentru invertoarelor rezonante serie metoda de 
comandă defazată a ramurilor punţii invertoare este cea mai potrivită. Pentru 
această metodă autorul a realizat un studiu amănunţit care să stabilească condiţiile 
în care comutaţia întrerupătoarelor de putere are loc la tensiune zero (Zero Voltage 
Switching) (ZVS). Au fost studiate două moduri diferite de defazare a semnalelor de 
comandă ale întrerupătoarelor de putere, stabilind pentru fiecare mod care sunt 
întrerupătoarele care au probleme de comutaţie. Au fost identificate mărimile care 
influenţează regimul de comutaţie al întrerupătoarelor şl pe baza simulărilor în 
ORCAD au fost determinate valorile limită ale acestor mărimi, valori care despart 
regimul de comutaţie non-ZVS de regimul ZVS. O altă abordare în ce priveşte 
posibilităţile de comandă ale invertoarelor rezonante este oferită de logica fuzzy, 
care nu presupune o modelare matematică precisă şi nici calcule complicate, ci o 
înţelegere calitativă a funcţionării invertorului şi capacitatea de-a extrage un set de 
reguli care să caracterizeze funcţionarea lui. Pentru metoda de comandă fuzzy au 
fost studiate patru variante de regulatoare fuzzy, care au fost implementate în 
MATLAB folosind editorul grafic FUZZY şi toolbox-ul SIMUUNK. Pe baza simulărilor 
s-a făcut o comparaţie a performanţelor celor patru regulatoare, rezultând concluzii 
utile pentru proiectarea unui astfel de regulator. 

Realizarea unor dispozitive semiconductoare de putere uşor de comandat, 
lucrând la frecvenţe mari şi având capabilităţi mari în curent şi tensiune a făcut să 
poată fi valorificate într-o măsură mai mare avantajele invertoarelor rezonante şi să 
fie estompate dezavantajele lor [129]. Un mare avantaj al invertoarelor rezonante 
serie este capacitatea lor de a controla în mod direct puterea de ieşire, fără să fie 
necesar un circuit suplimentar de control al puterii, situat între sursa de alimentare 
şi invertor, cum este cazul la invertoarele rezonante paralel. 

Metodele de comandă pentru invertoarele rezonante serie propuse până 
acum în literatura de specialitate sunt: metoda de comandă sincronă, metoda de 
comandă în frecvenţă, metoda de comandă PWM, metoda de comandă defazată a 
ramurilor punţii invertoare şi metoda de comandă prin modularea densităţii 
impulsurilor. Dintre aceste metode de comandă cele mai compatibile cu domeniul 
încălzirii prin inducţie sunt ultimele două, întrucât aceste metode, dacă sunt corect 
folosite, permit comutaţie întrerupătoarelor de putere în regim ZVS, ceea ce face ca 
pierderile în comutaţie să fie mici. Dintre aceste metode de comandă autorul 
consideră că cea mai indicată este metoda de comandă defazată a ramurilor punţii 
invertoare, ea fiind studiată în continuare. 
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3.1. Comanda invertoarelor rezonante prin defazarea 
ramurilor punţii invertoare 

Această metodă de comandă presupune comanda întrerupătoarelor punţii 
invertoare cu impulsuri care au factorul de umplere egal cu 0,5 şi pulsaţia puţin mai 
mare decât pulsaţia de rezonanţă a circuitului de sarcină. Reglarea puterii de ieşire 
se realizează prin defazarea relativă a celor două tensiuni de comandă cu un unghi 5 
faţă de poziţia pe care acestea o au în cazul în care la ieşire se obţine tensiunea 
maximă [1]. 

Diferenţa dintre frecvenţa impulsurilor de comandă şi frecvenţa de 
rezonanţă a circuitului de sarcină este minimă, atât cât să asigure comutaţia 
întrerupătoarelor, dar să asigure şi un factor de putere cât mai bun. întrucât 
frecvenţa de rezonanţă se modifică în timpul încălzirii este necesară prezenţa 
circuitului de urmărire a ei, astfel încât în orice condiţii să fie asigurată comutaţia 
corectă a întrerupătoarelor. 

întrucât această metodă de comandă are o importanţă foarte mare 
pentru domeniul încălzirii inductive autorul a realizat un studiu amănunţit 
care să stabilească condiţiile în care comutaţia întrerupătoarelor de putere 
are loc la tensiune zero (regim ZVS). Analiza este efectuată pe circuitul din 
figura 3.1. Există două moduri de defazare a semnalelor de comandă ale celor patru 
întrerupătoare. Pentru fiecare din cele două moduri de defazare sunt altele 
întrerupătoarele care au probleme de comutaţie. De aceea autorul a studiat ambele 
moduri de defazare pentru a stabili diferenţele dintre ele. Formele de undă ale 
mărimilor care descriu funcţionare invertorului pentru primul mod de comandă sunt 
prezentate în figura 3.2. Simulările au fost efectuate în ORCAD, un exemplu de 
modelare fiind prezentat în Anexa 5. Ca şi întrerupătoare de putere au fost folosite 
IGBT-uri. Pentru început este prezentat cazul în care toate întrerupătoarele de 
putere lucrează în regim ZVS. 
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Fig.3.1. Schema bloc a invertorului rezonat serie cu comandă defazată a ramurilor punţii. 
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Fig.3.2. Formele de undă ale mărimilor care descriu funcţionarea invertorului 
(regim ZVS) (modul 1 de defazare). 

Se observă că există intervale de tinnp în care tensiunea de ieşire este nulă. 
Acest lucru se întâmplă atunci când se află în conducţie un întrerupător şi dioda din 
braţul aflat în faţa acestuia. în cazul secvenţei de comandă prin deplasare de fază 
prezentată în figura 3.2, comanda directă a întrerupătoarelor se face la momentul în 
care curentul de sarcină circulă prin diodele antiparalel ale acestora. Prin urmare, 
comutaţia directă a întrerupătoarelor are loc cu pierderi minime. Comutaţia inversă 
a întrerupătoarelor are loc însă la un curent diferit de zero. De aceea este necesar 
să se conecteze în paralel cu ele câte un snubber capacitiv, care să asigure o 
comutaţie la tensiune nulă (ZVS) cu pierderi minime. 

Dacă se analizează funcţionarea invertorului pe baza formelor de undă 
obţinute se constată că acesta are zece stări distincte pe parcursul unei perioade de 
comutaţie, aşa cum se arată în figura 3.3. Configuraţiile circuitului de putere al 
invertorului corespunzătoare acestor stări de comutaţie pentru cazul comutării în 
regim ZVS sunt prezentate în figura 3.4. 

Fig.3.3. Stările de comutaţie ale invertorului rezonant pentru regimul ZVS (modul 1). 
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Fig.3.13. (Continuare pe pagina următoare). 
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Fig.3.4. Configuraţiile circuitului de putere corespunzătoare stărilor de connutaţie ale 
invertorului rezonant serie (regim ZVS) (modul 1 de defazare). 

Chiar dacă frecvenţa de connutaţie este mai mare decât frecvenţa de 
rezonanţă a circuitului de sarcină regimul ZVS poate fi pierdut dacă nu există timpul 
fizic necesar pentru a descărca condensatoarele snubber aflate în paralel cu 
întrerupătoarele de putere. Aceste condensatoare există chiar dacă nu sunt 
conectate din exterior datorită capacităţilor parazite ale întrerupătoarelor de putere. 
Formele de undă care rezultă în urma unui regim de comutaţie fără comutaţie la 
tensiune zero (non-ZVS) sunt prezentate în figura 3.5. Se constată că diodele D3 şi 
D4 nu conduc, ceea ce înseamnă că întrerupătoarele S3 şi S4 vor fi sunt aduse în 
conducţie la tensiune diferită de zero. Aceasta se întâmplă deoarece 
condensatoarele C3 şi C4 nu sunt descărcate complet până când întrerupătoarele cu 
care se află în paralel nu sunt comandate pentru a fi aduse în conducţie. 
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Fig.3.5. Formele de undă ale mărimilor care descriu funcţionarea invertorului 
(regim non-ZVS) (modul 1 de defazare). 

Analizând funcţionarea invertorului în condiţiile comutării la tensiune diferită 
de zero se constată că acesta are tot zece stări distincte pe parcursul unei perioade 
de comutaţie, aşa cum se arată în figura 3.6. Configuraţiile circuitului de putere al 
invertorului corespunzătoare acestor stări de comutaţie pentru cazul comutării în 
regim non-ZVS sunt prezentate în figura 3.7. 

Fig.3.6. Stările de comutaţie ale invertorului rezonant pentru regimul non-ZVS (modul 1). 
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Fig. 3.7. Configuraţiile circuitului de putere corespunzătoare stărilor de comutaţie ale 
invertorului rezonant serie (regim non-ZVS) (modul 1 de defazare). 

Pentru a stabili factorii de care depinde regimul de lucru al întrerupătoarelor 
de putere autorul a efectuat un mare număr de simulări pentru diverse valori ale 
unghiului de comandă (5), perioadei de comutaţie (Tc) şi parametrilor sarcinii. Din 
analiza rezultatelor simulărilor, care au fost efectuate în ORCAD, autorul a constatat 
că întrerupătoarele de putere S i şi S2 întotdeauna lucrează în regim ZVS în timp ce 
întrerupătoarele de putere S3 şi S4 pot pierde regimul ZVS. Această observaţie se 
explică prin faptul că la comutarea întrerupătoarelor S i (trecerea din starea 10a în 
l a pentru regimul ZVS, respectiv trecerea din starea 10a' în l a ' pentru regimul 
non-ZVS) şi S2 (trecerea din starea 5a în 6a pentru regimul ZVS, respectiv trecerea 
din starea 5a' în 6a' pentru regimul non-ZVS) curentul de sarcină are valoare mare 
care poate descărca în timp util sarcina acumulată în condensatoarele conectate în 
paralel cu acestea, permiţând diodelor să intre în conducţie. Comutarea 
întrerupătoarele S3 (trecerea din starea 6a în 7a pentru regimul ZVS, respectiv 
trecerea din starea 6a' în 7a' pentru regimul non-ZVS) şi S4 (trecerea din starea l a 
în 2a pentru regimul ZVS, respectiv trecerea din starea l a ' în 2a' pentru regimul 
non-ZVS) are loc când curentul de sarcină are valori mici şi de aceea uneori 
comutaţia ZVS este pierdută. Insistând în analiză în special pe regimul de comutaţie 
al întrerupătoarelor S3 şi S4 autorul a ajuns la concluzia că sunt patru parametri 
care stabilesc regimul de comutaţie pentru un anumit unghi de comandă şi anume: 
perioada de comutaţie (Tc), amplitudinea curentului de sarcină (lom)/ defazajul între 
tensiunea şi curentul de sarcină (cp) şi timpul de descărcare al condensatoarelor C3, 
respectiv C4 (td). între regimul ZVS şi regimul non-ZVS există un regim limită care 
le desparte şi care se realizează în situaţia în care descărcarea completă a 
condensatorului snubber are loc cu puţin timp înaintea aducerii în conducţie a 
întrerupătorului corespunzător. Precizarea grafică a valorilor limită a celor patru 
parametri este făcută în figura 3.8. 

Parametrii invertorului analizat sunt: 

R=0,6 Q; L=19,4^H; C=880 nF; Q=7,88; Ud=30V; C i = C2 = C3 = C4 = 2nF. 

Pentru mai multe valori ale unghiului de comandă s-au căutat valorile limită 
ale mărimilor care caracterizează regimul de comutaţie al întrerupătoarelor de 
putere. 
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Fig.3.8. Precizarea mărimilor care caracterizează regimul de comutaţie al întrerupătoarelor. 

Pe baza determinărilor efectuate în ORCAD sau obţinut valorile prezentate în 
tabelul 3.1 şi care folosind o relaţie de interpolare liniară în MATLAB au condus la 
graficele prezentate în figura 3.9. 

Tabelul 3.1. Valorile limită care caracterizează regimul de comutaţie al întrerupătoarelor. 

8 [°] 10 20 4 0 60 80 100 

Te lim [MS] 2 5 , 8 3 2 5 , 7 8 2 5 , 7 3 2 5 , 5 8 2 5 , 4 3 2 5 , 2 7 

fc lim [Hz] 3 8 7 1 0 3 8 7 9 0 3 8 8 7 0 3 9 1 0 0 3 9 3 2 0 3 9 5 1 0 

Io lim [A] 57 ,2 53 ,4 4 4 , 3 3 3 , 2 20 ,1 5 

9lim n 15 19 27 37 48 61 

td lim [MS] 0 , 5 0 , 5 2 0 ,6 0 ,71 0 , 8 5 1 
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Fig.3.10. (Continuare pe pagina următoare). 
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Fig.3.9. Valorile limită ale mărimilor care caracterizează regimul de comutaţie al 
întrerupătoarelor de putere. 

Din figura 3.9 se observă că dacă unghiul de defazare (5), creşte frecvenţa 
de comutaţie trebuie să crească pentru a nu se pierde comutaţia în regim ZVS. In 
aceste condiţii valorile limită pentru amplitudinea curentului de sarcină (io) scade, 
pentru defazajul între tensiunea şi curentul de sarcină (cp) creşte, iar pentru timpul 
de descărcare al condensatoarelor snubber (td) creşte. Concluzia generală care se 
desprinde este că pentru a avea un regim ZVS de comutaţie al întrerupătoarelor de 
putere este necesar ca toate mărimile indicate să se găsească în regiunea "Regim 
ZVS". Dacă oricare dintre mărimile prezentate se găseşte în zona "regim non-ZVS" 
comutaţia întrerupătoarelor S3 şi S4 are loc în regim non-ZVS 

Aşa cum s-a precizat anterior există două moduri de defazare a impulsurilor 
de comandă ale întrerupătoarelor. Până acum a fost analizat modul 1 de defazare la 
care semnalele de comandă ale întrerupătoarelor S3 şi S4 sunt întârziate faţă de 
semnalele de comandă ale întrerupătoarelor S i şi S2. în continuare v-a fi analizat 
modul 2 de defazare în care semnalele de comandă ale întrerupătoarelor S i şi S2 
sunt întârziate faţă de semnalele de comandă ale întrerupătoarelor S3 şi S4. 
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Rezultatele simulărilor efectuate în ORCAD pentru modul 2 de defazare, cu un regim 
ZVS de comutare a întrerupătoarelor sunt prezentate în figura 3.10. 
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Fig.3.10. (Continuare pe pagina următoare). 
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Fig.3.10. Formele de undă ale mărimilor care descriu funcţionarea invertorului 
(regim ZVS) (modul 2 de defazare). 

Daca se analizează funcţionarea invertorului pe baza formelor de undă 
obţinute se constată că acesta are zece stări distincte pe parcursul unei perioade de 
comutaţie, aşa cum se arată în figura 3.11. Configuraţiile circuitului de putere al 
invertorului corespunzătoare acestor stări de comutaţie pentru cazul comutării în 
regim ZVS sunt prezentate în figura 3.12. 
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Fig.3.11. Stările de comutaţie ale invertorului rezonant pentru regimul ZVS (modul 2). 
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Fig.3.12. Configuraţiile circuitului de putere corespunzătoare stărilor de comutaţie ale 
invertorului rezonant serie (regim ZVS) (modul 2 de defazare). 
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Formele de undă care rezultă în urma unui regim de comutaţie fără 
comutaţie la tensiune zero (non-ZVS) sunt prezentate în figura 3.13. Se constată că 
diodele Di şi D2 nu conduc, ceea ce înseamnă că întrerupătoarele S i şi S2 vor fi 
aduse în conducţie la tensiune diferită de zero. Aceasta se întâmplă deoarece 
condensatoarele C i şi C2 nu sunt descărcate complet până când întrerupătoarele cu 
care se află în paralel nu sunt comandate pentru a fi aduse în conducţie. 
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Fig.3.13. (Continuare pe pagina următoare). 
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Fig.3.13. Formele de undă ale mărimilor care descriu funcţionarea invertorului 
(regim non-ZVS) (modul 2 de defazare). 

Analizând funcţionarea invertorului în aceste condiţii se constată că acesta 
are tot zece stări distincte pe parcursul unei perioade de comutaţie, aşa cum se 
arată în figura 3.14. Configuraţiile circuitului de putere al invertorului 
corespunzătoare acestor stări de comutaţie pentru cazul comutării în regim non-ZVS 
sunt prezentate în figura 3.15. 

Din analiza rezultatelor simulărilor pentru modul 2 de defazare autorul a 
constatat că întrerupătoarele de putere S3 şi S4 întotdeauna lucrează în regim ZVS 
în timp ce întrerupătoarele de putere S i şi S2 pot pierde regimul ZVS. Această 
observaţie se explică prin faptul că la comutarea întrerupătoarelor S4 (trecerea din 
starea 10b în I b pentru regimul ZVS, respectiv trecerea din starea 10b' în Ib ' 
pentru regimul non-ZVS) şi S3 (trecerea din starea 5b în 6b pentru regimul ZVS, 
respectiv trecerea din starea 5b' în 6b' pentru regimul non-ZVS) curentul de sarcină 
are valoare mare care poate descărca în timp util sarcina acumulată în 
condensatoarele conectate în paralel cu acestea, permiţând diodelor să intre în 
conducţie. Comutarea întrerupătoarele S2 (trecerea din starea 6b în 7b pentru 
regimul ZVS, respectiv trecerea din starea 6b' în 7b' pentru regimul non-ZVS) şi S i 
(trecerea din starea I b în 2b pentru regimul ZVS, respectiv trecerea din starea Ib ' 
în 2b' pentru regimul non-ZVS) are loc când curentul de sarcină are valori mici şi de 
aceea uneori comutaţia ZVS este pierdută. 

Fig.3.14. Stările de comutaţie ale invertorului rezonant pentru regimul non-ZVS (modul 2). 
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Fig.3.15. (Continuare pe pagina următoare). 
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C3 

C4 

Starea 9b Starea 10b 

Fig. 3.15. Configuraţiile circuitului de putere corespunzătoare stărilor de comutaţie ale 
invertorului rezonant serie (regim non-ZVS) (modul 2 de defazare). 

Comparând rezultatele obţinute pentru cele două moduri de defazare se 
constată că sunt foarte asemănătoare, putându-se observa că, concluziile obţinute 
pentru modul 1 de defazare se pot transfera modului 2 de defazare dacă se fac 
următoarele schimbări de notaţii: 

S i - > 8 4 S2 S3 S3 -> S2 8 4 ^ S i 
Comanda prin deplasare de fază poate controla nu numai puterea de ieşire 

ci şi componenta fundamentală a tensiunii de ieşire: 
Uoi =UdCOS(p (3.1) 
Puterea de ieşire a invertorului este dată de relaţia: 

Po = RIo = R 
U; 

| Z i I 
ol ^ 

i2 
U 
^cos^cp (3 .2) 

în care pentru |Z i | s-a folosit relaţia: Z i 
cos cp 

Autorul consideră comanda prin deplasare de fază cea mai indicată 
metodă de comandă a invertoarelor rezonante serie. Controlul buclei de 
reglare a frecvenţei de comandă a întrerupătoarelor, încât să garanteze că ZVS este 
întotdeauna asigurată, nu trebuie făcută cu o buclă PLL ci prin măsurarea sarcinii 
transportate de către curentul de sarcină în timpul tranziţiei ZVS, aşa cum este 
prezentat în capitolul patru. 

3.2. Comanda fuzzy a invertoarelor rezonante 

Dificultatea care apare la analiza, modelarea şi elaborarea modului de 
comandă al invertoarelor rezonante este dată de caracterul neliniar al sistemului 
reprezentat de invertor şi sarcină. Metodele de comandă prezentate până acum 
presupun o bună cunoaştere a sistemului pentru a obţine performanţele dinamice 
dorite. Ele se bazează în special pe modelul matematic de semnal mic al 
invertorului. întrucât modelele de semnal mic se obţin făcând anumite simplificări, 
ele au validitate limitată. Performanţele lor depind mult de punctul static de 
funcţionare (PSF) în jurul căruia se face liniarizarea, de aceea prezenţa unor variaţii 
ale tensiunii, curentului sau sarcinii face dificilă alegerea unei metode de comandă 
optime. 
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O altă abordare este oferită de logica de comandă fuzzy, care nu presupune 
o modelare matematică precisă şi nici calcule complicate. Acest tip de comandă 
necesită înţelegerea calitativă a funcţionării sistemului şi capacitatea de a extrage 
un set de reguli care să caracterizeze funcţionarea lui. Controlul fuzzy are avantajul, 
faţă de metodele de control clasice că poate realiza comanda şi în cazul sistemelor 
puternic neliniare, cu o dinamică de semnal mare şi cu variaţii pronunţate ale 
parametrilor. Comanda fuzzy nu realizează de obicei un răspuns de semnal mic mai 
bun decât cel realizat cu metodele de comandă obişnuite, dar permite o proiectare 
mai uşoară şi o adaptabilitate mai bună. De multe ori trecerea de la un invertor la 
altul se poate face doar prin schimbarea câtorva factori de scalare. Având în vedere 
apariţia de procesoare de semnal de tip fuzzy proiectarea regulatorului este mult 
uşurată. 

Pentru exemplificarea posibilităţilor de control fuzzy în domeniul 
invertoarelor rezonante în figura 3.16 este prezentată schema de principiu a 
circuitului de control fuzzy al unui invertor cu comandă prin defazarea ramurilor 
punţii invertoare. 

Spre deosebire de sistemele de control clasice la care variabilele de intrare 
pot fi mărimi continue sau discrete, regulatoarele fuzzy au nevoie la intrare ca 
flecare variabilă să fie fuzzificată, adică să fie exprimată prin seturi lingvistice cărora 
li se asociază etichete lingvistice. Intrările regulatorului fuzzy sunt eroarea E(k) şi 
variaţia erorii AE(k) , iar ieşirea regulatorului fuzzy este variaţia unghiului de 
comandă A5(k). Din acesta se obţine unghiul de comandă 5(k) , care reprezintă 
mărimea de control a invertorului. „k" se referă la valori din perioada k de comutare. 
S-a ales ca mărime de ieşire A5(k) şi nu 6(k) , întrucât prin aceasta se reduce 
eroarea de regim staţionar, dând regulatorului un caracter asemănător unui 
regulator PI convenţional. 

E(k) 

E(k-1) 

Regulator 
fuzzy Baza de date 

Fuznficare Realizarea 
inferenţelor Defuzzificare 

Reguli fiizzy 

;Aa(k) 

1 

Invertor 
(k) ' 

Invertor 

Fig. 3.16. Schema de principiu a regulatorului fuzzy al unui invertor 
rezonant cu comandă prin defazarea ramurilor punţii. 

E, AE(k) şi A8(k) sunt definite cu relaţiile: 
E = P r e f - P o 

AE(k) = E ( k ) - E ( k - l ) 
6(k) = 6(k - 1) + p • A6(k) 

(3 .3) 

(3 .4 ) 

( 3 . 5 ) 
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în care: - Po - puterea de ieşire a invertorului rezonant; 
- Pref - puterea de referinţă (impusă) a invertorului rezonant; 
- 6(k) - unghiul de comandă în perioada „k" de comutare; 
- p - câştigul regulatorului fuzzy. 
După modul în care sunt alese funcţiile de apartenenţă ale variabilelor 

regulatorului fuzzy se pot modifica performanţele dinamice ale acestuia. Numărul 
optim de seturi fuzzy prin care sunt descrise funcţiile de apartenenţă este cinci sau 
şapte. Un număr mai mic de seturi fuzzy duce la o scădere a performanţelor de 
reglare a regulatorului, iar un număr prea mare de seturi fuzzy duce la creşterea 
nejustificată a complexităţii regulatorului fuzzy şi la pierderea caracterului vag al 
acestuia. 

Realizarea inferenţelor necesită existenţa unui set de reguli fuzzy, alese 
intuitiv, care să caracterizeze cât mai bine funcţionarea invertorului rezonant. Dintre 
metodele de inferenţă propuse în literatura de specialitate [93], ceea mai potrivită 
pentru acest domeniu este metoda de inferenţă max-min. După aplicarea metodei 
de inferenţă propuse variabila de ieşire este tot o variabilă fuzzy, în timp ce 
comanda invertorului rezonant necesită o variabilă clasică obţinută în urma 
defuzzificării. Dintre metodele de defuzzificare cea mai folosită este metoda 
centrului de greutate. 

După cum se observă controlul fuzzy presupune parcurgerea mai multor 
etape, fiecare dintre acestea influenţând comportarea invertorului rezonant. Modul 
de alegere a funcţiilor de apartenenţă pentru variabilele de intrare şi ieşire, a setului 
de reguli fuzzy şi a metodei de inferenţă, precum şi a metodei de defuzzificare se 
face pe baza experienţei proiectantului, intuiţia acestuia jucând un rol important. 
Realizarea metodelor de comandă fuzzy este mult uşurată în etapa de proiectare de 
existenţa programelor de simulare a controlerelor fuzzy (de exemplu MATLAB/ 
SIMULINK) care permit analiza uşoară a acestora, iar în etapa de implementare de 
prezenţa procesoarelor de semnal fuzzy. 

3.2 .1 . Rea l izarea regulatorului fuzzy 

Autorul a folosit editorul grafic FUZZY din mediul de programare MATLAB 7.0. 
După analiza mai multor variate de regulatoare pe care Ie-a realizat, autorul 
prezintă patru variante care sunt mai reprezentative (Anexa 6). 

a) Regulatorul 1 

Funcţiile de apartenenţă ale variabilelor de intrare E(k), AE(k) şi a variabilei 
de ieşire A5(k) pentru regulatorul 1 
sunt prezentate în figura 3.17. 
Intrările E(k) şi AE(k) sunt normate cu 
coeficienţii kE şi kAE / «ar ieşirea A5(k) 
este normată cu coeficientul ks. 

Fig.3.17. Funcţiile de apartenenţă ale 
variabilelor E, AE, A5 pentru regulatorul 1. 
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Hx(x) reprezintă funcţia de apartenenţă a variabilei x . Fiecare funcţie de 
apartenenţă este descrisă cu cinci seturi fuzzy: negativ mare (NB), negativ mic (NS), 
zero (Z) , pozitiv mic (PS) şi pozitiv mare (PB). Cu aceste fun^ii de apartenenţă 
efortul de a obţine variabila de ieşite este minim, în timp ce eroarea de regim 
staţionar este nulă. Pentru o anumită pereche de valori la intrare (E, AE) numai 4 
din cele 25 de reguli fuzzy sunt luate în considerare pentru determinarea lui A5(k). 

Alegerea regulilor de comandă fuzzy este foarte importantă pentru obţinerea 
de către sistem a performanţelor dorite. Pentru scrierea regulilor fuzzy s-au folosit 
următoarele criterii de reglare: 

1) Dacă puterea de ieşire este departe de valoarea de referinţă, atunci variaţia 
unghiului de comandă trebuie să fie mare pentru a readuce rapid puterea de 
ieşire la valoarea dorită. 

2) Dacă puterea de ieşire a invertorului se apropie încet de valoarea dorită, 
atunci schimbarea unghiului de comandă trebuie să fie mică. 

3) Dacă puterea de ieşire a invertorului se apropie rapid de valoarea dorită, 
atunci unghiul de comandă trebuie să rămână constant pentru a evita 
oscilaţiile ieşirii. 

4) Dacă valoarea de referinţă este atinsă, dar puterea de ieşire tinde să se 
modifice, atunci unghiul de comandă trebuie schimbat puţin încât să prevină 
devierea puterii de ieşire de la valoarea de referinţă 

5) Dacă valoarea de referinţă este atinsă şi puterea de ieşire nu are tendinţa de 
schimbare, atunci unghiul de comandă trebuie păstrat neschimbat. 

6) Dacă eroarea puterii de ieşire este pozitivă atunci schimbarea unghiului de 
comandă este pozitivă. 

7) Dacă eroarea puterii de ieşire este negativă atunci schimbarea unghiului de 
comandă este negativă. 

Pe baza criteriilor de reglare prezentate s-a obţinut setul de reguli fuzzy 
prezentat în tabelul 3.2. 

Tabelul 3.2. Regulile fuzzy pentru regulatorul 1. 

NB NS Z PS PB 

NB NB NB NB NS PS 
NS NB NS NS PS PS 
Z NB NS Z PS PB 
PS NS NS PS PS PB 
PB NS PS PB PB PB 

Suprafaţa de reglare pentru 
regulatorul 1 este prezentată în figura 
3.18. 

Fig.3.18. Suprafaţa de reglare a regulatorului 1. 
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b) Regulatorul 2 

Funcţiile de apartenenţă ale variabilelor de intrare E(k) , AE(k) sunt 
prezentate în figura 3.19 şi a variabilei de ieşire A5(k) pentru regulatorul 2 sunt 
prezentate în figura 3.20. Spre deosebire de regulatorul 1 variabila AE(k) este 
fuzzificată folosind numai trei seturi fuzzy. Aceasta scade numărul de calcule 
necesare, dar scad puţin şi performanţele regulatorului aşa cum se v-a arăta când 
se vor prezenta rezultatele simulărilor. Şi funcţiile de apartenenţă ale variabilei A5(k) 
suferă modificări de formă, fiind mai apropiate de origine. 

NB NS Z 
/ 

PB 

A 

\ 
/ 

/ 

/ 

/ / V 
-0 5 0.5 

Fig.3.19. Funcţiile de apartenenţă ale variabilelor E, AE pentru regulatorul 2. 

-0 33 o o 33 

Folosind criteriile prezentate pentru 
primul regulator se poate obţine setul de 
reguli fuzzy prezentat în Tabelul 3.3. 

Fig.3.20. Funcţiile de apartenenţă ale variabilei 
A6(k) pentru regulatorul 2 

A5 

Tabelul 3.3. Regulile fuzzy pentru regulatorul 2. 

AE NB NS Z PS PB 

NB NB NB NS PS PB 

Z NB NS Z PS PB 

PB NB NS PS PB PB 

Suprafaţa de reglare pentru 
regulatorul 2 este prezentată în figura 
3.21. Din aceasta se observă caracterul 
mai vag al regulatorului 2 faţă de 
regulatorul 1. 

-1 -1 -- E 

Fig.3.21. Suprafaţa de reglare a regulatorului 2. 
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c) Regulatorul 3 

Funcţiile de apartenenţă ale variabilelor de intrare E{k) , AE(k) şi a variabilei 
de ieşire A6(k) pentru regulatorul 3 sunt prezentate în figura 3.22. 

PS 

\ / \ 
PB 

/ / \ ; \ 

-05 05 
Â . 

E.AE 
-0 7 -0 55-0.4 - 0 2 - 0 . 1 0 0 1 0 2 0 4 055 0.7 1 

A5 

Fig.3.22. Funcţiile de apartenenţă ale variabilelor E, AE, A6 pentru regulatorul 3. 

Spre deosebire de regulatorul 1 şi 2 variabila A5(k) este fuzzificată folosind 
foarte multe seturi fuzzy pentru a obţine un răspuns cât mai bun al regulatorului. 
Datorită numărului mare de seturi fuzzy utilizate pentru a fuzzifica variabila de ieşire 
A6(k) s-au folosit cifre pentru a le denumi. Această variantă de fuzzificare se poate 
potriveşte mai bine implementării regulatorului fuzzy cu ajutorul procesoarelor de 
semnal întrucât se pot folosi valori de tip singleton cu care este mai uşor de efectuat 
calcule. 

Folosind aceleaşi criterii ca şi la regulatorul 1 s-a obţinut setul de reguli 
fuzzy prezentat în tabelul 3.4. 

Tabelul 3.4. Regulile fuzzy pentru regulatorul 3. 

NB NS Z PS PB 

NB -1 -0,55 -0,1 0 0,2 

NS -0,7 -0,3 -0,05 0,05 0,3 

Z -0,4 -0,1 0 0,1 0,4 

PS -0,3 -0,05 0,05 0,3 0,7 

PB -0,2 0 0,1 0,55 1 

Suprafaţa de reglare pentru 
regulatorul 3 este prezentată în figura 
3.23. 

Fig.3.23. Suprafaţa de reglare a regulatorului 3. 
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d) Regulatorul 4 

Funcţiile de apartenenţă ale variabilelor de intrare E(k), AE(k) şi a variabilei 
de ieşire A5(k) pentru regulatorul 4 sunt prezentate în figura 3.24. Toate variabilele 
sunt fuzzificate folosind şapte seturi fuzzy. în plus faţă de regulatoarele anterioare 
apar seturile fuzzy Negativ Mediu (NM) şi Pozitiv Mediu (PM). Aşa cum s-a arătat 
mai sus, din experienţa celor care utilizează metoda de comandă fuzzy un număr 
mai mare de seturi fuzzy pentru variabilele de intrare nu este justificată, deoarece 
creşte mult complexitatea regulatorului obţinut fără a obţine o creştere prea mare a 
performanţelor. 

NB NM NS Z PS PM PB 

-l -0.66 -0.33 o 33 0 .66 1 

E, AE,A5 

Setul de reguli fuzzy pentru 
acest regulator este prezentat în 
tabelul 3.5. Aşa cum se întâmplă şi la 
cele trei regulatoare prezentate 
anterior pentru orice pereche de 
valori ale variabilelor de intrare sunt 
luate în considerare cel mult patru 
reguli. 

Fig.3.24. Funcţiile de apartenenţă ale variabilelor 
E, AE, A6 pentru regulatorul 3. 

Tabelul 3.5. Regulile fuzzy pentru regulatorul 4. 

\ E 
A E \ 

NB NS NS Z PS PM PB 

NB NB NB NB NB NM NS Z 

NM NB NB NB NM NS Z PS 

NS NB NB NM NS Z PS PM 

Z NB NM NS Z PS PM PB 

PS NM NS Z PS PM PB PB 

PM NS Z PS PM PB PB PB 

PB Z PS PM PB PB PB PB 

Suprafaţa de reglare pentru 
regulatorul 4 este prezentată în 
figura 3.25. 

-1 -1 " E 

Fig.3.25. Suprafaţa de reglare a regulatorului 3. 
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3.2.2. Simularea invertorului rezonant serie comandat de 
regulatoare FUZZY 

Pornind de la schema de principiu a unui regulator fuzzy propusă în figura 
3.16 autorul a realizat în MATLAB / SIMULINK modelul unui invertor rezonant serie 
cu defazarea ramurilor punţii invertoare comandat de un astfel de regulator fuzzy, 
aşa cum se prezintă în figura 3.26. Se observă din figura 3.26 că intrările E(k) şi 
AE(k) sunt scalate cu coeficienţii Re şi Icae f iar ieşirea A5(k) este scalată cu 
coeficientul k ,̂ aşa cum s-a precizat la prezentarea regulatoarelor fuzzy. 

700 

P ref 

oaao oc 
du/dt 
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Fig.3.26. Invertor rezonant serie comandat de regulator fuzzy. 

Invertorul rezonant serie cu comanda defazată a ramurilor punţii invertoare 
este înlocuit cu modelul prezentat în capitolul 4 (figura 4 .3) , iar implementarea cu 
elemente SIMULINK este dată în figura 3.27 a). Relaţia (3.5) pentru calculul 
unghiului de comandă 6 este materializată folosind un circuit de întârziere, aşa cum 
este prezentat în figura 3.27 b). 
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b) 

a) 
Fig. 3.27. Detalii ale implennentării invertorului: 

a) Implementarea modelului matematic al invertorului; b) Calculul unghiului de comandă. 

Parametrii invertorului analizat sunt: R=0,6 Q; L=19,4nH; C=880nF; 
Q=7,88; Ud=30V; Pref = 700W ; C i = C2 = C3 = C4 = 2nF. Pentru cele patru 
regulatoare propuse autorul a căutat combinaţia coeficienţilor care asigură cel mai 
bun timp de răspuns al invertorului, fără a avea oscilaţii. Combinaţia coeficienţilor şi 
performanţele invertorului pentru cele patru tipuri de regulatoare fuzzy sunt 
prezentate în tabelul 3.6. 
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Tabelul 3.6. Valorile optime ale coeficienţilor obţinuţi din simulare în MATLAB. 

Parametri kE kAE ka Supra reglaj Timp de 
stabilire 

[ms] Unităţi de 
măsură xlO"® [%] 

Timp de 
stabilire 

[ms] 

Regulator 1 0,0022 0,1 0,005 0 0,65 

Regulator 2 0,002 1 0,005 0,5 0,85 

Regulator 3 0,0075 10 0,004 0,5 1,1 
Regulator 4 0,003 0,1 0,0055 0 0,5 

Simulările au urmărit comportarea regulatoarelor fuzzy la diverse perturbaţii 
care pot să apară în timpul funcţionării invertorului. Au fost studiate răspunsurile 
celor patru regulatoare la variaţii tip treaptă ale puterii de referinţă, respectiv ale 
tensiunii de alimentare. Rezultatele obţinute pentru variaţia puterii de referinţă sunt 
prezentate în figura 3.28. Se observă că toate regulatoarele răspund corect la ceste 
perturbaţii, dar performanţele lor sunt diferite. Cel mai bun răspuns, aşa cum s-a 
anticipat este oferit de regulatorul 4, care foloseşte pentru fuzzificarea variabilelor 
câte şapte seturi fuzzy. 

PO, Pref [W] 

PO, P.ef [W] 
a) 

^ txlO-'[s] ^ 

t x l 0 ' ^ [ s ] ^ 
b) 

Fig. 3.28. (Continuă pe pagina următoare). 
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700 

600 

500 

400 

300 

200 

100 

700 

PO, Pref f̂ ]̂ 

^ref k F 

PO. Pr.f [W] 

d) 

^ t x l O - ' [ s ] ^ 

^ t x l 0 ' ^ [ s ] 

Fig. 3.28. Răspunsurile celor patru regulatoare fuzzy la variaţii ale puterii de referinţă: 
a) - regulatorul 1; b) - regulatorul 2; c) - regulatorul 3; d) - regulatorul 3. 

Al doilea regulator ca performanţe este regulatorul 1, care foloseşte cinci 
seturi fuzzy pentru fuzzificarea variabilelor, şi care oferă un timp de răspuns puţin 
mai mare. Regulatorul 2 pierde din performanţe în comparaţie cu regulatorul 1 
datorită simplificărilor care au fost efectuate, aşa cum s-a prezentat la subcapitolul 
3.2.1 şi cum s-a anticipat. Cel mai slab răspuns este oferit de regulatorul 3, cu 
toate că oferă unele avantaje la implementarea practică cu procesoare de semnal. 
Variaţiile unghiului de comandă pentru cele patru regulatoare sunt prezentate în 
figura 3.29. 

5 [rad] d [rad] 

5 3 6 ^ 0 1 2 3 
t i i o [s] b) 

Fig.3.13. (Continuare pe pagina următoare). 

txlO ^[s] 
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1 

0.8 

0.6 

0.4 

0.2 

O 

6 [rad] 

/ . . y:. . . 

/ i 1 i L 1 
3 

C) 
5 .3 6 

txlO "[S] 

1 

ae 

ae 

a4 

0 2 

Q 

6 [rad] 

>—̂  —̂V 

1 ^ : : 
i 1 i L j 

3 
d) 

5 3 6 
t x l O [s ] 

Fig.3.29. Variaţia unghiului de comandă corespunzător celor patru regulatoare fuzzy: 
a) - regulatorul 1; b) - regulatorul 2; c) - regulatorul 3; d) - regulatorul 3. 

Rezultatele sinnulărilor la variaţii ale tensiunii de alimentare sunt prezentate 
în figura 3.31. 

PO, Pref [W] 700 

600 

500 

400 

300 

200 

100 

O 

700 

600 

500 

400 

300 

200 

100 

O 

, , j 
: fVef : 

: • \ : : 

I 

A : ; : 

: : 

1 ; ; 

/ i ; : : / ; ; ; ; 
PO, Pref [W] 

a) 

b) 

Fig. 3.28. (Continuă pe pagina următoare). 

^ txlO-'[s] ^ 
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PO, P,ef [W] 
71X1 

600 

500 

400 

300 

200 

100 

O 

700 

600 

500 

400 

300 

200 

100 

O 

[ 1 ! 1 1 

f 
1 j • : i : 
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1 i i i i ^ 1 

0 1 
1 
2 3 

c) 

4 
^ t x l O - ' [ s ] 6 

1 
Praf -\ 

^ txlO-'[s] ^ 
d) 

Fig. 3.30. Răspunsurile celor patru regulatoare fuzzy la variaţii ale tensiunii de alimentare: 
a ) - regulatorul 1; b) - regulatorul 2; c) - regulatorul 3 ; d) - regulatorul 3. 

Şi din aceste grafice se observă că se păstrează concluziile obţinute mai sus 
referitoare la cele patru regulatoare fuzzy. Variaţia tensiunii de alimentare care a 
fost considerată şi variaţiile unghiului de comandă pentru cele patru regulatoare la 
această perturbaţie sunt prezentate în figura 3.31. 

30 

25 

20 

15 

10 

5 

O 
3 

a) 
5 6 

txlO [s] 

Fig. 3.31. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig.3.31. Variaţia unghiului de comandă corespunzător celor patru regulatoare fuzzy la 
variaţii ale tensiunii de intrare: a) - variaţia de 15 % a tensiuni de alimentare; 
b) - regulatorul 1; c) - regulatorul 2; d) - regulatorul 3; e) - regulatorul 3. 

Pentru regulatorul 4, care a rezultat că este cel mai performant, autorul a 
studiat influenţa modificărilor coeficienţilor kE, Icae şi ks asupra performanţelor 
regulatorului. Pentru exemplificare sunt prezentate în figura 3.32 rezultatele 
obţinute pentru două valori diferite ale fiecărui coeficient. Creşterea coeficientului Re 
duce la scăderea timpului de stabilire şi încurajează apariţia regimului oscilant. 
Creşterea coeficientului k̂ E duce la creşterea timpului de stabilire şi descurajează 
apariţia regimului oscilant. Creşterea coeficientului ks duce la scăderea timpului de 
stabilire şi încurajează apariţia regimului oscilant. Aceste concluzii au fost sintetizate 
în figura 3.32 d). Pe baza acestor concluzii se poate proceda la alegerea 
coeficienţilor optimi pentru un anumit regulator fuzzy. Pentru început este bine să se 
aleagă coeficientul kE astfel încât pentru o anumită eroare maximă considerată să 
asigure normalizarea acesteia. Se continuă cu alegerea coeficientului k̂  astfel încât 
să se obţină un timpe de stabilire cât mai mic, chiar dacă apar mici oscilaţii care vor 
fi corectate prin alegerea coeficientului kAE-
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Fig. 3.32. Influenţa modificărilor coeficienţilor ke, kAE şi kg' 
a) - coeficientul Re; b) - coeficientul k^E e; c) - coeficientul kg; d) - tabelul cu influenţe. 

Pe baza rezultatelor obţinute se poate afirma că metoda de comandă fuzzy 
este foarte indicată pentru comanda surselor de alimentare a instalaţiilor de încălzire 
inductivă, performanţele obţinute justificând această concluzie. 

3.3. Concluzii 

în acest capitol autorul prezintă contribuţiile proprii la studierea metodelor 
de comandă ale invertoarelor rezonante. în domeniul clasic de comandă posibilităţile 
de a propune noi metode de comandă sunt limitate. Din această cauză autorul şi-a 
orientat preocupările sale spre perfecţionarea metodelor de comandă existente. 

O atenţie deosebită a acordat-o metodei de comandă a invertoarelor 
rezonante serie prin defazarea ramurilor punţii invertoare, pe care o consideră cea 
mai importantă metodă clasică de comandă pentru domeniul încălzirii prin inducţie 
electromagnetică. Pentru această metodă de comandă autorul a realizat un 
studiu amănunţit privind condiţiile în care comutaţiile întrerupătoarelor de 
putere au loc la tensiune zero (regim ZVS). Au fost studiate două moduri de 
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defazare ale semnalelor de comandă ale celor patru întrerupătoare. Pentru aceasta a 
fost folosit mediul de simulare ORCAD. Pe baza formelor de undă obţinute s-au 
stabilit că există zece configuraţii distincte pe parcursul unei perioade de comutaţie, 
atât pentru regimul de comutaţie ZVS cât şi pentru regimul de comutaţie non-ZVS. 
în regim non-ZVS sunt două întrerupătoare de putere la care comutaţie se face la 
tensiune diferită de zero, adică cu pierderi mai mari de putere, ceea ce poate duce 
la încălzirea şi distrugerea lor. Au fost identificate mărimile care influenţează 
regimul de comutaţie al întrerupătoarelor şi pe baza simulărilor în ORCAD au 
fost determinate valorile limită ale acestor mărimi, valori care despart regimul 
de comutaţie non-ZVS de regimul ZVS. Cele patru mărimi prin care se poate stabili 
regimul de comutaţie în care se găseşte invertorul rezonant sunt: perioada de 
comutaţie ( T J (sau frecvenţa de comutaţie), amplitudinea curentului de sarcină 
(lom)/ defazajul dintre tensiunea şi curentul de sarcină (cp) şi timpul de descărcare al 
condensatoarelor snubber (td). Concluzia generală care se desprinde este că pentru 
a avea un regim ZVS de comutaţie al întrerupătoarelor de putere este necesar ca 
toate mărimile indicate să se găsească în regiunea "Regim ZVS". Dacă oricare dintre 
mărimile prezentate se găseşte în regiunea "regim non-ZVS" comutaţia a două 
întrerupătoare are loc în regim non-ZVS 

Având în vedere că invertoarele rezonante folosite ca surse de alimentare 
ale instalaţiilor de încălzire prin inducţie sunt sisteme neliniare, cu o dinamică de 
semnal mare şi cu variaţii pronunţate ale parametrilor, există dificultăţi mari în 
elaborarea metodei lor de comandă în varianta clasică, întrucât aceasta presupune 
determinarea modelelor de semnal cât mai exacte ale invertorului, ceea ce este o 
operaţie foarte dificilă. Spre deosebire de aceste metode de comandă clasice, 
metoda de comanda fuzzy are avantajul că nu presupune o modelare matematică 
precisă şi nici nu cere calcule complicate, ci numai înţelegerea calitativă a 
funcţionării sistemului şi capacitatea de a extrage reguli care să caracterizeze 
funcţionarea lui. 

Autorul a propus un circuit de comandă fuzzy pentru un invertor 
rezonant serie cu comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare. De asemenea 
a conceput mai multe variante de regulator fuzzy dintre care a reţinut patru 
variante, pe care Ie-a analizat prin simulare în MATLAB folosind editorul grafic 
FUZZY şi toolbox-ul SIMUUNK. A stabilit criteriile de reglare pentru un 
invertor rezonant serie şi pe baza acestora a scris regulile fuzzy care 
guvernează funcţionarea acestor regulatoare. Cele patru regulatoare diferă 
prin modul de fuzzificare al variabilelor de intrare şi ieşire şi prin regulile fuzzy care 
le guvernează. Pentru uşurarea implementării lor practice, variabilele sunt scalate cu 
^eficienţi de scalare, care permit adaptarea lor mai uşoară de la o aplicaţie la alta. 
în urma simulărilor, s-au stabilit performanţele celor patru regulatoare fuzzy, 
rezultând concluzii utile privind proiectarea unui astfel de regulator. A fost studiată 
comportarea acestor regulatoare la perturbaţii ale puterii impuse şi ale tensiunii de 
alimentare, rezultând comportări bune ale regulatoarelor fuzzy pentru astfel de 
situaţii. De asemenea autorul a stabilit reguli de alegere a coeficienţilor de 
scalare, pentru alegerea valorilor optime ale acestora, determinând aceste valori 
pentru aplicaţia pe care a studiat-o. 

Rezultatele obţinute în acest capitol au fost valorificate de către autor prin 
publicarea lucrărilor ştiinţifice [123] şi [128]. 
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4. MODELAREA INVERTOARELOR REZONANTE 
SERIE FOLOSIND METODA DESCOMPUNERII 

ÎN SERI I TRIGONOMETRICE 

în cadrul acestui capitol autorul prezintă modul de obţinere a modelului de 
semnal mare şi a celui de semnal mic al unui invertor rezonant serie cu comandă 
prin defazarea ramurilor punţii invertoare utilizând metoda descompunerii în serii 
trigonometrice. Aceste modele conţin atât partea de putere cât şi buclele de control 
ale frecvenţei, respectiv puterii. Modelul de semnal mare este studiat folosind 
programe proprii scrise în MathCAD, fiind determinat răspunsul invertorului la trei 
nivele de putere diferite. Modelul de semnal mic al invertorului este implementat în 
PSPICE şi ORCAD şi pe baza simulărilor efectuate sau putut prezenta o serie de 
concluzii utile în proiectarea invertoarelor rezonante serie. Analiza modelului de 
semnal mic este realizată pentru diversele regimuri de funcţionare care pot să apară 
în timpul utilizării acestor invertoare rezonante şi s-a arătat legătura dintre 
parametrii modelului de semnal mic şi punctul static de funcţionare al invertorului. 
S-a studiat influenţa modificărilor pe care le suferă parametrii sarcinii în timpul 
încălzirii asupra stabilităţii invertorului. Concluziile obţinute sunt utile pentru 
proiectarea regulatoarelor buclelor de reglare ale frecvenţei şi puterii. De asemenea 
este prezentată comportarea invertorului rezonant la perturbaţii. 

Pentru obţinerea modelului complet al unui invertor rezonant serie autorul a 
plecat de la rezultatele prezentate în [38] în care sunt prezentate bazele 
matematice ale modelării invertoarelor rezonante folosind aproximarea variabilelor 
de Stare prin componenta lor fundamentală.. în acel articol puterea de ieşire a 
invertorului este modificată prin modularea în durată a semnalelor de comandă în 
timp ce autorul a ales ca metodă de comandă cea care foloseşte defazarea ramurilor 
punţii invertoare, întrucât este cea mai eficientă pentru invertoarele rezonante serie, 
aşa cum s-a prezentat în capitolul trei. în figura 4.1 se prezintă circuitul de putere al 
unui invertor rezonant serie. 

A + 

T2 . _ 
H K , t D 2 A 

Fig.4.1. Circuitul de putere al unui invertor rezonant serie. 
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Pentru a putea funcţiona la frecvenţe de ordinul zecilor de KHz la 
implementarea întrerupătoarelor de putere s-au folosit IGBT-uri, deoarece acestea 
se comportă bine la astfel de frecvenţe de comutare. în figura 4.1 semnificaţia 
mărimilor este următoarea: Lg, Rs sunt inductanţa, respectiv rezistenţa echivalentă 
ansamblului inductor- corp de încălzit, iar Q - capacitatea rezonantă; 

Cele patru tranzistoare, T i ^ T4, sunt comandate cu semnale de comandă 
având un factor de umplere egal cu 0,5 şi frecvenţa fc puţin mai mare decât 

frecvenţa de rezonanţă fg, care are expresia: fg = — } . 
2n^LsCr 

Când lucrează peste frecvenţa de rezonanţă, curentul de sarcină, io, întârzie 
faţă de tensiunea cvasi-dreptunghiulară uab- Diodele de nul conduc curentul de 
sarcină după ce capacităţile de ieşire ale IGBT-urilor sunt descărcate. în timpul 
acestei perioade de conducţie a diodelor, IGBT-urile pot fi aduse în conducţie la 
tensiune zero. Comutarea la tensiune zero (ZVS), care asigură pierderi mici de 
putere în timpul comutaţiei, trebuie asigurată în toate momentele pentru a preveni 
posibile distrugeri ale tranzistoarelor. 

Puterea de ieşire a invertorului este reglată prin modificarea defazajului (6) 
între semnalele de comandă ale întrerupătoarelor T i şi T4, respectiv J2 şi T3. 
Tensiunea care rezultă între punctele A şi B are o formă de undă cvasi-

dreptunghiulară cu factor de umplere d = l - — . Dacă frecvenţa de comutare este 
n 

păstrată constantă şi apropiată de cea de rezonanţă comutaţia la tensiune zero (ZVS) 
poate fi pierdută pentru valori mari ale lui 5, deoarece curentul de sarcină devine 
pozitiv înainte de intrarea în conducţie a lui T4, respectiv T3. Pentru a preveni 
pierderea ZVS, circuitul de control creşte frecvenţa de comutare astfel încât să 

permită obţinerea unui curent 
1 Cr R negativ înainte de intrarea în 

conducţie a lui T2, respectiv T3, 
asigurând o descărcare 
completă a capacităţilor de 
ieşire ale IGBT-urilor. 

Figura 4.2 prezintă 
schema de principiu a celor 
două bucle de control ale 
invertorului: bucla de control a 
frecvenţei de comutaţie şi 
bucla de control a deplasării de 
fază. Bucla pentru controlul 
decalării de fază este o buclă 
lentă, care controlează puterea 
de ieşire, Pq. Bucla pentru 
controlul frecvenţei de 
comutaţie este o buclă rapidă. 
Această buclă foloseşte 
curentul de sarcină pentru a 

stabili cât de departe faţă de rezonanţă trebuie să lucreze invertorul pentru a 
menţine ZVS. 

T ^ d 

Invertor 
rezonant 

sene 

Generator semnale 
de comandă 

Controlul 
decalăm 

fazei 

Puterea 
impusă 

Piesă 
de lucm 

Referinţă ZVS 

Fig.4.2. Schema bloc a buclelor de control ale 
invertorului. 
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4.1. Determinarea modelului de semnal mare al 
circuitului de putere 

Pentru obţinerea modelului de semnal mare al circuitului de putere se 
foloseşte metoda descompunerii funcţiilor periodice în serii trigonometrice [83] : 

f(t) = + S (ak cos(k • 0) • t ) + bk • sin(k • o) • t)) (4 .1 ) 
k=l 

în cazul invertoarelor rezonante, datorită selectivităţii naturale a circuitului 
de sarcină, la factori de calitate Q suficient de mari, componentele cu frecvenţă 
mare din spectrul tensiunii şi curentului de ieşire sunt mult atenuate, astfel încât se 
pot face, cu erori mici, aproximaţiile: 

uc ( t ) = ucc(t) cos(a)ct) + ucs(t) • sin(coct) (4 .2) 

io(t) = io J t ) • cos((Oct) -f io3(t). sin((Oct) (4 .3 ) 

în care uc^ Şi iOc reprezintă componentele cosinusoidale ale tensiunii şi curentului 

de ieşire, iar uq^ şi ig^ reprezintă componentele sinusoidale. 

P^P /vt2 Deoarece frecvenţa de comandă a 
^ tranzistoarelor este foarte apropiată de frecvenţa 

] de rezonanţă a circuitului de sarcină se poate 
I Uc T%_T> >t2 afirma că circulaţia curentului de sarcină este 

R - R s N puţin afectată de comutaţia tranzistoarelor. în 
aceste condiţii circuitul de putere al invertorului 

y . rezonant serie cu defazarea ramurilor punţii 
' L=L N^ invertoare poate fi reprezentat de către circuitul 

^ echivalent din figura 4.3 . Din cauza acestor 
j I aproximări asupra circuitului de putere al 

invertorului şi a aproximării armonice a 
Fig.4.3. Circuitul echivalent al părţii tensiunilor şi curenţilor modelul care va fi obţinut 

de putere a invertorului este un model mediat. 

Folosind legea a doua a lui Kirchhoff pentru circuitul din figura 4.3 se pot 
scrie ecuaţiile: 

C - ^ = io (4 .4) 

din 
L - ^ + U c + i o R = UAB (4 .5 ) 

înlocuind în relaţiile (4 .4 ) şi (4 .5 ) valorile aproximative ale tensiunii de pe 
condensator şi curentului de sarcină din (4 .2 ) şi (4 .3 ) se obţine: 

C ^ ^ ^ cos((Dct) + • sin(a)ct) = -C • cOcUCs • cos(coct) + C • cOcUcc • sin(a)ct) + 

+iOc • cos(a3ct) + ios • sin(a)ct) (4 .6 ) 

- ^ c o s ( c o c t ) + • sin((Oct)j = -L • cocios • cos(coct) + L • (Ocioc • sin(o)ct) -

- ucc • cos(a)ct) - ucs • sin(a)ct) - R(ioc • cos(coct) + iog • sin({Oct))+ uab (4 .7 ) 
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Aproximând tensiunea de intrare uab pnn componenta fundamentală a 
acesteia putem scrie: 

4 n - 5 4 5 
Uab = — Ud • sin( ) • Sin(a)t) = — U^ • cos(—) • sin(a)t) = U5 • sin(a)t) (4 .8) n 2 n 2 

în care 5 reprezintă unghiul cu care sunt întârziate semnalele de comandă ale 
tranzistoarelor T i şi T4 faţă de semnalele de comandă ale tranzistoarelor T2 şi T3 
sau unghiul de comandă. 

Dacă se înlocuieşte relaţia (4.8) în (4.7) şi se separă componentele care 
conţin termenii de forma cos(a)ct) de cei care conţin termenii de forma sin(a)ct), 
putem descompune (4.6) şi (4.7) în patru ecuaţii: 

- termenii cu cos(a)ct): 

1 D 
(4 .10) 

'Oc 
c c^cUCs 

1 . R 
L - ' O c r 

diPc 
dt 

- termenii cu sin(coct): 

ducş 
dt 

diPs 
dt 

'Os 

-Ş- + (^cUCc' 

= -ucs f - 'Os ^ + '̂ c'Oc + UdCOs(|) • i Variabila de ieşire este puterea medie pe rezistenţă: 

R-i; •2 
Po = 'Oc+'Os 

(4.11) 

(4 .12) 

(4 .13) 

Ecuaţiile (4.9)h-(4.13) reprezintă modelul de semnal mare al circuitului 
de putere al invertorului rezonant care poate fi utilizat pentru aflarea punctului de 
operare. Alegând vectorul variabilelor de stare x = UC(- ucg ioc 'Os ^ s® poate 

scrie modelul de semnal mare sub formă matriceală: 

X = 
dt 

y = Po = 

0 -(Oc 
1 
c 

(Oc 0 0 

1 
L 

0 

0 

1 
L 

R 
L 

CDc 

0 0 R . 
T'oc 

R . 

O ^ 
C 

-(Oc 
_ R 

L 

X + 

nL 

O 
O 
O 

•cos(f) 

O O O Ud 
(4.14) 

Pentru a obţine modelul de semnal mic al circuitului de putere este necesar 
să se determine punctul static de funcţionare (PSF) întrucât în jurul acestuia are loc 
liniarizarea circuitului. Pentru aceasta se anulează toate derivatele mărimilor de 
stare din modelul de semnal mare: 
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° - 0 = 0 

U c c + o +R i o c + n c L - i o s = 0 

Ucc +0 0 = 0 

o + U c s - n c - L loc+R ios =-^UdCos(A). 

(4.15) 

n - '2 

Valorile în regim staţionar ale variabilelor de stare ^Cc '-'Cs Ôc Ôs 

sunt date de soluţia sistemului (4 .15) şi sunt: 

^UdC0s(4) Hc C R 
Uc = ^̂  

Q^L^C^ - 2n^LC + 1 + n^R^C^ 

UCc = 
^ U d C 0 S ( | ) • ( l - Q ^ L . C ) 

Q^L^C^ - Zn^LC +1 + Q^R^C^ 

(4.16) 
-UdC0s (4 ) O c - C R d - n ^ L C) 

JQ _ JŢ jd 
^ Q^L^C^ - Zn^LC + 1 + Q^R^C^ 

^ U d C 0 S ( ^ ) n ^ c 2 . R 
_ n 2 

^ Q^L^C^ - 2Q§LC + 1 + QIr^C^ 

în care U^ este tensiunea sursei de alimentare de la intrare, A este unghiul de 
comandă al decalării de fază, iar Q^ este frecvenţa unghiulară de comandă, în 
punctul de operare. 

Rezultatele simulării modelului de semnal mare al invertorului rezonant serie 
dat de ecuaţiile (4.14) folosind mediul de simulare MathCAD sunt prezentate în 
figurile 4.4 -r 4.6. 

-.'L. LV91 

Semnificaţia variabilelor prezentate 
în figurile 4.4 -r 4.6 este următoarea: 

Ud -variaţia tensiunii de alimentare; 
y i - tensiunea pe condensator Uc; 
y2 - curentul de ieşire io; 
x i - variabila de stare uq . ; 

X2 - variabila de stare uc^ ; 

X3 - variabila de stare ; 

X4 - variabila de stare iog ; 

1280 1600 

txlO-̂ [s] 
a) 
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960 1280 1600 

txlO-̂ [s] 

b) 
300 

272 73 

245.45 

21S.18 

19051 

163.64 

.13636 

109i)9 

81 i 2 

54J5 

27̂  
G 

320 640 

d) 

960 

^ V ! 1 
_ -L S 1 

/ 
/ i i- - ^ - - 1 

f 

^ -h 1- -j 

; 
1280 1600 

txlO-̂ [s] 

65 

5318 

41 36 

29 55 

17 73 

551 

-17.73 

-29̂ 5 
-41J6 

-53.18 

-65 
320 640 960 1280 160( 

t x l O - ^ [ s ] 

y2 

65 

59 09 

5318 

47 27 

4136 

35.45 

.29J5 

23.64 

1773 

1182 

551 

O 

f 
f 

T • î 
f 

\ 

320 640 960 1280 1600 
txlO-̂ [s] 

e) 

1000 . 1500 
txlO-̂ [s] 1000 ^ 1500 

f) g) 
Flg. 4.4. (Continuă pe pagina următoare). 
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1000 ^ 1500 1000 . 1500 
txlO-̂ [s] 

h) i) 

Fig. 4.4. Răspunsul de semnal mare al invertorului rezonant serie la scăderea tensiunii de 
alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială, pentru valoarea unghiului de comandă 5 = 9° 

(corespunde unui nivel de putere mare). 

în figurile 4.4 d) ^ i) precum şi în figurile 4.5 şi 4.6 sunt prezentate 
anvelopele variabilelor respective, pe baza cărora se poate determina timpul de 
răspuns al invertorului la variaţii ale tensiunii de alimentare. 

Parametrii invertorului rezonant serie pentru care s-a determinat răspunsul 
de semnal mare prezentat în figurile 4.4 h- 4.6 sunt: 

R = 0 , 6 Q ; L=19,4^H; C=880 nF; Q=7,88; Ud=30V; Pmax=l,5KW. 

a) b) 

Fig. 4.25. (Continuă pe pagina următoare). 
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e) 

0 500 

d) 

/ \ 

/ 
/ > 

i 

f 

500 txlO-̂ [s] 

f) 
Fig. 4.5. Răspunsul de semnal mare al invertorului rezonant serie la scăderea tensiunii de 

alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială, pentru valoarea unghiului de comandă Q = 45° 
(corespunde unui nivel de putere mediu). 

640 960 1280 1600 
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2455 
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/::::: 
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1 
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a) b) 

Fig. 4.6. (Continuă pe pagina următoare). 
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15 

1167 

833 

167 

- 1 . 6 ? 

X2 -5 
— -833 

-1167 

-13 

-1833 

-21.67 

-23 

1 
i 

\ 
\ 

-V 

300 

C) d) 

G.23 

-05 1 

- 1 2 3 

t 

- 2 7 3 

- 3 3 

> 
ll 

- 4 2 3 

- s 

• o :oo ^^ txio-̂ m ^^ 

e) 

1000 1300 

FIg. 4.6. Răspunsul de semnal mare al invertorului rezonant serie la scăderea tensiunii de 
alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială, pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 100° 

(corespunde unui nivel de putere mic). 

S-a prezentat răspunsul invertorului rezonat serie pentru trei nivele de 
putere diferite, pentru a observa care este influenţa unghiului de comandă a 
decalării de fază asupra variabilelor de intrare şi de ieşire, rezultate care vor fi 
verificate în partea experimentală. 

Rezultatele simulărilor modelului de semnal mare permit determinarea 
valorilor variabilelor de stare şi ale variabilelor de ieşire pentru diferite puncte de 
funcţionare. Ele sunt necesare pentru a studia evoluţia în timp a variabilelor 
invertorului rezonant, pentru a studia răspunsul acestuia la variaţiile mărimilor de 
intrare şi de asemenea furnizează valorile de regim staţionar necesare determinării 
modelului de semnal mic. 

Rezultatele prezentate în figurile 4.4 -r 4.6, obţinute folosind programul 
MathCAD (Anexa 7), sunt identice cu cele obţinute pe baza relaţiilor (4.16) rezolvate 
în MATLAB şi prezentate în tabelul 4.1. 
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4.1 - Determinarea modelului de semnal mare al circuitului de putere 69 

4.2. Determinarea modelului de semnal mic al 
circuitului de putere 

Modelul de semnal mic al circuitului de putere se obţine prin perturbarea 
modelului de semnal-mare dat de (4.9)h-(4.13) sau (4.14) în jurul punctului de 
operare. Vor fi perturbate variabilele de intrare, de stare şi de ieşire. Fiecare dintre 
ele v-a avea forma: 

m(t) = M + m(t) , (4 .17) 

unde M este valoarea mărimii m(t) în punctul de operare, m(t) este o perturbaţie de 
amplitudine mică a acelei mărimi. Dacă se introduc aceste variabile perturbate în 
ecuaţiile (4.9)^(4.13), prin descompunerea în serie Taylor şi considerând numai 
derivatele parţiale de ordinul întâi, se obţine modelul liniarizat. 

Dacă modelul de semnal mare este exprimat astfel: 

dt 

^ ^ f s k c ' i O c ' i O s ' ^ c ) (4 .18) 

^ = f4(ucs ' '0c ' '0s '^c .ud,5) 

PO ^fsOoc'Os) 
atunci forma liniarizată a acestuia este: 

ducc ^ dfi . 
——^ = — — • ucc + — ^ • tor + —— • ^c 

dt aucs ^ aioc ^ dâ c 

ducs af2 ^ af2 c df2 -
——^ = — • UCr + — • iQc + — • ^C 

dt aucc ^ 5i0s 

—^ = —'^Cr + tor + toc + — d^r (4 .19) 
dt dUcc ^ 5i0c îOs acoc ^ 

^ ^ = —^Cr + ^UCc + — hr + — ^ bc + +—^Uh + —^5 
dt aucc ^ucs ^ aioc ^ 5i0s acog ^ aud ^ a5 

afi; ? afi; c 

în care fiecare este evaluată în punctele de operare. 
axj 

Ecuaţiile (4.19) sunt adevărate atât timp cât perturbaţiile sunt mici, caz în 
care neglijarea termenilor superiori ai seriei Taylor este posibilă. în aceste condiţii 
modelul liniarizat complet este următorul: 

ducr - 1 -
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1 ducc A ^ 

A 

(4 .20) 

db: 
dt 

's _ 
- • Ucs + f̂ c • bc - L • i)s + lOc • '̂ s + ^ cos ( - ) • Ud - s in(y) • 5 

Po = R • loc • <0c + • los • bs 

Acest model poate fi exprimat în formă matriceală: 

X = A • X + B l • Ui + B2 • U2 + B3 • U3, 

y = C X, (4.21) 

unde: x = [jCc ucs bc b s T vectorul care include variabilele de stare 
perturbate; 

y = Po este un vector care include variabila de ieşire perturbată; 

Ui =(jOc ; U2 = Ud; U3 = 6 sunt variabile de intrare perturbate. 
Cu aceste notaţii modelul de semnal mic devine: 

O 
r - ^ s i 

x = 

0 -Qc 1 
C 

fie 0 0 
1 0 R 
L 

0 
L 

0 1 
fie 

C 
-Qc 

R 
L 

•x + Ucc 
-lOs 
lOc 

COc + 

o 
O 

•Ud + 

0 
O 

5 

V = O O R I o c R l o s • X 

Valorile proprii ale matricei A sunt aceleaşi cu polii sistemului în buclă 
deschisă. Aceşti poli sunt calculaţi din ecuaţia: 

det(sI-A) = O 
care se scrie astfel: 

(4 .22) 

1 buclă 

(4.23) 

s fie 
1 
C 

0 

- f i e 0 0 1 
C 

1 
0 

R r 0 " c 

0 1 
L 

- f i e 

= 0 

Calculând determinatul de mai sus se ajunge la ecuaţia: 

(4 .24) 

• + 2 2 2"* wc + ' 1 -
4Q2j 

= 0 

QrL 
în care Q = reprezintă factorul de calitate al circuitului de sarcină. R 
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Pentru a putea fi rezolvată mai uşor această ecuaţie poate fi scrisă astfel: 
n2 

2 R S'̂  + — s + 
N2 / 

2a)rO)n 
A 

1 - s 
4Q2 J 

= 0 (4.25) 

Din rezolvarea ecuaţiei (4.25) rezultă cei patru poli ai circuitului de putere: 

1 - 1 
V 4 Q 2 

1 - 1 
\ 4 Q 2 

1 
\ 4 Q 2 

1 -
4Q" 

-COr 

+ COf 

+ (Oc 

(4 .26) 

Polii Si şi S2 sunt situaţi în apropierea aşa numiţilor în literatura de 
specialitate „poli ai frecvenţei de bătaie", care sunt localizaţi la frecvenţa unghiulară 
co = (1)0 - cOc. Aceşti poli sunt cei care influenţează în mod semnificativ răspunsul de 
semnal mic al circuitului de putere. Din expresiile polilor s i şi S2 se vede că poziţia 
lor este dependentă de factorul de calitate Q. ,,Frecvenţa de bătaie" nu este 
satisfăcător aproximată pentru valori mici ale lui Q şi / sau când coc este foarte 
apropiată de coq. Situarea tuturor polilor modelului de semnal mic al circuitului de 
putere în semiplanul stâng al planului complex arată că circuitul de putere este 
stabil. Polii rămaşi, S3 şi S4 sunt situaţi la înaltă frecvenţă astfel încât efectul lor 
poate fi neglijat la răspunsul de semnal mic al invertorului. 

4.3. Determinarea modelului de semnal mic al buclei 
de reglare a puterii 

Puterea de ieşire este reglată prin modificarea factorului de umplere al 
tensiunii de sarcină datorită comenzii defazate ale celor două ramuri ale punţii 
invertoare, aşa cum s-a explicat anterior. După cum se observă din figura 4.7, 
strategia de control pentru bucla de reglare a puterii este simplă. Principalele sale 
componente sunt multiplicatorul analogic şi un controler PWM integrat. Puterea de 
ieşire este măsurată prin multiplicarea tensiunii şi curentului inductorului. Acest 
semnal este comparat cu o tensiune de referinţă. Dacă semnalul care reprezintă 
puterea de ieşire este mai mare decât tensiunea de referinţă, unghiul de comandă 6 
creşte. Dacă puterea de ieşire este mai mică decât referinţa, 5 descreşte. 

Figura 4.7 prezintă bucla de reglare a puterii de ieşire care ne permite 
determinarea modelului de semnal mare al acestei bucle şi apoi prin perturbare şi 
liniarizare determinarea modelului de semnal mic. Pentru determinarea dependenţei 
unghiului de comandă de puterea de ieşire este necesar să se determine expresia 
tensiunii ui la ieşirea filtrului trece jos format din elementele Ri şi Ci . 

BUPT



72 Modelarea inv. rez. serie folosind met, descomp. în serii trigonometrice - 4 
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Fig. 4.7. Schema electrică a buclei de reglare a puterii de ieşire. 

^ 1 ~Y Câştigul s enzorului 
de putere 

întrucât controlerul este proiectat să regleze puterea de ieşire medie, a fost 
adăugat acest filtru care să medieze puterea de ieşire instantanee dată de 
multiplicator. 
Frecvenţa de tăiere a FTJ se alege astfel încât să separe componenta de joasă 
frecvenţă de la ieşirea traductorului de putere, care este proporţională cu puterea 
de ieşire medie. 

Tensiunea la ieşirea filtrului trece jos este: 

Ui(s) = K i P o ( s ) (4.27) 
s + R l - C i 

R1+R2 
unde K i reprezintă câştigul traductorului de putere. 

Circuitul care stabileşte unghiul de comandă al invertorului are ca elemente 
componente un comparator şi un amplificator inversor având amplificarea -K2 . 
Comparatorul compară tensiunea ui cu tensiunea de referinţă Uref 1 care este 
proporţională cu puterea de ieşire impusă. Impedanţa Z i este cea care stabileşte 
caracterul PI al acestei bucle de reacţie. Dacă se ţine seama şi de întârzierile care 
apar datorită generatorului semnalelor de comandă ale tranzistoarelor şi ale 
circuitele de comandă pe grilă a acestora se obţine pentru unghiul de comandă (de 
defazare) relaţia: 

K iPo(s ) -
s + ap R i - C i - U r e f l 

R2 
. K 2 e -sTî (4.28) 

in care ap = reprezintă polul cu care contribuie FTJ în bucla de reacţie a 
R 1 R 2 
R1+R2 

puterii, iar Tţ include întârzierile care apar din cauza generatorului semnalelor de 
comandă şi ale circuitele de comandă pe grilă ale tranzistoarelor de putere. 

BUPT



4.4 - Determinarea modelului de semnal mic al buclei de control a frecventei 73 

Relaţia (4 .28) reprezintă modelul de semnal mare al buclei de reglare a 
puterii. Prin perturbarea şi liniarizarea relaţiei (4 .28) se obţine modelul de semnal 
mic al acestei bucle, reprezentat de următoarea relaţie pentru 6 : 

-7 ^-sT: ^-sT; 
6 = K i .K2 •Po = K i K 2 H 5 •Po. (4 .29) R2 ( s - fap )R iC i " ^ " (s + ap )R iC i 

în care 6 reprezintă unghiul de decalaj perturbat, iar Po este puterea de ieşire 
perturbată. 

4.4. Determinarea modelului de semnal mic al buclei 
de control a frecvenţei 

Pentru determinarea modelului de semnal mic al acestei bucle autorul 
foloseşte rezultatele prezentate în [38]. Circuitul de control a frecvenţei este 
compus dintr-un circuit de măsurare a sarcinii (transportate de către curentul io din 
primarul transformatorului de adaptare (figura 4 .3) pe durata comutării 
tranzistoarelor), un compensator PI şi un oscilator controlat în tensiune (OCT) aşa 
cum se prezintă în figura 4.8. 

l : i i H 

I 

P î 

i(^(re<iresat) 
m 

D2 R7 

R4 ] 
rp/^A R5 u^ 

Cfi 
Râ 

H H 

T C 5 

A09. 
Rs 
R9 

> 
Uref2 

reset 
Rio 

R t 1 R t 

V i l OCT 

r Ct 

ODr 

Fig.4.8. Schema electrică a buclei de control a frecvenţei. 

Formele de undă ale mărimilor care caracterizează circuitul buclei de control 
a frecvenţei de comutare sunt prezentate în figura 4.9. Acest circuit reglează sarcina 
transportată de curentul de sarcină în timpul tranziţiei ZVS (zona haşurată) încât să 

garanteze că ZVS este întotdeauna 
asigurată. Dacă sarcina măsurată 
este mai mică decât cea dorită, 
circuitul va creşte frecvenţa de 
comutare pentru a asigura un timp 
suplimentar (un defazaj suplimentar 
între tensiunea de ieşire şi curentul 
de ieşire) astfel încât să crească 
cantitatea de sarcină. Dacă sarcina 
măsurată este mai mare decât cea 
dorită, atunci frecvenţa de comutare 

. ^ _ , . , u 1 • ^ I. I va descreşte încât să îmbunătăţească Fig.4.9. Formele de unda ale buclei de control a1 
a frecvenţei. ^e putere. 
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Circuitul de măsurare a sarcinii culege curentul de sarcină, îl reduce de un 
număr de ori (n) , îl redresează după care îl integrează în intervalul de timp P t . 
Rezultatul integrării este reprezentat de tensiunea U3. Această tensiune este 
comparată cu tensiunea de referinţă Uref2 pentru a obţine o tensiune de eroare U4. 
Această tensiune de eroare controlează frecvenţa oscilatorului controlat în tensiune, 
astfel încât să fie asigurată comutaţia la tensiune zero a IGBT-urilor, aşa cum s-a 
arătat mai sus. 

Pentru a obţine modelul de semnal mic al buclei de control a frecvenţei este 
necesar să se găsească o relaţie care stabileşte dependenţa dintre coc şi curentul io-
Această ecuaţie va fi apoi liniarizată şi ataşată modelului circuitului de putere pentru 
a completa modelul circuitului în buclă închisă. 

4.4.1. Determinarea tensiunii U2 

Figura 4.10 prezintă schema echivalentă a circuitului de măsurare a sarcinii 
transportate de curentul de ieşire pe durata xp. în acest interval de timp 
condensatorul C4 este încărcat de curentul io încât se obţine tensiunea U3. 

Dioda D l se presupune că este blocată în acest interval de timp. Chiar dacă 
Dl se deschide în timpul încărcării lui C4 circuitul din figura 4.10 este încă o bună 
aproximaţie a circuitului de măsurare a sarcinii atâta timp cât R5// Re >>R4 şi 
C4>>C5. 

Astfel, aplicând legea I a lui Kirchhoff circuitului din figura 4.10 se obţine: 
du2 _ i^ U2 

n 
C4 (4 .30) 

dt n R4 
unde n reprezintă raportul de transformare al transformatorului de înaltă frecvenţă 
care culege curentul io. 

Ecuaţia (4 .30) permite calcularea tensiunii U2 în intervalul de timp ip. Din 
figura 4.9 se observă că U2 rămâne constantă în acest interval, până când este 
resetată la 0. Din această ecuaţie se poate calcula valoarea pe care o v-a avea U2 la 
tk+i (k = 0,1,2. . . ) şi care se presupune că va rămâne neschimbată până la 
următoarea resetare. în realitate există o uşoară descreştere a U2 în intervalul de 
neîncărcare prin R5 // Rs şi acest efect va fi inclus mai târziu. 

întrucât sunt studiate perturbaţiile la frecvenţe mai mici 
decât frecvenţa de rezonanţă, putem presupune că U2k/ 
•ok/ şi tkPk rămân constante în decursul fiecărei 
perioade k. Expresia pentru este: 

. e-^(^k^l-t) 

1q (redresat) 

Io 

( 
1 

1 C 4 3 , 

i o k ( t ) l d t , (4 .31) 

Fig.4.10. Circuitul de 
măsurare a sarcinii echivalent 
pentru durata xp. 

in care a = 
R4 .C4 

circuitului de măsurare a sarcinii. 

PkTk nC4 

reprezintă constanta de timp a 

astfel: 
Dacă se înlocuieşte expresia lui iok(s) din (4 .3) , ecuaţia (4 .31) poate fi scrisă 
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Soluţia acestei ecuaţii este [38] : 

'Oskt̂ ck - ipck • 3 - e'̂ '̂ '̂ l̂Coska + iOck^ck)sinPkn + ('Osk<̂ ck - iocka)cosPkn. 

unde p . T = i -
2 n 

iOck(t) • cos(a)ct) + iosk(t) • sin(a)ct) Idt (4 .32) 

(4 .33) 

- a r c t a n ( i 5 c ) _ 4 
los 

nC4(a2+(o2^) 

reprezintă întârzierea curentului de sarcină io 

faţă de tensiunea uab-

4.4.2. Determinarea tensiunilor us şi U4 

Având expresia pentru U2 putem calcula U3 şi lua în calcul descărcarea 

cauzată de către ( R 5 / / R 6 )• Dioda Di şi circuitul R5 , Re , C4 nu permit 

descărcarea lui U3 în timpul resetării U2 . Dezavantajul este că ( R 5 / / R 6 ) C 5 
contribuie cu un pol la bucla de reglare a frecvenţei. Tot ce se poate face este ca 
frecvenţa polului respectiv să fie suficient de mare încât să nu influenţeze 
performanţele sistemului în buclă închisă. 

Tensiunea U3 se poate calcula cu relaţia: 

U2(s) U2(s) U3(s) = 

s + 
R 5 R 6 

(s + b ) R 5 C 5 ' 
(4 .34) 

R5C5 

R5 + Re 
Tensiunea U4(s) reprezintă tensiunea de eroare, ca rezultat al comparării 

dintre tensiunea U3(s), proporţională cu sarcina transportată de curentul de ieşire pe 
timpul comutaţiei şi tensiunea de referinţă Uref 2 / care este aleasă astfel încât 
sarcina transportată să fie mai mare decât o valoare impusă, necesară pentru 
golirea de sarcini a capacităţilor de ieşire a IGBT-urilor. Relaţia pentru tensiunea 
U4(s) este: 

U4(s) = 
R4 

fUref 2 U2(S) 
(s + b ) R 5 C 5 j R4 

(4.35) 

4.4.3. Determinarea pulsaţiei ojc a oscilatorului comandat 
în tensiune 

între pulsaţia semnalului generat de oscilatorul controlat în tensiune OCT şi 
tensiunea de comandă U4 există o dependenţă liniară de forma: 

(Oc(S) = K3U4(S ) = K3- Uref 2 U2(S) 
Re 

(4.36) 
S (s + b ) R 5 C 5 j 

în care K3 reprezintă câştigul oscilatorului comandat în tensiune. Relaţia (4 .36) 
reprezintă modelul de semnal mare al buclei de reglare a frecvenţei. 
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Pentru determinarea modelului de semnal mic al buclei de control a 
frecvenţei de comutare este necesară perturbarea şi liniarizarea relaţiei (4 .36) în 
jurul punctului static de funcţionare: Se obţine: 

unde â)c şi U2 reprezintă perturbaţiile de semnal mic ale pulsaţiei de comutare, 

respectiv a tensiunii U2 . 

Pentru determinarea lui U2 este necesară perturbarea şi liniarizarea relaţiei 
(4 .33) în jurul punctului de operare dat de relaţia: 

lOş-Qc- Ioc-a-e " c | ( l 0 s a + l 0 ( .Qc ) s inpn + ( l0sQc- l0c^)cosP" ] 
U2 = (4 .38) 

în [38] este prezentată forma perturbată şi liniarizată pentru relaţia (4 .33) : 

U2 k+l = A • (HjQj.a)bck + Hjoscobsk + E^co • «ck - Esu ' ̂ k) (4 .39) 

unde A, HjQj-io , Hjjjgĵ  , Et̂ t̂  şi Egj^ sunt coeficienţi dependenţi de punctul de 

funcţionare şi au forma: 
1, daca U2 > O 

A = ] - l , d a c a U 2 < 0 (4 .40) 
Nedefinitdaca U2 = O 

â)c(s) = -H<o(s) • He(s) • A • (̂ QccobcCs) + hos(obs{s) + • Wc(s) - Eg ,̂ • 5(s)) (4 .41) 

d b s 1 " ^ - R t t " r- ' ^ i 

= - - -Ucs +ÎÎC • bc - - j j - bs + IOc •'^s + Eui Ud - E s -5 

B , 

(4 .42) 

- a -
l o s - e " C Hi • ( - ^ - + Ioc • sinB + los • cosB 

-a-
Eso) = e " c kK-

a^+ni 

— ^ H i +-H2 
2 Qc ^ 2 ^ 

- ^ ^ • ( l O s - n c - I O c - a ) 

cu notaţiile: 
Hi = (los • a + loc • Hc) • si n B + (Iqs • Oc - loc • a) • cos B 
H2 = (-los • a + loc • Hc) • cosB + (los • Qc - Iqc • a) • sinB 

1 KK = 
n C4 (a2 + Q2) 

B = pn 

(4 .43) 

(4 .44) 

(4 .45) 

(4 .46) 

(4 .47) 

(4 .48) 
Notarea cu „E" şi „H" ţine cont de faptul că variabila multiplicată este o 

sursă de tensiune controlată în tensiune sau o sursă de tensiune controlată în curent. 
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Ecuaţia (4.39) reprezintă o relaţie discretă între tensiunea de ieşire U2 k + i 

Şî 'Oc k / 'Os k / ^c k Şi 5 k . Asupra acestei ecuaţii poate fi aplicată transformarea z 
obţinându-se: 

z • U2(z) = A • (h-iq̂ o) bc(z) + HjQgo)bs(z) + ' Wc(z) " E^o) • 5(z)) (4 .49) 

Ecuaţia (4.49) poate fi transformată într-o ecuaţie în domeniul Laplace astfel: 

U2(s) = - ^ ^ I r ^ • A • (Hioca)bc(s) + HiQ3a)bs(s) + Ê ĉo • Wc(s) - Ego) • 6(s)) (4.50) 

înlocuind (4.50) în (4.37) se obţine soluţia finală pentru cbc, adică modelul 
de semnal mic al buclei de reglare a frecvenţei: 

(î)c(s) = -Ha)(s). He(s) • A • + ^^^Josiz) + E^^ • (o^z) - E^^ • 5(z)) (4.51) 

unde: H^(s) ^ — f i — • ş| He(s) = (4.52) 
(e^ - 1 ) (s + b) • R5C5 Re 

4.5. Modelul de semnal mic complet al invertorului 
rezonant serie 

Modelul complet pentru invertorul rezonant serie cu comandă defazată a 
ramurilor punţii invertoare se obţine prin reunirea ecuaţiilor (4.20), (4.29) şi (4.51). 

- pentru partea de putere a invertorului: 

d UCr 1 

dUCs ^ - 1 ^ 
- ^ - ^ c U C c ^ - ^ b s + U C c - C O c 

dbc 1 - R - ^ - j ^ 

" d f = T ' ^ C c bc - " c • bs - l o s -^c 

dbc 1 - ^ T R T T 

în care s-au folosit notaţiile: = — ^ • cos(—) şi Ex = ^ ^^ • sin(—) (4.53) 
n • L 2 n • L 2 

- pentru bucla de control a puterii: 

5 - K 1 K 2 H 5 . ^ -Po. 

(s + ap)RiCi 

- pentru bucla de control a frecvenţei: 

<î)c(s) = -Ho)(s) • He(s) • A • hQ^a)ioc(z) + Hĵ ^ Jos (z ) + ^cd ' ^ci^)" Efio) • ^z)) 
Modelul de semnal mic se poate materializa folosind surse de tensiune 

controlate în tensiune, surse de tensiune controlate în curent, surse de curent 
controlate în tensiune şi surse de curent controlate în curent. 
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C U c ^ c 

Fig.4.11. Modelul de semnal mic al circuitului de putere al invertorului. 

A s 

Rg.4.12. Modelul de semnal mic al buclei de control a puterii. 

Fig.4.13. Modelul de semnal mic al buclei de control a frecvenţei. 

BUPT



4,6 - Analiza înv, rez. serie cu ajutorul modelului de semnal mic obţinut 79 

Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie cu comanda defazată a 
ramurilor punţii invertoare prezentat în figurile 4.11 h- 4.13, care foloseşte surse 
comandate, poate fi implementat în programe de simulare a circuitelor electrice cum 
sunt PSPICE, ORCAD, MATLAB, etc. în figura 4.14 este prezentat modul de 
implementare a modelului de semnal mic în PSPICE, iar în figura 4.15 modul de 
implementare în ORCAD. 

5 

( Eui-^d 

J L I o c ^ c 

+ 

^ C s T C 

jLIqs'WC 

LQc-IQS 

+ 

" C e i C 

lOc 
11 10 R 9 L 

O") ÎJ . 
CUc^c 

O )cuc-2>c 

8 

a) 

23 

O - t 

Ik 

Sursă test 1 

Ik 

18 ^ ^ 19 

Laplace {v(17)) = 
sx K 3 

(s + b) a 

21 O O 19 lOOOk 

c) 

Fig. 4.14. (Continuă pe pagina următoare) 
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Sursă test 2 ^ ' 
M 25 2 6 ^ ^ 2 7 , . 2 8 , , 29 

29 O O 27 lOOOk 

. ' • • S TT ^ 

o l 

Ik 
/ - i ^ L a p l a c e {v(25)}= 

(s+ap)RjCi 

eopg 

O 
lOOOk 

d) 
Rg.4.14. Implementare modelului de semnal mic al invertorului rezonant serie cu comandă 

defazată a ramurilor punţii invertoare cu ajutorul programului PSPICE 8.2: 
a) circuitul de putere; b) tensiunea de alimentare şi puterea de ieşire; 
c) bucla de reglare a frecvenţei; d) bucla de reglare a puterii. 

<ă) 

LIc-s 

w 
Ed« 
a 
Bbw 

T ® 

OS 
A 

Ĉs 

Cc 

LMUc 
i^ocm 

loc R 

0 Sursa test 1 

IV 
< Rsl 

CWc 

CWc 

3.77"ŝ (ejip(s- 1e-6> 1 /(s+14.077e6)) R4 

ELAPLACE 

r r a 

Sursă <1« test 2 să<l«t K2"exp(-s« 1 e-eVCCs+apr R r C1) 

Rs2 
1k 

irouT+ 
H IM?UT- I-

R2 Rii Cil 
-AW-MM II— 

ELAPLACE Cl2 
A02 

los ioc I 

Fig.4.15. Modul de implementare al modelului de semnal mic al invertorului rezonant 
serie cu comandă defazată a ramurilor punţii cu ajutorul programului ORCAD 9.2. 
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Pentru implementarea modelului de semnal mic s-au folosit surse de tensiune 
controlate în tensiune, surse de tensiune controlate în curent, surse de curent 
controlate în tensiune şi surse de curent controlate în curent. Pentru implementare 
expresiilor Laplace din buclele de control ale frecvenţei şi puterii au fost folosite 
surse de tensiune controlate printr-o funcţie Laplace de către o altă tensiune. 

4.6. Analiza invertorului rezonant serie cu ajutorul 
modelului de semnal mic obţinut 

4.6.1. Analiza buclei de control a frecvenţei 

Bucla de control a frecvenţei are o importantă deosebită în ceea ce priveşte 
siguranţa în funcţionare a invertorului rezonant discutat. Dacă în timpul funcţionării 
invertorului este pierdut regimul ZVS, din cauza modificării parametrilor sarcinii 
inductive, pierderile de putere pe IGBT-uri cresc mult, ceea ce poate duce la 
distrugere lor. Totodată, bucla de reglare a frecvenţei este cea care influenţează 
factorul de putere al instalaţiei de încălzire inductivă. Pentru a obţine un factor de 
putere mare este necesar ca frecvenţa de comutare a IGBT-urilor să fie cât mai 
apropiată de frecvenţa de rezonanţă. Pentru a împăca cele două cerinţe 
contradictorii în ceea ce priveşte alegerea frecvenţei de comutare se foloseşte 
circuitul de control a frecvenţei prezentat în figura 4.8. Compensarea folosită pentru 
bucla de control a frecvenţei este caracterizată de relaţia (4.51). O diodă a fost 
plasată în bucla de reacţie a AO în scopul de a avea două situaţii diferite de 
compensare funcţie de semnul erorii. Scopul acestei compensări neliniare este 
obţinerea unui timp de răspuns cât mai mic, independent de saturaţie, când eroarea 
este pozitivă şi să prevină saturaţia, deşi penalizează timpul de răspuns, când 
eroarea este negativă. Ideal, dioda ar trebui să fie blocată când U3 este mai mică 

decât Uref2/ adică, atunci când eroarea este pozitivă. Compensarea erorii pozitive 
include un pol la frecvenţă zero şi un zero la frecvenţă joasă. Eroare pozitivă 
înseamnă că frecvenţa invertorului este prea mică şi că ZVS poate fi pierdută. Astfel, 
este acceptabil să avem un AO saturat cu o ieşire pozitivă care să ducă la 
recâştigarea ZVS. Pe de altă parte, dioda va fi deschisă când U3 este mai mare 
decât Uref 2/ ceea ce înseamnă eroare negativă. în acest caz, polul nu este la zero 
ci la o frecvenţă relativ înaltă, ceea ce descreşte câştigul în curent continuu. 
Compensarea erorii negative nu va satura AO aşa de repede ca şi în cazul erorii 
pozitive. O analiză completă a performanţelor în buclă închisă a acestei compensări 
neliniare nu este simplă, mai ales când analiza are loc în timpul răspunsului 
tranzitoriu. 

Autorul a efectuat analiza acestei bucle de reglare a frecvenţei pentru trei 
puncte statice de funcţionare corespunzătoare la trei nivele de putere de ieşire 
diferite: o putere de ieşire apropiată de puterea maximă, corespunzătoare unui 
unghi de defazare 5 = 9°, o putere de ieşire medie, corespunzătoare unui unghi de 

defazare 5 = 45° şi o putere de ieşire relativ mică, corespunzătoare unui unghi de 

comandă 5 = 100° . Au fost alese aceste puncte statice de funcţionare pentru a 
determina care este situaţia cea mai defavorabilă în ce priveşte performanţele buclei 
de reglare a frecvenţei pentru a ţine seama tocmai de această situaţie la proiectarea 
acestei bucle. 
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în tabelul 4.1 sunt prezentaţi parametrii modelului de semnal mic al 
invertorului rezonant calculaţi pentru cele trei puncte statice de funcţionare 
specificate. Au fost folosite relaţiile (4.16), (4.41), (4.42), (4.43), (4.44) şi (4.53). 
Pentru relaţiile (4.41) ̂ -(4.44) s-a folosit MATLAB / SIMULINK, aşa cum se prezintă 
în Anexa 9. Parametrii invertorului rezonant pentru care s-a determinat modelul de 
semnal mic sunt: 

R=0,6 Q ; L=19,4nH; C=880 nF; Q=7,88; Ud=30V; Pmax=l,5KW. 

Se observă că invertorul rezonant studiat este un invertor de putere mică, 
dar concluziile care vor fi obţinute pot fi extrapolate şi pentru invertoarele de putere 
mai mare. 

Tabelul 4.1. Parametrii modelului de semnal mic al invertorului rezonant pentru 
trei puncte statice de funcţionare 

Nr.crt. Parametru a) 5 = 9° b) 5 = 45° c) 5 = 100° 
1. fc 38800 Hz 38950 Hz 39570 Hz 
2. " c 243787,59 s"̂  244730,07 s"̂  248625,64 s"̂  
3. Ioc -7,7121 A -9,936 A -9,956 A 
4. los 62,66 A 57,09 A 37.97 A 
5. Ucc -292,1 V -265,1 V -175,3 V 
6. Ucs -33,19 V -46,14 V -45,97 V 
7. LA : 4,7295 Q 4,74776 Q 4,82333 Q 
8. L Ioc -0,13847 mVs -0,192758 mVs -0,19514 mVs 
9. L Io s 1,2156 mVs 1,10755 mVs 0,7366 mVsv 
10. O î c 0,2145 0,21536 Q'^ 0,2187905 n'^ 
11. CUcc -0,25705 mAs -0,23328 mAs -0,15426 mAs 
12. CUcs -29,2072 nAs -40,6032nAs -40,4536 mAs 
13. E8 1,49846 Vrad'^ 7,3087 Vrad'^ 14,6304 Vrad"^ 
14. Eui 1,2693 1,1763 0,8184 
15. H lOS 0) -28,7 O 65,77 n 653,1 Q 
16. H lOCo) - 1 8 6 2 n -1982 n -2009 Q 
17. E5<O 8316 Vrad"^ -2923 Vrad'^ -17,99 KVrad"^ 
18. E(I)(O -2,085 mVs 6,24 mVs -21,11 mVs 
19. T l,2898e"^ s l,2837e"^ s l,2765e'^ s 

Circuitul de compensare al buclei de reglare a frecvenţei în cazul unei erori 
pozitive (a)c < 0)0) are un pol la frecvenţă zero şi un zero ales de către autor la 
frecvenţă joasă (22,72 Hz) astfel încât să crească câştigul în bandă al acestei bucle. 
Pentru cazul unei erori negative (coc xjOq) polul datorat circuitului de compensare 
se mută de la zero la frecvenţa de 6 Hz, ceea ce descreşte câştigul în curent 
continuu al acestei bucle, astfel încât să întârzie saturarea AO al compensatorului. 
Valorile componentelor acestui circuit de compensare calculate de către autor se 
găsesc în programele ORCAD 9.2 ale acestei bucle prezentate în Anexele 9 ^11. 
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în figurile 4.16 4.21 sunt prezentate rezultatele simulărilor buclei de 
reglare a frecvenţei în diverse puncte de funcţionare, cu bucla de reglare a puterii 
deschisă. Din aceste curbe se poate observa că bucla de reglare a frecvenţei este 
stabilă, dar câştigul şi frecvenţa de trecere sunt relativ mici. Ele nu pot fi crescute 
prea mult din cauza posibilei saturări a AO din circuitul de compensare al acestei 
bucle în cazul unei erori negative. 

Amphluclme [dB] 

Fa2ă [deg] 

Fig.4.16. Caracteristicile amplitudine - frecvenţă şi fază - frecvenţă ale buclei de 

reglare a frecvenţei pentru un unghi de defazare 5 = 9° (pentru eroare pozitivă). 

Airiplitudine [dB] 

Fază [deg] 

Fig.4.17. Caracteristicile amplitudine - frecvenţă şi fază - frecvenţă ale buclei de 

reglare a frecvenţei pentru un unghi de defazare 5 = 9° (eroare negativă). 
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Figura 4.16 prezintă caracteristicile amplitudine - frecvenţă şi fază -
frecvenţă ale buclei de reglare a frecvenţei pentru un nivel de putere mare (cazul a 
din tabelul 4.1)( 5 = 9"^), în cazul unei erori pozitive. Valorile măsurate în ORCAD 
9.2 pentru frecvenţa de trecere este de 9 kHz şi rezerva de fază de aproximativ 84,5 
grade. Rezerva de fază este suficientă, stabilitatea buclei fiind asigurată. 

Figura 4.17 prezintă caracteristicile amplitudine - frecvenţă şi fază -
frecvenţă ale buclei de reglare a frecvenţei pentru un nivel de putere mare (cazul a 
din tabelul 4.1)( 5 = 9° ) , în cazul unei erori negative. Câştigul în curent continuu şi 
cel în bandă a scăzut cu câţiva decibeli faţă de cazul erorii negative. Valorile 
măsurate în ORCAD 9.2 pentru frecvenţa de trecere este de 6,368 kHz şi rezerva de 
fază de aproximativ 98,68 grade. Stabilitatea buclei pentru acest caz se 
îmbunătăţeşte (a crescut rezerva de fază), dar acest lucru este penalizat de 
creşterea timpului de răspuns al acestei bucle (din cauza scăderii frecvenţei de 
trecere)^ 

în figura 4.18 sunt arătate caracteristicile de frecvenţă ale buclei de reglare 
a frecvenţei pentru cele trei puncte statice de funcţionare din tabelul 4.1, în cazul 
erorilor pozitive ale frecvenţei, iar în figura 4.19 pentru erorile negative. 

Arnpbîuine [cE] 

Faza [deg] 

Fig.4.18. Caracteristicile de frecvenţă ale buclei de reglare a frecvenţei pentru următoarele 

unghiuri de comandă (defazare): ^ - 5 = 9 ° ; - 6 = 4 5 ° ; A - 6 = 100° (eroare pozitivă). 

Caracteristicile amplitudine - frecvenţă corespunzătoare unui nivel mic de 
putere ( 6 = 100°) au un câştig în curent continuu şi în bandă mic. Aceasta duce la o 
eroare în regim staţionar şi un timp de răspuns mai mari. Aceste dezavantaje sunt 
preţul plătit în cazul regulatorului ales, pentru a nu pierde funcţionarea ZVS. De 
aceea este necesar să fie limitat unghiul de comandă (de defazare) maxim la 
aproximativ 100°, sau altfel spus limitele între care poate varia puterea de ieşire să 
fie micşorate. 
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Amplituduie [liB] 

Faiă [deg] 

Fig.4.19. Caracteristicile de frecvenţă ale buclei de reglare a frecvenţei pentru următoarele 

unghiuri de defazare: • - 5 = 9 ° ; - 5 = 4 5 ° ; A - 6 = 100° (eroare negativă). 

Deoarece în timpul încălzirii piesei de lucru parametrii inductorului se 
modifică este important de văzut care sunt influenţele acestor modificări asupra 
modelului de semnal mic al invertorului rezonant. O variaţie mare în timpul încălzirii 
inductive o suferă rezistenţa echivalentă a inductorului. Autorul a calculat parametrii 
modelului de semnal mic pentru trei valori diferite ale acestei rezistenţe. Calculul a 

fost făcut pentru un unghi de comandă 5 = 9° . în tabelul 4 .2 sunt prezentaţi numai 
parametrii care suferă modificări, odată cu modificarea rezistenţei echivalente a 
inductorului, faţă de valorile prezentate în tabelul 4.1, coloana a). 

Tabelul 4.2. Parametrii modelului de semnal mic al invertorului rezonant pentru 

trei rezistenţe de sarcină diferite ( 5 = 9° ) . 

Nr.crt. Parametru a) R=0,5Q b) R=0,6n c) R=0,7n 
1. Ioc -10,2 A -7,7121 A -5,25 A 
2. los 74,77 A 62,66 A 53,89 A 
3. Ucc -348,5 V -292,1 V -251,2 V 
4. Ucs -47,43 V -33,19 V -24,47 V 
5. L I o c -0,193146 mVs -0,13847 mVs -0,10185 mVs 
6. L I o s 01,4505 mVs 1,2156 mVs 1,045466 mVs 
7. CUcc -0,30668 mAs -0,25705 mAs -0,221056 mAs 
8. CUcs -41,4384 nAs -29,2072 nAs -21,5336 nAs 
9. H los (1) -42,78 n -28,7 Q -19,94 Q 

10. H lOCw -1862 n -1895 n -1837 Q 

11. Es<0 12750 Vrad"^ 8316 Vrad'^ 5655 Vrad"^ 
12. E(o(o -5,081 mVs -2,085 mVs -0,7925 mVs 
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Rezultatele simulărilor pentru cele două valori ale rezistenţei de sarcină sunt 
prezentate în figura 4.20 (s-au folosit Anexele 12 şi 13). Se observă că o creştere a 
rezistenţei de sarcină are ca efect micşorarea câştigului buclei de reglare a 
frecvenţei şi scăderea rezervei de fază acestei bucle, adică o înrăutăţire a stabilităţii 
acestei bucle. Pentru invertorul analizat câştigul buclei scade cu aproximativ 5 dB. 
iar rezerva de fază scade cu aproximativ 10 grade. 

Amphîudine [dE] 

"" _ 

F a â [degl 

Fig.4.20. Caracteristicile de frecvenţă ale buclei de reglare a frecvenţei pentru două 
valori diferite ale rezistenţei de sarcină: • - pentru R = 0,7 Q; o - pentru R = 0,5 n. 

întrucât în timpul procesului de încălzire rezistenţa inductorului creşte pe 
măsura creşterii temperaturii, înseamnă că proiectarea acestei bucle trebuie să se 
facă pentru cea mai mare valoare a temperaturii care apare în timpul ciclului de 
funcţionare la instalaţia de încălzire prin inducţie. 

în timpul încălzirii sau din cauza atingerilor accidentale dintre inductor şi 
piesă poate avea loc şi o modificare a inductivităţii L ceea ce determină modificări 
semnificative asupra parametrilor modelului de semnal mic aşa cum se prezintă în 
tabelul 4.3. în acest tabel au fost prezentaţi numai parametrii care suferă modificări, 
odată cu modificarea inductivităţii echivalente a inductorului, faţă de valorile 
prezentate în tabelul 4.1, coloana a). Valorile parametrilor au fost calculaţi pentru o 
funcţionare a invertorului cu o putere mare la ieşire ( 5 = 9''). 

Rezultatele simulărilor pentru cele două valori ale inductivităţii de sarcină 
sunt prezentate în figura 4.21 (s-au folosit Anexele 14 şi 15). Se observă că o 
scădere a inductivităţii de sarcină are ca efect micşorarea câştigului în buclă şi 
înrăutăţirea stabilităţii prin micşorarea rezervei de fază. întrucât în timpul procesului 
de încălzire L scade pe măsura creşterii temperaturii, mai ales peste punctul Curie, 
înseamnă că proiectarea acestei bucle trebuie să se facă pentru valoarea 
inductivităţii de sarcină care corespunde temperaturii maxime a piesei de lucru. 
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Tabelul 4.3. Parametrii modelului de semnal mic al invertorului rezonant pentru 

trei valori diferite ale inductivităţii L ( 6 = 9° ) . 

89 

Nr.crt. Parametru a) L=17.5nH b) L=19.4nH c) L=21,3 nH 

1 fc 40900 38800 37040 
2. " c 256982,27 s'^ 243787,59 s'^ 232729,18 s"̂  
3. Ioc -7,835 A -7,7121 A -7,746 A 
4. los 62,48 A 62,66 A 62,51 A 
5. Ucc -267,3 V -292,1 V -305,2 V 
6. Ucs -34,65 V -33,19 V -37,82 V 
7. U îc 4 ,49720 4,7295 Q 4,9571 n 
8. L Ioc -0,13711 mVs -0,13847 mVs -0,16499 mVs 
9. L I o s 1,0934 mVs 1,2156 mVs 1,3315 mVs 
10. CQc 0,22615Q'^ 0,035436 0,2048 Q"̂  
11. CUcc -0,235224 mAs -0,25705 mAs 0,268576 mAs 
12. CUcs -30,492 nAs -29,2072 nAs -33,2816 l̂As 
13. H lOSto -33,94 n -28,7 n -36,4 Q 

14. H lOCco -1747 Q -1895 Q -1999 O 
15. Eso) 9048 Vrad'^ 8316 Vrad"^ 9805 Vrad"^ 
16. Etoco -2,813 mVs -2,085 mVs -3,267 mVs 
17. T 1,222 e"̂  s l,289e"^ s l,35e"® s 

Amplitudine [dB] 

Fază [deg] 

Fig.4.21. Caracteristicile de frecvenţă ale buclei de reglare a frecvenţei pentru două 
valori diferite ale inductivităţii de sarcină: • - pentru L = 21,3 |iH; O - pentru L = 17,5 |iH 
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Se observă că atât din punct de vedere al rezistenţei de sarcină cât şi al 
inductivităţii de sarcină proiectarea buclei de reglare a frecvenţei este bine să se 
facă pentru valorile corespunzătoare temperaturii maxime de încălzire a piesei de 
lucru. 

4.6.2. Analiza buclei de reglare a puterii 

Reţeaua de compensare folosită pentru bucla de reglare a puterii a fost 
prezentată în figura 4.7 şi este caracterizată de relaţia (4.29). Această reţea de 
compensare asigură: un pol în zero (un integrator) pentru un câştig în curent 
continuu mare, un zero la frecvenţe joase, pentru a creşte câştigul în bandă al buclei 
şi un pol la înaltă frecvenţă. De asemenea, filtrul trece jos folosit pentru medierea 
puterii de ieşire contribuie cu un pol la frecvenţe medii. 

Valorile componentelor din bucla de reglare a puterii sunt prezentate în 
programul corespunzător acestei bucle din Anexele 16 h- 18. Frecvenţa zeroului a 
fost aleasă de către autor la 159,15 Hz, iar frecvenţa polilor la 4774,65 kHz, 
respectiv 1,33 MHz. 

Figura 4.22 prezintă caracteristicile de frecvenţă ale buclei de reglare a 
puterii cu bucla de reglare a frecvenţei închisă, pentru un unghi de decalaj 5 = 9° . 
Bucla de reglare a puterii este stabilă, având un câştig în curent continuu mare, un 
câştig în bandă suficient de mare şi o rezervă de fază de 90 iar frecvenţa de 
trecere de 3,744 kHz. 

Ampliîudmc [dB] 

Fază [de^l 

Fig.4.22. Caracteristicile amplitudine - frecvenţă şi fază - frecvenţă ale buclei de 

reglare a puterii pentru un unghi de defazare 6 = 9 ° . 

Chiar dacă parametrii buclei de reglare a puterii suferă mai puţine modificări 
decât cei ai buclei de reglare a frecvenţei, totuşi prin interacţiunile care apar între 
aceste bucle comportarea buclei de reglare a puterii se modifică la schimbarea 
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punctului static de funcţionare. în figura 4.23 sunt prezentate caracteristicile de 
frecvenţa ale buclei de reglare a puterii pentru două puncte statice de funcţionare 
diferite, corespunzătoare unghiurilor de comandă 5 = 9° şi 5 = 45°. 

Ai-npbtudine [dB] 

Fa2â[deg] 

Fig.4.23. Caracteristicile de frecvenţă ale buclei de reglare a puterii pentru următoarele 

unghiuri de comandă (defazare): n - 5 = 9 ° ; o - 5 = 45° . 

Se observă că stabilitatea buclei de reglare a puterii se îmbunătăţeşte pe 
măsură ce puterea de ieşire scade, ceea ce conduce la concluzia că proiectarea 
acestei bucle trebuie să se facă pentru punctul de funcţionare corespunzător puterii 
maxime de ieşire. 

4.6.3. Analiza comportării invertorului rezonant ia perturbaţii 

Pentru a caracteriza comportarea invertorului rezonant la perturbaţii se 
studiază răspunsul acestuia la semnal treaptă. Obţinerea unor rezultate concludente 
se face alegând ca valoarea semnalului treaptă să nu fie foarte mare, astfel încât 
parametrii modelului de semnal mic să nu sufere modificări mari în timpul 
răspunsului. Figura 4.24 prezintă răspunsul modelului de semnal mic al invertorului 
la o variaţie pozitivă a tensiunii de intrare (s-a utilizat Anexa 19). A fost folosit 
modelul complet în care parametrii modelului au fost calculaţi pentru un unghi de 
comandă 6 = 9° şi au fost prezentaţi în tabelul 4.1 a). Semnificaţia nodurilor a căror 
tensiune a fost prezentată este cea din figura 4.14. Se observă că o creştere a 
tensiunii de alimentare duce la scăderea curenţilor de stare ioc şi ios (implicit a 
curentului de sarcină) astfel încât să menţină puterea de ieşire constantă. Pentru 
aceasta unghiul de comandă scade. Scăderea curentului de sarcină duce la creşterea 
frecvenţei de comutaţie astfel încât să se asigure timpul necesar descărcării 
complete a capacităţilor de ieşire a IGBT-urilor. 
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Fig. 4.25. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig.4.24. Răspunsul modelului de semnal mic complet al invertorului rezonant serie 
funcţionând la un nivel mare de putere la o variaţie pozitivă a tensiunii de alimentare. 
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Figura 4.25 prezintă răspunsul modelului de semnal mic al invertorului 
rezonant serie la o variaţie negativă a tensiunii de intrare folosind modelul de 
semnal mic prezentat în Anexa 20. Scăderea tensiunii de alimentare duce la 
creşterea curenţilor de stare ioc şi 'os (implicit a curentului de sarcină) astfel încât să 
menţină puterea de ieşire constantă. De asemenea unghiul de comandă creşte. 
Crescând curentul de sarcină frecvenţa unghiulară scade întrucât timpul de 
descărcare a capacităţilor de ieşire a IGBT-urilor devine mai mic şi astfel se poate 
folosi o frecvenţă mai apropiată de frecvenţa de rezonanţă. 

Fig. 4.25. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig.4.25. Răspunsul modelului de semnal mic complet al invertoruiui rezonant serie 
funcţionând la un nivel mare de putere la o variaţie negativă a tensiunii de alimentare. 

Figura 4.26 prezintă răspunsul modelului invertoruiui rezonant la un 
scurtcircuit între spirele inductorului (s-a utilizat Anexa 21). Acest scurtcircuit a fost 
simulat prin scăderea simultană a rezistenţei şi inductivităţii inductorului cu 
aproximativ 20 %. Rezultatele scurtcircuitului dat de modelul obţinut coincid cu cele 
teoretice şi cele constatate în practică. Astfel se observă că valorile curentului de 
sarcină cresc, de asemenea creşte valoarea tensiunii pe condensatorul de 
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compensare, dar aceste creşteri sunt corelate astfel încât prin creşterea unghiului de 
comandă să se menţină constantă puterea de ieşire. O schimbare radicală suferă 
frecvenţa de comandă care imediat după producerea scurtcircuitului poate duce la 
pierderea regimului ZVC la comutaţia întrerupătoarelor de putere. 

3 L 

4 T 

Fig. 4.25. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig. 4.26. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig.4.26. Răspunsul modelului de semnal mic complet al invertorului rezonant serie 
funcţionând la un nivel mare de putere la un scurtcircuit între spirele inductorului. 

Din analiza simulărilor efectuate cu modelul de semnal mic se observă că 
acesta răspunde corect în toate situaţiile prezentate, dovedind valabilitatea lui. 
Astfel a fost demonstrată utilitatea lui la proiectarea invertoarelor rezonante cu 
comandă defazată a ramurilor punţii invertoare. 

4.7. CONCLUZII 

în acest capitol au fost prezentate contribuţiile autorului la modelarea 
invertoarelor rezonante serie cu comandă defazată a ramurilor punţii invertoare. 
Autorul a preluat bazele teoretice ale modelării convertoarele rezonante prin metoda 
descompunerii funcţiilor periodice în serii trigonometrice şi separarea termenilor în 
sinus şi cosinus din [38]. A fost determinat modelul complet al unui invertor 
rezonant serie conţinând toate buclele de reglare ale invertorului. După 
obţinerea modelului de semnal mare autorul a analizat acest model cu ajutorul 
unor programe pe care Ie-a scris în MathCAD şi care sunt prezentate în 
Anexa 7. Cu ajutorul acestor programe a fost studiată funcţionarea invertorului la 
trei nivele de putere diferite pentru a demonstra valabilitatea modelului obţinut 
pentru orice condiţii de funcţionare. Rezultatele obţinute în urma simulărilor sunt în 
bună concordanţă cu rezultatele determinate experimental, care sunt prezentate în 
capitolul şase. Pentru determinarea valorilor variabilelor de stare în punctul static de 
funcţionare autorul a realizat un program în MATLAB pe care îl prezintă în Anexa 4. 

Prin perturbarea variabilelor de stare, de intrare şi de ieşire în jurul 
punctului static de funcţionare autorul a determinat modelul de semnal mic 
complet al invertorului rezonant. Acest model, obţinut iniţial sub formă analitică, 
conţine partea de putere a invertorului rezonant, bucla de reglare a puterii şi bucla 
de control a frecvenţei, care sunt interdependente. Orice modificare în funcţionarea 
unei bucle a invertorului se reflectă şi în funcţionarea celorlalte bucle ale invertorului. 
Modelul de semnal mic sub formă analitică poate fi simulat folosind programe care 
pot rezolva ecuaţii diferenţiale (cum sunt MATLAB sau MathCAD) sau poate fi 
''materializat" prin transformarea lui într-un circuit care conţine componente 
electrice. Pentru studierea modelului de semnal mic în programe specializate în 
simularea circuitelor cum sunt PSPICE şi ORCAD, autorul a transformat modelul 
de semnal mic sub formă analitică intr-un model de semnal mic sub formă 
de circuit echivalent folosind surse de tensiune controlate în tensiune, 
surse de tensiune controlate în curent, surse de curent controlate în 
tensiune şi surse de curent controlate în curent. Pentru implementarea 
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expresiilor Laplace din buclele de control ale frecvenţei şi puterii au fost folosite 
surse de tensiune controlate printr-o funcţie Laplace de către o altă tensiune. 
Pentru calcularea parametrilor modelului de semnal mic al invertorului, 
care sunt exprimaţi prin relaţii destul de complicate, autorul a realizat un 
program în MATLAB / SIMULINK şi care este prezentat în Anexa 8. Cu 
ajutorul acestui program autorul a putut calcula valorile parametrilor modelului de 
semnal mic al invertorului pentru diferite regimuri de funcţionare ale invertorului. 

Autorul a analizat bucla de control a frecvenţei pentru diferite nivele 
ale puterii de sarcină şi urmărind influenţa modificării parametrilor sarcinii în timpul 
încălzirii asupra performanţelor acestei bucle. Această buclă de reglare a frecvenţei, 
care este foarte importantă în funcţionarea sigură a invertorului, trebuie să păstreze 
frecvenţa de comandă cât mai aproape de frecvenţa de rezonanţă a circuitului de 
sarcină fără însă a pierde comutaţia la tensiune zero (ZVS) chiar dacă au loc 
modificări ale parametrilor invertorului. Din rezultatele obţinute autorul a 
prezentat o serie de concluzii utile în ce priveşte proiectarea acestei bucle. 
Pentru toate situaţiile analizate au fost calculaţi parametrii modelului de semnal mic 
pentru acele situaţii şi sunt prezentaţi sub forma unor tabele. Autorul a realizat 
programe ORCAD /PSPICE care au permis analizele acestei bucle de reglare 
a frecvenţei. Aceste programe sunt prezentate în Anexele 9 ^ 15 şi din ele se pot 
afla toţi parametrii modelului, în afara celor prezentaţi în cadrul capitolului. Pentru 
determinarea lor autorul a realizat numeroase simulări care să optimizeze 
funcţionarea acestei bucle, fără ca aceste rezultate să fie prezentate explicit în 
cadrul capitolului. 

De asemenea, autorul a analizat şi bucla de reglare a puterii pentru 
diferite puncte statice de funcţionare, corespunzătoare unor puteri de sarcină 
diferite. Chiar dacă parametrii buclei de reglare a puterii suferă mai puţine 
modificări decât cei ai buclei de reglare a frecvenţei, totuşi prin interacţiunile care 
apar între aceste bucle comportarea buclei de reglare a puterii se modifică la 
schimbarea punctului static de funcţionare. S-a arătat că stabilitatea buclei de 
reglare a puterii se îmbunătăţeşte pe măsură ce puterea de ieşire scade, ceea ce 
duce la ideea proiectării acestei bucle astfel încât să fie asigurată stabilitatea ei 
pentru punctul de funcţionare corespunzător puterii maxime de ieşire. Şi pentru 
această buclă autorul a realizat programe în ORCAD/PSPICE care permit 
analiza acestei bucle şi care sunt prezentate în Anexele 16 h- 18. 

La finalul acestui capitol autorul a prezentat rezultatele analizei 
comportării invertorului la perturbaţii care pot să apară în timpul funcţionării 
acestuia. Pentru aceasta au fost scrise programe care determină răspunsul 
invertorului la perturbaţii tip treaptă ale tensiunii de alimentare sau ale parametrilor 
sarcinii (care corespunde unui scurtcircuit al inductorului), aceste programe fiind 
prezentate în Anexele 19 ^21. Din analiza simulărilor efectuate s-a arătat că 
modelul de semnal mic răspunde corect în toate situaţiile prezentate. 

în concluzie se poate afirma că a fost demonstrată valabilitatea modelelor 
obţinute şi utilitatea lor la proiectarea invertoarelor rezonante serie cu comandă 
defazată a ramurilor punţii invertoare. Rezultatele obţinute în acest capitol au fost 
valorificate de către autor prin publicarea lucrărilor ştiinţifice [121] şi [122]. 
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5. MODELAREA INVERTOARELOR REZONANTE 
FOLOSIND METODA GENERALĂ DE MEDIERE 

în acest capitol autorul prezintă modul de obţinere al modelelor de semnal 
mare şi de semnal mic pentru invertoarele rezonante folosind metoda generală de 
mediere. Această metodă se poate folosi pentru modelarea circuitelor în care 
variabilele de stare suferă variaţii mari în jurul valorilor medii ale acestora, cum este 
cazul invertoarelor rezonante. Ideea de bază a metodei generale de mediere, care 
se mai numeşte şi metoda de mediere mulţi - frecvenţă, este de a folosi 
componentele Fourier ale variabilelor de stare ca noi variabile de stare. Modelul 
mediat va fi cu atât mai exact cu cât foloseşte mai multe componente Fourier pentru 
reprezentarea fiecărei variabile de stare. Autorul a obţinut modelele de semnal mare 
şi de semnal mic în formă analitică folosind prima componentă Fourier pentru 
reprezentarea variabilelor de stare şi modelele de semnal mare şi de semnal mic 
folosind primele trei componente Fourier pentru reprezentarea variabilelor de stare. 
Aceste modele sunt simulate în MathCAD şi se face o analiză comparativă între ele. 
De asemenea se face o comparaţie cu modelele obţinute în capitolul anterior. 

5.1. Baza teoretică a folosirii metodei generale de 
mediere la modelarea invertoarelor rezonante 

Baza teoretică a metodei generale de mediere este preluată din [2] şi [91]. 
Ea este prezentată de către autor în cadrul acestui subcapitol pentru a se putea 
înţelege modul în care a procedat la obţinerea modelelor care vor fi prezentate. 
Metoda generală de mediere foloseşte seria Fourier pentru a reprezenta evoluţia în 
timp a variabilelor de stare care caracterizează funcţionarea invertoarelor rezonante. 
Astfel, o variabilă de stare x ( n ) având perioada T în intervalul (t-T) poate fi 
reprezentată sub forma: 

x ( T ) = S k=0, ±1, ±2, ±3... (5 .1) 
k = - o o 

unde (0 = şi sunt componentele complexe ale seriei Fourier pentru variabila 

X(T) . Aceste componente sunt dependente de timp şi sunt obţinute prin integrarea 
variabilei de stare pe o perioadă: 

= (5 .2) 
' O 

Se poate caracteriza funcţionarea unui invertor rezonant cu ajutorul unui set 
de variabile de stare Xi(t) printr-un sistem de ecuaţii diferenţiale. în cadrul metodei 
generale de mediere invertorul rezonant este reprezentat de noile variabile de stare 
(xi)i^(t) date de componentele seriei Fourier ale vechilor variabile de stare Xi(t), 

componente obţinute folosind (5 .2) . Folosirea mai multor componente pentru fiecare 
variabilă de stare permite o analiză mai exactă, dar şi complexitatea modelului 
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creşte foarte mult. Componentele Fourier fiind variabile complexe, ordinul modelului 
mediat final în planul real v-a avea un număr dublu de ecuaţii faţă de numărul de 
componente utilizate. 

O problemă importantă privind folosirea componentelor Fourier ca variabile 
de stare este derivarea acestora în raport cu timpul. Modul de derivare al acestor 
componente este dat în [92]: 

Ecuaţia (5.3) este exactă pentru o frecvenţă unghiulară constantă. în cazul 
modificării în timp a frecvenţei unghiulare (5.3) este aproximativă, dar aproximarea 
este bună pentru variaţii lente ale frecvenţei unghiulare. 

Un circuit electronic de putere poate fi descris cu ajutorul ecuaţiilor de stare 
astfel: 

^ = f{x(t),u(t)} (5.4) 

y(t) = g{x(t),u(t)} (5.5) 
unde x(t) este vectorul variabilelor de stare, u(t) este vectorul mărimilor de intrare 
şi y(t) este vectorul variabilelor de ieşire. Funcţiile f( ' ) şi g(-) pot fi liniare sau 
neliniare depinzând de tipul circuitului care trebuie modelat. 

Primul pas în obţinerea modelului mediat este aplicarea seriei Fourier 
ambelor părţi ale ecuaţiilor (5.4) şi (5 .5) : 

( ^ ) ^ = ( f { x ( t ) . u ( t ) } ) , (5.6) 

(y(t))^=(g{x(t),u(t)})^ (5.7) 

Pentru a obţine modelul mediat funcţie de noile variabile de stare, care sunt 
componentele Fourier variabile în timp este nevoie să transformăm ecuaţiile (5.6) şi 
(5.7) folosind (5.3) . Astfel se obţin ecuaţiile: 

^ ^ ^ ^ = -jka)(x(t))j^ + (f{x(t),u(t)})^ (5.8) 

(y(t))^ =(g{x(t),u(t)})^ (5.9) 

Ecuaţiile (5.8) şi (5.9) nu reprezintă încă modelul mediat final deoarece 
funcţiile f(-) şi g(-) sunt încă funcţii implicite de noile variabile de stare. Pentru a 
obţine modelul final este nevoie să explicităm aceste funcţii: 

^ ^ ^ ^ = -jka)(x(t))^ + fe|(x(t)),^.(u(t)) J (5.10) 

(y(t))k =gel(x(t) )^.(u(t) )J (5.11) 
Acesta este cel mai dificil pas în procesul de modelare, în special când 

funcţiile f(-) şi g(-) sunt neliniare. în mod fericit funcţiile f(-) şi g(-) pentru 
invertoare rezonante sunt liniare, ceea ce simplifică mult analiza. Este important de 
observat că soluţia pentru simplificarea ecuaţiilor (5.10) şl (5.11) este să se 
considere numărul minim de componente Fourier care să descrie funcţionarea 
invertorului. Fiecare nouă componentă Fourier va creşte cu două unităţi ordinul 
modelului final. De aceea considerând prea mute componente se complică mult 
modelul final fără să crească semnificativ acurateţea modelului. Pentru invertoarele 
rezonante este suficient în cele mai multe cazuri să se considere numai 
componentele de ordin k = ±1. 
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1) Obţinerea modelului de semnal mare 

în mod uzual se descrie funcţionarea unui invertor rezonant prin intermediul 
ecuaţiilor de stare astfel: 

= A x ( t ) + B . x ( t ) (5.12) 
dt 

y(t) = f(x(t),u(t)) (5.13) 
unde x(t)este vectorul variabilelor de stare, u(t) este vectorul mărimilor de intrare, 
iar y(t) este vectorul variabilelor de ieşire. Fun^ia f (0 poate fi liniară sau neliniară 
după tipul invertorului care trebuie modelat. 

Pentru a obţine modelul de semnal mare mediat se descompun în serie 
Fourier ambele părţi ale ecuaţiilor (5.12) şi (5 .13) : 

^^^^(t) = A(x)^(t) + B(u)^(t) (5.14) 

(y)^(t) = (f(x(t),u(t)))^ (5.15) 

Folosind ecuaţia (5.3) şi ordonând termenii se obţin următoarele relaţii: 

^ ^ ^ ^ = (- jka)I + AXx)j^(t) + B(u)^(t) (5.16) 

(y)k(t) = f((x)^(t),(u)j^(t)) (5.17) 

unde I reprezintă matricea unitate. 
Ecuaţiile (5.16) şi (5.17) reprezintă ecuaţiile de stare ale modelului mediat. 

Acest model constă din mai multe ecuaţii diferenţiale de ordinul întâi în care noile 
variabile de stare sunt componentele Fourier ale vechilor variabile de stare. Daca 
toate componentele Fourier din (5.17) sunt prezentate într-un mod explicit acesta 
reprezintă modelul de semnal mare final. 

Acest model este util pentru simularea funcţionării invertorului rezonant prin 
integrarea ecuaţiilor diferenţiale care compun modelul. Tot din acest model se 
determină soluţia de regim staţionar pentru variabilele de stare şi funcţiile de 
transfer de semnal mic ale invertorului. 

2) Soluţia de regim staţionar 

Condiţia pentru funcţionarea în regim staţionar este: 
d(x). (t) 

= 0 (5.18) 

Folosind această condiţie în (5.16) şi (5.17) soluţia de regim staţionar este: 

(xo) j ,=( jka)o I-A)- lB(uo)^ (5.19) 

( y o ) k = H N ) k ' S ) J (5.20) 

3) Funcţiile de transfer de semnal mic 
Funcţiile de transfer de semnal mic sunt uşor de obţinut din ecuaţiile (5.16) 

şi (5.17). Introducând mici perturbaţii în modelul de semnal mare, liniarizând şi 
folosind transformata Laplace pot fi obţinute funcţiile de transfer de semnal mic. 
Pentru obţinerea funcţiilor de transfer referitoare la frecvenţa de comutare este 
necesar să se introducă o mică perturbaţie frecvenţei de comutaţie în timp ce 
mărimile de intrare sunt păstrate constante. 
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0) = (Oq + O) (5.21) 

(uk) = S ) k (5 .22) 
Perturbaţiile introduse asupra frecvenţei de comutare produc schimbări 

asupra variabilelor de stare: 
(5 .23) 

înlocuind (5.21) , (5 .22) şi (5 .23) în ecuaţia (5 .16) , se obţine următoarea 
expresie: 

— I i i r i r i i M _ i _ f a i i i - i _ u H r v ^ i _ i _ f v i i - i - w^i • • ^ ^ ^ ^ (-jk((O0 + â ) ) l . A ) ( ( X O ) , + (x ) J . B(uo), ^̂  . - . -WK (5.24) 

Prin aranjarea ecuaţiei (5 .24) şi neglijând termenii de ordinul doi se obţine: 

^ = (- jkcoQl + aW - jka)l(xo)^ (5.25) 

Se aplică transformata Laplace ecuaţiei (5 .25) şi se obţin funcţiile de 
transfer: 

(x)k(^) 
co(s) 

;(s + jka)o) I-A^l jk I {xo) ,^ (5.26) 

Urmând o procedură similară se pot obţine funcţiile de transfer referitoare la 
variaţiile variabilelor de stare la modificarea mărimilor de intrare: 

(U) ,(s) 
(s + jka )o) l - (5 .27) 

După ce se obţin funcţiile de transfer care determină variaţiile variabilelor de 
stare se pot obţine uşor funcţiile de transfer pentru variabilele de ieşire. O expresie 
generală pentru aceste funcţii este: 

y(s) = (u) , (s ) (5.28) 

Ecuaţiile (5.26)-r(5.28) reprezintă expresiile generale pentru funcţiile de 
transfer de semnal mic ale oricărui invertor rezonant. 

5.2. Modelarea invertoarelor rezonante 

Figura 5.1 prezintă circuitul de putere al invertorului rezonant serie care va 
fi modelat. Cele patru tranzistoare, T i - T4, sunt comandate cu semnale de comandă 
având un factor de umplere egal cu 0,5 şi frecvenţa puţin mai mare decât frecvenţa 
de rezonanţă. Când lucrează peste frecvenţa de rezonanţă, curentul de sarcină, io, 
întârzie faţă de tensiunea cvasi-dreptunghiulară uab- Diodele de nul conduc curentul 
de sarcină după ce capacităţile de ieşire ale IGBT-urilor sunt descărcate. în timpul 
acestei perioade de conducţie a diodelor, IGBT-urile pot fi aduse în conducţie la 
tensiune zero. Comutarea la tensiune zero (ZVS) , care asigură pierderi mici de 
putere în timpul comutaţiei, trebuie asigurată în toate momentele pentru a preveni 
posibile distrugeri ale tranzistoarelor. Deoarece frecvenţa de comandă a 
tranzistoarelor este foarte apropiată de frecvenţa de rezonanţă a circuitului de 
sarcină se poate afirma că circulaţia curentului de sarcină este puţin afectată de 
comutaţia tranzistoarelor. 
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iTJd 

T2 . ^ 
HK t D 2 Î 

- / ^ABf 

Fig.5.1. Circuitul de putere al invertorului rezonant serie. 

în aceste condiţii circuitul de putere al 
invertorului rezonant serie cu comandă defazată a 

" ramurilor punţii invertoare poate fi reprezentat de 
R către circuitul echivalent din figura 5.2. 

'j" Se aleg ca variabile de stare curentul prin 
inductor io(t) şi tensiunea pe condensatorul 
rezonant uc(t). Ca variabile de ieşire vom alege 

5 înfăşurătoarele curentului prin inductor şi a 
J tensiunii pe condensator. 

Fig.5.2. Circuitul echivalent 
al invertorului rezonant serie 

5.2.1. Modelarea invertoarelor rezonante folosind prima 
componentă Fourier 

La invertoarele rezonante selectivitatea circuitului de sarcină face ca formele 
de undă implicate să se apropie mult de forma sinusoidală. De aceea la aceste 
circuite este suficient de obicei să considerăm numai prima componentă a seriei 
Fourier (k = ±1) dacă funcţionarea invertorului rezonant are loc aproape de 
frecvenţa de rezonanţă. 

Alegând curentul prin inductor şi tensiunea pe condensator ca variabile de 
stare se obţine următorul vector al variabilelor de stare: 

x(t) = [ io(t) ,uc(t)r (5.29) 
Pornind de la circuitul din figura 5.2 putem scrie următoare ecuaţii între 

variabilele de stare: 

^ = - f i 0 ( t ) - f u c ( t ) . i u A B ( t ) 

rio(t) (5.30) duc(t) ^ 1 j 
dt C ' 

unde tensiunea de intrare poate fi exprimată în cazul invertoarelor rezonante serie 
cu comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare sub forma 

UAB(t) = - Ud cos(-) • sgn(sincDt). 
n 2 
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Folosind seria Fourier aşa cum s-a arătat în prima secţiune şi considerând 
numai termenii de ordinul întâi modelul de stare (5 .30) se transformă astfel: 

(5 .31) 

în care se definesc noile variabile de stare astfel: 

Wl=[(io)r(uc)ir (5-32) 
Dacă sistemul de ecuaţii (5 .31) este scris în domeniul real fiecărei ecuaţii 

complexe îi corespund două ecuaţii în domeniul real. Variabilele de stare din (5 .32) 
au forma: 

= , ( t ) + j ( io) i_ . , ( t ) 

{uc>^(t) = ( u c ) i _ r ( t ) + j • ( u c ) i _ i ( t ) (5 .33) 

Astfel vectorul variabilelor de stare are forma: 
iT 

astfel: 

( u c ) i _ , ( u c ) i _ | J (5 .34) 

Cu aceste noi variabile de stare sistemul de ecuaţii (5 .31) se transformă 

^('0)1 i(t) . . . R , . 1 / \ 2 Ud 

(5 .35) 

astfel: 

y ( t ) = f ( ( i o > , _ , , { i o ) , i , ( " c > , _ , ( " c > , _ i ) 

Modelul de semnal mare dat de (5 .35) poate fi scris şi sub formă matriceală 

d(x ) , { t ) 
dt = A l ( x ) i ( t ) + B i . (uAB ) i ( t ) 

y( t ) = f f ( i o ) i _ r ' ( i o ) i _ j / K ) i j, ( u a b ) i 

(5 .36) 

în care: A i = 
O O -COC 

O I (OC O 

Bi = n-L 
O 

(5.37) 
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Variabilele de ieşire considerate sunt valorile de vârf ale curentului prin 
inductor, respectiv a tensiunii pe condensator. Aceste variabile de ieşire pot fi 
calculate astfel: 

y i ( t ) = 2||(io)i(t)|| = 2 j ( ( i o ) i _ r ( t ) ) ^ + ( ( i o ) i _ i ( t ) ] 

y2(t) = 2||(uc),|| = 2 j ( ( u c ) i _ , ( t ) ] + ( ( u c ) i _ i ( t ) ) 

(5 .38) 

(5 .39) 

Ecuaţiile (5 .35) h- (5 .39) reprezintă modelul de semnal mare al invertorului 
rezonant. Urmărind metodologia expusă în secţiunea anterioară se pot obţine soluţia 
de regim staţionar şi modelul de semnal mic al invertorului rezonant. Pentru a 
obţine modelul de semnal mic este necesar să se determine punctul static de 
funcţionare (PSF) întrucât în jurul acestuia are loc liniarizarea circuitului. Pentru 
aceasta se anulează toate derivatele mărimilor de stare din modelul de semnal mare 
obţinându-se sistemul: 

T ° 1- ' 

- " c l o 1 

1T 

+ flclo 1. 

+ 0 

- U ^ c . . , 

+ 0 

+ 0 

+ 0 = 0 

+ n c U c i _ i =0 

. + 0 = 0 

Ud cos A 
1 2 ; (5 .40) 

- " c - U c i 

Valorile în reqim staţionar ale variabilelor de 
lOi r j Uc j ^ Uc^ J sunt date de soluţia sistemului (5 .40) şi sunt: 

stare 

^O l _ r =-Udcos (2 
, Q c - c R ( i - n c L C) 

' Q2R2C2 Q J l c - 1 

l 0 l _ i = •^UdCOS(|)-
Q 2 . C 2 . R 2 

n ^ L C - l ] +Q2R2C2 

U c i _ r = ^ U d C O S ( | ) -
Qţ- C • R 

UC l _ i=^UdCOS( | ) 

n ^ L C - l ^ +Q2R2C2 

( i - n j - L C ) 

(^n|LC - 1 
(5 .41) 

în care Ud este tensiunea sursei de alimentare de la intrare, A este valoarea de 

regim staţionar a unghiului de comandă a decalării de fază şi Qc este frecvenţa 
unghiulară de comandă, în punctul de operare. 

Folosind relaţia (5 .19) soluţia de regim staţionar poate fi scrisă şi astfel: 
- n c C 

1 o 
^ c o s ( A ) . 

Q J LC - jQcRC + 1 
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(uc ) ^ = ̂ c o s ( f ) ^ ^ (5.42) 
\ / l _ 0 n 2 Q^LC- jQcRC + l 

Soluţia de regim staţionar finală se obţine luând în considerare relaţia dintre 
coeficienţii Fourier complecşi şi mărimile reale: 

1 \ / l-O n 2 ri^LC - joJoRC +1 
^ (5.43) 

Uc, =2j(uc , = i ^ c o s ( | ) ^ 

Aşa cum era de aşteptat se obţin rezultate foarte asemănătoare cu cele obţinute la 
modelarea prin metoda descompunerii în serii trigonometrice prezentate în capitolul 
cinci. 

Modelul de semnal mic se obţine introducând perturbaţii mici asupra 
variabilelor de stare, mărimilor de intrare şi a variabilelor de ieşire în modelul de 
semnal mare şi liniarizând în jurul punctului static de funcţionare (soluţia de regim 
staţionar). Perturbaţiile introduse sunt: 

co = Q c + w c ; (ud)! =Ud+(ud)^; 6 = A + 6 ; 

= ( io ) i _ i ( t ) = Io i _ i+(k ) )^ . ( t ) ; 

( u c ) i _ , ( t ) = U c i _ , (uc ) i _ i ( t ) = Uc , _ , 

y i ( t ) = Y i + y i ( t ) ; y2(t) = Y 2 + y 2 ( t ) ; (5.44) 
în care fiecare variabilă este compusă din valoarea corespunzătoare punctului static 
de funcţionare peste care se suprapune o perturbaţie de nivel mic. 

Folosind rezultatele prezentate în (5.25) şi (5.28) se obţine următorul model 
de semnal mic al invertorului rezonant prezentat în figura 5.1: 

dt 

fOir 

Modelul de semnal mic reprezentat de ecuaţiile (5.45) poate fi scris şi sub 
formă matriceală: 
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dt 

n. - i o 

o - i 

- l O o -Qc 

O - l Qc O 

lOi I 

â)c(t) + 

o 

o 
(Od>i(t) 

o 
-sini 

nL 
O 
O 

5(t) (5 .46) 

y i ( t ) = 

y2(t) = 

O 0].(x)^(t) 

O o U c , _ J ( % ( t ) 

î n c a r e ( x ) ^ = [ ( b ) ^ _ ^ (b)^^. ( u c ) , _ . 

care include variabilele de stare perturbate. 

este vectorul de stare perturbat 

5.2.2. Modelarea invertoarelor rezonante folosind mai multe 
componente Fourier 

Pentru a vedea care este influenţa creşterii numărului componentelor Fourier 
asupra preciziei modelelor obţinute se vor determina modelele invertorului rezonant 
luând în considerare mai multe componente Fourier. Funcţia care reprezintă 
tensiunea de intrare u/̂ bC )̂ este o funcţie impară. De aceea coeficienţii Fourier 

a|< = O oricare ar fi k şi b^ = O pentru k par. De aceea se va considera k = ±3 
întrucât pentru k = ±2 componentele corespunzătoare ale curenţilor vor fi zero. 

Şi de această dată se alege tot curentul prin inductor şi tensiunea pe 
condensator ca variabile de stare. Ecuaţiile (5 .29) şi (5 .30) sunt adevărate şi în 
acest caz. De această dată tensiunea aplicată circuitului rezonant se aproximează 
prin relaţia: 

^ A A; 
(5 .47) UAB(t) = —Ud • cos(^) • sgn(sin(Dt) + • cos(^) • sgn(sin3a)t) 

n 2 3n 2 
Folosind seria Fourier aşa cum s-a arătat în prima secţiune şi considerând 

termenii de ordinul întâi şi trei modelul de stare (5 .30) se transformă astfel: 

(5 .48) 
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^ 4 ( i 0 ) , ( t ) - J C O 0 ( u c > , ( t ) 

^ 4 ( i 0 > 3 ( t ) - J c O 0 ( u c ) 3 ( t ) 

(5.49) 

în care se definesc noile variabile de stare astfel: 

/3 = [(îo)r ('0)3' (uc). (5.50) 

Dacă sistemul de ecuaţii (5.49) este scris în domeniul real fiecărei ecuaţii 
complexe îi corespund două ecuaţii în domeniul real. Variabilele de stare din (5.49) 
au forma: 

( io) , ( t ) = (io)i ,.(t) + j ( io) i_ i ( t ) 

(io)3(t) = ( io)3_r(t) + j ( i o ) 3 _ i ( t ) 

(l^)^(t) = (uc) i ,.(t) + j (uc) i -.(t) (5.51) 

(uc>3(t) = (uc )3_ , ( t ) + j- (uc)3_ i ( t ) 

Astfel vectorul variabilelor de stare are forma: 

W s j (^>l_r M 3 _ r M s J 
Cu aceste noi variabile de stare sistemul de ecuaţii (5.49) se transformă astfel: 

= -3 • C0c(i0)3_r - f ( '0)3_i(t) - f (^c )3 _ , ( t ) - ) 

(5.53) 

astfel: 

d(io)3_i(t) 
dt 

dt 

y( t ) = f ( ( i o ) i _ r ' ( 'o ) i i ' ( i o ) 3 _ r ' ( io )3_ i , ( " c ) 3 _ r ( u c ) 3 _ i 

Modelul de semnal mare dat de (5.53) poate fi scris şi sub formă matriceală 
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d ( x ) , 3 ( t ) 

dt 
= A2 (X)^ 3(t) + B2 (uAB)^ 3 ( t ) (5 .54) 

în care: A2 = 

R 
L 

COc 0 0 1 
L 

0 0 0 

-t^c 
R 
L 

0 0 0 1 
L 

0 0 

0 0 
R 
L 3 C 0 , 0 0 1 

L 
0 

0 0 -3cOc 
R 
L 0 0 0 1 

L 
1 
C 

0 0 0 0 0 0 

0 1 
c 

0 0 -(Oc 0 0 0 

0 0 1 
c 

0 0 0 0 3cOc 

0 0 0 1 
c 

0 0 -30)c 0 

Bi = 

n-L 
O 
2 

(5 .55) 3 n L 
O 
O 
O 
O 

Variabilele de ieşire considerate sunt valorile de vârf ale curentului prin 
inductor, respectiv a tensiunii pe condensator. Aceste variabile de ieşire pot fi 
calculate astfel: 

yi(t) = a^i = +((io)3_r(t)/ (5-56) 

y2(t) = 2|(uc)^ 3I = 2 j ( (uc ) i _ , ( t ) f +((uc)3_r(t)f ^MaJ'^f (5-57) 

Ecuaţiile (5 .53) şi (5 .54) reprezintă modelul de semnal mare al invertorului 
rezonant. Urmărind metodologia expusă în secţiunea anterioară se pot obţine soluţia 
de regim staţionar şi modelul de semnal mic al invertorului staţionar. Pentru a 
obţine modelul de semnal mic al circuitului de putere este necesar să se determine 
punctul static de funcţionare (PSF) întrucât în jurul acestuia are loc liniarizarea 
circuitului. Pentru aceasta se anulează toate derivatele mărimilor de stare din 
modelul de semnal mare obţinându-se sistemul: 

R r „ . 1 
= 0 - - h i r 

-•^103 , . + 3 Q c l 0 3 _ | - f u c 3 r = 0 

- 3 " C l 0 3 _ r - f " f Uc3_ i = | ^ ^ C O S ( | ) 

l l o , = 0 

(5 .58) 

= 0 
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Valorile [Iq^ Iq^ . Iq^ ^ 103 , i i ^ r ^Q i UC3 ^ ^03 , ] în regim 

staţionar ale variabilelor de stare sunt date de soluţia sistennului (5 .58) şi sunt: 

4 A Op C R • (1 - . L . c ) 

I O i _ i = - ^ U d C O S ( | ) -

Q ^ L C - l j 

Q 2 . C 2 . R 2 

Q ^ L C - l ] +Q2R2C2 

4 A 3 • Qp • C R • (1 - 9 • n^ . L . C) 
I03 r = | : U d C O S ( | ) . — - C C 

9 • Q^ . c2 . R2 

U c i _ r =^UdCOS(| ) 

U c i _ i = ^ U d C O S ( | ) 

• C R 

(̂ Q^LC - 1 + n^R^C^ 

( l - n j L C) 

(^n^LC - 1 + Q2R2C2 

4 A 3 • Q p • C • R 
UC3 r = ^ U d C O S ( | ) ^ 

UC3_i ~ U d C O S ( | ) 
(1 - 9 • • L C) 

(5.59) 

în care Ud este tensiunea sursei de alimentare de la intrare, o este unghiul de 
comandă şi Qc este frecvenţa unghiulară de comandă, în punctul de operare. 

Folosind relaţia (5.19) soluţia de regim staţionar poate fi scrisă şi astfel: 
2 U d _ , A , -QcC 

LC - JQCRC + 1 

- 3 • QcC 
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= 2 y d c o s ( A ) ^ i (5 .60) 
.0 n 2 n^Lc _ jOj-Rc + 1 

2Ud j (uc \ = ̂ c o s ( A ) ^ i 

Soluţia de regim staţionar finală se obţine luând în considerare relaţia dintre 
coeficienţii Fourier connplecşi şi mărimile reale: 

' ' 1 - 0 n 2 n ^ L C - i O o R C + l 

3n 2 g - Q ^ L C - j - B . t O o R C + l 

Uci = 2j(uc - = i ^ c o s ( | ) — (5 .61) 
^ n 2 n ^ L C - j Q c R C + l 

^C3=2j (uc>3 î l ^ /3_0 3n 2 9 Q 2 L c _ j . 3 . Q ^ R C + l 

Modelul de semnal mic se obţine introducând perturbaţii mici asupra 
variabilelor de stare, mărimilor de intrare şi a variabilelor de ieşire în modelul de 
semnal mare şi liniarizând în jurul punctului static de funcţionare (soluţia de regim 
staţionar). Perturbaţiile introduse sunt: 

a) = fic+<î)c; (ud)i = U d + ( u d ) j ; 5 = A + 6 ; 

( i o ) i _ , ( t ) = I o i _ , ( i o ) i _ i ( t ) = Io i _ | , ( t ) ; 

(io)3 ,.(t) = I03_r +(«0)3 / t ) ; ( io )3_ i ( t ) = Io3_i + ( î o ) 3 _ . ( t ) ; 

( " c ) 3 _ r ( t ) = Uc3_ r {uc)^ J t ) = yJc,_; + ( u c ) 3 _ i ( t ) ; 

y i ( t ) = Y i + y i ( t ) ; y2( t ) = Y2 + y 2 ( t ) ; (5 .62) 

în care fiecare variabilă este compusă din valoarea corespunzătoare în punctul static 
de funcţionare peste care se suprapune o perturbaţie de nivel mic. 

Folosind rezultatele prezentate în (5 .25) şi (5 .28) se obţine următorul model 
de semnal mic al invertorului rezonant prezentat în figura 1: 

d(k)) (t) 

MV R / ^ 1 

nL 
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( t ) - a c f e ) - l ( u c ) 3 _ , ( t ) * 3 . i „ , _ > e ( t ) 

dt = -3 • - ^(b>3_Xt) - ^(Oc)3_i(t) - 3 l03_,â>c(t) -

2 

1 /« 

r̂ ^̂  l / M /« \ 

dt 

yi(t)= 

(5.63) 

V5(t) ^^JW3jJ 

Modelul de semnal mic reprezentat de ecuaţiile (5.63) poate fi scris şi sub 
formă matriceală astfel: 

1,3^ 
dt 

R 
L Qc 0 0 

1 
L 

0 0 0 

- Q c 
R 
L 0 0 0 

1 
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0 0 
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1 
L 

0 

0 0 - 3 Q c 
R 
L 0 0 0 

1 
L 

1 
c 

0 0 0 0 Qc 0 0 

0 
1 
c 

0 0 - H c 0 0 0 

0 0 
1 
C 

0 0 0 0 3Qc 
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O 
r loi i 1 
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- I O 3 r 

UCi 1 
U)c(t) + 
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- U C 3 . 
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o 
o 
o 

nL 
O 

nL 
O 
O 
O 
O 

U J 

(A 
U (5.64) 

yi(t)= 

y5(t)= 

^ r — f P ^ - ^ ° ° "o^.r i03_i o o).(x) (t) 

0 0 0 0 it,_r U:3_r ^aj^^a^t) 

( % ^ U (^kr W s j , 
vectorul de stare perturbat care include variabilele de stare perturbate. 

este 

5.3. Simularea şi analiza comparativă a modelelor 
obţinute prin metoda generală de mediere 

Pentru sinnularea şi analiza invertorului rezonant serie folosind modelele 
obţinute prin metoda generală de mediere s-a utilizat mediul de programare 
MathCAD datorită uşurinţei cu care acesta permite rezolvarea ecuaţiilor diferenţiale 
şi vizualizarea rezultatelor. Programele corespunzătoare sunt prezentate în Anexele 
22 ^ 25. Simulările s-au realizat pentru următoarele valori ale parametrilor: 

R=0,6 Q ; L=19,4^H; C = 8 8 0 nF; Q=7,88; Ud=30V şi Pmax=l,5KW, 
aceleaşi care s-au folosit şi pentru modelul din capitolul patru. 

5.3.1. Simularea invertorului rezonant folosind modelele de 
semnal mare 

A. Simularea modelului de semnal mare cu o componentă 
Fourier (Anexa 22) 

în figurile 5.3 -i- 5.5 sunt prezentate rezultatele simulărilor modelului de 
semnal mare cu o componentă Fourier în diverse condiţii de funcţionare. în aceste 
figuri apar evoluţiile în domeniul timp a variabilelor de ieşire şi de stare ale 
invertorului rezonant serie la modificarea cu 20 % a tensiunii de intrare, atât în sens 
descrescător cât şi în sens crescător, pentru două nivele de putere diferite. Alegerea 
unor condiţii de funcţionare cât mai diverse s-a făcut cu scopul de-a obţine concluzii 
cât mai generale, care să poată fi utilizate în proiectarea invertorului. Din aceste 
reprezentări se pot determina timpul de răspuns al invertorului la modificarea 
tensiunii de intrare şi supracreşterile care apar. 
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Semnificaţia variabilelor prezentate în figurile 5.3 -l- 5.5 este următoarea: 

Ud - variaţia tensiunii de alimentare; 

X i - componenta reală a curentului (io)j^ ^ ; 

X2 - componenta imaginară a curentului 

( îo ) i _ i ; 
X3 - componenta reală a tensiunii (uc)^ 

X4 - componenta imaginară a tensiunii 

V i - valoarea de vârf a curentul de ieşire io; 

y2 - valoarea de vârf a tensiunii pe 

condensator Uc-

m lâDQ 1280 IflQQ 

b) c) 

[V] 3Q0 

1280 ^ 1600 
txlQ-

d) e) 

Fig. 5.7. (Continuă pe pagina urnnătoare). 
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Fig. 5.7. (Continuă pe pagina următoare). 
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FIg. 5.3. Răspunsul modelului de semnal mare cu o componentă Fourier la descreşterea 
tensiunii de alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială. 

Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 9° (putere mare). 

în figura 5.3 este prezentat răspunsul modelului de semnal mare cu o 
componentă Fourier la descreşterea tensiunii de alimentare cu 20% faţă de valoarea 
iniţială pentru un nivel mare de putere a invertorului ( 6 = 9°) . în această figură 
variabilele de intrare, de stare şi de ieşire sunt prezentate atât în ce priveşte 
evoluţia lor ca funcţii armonice cât şi anvelopa lor. Răspunsul invertorului este cu 
supracreşteri mici, iar timpul de răspuns este aproximativ 200ns care reprezintă 
aproximativ 8 perioade de comutaţie. 

în figura 5.4 este prezentat răspunsul modelului de semnal mare cu o 
componentă Fourier la creşterea tensiunii de alimentare cu 20 % faţă de valoarea 
iniţială pentru un nivel mare de putere a invertorului ( 6 = 9°) . în această figură 
variabilele de intrare, de stare şi de ieşire sunt prezentate numai prin anvelopa lor 
deoarece este mai sugestivă. Concluziile care se desprind sunt asemănătoare cu 
cele de la figura anterioară şi arată răspunsul corect al modelului. 

960 1230 160Q 
txlO-^[s] 

a) 
Fig. 5.7. (Continuă pe pagina urnnătoare). 
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Fig. 5.4. Răspunsul modeiuiui de semnal mare cu o componenta Fourier la creşterea 

tensiunii de alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială. 
Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 5 = 9° (putere mare). 
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Fig. 5.5. Răspunsul modelului de semnal mare cu o componentă Fourier la descreşterea 
tensiunii de alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială. 

Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 100° (putere mică). 

în figura 5.5 sunt prezentate anvelopele variabilelor de stare şi de ieşire la 
descreşterea tensiunii de alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială, dar luând în 
considerare de această dată un nivel mic de putere. Se observă că valorile 
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variabilelor sunt semnificativ mai mici decât în cazul unui nivel mare de putere, dar 
formele anvelopelor variabilelor sunt asemănătoare cu cele din figura 5.3 conducând 
la aceleaşi concluzii în ce priveşte supracreşterile şi timpul de răspuns. 

B. Simularea modelului de semnal mare cu mai multe 
componente Fourier(Anexa 23) 

în continuare sunt prezentate rezultatele simulărilor evoluţiilor în domeniul 
timp ale variabilelor de ieşire şi de stare ale invertorului rezonant serie la 
modificarea cu 20 % a tensiunii de intrare, atât în sens descrescător cât şi în sens 
crescător, folosind modelul de semnal mare obţinut prin luarea în considerare a mai 
multor componente Fourier. Programul cu ajutorul căruia au fost realizate simulările 
este prezentat în Anexa 23. 

Semnificaţia variabilelor din figurile 5.6 5.6 este prezentată în continuare. 
[V] 

31 fj 

22 27 

19 09 

12 

^36 
31S 

O 
530 640 960 Î2S0 1600 

txlO'^[s] 
a) 

Xi - componenta reală a curentului (ic '1 r ' 

X2-componenta imaginară a curentului (io)̂  j; 

X3 - componenta reală a tensiunii (10)3 

X4-componenta imaginară a tensiunii (îqĴ  . 

X5- componenta reală a curentului; (uc)^ ^ 

Xe - componenta reală a curentului; (uc)^ j 

X7 - componenta reală a curentului (uc)3 ^ 

X8 - componenta reală a curentului .; 

y i - valoarea de vârf a curentul de ieşire io; 

y2 - valoarea de vârf a tensiunii pe 

condensator Uc-

[A] ^ 
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5091 

l 
3S18 1 

- r -

2545 1 
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b) c) 
Fig. 5.6. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig. 5.7. (Continuă pe pagina urnnătoare). 

BUPT



120 Modelarea invert. rezonante folosind metoda generală de mediere - 5 

[V] i 

0.55 

0.0909 

-036 

0 S 3 

127 

17J 

26t 

309 

353 
- 4 

J ki 

wm^- ^ 

[ 

- - • 

llfiO 
txlO-^[s] 

320 640 960 1280 

txlO-^[s] 
1600 

j ) k) 

Fig. 5.6. Răspunsul modelului de semnal mare cu mai multe componente Fourier la 
descreşterea tensiunii de alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială. 

Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 9° (putere mare). 

în figura 5.6 este prezentat răspunsul modelului de semnal mare cu mai 
multe componente Fourier la descreşterea tensiunii de alimentare cu 20 % faţă de 
valoarea iniţială, pentru un nivel mare de putere a invertorului (6 = 9°) . Diferenţele 
faţă de figura 5.3 pentru variabilele de ieşire y i şi yz este greu de observat şi va fi 
pusă în evidenţă în paragraful următor prin reprezentarea la o scară mai mică, care 
să arate aceste diferenţe. Variabilele de stare corespunzătoare armonicilor 
curentului de sarcină (X3 şi X4) şi tensiunii pe condensator(x7 şi xs) au valori mult 
mai mici decât variabilele corespunzătoare componentelor fundamentale ale 
curentului de sarcină ( x i şi X2) şi tensiunii pe condensator(x5 şi xe). Aceasta arată 
că ponderea acestor componente armonice asupra ieşirii invertorului este mult mai 
decât ponderea componentelor fundamentale. 
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txlO-^[s] 
a) 

Fig. 5.7. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig. 5.7. (Continuă pe pagina urnnătoare). 
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Fig. 5.7. Răspunsul modelului de semnal mare cu mai multe componente Fourier la 
creşterea tensiunii de alimentare cu 20 % faţă de valoarea iniţială. 

Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 9° (putere mare). 

în figura 5.7 este prezentat răspunsul modelului de semnal mare cu mai 
multe componente Fourier la creşterea tensiunii de alimentare cu 20% faţă de 
valoarea iniţială, pentru un nivel mare de putere a invertorului (6 = 9°) . Diferenţele 
faţă de figura 5.4 pentru variabilele de ieşire y i şi y2 este mică şi va pusă în 
evidenţă mai clar în paragraful următor. Componentele Fourier de ordinul trei ale 
variabilelor de stare şi de ieşire au valori mult mai mici decât cele ale componentelor 
de ordinul întâi. întrucât în relaţiile pentru determinarea valorilor efective ale 
variabilelor intervine pătratul acestor componente Fourier, ponderea componentelor 
de ordinul trei este mică şi pentru valori ale factorului de calitate suficient de mari 
acestea pot fi neglijate. Aceste concluzii au fost verificate prin simulare şi pentru 
alte valori ale unghiului de comandă şi pentru alte valori ale parametrilor 
invertorului, dar întrucât sunt asemănătoare celor de mai sus nu mai sunt 
prezentate în lucrare. 
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C. Comparaţie între modelul de semnal mare cu o 
componentă şi cel cu mai multe componente Fourier 

în figurile 5.8 şi 5.9 sunt prezentate pentru comparaţie variaţiile variabilelor 
de ieşire obţinute atât cu modelul care foloseşte prima componentă Fourier (numit 
model 1) cât şi cu modelul care foloseşte mai multe componente Fourier (numit 
model 2). 

Cum se observă în figura 5.8 a) şi d) diferenţa între cele două modele nu se 
vede dacă nu se foloseşte o scară de reprezentare corespunzătoare. Folosind o scară 
de reprezentare mai mică aceste diferenţe pot fi puse în evidenţă şi măsurate aşa cu 
se arată în figura 5.8 b), c), e) şi f). 

Graficele din figura 5.9 sunt asemănătoare celor prezentate în figura 5.8, 
dar au fost obţinute pentru un nivel mic de putere a invertorului. Detaliile au fost 
alese pentru a pune în evidenţă cele mai mari diferenţe care apar între modele. 
Pentru modelele de semnal mare analizate diferenţa maximă care rezultă din figurile 
5.8 şi 5.9 este de aproximativ 2%. 

[A] ^̂  
fi3«{ 

( 
57 27 
5Q91 
4<55 

Ţi 
Yl 3162 

2545 
19 09 
Î2.73 
636 

O 

/ 

0 330 - - model 1 _ model 2 
neo 1603 
txlO-6[s] 

[A] M 
7.41 
7.32 
723 
V.ja 

yi 
695 y\ 

-- 6U 
6 77 

6 57 
65 8 96 - • model 1 11 

tnocl«l2 

I I 
! . 

! / 

/ • 

144 16 

a) b) 

[A] «06 
63J0573 
630545 
630318 

y\ 6Î0<M yj 

63IKC9 

«03S5 
6311327 
«03 

/ 1 
./ 1 

• - . . 
/ " ^ 

/ / • •' •/-
/ 

/ 

f 

720 74a 760 730 
model I model 2 

[V] 300 
272 73 
24545 
2)% IS 
190 9] 

72 136 36 
109 09 
Bl 82 
34 55 
27 27 

D 

/ 

1 

! 

\ \ 

i 
7 i 
1 

rau tSLfj 
txlO- [̂s] 

o 330 
- ' madcl 1 

640 960 1280 1630 
txlO- [̂s] 

d) 

Fig. 5.8. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig. 5.8. Comparaţie între cele două modele privind răspunsul la descreşterea tensiunii de 

intrare Ud cu 20 % faţă de valoarea iniţială: a) anvelopa curentului de ieşire iq; 
b) detaliul 1 al variaţiei curentului de ieşire; c) detaliul 2 al variaţiei curentului de ieşire; 

d) anvelopa tensiunii pe condensator uc; e) detaliul 1 al variaţiei tensiunii pe condensator; 
f) detaliul 2 al variaţiei tensiunii pe condensator. 

Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 9° (putere mare) 

[A] 
4001 
36 82 
32 73 
28 £4 

Ţi 24J5 
7l 20̂ 5 

16:36 
12:27 
818 

409 
O 

} 

" 7 ' 
] 

7 
( > \ • -

O 320 
- - model l - model 2 

a) 

1280 160Q 

txlO"®[s] 

[A] 406. 
40 6473 

40 6443 

40.6418 

40 6391 

40 6364 
7 1 40 6306 

40 6309 

40 6282 

40̂ 5 
40 6237 

: : -

_ \ / : ' ' ' 

^ L— I . . : 

/ ' 

720 740 760 
- - mwle l 1 model 2 

780 800 

txlO'^M 

[A] 4 75 
4 71 

4.66 

462 

4.58 
Ţ i 453 

Y l 4 49 

4 44 

4 4 

436 

431 

427 
8 9 6 

- - m o d e l 1 
112 128 

— model 2 
144 16 

b) 

m ^ 
18182 

163 64 

142.45 

127.27 

72 icoog 
72 

73 73 
5455 
36 96 
18 18 

O 

' 

O 320 
- - model l 

6*0 960 
model 2 

12€0 

txlO- [̂s] 
1600 

d) 
Fig. 5.7. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig. 5.9. Comparaţie între cele două modele privind răspunsul la descreşterea tensiunii de 
intrare Ud cu 20 % faţă de valoarea iniţială: a) anvelopa curentului de ieşire io; 

b) detaliul 1 al variaţiei curentului de ieşire; c) detaliul 2 al variaţiei curentului de ieşire; 
d) anvelopa tensiunii pe condensator uc; e) detaliul 1 al variaţiei tensiunii pe condensator; 

f) detaliul 2 al variaţiei tensiunii pe condensator. 
Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 100° (putere mică). 

Aceste diferenţe relativ mici între modele se explică prin factorul de calitate 
destul de mare (Q 8) pe care îl are invertorul analizat, ai cărui parametri sunt 
foarte apropiaţi de cei ai invertorului analizat experimental. Autorul a realizat 
simulări şi pentru alţi parametri ai invertorului şi pentru valori mai mici ale factorului 
de calitate. Din aceste simulări, care nu sunt prezentate pentru a nu încărca excesiv 
acest capitol, a rezultat că diferenţele dintre modelele de semnal mare cu o 
componentă Fourier şi cu mai multe componente Fourier sunt mai mici de 4 ^ 5 % 
pentru factori de calitate mai mari decât 4. întrucât la cele mai multe instalaţii de 
încălzire prin inducţie factorul de calitate este mai mare decât 4, diferenţele relativ 
mici dintre rezultatele obţinute cu cele două modele arată că nu se justifică luarea în 
considerare a mai multor componente Fourier întrucât complexitatea mare a 
modelului obţinut nu este compensată de o creştere semnificativă a preciziei 
rezultatelor obţinute. 
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5.3 .2 . S imu la rea invertorului rezonant folosind modele le de 
s e m n a l mic 

A. Simularea modelului de semnal mic cu o componentă 
Fourier (Anexa 24) 

în figurile 5.10 5.13 sunt prezentate caracteristicile de frecvenţă ale 
invertorului rezonant obţinute cu ajutorul modelului de semnal mic cu o componentă 
Fourier. 
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Fig. 5.10. Răspunsul în frecvenţă al modelului de semnal mic cu o componentă 
Fourier considerând ca mărime de ieşire curentul prin inductor io: 

a) caracteristica amplitudine - frecvenţă unghiulară; b) caracteristica fază - frecvenţă 
unghiulară. 

Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 9° (putere mare). 
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Fig. 5.11. Răspunsul în frecvenţă al modelului de semnal mic cu o componentă Fourier 
considerând ca mărime de ieşire tensiunea pe condensatorul rezonant uc: 

a) caracteristica amplitudine-frecvenţă unghiulară; b) caracteristica fază-frecvenţă unghiulară. 
Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 9° (putere mare). 
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Fig.5.12. (Continuă pe pagina următoare). 
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Fig. 5.12. Răspunsul în frecvenţă al modelului de semnal mic cu o componentă Fourier 
considerând ca mărime de ieşire curentul prin inductor iq: a) caracteristica amplitudine -

frecvenţă unghiulară; b) caracteristica fază - frecvenţă unghiulară. 
Simulările au fost efectuate pentru 6 = 100° (putere mică). 
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Fig. 5.13. Răspunsul în frecvenţă al modelului de semnal mic cu o componentă Fourier 

considerând ca mărime de ieşire tensiunea pe condensatorul rezonant uc: a) caracteristica 
amplitudine-frecvenţă unghiulară; b) caracteristica fază-frecvenţă unghiulară. Simulările au 

fost efectuate pentru 6 = 100° . 
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în aceste figuri apare răspunsul în frecvenţă al modelului considerând ca 
mărime de intrare tensiunea de alimentare Ud, iar ca mărime de ieşire curentul prin 
inductor io (variabila de ieşire y i ) , respectiv tensiunea pe condensatorul rezonant uc 
(variabila de ieşire 72). Simulările au fost făcute pentru mai multe nivele de putere 
ale invertorului, deoarece parametrii modelului de semnal mic depind de punctul 
static de funcţionare al invertorului şi s-a urmărit obţinerea unor concluzii cât mai 
generale, care să poată fi utilizate în proiectarea invertorului. Pentru exemplificare 
sunt prezentate rezultatele obţinute pentru două nivele de putere diferite. De 
asemenea s-a considerat rezistenţa inductorului ca parametru, pentru a arăta care 
este influenţa modificării acestei rezistenţe asupra caracteristicilor invertorului. 

Din graficele prezentate în figurile 5.10 5.13 se poate observa că circuitul 
de putere al invertorului rezonant este stabil având o rezerva de fază suficient de 
mare. De asemenea se observă că modificările parametrilor sarcinii duce la 
modificarea caracteristicilor de frecvenţă ale modelului de semnal mic al invertorului 
rezonant. Creşterea rezistenţei de sarcină R duce la scăderea câştigului invertorului. 
De aceea, concluzia care se desprinde este că se recomandă proiectarea 
regulatoarelor din bucla de reglare a frecvenţei şi din bucla de reglare a puterii 
luând în considerare parametrii invertorului pentru cea mai mare temperatură de 
lucru. Aceste concluzii sunt identice cu cele obţinute în capitolul patru pe baza 
analizei modelului obţinut în acel capitol. 

B. Simularea modelului de semnal mic cu mai multe 
componente Fourier 

în figurile 5.14 -l- 5.15 sunt prezentate caracteristicile de frecvenţă ale 
invertorului rezonant obţinute cu ajutorul modelului de semnal mic cu mai multe 
componente Fourier (Anexa 25). Semnificaţia graficelor este asemănătoare cu cea 
de la modelul cu o componentă Fourier. Simulările au fost făcute pentru mai multe 
nivele de putere ale invertorului, dar de această dată s-au prezentat pentru 
exemplificare rezultatele pentru un singur nivel al puterii invertorului. Din nou s-a 
considerat ca parametru rezistenţa inductorului. 
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[dB] Aiî litadîne 

3 0 1 o g ( | y l ( o . R ) | ) 

2 0 b g ( | y l ( c o . R + 0 . 1 ) | ) 

2 0 1 o g ( | y l C c o . R - 0 . 1 ) | ) 

R=0.6 
R=0.7 
R=0.3 

-5 

- 1 0 

— — ^ — ^ 

\ 

10 1 10 100 110^ 

Fig. 5 . 8 . (Continuă pe pagina următoare). 
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FIg. 5.14. Răspunsul în frecvenţă al modelului de semnal mic cu mai multe componente 
Fourier considerând ca mărime de ieşire curentul prin inductor io: a) caracteristica 
amplitudine - frecvenţă unghiulară; b) caracteristica fază - frecvenţă unghiulară. 

Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 9° (putere mare). 
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FIg. 5.15. Răspunsul în frecvenţă al modelului de semnal mic cu mai multe componente 
Fourier considerând ca mărime de ieşire tensiunea pe condensatorul rezonant Uc: 

a) caracteristica amplitudine-frecvenţă unghiulară; b) caracteristica fază-frecvenţă unghiulară. 
Simulările au fost efectuate pentru valoarea unghiului de comandă 6 = 9° (putere mare). 
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Concluziile care se desprind pe baza rezultatelor prezentate în figurile 5.14 
şi 5.15 sunt identice cu cele obţinute cu ajutorul modelului de semnal mic care 
foloseşte numai prima componentă Fourier. Comparând rezultatele obţinute cu cele 
două modele se observă că diferenţa dintre ele este foarte mică. 

C. Comparaţie între modelul de semnal mic cu o componentă 
şi cel cu mai multe componente Fourier 

Pentru a se putea face o comparaţie mai uşoară între modelul de semnal mic 
care foloseşte o singură componentă Fourier şi cel care foloseşte mai multe 
componente Fourier în figura 5.16 şi 5.17 au fost prezentate suprapuse 
caracteristicile de frecvenţă obţinute cu cele două modele de semnal mic. în 
reprezentările următoare modelul 1 se referă la modelul care foloseşte o singură 
componentă Fourier, iar modelul 2 la cel care foloseşte mai multe componente 
Fourier. Deosebirile dintre cele două modele sunt atât de mici încât la scara folosită 
pentru reprezentare practic nu se observă diferenţe între cele două modele(figura 
5.16 a) şi figura 5.17 a). 
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Fig. 5.16. Comparaţie între cele două modele privind răspunsul în frecvenţă considerând ca 
mărime de ieşire curentul prin inductor io: a) caracteristica amplitudine - frecvenţă unghiulară; 

b) detaliu al caracteristicii amplitudine - frecvenţă unghiulară; 

Simulările au fost efectuate pentru 6 = 9° (putere mare). 
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[dB] Amplitudine 

30lDg(|yQ(o.R)|) 

2 0 1 o 6 { | y 2 ( e o . R ) | ) 

modelul 1 
modelul 2 

2 0 l D 6 ( | y 3 ( c o . R ) | ) 19.82216 

2 0 1 o g ( | y Q ( c D . R ) | ) 

- modelul 1 
— modelul 2 

19 8228 

19.82246 

19.82184 

19.821^2 

19.8212 

Fig. 5.17. Comparaţie între cele două modele privind răspunsul în frecvenţă considerând ca 
mărime de ieşire tensiunea pe condensatorul rezonant uc: a) caracteristica amplitudine -

frecvenţă unghiulară; b) detaliu al caracteristicii amplitudine - frecvenţă unghiulară; 

Simulările au fost efectuate pentru 6 = 9° (putere mare). 

Dacă se modifică scara de reprezentare se observă că diferenţele între 
caracteristicile obţinute cu cele două modele sunt mai mici de 0,02 % (figurile 5.16 
b) şi 5.17 b)). Aceste diferenţe mici între modele se explică prin factorul de calitate 
relativ mare al invertorului 8). Făcând comparaţia pentru mai multe valori ale 
parametrilor invertorului (la care factorul de calitate să fie mai mic) şi pentru 
diverse nivele de putere, diferenţele constatate sunt mai mici decât 0,1^0,2 % 
pentru factori de calitate mai mari sau egali cu patru. 

Aceste diferenţe mici dintre rezultatele obţinute cu cele două categorii de 
modele arată că pentru cele mai multe aplicaţii ( la care factorul de calitate al 
sarcinii este mai mare decât 4) nu se justifică luarea în considerare a mai multor 
componente Fourier întrucât complexitatea mare a modelului obţinut nu este 
compensată de o creştere semnificativă a preciziei modelului. 
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5.4. CONCLUZII 

în cadrul acestui capitol sunt prezentate contribuţiile autorului 
privind modul de obţinere al modelelor de semnal mare şi al modelelor de 
semnal mic al invertoarelor rezonante folosind metoda generală de mediere, 
care se mai numeşte şi metoda de mediere multi-frecvenţă sau a componentelor 
Fourier. La această metodă variabilele de stare sunt înlocuite prin componentele lor 
Fourier. Dacă se folosesc mai multe componente Fourier pentru fiecare variabilă de 
stare acurateţea modelelor creşte, dar într-o măsură mai mare creşte şi 
complexitatea modelelor obţinute. 

Autorul a obţinut modelele de semnal mare şi de semnal mic sub formă 
analitică pentru un invertor rezonant serie cu comandă defazată a ramurilor punţii 
invertoare, atât pentru cazul în care se foloseşte o singură componentă Fourier cât 
şi pentru cazul în care se folosesc mai multe componente Fourier. Modelele care 
folosesc mai multe componente Fourier sunt mult mai complexe, necesitând 
rezolvarea unui număr mult mai mare de ecuaţii decât modelul cu un singur 
coeficient Fourier. Pentru analiza invertorului rezonant serie folosind modelele 
obţinute s-a utilizat mediul de programare MathCAD datorită uşurinţei cu care 
acesta permite rezolvarea ecuaţiilor diferenţiale şi vizualizarea rezultatelor. 
Programele corespunzătoare realizate de către autor sunt prezentate în Anexele 22 
^ 25. Simulările au fost realizate pentru mai multe nivele de putere şi pentru mai 
multe valori ale parametrilor sarcinii, astfel încât să fie acoperite o mare varietate de 
situaţi care pot să apară în practică. Rezultatele obţinute în urma simulărilor conduc 
la concluzii foarte asemănătoare cu cele obţinute în capitolul patru privind modul de 
proiectare al invertorului. 

Analizând rezultatele prezentate în figurile 5.3 h- 5.17 se constată că 
diferenţele dintre modelele care folosesc o singură componentă Fourier şi modelele 
care folosesc mai multe componente Fourier sunt mici. Autorul a arătat că pentru 
invertoarele rezonante cu un factor de calitate relativ mare (mai mare 
decât 4) folosirea mai multor coeficienţi Fourier nu este justificată întrucât 
complexitatea modelelor este mare fără ca precizia modelului să crească cu 
mai mult de 4-r5 % decât în cazul folosirii numai a primei componente 
Fourier. Pentru invertoare rezonante cu factor de calitate mare aceste diferenţe 
sunt şi mai mici. 

Rezultatele obţinute în cadrul acestui capitol au fost valorificate prin 
publicarea unor lucrări ştiinţifice la conferinţe naţionale [124] şi 
internaţionale [128] şi a unui articol într-o revistă internaţională [126]. 
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6. VERIFICĂRI EXPERIMENTALE 

în acest capitol sunt prezentate verificările experimentale care confirmă o 
parte dintre contribuţiile teoretice ale autorului. Verificările experimentale au fost 
efectuate pe un stand experimental de mică putere realizat în cadrul societăţii 
AAGES Ltd. din Târgu Mureş. Sunt prezentate formele de undă şi rezultatele 
măsurătorilor care confirmă analiza efectuată în capitolul trei referitor la regimul de 
comutaţie ZVS al invertoarelor rezonante serie comandate prin defazarea ramurilor 
punţii invertoare. De asemenea au fost determinate caracteristicile amplitudine -
frecvenţă ale buclelor de reglare ale frecvenţei şi puterii pentru două valori diferite 
ale unghiului de comandă şi pentru cazul în care rezistenţa de sarcină creşte, 
caracteristici care sunt comparate cu cele obţinute cu ajutorul modelului prezentat în 
capitolul patru. Având în vedere că modelele obţinute în capitolul patru oferă 
rezultate foarte apropiate cu modelele obţinute în capitolul cinci, prin verificarea 
modelului din capitolul patru sunt verificate implicit şi modelele din capitolul cinci. 

6.1. Prezentarea instalaţiei experimentale 

Verificările experimentale au fost efectuate la societatea comercială AAGES 
Ltd. din Târgu Mureş, care este cel mai important producător de instalaţii de 
încălzire prin inducţie din România. Prin amabilitatea conducerii acelei societăţi şi cu 
ajutorul specialiştilor de acolo, cărora autorul le mulţumeşte şi pe această cale, 
verificările experimentale au putut fi efectuate atât pe sursele de încălzire prin 
inducţie fabricate la acea societate cât şi pe un stand experimental realizat în cadrul 
societăţii. Poze ale instalaţiilor folosite de către autor sunt prezentate în Anexa 27. 

Schema de principiu a instalaţiei experimentale, care reprezintă un invertor 
rezonant serie cu comandă defazată a ramurilor punţii invertoare de mică putere, 
este prezentată în figura 6.1. Sursa de alimentare este o sursă de tensiune continuă 
care poate asigura un curent mare de ieşire (lOOA). Ca întrerupătoare de putere au 
fost utilizate IGBT-uri Semikron de tipul SKM 100GB 123D sub forma unor module 
conţinând două IGBT-uri şi diodele în antiparalel ale acestora. Valorile limită ale 
mărimilor caracteristice ale IGBT-urilor şi ale diodelor inverse ale acestora sunt 
prezentate în Anexa 26. 

Regulatorul de frecvenţă poate funcţiona în două moduri de lucru: 
- cu urmărirea frecvenţei de rezonanţă prin măsurarea sarcinii transportate de 

către curentul de sarcină (care foloseşte schema de principiu pentru bucla de 
frecvenţă prezentată în capitolul cinci); 

- cu frecvenţa de comutaţie impusă din exterior, care permite studiul regimurilor 
de funcţionare non-ZVS). 

în modul de lucru cu urmărirea frecvenţei de rezonanţă se foloseşte ca 
mărime de reacţie curentul de ieşire, cules printr-un transformator de curent . 

Regulatorul de putere poate funcţiona de asemenea în două moduri de lucru: 
- cu puterea de ieşire impusă, caz în care unghiul de comandă rezultă din condiţia 

de satisfacere a puterii impuse; 
- cu reglarea manuală a unghiului de comandă, pentru posibilitatea studiului 

funcţionării invertorului rezonant la diverse unghiuri de comandă. 
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6.1 - Prezentarea instalaţiei experimentale 135 

Această buclă foloseşte ca mărimi de reacţie tensiunea şi curentul de sarcină, 
pe baza cărora calculează puterea medie la ieşire, adică puterea activă. 

Aceste regulatoare sunt realizate de către AAGES Ltd. sub forma unor 
module care pot fi conectate la o placă de dezvoltare, care conectată la un calculator 
poate furniza valorile mărimilor de reacţie, a mărimilor intermediare şi a mărimilor 
reglate. 
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Fig.6.1. Schema bloc a standului experimental 

Circuitele driver pentru IGBT-uri sunt importate de la o firmă din Slovacia. 
Toate elementele prezentate pot fi identificate cu uşurinţă în pozele prezentate în 
Anexa 27. 

Pentru determinarea valorilor parametrilor sarcinii s-a studiat răspunsul 
oscilant amortizat al invertorului rezonant prezentat în figura 6.2. 
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Fig.6.2. Răspunsul amortizat al invertorului rezonant 
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136 Verificări experimentale - 6 

Valoarea capacităţii rezonante a fost determinată cu o punte RLC numerică, 
iar valoarea frecvenţei oscilaţiilor obţinute şi valorile a două maxime succesive au 
fost determinate cu ajutorul osciloscopului numeric. S-au obţinut următoarele valori: 

C = 0,88 • 10-® [F] ; f| =38,46 KHz; Mi = 1,65 [div]; M2 = 1,35 [div]; 

Pe baza acestor valori se pot determina ceilalţi parametri ai sarcinii 
rezonante: 

a = 2f| • In Ml = 2 • 38460ln^i^ = 15435,6 [s"^] (6.1) 
1,35 

C [4n2 . f2 

M2 

L = 

R = 2 0 L s 0,598 [Q] 

fo = (2nVL~c)"^ 5 38539 [Hz] 

Q . f J ^ . 7 , 8 8 

^ = 19,38 • 10"^ [H] (6.2) 

(6.3) 

(6.4) 

(6.5) 

în care semnificaţia mărimilor este următoarea: a - factorul de amortizare, L -
inductivitatea inductorului şi a firelor de legătură, R - rezistenţa inductorului şi a 
firelor de legătură, fo - frecvenţa de rezonanţă, f| - frecvenţa oscilaţilor libere, Q -
factorul de calitate al sarcinii. Valori foarte apropiate pentru L s-au obţinut pe baza 
calculului teoretic al inductivităţii unei bobine şi prin măsurare cu puntea RLC 
numerică. 

6.2. Verificarea rezultatelor obţinute în paragraful 3.1 

După cum s-a precizat în paragraful 3.1 există două moduri de defazare a 
impulsurilor de comandă la metoda de comandă cu defazarea ramurilor punţii 
invertoare. Autorul a folosit modul 1 de defazare al impulsurilor de pmandă şi a 
studiat factorii care influenţează regimul de comutaţie al IGBT-urilor. în figurile 6.3 

6.6 sunt prezentate formele de undă ale invertorului rezonant serie memorate cu 
ajutorul osciloscopului numeric. 
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2 

O 
-2 270 2 1̂ 0 
-4 770 -O jiu 
-7 270 -2 Sin 
-9 770 -53iC 

I I [ U 
230V 4 6Mn-/ ' 

J 1 
5 jis/Dtv 

Fig.6.3. Formele de undă ale tensiunilor de comandă pe grilă Ugi şi Ug4. 
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10 230 14 590 

7 730 12 190 

5.230 9 690 

2.730 7.190 

0.230V 4.690' 

-2 270 2 190 

-4.770 -03 = 0 

-7.270 - j 810 

-9.770 -5 310 
5 iis/Div 

Fig.6.4. Formele de undă ale tensiunilor de comandă pe grilă Ugi şi Ug2. 

43 150 1 7 340 

33.150 15 3iO 

23 150 12 840 

13 150 10 340 

3 150V 7.340V 

-6 850 5 340 

-16 850 2 840 

-26 850 0 340 

-36.850 -2 160 

5 tis/Div 

Fig.6.5. Formele de undă ale tensiunii pe S i şi tensiunii de comandă pe grilă Ugi. 

40.150 2.050 

30.150 1.550 

20.150 1.050 

10.150 0.550 

0.150V 0.0507 

-9 850 -G450 

-19.850 -0.950 

-29.850 -1 450 ^ 

-39.850 -1.950 

f j ^ 

/ y 

s 

\ 

\ 

\ 

u 
/ 

/ 
/ 

/ 

5 ns/Div 

\ 

Fig.6.6. Formele de undă ale tensiunii (uq) şi curentului de sarcină (io) în regim ZVS. 
(Unghiul de comandă 6 =20 
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Tabelul 6.2. Valorile limită, determinate experimental, ale perioadei şi frecvenţei de 
comutaţie care caracterizează regimul de comutaţie al IGBT-urilor. 

5 n 1 0 2 0 4 0 6 0 8 0 1 0 0 

Tc lim simulare [ns] 2 5 , 8 3 2 5 , 7 8 2 5 , 7 3 2 5 , 5 8 2 5 , 4 3 2 5 , 2 7 

Tc lim experimental [MS] 2 5 , 7 8 2 5 , 7 3 2 5 , 6 6 2 5 , 4 9 2 5 , 3 2 2 5 , 1 9 

fc lim simulare [Hz] 3 8 7 1 0 3 8 7 9 0 3 8 8 7 0 3 9 1 0 0 3 9 3 2 0 3 9 5 1 0 

fc lim experimental [Hz] 3 8 7 9 0 3 8 8 6 0 3 8 9 7 0 3 9 2 2 0 3 9 4 8 0 3 9 6 9 0 

Er frecvenţă [%] 0 , 2 1 0 , 1 8 0 , 2 7 0 , 3 1 0 , 4 1 0 , 4 6 

Pentru a putea efectua aceste determinări regulatorul de putere 
funcţionează în modul de lucru cu reglarea manuală a unghiului de comandă, iar 
bucla de reglare a frecvenţei funcţionează în modul de reglare manuală a frecvenţei. 
Prin reglarea fină a frecvenţei s-a determinat valoarea care separă regimul de 
comutaţie ZVS de regimul de comutaţie non-ZVS. Valoarea frecvenţei (implicit 
valoarea perioadei de comutaţie) a fost măsurată cu osciloscopul numeric. Se 
observă că erorile obţinute sunt relativ mici şi pot fi explicate prin erorile de 
măsurare mult mai mici în cazul măsurării frecvenţei decât în cazul măsurării altor 
mărimi. Regimul de comutaţie non-ZVS se poate recunoaşte uşor cu ajutorul 
osciloscopului urmărind formele de undă ale tensiunii şi ale curentului de ieşire. într-
un regim de comutaţie non-ZVS pe ecran apare o imagine de forma celei prezentate 
în figura 6.7 şi care seamănă cu formele tensiunii şi curentului de sarcină obţinute 
prin simulare şi prezentate în figura 3.5. 

40 150 2 050 

30 150 1550 

20 150 1.050 I 

10 150 0 550 

0.150V u m v J / 
X 

-9.850 -0 450 / 

-19.350 -0 950 

-29.850 -1.450 

-39.850 -1 950 

5 iis/Div 

Fig.6.7. Formele de undă ale tensiunii (uq) şi curentului de sarcină (io) în regim non-ZVS. 

Valorile limită determinate experimental, care au fost prezentate în tabelul 
6.2 pot fi prezentate şi sub formă grafică, aşa cum se observă în figura 6.8. 

BUPT



6.3 - Verificarea rezultatelor obţinute în capitolul patru 139 

BO 100 
6 ["] 

fcto [kHz] 
40 
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36 

35 

1 1 
Regim ZVS | 

T 
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^ — ^ ; ; 

J J 
Regim non-ZVS 

1 

1 

20 40 60 80 100 
6 

Fig.6.8. Valorile limită ale perioadei şi frecvenţei de comutaţie care despart regimul ZVS de 
regimul non-ZVS determinate pe cale experimentală. (Comparaţie cu figura 3.9). 

Din datele prezentate mai sus se poate observa o bună concordanţă între 
rezultatele teoretice obţinute prin sinnulare în ORCAD şi cele experimentale, ceea ce 
confirmă corectitudinea rezultatelor prezentate în subcapitolul 3.1. 

6.3. Verificarea rezultatelor obţinute în capitolul patru 

Pentru verificarea modelului de semnal mic obţinut în cadrul capitolului 
patru autorul a efectuat determinări experimentale asupra invertorului rezonant 
serie de mică putere prezentat în paragraful 6.1. La determinarea modelului din 
capitolul patru au fost folosiţi parametrii determinaţi experimental, care cu mici 
rotunjiri ale valorilor din relaţiile (6.2) şi (6.3), au fost aleşi astfel: 

R=0,6 Q ; L=19,4nH; C=880 nF; Q=7,88; Ud=30V; 

Simulările prezentate în capitolul patru au folosit valorile parametrilor 
invertorului rezonant serie prezentaţi mai sus. Caracteristicile experimentale 
amplitudine - frecvenţă ale buclelor de reglare ale frecvenţei şi puterii au fost 
obţinute prin determinarea unor puncte ale acestora şi trasarea lor prin interpolare. 
Pentru aceasta regulatorul de putere funcţionează în modul de lucru cu putere 
impusă (unghiul de comandă se modifică astfel încât puterea de ieşire să fie egală 
cu puterea impusă), iar regulatorul de frecvenţă funcţionează în modul de lucru cu 
urmărirea automată a frecvenţei de rezonanţă. 

în tabelul 6.3 sunt prezentate rezultatele experimentale obţinute pentru 
bucla de reglare a frecvenţei, pentru un unghi de comandă 6 = 9 ° , cu eroare 
pozitivă (frecvenţa de comutaţie mai mare decât frecvenţa de rezonanţă acesta fiind 
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modul normal de funcţionare), iar în figura 6.9 sunt prezentate comparativ 
caracteristicile amplitudine - frecvenţă obţinute prin simulare, respectiv determinate 
experimental şi desenate prin interpolare liniară. Indicele e se referă la valorile 
determinate experimental, iar indicele s se referă la valorile obţinute prin simulare 
folosind ORCAD, preluate din capitolul cinci, figura 4.16. Erorile relative au fost 
calculate pentru valorile absolute ale amplificării obţinute experimental şi prin 
simulare. 

Tabelul 6.3. Valorile teoretice şi experimentale determinate pentru bucla de reglare a 

frecvenţei, la un unghi de comandă 5 = 9 ° . 

f [Hz] 5 10 100 1000 2000 5000 10000 20000 30000 38700 

Ae[dB] 12,30 11,00 10,37 9,31 7,78 3,10 -1,51 -5,03 -7,13 -7,96 

As [dB] 11,86 10,54 10,01 9,57 8,41 4,30 -0,63 -5,82 -8,03 -8,55 

Er [%] 5,10 5,65 3,12 -2,99 -7,19 -12,8 -9,67 9,8 10 8,1 

Din tabelul 6.3 şi din figura 6.9 se observă că rezultatele obţinute în urma 
simulărilor aproximează destul de bine (erori relative mai mici decât 13 % ) 
caracteristicile determinate experimental. Diferenţele care apar se explică atât prin 
idealizările care au fost făcute la obţinerea modelelor (idealizarea întrerupătoarelor 
de putere, aproximări în alegerea parametrilor invertorului, ale buclelor de reglare, 
neglijarea armonicilor, etc.) cât şi prin prezenţa erorilor de măsurare care la nivele 
mici de semnal pot fi destul de mari. în plus pentru măsurarea tensiunilor şi 
frecvenţei s-a utilizat osciloscopul numeric, care asigură de obicei o precizie de 
ordinul procentelor. 

Amplitudine [dB] 

a) Rezultate obţinute prin simulare (preluate din figura 4.16). 

Fig.6.9. (Continuă pe pagina următoare). 
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Amplitudine [dB] 
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f [Hz] 

10 10 10 

b) Rezultate experimentale prezentate prin interpolare 

Fig.6.9. Caracteristica amplitudine - frecvenţă a buclei de reglare a frecvenţei 

pentru un unghi de defazare 6 = 9° obţinută: a) - prin simulare; b) - experimental. 

în tabelul 6.4 sunt prezentate rezultatele experimentale obţinute pentru 
bucla de reglare a frecvenţei, pentru un unghi de comandă 6 = 100°, iar în figura 
6.10 sunt prezentate comparativ caracteristicile amplitudine - frecvenţă obţinute 
prin simulare (preluate din figura 4.18), respectiv determinate experimental şi 
desenate prin interpolare liniară. 

Tabelul 6.4. Valorile teoretice şi experimentale determinate pentru bucla de reglare a 

frecvenţei, la un unghi de comandă 6 = 1 0 0 ° . 

f [Hz] 5 10 100 1000 2000 5000 10000 20000 30000 38700 

Ae [dB] 6,15 5,48 4,35 3,4 2,79 0,17 -6,02 -9,11 -11,37 -12,04 

As [dB] 5,68 4,39 3,87 3,71 3,11 -0,30 -5,10 -10,09 -12,35 -12,92 

Er [%] 5,73 6,81 5,77 -3,27 -3,49 5,15 -9,09 12,90 12,5 13,64 

Amplitudine [dB] 

V Pv.ezultate obţinute prin simulare în ORCAD 9 2 (preluate din figura 4 18) 
o Rezultate experimentale prezentate pnn interpolare 

Fig.6.10. Caracteristica amplitudine - frecvenţă a buclei de reglare a frecvenţei 

pentru un unghi de defazare 6 ^ 1 0 0 ° . 
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Şi în acest caz există o suficient de bună potrivire între rezultatele teoretice 
şi cele experimentale (erori relative mai mici decât 14 % ) . Precizările referitoare la 
semnificaţia mărimilor şi la modul de calcul al erorii relative sunt la fel cu cele de la 
tabelul 6.3. 

în tabelul 6 .5 sunt prezentate rezultatele experimentale obţinute pentru 
bucla de reglare a frecvenţei, pentru cazul în care rezistenţa de sarcină se modifică 
luând valoarea R=0,7Q; iar în figura 6.11 sunt prezentate comparativ caracteristicile 
amplitudine - frecvenţă obţinute prin simulare, respectiv determinate experimental 
şi desenate prin interpolare liniară. 

Tabelul 6.5. Valorile teoretice şi experimentale determinate pentru bucla de reglare a 
frecvenţei pentru o valoare a rezistenţei de sarcină R = 0,7 Q. 

f [Hz] 5 10 100 1000 2000 5000 10000 20000 30000 38700 

Ae [dB] 11,09 9,80 8,97 8,30 7,64 2,21 -1,41 -6,19 -8,40 -8,87 

As [dB] 10,40 9 ,12 8,56 8 ,16 7,03 2,75 -2,16 -7,25 -9,41 -9,98 

Er [ % ] 7,85 8,04 4 ,85 1,56 6 ,66 -5,94 8,97 13,95 11,76 12,5 

Amplitudine [dB] 

•liL 
. m 

• Rezultate obţinute pnn simulare îh ORCAD 9.2 (preluate dm figura 4.20) 
o Rezultate experimentale prezentate pnn interpolare liniară 

cvPTita 

Fig.6.11. Caracteristica amplitudine - frecvenţă a buclei de reglare a frecvenţei 
pentru valoarea rezistenţei de sarcină: R = 0,7 Q: a) - prin simulare; b) - experimental. 

în tabelul 6.6 sunt prezentate rezultatele experimentale obţinute pentru 

bucla de reglare a puterii, pentru un unghi de comandă 6 = 9 ° , iar în figura 6.12 
sunt prezentate comparativ caracteristicile amplitudine - frecvenţă obţinute prin 
simulare, respectiv determinate experimental şi desenate prin interpolare liniară. 

Şi în cazul buclei de reglare a puterii rezultatele experimentale şi cele 
simulate sunt într-o bună concordanţă (erori relative mai mici decât 13 % ) , ceea ce 
dovedeşte că modelele prezentate sunt corecte. Erorile care apar între rezultatele 
teoretice şi cele experimentale sunt în limite obişnuite pentru astfel de determinări 
şi au valori comparabile cu cele prezentate în articolele care prezintă rezultate 
experimentale. 
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Tabelul 6.6. Valorile teoretice şi experimentale determinate pentru bucla de reglare a 

puterii, la un unghi de comandă 6 = 9 ° . 

f [Hz] 5 10 100 1000 2000 5000 10000 20000 30000 38700 

Ae [dB] 37,19 31,49 12,99 5,53 3,52 -3,22 -11,76 -19,17 -27,02 -35,24 

As [dB] 37,00 31,00 12,50 6,30 4,26 -2,48 -10,80 -21,16 -29,20 -36,3 

Er [ % ] 2,16 5,52 5,38 -8,99 -8,66 -8,71 -11,63 12,62 12,86 13,1 

Amplitudine [dB] 

\ 

• Rezultate obţinute pnn simulare m O R C A D 9.2 (preluate din figura 4 .22) 
o- Rezultate experimentale prezentate pnn interpolare liniară 

hrecventa 

Fig.6.12. Caracteristica amplitudine - frecvenţă a buclei de reglare a puterii 

pentru un unghi de defazare 6 = 9° obţinute: a) - prin simulare; b) - experimental. 

Modelele de semnal nnare şi de sennnal nnic prezentate în capitolul patru sunt 
obţinute prin luarea în considerare numai a componentei fundamentale a variabilelor 
de intrare, de stare şi de ieşire. în capitolul cinci au fost obţinute modelele de 
semnal mare şi de semnal mic care ţin cont de mai multe componente ale seriei 
Fourier, cu scopul de a arăta care este eroarea datorată neglijării armonicilor 
variabilelor invertorului. După cum s-a arătat în capitolul cinci, pentru invertoarele 
rezonante cu factor de calitate mai mare decât patru, erorile care rezultă din 
neglijarea armonicilor sunt relativ mici. 

6.4. CONCLUZII 

Verificările experimentale efectuate de către autor pe un stand 
experimental realizat la Târgu-Mureş împreună cu specialiştii de la societatea AAGES 
Ltd. confirmă o parte dintre rezultatele teoretice prezentate în capitolele anterioare. 
Astfel a fost confirmată analiza factorilor care influenţează funcţionarea 
întrerupătoarelor de putere în regim ZVS sau non-ZVS pentru un invertor 
rezonant serie cu comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare. De asemenea 
caracteristicile amplitudine-frecvenţă ale buclelor de reglare a frecvenţei. 
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respectiv puterii, determinate experimentai prezintă o bună asemănare cu 
cele obţinute prin simularea modelului obţinut în capitolul patru. Erorile care 
apar sunt rezonabile pentru astfel de determinări şi se explică prin neglijările care 
au fost făcute la stabilirea modelului (idealizarea întrerupătoarelor de putere, a 
diodelor, aproximarea parametrilor sarcinii invertorului, ale elementelor componente 
ale buclelor de reglare ale frecvenţei şi puterii, neglijarea armonicilor, etc.) şi prin 
erorile de măsurare care au apărut în timpul determinărilor experimentale. 
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7. CONCLUZII GENERALE. CONTRIBUŢII 

7.1. Concluzii generale 

Obiectivul acestei teze de doctorat a fost de a contribui la studiul teoretic şi 
experimental al surselor de alimentare pentru cuptoarele de încălzire prin inducţie 
electromagnetică. 

Cunoaşterea problemelor teoretice şi practice care însoţesc fenomenul de 
încălzire prin inducţie electromagnetică reprezintă un prim pas care trebuie avut în 
vedere la îndeplinirea acestui obiectiv. Pentru aceasta autorul a realizat în capitolul 
doi o sinteză a principalele caracteristici electrice ale instalaţiilor de încălzire prin 
inducţie electromagnetică, care constituie un punct de plecare în vederea proiectării 
surselor de alimentare ale acestor instalaţii. S-a analizat puterea transmisă corpului 
de încălzit pentru cele mai utilizate configuraţii ale ansamblului inductor - corp de 
încălzit şi au fost precizate limitările care apar asupra valorii maxime a puterii 
transmise. Parametrii electrici ai ansamblului inductor - corp de încălzit fiind foarte 
importanţi pentru proiectarea şi analiza surselor de alimentare sunt prezentaţi prin 
relaţiile analitice care îi definesc. Instalaţiile de încălzire prin inducţie 
electromagnetică fiind mari consumatoare de energie electrică randamentul electric 
şi factorul de putere al acestora prezintă un interes deosebit. Sunt analizate efectele 
dimensiunilor geometrice ale inductorului şi ale corpului de încălzit, ale 
permeabilităţii magnetice relative, ale rezistivităţii electrice şi ale frecvenţei asupra 
randamentului electric şi asupra factorului de putere. Sunt prezentate corelaţiile 
frecvenţă - randament şi frecvenţă - factor de putere pentru topire, încălzirea în 
volum şi tratarea termică prin inducţie electromagnetică. Din analiza efectuată 
rezultă că factorul de putere al instalaţiilor de încălzire prin inducţie este diferit de 
unu (cuprins între 0,1 şi 0,7) de aceea puterea reactivă trebuie compensată, astfel 
încât sursa de alimentare să acopere numai puterea activă necesară. Deoarece 
parametrii electrici echivalenţi ai ansamblului inductor - corp de încălzit se modifică 
pe durata procesului de încălzire, schemele de compensare a puterii reactive trebuie 
să asigure urmărirea puterii reactive pe toată durata procesului de încălzire. 

Sursele de alimentare care respectă cel mai bine cerinţele instalaţiilor de 
încălzire inductivă sunt cele realizate pe baza invertoarelor rezonante. Dintre 
acestea, invertoarele rezonante serie sunt reconsiderate tot mai mult, odată cu 
perfecţionarea şi diversificarea dispozitivelor semiconductoare de putere, având 
posibilităţi de comandă mai mari decât a invertoarelor rezonante paralel. în capitolul 
trei sunt prezentate contribuţiile autorului la studierea metodelor de comandă ale 
invertoarelor rezonante serie. O atenţie deosebită a fost acordată metodei de 
comandă defazată a ramurilor punţii invertoare, care este cea mai importantă 
metodă clasică de comandă pentru domeniul încălzirii prin inducţie 
electromagnetică. Pentru această metodă de comandă autorul a realizat un studiu 
amănunţit privind condiţiile în care comutaţiile întrerupătoarelor de putere au loc la 
tensiune zero (regim ZVS). Au fost identificate mărimile care influenţează regimul 
de comutaţie al întrerupătoarelor de putere şi pe baza simulărilor în ORCAD au fost 
determinate valorile limită ale acestor mărimi, valori care despart regimul de 
comutaţie non-ZVS de regimul ZVS. O altă metodă de comandă abordată de autor 
în cadrul capitolului trei este metoda de comanda fuzzy, care are avantajul că nu 
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presupune o modelare matematică precisă şi nici nu cere calcule complicate, ci 
numai înţelegerea calitativă a funcţionării sistemului şi capacitatea de a extrage 
reguli care să caracterizeze funcţionarea lui. Autorul a conceput mai multe variante 
de regulator fuzzy, pe care Ie-a analizat prin simulare în MATLAB folosind editorul 
grafic FUZZY şi toolbox-ul SIMULINK. De asemenea a stabilit criteriile de reglare 
pentru un invertor rezonant serie şi pe baza acestora a scris regulile fuzzy care 
guvernează funcţionarea acestor regulatoare. A fost studiată comportarea acestor 
regulatoare la perturbaţii ale puterii impuse şi ale tensiunii de alimentare, rezultând 
comportări bune ale regulatoarelor fuzzy pentru astfel de situaţii. în urma 
simulărilor au rezultat concluzii utile privind proiectarea unui astfel de regulator. 
Totodată, a fost stabilită regula de alegere a valorilor optime pentru coeficienţii de 
scalare ai regulatorului. 

în etapa de proiectare a surselor de alimentare pentru cuptoarele de 
încălzire prin inducţie electromagnetică este necesar să se stabilească un model 
pentru invertorul rezonant care să aproximeze cât mai bine funcţionarea acestuia. 
Cel mai exact model dinamic poate fi obţinut folosind ecuaţiile diferenţiale care 
descriu funcţionarea invertoarelor rezonante. Datorită fenomenelor de comutaţie 
care apar, aceste ecuaţii îşi modifică forma, ceea ce le face dificil de rezolvat. Pe 
rezolvarea numerică aproximativă a acestor ecuaţii diferenţiale se bazează 
simulatoarele de circuite. Cu toate că simulatoarele de circuite sunt aproape un 
etalon în stabilirea gradului de precizie al modelelor, atât la semnal mare cât şi la 
semnal mic, au dezavantajul că nu oferă modele analitice care să poată fi utilizate 
pentru analize ulterioare. De aceea se caută elaborarea de modele mai uşor de 
folosit, în timp continuu sau în timp discret, bazate pe anumite simplificări. 

în capitolul patru au fost obţinute sub formă analitică modelele de semnal 
mare şi de semnal mic, complete al unui invertor rezonant serie conţinând toate 
buclele de reglare ale invertorului. Modelul de semnal mic obţinut sub formă 
analitică poate fi simulat folosind programe care pot rezolva ecuaţii diferenţiale (cum 
sunt MATLAB sau MathCAD), dar a fost transformat într-un model de circuit pentru a 
putea fi studiat cu ajutorul unor programe specializate în simularea circuitelor, cum 
sunt PSPICE sau ORCAD. Autorul a simulat funcţionarea acestor modele cu ajutorul 
unor programe pe care Ie-a scris în MathCAD, MATLAB şi ORCAD / PSPICE. Cu 
ajutorul modelului de semnal mic, autorul a analizat bucla de control a frecvenţei 
pentru diferite nivele ale puterii de sarcină şi urmărind influenţa modificării 
parametrilor sarcinii în timpul încălzirii asupra performanţelor acestei bucle. Pentru 
toate situaţiile analizate au fost calculaţi parametrii modelului de semnal mic pentru 
acele situaşi şi au fost prezentaţi sub forma unor tabele. Această buclă de reglare a 
frecvenţei, care este foarte importantă în funcţionarea sigură a invertorului, trebuie 
să păstreze frecvenţa de comandă cât mai aproape de frecvenţa de rezonanţă a 
circuitului de sarcină fără însă a pierde comutaţia la tensiune zero chiar dacă au loc 
modificări ale parametrilor invertorului. Din rezultatele obţinute autorul a prezentat 
o serie de concluzii utile în ce priveşte proiectarea acestei bucle. De asemenea, 
autorul a analizat şi bucla de reglare a puterii pentru diferite puncte statice de 
funcţionare, corespunzătoare unor puteri de sarcină diferite. Chiar dacă parametrii 
buclei de reglare a puterii suferă mai puţine modificări decât cei ai buclei de reglare 
a frecvenţei, totuşi prin interacţiunile care apar între aceste bucle, comportarea 
buclei de reglare a puterii se modifică la schimbarea punctului static de funcţionare. 
S-a arătat că stabilitatea buclei de reglare a puterii se îmbunătăţesc pe măsură ce 
puterea de ieşire scade, ceea ce duce la ideea proiectării acestei bucle astfel încât să 
fie asigurată stabilitatea ei pentru punctul de funcţionare corespunzător puterii 
maxime de ieşire. La finalul capitolului patru autorul a prezentat rezultatele analizei 
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comportării invertorului la perturbaţii care pot să apară în timpul funcţionării 
acestuia. Din analiza simulărilor efectuate s-a arătat că modelul de semnal mic 
răspunde corect în toate situaţiile prezentate. 

întrucât, modelele din capitolul patru au fost obţinute considerând numai 
componentele fundamentale ale variabilele de intrare, de stare şi de ieşire, autorul a 
dorit să arate care este influenţa neglijării armonicilor asupra preciziei acestor 
modele. Pentru aceasta, în capitolul cinci Autorul a obţinut modelele de semnal mare 
şi de semnal mic, sub formă analitică, pentru un invertor rezonant serie cu comandă 
prin defazarea ramurilor punţii invertoare, atât pentru cazul în care se foloseşte o 
singură componentă Fourier cât şi pentru cazul în care se folosesc mai multe 
componente Fourier. Dacă se folosesc mai multe componente Fourier pentru fiecare 
variabilă de stare acurateţea modelelor creşte, dar într-o măsură mai mare creşte şi 
complexitatea modelelor obţinute. Pentru analiza comparativă a celor două categorii 
de modele au fost scrise programe în MathCAD care permit simularea pentru mai 
multe nivele de putere şi pentru mai multe valori ale parametrilor sarcinii, astfel 
încât să fie acoperite o mare varietate de situaţi care pot să apară în practică. 
Rezultatele obţinute în urma simulărilor conduc la concluzii foarte asemănătoare cu 
cele obţinute în capitolul patru privind modul de proiectare al invertorului. De 
asemenea se constată că diferenţele dintre modelele care folosesc o singură 
componentă Fourier şi modelele care folosesc mai multe componente Fourier sunt 
mici. Autorul a arătat că pentru invertoarele rezonante cu un factor de calitate 
relativ mare (mai mare decât 4) folosirea mai multor coeficienţi Fourier nu este 
justificată întrucât complexitatea modelelor este mare fără ca precizia modelului să 
crească cu mai mult de 4-^5 % decât în cazul folosirii numai a primei componente 
Fourier. Pentru invertoare rezonante cu factor de calitate mare aceste diferenţe 
sunt şi mai mici. 

Aceste rezultate teoretice au fost verificate în capitolul şase pe un stand 
experimental realizat la Târgu-Mureş împreună cu specialiştii de la societatea AAGES 
Ltd. Astfel, a fost confirmată analiza factorilor care influenţează funcţionarea 
întrerupătoarelor de putere în regim ZVS sau non-ZVS, pentru un invertor rezonant 
serie cu comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare, prezentată în capitulul 
trei. De asemenea caracteristicile amplitudine-frecvenţă ale buclelor de reglare a 
frecvenţei, respectiv puterii, determinate experimental prezintă o bună asemănare 
cu cele obţinute prin simularea modelului obţinut în capitolul patru. Erorile care apar 
sunt rezonabile pentru astfel de determinări şi se explică prin neglijările care au fost 
făcute la stabilirea modelului (idealizarea întrerupătoarelor de putere, a diodelor, 
aproximarea parametrilor sarcinii invertorului, ale elementelor componente ale 
buclelor de reglare ale frecvenţei şi puterii, neglijarea armonicilor, etc.) şi prin 
erorile de măsurare care au apărut în timpul determinărilor experimentale. întrucât 
s-a arătat că modelul prezentat în capitolul cinci furnizează rezultate apropiate de 
modelul obţinut în capitolul patru, rezultă că validarea modelului din capitolul cinci 
reprezintă şi o validare a modelului din capitolul şase. 

7.2. Contribuţiile autorului 

Principalele contribuţii ale autorului la studiul teoretic şi experimental al 
surselor de alimentare pentru cuptoarele de încălzire inductivă sunt: 

- A realizat un studiu teoretic, bazat pe simulări numerice în MATLAB, pentru 
determinarea influenţei dimensiunilor geometrice ale inductorului şi ale 
corpului de încălzit, ale permeabilităţii magnetice relative, ale rezistivităţii 
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electrice şi ale frecvenţei asupra valorilor randamentului electric şi ale 
factorului de putere, pentru aplicaţiile de bază ale încălzirii prin inducţie. 
Pentru metoda de comandă a invertoarelor rezonante serie prin defazarea 
ramurilor punţii invertoare a studiat condiţiile în care comutaţiile 
întrerupătoarelor de putere au loc la tensiune zero (regim ZVS). Au fost 
identificate mărimile care influenţează regimul de comutaţie al 
întrerupătoarelor şi pe baza simulărilor efectuate în ORCAD au fost 
determinate valorile limită ale acestor mărimi, valori care despart regimul de 
comutaţie non-ZVS de regimul ZVS. 
A stabilit criteriile de reglare pentru un invertor rezonant serie şi pe baza 
acestora a scris regulile fuzzy care guvernează funcţionarea acestor 
regulatoare. în urma simulărilor, s-au stabilit performanţele celor patru 
regulatoare fuzzy, rezultând concluzii utile privind proiectarea unui astfel de 
regulator. 
A determinat modelul de semnal mare al unui invertor rezonant serie cu 
comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare, utilizând metoda 
descompunerii funcţiilor periodice în serii trigonometrice, cu ajutorul căruia a 
realizat simulări în MathCAD. 
A determinat modelul de semnal mic al unui invertor rezonant serie conţinând 
toate buclele de reglare ale invertorului, utilizând metoda descompunerii 
funcţiilor periodice în serii trigonometrice. Acest model, obţinut iniţial sub 
formă analitică, pentru studierea în PSPICE sau ORCAD, a fost transformat 
într-un model de semnal mic sub formă de circuit echivalent. 
A realizat un program în MATU\B / SIMULINK pentru calcularea parametrilor 
modelului de semnal mic al invertorului, care sunt exprimaţi prin relaţii destul 
de complicate. 
A realizat programe ORCAD / PSPICE care au permis analiza buclei de reglare 
a frecvenţei şi a buclei de reglare a puterii, pentru puncte statice de 
funcţionare corespunzătoare unor puteri de sarcină diferite. 
A realizat programe ORCAD / PSPICE care au permis analiza comportării 
invertorului la perturbaţii care pot să apară în timpul funcţionării acestuia. 
A determinat modelele de semnal mare ale unui invertor rezonant serie cu 
comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare, utilizând metoda generală 
de mediere, atât pentru cazul în care se foloseşte o singură componentă 
Fourier cât şi pentru cazul în care se folosesc mai multe componente Fourier. 
Pentru simularea numerică a modelelor de semnal mare obţinute au fost 
scrise programe în MathCAD. 
A determinat modelele de semnal mic ale unui invertor rezonant serie cu 
comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare, utilizând metoda generală 
de mediere, atât pentru cazul în care se foloseşte o singură componentă 
Fourier cât şi pentru cazul în care se folosesc mai multe componente Fourier. 
Pentru simularea numerică a modelelor de semnal mic obţinute au fost scrise 
programe în MathCAD. 
A determinat experimental valorile limită ale mărimilor care influenţează 
regimul de comutaţie al întrerupătoarelor de putere la invertoarelor rezonante 
cu defazarea ramurilor punţii invertoare, valori care confirmă analiza efectuată 
în capitolul trei. 
A determinat experimental caracteristicile amplitudine-frecvenţă ale buclelor 
de reglare ale frecvenţei, respectiv puterii, confirmând modelul prezentat în 
capitolul patru. 

BUPT



7.2 - Contribuţiile autorului 149 

Rezultatele obţinute în cadrul acestei teze de doctorat au fost valorificate prin 
publicarea unui număr de şapte articole în conferinţe naţionale [119], [121], 
[122], [123], [124] şi internaţionale [125], [128] şi a unui articol într-o 
revistă internaţională [126]. 

Sugestii pentru continuarea cercetărilor 

Autorul doreşte să indice câteva posibilităţi de continuare a cercetărilor 
asupra sursele de alimentare pentru cuptoarele de încălzire inductivă. în cadrul 
acestei teze s-a insistat pe obţinerea unor modele matematice, care să descrie cât 
mai bine funcţionarea acestor surse de alimentare, având în vedere ajutorul pe 
care-l oferă aceste modele în etapele de proiectare şi analiză . 

Modelele prezentate sunt modele obţinute prin mediere. întrucât medierea 
presupune ipoteza unor variaţii lente ale mărimilor de stare pe durata unei perioade 
de comutaţie, modelul mediat are valabilitate limitată în frecvenţă. Aceste modele 
nu pot explica apariţia oscilaţiilor parazite în invertoarele rezonante serie datorită 
elementelor parazite ale întrerupătoarelor de putere şi ale celorlalte componente ale 
invertorului. Aceste oscilaţii sunt generatoare de supratensiuni care pot afecta 
întrerupătoarele de putere şi duc la apariţia unor perturbaţii electromagnetice. De 
aceea, o sugestie pe care o face autorul este de a se studia cauzele care duc la 
apariţia acestor oscilaţii parazite, inclusiv legătura lor cu regimul de comutaţie al 
întrerupătoarelor de putere, pentru a putea fi minimizate.. 

O altă sugestie este să se încerce obţinerea unor modele discrete (sau 
modele eşantionate) pentru invertoarele rezonante, care descriu evoluţia variabilelor 
de stare prin ecuaţii în timp discret. Modelele discrete aproximează răspunsul în 
domeniul timp al invertoarelor rezonante (determinarea formelor de undă ale 
variabilelor de stare) prin legarea stărilor topologice între ele, oferind rezultate mai 
precise decât modelele care folosesc medierea. Din păcate, nici aceste modele nu 
pot furniza informaţii despre fenomenele care apar între momentele de comutare. 

Cu toate că în cadrul acestei teze s-au analizat sursele de alimentare ale 
cuptoarelor de încălzire inductivă care sunt comandate de către regulatoare 
analogice, folosite încă pe scară largă în industrie, autorul sugerează orientarea 
cercetărilor viitoare spre analiza surselor de alimentare ale cuptoarelor de încălzire 
inductivă care sunt comandate de către regulatoare numerice, mult mai flexibile în 
ce priveşte posibilităţile de comandă decât regulatoarele analogice şi beneficiind de 
dezvoltarea foarte mare a procesoarelor numerice de semnal. 

Pentru analiza fenomenelor deosebit de complexe care apar în sistemul 
inductor - corp de încălzit în timpul încălzirii inductive, există softuri comerciale 
(cum sunt FLUX2D, FLUX3D, ANSYS, etc.) care permit rezolvarea corectă a 
cuplajului câmpului electromagnetic cu cel termic, dar aceste programe suferă 
destul de mult în ce priveşte modelarea sursei de alimentare, aceasta fiind 
considerată având tensiunea şi frecvenţa constante, sau curentul şi frecvenţa 
constate. Aceasta este o aproximaţie de multe ori nesatisfăcătoare a unei surse de 
alimentare reale, la care se modifică tensiunea (sau curentul de alimentare) şi 
frecvenţa, datorită modificării parametrilor sistemului inductor - corp de încălzit la 
modificarea temperaturii. De aceea, o idee interesantă ar fi realizarea cuplajului 
ecuaţiilor Maxwell, care descriu câmpurile electromagnetic şi termic, cu ecuaţiile 
circuitului electric al sursei de alimentare. Realizarea cuplajului s-ar putea realiza fie 
dezvoltând un program de sine stătător, fie prin interconectarea unuia dintre 
programele comerciale amintite mai sus cu un program care pe baza modelului 
sursei de alimentare rezolvă ecuaţiile circuitului electric. 
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ANEXE 

Anexa 1. Fişierul MATLAB/SIMULINK pentru calcularea 
funcţiilor F şi G 

/w: MATLAB 
Function du/dt /w: MATLAB 
Function du/dt 
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Anexa 2. Fişierul MATLAB/SIMULINK pentru calcularea 
randamentului instalaţiilor de încălzire inductivă 
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Anexa 3. Fişierul i^ATLAB/SIi^ULINK pentru calcularea 
factorului de putere al instalaţiilor de încălzire inductivă 

u(n 
Fcn2 

MATLAB 
Function 

MATb̂  Fcn2 Denvative 
MATLAB 
Function 

MATLAB Function 
MATLAB Fcn3 Derivativei 

MATLAB 
Function 

MATLAB Fcn5 

dl/d2 

0 00000002 

0 000000002 

f(u) 

ffu) 
Fcn5 

u(iru(2) 

f(u) 

u(l/u(2) 
R2' 

f(u) 

i(1)"u(2VyjC3, 

f(u) 
Scope 

[Q] 

XY Graph 

Anexa 4. Calcularea PSF-ului pentru modelul invertorului 
rezonant serie folosind MATLAB/SIMULINK 

30 

0.95 

243787.59 

Ws 
880e-9 

19.4e-6 

0.6 

f(u) 
4/pî u(1/sin(pi/2'u(2)) 

f(u) 

m 
u(ir2'u(2ru(3) 

f(u) 
U(ir2'u(2r2'u(3r2 

f('J) 
u(1>2'u(2)f1 + u(3) 

t(u) 

Uos 

f(u) 

-292 1| 

Display 
L m 

Uoc1 

m U m w U 

los lori los 

f(u) J> 1 f(u) 

-33 191 

Displayl 

62.06 I 

Di5play2 

"TI2TI 
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Anexa 5. Modelul ORCAD al invertorului rezonant serie cu 
comandă prin defazarea ramurilor punţii invertoare 
(trei variante de comandă). 

30Vdc 

SI 

Vg1 € 
$ D5 

"O 

S2 

Vg2 € 
-o 

5 D6 

SC 

D1 

S041 

D2 

S041 

C1 

22n 
R L C 

S3 
C D7 

SD4 

S4 
C2 

22n Cr^ 2 D8 
SD4 

D3 

SD41 

04 

S041 

C3 

22n 

CA 

22n 

•O 

*Modelul unui invertor rezonant serie cu decalare de fază 

*Libraries: 
.lib "nom.lib" 

*Analysis directives: 
.TRAN O 3 8 0 U S 353u 20n SKIPBP 
• PROBE V(* ) I ( * ) W(*) D(*) NOISE(*) 
•INC "Amarinl-SCHEMATICl.net" 
C_C3 N26091 N26067 2.2n 
D_D6 N53342 O SD41 
C_C4 O N26091 2.2n 
L_L N263070 N35264 214uH 
D_D3 N26091 N26067 SD41 
V_Vg3 N26339 O DC O AC O PULSE O 5 lOe-6 O O 8.2e-6 18.8e-6 
D_D7 N26067 N57884 SD41 
V_Vg2 N26255 O DC O AC O PULSE O 5 lOu O O 8.2e-6 18.8e-6 
C_C N35264 N26091 49n 
D_D8 N53703 O SD41 
D_D4 O N26091 SD41 
X_S2 N26255 O N16931 N53342 SCHEMATIC1_S2 
V_Vgl N26479 O DC O AC O PULSE O 5 0.6e-6 O O 8.2e-6 18.8e-6 
D_D5 N26067 N53425 SD41 
X_S3 N26339 O N57884 N26091 SCHEMATIC1_S3 
V_Vg4 N40642 O DC O AC O PULSE O 5 0.6e-6 O O 10.6e-6 18.8e-6 
C_C1 N16931 N26067 2.2n 
R_R N16931 N263070 12 
X_S4 N40642 O N26091 N53703 SCHEMATIC1_S4 
D_D2 O N16931 SD41 
X_S1 N26479 O N53425 N16931 SCHEMATIC1_S1 
V V I N26067 O 30Vdc 

BUPT



Anexa 11 163 

C_C2 O N16931 2.2n 
D_D1 N16931 N26067 SD41 
•subckt SCHEMATIC1_S2 1 2 3 4 
S_S2 3 4 1 2 _S2 
RS_S2 1 2 IG 
• MODEL S2 VSWrrCH Roff=le6 Ron=0.00001 Voff=O.OV Von = 1.0V 
.ends SCHEMATIC1_S2 
•subckt SCHEMATIC1_S3 1 2 3 4 
S_S3 3 4 1 2 _S3 
RS_S3 1 2 I G 
• MODEL S3 VSWITCH Roff=le6 Ron=0.00001 Voff=0.0V Von=1.0V 
•ends SCHEMATIC1_S3 
•subckt SCHEMATIC1_S4 1 2 3 4 
S_S4 3 4 1 2 _S4 
RS_S4 1 2 I G 
• MODEL S4 VSWITCH Roff=le6 Ron=0^00001 Voff=O.OV Von=1.0V 
•ends SCHEMATIC1_S4 
•subckt SCHEMATIC1_S1 1 2 3 4 
S_S1 3 4 1 2 _S1 
RS_S1 1 2 IG 
• MODEL S I VSWITCH Roff=le6 Ron=0.00001 Voff=O.OV Von = LOV 
•ends SCHEMATIC1_S1 
• END 
• Varianta 2 de comandă 
V_Vg3 N26339 O DC O AC O PULSE 5 O 1^7e-6 O O lOe-6 18^8e-6 
V_Vg2 N26255 O DC O AC O PULSE O 5 9^7u O O 8.8e-6 18^8e-6 
V_Vgl N26479 O DC O AC O PULSE O 5 0.3e-6 O O 8^8e-6 18^8e-6 
V_Vg4 N40642 O DC O AC O PULSE O 5 2^3e-6 O O 8^8e-6 18^8e-6 
• Varianta 3 de comandă 
V_Vg3 N26339 O DC O AC O PULSE O 5 7.9e-6 O O 8^4e-6 18.8e-6 
V_Vg2 N26255 O DC O AC O PULSE O 5 9^9u O O 8^4e-6 18^8e-6 
V_Vgl N26479 O DC O AC O PULSE O 5 0^5e-6 O O 8^4e-6 18.8e-6 
V_Vg4 N40642 O DC O AC O PULSE 5 O 6^9e-6 O O 10.4e-6 18.8e-6 

Anexa 6. Variante de regulatoare fuzzy. 

Regulatorul 1 
Name='FUZZYl' 
Type='mamdani' 
Version=2.0 
Numlnputs=2 
NumOutputs=l 
NumRules=25 
AndMethod='min' 
OrMethod='max' 
ImpMethod='min' 
AggMethod='max' 

BUPT



164 Anexe 

DefuzzMethod='centroid' 
[ Inputl] 
Name='E' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=5 
MFl='NB':'trimf,[-1.5 - l -0.5] 
MF2='NS':'trimf,[-l -0.5 0] 
MF3='Z":'trimf,[-0.5 O 0.5] 
MF4='PS':'trimf,[0 0.5 1] 
MF5='PB':"trimf,[0.5 1 1.5] 
[Input2] 
Name='AE' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=5 
MFl='NB':"trimf,[-1.5 - l -0.5] 
MF2='NS':'trimf,[-l -0.5 0] 
MF3='Z':'trimf,[-0.5 O 0.5] 
MF4='PS':'trimf,[0.00529 0.505 1.01] 
MF5='PB':'trimf,[0.5 1 1.5] 
[Outputl] 
Name='A8' 
Range=[-1.19 1.19] 
NumMFs=5 
MFl='NB':'trimf,[-1.785 -1.19 -0.595] 
MF2='NS':'trimf,[-1.19 -0.595 0] 
MF3='Z':'trimf,[-0.595 O 0.595] 
MF4='PS':'trimf,[0 0.595 1.19] 
MF5='PB':'trimf,[0.6021 1.19 1.785] 
[Rules] 
1 1 , 1 (1) ; : 1 1 2 , 1 (1) 1 1 3 , 1 ( 1 ) : 1 1 4 , 2 ( 1 ) : 1 1 5, 2 (1) : 
2 1, 1 (1) ; : 1 2 2, 2 ( 1 ) 12 3, 2 (1) : 1 2 4, 2 (1) : 1 2 5 , 4 (1) : 
3 1, 1 (1) : ; 1 3 2, 2 ( 1 ) 13 3, 3 ( 1 ) : 1 3 4, 4 ( 1 ) : 1 3 5, 5 (1) : 
4 1, 2 ( 1 ) ; : 1 4 2, 4 ( 1 ) 14 3, 4 ( 1 ) : 1 4 4, 4 ( 1 ) : 1 4 5, 5 (1) : 
5 1, 4 ( 1 ) ; : 1 5 2, 4 ( 1 ) 15 3, 5 (1) : 1 5 4, 5 (1) : 1 5 5, 5 (1) : 

Regulatorul 2 
Name='FUZZY2' 
Type='mamdani' 
Version=2.0 
Numlnputs=2 
NumOutputs=l 
NumRules=15 
AndMethod='min' 
OrMethod='max' 
ImpMethod='min' 
AggMethod='max' 
DefuzzMethod='centroid' 
[ Inputl] 
Name='E' 
Range=[-1 1] 

BUPT



Anexa 11 165 

NumMFs=5 
MFl='NB':'trimf,[-1.5 - l -0.5] 
MF2='NS':"trimf,[-l -0.5 0] 
MF3='Z':'trimf,[-0.5 O 0.5] 
MF4='PS":"trimf,[0 0.5 1] 
MF5="PB':'trimf,[0.5 1 1.5] 
[InputZ] 
Name='AE' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=3 
MFl='N':'trimf,[-1.5 - l 0] 
MF2='Z':'trimf,[-0.5 O 0.5] 
MF3='P':'trimf,[0 1 1.5] 
[Outputl] 
Name='A5' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=5 
MFl='NB':'trimf,[-1.5 - l -0.33] 
MF2='NS':'trimf,[-l -0.33 0] 
MF3='Z':'trimf,[-0.33 O 0.33] 
MF4='PS":'trimf,[0 0.33 1] 
MF5='PB':"trimf,[0.33 1 1.5] 
[Rules] 
1 1, 1 ( 1 ) : 1 1 2, 1 (1) : 1 1 3, 1 (1) 
2 1, 1 ( 1 ) : 1 2 2, 2 ( 1 ) : 1 2 3 , 2 ( 1 ) 
3 1, 2 ( 1 ) : 1 3 2, 3 ( 1 ) : 1 3 3 , 4 ( 1 ) 
4 1, 4 ( 1 ) : 1 4 2 , 4 ( 1 ) : 1 4 3, 5 ( 1 ) 
5 1 , 5 ( 1 ) : 1 5 2, 5 ( 1 ) : 1 5 3, 5 (1) 

Regulatorul 3 
Name='FUZZY3' 
Type='mamdani' 
Version=2.0 
Numlnputs=2 
NumOutputs=l 
NumRules=25 
AndMethod='min' 
OrMethod='max' 
ImpMethod='min' 
AggMethod='max' 
DefuzzMethod='centroid' 
[ Inputl] 
Name='E' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=5 
MFl='NB':'trimf,[-1.5 - l -0.5] 
MF2='NS':'trimf,[-l -0.5 0] 
MF3='Z':'trimf',[-0.5 O 0.5] 
MF4='PS':'trimf,[0 0.5 1] 
MF5='PB':'trimf,[0.5 1 1.5] 
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[Input2] 
Name="AE' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=5 
MFl='NB':'trimf,[-1.5 - l -0.5] 
MF2='NS':'trimr,[-l -0.5 0] 
MF3='Z':'trimf,[-0.5 O 0.5] 
MF4='PS':'trimf,[0.00529 0.505 1.01] 
MF5='PB':'trimf,[0.5 1 1.5] 
[Outputl] 
Name='A5' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=19 
MFl='-l ' : ' tr imf,[-1.25 - l -0.85] 
MF2='-0.7':'trimf,[-0.85 -0.7 -0.6] 
MF3='-0.55':'trimf,[-0.6 -0.5 -0.45] 
MF4='-0.4':'trimf,[-0.45 -0.4 -0.35] 
MF5='-0.3':'trimf,[-0.35 -0.3 -0.25] 
MF6='-0.2':'trimf,[-0.25 -0.2 -0.15] 
MF7='-0.2':'trimf,[-0.25 -0.2 -0.15] 
MF8='-0.2":'trimf,[-0.25 -0.2 -0.15] 
MF9='0':'trimf,[-0.025 O 0.025] 
MF10='0.05":'trimf,[0.05 0.05 0.075] 
MFl l='0.1' : ' tr imf, [0.075 0.1 0.15] 
MF12='0.2':'trimf,[0.15 0.2 0.25] 
MF13='0.3':'trimf,[0.25 0.3 0.35] 
MF14='0.4':'trimf,[0.35 0.4 0.45] 
MF15='0.55':'trimf,[0.47 0.5 0.6] 
MF16='0.7':"trimf,[0.6 0.7 0.85] 
MF17="l':"trimf,[0.85 1 1.286] 
MF18='-0.1':'trimf,[-0.15 -0.1 -0.075] 
MF19='-0.05':'trimf,[-0.075 -0.05 -0.025] 
[Rules] 
1 1 , 1 (1) : 1 1 2, 2 (1) : 1 1 3, 4 (1) : 1 1 4, 5 (1) : 1 1 5, 7 (1) : 1 
2 1, 3 ( 1 ) : 1 2 2, 5(1) : 1 2 3,18 (1) : 1 2 4, 19 (1) : 1 2 5, 9 ( 1 ) : 1 
3 1,18 (1) :1 3 2, 19 (1 ) : 1 3 3, 9 (1) : 1 3 4, 10 (1) : 1 3 5, 11(1) :1 
4 1, 9 ( 1 ) : 1 4 2, 10 ( 1 ) : 1 4 3, 11 (1) :1 4 4, 13 (1) : 1 4 5, 15(1) :1 
5 1, 12 ( 1 ) : 1 5 2, 13 ( 1 ) : 1 5 3, 14 (1) : 1 5 4, 16 (1) : 1 5 5, 17(1) :1 

Regulatorul 4 
Name='FUZZY4' 
Type='mamdani' 
Version=2.0 
Numlnputs=2 
NumOutputs=l 
NumRules=49 
AndMethod='min' 
OrMethod='max' 
ImpMethod='min' 
AggMethod='max' 
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DefuzzMethod='centroid' 
[ Inputl] 
Name='E' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=7 
MFl='NB':'trimf,[-1.5 - l -0.66] 
MF2="NM':'trimf,[-l -0.66 -0.33] 
MF3='Z':'trimf,[-0.33 O 0.33] 
MF4="PM':'trimf,[0.33 0.66 1] 
MF5='PB':'trimf,[0.66 1 1.5] 
MF6="NS':'trimf,[-0.66 -0.33 0] 
MF7='PS':'trimf,[0 0.33 0.66] 
[Input2] 
Name='AE' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=7 
MFl='NB':'trimf,[-1.5 - l -0.66] 
MF2="NS':'trimf,[-0.66 -0.33 0] 
MF3='Z':'trimf,[-0.33 O 0.33] 
MF4='PS":'trimf,[0 0.33 0.66] 
MF5="PB':'trimf,[0.66 1 1.5] 
MF6="NM':'trimf,[-l -0.66 -0.33] 
MF7="PM':'trimf,[0.33 0.66 1] 
[Outputl] 
Name='A8' 
Range=[-1 1] 
NumMFs=7 
MFl='NB':'trimf,[-1.33 - l -0.66] 
MF2='NS':'trimr,[-0.66 -0.33 0] 
MF3='Z':'trimf,[-0.33 O 0.33] 
MF4='PS':'trimf,[0 0.33 0.66] 
MF5='PB':'trimf,[0.66 1 1.33] 
MF6='NM':'trimf,[-l -0.66 -0.33] 
MF7='PM":'trimf,[0.33 0.66 1] 
[Rules] 
1 1, 1 (1) : 1 1 2, 1 (1) 1 1 3, 1 (1) : 1 1 4, 6 (1) : 1 1 5, 3 ( 1 ) : 1 
1 6, 1 (1) : 1 1 7, 2 (1) 1 
2 1, 1 (1) : 1 2 2, 1 (1) 1 2 3, 6 (1) : 1 2 4, 2 ( 1 ) : 1 2 5 , 4 ( 1 ) : 1 
2 6, 1 (1) : 1 2 7, 3 (1) 1 
3 1, 1 (1) : 1 3 2 , 2 ( 1 ) 1 3 3, 3 ( 1 ) : 1 3 4, 4 ( 1 ) : 1 3 5, 5 ( 1 ) : 1 
3 6 , 6 ( 1 ) : 1 3 7, 7 (1) 1 
4 1 , 2 ( 1 ) : 1 4 2 , 4 ( 1 ) 1 4 3, 7 ( 1 ) : 1 4 4, 5 ( 1 ) : 1 4 5, 5 ( 1 ) : 1 
4 6, 3 (1) : 1 4 7, 5 ( 1 ) 1 
5 1 , 3 ( 1 ) : 1 5 2 , 4 ( 1 ) 1 5 3, 5 (1) : 1 5 4, 5 ( 1 ) : 1 5 5, 5 ( 1 ) : 1 
5 6, 7 (1) : 1 5 7, 5 (1) 1 
6 1, 1 (1) : 1 6 2 , 6 ( 1 ) 1 6 3, 2 (1) : 1 6 4, 3 ( 1 ) : 1 6 5, 7 ( 1 ) : 1 
6 6, 1 (1) : 1 6 7 , 4 ( 1 ) 1 
7 1, 6 ( 1 ) : 1 7 2 , 3 ( 1 ) 1 7 3, 4 ( 1 ) : 1 7 4, 7 ( 1 ) : 1 7 5, 5 ( 1 ) : 1 
7 6, 2 (1) : 1 7 7, 5 ( 1 ) 1 
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Anexa 7. Programul MathCAD pentru modelul de semnal mare 
al invertorului rezonant serie cu comandă prin defazarea 
ramurilor punţii invertoare obţinut folosind metoda 
aproximării armonice. 

Frecvenţa şi perioada de comutare: 

fc := 38800 

fc 

(oc := 2 • 71 • fc 
Elementele rezonante: 

Tensiunea de alimentare: 

.-6 L := 19.4- 10 

C:=880- 10"' 

R := 0.6 
Unghiul de comandă: 
6:= 0.15 
Matricele de stare: 

o -(OC — 

A := 

o 

Ud := 30 
Pasul de simulare şi intervalul de simulare: 

tmax:= 40Tc 

Tc 
At:=-

50 

C ( ^ 1 
\ 

0 
1 0 

COC 0 0 
C 0 

B := 
- 1 

0 
-R 

0 -coc 4 cos y 
L L 4 cos 

U J 

0 coc 
- R ^ 71 • L / 

L L J 

MN:= identity(4) - - • At • A 
- l 

M:=MN- identity(4) + - • At • A 

N := MN • - • At • B 
2 

Indicele pasului de integrare: 
tmax 

k :=l . . -
At 

Condiţiile iniţiale: 

xlo:=0 x:%:=0 

Variaţia tensiunii de intrare: 

udk:= if k < - ^ , U d , 0 . 8 - Ud 
2 -At 

x^ :=0 
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Calculul variabilelor de stare: 
1 ^ Xlk ^ / 1 \ xlk-l 

:=M • 
x3k-i 

. "̂Hc J V ' ' V i J 

+ N - (udk_, + udk) 

Variabilele de ieşire: Soluţia de regim staţionar: 

Valorile de vârf a ie variabilelor de ieşire: 

Y1 := ̂ (XOo,o)'+(XO,,o)' Y2 ^(XO^^o)' + (X03,o)' 

XO := A ^ • B ud 100 

Anexa S.Calcularea parametrilor buclei de reglare a frecvenţei 
pentru modelul de semnal mic al invertorul rezonant 
serie folosind SIMULINK 

exp1 

u(iruC2) 1 1 u(iruC2) w 

Hisbvl 

"(lyu® 1 1 "(lyu® 

u(1)-u(2) 1 1 u(1)-u(2) 

EUH.1J1 

u(1Tu(2) 1 1 

f(u) J ^ u(1Tu(2) • 
f(u) 

exp4 Eim^ 
Efii/u 

exp4 Eim^ 
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Anexa 9. Analiza stabilităţii buclei de reglare a frecvenţei din 
modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie 
pentru un nivel mare de putere 

*Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru un nivel mare de 
putere 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eUoc 1 O 21 O -0.13847m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O -1.49846 
vios 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vioc 4.74776 
Rs 5 6 0.7 
Ls 6 7 19 .4U 
Cs 7 O BSOn 
gCWc 0 7 8 0 0.2145 
gCUcc O 7 21 O -0.257m 
*Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eUos O 12 21 O 1.2156m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4.7295 
Rc 10 9 0.7 
Lc 9 8 19 .4U 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.2145 
glCUcs 8 O 2 1 O - 2 9 . 2 0 7 2 U 

•Bucla de reglare a frecventei 
eww 13 O 21 O -2.085m 
efw 14 13 29 O 8316 
hIos_w 15 14 vIos -28.7 
hIoc_w 16 15 vIoc -1862 
•Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17) }={2 .01*s/ ( (exp(s*1 .289e-5)- l )* (s+1.909e6) ) } 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
vfi 29 O ac O 
rfi 29 O Ik 
•Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O Ik 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) 

BUPT



Anexa 10 I Z l 

•AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 

Anexa 10. Analiza stabilităţii buclei de reglare a frecvenţei din 
modelul de semnal mic al invertorului rezonant 
serie pentru un nivel mediu de putere 

*Modelul de semnal mic al invertorului rezonant pentru un nivel mediu de putere 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.192758m 
eEui 2 1 23 O 1.1763 
eEfi 3 2 29 O -7.3087 
vios 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vioc 4.74776 
Rs 5 6 0.7 
Ls 6 7 19 .4U 
Cs 7 O BBOn 
gCWc 0 7 8 0 0.2145 
gCUcc O 7 21 O -0.2333m 
*Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 1.10755m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4.74776 
Rc 10 9 0.7 
Lc 9 8 1 9 . 4 U 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.21536 
glCUcs 8 0 2 1 0 - 4 0 . 6 0 3 2 U 

*Bucla de reglare a frecventei 
eww 13 O 21 O 6.24m 
efw 14 13 29 O -2923 
hIos_w 15 14 vIos 65.77 
hIoc_w 16 15 vIoc -1982 
*Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O UVPUVCE {v(17)}={2.01*s/( (exp(s*1.289e-5)- l )* (s+1.909e6)) } 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
•Bucla de reglare a puterii 
vfi 29 O ac O 
rfi 29 O Ik 
•Tensiunea de intrare perturbată 
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vd 23 O ac O 
rd 23 O I k 
• PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) 
.AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 

Anexa 11. Analiza stabilităţii buclei de reglare a frecvenţei din 
modelul de semnal mic al invertorului rezonant 
serie pentru un nivel mic de putere 

•Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru un nivel 
*mic de putere 
•Partea superioara corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.18537m 
eEui 2 1 23 O 0.8184 
eEfi 3 2 29 O -14.6304 
vios 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vioc 4,82333 
Rs 5 6 0.7 
Ls 6 7 19 .4U 
Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0,2187905 
gCUcc O 7 21 O -0.15426m 
•Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos 0 12 21 0 0.7366m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4,82333 
Rc 10 9 0.7 
Lc 9 8 1 9 . 4 U 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0,2187905 
glCUcs 8 O 21 O -40.45362u 
•Bucla de reglare a frecventei 
eww 13 O 21 O -21.11m 
efw 14 13 29 O -17.99e3 
hIos_w 15 14v Ios 653.1 
hIoc_w 16 15 vIoc -2009 
•Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)>={1.9987^s/((exp(s^l .2765e-5)- l )^(s+1.909e6))} 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
•R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
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*Bucla de reglare a puterii 
vfi 29 O ac O 
rfi 29 O Ik 
•Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O Ik 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) 
.AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 

Anexa 12. Analiza stabilităţii buclei de reglare a frecvenţei 
din modelul de semnal mic al invertorului pentru 
cazul în care rezistenţa de sarcină scade 

*Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru cazul în 
*care rezistenţa de sarcină scade 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.193146m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O -1.49846 
vios 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vioc 4.74776 
Rs 5 6 0.5 
Ls 6 7 1 9 . 4 U 
Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0.2145 
gCUcc O 7 21 O -0.30668m 
*Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 1.4505m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4.7295 
Rc 10 9 0.5 
Lc 9 8 19.4u 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.2145 
glCUcs 8 0 21 0 -41.4384u 
*Bucla de reglare a frecventei 
eww 13 O 21 O -5.081m 
efw 14 13 29 O 12750 
hIos_w 15 14 vIos -42.78 
hIoc_w 16 15 vIoc -1895 
•Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)}={2.01*s/( (exp(s*1.289e-5)- l )*(s+1.909e6)) } 
R6 18 19 6.5k 
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R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
vfi 29 O ac O 
rfi 29 O Ik 
*Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O I k 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) 
•AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 

Anexa 13. Analiza stabilităţii buclei de reglare a frecvenţei din 
modelul de semnal mic al invertorului pentru cazul 
în care rezistenţa de sarcină creşte 

*Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru cazul în 
*care rezistenţa de sarcină creşte 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.10185m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O -1.49846 
vios 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vioc 4.74776 
Rs 5 6 0.7 
Ls 6 7 1 9 . 4 U 
Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0.2145 
gCUcc O 7 21 O -0.221056m 
•Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eUos O 12 21 O 1.045466m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4.7295 
Rc 10 9 0.7 
Lc 9 8 1 9 . 4 U 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.2145 
glCUcs 8 O 21 O -21.5336u 
*Bucla de reglare a frecventei 
eww 13 O 21 O -0.7925m 
efw 14 13 29 O 5655 
hIos_w 15 14 vIos -19.94 
hloc w 16 15 vIoc -1837 
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•Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)}={2.01*s/( (exp(s*1.289e-5)- l )* (s+1.909e6)) } 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
vfi 29 O ac O 
rn 29 O Ik 
•Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O Ik 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) 
.AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 

Anexa 14. Analiza stabilităţii buclei de reglare a frecvenţei din 
modelul de semnal mic al invertorului pentru cazul 
în care inductanţa de sarcină scade 

•Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru cazul în 
•care inductanţa de sarcină scade 
•Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.13711m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O -1.49846 
vios 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vioc 4.44972 
Rs 5 6 0.6 
Ls 6 7 1 7 . 5 U 
Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0.222615 
gCUcc O 7 21 O -0.235224m 
•Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 1.0934m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4.4972 
Rc 10 9 0.6 
Lc 9 8 17.5u 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.22615 
glCUcs 8 0 21 0 -30.492u 
•Bucla de reglare a frecventei 
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eww 13 O 21 O -2.813m 
efw 14 13 29 O 9048 
hIos_w 15 14 vios -33.94 
hIoc_w 16 15 vioc -1747 
*Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v (17) }={1 .906*s/ ( (exp(s*1 .222e-5)- l )* (s+1.909e6) ) } 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
vfi 29 O ac O 
rfi 29 O Ik 
^Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O Ik 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) 
.AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 

Anexa 15. Analiza stabilităţii buclei de reglare a frecvenţei din 
modelul de semnal mic al invertorului pentru cazul 
în care inductanţa de sarcină creşte 

*Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru cazul în 
*care inductanţa de sarcină creşte 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eUoc 1 O 21 O -0.06421m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O -9.9897 
vIos 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vIoc 38.7295 
Rs 5 6 16 
Ls 6 7 13 .4U 
Cs 7 O 12.76n 
gCWc 0 7 8 0 0.033525 
gCUcc O 7 21 O -5.426u 
*Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 0.1910m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 38.7295 
Rc 10 9 16 
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Lc 9 8 13.4U 
Cc 8 O 12.76n 
glCWc 8 0 7 0 0.033525 
glCUcs 8 0 21 0 -1.823u 
*Bucla de reglare a frecvenţei 
eww 13 O 21 O -0.0118 
efw 14 13 29 O 79.491e3 
hIos_w 15 14 vios -2.75739e3 
hIoc_w 16 15 vioc -21.331e3 
*Sennnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
n/w 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)}={13.29*s/( (exp(s*1.07e-6)- l )* (s+11.957e6)) } 
R6 18 19 5.2k 
R7 19 20 26k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 O.lu 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
vfi 29 O ac O 
rfi 29 O Ik 
*Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O I k 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) 
•AC dec 250 10 lOOOk 
.PROBE 
.end 

Anexa 16. Analiza stabilităţii buclei de reglare a puterii din 
modelul de semnai mic al invertorului rezonant 
pentru un nivel mare de putere 

•Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru un nivel 
*mare de putere 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.13847m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O -1.49846 
vIos 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vIoc 4.7295 
Rs 5 6 0.6 
Ls 6 7 19 .4U 
Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0.2145 
gCUcc O 7 21 O -0.257m 
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*Partea inferioară corespunzătoare nnodelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 1.2156m 
vioc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vios 4.7295 
Rc 10 9 0.6 
Lc 9 8 19.4u 
Cc 8 O 880n 
g lCWcS O 7 O 0.2145 
glCUcs 8 O 21 O -29.2072u 
*Bucla de reglare a frecventei 
eww 13 O 21 O -2.085m 
efw 14 13 29 O 8316 
hIos_w 15 14 vIos -28.7 
hIoc_w 16 15 vIoc -1862 
•Semnalul injectat în bucla 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v (17) }={2 .01*s/ ( (exp(s*1 .289e-5)- l )* (s+1.909e6) ) } 
R8 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
eKp 24 O 22 O 0.0001 
vf 25 24 ac 1 
rvf 25 O lOOOk 
eHf 26 O LAPLACE {v(25)}=-C5e6*exp(-s*2e-7)/(s+3e4)} 
R2 26 27 0.6k 
R3 27 28 I k 
C2 28 29 I u 
C3 27 29 0.12n 
eopf 29 O 27 O lOOOk 
ropf 29 O lOOOk 
* Determina rea puterii de ieşire perturbate 
nos O 22 vIos 62.66 
noc O 22 vIoc -7.121 
ip O 22 ac Om 
R 22 O 0.6 
•Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O I k 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) vdb(25) vdb(24) vp(25) vp(24) 
.AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 
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Anexa 17. Analiza stabilităţii buclei de reglare a puterii din modelul 
de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru un 
nivel mediu de putere 

•Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru un nivel *mediu de 
putere 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.192758m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O -1.49846 
vios 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vioc 4.74776 
Rs 5 6 0.6 
Ls 6 7 19.4u 
Cs 7 O SSOn 
gCWcO 7 8 O 0.21536 
gCUcc O 7 21 O -0.23328m 
*Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 1.10755m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4.74776 
Rc 10 9 0.6 
Lc 9 8 19 .4U 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.21536 
glCUcs 8 O 21 O -40.6032u 
*Bucla de reglare a frecventei 
eww 13 O 21 O 6.24m 
efw 14 13 29 O -2923 
hIos_w 15 14 vIos 65.77 
hIoc_w 16 15 vIoc -1982 
•Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)}={2*s/( (exp(s*1.2837e-5)- l )* (s+1.909e6)) } 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
eKp 24 O 22 O 0.0001 
vf 25 24 ac 1 
rvf 25 O lOOOk 
eHf 26 O LAPLACE {v(25)}={5e6*exp(-s*2e-7)/(s+3e4)} 
R2 26 27 0.6k 
R3 27 28 I k 
C2 28 29 Iu 
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C3 27 29 0.12n 
eopf 29 O 27 O lOOOk 
ropf 29 O lOOOk 
•Determinarea puterii de ieşire perturbate 
nos O 22 vios 57.09 
floc O 22 vioc -9.936 
ip O 22 ac Om 
R 22 O 0.6 
•Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O I k 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) vdb(25) vdb(24) vp(25) vp(24) 
.AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 

Anexa 18. Analiza stabilităţii buclei de reglare a puterii din 
modelul de semnal mic al invertorului rezonant 
serie pentru un nivel mic de putere 

•Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru un nivel 
*mic de putere 
•Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.19314m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O -1.49846 
vIos 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vIoc 4.77458 
Rs 5 6 0.6 
Ls 6 7 1 9 . 4 U 
Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0.2165789 
gCUcc O 7 21 O -0.15426m 
•Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 0.7366m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4.77458 
Rc 10 9 0.6 
Lc 9 8 1 9 . 4 U 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0 . 2 1 6 5 7 8 9 

glCUcs 8 O 2 1 O - 4 0 . 4 0 5 3 6 U 

•Bucla de reglare a frecventei 
eww 13 O 21 O - 2 1 . 1 1 m 
e f w 1 4 1 3 2 9 O - 1 7 9 9 0 

hIos_w 15 14 vIos 653.1 
hloc w 1 6 1 5 vIoc - 2 0 0 9 
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*Semnalul injectat în bucla 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)}={1.9887*s/( (exp(s*1.2765e-5)- l )*(s+1.909e6)) } 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
eKp 24 O 22 O 0.0001 
vf 25 24 ac 1 
rvf 25 O lOOOk 
eHf 26 O LAPLACE {v(25)}={5e6*exp(-s*2e-7)/(s+5e4)> 
R2 26 27 0.6k 
R3 27 28 I k 
C2 28 29 Iu 
C3 27 29 0.12n 
eopf 29 O 27 OlOOOk 
ropf 29 O lOOOk 
^Determinarea puterii de ieşire perturbate 
flos O 22 vios 37.97 
floc O 22 vioc -9.956 
ip O 22 ac Om 
R 22 O 0.6 
•Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O ac O 
rd 23 O Ik 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) vdb(25) vdb(24) vp(25) vp(24) 
.AC dec 250 1 50k 
.PROBE 
.end 

Anexa 19. Analiza răspunsului modelul de semnal mic al invertorului 
la semnal treaptă pentru un nivel mare de putere la 
creşterea tensiunii de alimentare 

*Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru analiza *răspunsului la 
semnal treaptă la nivel mare de putere la creşterea ^tensiunii de alimentare 
•Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.13847m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O 1.49846 
vIos 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vIoc 4.74776 
Rs 5 6 0.6 
Ls 6 7 1 9 . 4 U 
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Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0.2145 
gCUcc 0 7 21 0 -0.257m 
*Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 1.2156m 
vioc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vios 4.7295 
Rc 10 9 0.6 
Lc 9 8 19 .4U 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.2145 
glCUcs 8 O 21 O -29.2072u 
*Bucla de reglare a frecvenţei 
eww 13 O 21 O -2.085m 
efw 14 13 29 O 8316 
hIos_w 15 14 vIos -28.7 
hIoc_w 16 15 vIoc -1862 
•Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)}={2.01*s/( (exp(s*1.289e-5)- l )* (s+1.909e6))> 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
eKp 24 O 22 O 0.0001 
vf 25 24 ac 1 
rvf 25 O lOOOk 
eHf 26 O LAPLACE {v(25)}={5e6*exp(-s*2e-7)/(s+3e4)} 
R2 26 27 0.6k 
R3 27 28 I k 
C2 28 29 Iu 
C3 27 29 0.12n 
eopf 29 O 27 O lOOOk 
ropf 29 O lOOOk 
•Determinarea puterii de ieşire perturbate 
nos O 22 vIos 62.66 
flocO 22 vIoc -7.121 
ip O 22 ac Om 
R 2 2 O 0.6 
•Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O pulse(0 0.1 Im lOu lOu lOm lOm) 
rd 23 O I k 
.TRAN lOms l l m s 
.PROBE 
.end 

BUPT



Anexa 11 183 

Anexa 20. Analiza răspunsului modelul de semnal mic al invertorului 
la semnal treaptă pentru un nivel mare de putere la 
scăderea tensiunii de alimentare 

•Modelul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru analiza *răspunsului la 
semnal treaptă la nivel mare de putere la scăderea *tensiunii de alimentare 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIoc 1 O 21 O -0.13847m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O 1.49846 
vios 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vioc 4.74776 
Rs 5 6 0.6 
Ls 6 7 1 9 . 4 U 
Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0.2145 
gCUcc O 7 21 O -0.257m 
•Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 1.2156m 
vIoc 12 11 dc O 
MLWc 11 10 vIos 4.7295 
Rc 10 9 0.6 
Lc 9 8 19 .4U 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.2145 
glCUcs 8 O 21 O -29.2072u 
*Bucla de reglare a frecvenţei 
eww 13 O 21 O -2.085m 
efw 14 13 29 O 8316 
hIos_w 15 14 vIos -28.7 
hIoc_w 16 15 vIoc -1862 
•Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)}={2.01*s/( (exp(s*1.289e-5)- l )* (s+1.909e6)) } 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
*R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
•Bucla de reglare a puterii 
eKp 24 O 22 O 0.0001 
vf 25 24 ac 1 
rvf 25 O lOOOk 
eHf 26 O LAPLACE {v(25)}={5e6^exp(-s^2e-7)/(s+3e4)} 
R2 26 27 0.6k 
R3 27 28 I k 
C2 28 29 Iu 
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C3 27 29 0.12n 
eopf 29 O 27 O lOOOk 
ropf 29 O lOOOk 
^Determinarea puterii de ieşire perturbate 
nos O 22 vios 62.66 
noc O 22 vioc -7.121 
ip O 22 ac Om 
R 22 O 0.6 
^Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O pulse(0 -0.1 I m lOu lOu lOm lOm) 
rd 23 O Ik 
.TRAN lOms l l m s 
.PROBE 
.end 

Anexa 21. Analiza răspunsului modelul de semnal mic al 
invertorului la semnal treaptă pentru un nivel 
mediu de putere la scăderea rezistenţei de intrare 

*Modeiul de semnal mic al invertorului rezonant serie pentru analiza răspunsului 
* la semnal treaptă la nivel mare de putere la scăderea rezistenţei de sarcină 
*Partea superioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eUoc 1 O 21 O -0.13847m 
eEui 2 1 23 O 1.2693 
eEfi 3 2 29 O 1.49846 
vIos 3 4 dc O 
hLWc 5 4 vIoc 4.74776 
Rs 5 6 0.6 
51 5 34 31 O SMODl 
R l l 34 6 3 
Ls 6 7 1 9 . 4 U 
54 6 36 31 O SMODl 
L I I 36 7 168u 
Cs 7 O 880n 
gCWc 0 7 8 0 0.2145 
gCUcc O 7 21 O -0.257m 
•Partea inferioară corespunzătoare modelului circuitului de putere 
eLIos O 12 21 O 1.2156m 
vIoc 12 11 dc O 
hlLWc 11 10 vIos 4.7295 
Rc 10 9 0.6 
52 10 35 31 O SMODl 
R12 35 9 3 
Lc 9 8 1 9 . 4 U 
55 9 37 31 O SMODl 
L12 37 8 168u 
Cc 8 O 880n 
glCWc 8 0 7 0 0.2145 
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glCUcs 8 0 21 0 -29.2072u 
*Bucla de reglare a frecvenţei 
eww 13 O 21 O -2.085m 
efw 14 13 29 O 8316 
hIos_w 15 14 vios -28.7 
hIoc_w 16 15 vioc -1862 
•Semnalul injectat în buclă 
VW 17 16 ac 1 
rvw 17 O lOOOk 
eHw 18 O LAPLACE {v(17)}={2.01*s/( (exp(s*1.289e-5)- l )* (s+1.909e6)) } 
R6 18 19 6.5k 
R7 19 20 40k 
R8 19 21 112k 
C6 20 21 l . l u 
eopw 21 O O 19 lOOOk 
ropw 21 O lOOOk 
*Bucla de reglare a puterii 
eKp 24 O 22 O 0.0001 
vf 25 24 ac 1 
rvf 25 O lOOOk 
eHf 26 O LAPLACE {v(25)}={5e6*exp(-s*2e-7)/(s-»-3e4)} 
R2 26 27 0.6k 
R3 27 28 I k 
C2 28 29 Iu 
C3 27 29 0.12n 
eopf 29 O 27 O lOOOk 
ropf 29 O lOOOk 
•Determinarea puterii de ieşire perturbate 
nos O 22 vIos 62.66 
noc O 22 vIoc -7.121 
ip O 22 ac Om 
R 22 O 0.6 
S3 O 33 31 O SMODl 
RIO 33 22 3 
•Tensiune comandă întrerupătoare 
vg 31 O pulse(0 1 Im Iu Iu lOm lOm) 
Rg 31 O Ik 
•Tensiunea de intrare perturbată 
vd 23 O pulse(30 30 Im lOu lOu lOm lOm) 
rd 23 O Ik 
.MODEL SMODl VSWITCH 
.PRINŢ AC vdb(17) vdb(16) vp(17) vp(16) vdb(25) vdb(24) vp(25) vp(24) 
.TRAN lOm lOm 
.PROBE 
.end 
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Anexa 22. Programul MathCAD pentru modelul de semnal 
mare al invertorului rezonant serie cu reţinerea 
primei componente Fourier. 

Frecvenţa şi perioada de comutare: 

fc := 38800 

T c : = l 
fc 

coc := 2 • 7t • fc 
Tensiunea de alimentare: 
Ud := 30 

Elementele rezonante: 

L:= 19.4- 10"^ 

C:=880- 10"' 

R := 0.6 

Pasul de simulare şi intervalul de simulare: 

tmax := 40Tc 
. Tc At := 

50 
Indicele pasului de integrare: 

At 
Condiţiile iniţiale: 
xIq O x2o := O 

Matricele de stare: 
x3o:=0 

A : = 

-R 
L 

0)C 
- 1 
L 

0 

-0)0 
- R 
L 

0 
-1 
L 

1 
C 

0 0 coc 

0 
1 
C 

-coc 0 

B : = 

x4o-0 

-2 cos(6) 
71 L 

O 
O 

MN := identity (4) - - • At • A 
- l 

M := MN . identity (4) + - • At • A 

N := MN • - . At • B 
2 
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Variaţia tensiunii de intrare: 

ud k := if 
f tm ^ 

k < — U d , 0 . 8 • Ud 
2 - At 

Calculul variabilelor de stare: 
/ 

r xiK-, ^ 

x2k x2k-i 
:= M • 

x3k x3k-i 

. x4k ; V x4k-i ^ 

+ N • (udk_| + udk) 

Variabilele de ieşire: 

Soluţia de regim staţionar: 

X0 := A" ' • B - ud,oo 

Valorile de vârf ale variabilelor de ieşire: 

Yl :=2j(XOo.o) ' + (XO,,o)' Y l = 207.668 

Y2:=2j(X02,o) ' + (X03,o)' 

¥2=963 .035 

Anexa 23. Programul MathCAD pentru modelul de semnal 
mare al invertorului rezonant serie cu reţinerea 
mai multor componente ale seriei Fourier. 

Frecvenţa şi perioada de comutare: 

fc := 38800 

fc 
coc := 2 • 71 • fc 

Tensiunea de alimentare: 
Ud := 30 

Elementele rezonante: 

L:= 19.4- 10"^ 

C 880- 10"^ 

R 0.6 

Pasul de simulare şi intervalul de simulare: 
tmax := 40Tc 

Tc At := 
50 
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Unghiul de comandă: 
6:= 0.079 

Indicele pasului de integrare: 
tmax 

At 
Condiţiile iniţiale: 
xlo := O x2o := O 

x5o := O x6o := O 
Matricele de stare: 

coc o 

x3o := O 

x7o := O 

A := 

-R 
L 

- W C 

O 

O 

C 

O 

o 

o 

-R 

L 

O 

0 

O 
^ 

c 

O 

o 

O 

-R L 

-3 coc 

O 

O 
J_ 

C 

O 

o 

3 coc 
- R 

L 

O 

O 

O 

L 

O 

o 

o 

o 

o 

L 

0 

coc 

-coc O 

O O 

- O 

MN := 

M := MN 

identity (8) - - • At • A 
- l 

identity (8) + — • At • A 

N := MN At • B 
2 

Variaţia tensiunii de intrare: 
f tm 

udk:=if k < — U d , 0 . 8 - U d 
V 2 . A t 

Calculul variabilelor de stare: 
' Xl, > ' x l , . , ^ 

x2k x2k-, 
x3k x3k-, 
x4k x4k-, 

:= M • 
x5i x5i . , 

x6k-i 
x7k x7k-i 

o 

o 
-ji 
L 

x4o := O 

x8o := O 

0 

O 

O 

O 

O 

O 

O 

-3 coc 

+ N • (ud + ud it) 

-j. 
L 

O 

O 

3 coc 

G 

B 
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Variabilele de ieşire: 

yik := 2. + (x2k)' + 

y2k := 2. + (x6k)' + 

Yh 

y5k 

\2 

Soluţia de regim staţionar şi valorile de vârf ale variabilelor de ieşire: 

XO :=A ^ • B - udioo 

Y2 - 2j(x04,o)^ + (X05,of + (X06,of + (X07,o)^ 

Yl = 207.695 Y2= 963.049 

Anexa 24. Programul MathCAD pentru modelul de semnal mic 
al invertorului rezonant serie cu reţinerea primei 
componente Fourier. 

Frecvenţa şi perioada de comutare: 
fc 38800 

j co:-0,10.. 100000 
Tc — 

fc 
coc 2 • 71 • fc 

Elementele rezonante: 

L:=19.4. 10"̂  

C:=880- 10"̂  

R := 0.6 
Tensiunea de alimentare: 
Ud := 30 
Unghiul de comandă: 
6:= 0.873 
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Soluţia de regim staţionar: 

j : = j 

- U d • coc • C 
il(R) :=2 

n ((oc^ L C - j coc R C - l) 

Ud j 
ucl(R) :=2-

^ o x ^ L C - j t o c R C - l 
Variabilele de stare: 

xl(R) := Re(il(R)) x3(R) := Re(ucl(R)) 

x2(R) := In<il(R)) x4(R) := Iir<ucl(R)) 

Matricele răspunsului dinamic al invertorului: 

M(W,R) : = 

0) + 
R 
L -(JOC 

1 
L 

0 

WC J 0) + 
R 
L 0 

1 
L 

^ 0 ^ 

2 cos(6) 

-1 N : = 7? L 

C 
0 j ^̂  -WC 0 

0 
-1 
C 

(jOC y 0) 
0 L i 

x ( a ) , R ) : = M ( ( o , R ) ' - N 

Xt({o ,R) : = x ( a ) , R f 
Variabilele de ieşire: 

2 • (xl(R) • Xt(co,R) + x2(R) • Xt((o,R) ) 
yl(co,R) :=• 

| i l (R) | 

y2( 
^ Ĵ ^ 2 • (x3(R) • Xt((0,R) ^^ + x4(R) • Xt(a),R) ^̂ ^ ) 

uc l ( R ) l 

Anexa 25. Programul MathCAD pentru modelul de semnal mic 
al invertorului rezonant serie cu reţinerea mai 
multor componente ale seriei Fourier. 

Frecvenţa şi perioada de comutare: 
fc := 38800 

fc 

©:= 0,10.. 100000 

ojc := 2 • 7t • fc 

Elementele rezonante: 
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.-6 L:= 19.4- 10 

C:=880- 10"̂  

R := 0.6 
Tensiunea de alimentare; 
Ud := 30 
Soluţia de regim staţionar: 
j - i 

- U d • coc • C 
i l (R) : = 2 . 

uc l (R) :=2 

i3(R) 2 

uc3(R) := 2 

7r (coc^ L C - j (oc R C - l) 

Ud j 

^ coc L C - j c o c - R C - l 

-Ud • 3(oc • C 

37r .(9coc^ . L C - j -3coc R C - l) 

Ud j 

(3coc)^ • L . C - j . 3o3c . R • C - 1 
Variabilele de stare: 
xl(R) 

x2(R) 

x3(R) 

x4(R) 

= Re(i l(R)) 

= Im(il(R)) 

= Re(i3(R)) 

= Im(i3(R)) 

x5(R) 

x6(R) 

x7(R) 

x8(R) 

= Re(ucl(R)) 

= Im(ucl(R)) 

= Re(uc3(R)) 

= Im(uc3(R)) 

Matricele răspunsului dinamic al invertorului: 

M(CO,R) := 

R 
1 co + — -oc 
^ L 

coc 

o 

O 

- l 
"c 

O 

O 

O 

R 1 w + — 
L 

O 

O 

O 

C 

O 

O 

1 O 

R 
j co + — -3odc 

L 

L 

Unghiul de comandă: 
6:=0.S73 

O 

O 

O 

3ox J.03 + - O O O -

L 

- l 
C 

j co -coc o O 

coc j • co O O 

O O j • co -3COC 

O 

O 

O 

— O O 3COC j co 
C 

N:= 
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x(co,R) :=M((o ,R) ^ N 

Variabilele de ieşire: 

2 - (xl(R) • Xt(a),R) + x2(R) • Xt(co,R) ^̂̂  ) + 2 • (x3(R) • Xt(a),R) ^̂  + x4(R) • Xt(o),R) ^̂̂  ) yl(co,R) -

y2(a),R) - 2 • (x5(R) • Xt(a),R) + x6(R) • Xt((o,R) ^̂̂  ) -k 2 • (x-̂ R) • Xt(a),R) ^̂̂  + xa[R) • Xt(cD,R) ) 

>/(|ucl(R)|)^^(|uc3(R)|)^ 

Anexa 26. Valori limită pentru IGBT-urile Semikron de tipul 
SKM 100GB 123D sub forma unor module 
conţinând două IGBT-uri şi diodele în antiparalel. 

IGBT 

Tensiunea colector - emitor maxinnă ( U c E m a x ) 1200 [V] 

IGBT 

Tensiunea grilă - emitor nnaximă ( U c E m a x ) 20 rv i 

IGBT 
Curentul de colector maxim ( I c m a x ) 

DC 100 [A] 

IGBT 
Curentul de colector maxim ( I c m a x ) 1 ms 150 [A] IGBT 
Valoarea maximă a rezistenţei colector - emitor 

( ^ C E m a x ) 

25° C 18,6 [mQ] IGBT 
Valoarea maximă a rezistenţei colector - emitor 

( ^ C E m a x ) 125° C 25,3 [mQ] 

IGBT 

Tensiunea de străpungere maximă ( U i z o i m a x ) (AC, 1 min) 2500 [V] 

IGBT 

Temperatura maximă a joncţiunilor (Tj max) 150 °C 

Dioda 
inversă 

Curentul maxim în conducţie directă (iFmax) DC 95 [Al Dioda 
inversă 

Curentul maxim în conducţie directă (iFmax) 1 ms 150 [A] Dioda 
inversă 

Valoarea maximă a rezistenţei în conducţie directă ( •"ţi TlSx) 15 [mQ] 
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Anexa 27. Poze ale instalaţiilor folosite pentru verificări 
experimentale 

Poza 1. Imaginea de ansamblu a prototipului experimental 

Poza 2. Sursa de alimentare cu tensiune continuă 

BUPT



194 A n e x e 

Poza 3. Puntea invertoare cu IGBT-uri şi driverele pentru IGBT-uri 

Poza 4. Placa cu regulatoare 
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Poza 5. Instrumente de vizualizare şi măsurare 

Poza 6. Osciloscop digital FLUKE cu ajutorul căruia au fost memorate formele de undă 
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Poza 7. Verificări experimentale asupra sursei CTC 100K12 concepută pentru laboratoare 

Poza 8. Variantă de inductor pentru încălzirea unei bare cilindrice 
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