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1. Introducere

Una dintre problemele fundamentale ale electronicii de putere o reprezinta
conversia energiei de curent continuu in energie de curent continuu (c.c.-c.c.) cu
un randament cat mai ridicat, cu un pret cat mai scazut, urmarindu-se totodata
respectarea normelor de compatibilitate electromagnetica.

O categorie importanta de convertoare care ofera solutii foarte bune
cerintelor amintite mai sus este cea a convertoarelor rezonante. Denumirea de
convertoare rezonante rezulta din faptul ca in componenta acestor convertore se
gasesc circuite rezonante, care au rolul de a asigura o anumita evolutie in timp a
marimilor electrice din circuit.

in cazul convertoarelor rezonante, spre deosebire de sursele de tensiune
continua in comutatie, devenite deja clasice, regimul de functionare la comutatie al
dispozitivelor electronice de putere se schimba. Astfel, trecerea dispozitivelor
semiconductoare din starea de saturatie in starea de blocare si invers are loc in
momentul in care tensiunea si curentul la terminalele lor de putere au o valoare
apropiata de zero.

Noile regimuri de comutatie la tensiune zero si/sau curent zero ale
intrerupatoarelor imbunatatesc semnificativ caracteristicile convertoarelor din care
fac parte. Cum piedrerile la comutatie sunt foarte reduse, frecventa de functionare
a convertoarelor rezonante poate sa fie crescuta foarte mult in comparatie cu cea
a surselor de putere in comutatie. Lucrul la o frecventa ridicata atrage dupa sine si
o diminuare considerabila de gabarit, motiv pentru care si pretul lor este mai
scazut. Realizarea de comutatii la dv/dt si di/dt reduse are ca efect diminuarea
semnificativa a perturbatiilor electromagnetice generate de catre convertoarele
rezonante.

Desi adaugarea unor circuite rezonante in structura convertoarelor c.c.-c.c.,
pentru ameliorarea comutatiei, in vederea cresterii randamentului, este o
preocupare mai veche [89], fiind semnalata pentru prima data in anul 1947, in
literatura de specialitate se constata de-a lungul timpului un interes crescut pentru
dezvoltarea acestui domeniu.iin prezent se remarca numeroase preocupari privind
convertoarele rezonante, dintre care se pot aminti urméatoarele:

- determinarea unor structuri noi de convertoare care sa poata fi utilizate in noi
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aplicatii sau sa prezinte caracteristici mult mai performante in comparatie cu cele
ale convertoarelor deja existente;
- determinarea unor modele matematice care sa descrie cat mai exact
comportarea reala a convertoarelor in cat mai multe regimuri de functionare;,
aceste modele pot sa fie folosite la realizarea simularilor asistate de calculator;
- elaborarea unor metode noi de comanda si control; domeniul este in prezent
foarte dinamic si multidisciplinar, fiind datorat aparitiei de circuite integrate
specializate, procesoare digitale de semnal, care permit implementarea de noi
strategii de comanda si control.:(

in continuare, se face o descriere sumarad a continutului capitolelor din
aceasta lucrare. Fiecare capitol incepe cu un scurt rezumat din care se poate
desprinde problematica luata in considerare si principalele contributii pe care le-a
adus autorul.

in cadrul capitolului 2 se prezintd principalele caracteristici ale convertoa-
relor electronice de putere c.c.-c.c. $i a celor care contin in structura lor circuite
rezonante. Autorul propune o clasificare generala a convertoarelor care folosesc
principiile conversiei rezonante, urmata de o prezentare sumara a diferitelor
topologii de convertoare care sunt mai des intalnite in practica. in acest capitol se
prezintd si modul in care principiul dualitdti poate sta la baza sintezei
convertoarelor electronice de putere in general si a celor rezonante in particular.
in ultima parte a capitolului, autorul prezintd cateva reguli de sintezd a
convertoarelor rezonante care tine cont de tipul surselor de energie de curent
continuu de la intrarea convertorului precum si de natura sarcinii. Pe intreg
cuprinsul acestui capitol sunt indicate sursele bibliografice care pot sa fie
considerate drept referintd pentru analiza, proiectarea, experimentarea si
optimizarea functionarii convertoarelor rezonante.

in capitolului 3 sunt prezentate modalitati de analiza in domeniul timp a
functionarii convertoarelor rezonante pe baza dezvoltarii unor algoritmi de calcul
numeric. La inceputul capitolului, autorul indicad o metoda generald de analiza in
domeniul timp a convertoarelor electronice de putere care lucreaza la o frecvents
de comutatie constanta. In finalul capitolului, autorul propune un algoritm numeric
cu ajutorul caruia se poate studia modul de functionare in domeniul timp al

convertoarelor rezonante care functioneaza cu o frecventa de comutatie variabila.

1.2

BUPT



Rezultatele la care se ajung folosind algoritmul dezvoltat de autor pentru
analiza convertoarelor rezonante sunt foarte asemanatoare cu cele furnizate de
programe specializate pentru simularea functionarii circuitelor electronice.
Avantajul major al programelor realizate in mediul de programare MATLAB, pe
baza algoritmului de calcul, consta in faptul ca o parte din problemele care le
prezinta programele de simulare dedicate sunt evitate. in plus, algoritmul de calcul
numeric poate sa fie imbunatatit in timp sau dezvoltat in asa masura incat sa
poatad simula functionarea unor convertoare electronice de putere foarte complexe.

in cadrul capitolului 4 autorul prezinta o serie de rezultate obtinute folosind
analiza in domeniul frecventda a convertoarelor rezonante. Pe baza acestor
rezultate autorul propune o metoda de modelare a convertoarelor rezonante de tip
serie si parale. Tot in acest capitol, autorul exemplifica o modalitate de proiectare
a convertoarelor rezonate, facand uz de concluziile desprinse din analiza si
modelarea convertoarelor rezonante prin liniarizare armonica. La baza acestei
metode de analiza se afla presupunerea ca daca frecventa de comutatie a
convertorului este apropiata de frecventa de rezonanta a circuitului oscilant folosit,
atunci variabilele de stare ale circuitului oscilant sunt cvasi-sinusoidale, iar efectul
armonicilor superioare poate fi neglijat. Convertoarele rezonante, dupa cum s-a
precizat in capitolul anterior, sunt sistem neliniare dar care, folosind aproximarea
mentionata mai sus pot sa fie liniarizate. Se obtine astfel, in locul unui circuit de
conversie a energiei electrice prevazut cu intrerupatoare electronice de putere, un
circuit liniar de curent alternativ format doar din componente electronice pasive.
Rezultatele obtinute sunt foarte asemanatoare cu cele obtinute cu ajutorul unor
programe de simulare dedicate.

in finalul acestui capitol autorul propune un nou tip de convertor rezonant
care functioneazd cu o frecventd de comutatie constantd, iar reglarea puterii
transferate sarcinii se face prin control de faza. Prezentarea functionarii acestui
nou tip de convertor se realizeaza de asemenea cu ajutorul analizei in domeniul
frecventa.

Avand in vedere caracteristicilor remarcabile si domeniul larg de aplicatii de
care se bucura convertoarele cvasi-rezonante, autorul prezinta in capitolul 5 o

serie de rezultate proprii in ceea ce priveste modelarea si simularea lor.

1.3

BUPT



Prin modelare se doreste determinarea unei functii matematice care sa
poata descrie cat mai exact comportarea convertoarelor studiate in cat mai multe
conditii posibile de functionare.

Deoarece in structura convertoarelor cvasi-rezonante exista circuite cu
elemente reactive caracterizate de doua scari de timp, mult diferite intre ele,
simularea lor folosind programul PSPICE réaméane de cele mai multe ori fara
solutie. Pentru a inlatura inconvenientul amintit mai sus, in prima parte a
capitolului, autorul dezvolta cu ajutorul mediului de programare MATLAB, pornind
de la un model matematic care pune in evidentd caracterul neliniar al
convertoarelor cvasi-rezonante, o rutina de calcul care permite realizarea rapida a
simularilor, obtinandu-se rezultate foarte asemanatoare cu cele aparute in
literatura de specialitate. Programul dezvoltat de autor se preteaza in cazul in care
se doreste proiectarea si optimizarea acestor convertoare, facandu-se o economie
importanta de timp de simulare.

in ultima parte a capitolului, autorul propune un model discret pentru o
bucla de reactie negativa cu ajutorul careia se poate realiza stabilizarea tensiunii
de iesire a unui convertor cvasi-rezonant cu comutatie la curent zero de tip buck.
Modelul matematic este util in cazul in care se doreste implementarea functiei de
comanda a convertorului cu ajutorul unui dispozitiv electronic digital. Rezultatele
simularilor obtinute, folosind toolbox-ul Simulink al mediului de programare
MATLAB valideazd modelul propus de autor. Ultima parte a capitolului 5, a fost
realizata de catre autor, pe durata unui stagiu de cercetare efectuat la Laboratorul
de Automatica si Microelectronica al Universitatii de Stiinte Naturale din Reims -
Franta. In timpul stagiului, autorul a colaborat cu domnii profesori Clement Goeldel
si Bruno Robert, iar rezultatul colaborarii s-a concretizat sub forma unei lucrari
stiintifice [107]. Stagiul de cercetare al autorului a fost posibil datorita obtinerii unei
burse Socrates in decursul anului 1999.

Capitolul 6 contine o serie de consideratii privind convertoarele c.c.-c.c. cu
comutatie la tensiune zero si control de faza (PS-ZVS): principii de functionare,
relatii matematice de baza utile proiectarii, 0 modalitate de obtinere a unui model
matematic de semnal mic precum si o serie de rezultate experimentale care

vizeaza randamentul conversiei energiei electrice folosind convertoare de tipul
celor amintite mai sus.

1.4

BUPT



Este demn de remarcat faptul ca functionarea convertoarelor PS-ZVS se
bazeaz& pe imperfectiunile componentelor magnetice utilizate. Elementul cheie
este inductanta de dispersie a transformatorului de putere de inalta frecventa care
apare in structura convertorului.

Autorul acorda o importanta aparte incercarii de a determina un model de
semnal mic al convertoarelor PS-ZVS care este extrem de util in cazul in care se
doreste o analizd a comportamentului dinamic al convertorului. Astfel, autorul
propune un model matematic de semnal mic care poate fi utilizat la proiectarea
unei bucle de reactie negativa folosita la stabilizarea tensiunii/curentului de la
iesirea convertorului, fata de variatiile sarcinii sau cele ale tensiunii de la intrare.

Rezultatele analizei functionarii acestor tipuri de convertoare sunt verificate
cu ajutorul unui prototip, realizat in intregime de autor, impreuna cu circuitele
auxiliare de comanda. Proiectarea circuitului experimental se bazeaza pe relatiile
de proiectare prezentate in cadrul capitolului de fata. Prin realizarea acestui
prototip, autorul a dorit sa verifice in primul rand daca fenomenul de comutatie la
tensiune zero al intrerupatoarelor din convertoarele de mica putere, pana la 100W,
prezentate in literatura de specialitate, ramane valabil si in cazul unor convertoare
cu puterea de ordinul sutelor de W. Prototipul convertorului de tip PS-ZVS in punte
a fost realizat in intregime si experimentat de catre autor, in cadrul Laboratorului
de Mecatronica si Actionari Electrice din cadrul Universitatii Tehnice din Kosice -
Slovacia, pe durata unui stagiu de cercetare. Efectuarea stagiului de cercetare, in
decursul anului 2001, fost posibila datoritd unei burse in acord bilateral cu
Ministerul Educatiei din Slovacia. Pe durata stagiului, autorul a colaborat cu
domnul profesor Jaroslav Dudrik. Stagiul s-a finalizat cu elaborarea unei lucrari
stiintifice [114].

Ultimul capitol este dedicat concluziilor finale ale lucrarii de fata. in acest
capitol este prezentatd o sintezd a contributiilor aduse de aceasta lucrare in
domeniul cercetarii convertoarelor rezonante. De asemenea sunt propuse si unele
directii de cercetare viitoare in cadrul acestui domeniu.

Elaborarea tezei a fost posibild datoritd sustinerii pe care am primit-o din

partea a numeroase persoane. Doresc sa imi exprim pe aceasta cale intreaga
mea recunostinta:
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domnului prof.univ.dr.ing. Viorel Popescu, conducatorul stiintific al tezei, care
pe durata anilor de pregatire a acestei lucrari m-a indrumat cu rabdare si
exigenta, m-a incurajat in momentele mai dificile, oferindu-mi intregul sau
sprijin;

domnului prof.univ.dr.iing. Serban Lungu, referent in comisia de doctorat,
pentru parcurgerea lucrarii cu mare atentie si pentru sugestiile pertinente
vizand forma finala a tezei;

domnului prof.univ.dr.ing. Teodor Leuca, referent in comisia de doctorat,
pentru ajutorul acordat in cadrul facultatii la care imi desfasor activitatea si
pentru observatiile valoroase facute pe marginea acestei lucrari;

domnului conf.univ.dr.ing. Dan Lascu, referent in comisia de doctorat, pentru
recenzia tezei si pentru materialul bibliografic oferit inca de la inscrierea mea la
doctorat;

domnilor profesori Clement Goeldel si Bruno Robert, de la Laboratorul de
Automatica si Microelectronicad a Universitati din Reims — Franta, pentru
caldura cu care m-au primit in mijlocul echipei lor si a bunei colaborari stiintifice
pe care am avut-o cu acestia,

domnului profesor Jarslav Dudrik, de la Departamentul de Mecatronica si
Actionari Electrice a Universitati Tehnice din Kosice — Slovacia, pentru
conditile de cercetare pe care mi le-a oferit in cadrul unui laborator de
specialitate;

familiei mele, care cu rabdare si deplina intelegere, mi-a oferit sprijinul atat de
necesar finalizarii tezei.
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2. Conversia rezonanta a energiei electrice de curent continuu

In cadrul capitolului de fatd sunt prezentate principalele caracteristici ale
convertoarelor electronice de putere care transforma energia de curent continuu in
energie de curent continuu (dc-dc) si care contin in structura lor circuite rezonante.

Pe baza studiului amanuntit a literaturii de specialitate, autorul aduce
urmatoarele contributii cu caracter original: autorul propune o clasificare generala
a convertoarelor dc-dc care folosesc principiile conversiei rezonante,; pornind de la
principiul dualitatii, folosit adesea in electrotehnica, autorul indicd modul in care
acest principiu poate fi folosit la prezentarea sistematica si sinteza convertoarelor
rezonante; pentru convertoarele rezonante clasice, autorul propune in finalul
capitolului o metoda de sinteza care tine de cont de tipul surselor de energie de la
intrarea convertorului $i de natura sarcinii conectata la iesirea lui.

Pe intreg cuprinsul acestui capitol sunt indicate sursele bibliografice care
pot sa fie considerate drept referintd pentru analiza, proiectarea, experimentarea

Si optimizarea functionarii convertoarelor rezonante.

2.1. Notiuni introductive

O categorie importantd de convertoare electronice de putere asigua
conversia energiei de curent continuu in energie de curent continuu (dc-dc). Un
loc important in aceasta familie de convertoare este ocupat de sursele de tensiune
continua in comutatie cu modulatia impulsurilor in duratd - comanda PWM [29],
[56], [72], [73], [74], etc.

Sursele de tensiune continua in comutatie au dominat si mai domina o
buna parte din aplicatiile care necesita puteri de alimentare de ordinul zecilor -
sutelor de W. Motivele pentru care sursele de tensiune continua in comutatie isi
gasesc in continuare o serie numeroasa de aplicatii sunt urmatoarele: constructie
robusta a etajului de putere cu un numar redus de componente, mod de analiza si
proiectare ugoara si nu in ultimul rand un randament sufucient de bun.

Datorita modului de utilizare al dispozitivelor electronice de putere, regim de
comutatie fortata, frecventa de lucru a surselor de tensiune continua in comutatie

este doar de ordinul zecilor de kHz pentru puteri mari de conversie. La comutatie,
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atat tensiunea pe intrerupator cét si curentul care il strabate au valori importante
cauzadnd o putere disipata de o valoare seminificativa. Din acest motiv,
randamentul conversiei se diminueaza pe masura ce frecventa de comutatie
creste sau, cu alte cuvinte, randamentul scade pe masura ce timpii de comutatie
devin de acelasi ordin de marime cu durata perioadei de comutatie.

Limitarea frecventei de comutatie la zeci de kHz determina un anumit
gabarit pentru sursele de tensiune continua in comutatie deoarece, cu cat
frecventa de comutatie este mai mica, cu atat gabaritul surselor este mai mare.

Tindnd cont de cele precizate mai sus, se poate constata ca deficienta
majora a surselor de tensiune continua in comutatie o reprezinta insusi procesul
de comutatie, care influenteazd in mod negativ. randamentul, frecventa de
comutatie, gabaritul si nu in cele din urma puterea convertorului.

Daca sursele de tensiune continud in comutatie contin in structura lor si
transformatoare de putere, care asigura separarea galvanica intre sursa de
alimentare si sarcina pe de o parte si adapteaza tensiunea de la intrare la cerintele
sarcinii pe de alta parte, atunci, functionarea acestor convertoare este insotita si
de alte fenomene care inrautatesc performantele lor. Inductantele de dispersie ale
transformatorului, in regim de comutatie, pot sa produca tensiuni atutoinduse care
au o variatie rapida, atingand valori periculoase, fiind posibila periclitarea modului
de functionare sigura a dispozitivelor semiconductoare de putere.

Mergand pe linia imbunatatirii performantelor surselor de tensiune continua
in comutatie, au fost introduse circuite de ameliorare a comutatiei - snubber [3],
[19], [29], [51], [73], etc. Circuitele snubber sunt formate, de cele mai multe ori, din
componente electronice pasive si diode. Circuitele de tip snubber sunt conenctate
in paralel cu terminalele de putere ale dispozitivelor electronice semiconductoare
$i au rolul de a reduce pe céat posibil pierderile lor la comutatie. Din pacate, nici
aceste circuite nu inlatura in totalitate problemele care insotesc regimul de
comutatie al dispozitivelor electronice de putere si in plus, prin utilizarea lor,
numarul componentelor din care este format convertorul devine mare - fiecare
dispozitiv electronic de comutatie este prevazut cu cate un snubber. Se remarca
faptul ca si pe circuitele de ameliorare a comutatiei se disipa o anumita putere,

care influenteaza in mod negativ randamentul conversiei.
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Un moment de cotitura in perfectionarea functionarii convertoarelor elec
tronice dc-dc in comutatie a fost introducerea unor dispozitive electronice reactive
in structura lor (bobine si condensatoare). Dipozitivele reactive formeaza circuite
oscilante pe intreaga durata a unei perioade de comutatie, sau doar pe unul sau
mai multe subintervale de timp ale unui ciclu de conversie. Motivul principal pentru
care s-au adaugat circuitele oscilante a fost acela de a realiza comutatii ale
intrerupatoarelor electronice de putere la tensiune zero (ZVS) sau curent zero
(ZCS) cu ajutorul fenomenelor care au loc la rezonanta - [3], [26], [29], [43], [44],
[51], [52], [84]. Denumirea de convertoare rezonante se trage tocmai de la faptul
ca in structura convertoarelor cc-cc in comutatie au fost introduse, dupa cum s-a
precizat mai sus, circuite rezonante.

Conform noilor conditii de functionare, insotite de fenomenele de rezonanta
care au loc in circuitele oscilante alese, in momentul comutatiei unui intrerupator
electronic de putere, fie tensiunea pe intrerupator, fie curentul care il strabate se
anuleaza, cauzand o putere disipata foarte redusa pe dispozitivul de comutatie.

in tabelul tab.2.1 sunt prezentate principalele tipuri de convertoare care

folosesc fenomenele de rezonanta pentru conversia energiei de curent continuu.

Tab.2.1. Clasificarea generala a convertoarelor rezonante

- de tip serie

- de tip paralel
Convertoare rezonante ,
- de tip serie-paralel (LCC)
Convertoare ' '
, - de tip serie-paralel (LCL)
electronice de putere

_ - comutatie la tensiune zero
dc - dc Convertoare cvasi-rezonante ,
- comutatie la curent zero

(Conversie rezonanta) : : :
Convertoare multi-rezonante |- comutatie la tensiune zero

_ |- comutatie la tensiune zero
Convertoare cu control de faza

- comutatie la curent zero

Topologiile convertoarelor rezonante cunoscute in prezent exista intr-o
varietate larga de forme. Varietatea de topologii provine, dupa cum s-a amintit mai
sus, din incercarea de a evita ca simultan, pe dispozitivele semiconductoare de
putere, tensiunea sa aiba valori mari si curentul care le strabate sa fie important,

atunci cand dispozitivele trec din starea de conductie in starea de blocare si
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invers. Daca la comutatie, intrerupatoarele electronice de putere nu sunt
suprasolicitate atunci este posibila cresterea semnificativa a frecventei de
comutatie, de la zeci de kHz la sute de kHz. Cresterea frecventei de comutatie
duce la scaderea dimensiunilor fizice ale circuitelor oscilante, circuitelor de filtraj
si/sau micsorarea semnificativa a componentei alternative a curentului de la
iesirea convertorului rezonant.

Exista o multitudine de tipuri de circuite oscilante care pot sa fie folosite dar,
in aplicatiile practice, sunt preferate cele care contin un numar minim de
componente reactive pentru a mari in principal fiabilitatea convertorului. Se
remarca astfel convertoarele rezonante de tip serie si paralel care sunt compuse
in principiu dintr-un invertor in clasa D, un circuit rezonant serie sau paralel si un
circuit de redresare. Invertorul in clasa D este caracterizat de faptul ca tensiunea
alternativa pe care o furnizeaza la iesire are un factor de umplere de 50%. Desi
aceste tipuri de convertoare au fost introduse in anul 1959 de catre P.J.
Baxandall, se remarca si in prezent eforturi pentru a optimiza functionarea si
controlul lor [11], [12], [29], [42], [50], [51], [79], [96], [130].

Convertorul rezonant serie este compus dintr-un invertor de tensiune in
clasa D, in punte sau in semipunte, iar intre terminalele de iesire ale invertorului
de tensiune este conectat un circuit rezonant LC serie cu rolul de a extrage
componenta fundamentala a curentului furnizat de invertor. Curentul alternativ
cvasi-sinusoidal care circula prin circuitul oscilant este redresat cu ajutorul unui
redresor de curent. Denumirea de convertor rezonant serie se datoreaza faptului
ca sarcina convertorului impreuna cu circuitul oscilant folosit, formeaza un circuit
rezonant serie - (fig.2.1.a). in exemplul indicat, in fig.2.1.a, sarcina convertorului
este o sursa de tensiune aproximativ constanta. intre circuitul rezonant si redresor
poate fi intercalat un transformator in vederea adaptarii tensiunii de la intrare la
cerintele sarcinii. Daca in locul circuitului de redresare este conectat un
consumator de natura rezistiva avem un invertor rezonant de tip serie. Daca
natura sarcinii este inductiva/capacitiva se poate determina o capacitate/
inductanta care conectatd impreuna cu sarcina sa formeze un circuit oscilant de
tip serie. Pe langa componentele de baza ale convertorului enumerate mai sus, in
paralel cu cele doua intrerupatoare S; si S; din schema echivalentd a

convertorului rezonant serie indicata in fig.2.1.b, se poate conecta cate un
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condensator care intervine in favoarea ameliorarii comutatiei (snubber
nedisipativ). in mod real, aceste capacitati existd implicit daca se folosesc ca si
intrerup&toare de putere tranzistoare de tip MOSFET. intrerupatoarele Sy si S, au
proprietatea ca permit trecerea curentului in ambele sensuri. Acest lucru este
posibil deoarece tranzistoarele MOSFET Ty si T2 din fig.2.1.a sunt prevazute in
interiorul structurii lor cu cate o dioda care apare conectata in antiparalel cu
terminalele lor de putere. Deoarece circuitul de la intrarea redresorului se
comporta ca si 0 sursa de curent alternativ cvasi-sinusoidal, sarcina convertorului
trebuie sa se comporte ca o sursa de tensiune, lucru posibil de realizat daca in
paralel cu consumatorul se conecteazd un condensator de filtraj. in aceasta
lucrare se arata ca circuitul de redresare, in cazul in care este folosit in
componenta convertoarelor rezonante, poate sa fie modelat printr-un rezistor

- (fig.2.1.b). Functionarea convertorului rezonant serie este dependentad de
frecventa de comutatie a intrerupatoarelor care poate sa fie mai mica, egala sau

mai mare decét frecventa de rezonanta a circuitului oscilant serie - (fig.2.1.c).
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Fig.2.1. a. Convertor rezonant de tip serie, !
b. Schema echivalenta, c. Forme de unda
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in fig.2.1.c., fs este frecventa de comutatie a intrerupatoarelor electronice
de putere iar fp este frecventa de rezonanta a circuitului oscilant serie format din
bobina L; si condensatorul C,. Circuitul oscilant este caracterizat de un anumit
factor de calitate care daca este suficient de mare, se poate considera ca forma
de variatie in timp a tensiunii pe C, respectiv curentul prin L, este cvasi-
sinusoidala. in fig.2.1.a se mai remarca prezenta unui condensator de cuplaj Cc a
carui reactanta capacitiva la frecventa de lucru este neglijabila.

in cazul in care frecventa de comutatie fs a intrerupatoarelor electronice de
putere este mai mare decét frecventa de rezonanta f,, circuitul oscilant L,C; are un
caracter inductiv, motiv pentru care curentul i prin circuit este defazat in urma
tensiunii de la iesirea invertorului de tensiune - (fig.2.1.c). Tranzistoarele T¢ si T»
lucreaza in contratimp, iar intrarea lor in conductie se realizeaza atunci cand
valoarea tensiunii drena-sursa este egala cu zero (ZVS). Fenomenul poate sa aiba
loc deoarece inainte de a aduce tranzistoarele in saturatie, diodele interne
corespunzatoare lor se afla in stare de conductie. Daca tensiunea pe tranzistoare
este zero in momentul in care acestea intra in starea de conductie atunci, puterea
disipatd in procesul de comutatie este nesemnificativd. in momentul blocarii
tranzistoarelor, curentul de drena are o valore mai mare decéat zero, ceea ce duce
la aparitia unor pierderi la comutatie. Deficienta poate fi usor remediata daca se
conecteaza in paralel cu intrerupatoarele de putere comandate cate un
condensator pentru ameliorarea comutatiei. in cazul folosirii tranzistoarelor
MOSFET se poate folosi chiar capacitatea lor parazita de iesire. Tensiunea pe
condensatorul de ameliorare a comutatiei este zero inainte de blocarea unui
intrerupator. Din acest motiv, se observa ca blocarea intrerupatoarelor are loc la
tensiune zero, ceea ce duce la o putere disipata la comutatie neglijabila, desi
inainte de blocare, valoarea curentului prin intrerupator este mare. Din cele
prezentate mai sus, se remarca faptul cad folosirea unui circuit rezonant in
structura unui convertor clasic dc-dc in comutatie, micsoreaza pierderile la
comutatie facand posibila cresterea semnificativa a frecventei de comutatie si
imbunatatirea randamentului convertorului.

in concluzie, la un convertor rezonant de tip serie este posibil3 realizarea
intrarii in conductie cat si blocarea intrerupatoarelor de putere la tensiune zero,

daca frecventa de comutatie este mai mare decét frecventa de rezonanta si in

2.6

BUPT



paralel cu intrerupadtoarele de putere folosite se conecteaza capacitati potrivite.
Realizarea ZVS se bucura de urmatoarele avantaje:

- reducerea semnificativa a pierderilor la comutatie;

- reducerea interferentei electromagnetice ca urmare a reducerii vitezei de variatie
a tensiunii pe intrerupator.

Introducrea circuitului rezonant in structura convertorului aduce in schimb,
pe langa avantajele amintite mai sus, noi probleme legate de modul de comanda
al convertorului si de pierderile inregistrate in starea de conductie a
intrerupatoarelor.

Controlul energiei transferate sarcinii de catre convertor se bazeaza pe
comanda intrerupatoarelor cu semnale modulate in frecventa. Reglajul frecventei
de comutatie deriva din faptul ca circuitele rezonante prezintd o impedanta
dependenta de frecventa semnalului care i se aplica. De exemplu, la convertorul
rezonant serie, daca frecventa de comutatie a intrerupatoarelor este egala cu
frecventa de rezonanta - (fig.2.1.c) - atunci impedanta circuitului rezonant este
foarte mica, iar puterea transferata sarcinii de la sursa de alimentare este maxima.
Pe masura ce frecventa de comutatie creste, impedanta circuitului rezonant
creste, iar amplitudinea curentului care trece prin circuitul rezonant scade. in
consecinta, puterea transferata sarcinii inregistreaza o scadere.

Circuitul rezonant de tip serie din structura convertorului, impune curentului
prin circuit sa aiba o varitie cvasi-sinusoidala. Amplitudinea curentului i are valori
semnificative in special la frecvente de comutatie aflate in apropierea frecventei
de rezonanta si din acest motiv, puterea disipata de intrerupatoare in starea lor de
conductie este mai mare decét in cazul convertoarelor electronice de putere cu
comanda PWM. O tendinta in tehnologia de realizare a dispozitivelor electronice
de putere este ca tensiunea pe acestea in starea de conductie sa fie cat mai mica
atunci cand prin dispozitiv trece un curent foarte mare. Se remarca aparitia in
aplicatile de mare putere a tranzistoarelor MOSFET care au o rezistenta drena-
sursa in stare de saturatie de ordinul mQ. Curentul de drena pentru aceste tipuri
de tranzistoare este de ordinul zecilor de Amperi.

Dupa cum s-a mentionat mai sus, in structura convertoarelor rezonante
sunt preferate circuitele oscilante care au un numar cat mai redus de componente.

In fig.2.2. sunt prezentate circuitele rezonante care sunt intélnite cel mai des in
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practica. Sarcina (inclusiv circuitul de redresare) este modelata ca o rezistenta iar
tensiuneal/curentul care se aplica circuitelor rezonante sunt furnizate de un invertor
de tensiune/curent - [29], [43], [45].
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Fig.2.2. Exemple de oscilante folosite in convertoarele rezonante
Fiecare tip de retea are proprietatile sale si este aleasa in functie de aplicatie. In
figura anterioara avem: circuitul rezoant este de tip serie (fig.2.2.a), circuitul
rezoant de tip paralel (fig.2.2.b), circuitul rezoant serie-paralel (fig.2.2.c) si in fine
in fig.2.2.d circuitul rezoant de tip paralel alimentat de la un invertor de curent.
Functionarea convertorului rezonant este dependenta de natura sarcinii si de tipul
circuitului oscilant folosit.

O alta clasa de convertoare dc-dc care folosesc circuite oscilante pentru
obtinerea conditilor de comutatie la tensiune sau curent zero este cea a
convertoarelor cvasi-rezonante. Denumirea lor provine de la faptul ca procesul
rezonant are loc doar pe durata unui subinterval de timp din cadrul unei pericade
de comutatie. In cazul convertoarelor cvasi-rezonante, fiecarui intrerupator
comandat i se asociaza un circuit oscilnant LC. Circuitul oscilant impune curentului
ltensiunii de intrerupator sa ia valoarea zero in momentul in care are loc
comutatia.

Datorita circuitului oscilant, curentul si tensiunea asociate intrerupatorului

evolueaza in timp, pe durata procesului rezonant, de o maniera cvasi-sinusoidala.
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I, fig.2.3. us. or z ntat un exemnlii de

intrerupator cvasi-rezonant cu comutatie

la tensiune zero. Dup@ cum se observa

un intrerupator comandat obignuit a fost
infout u_. _uu_ . px
Fig.2.3. Intrerup&tor cvasi-rezonant atat din dispozitive semiconductoare de

de tip ZCS putere cat si din componente pasive
capabile sa inmagazineze energie. Bobina L, si condensatorul C, sunt folosite doar
pentru a realiza conditiile intrarii in conductie, respectiv blocarii tranzistorului T la
curent zero. In acest fel pierderile la comutatie sunt reduse in mod semnificativ
permitand in consecinta cresterea frecventei de comutatie la sute de kHz si
cresterea densitatii de putere pe unitatea de volum oferita de catre convertor.
Frecventa de rezonantd a circuitului oscilant L,C, este mult mai mare decat
frecventa de comutatie la care lucreaza convertorul. Folosirea unui proces
rezonant pentru obtinerea conditiilor de comutatie la curent sau tensiune zero,
duce la aparitia unor curenti prin intrerupator mai mari decat in cazul
convertoarelor clasice cu comanda PWM. Ca urmare a acestui fapt se
inregistreaza o crestere a pierderilor in starea de conductie a intrerupatoarelor.

Pentru acest tip de intrerupator, starea in care acesta se afla la un moment
dat depinde atat de comanda care este aplicata tranzistorului dar si de evolutia in
timp a curentului i respectiv a tensiunii uc. intrerupatoarele de tipul celor
prezentate in fig.2.3. pot sa fie introduse in locul intrerupatoarelor comandate din
structurile convertoarelor dc-dc cu comanda PWM obtinandu-se convertoarele
cvasi-rezonante [3], [29], [73]. Pentru convertoarele cvasi-rezonante exista doua
moduri de comanda: modulatia impulsurilor in durata si modulatia in frecventa.
Prima metoda de comanda este preferata datorita usurintei de implementare si a
spectrului de pertrbatii limitat generat de catre convertor.

in ultimul timp se observd o crestere spectaculoasd a interesului pentru
convertoarele dc-dc cu comutatie la tensiune zero si control de faza (PS-ZVS).
Convertoarele dc-dc PS-ZVS sunt in principiu foarte asemanatoare cu
convertoarele dc-dc cu comanda PWM in punte sau in semipunte. La
convertoarele PS-ZVS sunt folosite inductantele de magnetizare si dispersie ale

transformatorului, precum si capacitatile parazite de iesire ale dispozitivelor
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electronice de putere, pentru a realiza un proces de tranzitie rezonanta a tensiunii
pe fiecare intrerupator. La fel ca si la convertoarele cvasi-rezonante, fenomenele
de rezonantd apar doar pe anumite subintervale de timp ale unei perioade de
comutatie si sunt folosite pentru realizarea comutatiilor la tensiune zero - [37], [94].

in fig.2.4. este prezentata schema de principiu a unui convertor dc-dc de
tipul PS-ZVS. Datorita comutatiei la tensiune zero a celor patru tranzistoare se
obtine o reducere importanta a pierderilor la comutatie si a interferentelor electro-

magnetice care pot fi generate pe durata comutatiei.
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Fig.2.4. Convertor PS-ZVS in punte

in fig.2.4 se poate observd ca se tine cont si de inductanta de dispersie Ls a

—
W

transformatorului de putere, care impreuna cu condensatoarele asociate fiecarui
intrerupator comandat formeaza un circuit oscilant. Tranzitia tensiunii, de o
maniera rezonanta, pe intrerupatoare se realizeaza pe baza energiei inmagazi-
nate in inductanta de dispersie pe un anumit interval de timp al unui ciclu de
conversie a energiei electrice. Convertoarele PS-ZVS se preteaza pentru aplicatii
in care puterea transferata sarcinii este de ordinul sutelor de W sau chiar kW cu
un randament mai bun de 85 - 90% - [6], [7], [22], [25], [26], [38], [41], [119].
Problemele care apar la realizarea convertoarelor PS-ZVS sunt:

- proiectarea transformatorul de putere;

- determinarea conditiilor pentru atingerea comutatiei la tensiune zero cu ajutorul
tranzitiei rezonante a tensiunii pe intrerupatoarele convertorului pentru un domeniu
larg al valorilor curentului de sarcind; conditiile necesare comutatiei la tensiune

zero in cazul convertoarelor PS-ZVS sunt indicate de autor in capitolul 6 al acestei
tucrari.
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2.2. Legea dualitatii aplicata convertoarelor electronice de putere

O metoda prin care se pot obtine in general noi tipuri de convertoare dc-dc
in comutatie si convetoare rezonante in particular, este aceea de a face apel la
principiile dualitati pentru circuitele electrice. in lucrarile [19], [51], [97] sunt
prezentate principalele reguli care stau la baza dualitatii circuitelor si marimilor
electrice. In componenta convertoarelor dc-dc intervin intrerupatoare electronice
de putere si componente de circuit pasive, unele dintre acestea fiind capabile sa
inmagazineze energie. Fatd de convertoarele dc-dc in comutatie, convertoarele
rezonante mai contin in structura lor circuite oscilante de tip LC care sunt folosite
pentru a realiza ZVS si/sau ZCS. Frecventa de rezonanta a ciruitelor oscilante
este mult mai mare decat frecventa de taiere a circuitelor de filtraj de la intrarea
sau iesirea convertorului. La convertoarele rezonante, frecventa de comutatie a
intrerupatoarelor este apropiata de frecventa de rezonanta a circuitelor oscilante,
motiv pentru care se mai poate face aproximarea ca prin conectarea
condensatorului de filtraj la iesirea convertorului - (fig.2.1.a), tensiunea pe sarcina
se mentine constanta pe durata a cel putin cateva periode de comutatie. Din acest
motiv, sarcina impreuna cu condensatorul de filtraj poate fi echivalata cu o sursa
de tensiune constanta. in cazul unor tipuri de convertoare rezonante care folosesc
circuite oscilante de tipul celor prezentate in fig.2.2.b-d., este necesara conectarea
unei bobine de filtraj in serie cu sarcina. Si in acest caz putem se poate presupune
ca valoarea curentului de sarcina, din cauza inductantei de filtraj, este constanta
cel putin pe durata catorva perioade de comutatie. Se observa ca inductanta de
filtraj impruna cu sarcina de natura pur rezistiva pot sa fie modelate ca o sursé de
curent constant. Tinand cont de precizarile anterioare, putem spune ca rolul
convertoarelor rezonante este acela de a controla energia de curent continuu
transferata intre surse de tensiune sau surse de curent continuu.

intrerupatoarele din structura convertoarele rezonante de putere lucreaza
fie la o frecventa de comutatie variabil3, fie la o frecventa de comutatie constanta
(metoda prezentata intr-un capitol urmator). Din formele de unda prezentate in
fig.2.1.c. se observa ca intre tensiunea de la iesirea invertorului de tensiune si
curentul care trece prin circuitul rezonant existd un defazaj care depinde de

frecventa de comutatie a intrerupatoarelor. Defazajul existent intre tensiune si
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curent impune utilizarea unor intrerupdtoare capabile sa asigure trecerea
curentului in ambele sensuri (bidirectionale in curent). Solutia cea mai simpla
pentru realizarea conditiei de bidirectionalitate in curent este conectarea unei
diode de comutatie de putere in antiparalel cu un intrerupatoar comandat. in alte
cazuri, cand in structura convertoarelor rezonante sunt folosite circuite oscilante
de tipul celui indicat in fig.2.2.d, intrerupatoarele comandate ale convertorului
trebuie sa fie capabile sa suporte o tensiune de polarizare directa si inversa.
Tiristoarele se bucura de conditia anterioara, dar frecventa lor de functionare este
mult prea mica, motiv pentru care tiristoarele sunt folosite astazi doar in aplicatii
de foarte mare putere. Nu acelasi lucru se poate afirma si despre tranzistoarele
bipolare, MOSFET sau IGBT. Daca se inseriaza o dioda cu terminalele de putere
ale celor trei tipuri de tranzistoare amintite mai sus, atunci se poate vorbi de un
intrerupator electronic ce poate sa fie polarizat direct sau invers (intrerupator
"bidirectional" de tensiune). Dioda, in acest caz, are rolul de a prelua intreaga
tensiune care polarizeaza invers intrerupatorul nou format.

intre elementele care compun convertoarele electronice de putere cu
proprietati date pentru tensiune/curent si elemente cu aceleasi proprietati pentru
curent/tensiune exista o relatie de corespondenta, cunoscuta in electrotehnica sub
denumirea de dualitate. Dualitatea se refera la circuite electrice care contin marimi
diferite, dar care sunt descrise in form& matematica in acelasi fel [97]. in tab.2.2

sunt indicate perechile de marimi corespondente caracteristice circuitelor electrice.

Tab.2.2 Elemente de circuit $i marnmi electrice duale

Element de circuit/marime electrica Element/marime duala

tensiune

curent

curent

tensiune

putere electrica

putere electrica

energie electrica

energie electrica

sarcina electrica

flux magnetic

flux magnetic

sarcina electrica

rezistenta conductanta
conductanta rezistenta
inductanta capacitate
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capacitate inductanta
frecventa frecventa

sursa de tensiune sursa de curent
sursa de curent sursa de curent
scurtcircuit circuit intrerupt
circuit intrerupt scurtcircuit

Din tab.2.2 se mai poate observa ca puterea, energia electrica si frecventa
sunt duale lor insasi.

Desi convertoarele electronice de putere sunt compuse din elemente
indicate in tab.2.2, obtinerea convertorului electronic dual nu se poate face imediat
deoarece in structura convertoarelor mai apar si dispozitive electronice
semiconductoare de putere care lucreaza in regim de comutatie. Prezenta
dispozitivelor semiconductoare in structura convertorului, impune curentilor din
circuit un anumit sens de circulatie si in plus, in urma unei comutatii, topologia
circuitului se schimba. Prin schimbarea topologie circuitului, autorul nu se refera la
structura fizica a convertorului, ci la calea prin care energia este transferata de la
intrarea la iegirea convertorului cu ajutorul dispozitivelor electronice pasive
acumulatoare de energie. Calea pe care energia circuld de la intrare |a iesire este
determinata de starea in care se afla intrerupatoarele convertorului. Cu toate
acestea, se va prezenta in continuare, modul in care relatia de dualitate poate sa
fie extinsa si la intrerupatoarele electronice de putere obtinandu-se intrerupétoare
electronice duale [19].

Pentru a prezenta modul in care se pot aplica regulile dualitatii in cazul
convertoarelor electronice de putere, reamintim faptul c& fiec&rui circuit electric i
se poate asocia un graf topologic. Graful topologic este o reprezentare geometrica
simplificata a circuitului electric. Aceasta notiune este folosité in analiza topologica
a circuitelor electrice. Graful este realizat dintr-un numéar de puncte egal cu
numarul nodurilor circuitului electric pe care il reprezinta. intre nodurile grafului se
traseaza cate o linie de legatura ce constituie ramurile grafului. Ramurile grafului
constituie o reprezentare simplificatd a laturilor circuitului electric. Ramurile unui
graf pot sa fie orientate daca indica si sensul curentului din latura de circuit
corespunzatoare sau neorientate, atunci cadnd sensul curentului nu este luat in

considerare. Urmatoarele precizari se vor face pentru grafuri care pot sa fie dese-
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nate intr-un plan fara ca ramurile fiecarui graf sa se intersecteze. in fig.2.5. este

prezentat un circuit electric impreuna cu graful sau orientat.
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Fig.2.5. a.Circuit electric, b. graful orientat al circuitului electric

Regulile dualitatii pentru doua grafuri care pot sa fie reprezentate intr-un
plan, fara ca ramurile acestuia sa se intersecteze sunt:

- exista o relatie unu la unu intre buclele inchise ale unui graf (incluzand si bucla
externad) si nodurile celuilalt graf;

- fiecare ramura "G" comuna la doua bucle inchise a unuia dintre grafuri poate fi
pusa in legadtura, in celalalt graf, cu o anumitad ramura "G*' care uneste doua
noduri ce au legatura cu aceste doua bucle.

Tindnd cont de regulile dualitatii pentru grafuri $i de continutul tab.2.2, se
poate observa cu usurinta ca acestea pot fi aplicate si circuitelor electrice
deoarece fiecarui circuit electric i se poate asocia un graf, daca acesta poate fi
reprezentat intr-un plan fara ca laturile lui sa se intersecteze.

Din legatura care se poate face intre un circuit electric si un graf, se mai
remarca urmatoarea axioma conform careia, doua circuite electrice sunt duale
daca grafurile lor sunt duale si elementele ramurilor duale G si G* ale celor doua
grafuri sunt duale.

in fig.2.6. este prezentat un exemplu simplu de doua circuite duale [19].

Ecuatiile care descriu functionarea celor doua circuite duale sunt scrise intr-o

v e A Sy
2() () o] ¢ c
l '
a b.

Fig.2.6. Exemplu de circuite duale
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forma matematica identica.
Functionarea celor doua circuite poate fi descrisa cu ajutorul urmatoarelor

doua relatii, care din motive de simplitate au fost scrise in complex:

u(s) = Ri,. (s)+sLi, (s)+ii,.(s) (2.1)
sC

i(s)=Gu,(s)+sC'u,(s)+%u,(s) (2.2)
s

intre relatiile (1) si (2) sunt puse in evidenta legaturi de dualitate prezentate in
tab.2.2.

Circuitul dual al unui circuit electric dat se obtine dupa urmatoarea
modalitate practica: se marcheaza un punct in fiecare bucla a circuitului dat $i un
punct in afara circuitului (punctul extern are legatura cu bucla exteriocara a
circuitului). Fiecare din aceste puncte reprzintd un nod al circuitului dual. intre
oricare doua puncte, desenam o ramura cu elementul corespunzator al

elementului ce se gaseste pe ramura comuna. In fig.2.7 se da un exemplu de

obtinere a unui graf dual.

Ri - L

Fig.2.7. Obtinerea circuitului dual pentru un circuit de filtraj
in fig.2.7.a, R1, R2 sunt rezistentele serie ale bobinei L respectiv condensatorului
C. Punctele A, B si 0 reprezintd un nod al circuitului dual. intre oricare doua
puncte, desenam cate o ramura de circuit. Pe aceste ramuri se va afla elementul
dual corespunzator al elementului de pe ramura comunad. Dupa obtinerea
circuitului dual (fig.2.7.b), este important de definit semnul de referintd al marimilor
duale. Avand acest scop in vedere, trebuie sa orientam ramurile circuitului original
si s& deducem orientarea ramurilor in circuitul dual. Tinand cont de orientarea

aleasa a marimilor din fig.2.7.a, putem sa aplicdm teorema a doua a Iui Kirchhoff
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pentru circuitul original. Pentru a determina sensurile de referinta ale marimilor din
circuitul dual aplicdm prima teorema a lui Kirchhoff pentru fiecare nod in parte.
Orientarea ramurilor de circuit in circuitul dual este derivata direct din teorema lui
Kirchhoff pentru tensiuni a circuitului original. Aceasta determinare a sensului
marimilor duale este importantd mai ales atunci cand circuitul cuprinde elemente
care permit trecerea curentului intr-o singura directie.

Dupa cum s-a mentionat mai sus, in componenta convertoarelor electronice
de putere, pe langad componentele electrice pasive, mai intervin si intrerupatore
electronice. Aceste dispozitive prezinta caracteristici volt-amperice intr-unul sau
mai multe cadrane. Se pune astfel problema determinarii intrerupatorului dual
pentru un intrerupator dat. Unii autori au rezolvat aceasta problema descom-
punand functionarea convertoarelor in cateva faze distincte (moduri de
functionare). intrerupatoarele aflate in conductie/blocare sunt inlocuite cu
scurtcircuite/circuite deschise in circuitele corespunzatoare fiecarui mod de functi-
onare in parte. Aplicand regula dualitatii la fiecare dintre aceste circuite se obtin
circuite duale care corespund fiecarei faze de functionare a convertorului dual. in
final se poate identifica si topologia convertorului dual. in aceastd forma, metoda
sufera de o deficienta importanta intrucat numai functionarea intre momentele in
care au loc comutatiile intrerupatoarelor este luatd in considerare dar nu si
caracteristicile dinamice ale intrerupatoarelor. in fig.2.8. este reprezentats

corespondenta duala intre diferite tipuri de intrerupatoare pornind de la datele

' ib 1‘4;
1

T T .

a. b.

Fig.2.8. Corespondenta duala intre diferite tipuri de intrerup&toare

2.16

BUPT



mentionate in tab.2.2. in fig.2.8. sunt prezentate caracteristicile unor
intrerupatoare sub forma de doua sau trei segmente. Se poate observa ca pentru
intrerupatoarele duale din fig.2.8.b, caracteristicile acestora sunt simetrice fata de
prima bisectoare cu caracteristicile intrerupatoarelor din fig.2.8.a.

Dioda, tranzistorul bipolar si IGBT-ul sunt intrerupatoare care prezinta
caracteristici formate din doud segmente, iar acestea sunt duale lor insasi.
Cunoastere intrerupatoarelor duale permite determinarea totala a structurilor duale
pentru convertoarelor electronice de putere in general si pentru convertoarele
rezonante in particular.

Obtinerea topologiilor duale pentru convertoarele electronice de putere din
cele existente este realizatd in mod similar cu metoda indicata mai sus pentru
circuitele liniare. Totusi, prezenta intrerupatoarelor electronice de putere in
structura convertoarelor, necesitd determinarea obligatorie a orientarii ramurilor
circuitului dual inaintea pozitionarii elementelor corespunzatoare pe aceste ramuri.
Fiecare ramurd a circuitului considerat este numerotata si este orientata intr-o
maniera cu totul arbitrara. Se deseneaza apoi graful orientat al circuitului pe care
dorim s&-| transformam. In fiecare bucla adiacenta acestui graf se marcheaza un
punct care corespunde nodului dual pentru acea bucld. In afara topologiei
circuitului se mai plaseaza un punct care are legatura cu bucla externa a circuitului
de baza. Intre fiecare pereche de noduri, se insereazad cate o ramurd pentru
-fiecare element comun celor doua bucle care inconjoara nodul. Cu o directie de
traversare fixata pentru o bucla in graful original, toate ramurile orientate in acest
mod au propriile lor ramuri duale orientate in acelasi sens in raport cu nodul dual
al acelei bucle. Avand graful dual orientat, elementele corespunzatoare sunt
plasate in acest moment pe fiecare ramura. Recunoscadnd ca elementele
unidirectionale sunt definite de catre propriile lor caracteristici tensiune-curent,
fiecare ramura orientata, in functie de sensul curentului (sau tensiunii) ale
caracteristicilor elementului, are o ramurd duala orientata de sensul tensiunii
(curentului) ale caracteristicilor elementului corespondent.

in fig.2.9. sunt prezentate cateva tipuri de convertoare impreuna cu
circuitele lor duale duale. in concluzie, pentru a obtine convertoare duale ale unor
convertoare date, trebuie sa tinem cont de elementele cuprinse in tab.2.2. precum

si de regulile de dualitate pentru intrerupatoarele electronice folosite.
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Pentru determinarea intrerupatoarelor duale din fig.2.9. s-au folosit
caracteristicile intrerupatoarelor din fig.2.8. in fig.2.9.a. este prezenatat un
redresor de tensiune in punte. Se observa ca filtrul inductiv serie devine filtru
capacitiv de tip paralel pentru redresorul de curent din fig.2.9.b. in fig.2.9.c. este
prezentat un invertor rezonant de tensiune in punte. intrerupatoarele puntii acestui
convertor sunt tranzistoare MOSFET de putere care prin constructie au in
antiparalel cu terminalele lor de putere cate o dioda. Din acest motiv,

tranzistoarele MOSFET sunt bidirectionale in curent.
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Fig.2.9. Exemple de convertoare duale
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Circuitul dual al acestui convertor este un invertor rezonant de tip paralel care are
la intrare o sursd de curent constant. In convertorul rezonant de tip paralel,
intrerupatoarele duale permit trecerea curentului doar intr-un singur sens. Aceste
intrerupatoare duale suporta si o tensiune bipolara de valori importante intre drena
MOSFET-ului si catodul diodei. Dioda care este conectata in serie cu tranzistorul
scoate din folosinta dioda interna a tranzistorului i transforma intrerupatorul dual
intr-un intrerupator unidirectional in curent si bidirectional in tensiune. La
convertoarele duale fig.2.9.b. si fig.2.9.d., se mai observa ca ordinea de
numerotare a intrerupatoarelor duale este diferita de cea pe care o au
intrerupatoarele in circuitul original. in fig.2.9.e. este reprezentat un convertor
cc-cc de tip buck iar in fig.2.9.f. circuitul sau dual, un convertor de tip boost. Din
cele prezentate mai sus se poate constata ca regulile dualitatii in circuitele
electrice pot sa fie aplicate si in cazul convertoarelor electronice de putere dupa
ce aceste reguli au fost extinse si asupra intrerupatoarelor electronice de putere.
Singura conditie care trebuie sa fie respectatd este aceea ca topologia
convertorului sa poata fi desenata intr-un plan fard ca vreuna din ramurile
convertorului sa se intersecteze cu o alta ramura. Este necesar sa se mai faca
inca o remarca in ceea ce priveste elementul dual al unui transformator. Acesta
este realizat din doua infasurari cuplate. Aceste infasurari cuplate nu au un
corespondent dual pentru condensatoare. Totusi aceasta situatie poate fi
rezolvata daca ne intereseaza functia transformatorului si nu elementele din care
este compus.

Dupéa precizarile facute de autor in capitolul de fata si definitiile din [19],
[51], [97], principiul dualitatii reprezintd o modalitate de prezentare sistematica si
concisa a convertoarelor electronice de putere in general si a celor rezonante in

particular, putandu-se folosi chiar si pentru obtinerea unor noi topologii.

2.3. Sinteza convertoarelor rezonante dupa natura

sursei de energie si cea a sarcinii

In continuare se prezintd o metoda simpia dar utild pentru determinarea
tipului de convertor rezonant care poate fi folosit intr-o aplicatie pentru care se

cunoaste tipul sursei de alimentare si natura sarcinii.
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Tensiunea de la iesire convertorului rezonant trebuie sa fie filtrata cu
ajutorul unui circuit de filtraj de tip trece jos cu intrare pe inductanta. Daca
valoarea inductantei de filtraj este suficient de mare se poate considera ca
valoarea curentului care o strabate este cvasi-constanta. Bobina de filtraj de la
iesirea convertorului poate sa fie modelata cu ajutorul unei surse de curent
constant. Aceeasi observatie se poate face si in cazul in care se doreste filtrarea
curentului de la iesirea convertorului rezonant cand, in paralel cu consumatorul de
curent continuu este conectat un condensator. Daca valoarea capacitatii
condensatorului este suficient de mare, atunci sarcina impreuna cu condensatorul
de filtraj poate fi modelata ca o sursa de tensiune constanta. Tinand cont de cele
precizate mai sus, se poate afirma ca printr-un convertor rezonant ales in mod
corespunzator se poate realiza o legaura intre diferite surse de curent continuu.

in practica apar doua tipuri de surse de energie de curent continuu si dou&
tipuri de sarcini. In cazul convertoarelor rezoante, tipul circuitului oscilant care
selecteaza o armonica a semnalului electric de la iesirea unui invertor, trebuie ales
in functie de tipul sursei de energie de la intrarea convertorului precum si de tipul
circuitului de sarcind. in continuare, autorul propune o metodd de sintezd a
convertoarelor rezonante care se bazeaza pe clasificarea din fig.2.10. Metoda de
sinteza este utild in momentul in care se doreste alegerea tipului de convertor
rezonant pentru o aplicatie data. Alegerea convertorului este importanta deoarece
nu exista un anumit tip de convertor care sa poata fi folosit in orice aplicatie.

Astfel, daca sursa de energie este o sursd de tensiune, la iesirea
invertorului de tensiune vom avea o tensiune alternativa a carei forma de variatie
in timp este rectangulara iar circuitul oscilant utilizat, cu cel putin doua elemente
reactive care pot sa stocheze energie, absoarbe un curent cvasi-sinusoidal.
Curentul alternativ absorbit de la iesirea invertorului de tensiune este apoi redresat
cu ajutorul unui redresor de tensiune, sarcina convertorului fiind astfel de natura
capacitiva.

in cazul in care, la iesirea circuitului oscilant am fi avut o tensiune
alternativa, aceasta nu s-ar fi putut aplica direct circuitului de sarcind, deoarece nu
se recomanda conectarea in paralel a doua surse de tensiune. Pe baza

explicatiilor de mai sus, este evident faptul ca interconectarea circuitelor indicate
in fig.2.10. nu poate fi realizata la intamplare.
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Fig.2.10. Circuite care pun in evidenta structura convertoarelor rezonante

Pentru sinteza convertoarelor rezonante se pot face urmatoarele observatii
generale:
- in cazul in care sarcina convertorului prezinta un caracter capacitiv, la intrarea
convertorului se foloseste o sursa de tensiune; in aceasta situatie, la frecventa de
lucru, circuitul oscilant folosit trebuie sa se prezinte ca o sarcina cu caracter
inductiv pentru invertorul de tensiune si ca un generator de curent alternativ pentru
redresorul de tensiune de la iesirea convertorului;
- in cazul in care sarcina convertorului are un caracter inductiv, atunci sursa de
energie de la intrare poate sa fie o sursa de tensiune fie o sursa curent constant;
- daca la intrare avem o sursa de tensiune, atunci circuitul oscilant trebuie sa
prezinte un efect inductiv la frecventa de lucru iar pentru sarcing, iegirea circuitului
oscilant trebuie sa se comporte ca un generator de tensiune alternativa;
- daca la intrarea convertorului avem o sursa de curent constant, atunci circuitul
oscilant ales trebuie sa prezinte un efect capacitiv la iesirea invertorului de curent,
iar in acelasi timp, circuitul oscilant trebuie s& se comporte fata de sarcina ca un
generator de tensiune alternativa.

De regula, tipul circuitului rezonant folosit in structura unui convertor
determind si denumirea acestuia. in fig.2.10 se observd ca sarcina de naturd
capacitiva se datoreaza unui condensator conectat in paralel cu rezistenta de

sarcing, iar circuitul de sarcina de naturad inductiva este un circuit de filtraj cu
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intrare pe inductantd. Pentru ultimul tip de sarcina se mai poate adauga in paralel
cu rezistenta de sarcind si un condensator cu rolul de a netezi gi mai mult
tensiunea pe rezistenta de sarcina.

Sursa de curent constant care se poate gasi la intrarea convertorului, se
obtine de regula dintr-o sursa de tensiune cvasi-constanta la care se inseriaza o
bobina. Valoarea inductantei se poate calcula simplu, astfel incat, la o anumita
frecventd de comutatie, prin aceasta sa circule un curent cvasi-constant de o
valoare doritd. Pentru a evita conectarea in paralel a unei surse de curent/surse
de tensiune cu o sarcina cu caracter inductiv/capacitiv, intre acestea se interpun
elemente care pot sa stocheze energie. Astfel, pe durata unor subinervale a unei
periode de comutatie, elementul reactiv absoarbe energie de la sursa, iar pe
durata altor subintervale de timp, energia astfel acumulata este furnizata sarcinii.

in structura convertorului poate sa se gaseasca sau nu un transformator de
inalta frecventa de putere, care are rolul de a realiza o separare galvanica intre
sursa si sarcina, precum si de a adapta valoarea tensiunii de la intrare la cerintele
sarcinii. La convertoarele rezonante, controlul puterii transferate sarcinii se
realizeaza prin reglarea frecventei de comutatie. Efectul inductiv respectiv
capacitiv pe care il prezinta circuitul oscilant folosit este determinat de frecventa
de comutatie a intrerupatoarelor convertorului. Dezavantajul acestei metode utile
de sinteza este acela ca nu se poate face o precizare asupra tipului de
intrerupatoare folosite.

Principalul avantajul al metodei de sinteza indicata mai sus, ramane acela
ca pornind de la o aplicatie data, se poate determina foarte usor tipul
convertorului, tipul sursei de alimentare si poate fi intuita frecventa de comutatie
comparativ cu frecvental/frecventele de rezonanta ale circuitului oscilant utilizat.

Spre exemplificare, se prezintd doua exemple de determinare a tipului de
convertor rezonant utilizat, in functie de tipul sursei de alimentare si cel al sarcinii.

Astfel, in fig.2.11, se inica un convertor rezonant serie, obtinut in urma
cunoagsterii tipului de sarcina si a sursei de alimentare.

Daca sarcina circuitului din fig.2.11 are un caracter capacitiv si constanta sa
de timp este mult mai mare decéat perioada de oscilatie a circuitul oscilant, atunci,
pentru cel putin cateva perioade de comutatie, putem sa consideram ca valoarea

tensiunii la iesirea circuitului de redresare in punte este constanta.
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Fig.2.11. Convertor rezonant de tip serie

Daca dorim sa o folosim la intrarea convertorului o sursa de tensiune,
atunci tensiunea u la iesirea invertorului de tensiune este alternantiva, cu un
factor de umplere de 50%. Este evident faptul ca nu putem sa conectam iesirea
invertorului de tensiune direct la intrarea circuitului de redresare. intre cele doua
circuite se conecteaza un circuit rezonant de tip serie. La frecventa de lucry,
circuitul rezonant serie prezinta un efect inductiv. Curentul prin acest circuit are o
forma de variatie in timp cvasi-sinusoidala daca frecventa de comutatie a
intrerupatoarelor invertorului de tensiune este apropiata de frecventa de rezonanta
a circuitului oscilant si factorul de calitate al acestuia este suficient de mare.
Curentul care circula prin circuitul oscilant poate sa fie apoi aplicat redresorului de
tensiune.

Un alt exemplu de utilizare a metodei de sinteza care tine cont de natura
sarcinii i de natura sursei de alimentare a convertoarelor rezonante este
prezentat in fig.2.12 unde se face referire la un convertor rezonant de tip paralel.
Se observa ca valoarea curentului absorbit de redresorul de tensiune este
aproximativ constanta datorita prezentei bobinei de filtraj de la iesirea
convertorului. Sursa de alimentare este o sursa de curent realizata prin inserierea
unei surse de tensiune cu o bobina a carei inductanta se alege astfel incat, la
frecventa de comutatie, valoarea curentului cvasi-constant furnizat, sa aiba o
valoare impusa. In acest caz nu se mai poate folosi un circuit rezonant serie dar

putem sa interconectam intre sursa de alimentare si redresorul de tensiune un
circuit oscilant de tip paralel.
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Fig.2.12. Convertor rezonant de tip paralel

2.4. Concluzii

in acest capitol se face o prezentare generald a convertoarelor care
folosesc fenomenele de rezonanta la realizarea conversiei energiei de curent
continuu in energie de curent continuu. Autorul prezintd o clasificare generala a
convertoarelor rezonante in functie de momentul aparitiei lor si indica principalele
surse bibliografice care pot sa fie considerate ca referintd pentru studiul acestor
tipuri de convertoare.

Autorul aminteste in capitolul de fata, datoritda importantei pe care o
prezinta, principiile dualitatii aplicate convertoarelor electronice de putere in
general si a convertoarelor rezonante in particular. Principiile dualitatii pot fi
folosite pentru obtinerea unor noi tipuri de convertoare electronice de putere.

in finalul capitolului, autorul propune o metods de sinteza a convertoarelor
rezonante. Metoda de sinteza porneste de la tipul aplicatiei - natura sarcinii $i a
sursei de alimentare. Rezultatul acestei sinteze 1l constituie tipul circuitului
rezonant utilizat si frecventa de comutatie a intrerupatoarelor in raport cu
frecventa/frecventele de rezonanta ale circuitului oscilant ales. Metoda de sinteza
prezentata este extrem de utiléd deoarece nu se cunoaste in prezent un anumit tip

de convertor rezonant care sa poata fi folosit in orice aplicatie.
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3. Analiza in domeniul timp a convertoarelor rezonante

In acest capitol sunt prezentate modalitdti de analizd in domeniul timp a
functionarii convertoarelor rezoante pe baza dezvoltari unor algoritmi de calcul
numeric. Autorul propune o metoda de calcul numeric, cu ajutorul careia se poate
implementa un program util pentru studiul modului de functionare, in domeniul
timp, a convertoarelor rezonante care functioneaza cu o frecventd de comutatie
variabila. Algoritmul numeric prezinta o noutate prin faptul ca majoritatea lucrarilor,
dedicate metodelor de analiz& in domeniul tip, fac referiri la convertoare
electronice de putere care lucreaza la o frecventd de comutatie constanta.
Rezultatele furnizate de programul realizat de catre autor, pentru analiza in
domeniul timp a convertoarelor rezonante, sunt foarte asemanéatoare cu cele
obtinute cu ajutorul unor programe specializate pentru simularea functionarii
circuitelor electronice (de exemplu PSPICE). Avantajul major al algoritmilor
numerici prezentati in capitolul de fata, este acela ca sunt evitate o parte din
problemele care le prezintd programele dedicate de simulare. in plus, un anumit
algoritm de calcul numeric, poate sa fie imbunatatit in timp sau dezvoltat in asa
masura incat sa poata simula functionarea unor convertoare electronice de putere

foarte complexe.

3.1. Notiuni introductive

Dupa cum s-a precizat si in capitolul anterior, convertoarele rezonante sunt
sisteme electronice de putere care realizeaza conversia energiei de curent
continuu in energie de curent continuu. Aceste convertoare contin in structura lor,
pe langa dispozitivele de comutatie, componente electrice de circuit capabile sa
inmagazineze  energie. Componentele pasive, bobine si condensatoare,
formeaza fie filtre, pentru extragerea componentei fundamentale a unei marimi
electrice (tensiune sau curent) furnizate de un invertor, fie circuite de ameliorare a
comutatiei, pentru realizarea comutatiei intrerupatoarelor convertorului rezonant
la tensiune sau la curent zero. in studiul convertoarelor rezonante, prezintd un

interes aparte cunoasterea evolutiei in timp a marimilor ce caracterizeaza
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comutatia intrerupatoarelor electronice de putere, deoarece randamentul unui
convertor depinde direct proportional de pierderile de putere survenite in procesul
de comutatie. O caracteristica importanta de functionare este schimbarea
topologiei convertoului rezonant. Schimbarea topologiei convertorului, de mai
multe ori pe durata unei perioade de comutatie, se refera la faptul ca energia
electricad este transferata de la intrarea convertorului spre iesirea acestuia pe
diferite ramuri din structura convertorului, cu ajutorul elementelor reactive de
circuit. Schimbarea traseului, pe care are loc transferul de energie, depinde de
starea dispozitivelor electronice de comutatie aflate in structura convertoului si de
evolutia in timp a marimilor electrice care insotesc fenomenele de rezonants,
fenomene care de altfel caracterizeaza functionarea convertoarelor rezonante.
Fiecarui traseu, pe care are loc transferul energiei, ii corespune un anumit
subcircuit echivalent al convertorului. Pentru fiecare subcircuit "activ' al
convertorului, se pot scrie relatii matematice integro-diferentiale care ii modeleaza
functionarea, pentru un anumit subinterval de timp din durata unei perioade de
comutatie. Astfel, pentru fiecare subinterval de timp, convertoul trece printr-un
anumit mod topologic (subcircuite active) iar fiecarui mod topologic i se asociaza
un anumit mod de functionare (model matematic). Inléntuirea cronologica a tuturor
modurilor topologice distincte, determina functionarea convertorului pe durata
unui ciclu complet de conversie a energiei.

Analiza unui convertor rezonant in domeniul timp este destul de dificila
datoritd urmatoarelor aspecte: structura circuitului este complexa, rezolvarea
ecuatiilor integro-diferentiale nu este intotdeauna usoara, schimbarea starii unui
intrerupator atrage dupa sine schimbarea modului topologic. Un alt motiv ce
indica dificultatea analizei este si acela care se refera la numarul mare de moduri
topologice prin care poate sa treaca convertorul, daca in componenta sa exista un
numar mare de dispozitive electronice pasive ce pot stoca energie si un numar
mare de intrerupatoare. Pe de alta parte, perioada de comutatie a convertoarelor
rezonante este permanent modificata pentru contrulul energiei transferate sarcinii,
motiv pentru care si durata diferitelor moduri topologice este variabila in timp.

Comportamentul acestor convertoare in domeniul timp se poate studia cu
ajutorul unor programe de simulare: PSPICE, PSIM, CASPOC, etc.
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Dintre programele amintite mai sus se remarca programul de simulare
PSPICE, program care ofera rezultate foarte apropiate de cele care se obtin pe
cale experimentala, deoarece programul dispune de biblioteci de modele pentru o
mare diversitate de componente electronice. Se remarca interesul unor firme
stréine, mari producatoare de componente electronice, sa ofere si modelele
componentelor pe care le produc in formatul utilizat de programul PSPICE. Desi
precizia rezultatelor obtinute in urma simularii functionarii circuitelor electronice,
cu ajutorul programului PSPICE, este foarte mare, de cele mai multe ori se poate
constata ca timpul necesar de calcul al programului este mult prea mare si nu de
putine ori, simularea nu poate fi terminata in intregime datorita unor erori de
convergenta. Convergenta, in cazul programului PSPICE, se refera la faptul ca
programul nu poate sa finalizeze o simulare pentru anumiti parametri impusi la
inceputul unei sesiuni de lucru. Programul PSPICE [59] utilizeaza o serie de
algoritmi iterativi pentru analiza regimului tranzitoriu (analiza in domeniul timp).
Solutia care rezulta in urma unei iteratii este folosita, ca o conditie initiala, pentru
iteratia urmatoare, in vederea obtinerii unei solutii mai apropiate de solutia reala.
in cazul in care iteratiile succesive nu converg catre o solutie, atunci programul
abandoneaza analiza circuitului. Erorile de convergenta mai apar si atunci cand
variatiile tensiunilor/curentilor dintr-un circuit sunt prea mari sau atunci cand
valoarea tensiunilor/curentilor din circuit, in functionare stabilizata, este mare si
se cere o precizie foarte mare (de ex. 10e-9). in cazul convertoarelor rezonante,
autorul a semnalat o serie de probleme legate de convergenta, deoarece
diferenta intre frecventa de rezonantd a circuitelor rezonante si frecventa de
taiere a circuitelor de filtraj de la iesirea convertoarelor este mult prea mare. Cu
alte cuvinte, in structura convertoarelor rezonante exista circuite care sunt
caracterizate de doua scari de timp mult diferite intre ele ca valoare. Problema
anterioara a putut fi rezolvata prin modelarea filtrului de iesire impreuna cu
sarcina prin intermediul unor surse de tensiune/curent a caror valore a fost
considerata constanta, cu pretul diminuéarii acuratetei rezultatelor simularii.

In acest capitol, autorul propune o modalitate prin care se poate realiza
analiza asistatd de calculator a convertoarelor rezonante care au o frecventa de

functionare variabild. in urma dezvolt&rii unui model matematic pentru doua tipuri
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de convertoare rezonante, convertorul rezonant serie si convertorul rezonant de
tip paralel, autorul prezintd in Anexa 1 principalele rutine care stau la baza
programului de simulare. Datoritd algoritmului de calcul propus, rularea
programului este rapida, nefiind insotitd de erori de convergenta specifice unor
programe dedicate de simulare. Programul tine cont de parametrii electrici ai
dispozitivelor electronice de putere si poate fi utilizat $i in cazul in care frecventa
de comutatie a convertorului este constanta. Implementarea programului a fost
realizata cu ajutorul mediului de programare MATLAB - [33]. Folosirea mediului de
programare MATLAB face posibila integrarea algoritmului propus de autor in
aplicatii care folosesc toolbox-ul Simulink si blockset-ul Power System, utilitare de

baza folosite in analiza si simularea convertoarelor electronice de putere.

3.2. Analiza in domeniul timp a convertoarelor rezonante

comandate prin modulatie in frecventa

In cadrul acestui subcapitol, autorul prezintd concret modul in care se poate
face analiza asistatd de calculator a functiondrii unor convertoare rezonante
controlate prin modulatie in frecventa. Pentru exemplificare autorul a ales
convertorul rezonant de tip serie si convertorul rezonant de tip serie-paralel. La
baza programului realizat de cétre autor, a carui caracteristici vor fi prezentate in
continuare, sta transformarea ecuatiilor diferentiale care descriu functionarea
convertoarelor rezonante in ecuati numerice. Precizia rezultatelor obtinute
depinde doar de limitarile introduse de mediul de programare MATLAB. Conform
[33], cea mai mare valoare pozitiva in virgulda mobild care poate fi folosita in
MATLAB este 1,7977e+308 iar cea mai mica este 2,2251e-308. Alegerea
mediului de programare MATLAB, pentru dezvoltarea programului, se datoreaza
faptului ca permite operatii complexe cu matrici, iar interfata grafica cu utilizatorul
este foarte ugor de realizat. in cele ce urmeazs, autorul dezvoltd pentru doua
tipuri de convertoare rezonante, cel mai des intalnite in practica, cate un model
matematic. Cele doud modele matematice stau la baza realizarii de catre autor a

unui program de simulare, cu ajutorul caruia se poate face analiza in domeniul

3.4

BUPT



timp a acestor tipuri de convertoare. Metoda poate fi aplicata si in cazul altor tipuri
de convertoare.

Consideram componentele pasive ale convertoarelor analizate in
continuare ideale, iar circuitele rezonante caracterizate de un factor de calitate
suficient de ridicat. Comutarea intrerupatoarelor este instantanee iar acestea sunt
caracterizate doar de conductantele lor din starea de conductie sau starea de
blocare.

Schema electronica a unui convertorului rezonant de tip serie este
prezentata in fig.3.1.

Convertorul este alcatuit dintr-un

invertor de tensiune realizat cu ajutorul
tranzis- toarelor T1, T2, T3, T4 si un
circuit de redresare.

Ui
Factorul de umplere al semnalelor

de comanda pentru cele patru tranzis-

toare este de 50%. Tranzistoarele T1 si

T4 respectiv T3 si T2 se comanda

simultan dar defazajul dintre semnalele

T lor de comanda este de 180°. Datorita

Or2 acestui mod de comanda, tensiunea

inte puncele M si N are o forma de

Fig.3.1. Convertor rezonant de tip serie variatie in timp alternativa.

Componenta fundamentala a tensiunii generate de invertor intre nodurile M
si N este selectatd cu ajutorul unui circuit rezonant serie, realizat cu ajutorul
bobinei L si a condensatorului C. Aceastd componenta este apoi redresata cu un
redresor de curent care lucreaza in clasa D. Diodele D1, D2, D3 si D4 asigura
circulatia curentului in ambele sensuri, in intrerupatoarele formate de catre
acestea cu tranzistoarele asociate.

Circulatia curentului in ambele sensuri, in intrerupatoarele formate dintr-un
tranzistor i o dioda conectata in antiparalel cu terminalele de putere ale
tranzistorului, este obligatorie deoarece, in functie de frecventa de lucru a

convertorului, intre curentul i si tensiunea dintre punctele M si N apare un
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anumit defazaj. Fuctionarea acestui tip de convertor este descrisa amanuntit
in [17], [29], [32], [42], [52].

in [29], [45], [46], [110] se arata ca pentru o frecventd de comutatie dat3,
transformatorul Tr impreuna cu circuitul de redresare poate fi inlocuit, pentru
analiza, cu un rezistor a carui valoare este aproximata de relatia:

R = 8n°R, (1+UF +”2’Fj (3.1)

T U, B8R,

Toate intrerupatoarele din circuit se pot inlocui la randul lor cu

conductantele corespunzatoare starii in care se afla la un moment dat. De
exemplu, pentru tranzistoarele bipolare si diodele de putere, aflate in stare de
conductie, conductanta lor este de ordinul zecilor S (Siemens) iar daca se afla in
stare de blocaare, conductanta lor este de ordinul uS.

Tinand seama de observatiile de mai sus, se poate obtine urmatoarea

schema echivalenta a

conver-  torului  rezonant
e b1 T2 @2 serie- (fig.3.2) unde Gy, Gp,
e L Ri c i = 1,4, sunt conductantele
Ui : - .
dispozitivelor electronice
semiconductoare intre
GT GD3 GT4 GD4
terminalel lor de putere.
Functionarea acestui circuit

este descrisa cu ajutorul

Fig.3.2. Schema echivalentd a convertorului urmatorului sistem de ecuatii
rezonant de tip serie diferentiale:
y=Ay+ Bu (3.2)

unde vectorul y contine variabile de stare - curentul prin bobina L si tensiunea pe
condensatorul C. Matricile de tranzitie pentru circuitul din fig.3.2. sunt date de

relatiile urmatoare:

1
C

Az-l _l(L+ 1 ) 1 (3.3)
L L Gi GT] + GDl + GT3 +GD3 GTZ + GDE + GT4 + GD4
iar
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0
B = (l( Gn +Gp _ Gr: +Gps j (3.4)
LL G +Gp +Gpy +Gpy Gpy + Gy + Gry + Gy,

Sistemu! de ecuatii indicat in ( 3.30 ) se pote rescrie sub o forma omogena

dupa cum se arata in relatia urmatoare: x=H - x (3.5)
unde x reprezinta din nou variabilele de stare, iar matricea H are urmatoareaa
forma:

A B
H:|:0 0} (3.6)

Forma de variatie in timp a tensiunii la terminalele condensatorului si a
curentului prin bobina depinde de starea intrerupatoarelor invertorului.

Convertorul rezonant de tip serie-paralel are o structura echivalenta
asemanatoare cu cea a convertorului rezonant serie, cu deosebirea ca in circuitul
primar al transformatorului de putere este conectat un condensator care,

impreuna cu bobina L

formeaza un circuit rezonant
- (fig.3.3).

Ty Fig.3.3 Schema echivalenta a

GD2

convertorului serie-paralel

U
Functionarea acestui
GT GD4 circuit poate fi descrisa tot de
un sistem de ecuatii asema-
nator cu (3.30). Matricile A si
B sunt definite in modul
urmator:
_G 1
A= _i _l( 1 C+ 1 ] (3.7)
L L\G, +Gp +Gry +Gpyy Gy +Gp, +GL, +Gp,
iar
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0
B = _1_ G, +Gpy _ Gr: +Gp, (3.8)
Gr+Gp +Gr +Gpy G +Gp, +G6py + Gy

L

S-a amintit mai sus ca la baza programului de simulare sta transformarea
ecuatiilor diferentiale (3.2) in ecuatii cu diferente finite. Pentru aceasta, se

defineste derivata vectorului ce contine variabilele de stare in modul urmator:
x =k e (3.9)

in relatia (3.9), At reprezinta pasul de timp intre dou stari consecutive. Cu
indicele k s-a notat starea actuala a variabilelor de stare, iar cu (k -7) s-a notat
starea lor anterioara. Din modul de definire al derivatei (3.9), se observa ca este
nevoie de cunoasterea unei stari initiale. Introducand relatia (3.9) in relatia (3.5)
se obtine:

x, =(I-Ar-C)'x, (3.10)
unde matricea / reprezinta matricea unitate.

Pentru exemplificare, autorul a ales din date de catalog, urmatoarele
componente si conductante reprezentand parametrii fiecarui tip de convertor. in
cazul intrerupatoarele aflate in stare de saturatie, conductanta a fost aleasa de
20S, iar in cazul celor blocate, conductanta a fost aleasa de 2uS. Valoarea
inductantelor este de 24uH iar valoare condensatoarelor folosite in cel doua
convertoare este de 1uF - (fig.3.2) si (fig.3.3).

Rezultatele obtinute, in urma simularii realizate cu ajutorul programului
conceput de catre autor, sunt prezentate in fig.3.4 pentru convertorul rezonant de
tip serie si in fig.3.5 pentru convertorul rezonant de tip serie-paralel.

Diagramele temporale prezentate in fig.3.4 si fig.3.5 sunt deosebit de utile
proiectantilor de convertoare rezonante deoarece:

- este indicata valoarea maxima a curentului care circula prin intrerupatoare si
inductivitatea L;

- indica valoarea maxima a tensiunii pe condensatorul C;

- valorile maxime ale tensiunii $i curentilor sunt folosite la alegerea dispozitivelor
electronice de putere comandate;

- indica grafic forma de unda a variabilelor de stare;
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- frecventa de comutatie poate fi modificata chiar pe durata functionarii conver-
toarelor, singura conditie impusa este doar cea legata de factorul de umplere al
impulsurilor de comanda care trebuie sa fie de 50%;

- se poate determina randamentul conversiei.

- timpul de simulare este mult mai mic decat in cazul folosirii programului de

simulare PSpice fara a fi semnalate erori de convergenta.
3.3.Concluzii

in acest capitol, autorul pune in evidentd importanta utilizérii analizei in
domeniul timp al convertoarelor electronice de putere in general si al celor
rezonante in particular. Aceasta analiza se poate face usor cu ajutorul unor
algoritmi de prelucrare numerica. Programul de simulare propus de autor
realizeazad simularea in domeniul timp a convertoarelor rezonante comandate cu
modulatie in frecventa. Acest program poate fi folosit la proiectarea convertoarelor
rezonante, oferind proiectantilor un mijloc rapid si eficient pentru rezolvarea unor

probleme de proiectare.

Tensiunea pe condensator

0 5 100 150 200 250 300 350 400 [ps]

40 I T ¥ T i

..........

I AR AR

A0 T N S S S B
0 5 100 150 200 250 300 350 400 [ps]

Fig.3.4. Modul de variatie in timp ale tensiunii pe condensator si curentului
prin inductanta convertorului rezonant de tip serie.
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Tensiunea pe condensator

100 e S S
0 5 100 15 2 53 3 4
y
CurentluT;eJrHobina

20 T T T

0 50 100 150 20 250 300 350 400
time [us]

Fig.3.5. Modul de vanatie in timp ale tensiunii pe condensator gi curentului
prin inductanta convertorului rezonant de tip serie paralel.

Programul a fost dezvoltat cu ajutorul mediului de programare MATLAB si prezinta
urmatoarele facilitati.

- posibilitatea determinarii regimului tranzitoriu de la pornirea convertorului;

- posibilitatea folosirii unei frecvente de comutatie variabil3;

- determinarea imediata a valorilor de varf a curentilor prin inductante respectiv
tensiunilor pe condensatore;

- determinarea valorilor maxime ale curentilor si ale tensiunilor de intrerupator;

- posibilitatea analizei functionarii convertoarelor rezonate atat in modul de lucru
cu conductie continua cat si in cazul conductiei intrerupte, in cazul modificarii
frecventei de comutatie a intrerupatoarelor sau modificarii unor parametri ai
convertorului;

- posibilitatea includerii acestui program sau subrutine ale acestuia in aplicatii
realizate cu ajutorul toolbox-ului Simulink si a blockset-ului Power System oferite
de catre MATLAB;

- viteza de simulare mai mare decét in cazul folosirii programului PSpice;
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- se poate studia modul de variatie al variabilelor de stare in functie de sarcina
convertorului si de variatiile marimii electrice de la intrarea acestuia;
- eliminarea erorilor de convergenta care pot sa apara atunci cand folosim
programul de simulare PSpice.

Este demn de remarcat faptul cé acest program a fost folosit de catre autor
inainte de aparitia blockset-ului Power System din MATLAB, blockset care pune

la dispozitia utilizatorilor modele de intrerupatoare similare.
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4. Analiza in domeniul frecventa a convertoarelor rezonante

in acest capitol autorul prezintd o serie de rezultate obtinute folosind
analiza in domeniul frecventd a convertoarelor rezonante. Pe baza acestor
rezultate autorul propune o metoda de modelare a convertoarelor rezonante de tip
serie si paralel. Tot in acest capitol, autorul exemplificd o modalitate de proiectare
a convertoarelor rezonate, ficand uz de concluziile desprinse din analiza i
modelarea convertoarelor rezonante prin liniarizare armonica. La baza acestei
metode de analiza se afla ipoteza ca, daca frecventa de comutatie a convertorului
este apropiatd de frecventa de rezonantd a circuitului oscilant folosit, atunci
variabilele de stare ale circuitului oscilant sunt cvasi-sinusoidale, iar efectul
armonicilor superioare poate fi neglijat. Convertoarele rezonante, dupd cum s-a
precizat in capitolul anterior, sunt sistem neliniare dar care, folosind aproximarea
mentionatd mai sus pot sa fie liniarizate. Se obtine astfel, in locul unui circuit de
conversie a energiei electrice prevazut cu intrerupatoare electronice de putere, un
circuit liniar de curent alternativ format doar din componente electronice pasive.
Rezultatele obtinute sunt foarte asemanatoare cu cele obtinute cu ajutorul unor
programe de simulare dedicate. In finalul acestui capitol autorul propune un nou
tip de convertor rezonant care functioneazd cu o frecventd de comutatie
constanta, iar reglarea puterii transferate sarcinii se realizeaza prin control de
faza. Prezentarea functionarii acestui nou tip de convertor este facutd de

asemenea cu ajutorul analizei in domeniul frecventa.
4.1. Notiuni introductive

Dupa cum s-a precizat in capitolele anterioare, convertoarele rezonante
sunt sisteme de conversie a energiei de curent continuu in energie de curent
continuu. Utilizarea in structura lor a intrerupatoarelor electronice de putere,
marcheaza caracterul lor puternic neliniar. O metodd de analizd des folosita la
studiul sistemelor neliniare recurge la liniarizarea armonica [88], [43], [44]. Metoda
liniarizarii armonice se bazeaza pe faptul c& un convertor electronic de putere -
fig.3.1. - poate fi descompus intr-o parte liniard si o parte neliniard. in cazul

convertoarelor rezonante - de exemplu circuitul din fig.2.1.a. - parte liniard este
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formatd din reteaua rezonanta L, C, si circuitul de sarcina cu filtrul aferent, iar
partea neliniard este compusa din invertorul de tensiune gi circuitul de redresare.
Tensiunea de la iesirea invertorului - fig.2.1.c. - poate sa fie descompusa
matematic intr-o serie Fourier. Componentele spectrale trec apoi prin circuitul
rezonant L, C, care le modifica amplitudinile si le schimba faza. Daca circuitul
rezonant permite trecerea unei singure componente spectrale, atunci se poate
spune ca partea neliniara a fost liniarizatd in raport cu componenta spectrala
respectiva.

Metoda de liniarizare armonica este astfel adecvata analizei convertoarelor
rezonante, deoarece circuitul rezonant pe care il contin, extrage chiar componenta
fundamentala, in majoritatea cazurilor, a marimii electrice de la iesirea invertorului
de tensiune sau curent. in plus, daca circuitul rezonant este caracterizat de un
factor de calitate suficient de mare, cel putin de ordinul unitatilor, atunci influenta
componentelor spectrale si cea a componentei continue, daca este cazul, asupra
componentei fundamentale armonice este nesemnificativa.

O altd conditie necesara obtinerii unei componente fundamentale cvasi-
sinusoidale este si aceea care impune ca frecventa de comutatie a
intrerupatoarelor convertorului sa fie foarte apropiata de frecventa de rezonanta a
circuitului oscilant folosit. Pe parcursul capitolului de fata, autorul pune in evidenta
posibilitétile de modelare, cu ajutorul unor circuite electrice simple, a
convertoarelor rezonante §i cele de analizd, cu ajutorul metodei de liniarizare
armonicd. Scopul modelarii amintite mai sus prezintd o importanta practica
considerabila, deoarece analiza in domeniul frecventa duce la obtinerea unor
relatii de proiectare a convertoarelor rezonante simple si usor de utilizat. Cele mai
pertinente rezultate se obtin in cazul in care convertorul rezonant functioneaza in
modul de conductie continud. Metoda nu mai este "precisd" in cazul in care
convertorul functioneaza in regim de conductie discontinua, in apropierea lui sau
factorul de calitate al circuitului oscilant este redus. Pentru aceste trei situatii
particulare se poate folosi in schimb, metoda de analizd in domeniul timp
prezentata de autor in Cap.3. Precizia |la care s-a facut referire mai sus, are
legatura cu observatia c&, in modul de conductie discontinua, forma curentului prin

circuitul rezonant nu este sinusoidald, curentul avand un continut bogat de
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armonici. Din acest motiv nu se poate face presupunerea ca intreaga energie sa
fie concentratd in componenta fundamentala.

Pentru convertoarele rezonante, rezultatul cel mai important care reiese din
acest tip de analiza este acela ca, functia de transfer in tensiune a convertorului,
lucrand in modul cu conductie continud, este data de functia de transfer a circu-
itului rezonant la o frecventa egala cu frecventa de comutatie.

Folosind modul de analiza prin liniarizare armonica, se demonstreaza in
cadrul capitolului de fata, ca pentru convertoarele rezonante, redresoarele
impreuna cu circuitele de sarcina, pot sa fie modelate ca simple rezistoare pentru
o frecventd de comutatie data. Adoptarea unui model de rezistor pentru etajul de
iesire al convertorului, este posibild deoarece valoarea tensiunii/curentului de
sarcina este cvasi-constanta. Tensiunea/curentul de sarcina se reflecta la intrarea
circuitului de redresare sub forma unei marimi alternative cu o forma de variatie in
timp rectangulara. Tensiunea/curentul care se reflecta de la sarcina la intrarea
redresorului, poate fi descompusa, din punct de vedere matematic, intr-o serie de
componente armonice (serie Fourier).

Pentru modelarea circuitului de iesire, din seria de componente armonice
se pastreaza doar componenta fundamentala, a carei frecventa este egala cu
frecventa de comutatie a intrerupatoarelor. intre tensiuneal/curentul obtinut la
iesirea circuitului rezonant si componenta fundamentald amintitd mai sus,
defazajul este nul, motiv pentru care redresorul impreuna cu filtrul de iesire si
sarcina, pentru o frecventa de comutatie data, sunt modelate printr-un rezistor. Din
motivele indicate mai sus, circuitul rezonant al convertorului - fig.2.1.b - are o
sarcina pur rezistivd. De remarcat faptul ca rezistorul este un element liniar de
circuit pe cand circuitul de redresare are un caracter neliniar. inlocuirea circuitului
de iesire al convertorului cu un rezistor reprezinta de fapt o "liniarizare". intr-unul
din subcapitolele urmatoare, autorul demonstreazi veridicitatea ipotezelor
mentionate mai sus, pentru un redresor sincron realizat cu tranzistoare MOSFET
de putere.

Dintre avantajele metodei de analiza in domeniul frecventa, prin liniarizare
armonica [43], [44], [45], [47], se pot aminti urmatoarele: posibilitatea determinarii
influentei pierderilor in stare de conductie a intrerupétoarelor asupra eficientei

procesului de conversie, se pot estima pierderile prin efect termic datorate trecerii
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curentului electric prin intrerupatoare, se poate determina randamentul
convertorului, se evidentiaza cu usurinta dependenta caracteristicilor convertorului
de circuitul sdu de sarcina si nu in ultimul rand, este posibila explicarea simpla si
intuitivd a mecanismului comutatiei la tensiune sau curent zero in convertoarele
rezonante.

Dupa cum s-a precizat in capitolul anterior, in componenta unui convertor
rezonat se afla si un invertor de tensiune sau curent in punte, in cazul aplicatiilor
de mare putere. Frecventa de comutatie a intrerupatoaretor invertorului este
apropiata de frecventa de rezonanta a circuitului oscilant folosit. Pentru un invertor
de tensiune sau curent in punte exista doua metode de comanda. Ambele metode
de comanda au in comun faptul ca, intrerupatoarele fiecarui brat al puntii sunt
comandate in contratimp (antifaza).

in prima metodd de comanda, pe langd precizarea amintiti mai sus,
semanlele de comanda ale intrerupatoarelor plasate pe o diagonald a puntii
trebuie sa fie identice, sau cu alte cuvinte, intrerupatoarele trebuie sa se gaseasca
in aceeasi stare. In plus, duratele celor dous stiri in care se afld fiecare
intrerupator (saturatie, blocare) sunt egale, motiv pentru care factorul de umplere
al tensiunii de la iesirea invertorului este de 50%. Controlul puterii transferate
sarcinii se va face in acest caz prin modificarea frecventei de comutatie a
intrerupatoarelor. Puterea transferata sarcinii este maxima daca frecventa de
comutatie a intrerupatoarelor este egala cu frecventa de rezonanta a circuitului
oscilant folosit - [29], [43]. in literatura de specialitate aceastd metoda de comandé
este numita comanda cu modulatie in frecventa (MF).

Metoda a doua de comanda a unui invertor in punte, se caracterizeaza prin
faptul ca frecventa de comutatie a intrerupatoarelor din care este alcatuit
invertorul, este constantd, dar intre semnalele de comanda ale intrerupatoarelor
unui brat al invertorului $i semnalele de comanda pentru celelaite intrerupatoare
se introduce un anumit defazaj. Si in aceasta situatie durata starii de conductie
respectiv de blocare pentru fiecare intrerupator al puntii este aceeasi. Aceasta
metoda de comanda se numeste comanda cu control de fazg (PS). Pentru modul
de comanda PS, factorul de umplere al tensiunii de la iesirea invertorului este
reglabil {9], [17], [19], [42]. Energia transferatd sarcinii depinde direct proportional
de valoarea factorului de umplere a tensiunii/curentului de la iesirea invertorului.
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in fig.4.1 este prezentat un invertor de tensiune a carui intrerupatoare sunt
comandate prin cele doud metode de comanda mentionate anterior: modulatie in
frecventa si comanda in faza, la o frecventd de comutatie fixa. Tot in fig.4.1 sunt
indicate si formele de unda ale tensiunii care se aplica circuitului de sarcina.

Semnalele de la iesirea invertorului, pentru cele doua metode de comanda,
au un continut bogat de armonici a frecventei de comutatie. in convertoarele
rezonate, inlaturarea acestor armonici revine unui circuit oscilant a carui frecventa

de rezonanta este apropiata de cea de comutatie.
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Fig.4.1. a. Invertor de tensiune, b. i c. metode de comanda a convertoarelor rezonate

cu modulatie de frecventa, respectiv control de faza
In cazul in care circuitul rezonant prezinta un factor de calitate suficient de

ridicat, extragerea componentei fundamentale din spectrul de armonici de la
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iesirea invertorului de tensiune este usor de realizat. in fig.4.1.b si fig.4.1.c. sunt
prezentate cu linie punctatd si componentele fundamentale ale tensiunii de la
iesirea invertorului pentru cele doua metode de comanda mentionate mai sus.

Tensiunile de |a iesirea invertorului pentru cele doud metode de comanda
se poate scrie sub urméatoarele forme folosind dezvoltarea in serie Fourier:

- pentru comanda cu modulatie de frecventa:

o

_ Z smna)t (41)

T p=2k-1
keZ®

iar pentru comanda cu control de faza:
u=on y SR -sin(lzfiDj (4.2)

T pz2k+1 h
keZ”

unde D reprezinta factorul de umplere al tensiunii pe sarcina, fiind dat de raportul
dintre durata de timp to,n in care un intrerupator este in stare de conductie si
perioada de comutatie T a intrerupatorului.

Pentru comanda cu control de faza, D poate sa ia valori cuprinse intre O si
0,5. Componenta fundamentala a tensiunilor pe sarcina se obtin daca valoarea lui
kinrelatiile (4.1) si (4.2) este zero.

Pentru a demonstra valabilitatea ipotezelor precizate mai sus, autorul
prezinta rezultatele simularii functiondrii in domeniul timp a unui convertor
rezonant de tip paralel cu ajutorul programului PSPICE. Parametrii de circuit au
fost obtinuti cu relatiile de proiectare din [29], [43].

Modul de prezentare a rezultatelor are un caracter original, deoarece se
pune in evidenta, prin comparatie, valorile factorilor de distorsiune armonica a
principalelor marimi electrice - fig.4.2.

Rezultate asemanatoare, obtinute pe cale analitica, folosind simplificari
importante, au mai fost prezentate in [42] dar rezultatele obtinute de autor sunt
mai precise, deoarece in simulare s-a tinut cont si de tipul componentelor
semiconductoare folosite.

in fig.4.3 se observa ca din punct de vedere grafic, formele de unda ale
tensiunii pe condensatorul C si curentul prin bobina L sunt cvasi-sinusoidale. Din
punct de vedere cantitativ, tensiunea u, si curentu! i, sunt descrise in tabelele

urmatoare, pentru cazul in care rezistenta echivalentd serie a bobinei L si a
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rezistentelor dren&-sursa a tranzistoarelor MOSFET in stare de conductie este de

1Q, caz aproape ideal, respectiv 10Q , caz considerat ca fiind cel mai defavorabil.

808.357us

85.000us

90.0008us

Time

Fig.4.3. Formele de unda ale tensiunii pe condensatorul C si curentul prin bobina L

in cazul in care rezistenta echivalenta serie este de 1 Q, in urma simularii

sunt obtinute urmatoarele rezultate:

Tab.4.1. Componentele seriei Fourier pentru tensiunea de la iegirea invertorului

Armonica | Frecventa | Componenta | Componenta Faza Faza
(Hz2) Fourier [V] normalizata (grade) | normalizata

1 1.000E+05 1.972E+02 1.000E+00 -3.608E+00 | 0.000E+00
2 2.000E+05 6.164E+00 3.125E-02 8.193E+01 | 8.554E+01
3 3.000E+05 6.544E+01 3.318E-01 -1.081E+01 | -7.206E+00
4 4.000E+05 6.148E+00 3.117E-02 7.387E+01 | 7.748E+01
5 5.000E+05 3.890E+01 1.972E-01 -1.799E+01 | -1.438E+01
6 6.000E+05 6.121E+00 3.103E-02 6.581E+01 | 6.942E+01
7 7.000E+05 2.740E+01 1.389E-01 -2.511E+01 | -2.150E+01
8 8.000E+05 6.084E+00 3.085E-02 5.777E+01 | 6.138E+01
9 9.000E+05 2.091E+01 1.060E-01 -3.216E+01 | -2.855E+01

Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 42,282362E+01 %
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Tab.4.2. Componentele seriei Fourier pentru semnalul u, (notat u,; in fig.4.3)

Armonica | Frecventa | Componenta | Componenta Faza Faza
(Hz) Fourier [V] normalizata (grade) | normalizata

1 1.000E+05 9.314E+02 1.000E+00 -4.738E+01 | 0.000E+00
2 2.000E+05 5.360E+00 5.755E-03 -1.309E+02 | -8.353E+01
3 3.000E+05 1.461E+01 1.568E-02 -7.462E+01 | -2.724E+01
4 4 000E+05 1.493E+00 1.603E-03 -1.421E+02 | -9.471E+01
5 5.000E+05 9.105E+00 9.776E-03 -1.482E+02 | -1.008E+02
6 6.000E+05 9.871E-01 1.060E-03 -1.456E+02 | -9.817E+01
7 7.000E+05 4.538E+00 4.872E-03 1.464E+02 | 1.938E+02
8 8.000E+05 7.520E-01 8.075E-04 -1.543E+02 | -1.069E+02
9 9.000E+05 1.630E+00 1.750E-03 6.449E+01 | 1.119E+02

Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 2,014444E+00 %

Tab.4.3. Componentele seriei Fourier pentru semnalul iy (notat i 4 in fig.4.3)

Armonica | Frecventa | Componenta | Componenta Faza Faza

(Hz2) Fourier [A] normalizata (grade) | normalizata

1 1.000E+05 3.605E+00 1.000E+00 3.267E+01 | 0.000E+00
2 2.000E+05 3.273E-02 9.081E-03 -1.594E+01 | -4.860E+01
3 3.000E+05 9.003E-02 2.498E-02 -8.462E+01 | -1.173E+02
4 4.000E+05 1.227E-02 3.405E-03 -1.171E+01 | -4.438E+01
5 5.000E+05 3.964E-02 1.100E-02 -9.443E+01 | -1.271E+02
6 6.000E+05 7.729E-03 2.144E-03 -1.337E+01 | -4.603E+01
7 7.000E+05 1.892E-02 5.250E-03 -1.105E+02 | -1.432E+02
8 8.000E+05 5.536E-03 1.536E-03 -1.532E+01 | -4.799E+01
9 9.000E+05 8.963E-03 2.487E-03 -1.197E+02 | -1.524E+02

Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 2,965801E+00 %

in situatia in care rezistenta echivalenta serie este de 10 Q (valoare extrem

de mare) obtinem rezultatele urmatoare:

Tab.4.4. Componentele seriei Fourier pentru tensiunea de la iesirea invertorului

Armonica | Frecventa | Componenta | Componenta Faza Faza
(Hz2) Fourier [V] normalizata (grade) | normalizata
1 1.000E+05 1.972E+02 1.000E+00 -3.608E+00 | 0.000E+00
2 2.000E+05 6.164E+00 3.125E-02 8.193E+01 | 8.554E+01
3 3.000E+05 6.544E+01 3.318E-01 -1.081E+01 | -7.206E+00
4 4.000E+05 6.148E+00 3.117E-02 7.387E+01 | 7.748E+01
5 5.000E+05 3.890E+01 1.972E-01 -1.799E+01 | -1.438E+01
6 6.000E+05 6.121E+00 3.103E-02 6.581E+01 | 6.942E+01
7 7.000E+05 2.740E+01 1.389E-01 -2.511E+01 | -2.150E+01
8 8.000E+05 6.084E+00 3.085E-02 5.777E+01 | 6.138E+01
9 9.000E+05 2.091E+01 1.060E-01 -3.216E+01 | -2.855E+01

Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 4.282362E+01 %
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Tab.4.5. Componentele seriei Fourier pentru tensiunea u, (notat u, in fig.4.3)

Armonica | Frecventa | Componenta | Componenta Faza Faza
(H2) Fourier [V] normalizata (grade) | normalizata

1 1.000E+05 7.201E+02 1.000E+00 -5.938E+01 | 0.000E+00
2 2.000E+05 2.158E+00 2.996E-03 -1.087E+02 | -4.930E+01
3 3.000E+05 2.023E+01 2.809E-02 -1.062E+02 | -4.682E+01
4 4.000E+05 7.180E-01 9.971E-04 -1.053E+02 | -4.591E+01
5 5.000E+05 9.181E+00 1.275E-02 1.688E+02 | 2.282E+02
6 6.000E+05 4.838E-01 8.719E-04 -1.428E+02 | -8.347E+01
7 7.000E+05 3.409E+00 4.734E-03 7.119E+01 | 1.306E+02
8 8.000E+05 1.864E-01 2.588E-04 -1.734E+02 | -1.140E+02
9 9.000E+05 1.782E+00 2.474E-03 -6.114E+01 | -1.762E+00

Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 3,147689E+00 %

Tab.4.6. Componentele seriei Fourier pentru semnalul i, (notat i, in fig.4.3)

Armonica | Frecventa | Componenta | Componenta Faza Faza
(Hz) Fourier [A] normalizata (grade) | normalizata
1 1.000E+05 2.826E+00 1.000E+00 1.769E+01 | 0.000E+00
2 2.000E+05 1.876E-02 6.638E-03 -8.945E+00 | -2.664E+01
3 3.000E+05 1.050E-01 3.714E-02 -8.340E+01 | -1.011E+02
4 4.000E+05 7.771E-03 2.750E-03 -1.381E+01 | -3.150E+01
5 5.000E+05 4.301E-02 1.522E-02 -1.062E+02 | -1.239E+02
6 6.000E+05 4.950E-03 1.752E-03 -2.324E+01 | -4.093E+01
7 7.000E+05 1.782E-02 6.306E-03 -1.218E+02 | -1.395E+02
8 8.000E+05 3.472E-03 1.229E-03 -2.914E+01 | -4.683E+01
9 9.000E+05 9.536E-03 3.375E-03 -1.197E+02 | -1.374E+02
Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 4 145635E+00 %

Pe baza rezultatelor prezentate in tab.1-tab.6, autorul

urmatoarele:

a constatat

- valoarea rezistentei echivalente serie influenteazd in mod direct valoare
factorului de calitate a circuitului rezonant; cu cat valoarea rezistentei echivalente
serie este mai mica cu atat valoarea factorului de calitate este mai mare; pe
masura ce valoarea factorului de calitate devine mai mare, influenta armonicilor
superioare ale tensiunii de la iesirea invertorului asupra componentelor
fundamentale ale u, si iy este mai mic3;

- pe masura ce rezistenta echivalenta care apare in serie cu inductanta L este mai
mare, amplitudinile tensiunii u, $i a curentului i, indicate in fig.4.3, sunt mai mici,

inregistrandu-se totodatd si modificarea defazajului dintre cele doud marimi
electrice;
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- se confirma ipoteza conform careia, circuitul rezonant extrage doar componenta
fundamentala a tensiunii de la iesirea invertorului de tensiune.

in tab.4.7 este prezentat factorul total de distorsiune armonica pentru
principalele marimi electrice care descriu functionarea convertorului, marimi
indicate in fig.4.2.

Tab.4.7. Factorul total de distorsiune armonica

Ui Ur il_
Reev =1 Q2 THD=42,82% | THD=2,01% | THD=2,96%
Recv =10 Q) THD=42,82% | THD=3,15% | THD=4,14%

Factorul de distorsiune armonica, pentru un semnal periodic in timp, indica
cu cat diferd, in procente, semnalul luat in considerare fatd de un semnal
sinusoidal. Din rezultatele listate mai sus, se poate observa cu usurinta ca pentru
un domeniu larg de valori a rezistentei echivalente ce apare in serie cu circuitul
rezonant, valorile procentuale ale factorului total de distorsiune armonica sunt
mici, motiv pentru care putem sa consideram ca formele de unda luate in
considerare sunt cvasi-sinusoidale.

Componentele armonice ale tensiunii de la iesirea invertorului sunt
eliminate cu usurinta de catre circuitul oscilant adoptat daca factorul sau de
calitate este suficient de mare. Componentele de frecventa ridicatd care nu pot sa
fie eliminate de catre circuitul rezonant, vor fie atenuate aproape in totalitate de
catre filtru trece jos de la iesirea convertorului.

Concluziile prezentate mai sus de autor, servesc la confirmarea ipotezei
conform careia, in cazul convertoarelor rezonante, energia semnalului de la
iesirea invertorului de tensiune/curent este concentratd in componenta sa
fundamentala. Acest rezultat este important deoarece este sugerata ideea de a
modela invertorul de tensiune/curent din structura unui convertor rezonant, in
ciuda caracterului neliniar pe care il prezintd, printr-un generator de curent
alternativ.

Din punct de vedere energetic, eliminarea armonicilor superioare din
tensiunea de la iesirea invertorului, atrage dupa sine o scadere a energiei
furnizate de catre convertor sarcinii fatd de cazul in care tensiunea de la iesirea
invertorului ar fi aplicata direct circuitului de redresare. in [42] se precizeaza ca

diferenta care apare, in urma neglijarii armonicilor superioare, este sub 5%, motiv
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pentru care, fenomenul mentionat poate sa fie neglijat.
Tinadnd cont de observatiile preliminare de mai sus, autorul indica in
subcapitolul urmator, modul in care se poate realiza modelarea convertoarelor

rezonante prin metoda liniarizarii armonice.
4.2. Modelarea convertoarelor rezonante prin liniarizare armonica

in multe lucrari de specialitate valoroase [29], [43]-[47].[52], se observa un
interes crescut in ceea ce priveste determinarea unor modele matematice cat mai
simple pentru convertoarele rezonante comandate in frecventa. Modelul
matematic este folosit apoi la analiza in domeniul frecventa si simularea modului
de functionare a convertorului, precum si pentru obtinerea unor relati de
proiectare simple si usor de utilizat.

in cele ce urmeaza, autorul prezinta etapele necesare realizarii unui model
liniar pentru convertoarele rezonante, folosind metoda liniarizarii armonice, luand
in considerare si observatiile asupra carora s-a insistat in 4.1. In acest sens, este
prezentat modul in care se face modelarea invertorului de tensiune sau curent,
modelarea circuitului de redresare impreuna cu circuitul de iesire al convertorului,
iar in final este prezentata modelarea convertoarelor rezonante de tip serie si
paralel.

Pentru a simplifica modelarea convertoarelor rezonante se fac urmatoarele
presupuneri: nu se iau in considerare fenomenele care insotesc regimul de
comutatie al intrerupatoarelor electronice de putere, comutatia acestora
considerandu-se instantanee; tensiunea/curentul de la intrarea convertorului
respectiv tensiunea/curentul de sarcina au valori aproximativ constante pe durata
catorva perioade de comutatie; frecventa tensiunii/curentului la intrarea in circuitul

de redresare este mult mai mare decéat frecventa de taiere a filtrului trece jos de la
lesirea convertorului.

4.2.1. Modelarea circuitelor de redresare din convertoarele rezonante

Dupa cum s-a mentionat mai sus, in componenta convertoarelor rezonante

cu comanda in frecventa intra si circuite de redresare care functioneaza in clasa
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D, urmate de circuite de filtraj de joasa frecventd. Pentru ca redresarea sa fie
eficientd, cel mai adesea se folosesc redresoarele bialternanta. Daca se doreste
micsorarea pierderilor in etajul de redresare, pentru puteri reduse de iesire, se
folosesc redresoarele monofazate. In convertoarele rezonante, dupd cum s-a
amintit intr-un paragraf anterior, se intalnesc doua tipuri de circuite de redresare:
redresoare de tensiune si redresoare de curent. Cele doua tipuri de redresoare
sunt recunoscute dupa tipul de circuit de filtraj care le urmeaza. Tipul
redresoarelor este ales in functie de natura sarcinii (rezistiva, inductiva sau
capacitivd) si de tipul circuitului oscilant folosit - vezi clasificarea propusa de autor
- fig.2.10). in fig.4.4.a este prezentat un redresor de curent iar in fig.4.4.b este
reprezentat un redresor de tensiune impreuna cu formele de unda ce descriu

functionarea acestora.

> >

2;
’_

a. b.

Fig.4.4. a. Redresor de curent b. Redresor de tensiune
in cazul primului tip de redresor, curentul de la intrare Jj, provine de la
circuitul rezonant al convertorului avand o form&a de variatie in timp cvasi-
sinusoidala. in functie de polaritatea curentului i, tensiunea reflectata de la iesirea
convertorului la intrarea redresorului este alternativa, cu o forma de variatie in timp
rectangulara. Acest lucru este posibil, daca tensiunea pe sarcind este constanta
cel putin pe durata catorva perioade de comutatie. Mentinerea unei tensiuni

constante pe sarcina se realizeaza evident cu ajutorul condensatorului de filtraj C,
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condensator care prezintd pentru armonicile tensiunii u, o reactanta capacitiva

extrem de mica. Din simuldrile efectuate de cétre autor cu ajutorul programului

PSPICE, se observa ca rezistenta echivalenta serie a condensatorului de filtraj nu
poate fi neglijata la frecvente ridicate, mult mai mari decét frecventa de taiere a
filtrului. Se poate remarca faptul ca diodele comuta atunci cand curentul /; trece
prin zero, micgorand astfel pierderile la comutatie. Este demn de remarcat faptul
ca tensiunea u, si curentul /. sunt in faza. Tensiunea u,, cu factor de umplere de
50%, specific modului de lucru in clasa D, poate fi dezvoltata in serie Fourier la fel
ca si semnalul din relatia (4.1).

AU, +2U, +2r,0) i sin(nwst —@.)

u

r

(4.3)
%3 n=2k+1 n
keZ”®
unde Up reprezinta caderea de tensiune pe o dioda a puntii, iar rp reprezinta
rezistenta dinamica a acesteia in starea de conductie. Curentul j, se poate scrie

sub forma urmatoare.
i, =1, sin(wst-p,) (4.4)
intrucat curentul i, este redresat, valoarea s-a medie este data de (4.5).

Is

123
I |sin(a)5t— @, )dt =%IR, (4.5)
&

2
med _T_
Din relatia (4.5) se observa ca intre valoare medie a curentului redresat si
amplitudinea curentului la iesirea circuitului oscilant exista o relatie de legatura
directd. Datoritd faptului cd prin condensatorul C; nu poate trece un curent
continuu, valoarea curentului de sarcina va fi egala cu valoarea medie a curentului
redresat. Circuitul oscilant va fi influentat doar de componenta fundamentala a
tensiunii u, in cazul in care circuitul oscilant prezintd un factor de calitate ridicat,
influenta armonicilor de ordin superior fiind neglijabila.

Dupa cum s-a mentionat mai sus, tensiunea u, si curentul i sunt in faza,
motiv pentru care circuitul de redresare, filtrul de la iesirea convertorului impreuna
Cu sarcina, pot sa fie modelate impreuna ca un simplu rezistor, a carui rezistenta
echivalenta se obtine raportand componenta fundamentald a tensiunii u, la
curentul j;, dupa cum este indicat in relatia (4.6), unde, amplitudinea /rs este data

de relatia (4.5). Relatia (4.6) se poate simplifica in continuare daca tensiunea de la
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iesire este mult mai mare decéat caderile de tensiune pe diodele puntii redresoare

aflate in stare de conductie.

4 2 :
-(UO +2U, +2rp ;[Rl)sm(a)st—(ok) g 2w,

2
R_=Z , -2 R1+22 220 | (4.6)
) Iy sm(a)st - (p,) /. R

s 0

Rezistenta echivalenta a redresorului si a circuitului care il urmeaza este
mai mica decét valoarea rezistentei de sarcina. Constatarea este confirmata si de
faptul c& valoarea efectiva a curentului - este mai mare decat valoarea medie a
curentului redresat. Din contrd, daca valoarea tensiunii este scazuta, doar de
ordinul voltilor, atunci efectul caderilor de tensiune pe diodele redresoare aflate in
stare de conductie, precum si rezistentele lor dinamice, influenteaza in mod
evident randamentul conversiei - se tine cont de toate marimile care apar in (4.6).

Pentru determinarea rezistentei echivalente a redresorului de tensiune din
fig.4.4.b. se procedeaza in mod similar. in cazul circuitului din fig.4.4.b, tensiunea
redresatd provine de la circuitului rezonant al convertorului. in functie de valoarea
acestei tensiuni, curentul i, va avea fie valoarea +i fie valoarea -ii, daca
consideram ca valoarea curentului prin inductanta de filtraj raméane constant
pentru cel putin cateva perioade de comutatie. Pentru redresorul de tensiune,
rezistenta sa de intrare echivalenta este data de relatia:

: 2
R, =2 R[1+22*0) 20 (4.7)
8 R, U,

unde r. reprezinta rezistenta echivalenta serie a inductantei de filtraj, restul
marimilor fiind mentionate in exemplul anterior. Se poate observa ca la redresorul
de tensiune diodele comuta la tensiune zero, fapt ce duce la o scadere
substantiala a interferentelor electromagnetice pe care redresorul le poate
provoca. Din (4.7) se mai poate observa ca la tensiuni mici, efectul elementelor
parazite este si mai evident decat in cazul redresorului de curent.

Relatiile (4.6) si (4.7) atesta corectitudinea ipotezei referitoare la modelarea
circuitului de redresare, filtrare si sarcina unui convertor rezonant sub forma unui
rezistor. Rezultatele indicate mai sus convin, deoarece, prin acest tip de modelare,

se realizeaza un pas important in directia liniarizarii convertoarelor rezonate. in

plus, rezultatele experimentale obtinute de autor sunt foarte asemanatoare cu cele
obtinute prin modelarea de mai sus.
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Pentru a reduce efectul elementelor parazite care apar in (4.7): rp, r., Up,
asupra randamentului redresarii, in cazul in care la iesirea convertorului se
doreste obtinerea unor tensiuni mici de ordinul voltilor si curenti de valori mari,
autorul studiaza in continuare posibilitatea imbunatatirii randamentului redresarii,
folosind redresoare sincrone cu dispozitive electronice comandate. Redresorul
sincron in clasd D cu intrare in tensiune poate fi folosit in combinatie cu un invertor
rezonant de curent. in locul diodelor de putere, redresoarele sincrone folosesc
tranzistoare bipolare [72].

Tranzistoarele de putere sunt apoi comandate in mod sincron cu tensiunea
de la intrarea redresorului. Pentru mentinerea in stare de conductie a
tranzistoarelor bipolare este nevoie de un curent de comanda suficient de mare,
datorita faptului ca, factorul de amplificare in curent este scazut pentru curenti de
colector de valori ridicate. Cu toate acestea, randamentul redresoarelor sincrone
este mai mare decét cel a redresoarelor clasice cu diode [72].

Pentru a obtine un randament si mai mare, tranzistoarele bipolare sunt
inlocuite cu tranzistoare MOSFET de putere care prezinta in stare de conductie o
rezistentd drend-surd extrem de sc&zutd. in practicd, se poate observa c3, la
tranzistoarele MOSFET de putere, care suporta o tensiune drena-sursa de ordinul
zecilor de volti, rezistenta sursa-drena, cand curentul circula prin tranzistor in sens
invers, este mai mica decat rezistenta canalului drena-sursa in cazul in care
curentul circula in mod normal prin tranzistor. Nu acelasi lucru se poate observa in
cazul tranzistoarelor MOSFET de putere care suporta tensiuni drena-sursa
ridicate, de ordinul sutelor de volti.

Datorita faptului ca tranzistoarele MOSFET sunt comandate in tensiune,
energia necesara comenzii este mica. Puterea necesard pentru comanda
tranzistoarelor MOSFET de putere devine insa semnificativd daca se lucreaza la
frecvente de ordinul sutelor de kHz datoritd existentei capacitatii parazite grila-
sursa.

inlocuind tranzistoarele bipolare ale redresorului sincron [72] cu tranzistoare
MOSFET, autorul demonstreazd in continuare, avantajele utilizarii intr-un
convertor rezonant a unui redresor sincron, pentru o tensiune de iesire scazuta si
un curent de sarcind ridicat, in locul unui redresor realizat cu diode

semiconductoare, folosind metoda de analiza propusa in [43]-[47).
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Se poate observa ca transformatorul de putere si bobina filtrului de iesire au
cate o infasurare auxiliard. Cele doua infasurari auxiliare reprezinta o solutie
pentru comanda alternativa a celor doua tranzistoare MOSFET. Diodele D1 si D2

reprezinta diodele interne ale MOSFET-urilor.

" Tl

s i T

::+_‘ —{?— T, ]
JE L )

U

Fig.4.5. Redresor de tensiune sincron monoalternanta in clasa D

Diodele interne se afla in starea de blocare atunci cand caderea de
tensiune sursa-drena este mai mica decét tensiunea de deschidere a diodelor. O
astfel de conditie poate fi usor de realizat la o valoare ridicatda a curentului de
drena numai daca rezistenta drena sursa in stare de conductie este foarte mica.

Pentru circuitul de redresare prezentat mai sus si pentru analiza functionarii
sale avem urmatorul circuit echivalent - fig.4.6.

L,

Fig.4.6. Circuitul echivalent al redresorului sincron de tensiune in clasad D

in vederea simplificarii analizei circuitului de redresare sincron putem sa
facem urmatoarele presupuneri: rezistenta drend-sursa rps a celor doud MOSFET-
uri este foarte micad in stare de conductie si este infinitd in cazul in care
tranzistoarele sunt blocate; capacitatea parazitd de iesire a tranzistoarelor poate
sa fie neglijatéd in cazul in care tensiunea de la iesirea redresorului este mica;

transformatorul este ideal, iar tensiunea de la intrarea redesorului este
sinusoidala.
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Se mai considera ca valoarea curentului prin bobina de filtraj Ly este cvasi-
constanta si aproximativ egala cu valoarea curentului de sarcina /s.

Vom lua in considerare valoarea rezistentei echivalente serie a bobine de
filtraj Ly $i a condensatorului Cr, precum $i energia care este necesara comenazii
ambelor tranzistoare. Datorita modului lor de comanda si a faptului ca tensiunea
de intrare este alternativa, tranzistoarele MOSFET se afla in stare de conductie
alternativ, pe durata unei jumatati din perioada tensiunii de la intrare.

Tindnd cont de observatile anterioare, tensiunea drena-sursa a

tranzistorului T2 este data de urmatoarea relatie:

e U., sinat—ryg -1 O<at<rm (4.8)
—rpss L T<wt<2rw
Valoarea medie a tensiunii drena-sursa a tranzistorului T2 este:
U,
U"med = =~ rDS ) IS (49)
/4
Pentru circuitul de iesire se poate scrie urmatoarea relatie:
U"med = US + rL ) [S (410)
cu ajutorul careia putem obtine tensiunea de iesire:
U,
US:;M_(rDS_*-rL)IS (4.11)
/4
Curentul de intrare in infasurarea primara este:
nl
O<awt<r
i=4 2 (4.12)
nl g
-—— 7m<wt<2n
Amplitudinea componentei fundamentale a curentului dat de (4.12) este:
2nl
I, =—— 413
il P ( )
iar componenta fundamentala a curentului de intrare este:
i, =1,smawt (4.14)

Din relatia (4.14) putem s& observam ca intre tensiunea de intrare in
redresor si curentul sau de intrare nu exista defazaj. Din acest motiv nu exist3 nici
putere reactiva. Valoarea efectiva a curentului de intrare este:

fym, =L Y20, 4.15
ilrms ﬁ T ( ' )
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si puterea de la intrare poate sa fie scrisa sub urmatoarea forma:

Pf = Ri ’ Ii.lrms = Ri ’ ? - - (416)
T

in primul rand, pentru a obtine randamentul convertorului, se poate scrie
urmatoarea relatie a carei termeni sunt precizati in continuare:

P = —I—(PS +2P, +2P, +P

rLce
Mrr

+P

rlLac

+P..) (4.17)

nr este randamentul transformatorului iar Ps reprezinta puterea de iesire a

redresorului:
P, =R,I; (4.18)
Pentru a determina puterea pierduta de catre fiecare tranzistor in parte,

trebuie sa obtinem valoarea efectiva a curentului lor de drena:

1%, V2
[rDSms :\/Egglsd(a)t) :715 (4‘19)

Cu ajutorul relatiei (4.19) obtinem pierderile de putere ale fiecarui tranzistor.

P s

DS — rDs[rZDSms = rps 7 (4.20)

Datorita rezistentei echivalente serie a bobinei Ly avem de asemenea:
P, =rlj; (4.21)

Pentru prima parte a unei perioade de functionare 0 < ot < 1, tensiunea pe
bobina L; este:

u, =u, -U; —(rL +rDS)15 =U,,sinwt—(r, +ry ), -U, (4.22)

$i cu ajutorul relatiei (4.11) putem sa obtinem:

U;_M _ ﬂ_[Rs +;DS +r }Us (423)

S

Tinand cont de (4.23), caderea de tensiune pe bobina de filtraj L; poate fi de
asemenea scrisa in forma urmatoare:

u, =alzsin ot - 1)U, (4.24)
unde
Q= Ry +rps +1, (4.25)
RS
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Pentru ultima parte a perioadei de functionare = <ot < 2n, caderea de
tensiune pe bobina L este:
L+ U +{rps +7,); =0 unde u, =—-aUj, (4.26)
Pentru o perioada de functionare, relatia finala care descrie caderea de tensiune
pe bobina de filtraj L; este:

{a(frsinwt—l)US O<at<rm
U, =

(4.27)
-aU; T<awt<lrw

Componenta alternativa a curentului prin bobina Ly $i condensatorul Cs este:

Uy
. a{ L l—cosa)t ﬂ} O<or<r
a) -—
t t 428
wa !“L (er)d (wt)= a_Us’+”US+US T<ot<2rw ( )
| L oL 4fL

Cu ajutorul relatiei anterioare putem sa determinam valoarea efectiva a

curentului icr :

0.2aU;
I, = \/ 73| wt )d(wt) I (4.29)

Pierderea de putere cauzatd de componenta alternativa in rezistenta

i

" N
0 e

echivalenta serie a bobinei L; si condensatorului Cs este:

})rLac + PrCac = (rL T )I:ms (430)

Puterea necesara pentru comanda unui tranzistor MOSFET de putere
poate sa fie exprimata cu ajutorul (4.31):

Pop =f-Q Ugs, (4.31)
unde f este frecventa de comutatie, Q sarcina necesara pentru comanda
tranzistorului MOSFET si Ussppe tensiunea grila-sursa varf la varf, ultimele doua
sunt date de catalog.

Luand in considerare acum relatiile (4.18), (4.20), (4.21), (4.30), (4.31) care

au fost obtinute mai sus, suntem in masura sa deducem randamentul redresorului
sincron:

= T (4.32)

2
1+rDs+rL+rL+rc 0.2 (R<+}"L ) +2M
RS RS .f'L f@
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in relatia (4.32) putem sa vedem influenta rezistentei echivalente serie a
bobinei Ls si a condensatorului Cy, rezistenta drena-sursa rps a tranzistoarelor
MOSFET de putere, si nu in ultimul rand, frecventa de comutatie. Se observa cu
usurinta cd, la o crestere a frecventei de comutatie, se inregistreaza o scadere a
randamentului redresorului sincron.

in fig.4.7 sunt prezentate rezultatele simularii functionarii redresorului
sincron obtinute cu ajutorul programului PSPICE. Se pot observa tensiunile de
comanda ale celor doua tranzistoare MOSFET, curentul lor de drend si
componenta alternativa a tensiunii de la iegirea redresorului.

Din rezultatele obtinute prin simulare, se poate constata ca tensiunea drena
sursa in starea de conductie a tranzistoarelor MOSFET este mai mica decat 0,5V,
caz in care diodele interne ale tranzistoarelor nu sunt in stare de conductie.

in cazul acestei simulari au fost utilizate urméatoarele componente: doua
tranzistoare de tip IRF150, Lf = 1mH, Cf =4.7 yF, Rs = 1 Q; frecventa de
comutatie este de 100 KHz. Valoarea echivalenta a rezistentei serie a L¢ i Cy este
de 0.02 Q. Amplitudinea tensiunii de la intrarea redresorului sincron este de 17,5V.
Formele de unda ale marimilor electrice din fig.4.6, obtinute prin simularea cu
programul PSPICE, sunt prezentate in fig.4.7.

Prin analiza prezentatd mai sus, autorul pune in evidenta principalii factori
care conduc la cresterea randamentului redresorului cu mai mult de 10%. Acest
rezultat poate fi obtinut numai daca se utilizeaza tranzistoare MOSFET de putere
care au rezistenta drena-sursa, in stare de conductie, foarte mica.

Performantele redresorului pot s& fie imbunatatite dacid frecventa de
comutatie este constantd, caz in care interferentele electromagnetice generate
sunt mult mai reduse decét in cazul in care frecventa de comutatie este variabila.

Avand in vedere rezultatele obtinute de autor pe cale analiticad si cele
obtinute prin simulare, se pot face urméatoarele precizari: liniarizarea circuitelor de
redresare folosite in convertoarele rezonante simplificd modul lor de analiza:
relatia (4.32) indicd un randament mai mic obtinut de [43] in cazul redresoarelor
monoalternantd cu diode; randamentul redresorului sincron depinde si de
frecventa de comutatie a tranzistoarelor sale de putere, iar ciderea de tensiune

mica pe tranzistoarele MOSFET face posibild redresarea unor tensiuni scizute
pentru curenti de sarcina importanti.
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Fig.4.7. Simularea functionani redresorului de tensiune sincron in clasa D

Pe langa avantajele prezentate de autor mai sus, se pot aminti si doua
dezavantaje ale redresoarelor sincrone. in primul rand pentru comanda sincrona a
tranzistoarelor MOSFET sunt necesare infasurari suplimentare, fapt ce complica
constructia transformatoarelor. in al doilea rand, se observd ci randamentul
acestor redresoare depinde de frecventa de comutatie. Cu cat frecventa de
comutatie este mai mare, pierderile din circuitul de poartad al tranzistoarelor
MOSFET sunt mai mari. Practic, frecventa maxima de lucru a acestor redresoare
nu trebuie s& depaseasca 300-500kHz. Peste aceasta limitd pierderile devin

semnificative reducand foarte mult randamentul redresarii.
4.2.2. Modelarea invertorului de tensiune/curent

Dupa modelarea in 4.2.1. a circuitelor de redresare, in 4.2.2 se prezinta
modelarea, prin liniarizare armonica, a invertoarelor de tensiune/curent care fac
parte din structura convertoarelor rezonante. Prin aceasta, autorul urmareste
obtinerea céte unui model liniar pentru fiecare subcircuit al unui convertor
rezonant, cu ajutorul carora sa obtina in final un macromodel al convertorului. in
acest caz, prin macromodel se intelege un circuit in intregime liniar, care

aproximeaza cat mai exact, dar intr-o maniera simpl3, functionarea convertoarelor
rezonante.
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Macromodelul liniar al convertorului este util pentru a realiza o simulare
rapida si pentru a da relatii de proiectare cat mai simple.

Metoda de modelare prin liniarizare armonica poate fi extinsa si la invertorul
de tensiune/curent care intrd in componenta fiecarui convertor rezonant.
Tensiunea/curentul de la intrarea convertoarelor rezonante este obtinuta fie de la
reteaua de curent alternativ, prin redresare directa, fie de la surse de tensiune
continua. Tensiunea continua este apoi aplicata unui invertor de tensiune sau, prin
intermediul unei bobine soc, unui invertor de curent. Tensiuneal/curentul la iesirea
invertorului are o forma de variatie in timp rectangulara, iar factorul de umplere al
acesteia depinde de modul de comanda:

- daca factorul de umplere este de 50%, atunci invertorul lucreaza in clasa D, iar
comanda energiei transferate, se realizeaza prin reglarea frecventei de comutatie -
fig.4.1.b;

- daca factorul de umplere este reglabil iar valorile sale sunt cuprinse intre O si
50%, invertorul lucreazd cu o frecventd de comutatie constanta iar valoarea
energiei transferate se obtine prin reglajul defazajului dintre semnalele de
comanda ale intrerupatoarelor invertorului - fig.4.1.c.

Relatiile (4.1) si (4.2) pun in evidenta faptul ca semnalele de la iesirea
invertorului au un continut bogat de armonici. Cu toate acestea, doar componenta
fundamentala este extrasa cu ajutorul unui circuit rezonant acordat pe o frecventa
apropiata de cea a frecventei de lucru. Componentele spectrale de ordin superior
au o contributie nesemnificativa, pe masura ce factorul de calitate al circuitului
rezonant creste.

Invertorul poate sa fie liniarizat prin inlocuirea acestuia cu o sursad de
tensiune sau curent alternativ, a carei variatie in timp sa fie pur sinusoidala, avand
o frecventa egala cu cea a componentei fundamentale a marimii electrice de la
iegirea invertorului. Amplitudinea semnalului armonic cu ajutorul caruia se
realizeaza modelarea este egald cu amplitudinea componentei fundamentale a
tensiunii/curentului de la iesirea invertorului. ldeea substituirii invertorului de
tensiune/curent cu o sursa de curent alternativ, este confirmata si de rezultatele
simularii in domeniul timp a functionarii convertorului rezonant prezentat in fig.4.2.

in continuare sunt prezentate o serie de caracteristici care pun in evidenta

asemanarea rezultatelor obtinute in cazul simularii functionarii convertorului

4.22

BUPT



rezonant - fig.4.2 - si cazul in care invertorul este inlocuit cu o sursa de tensiune

alternativa.

Daca factorul de umplere al impulsurilor de comanda este de 50% iar

frecventa lor este de 100kHz obtinem:

Tab.4.8. Componentele seriei Fourier pentru semnalul u,

Armonica | Frecventa Componenta Componenta Faza Faza
(Hz) Fourier [V] normalizata (grade) normalizata
1 1.000E+05 1.972E+02 1.000E+00 |-3.608E+00 | 0.000E+00
2 2.000E+05 6.164E+00 3.125E-02 8.193E+01 | 8.554E+01
3 3.000E+05 6.544E+01 3.318E-01 -1.081E+01 | -7.206E+00
4 4.000E+05 6.148E+00 3.117E-02 7.387E+01 | 7.748E+01
5 5.000E+05 3.890E+01 1.972E-01 -1.799E+01 | -1.438E+01
6 6.000E+05 6.121E+00 3.103E-02 6.581E+01 | 6.942E+01
7 7.000E+05 2.740E+01 1.389E-01 -2.511E+01 | -2.150E+01
8 8.000E+05 6.084E+00 3.085E-02 5.777E+01 | 6.138E+01
9 9.000E+05 2.091E+01 1.060E-01 -3.216E+01 | -2.855E+01
Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 4.282362E+01 %
Tab.4.9. Componentele seriei Fourier pentru semnalul u,
Armonica | Frecventa Componenta Componenta Faza Faza
(Hz) Fourier [V] normalizata (grade) normalizata
1 1.000E+05 9.314E+02 1.000E+00 | -4.738E+01| 0.000E+00
2 2.000E+05 5.360E+00 5.755E-03 | -1.309E+02 | -8.353E+01
3 3.000E+05 1.461E+01 1.568E-02 -7.462E+01 | -2.724E+01
4 4.000E+05 1.493E+00 1.603E-03 | -1.421E+02 | -9.471E+01
5 5.000E+05 9.105E+00 9.776E-03 {-1.482E+02 | -1.008E+02
6 6.000E+05 9.871E-01 1.060E-03 | -1.456E+02 | -9.817E+01
7 7.000E+05 4.538E+00 4.872E-03 1.464E+02 | 1.938E+02
8 8.000E+05 7.520E-01 8.075E-04 | -1.543E+02 | -1.069E+02
9 9.000E+05 1.630E+00 1.750E-03 6.449E+01 | 1.119E+02

Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 2.014444E+01

%

Daca in locul invertorului de tensiune se utilizeazd o sursd tensiune

sinusoidala, cu frecventa de 100KHz si amplitudinea egala cu (4/3.14)*Ui, obtinem

urmatoarele rezultate - tab.4.10 si tab.4.11:

Tab.4.10. Componentele seriei Fourier pentru semnalul u,

Armonica | Frecventa Componenta Componenta Faza Faza

(Hz) Fourier [V] normalizata (grade) normalizata
1 1.000E+05 1.974E+02 1.000E+00 | -1.168E-03 | 0.000E+00
2 2.000E+05 1.406E-03 7.118E-06 [ -1.552E+02 | -1.552E+02
3 3.000E+05 2.035E-03 1.031E-05 1.597E+02 | 1.597E+02
4 4.000E+05 2.018E-03 1.022E-05 1.640E+02 | 1.640E+02
5 5.000E+05 1.324E-03 6.705E-06 | -9.980E+01 | -9.980E+01
6 6.000E+05 1.117E-03 5.659E-06 | -2.372E+01 | -2.371E+01
7 7.000E+05 2.205E-03 1.117E-05 1.705E+02 | 1.705E+02
8 8.000E+05 3.401E-03 1.723E-05 | -1.552E+02 | -1.552E+02
9 9.000E+05 3.103E-03 1.571E-05 1.627E+02 | 1.527E+02

Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 3.172941E-03 %
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Tab.4.11. Componentele seriei Fourier pentru semnalul u,

Armonica | Frecventa Componenta Componenta Faza Faza

(Hz) Fourier [V] normalizata (grade) normalizata
1 1.000E+05 9.410E+02 1.000E+00 | -4.385E+01 | 0.000E+Q00
2 2.000E+05 3.761E+00 3.996E-03 | -1.541E+02 | -1.102E+02
3 3.000E+05 2.053E+01 2.182E-02 | -3.773E+01 | 6.127E+00
4 4.000E+05 1.372E+00 1.458E-03 | -1.640E+02 | -1.202E+02
5 5.000E+05 7.845E+00 8.337E-03 | -1.212E+02 | -7.737E+01
6 6.000E+05 8.094E-01 8.601E-04 |-1.639E+02 | -1.201E+02
7 7.000E+05 4.153E+00 4.413E-03 1.680E+02 | 2.119E+02
8 8.000E+05 6.151E-01 6.537E-04 | -1.563E+02 | -1.124E+02
9 9.000E+05 1.910E+00 2.030E-03 9.423E+01 | 1.381E+02

Factorul total de distorsiune armonica (THD) = 2.425396E+00%

Din rezultatele prezentate in tabelele de mai sus, autorul pune in evidenta
urmatoarele observatii:

- factorul total de distorsiune armonica al tensiunii u, din tab.4.9 si tab.4.11
au o valoare aproximativ egalg;

- factorul total de distorsiune armonica al tensiunii u, din tab.4.9 este de
2,01%, motiv pentru care tensiunea u, poate fi considerata cvasi-sinusoidalg;

- in tab.4.9 se observa o influentd mult mai micad a armonicilor superioare
ale tensiunii u,, desi armonica a li-a, a lll-a si a V-a prezinta nivele suficient de
ridicate pentru a putea genera o interferenta electromagneticd asupra aparaturii
electronice din apropiere;

- amplitudinea componentei fundamentale a semnalului u, din tab.4.9 este
mai mica decat cea a semnalului u, din tab.4.11; acest lucru se datoreaza faptului
ca circuitul oscilant folosit pentru extragerea componentei fundamentale nu este
un filtru ideal, factorul sdu de calitate fiind limitat.

Revenind la invertorul de tensiune prezentat in fig.4.1, se poate face
urmatoarea observatie: daca sarcina invertorului este un circuit rezonant atunci
curentul de sarcina are o variatie in timp cvasi-sinusoidal, existand intre acesta si
componenta fundamentala a tensiunii de la iesirea invertorului un anumit defazaj
notat cu ¢.

Defazajul ¢ apare deoarece frecventa de lucru a invertorului este aleasi

astfel incat, circuitul rezonant sa prezinte un caracter inductiv. Curentul care

circula prin bobina circuitului rezonant se poate exprima cu ajutorul urmatoarei
relatii:

i=1Isin(wgt - ) (4.33)
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Datoritd modului de comutatie al intrerupatoarelor, curentul absorbit de la
sursa de tensiune de la intrarea convertorului are urmatoarea forma de variatie in

timp - fig.4.8 - [29], [42].
us A

Fig.4.8. Forma de unda a curentului absorbit de la sursa de alimentare
Valoarea medie a curentului absorbit de la sura de tensiune U; se obtine in

modul urmator:

10 |(,T‘

Ty
L. -1 ji,- (t)dt -2 Isin(wt — @)dt :EI Cos @ (4.34)
TS 4] TS w

)

=

fiind de asemenea reprezentata in fig.4.8.

Din relatia (4.34) se poate observa ca valoarea medie a curentului absorbit
de la sursa de tensiune U, depinde de amplitudinea curentului de intrare in circuitul
oscilant si de defazajul dintre curentul de intrare si tensiunea de pe circuitul de
sarcina. Defazajul ¢ depinde, dupa cum se va arata in continuare, de tipul retelei
oscilante folosite si de frecventa de lucru a intrerupatoarelor invertorului.

Pentru determinarea valorii medii a curentului absorbit, folosind a doua
metoda de comanda cu control de faza - fig.4.1.c - se procedeaza in mod
asemanator.

Puterea de curent continuu absorbita de la sursa de alimentare este egala
cu produsul dintre valoarea tensiunii de la intrarea invertorului si curentul mediu
Imed. Puterea de curent continuu absorbitd de la sursa de alimentare este
transformata in putere de curent alternativ la iesirea invertorului.

Puterea de la iesirea invertorului poate fi bine aproximata cu produsul dintre
relatia (4.3) si una dintre relatiile (4.1) sau (4.2), pentru k = 0, in cazul in care
factorul de calitate al circuitului oscilant este mare si frecventa de comutatie a

intrerupatoarelor invertorului este apropiata de frecventa de rezonanta a circuitului
oscilant folosit.
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4.2.3. Modelarea convertoarelor rezonante de tip serie si de tip paralel

Pe baza concluziilor stabilite in paragrafele 4.2.1 si 4.2.2, autorul prezinta
modul in care se poate realiza un macromodel pentru convertoarele rezonante.
Macromodelul propus, cuprinde toate partile componente ale unui convertor
rezonant care au fost transformate in elemente de circuit liniare folosind metoda
liniarizarii armonice. Dupa cum s-a mentionat mai sus, daca circuitul rezonant din
structura unui convertor are un factor de calitate ridicat, invertorul de
tensiune/curent de la intrarea convertorului rezonant poate fi modelat ca o sursa
de tensiune alternativa, cu forma de variatie in timp cvasi-sinusoidala. Circuitul de
redresare, circuitul de filtraj si sarcina au fost modelate impreuna ca un simplu
rezistor. in consecintd, circuitul rezonat din componenta convertorului, are la
intrare o sursa de tensiune sinusoidala, iar la iesire un rezistor, fapt ce permite in
continuare o analiza ugsoara a comportarii acestuia in domeniul frecventa. Cu alte
cuvinte, macromodelul convertorului rezonant contine un circuit oscilant care are o

sarcina pur rezistiva, fiind alimentat de la o sursa de tensiune alternativa, conform
fig.4.9.

Circuit R,
. u ,
oscilant 1 o

Z;

Fig.4.9. Schema echivalenta a unui convertor rezonant pentru analiza in c.a.

in cap.2, au fost indicate o parte dintre tipurile de circuite oscilante care pot
fi folosite la realizarea convertoarelor rezonante. Din punct de vedere practic,
prezinta interes raspunsul circuitului oscilant in frecventa, pentru o anumité
frecventa a tensiunii echivalente uj; de la iegirea invertorului sau pentru o anumita
valoare a rezistentei de sarcinad - fig.4.9. Rezultatele obtinute pot sa fie apoi
folosite la proiectarea unei bucle de reactie negativa, daca se doreste stabilizarea
tensiunii/curentului de la iegirea convertorului fata de perturbatiile tensiunii aplicate

la intrare, variatiile sarcinii, etc. Indicii "1" din fig.4.9 au semnificatia de compo-
nenta fundamentala.
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In continuare sunt prezentate circuitele echivalente a doua convertoare
rezonante: convertorul rezonant de tip serie si convertorul rezonant de tip paralel,

a caror scheme liniarizate sunt indicate in fig.4.10 respectiv fig.4.11.

iy C iy

>

|
F »

ull @ uf] > llrll
v Cf—" UO
Zil Recy I

Fig.4.10. Schema echivalenta a unui convertor rezonant de tip serie, pentru componenta

fundamentala

Fig.4.11 Schema echivalenta pentru componenta fundamentala a unui convertor rezonant
de tip paralel

in fig.4.10 si fig.4.11, invertoarele de tensiune sunt modelate, dup& cum
s-a mai precizat, cu ajutorul a doua surse de tensiune alternativa avand frecventa
egala cu frecventa de comutatie a intrerupatoarelor electronice de putere.

Amplitudinea tensiunii de la intrare este egala cu amplitudinea componentei
fundamentale a tensiunii de la iesirea invertorului de tensiune. Tensiunea de
intrare este data de relatia urmatoare:

ug =U,, sin ot (4.35)

Circuitul de iesire, in cazul celor doua tipuri de convertoare rezonante, este
modelat cu ajutorul unui rezistor Recy. Marimile electrice indicate in fig.4.9, obtinute
de autor cu ajutorul metodelor de calcul folosite la analiza circuitelor de curent
alternativ, sunt prezentate in tabelul tab.4.12. Din tab.4.12, autorul scoate in

evidenta faptul, ca in urma liniarizarii convertoarele rezonante, se pot obtine foarte
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usor o multime de informatii importante, cum ar fi: valorile tensiunilor/curentilor din
circuitul oscilant, puterea absorbitd de convertor si puterea furnizata sarcinii, se
pot trasa caracteristicile in domeniul frecventa ale marimilor electrice indicate in
fig.4.9, se pot estima pierderile disipate pe dispozitivele electronice de comutatie,
etc.

Pentru exemplificarea modului in care informatiile deduse mai sus pot sa fie
utilizate, autorul prezinta in cele ce urmeaza o metoda simpla de proiectare a unui
convertor rezonant de tip serie-paralel - fig.4.11, pornind de la modelul sau
liniarizat. De cele mai multe ori, in practica, pot sa apara diferente semnificative
intre valoarea tensiunii de la intrarea convertorului si cea de la iesirea sa. in acest
caz, convertoarele sunt prevazute cu transformatoare de putere, de inalta
frecventa, care au rolul de a adapta valoarea tensiunii de la intrarea convertorului
la necesitatile sarcinii.

Astfel, in fig.4.10 respectiv fig.4.11, intre rezistenta echivalentd Re, $i

iesirea circuitului oscilant mai poate fi prevazut un transformator de adaptare -
fig.4.12.

iﬂ L
'
Zil a anecv

b
Fig.4.12. Schema echivalenta a unui convertor rezonant paralel cu izolare galvanica
Pe masura ce valoarea rezistentei de sarcind scade sau tensiunea de intrare
scade, pentru a mentine constanta tensiunea de la iegirea convertorului, trebuie ca
frecventa de comutatie sa fie din ce in ce mai apropiata de frecventa de rezonanta
a circuitului oscilant. Proiectarea se va face pentru aceste conditii limita.
Tensiunea pe rezistenta echivalenta este:
1

Ug= > U, (4.36)

w .l
- — ] +j—
w, R

iar in apropiere de frecventa de rezonanta
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Ue=——U, (@.37)
JR

de unde valoarea efectiva a tensiunii pe sarcina este:

U, = U. (4.38)

R

Marimile subliniate in relatiile de mai sus sunt marimi complexe.
Din (4.37) obtinem:

v =122y, (4.39)
de unde rezulta ca

U.=jo,LI, (4.40)
sau U,=w/Ll, (4.41)

Adaptand relatia (4.13), dedusa de autor in paragraful 4.2.1, pentru un redresor

bialternanta realizat cu diode, obtinem:
2 2
U, :;[Urw '(ZrD +r )10 - 2UD]§;Ur1M (4.42)

unde Upm reprezinta amplitudinea tensiunii de la intrarea redresorului, rp
rezistenta dinamica a unei diode a puntii redresoare in stare de conductie, r.
rezistenta echivalenta serie a bobinei de filtraj de la iesirea convertorului, Up
tensiunea de deschidere a unei diode, Uy, /o tensiunea si curentul de iegire.
Marimile r, rp $i Up pot sa fie neglijate la o prima evaluare.

Din (4.42) se poate deduce valoarea efectiva a tensiunii up.
Transformatorul cu un raport de transformare n, daca este cazul, adapteaza
valoarea acestei tensiuni la valoarea tensiunii de pe condensatorul C al circuitului

oscilant. Curentul de intrare in circuitul de redresare in functie de curentul de
sarcina este dat de relatia:

1 4
I, =—==In 4.43
=5 (4.43)

care se obtine din (4.15).

Curentul care circula prin condensatorul circuitului oscilant se obtine cu relatia:

Ilcl =0,CU (4.44)
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iar curentul prin inductanta L cu relatia:

1,|=IE+ 1 (4.45)

Cu ajutorul (4.36) - (4.45) putem sa proiectam convertorul rezonant de tip
serie-paralel prezentat in fig.4.12. Proiectarea are ca date initiale: tensiunea si
curentul de sarcind (puterea utild in sarcind) precum si valoarea tensiunii de
alimentare. Se cunoaste de asemenea tipul invertorului si tipul circuitului de

redresare care poate fi folosit - fig.2.10.
4.3. Convertor rezonant de tip paralel cu control de faza

in acest subcapitol autorul prezintd analiza in domeniul frecventa si
rezultatele simularilor cu ajutorul programului PSPICE pentru un convertor
rezonant de tip paralel cu control de faza. Analiza in domeniul frecventa este
folosita pentru a obtine relatii simple pentru proiectare convertorului rezonant.

Structura convertorului de tip paralel cu control de faza a fost propusé de
catre autor. Convertorul [110], [113], prezintd un numéar sporit de avantaje in
comparatie cu convertoarele rezonante de tip paralel.

Noua structura contine doua invertoare de curent rezonante, de tip paralel,
care sunt cuplate prin intermediul unui circuit magnetic. Controlul puterii
transferate sarcinii este realizat prin reglajul defazajului introdus intre semnalele
de comanda ale celor doua invertoare. Cele doua invertoare lucreaza cu o
frecventa de comutatie constantd. Rezultatele analizei in domeniul frecventa a
regimului de functionare stabilizat al convertorului si cele ale simularii efectuate cu
ajutorul programului PSPICE, sunt asemanatoare si valideaza posibilitatea
realizarii sale practice.

Convertoarele rezonante de tip paralel, realizeaza controlul puterii de iesire
fata de variatiile tensiunii de la intrare si ale sarcinii, prin modificarea frecventei de
comutatie a intrerupatoarelor. Atunci cand o sarcind cu caracter rezistiv are un
domeniu larg de variatie, se poate folosi cu succes un convertor rezonant de tip
paralel, datoritd independentei sale fatd de variatile sarcinii [44], [45], [47].
Convertoarele rezonate de tip paralel prezintd un randament bun datorita faptului
ca intrerupatoarele lor pot sa comute la un raport dv/dt scazut, motiv pentru care

pierderile la comutatie sunt foarte mici. in ciuda caracteristicilor valoroase pe care
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le prezinta, reglarea puterii de iesire se realizeaza prin modulatie de frecventa,
care determina o utilizare incorecta a componentelor magnetice si un control
scazut al interferentelor electromagnetice, deoarece metoda de comanda implica
o banda larga a frecventei de comutatie. Caracteristicile convertoarelor pot sa fie
imbunatatite daca se alege ca metoda de comanda controlul fazei la o frecventa
de comutatie fixa.

Convertoarele rezonante cu control de faza elimina dezavantajele
convertoarelor rezonante cu comanda in frecventa. Utilizand o frecventa de
comutatie constanta pentru intrerupatoare, se constata o reducere semnificativa a
spectrului de zgomot generat, iar filtrele inductive utilizate pot sa fie proiectate si
realizate mult mai usor. La aceste performante generale cu privire la convertoarele
rezonate cu control de faza, convertorul propus de autor - (fig.4.13) - aduce

caracteristici noi $i valoroase cum ar fi:

Fig. 4.13. Convertor rezonant de tip paralel cu control de faza
- curentul absorbit de la sursa de tensiune de la intrare este constant;
- zgomotul intors de convertor la sursa de alimentare este foarte redus datorita
socurilor cu care convertorul este prevazut la intrare;
- comanda pentru toate tranzistoarele convertorului sunt aplicate intre terminalul
de comanda si mas&; amplificatoarele de impuls folosite pentru comanda

tranzistoarelor au o structura mai simpla si un pret scazut:
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- se foloseste in mod obligatoriu un redresor de tensiune care contine un filtru
trece jos de ordinul doi, motiv pentru care componentele alternative de frecventa
ridicatd, datorate procesului de comutatie al tranzistoarelor, sunt puternic
atenuate.

Un alt avantaj deloc de neglijat este acela ca valoarea de véarf a curentului
prin intrerupatoare este limitata de socurile aflate la intrarea celor doua invertoare.
Aceasta nota distinctiva, in cazul in care tensiunea de la intrarea convertorului are
valori de ordinul sutelor de volti, permite utilizarea tranzistoarelor MOSFET de
putere care suportd tensiuni drena-sursa ridicate, dar care admit un curent de
drena foarte scazut.

Datorita simplitatii si a rapiditatii de obtinere a rezultatelor, autorul folosegte
ca metoda de analiza pentru convertorul propus, metoda liniarizarii armonice [43],
[88] descrisd pe larg la inceputul capitolului. Conform acestei metode, se
considera ca un convertor rezonant contine o parte neliniara si una liniara. Partea
neliniara formata de regulda din intrerupatoarele convertorului, determind in
general, un raspuns neliniar, dar periodic. Acest raspuns, este descompus intr-o
serie Fourier. Circuitele rezonante din structura convertoarelor au un raspuns
apreciabil la frecventa de comutatie, motiv pentru care vor extrage teoretic, doar
componenta fundamentald a semnalului neliniar. in cazul convertoarelor
rezonante, se considera ca intreaga energie a semnalelor este continuta in
componenta fundamentala - vezi paragrafele anterioare. Daca circuitele rezonante
au un factor de calitate ridicat, atunci efectul armonicilor de ordin superior pot sa
fie neglijate. Cu alte cuvinte, liniarizarea convertorului, care este un sistem
puternic neliniar, poate fi vazuta ca o filtrare a armonicilor superioare si a
componentei continue.

Convertorul din fig.4.13 este compus din doua invertoare de curent de tip
paralel, care sunt cuplate prin intermediul unui transformator de putere de
frecventa ridicatd si care are rolul de circuit magnetic de legatura. in structura
convertorului se mai gasesc patru intrerupatoare bidirectionale de tensiune
datorita faptului ca in drena fiecarui tranzistor se afld in serie cate o dioda.
Componenta continud a curentilor care trec prin infasurdrile primare ale
transformatorului sunt eliminate cu ajutorul a doud condensatoare C; in vederea

impiedicarii saturarii miezului magnetic. intre fiecare invertor rezonant de tip
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paralel si sursa de tensiune de la intrare sunt conectate doua socuri Ly care
filtreaza si limiteaza curentul absorbit de la sursa de alimentare. Fiecare sursa de
tensiune impreund cu socul aferent se comporta ca o sursa de curent cvasi-
constant. Convertorul este prevazut cu un redresor de tensiune care poate fi
modelat, la o frecventd de comutatie constanta, ca o rezistenta, folosind aceeasi
metoda de liniarizare pe care autorul a utilizat-o si in paragrafele anterioare.
Tranzistoarele T1, T2 si T3, T4 comuta alternativ, fiind comandate de impulsuri
rectangulare de tensiune, unipolare, cu factor de umplere putin mai mare decét
50%. Aceasta conditie este necesara pentru a putea oferi curentilor de intrare o
cale de circulatie pe toata durata conversiei. Daca factorul de umplere al
semnalelor de comanda ar fi mai mic decat 50%, atunci tensiunea in anodul
diodelor D1 si D3 ar putea sa inregistreze o variatie brusca spre valori foarte mari,
putand cauza distrugerea intrerupatoarelor. Toate tranzistoarele au aceeasi
frecventa de comutatie.

Semnalele de comanda ale intrerupatoarelor ale unui invertor rezonant sunt
defazate cu un unghi ¢ reglabil fata de cele ale celuilalt invertor, in functie de
puterea necesara sarcinii. Forma de variatie in timp a curentilor care intrd in
circuitele rezonante de tip paralel este rectangulard. Tensiunea pe circuitele
rezonante este cvasi-sinusoidala daca factorul de calitate al acestor circuite este
suficient de mare.

in cele ce urmeazd autorul insists §i asupra modului in care
intrerupétoarele convertorului sunt incarcate, specificand un rezultat in care se
poate vedea ca defazajul ¢, dintre componenta fundamentaid a curentului i; si
tensiunea pe circuitul prin care circuld i; nu este egal cu defazajul ¢, a celui de-al
doilea circuit. Defazajele @1 si @, prezinta o dependenta neliniarad in functie de
defazajul de comanda ¢. Pentru acest motiv, intrerupéatoarele celor doua
invertoare rezonante nu sunt incarcate in acelasi mod. Astfel, existd posibilitatea
ca la un moment dat, unul dintre invertoare s& debiteze energie pe o sarcina cu
caracter inductiv iar celalalt sa debiteze energie pe o sarcina cu caracter capacitiv.
Cu toate acestea, se poate determina, prin simulare sau prin calcul numeric, care
este frecventa de lucru a convertorului pentru care toate tranzistoarele s& debiteze
energie pe o sarcind cu caracter inductiv. Aceasta frecventa trebuie sa fie oricum

mai mica decét frecventa de rezonanta a celor doud circuite oscilante. Defazajul
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paralel si sursa de tensiune de la intrare sunt conectate doua socuri L care
filtreaza si limiteaza curentul absorbit de la sursa de alimentare. Fiecare sursa de
tensiune impreuna cu socul aferent se comportd ca o sursa de curent cvasi-
constant. Convertorul este prevazut cu un redresor de tensiune care poate fi
modelat, la o frecventa de comutatie constanta, ca o rezistenta, folosind aceeasi
metoda de liniarizare pe care autorul a utilizat-o si in paragrafele anterioare.
Tranzistoarele T1, T2 si T3, T4 comuta alternativ, find comandate de impulsuri
rectangulare de tensiune, unipolare, cu factor de umplere putin mai mare decét
50%. Aceasta conditie este necesara pentru a putea oferi curentilor de intrare o
cale de circulatie pe toata durata conversiei. Daca factorul de umplere al
semnalelor de comanda ar fi mai mic decat 50%, atunci tensiunea in anodul
diodelor D1 si D3 ar putea sa inregistreze o variatie brusca spre valori foarte mari,
putdnd cauza distrugerea intrerupatoarelor. Toate tranzistoarele au aceeasi
frecventa de comutatie.

Semnalele de comanda ale intrerupatoarelor ale unui invertor rezonant sunt
defazate cu un unghi ¢ reglabil fata de cele ale celuilalt invertor, in functie de
puterea necesara sarcinii. Forma de variatie in timp a curentilor care intra in
circuitele rezonante de tip paralel este rectangulara. Tensiunea pe circuitele
rezonante este cvasi-sinusoidala daca factorul de calitate al acestor circuite este
suficient de mare.

in cele ce urmeazad autorul insistd si asupra modului in care
Intrerupatoarele convertorului sunt incarcate, specificand un rezultat in care se
poate vedea ca defazajul ¢; dintre componenta fundamentaiad a curentului i; si
tensiunea pe circuitul prin care circula iy nu este egal cu defazajul ¢, a celui de-al
doilea circuit. Defazajele ¢ si @, prezintd o dependenta neliniard in functie de
defazajul de comanda ¢. Pentru acest motiv, intrerupétoarele celor doua
invertoare rezonante nu sunt incarcate in acelasi mod. Astfel, existd posibilitatea
ca la un moment dat, unul dintre invertoare s& debiteze energie pe o sarcina cu
caracter inductiv iar celalalt sa debiteze energie pe o sarcina cu caracter capacitiv.
Cu toate acestea, se poate determina, prin simulare sau prin calcul numeric, care
este frecventa de lucru a convertorului pentru care toate tranzistoarele sa debiteze
energie pe o sarcina cu caracter inductiv. Aceasta frecventa trebuie s fie oricum

mai mica decat frecventa de rezonanté a celor doua circuite oscilante. Defazajul
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dintre semnalele de comanda ale celor doua invertoare poate sa ia valori in
intervalul [0°, 180°]. n cazul in care defazajul ¢ este 0° atunci puterea de iesire
atinge valoarea sa maxima iar cand ¢ este 180° atunci puterea de iesire este zero.
Pentru a realiza analiza in domeniul frecventa utilizand metoda liniarizarii armo-
nice putem sa facem urmatoarele presupuneri:

- circuitele rezonante de tip paralel sunt identice;

- transformatorul de putere si inalta frecventa este ideal,

- se pot neglija pierderile de comutatie;

- pentru simplitatea calculelor, toate infagurarile transformatorului au acelasi
numar de spire.

- redresorul de tensiune - fig.4.13 - poate fi modelat ca o sarcina pur rezistiva
pentru o frecventa de comutatie data dupa cum s-a aratat intr-un paragraf anterior.

Pentru ambele circuite rezonante vom face urmatoarele notatii:

1 1 L . R R
w,=——, Z,=w,L = :,/— | Q=w,CR=—=— unde w este frec-
¢ /LC ( 0 (I)OC C § Q 0 . ZO

venta de rezonanta, Z, este impedanta caracteristica iar Q reprezinta factorul de
calitate al circuitului rezonant cu sarcina.

Consideram ca energia este concentrata in componenta fundamentala a
curentilor si a tensiunilor atunci cand circuitele rezonante au un factor de calitate
suficient de mare, cel putin de ordinul unitatilor. TinAnd cont de simplificarile

indicate mai sus, obtinem urmatorul circuit echivalent al convertorului.

iy Tr iy

@ " th L L C—TLRe V2®

e L1

Z 22

Fig.4.14. Circuitul echivalent al convertorului rezonant de tip paralel cu control de faz§
Cele doua invertoare de curent au fost inlocuite cu dou& surse de curent
alternativ.
in fig.4.14 rezistenta R, este rezistenta echivalenta a sarcinii reflectata in
infagurarile primare ale transformatorului. Pentru a realiza analiza circuitului din

fig.4.14 se foloseste principiul superpozitiei. Se observa efectul fiecarei surse de
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curent independent de cealalta, iar in final efectele inregistrate se insumeaza.
Dupa cateva operatii simple si tindnd cont de notatiile de la inceputul paragrafului,
se poate obtine expresia curentului care circuld prin rezistenta echivalenta, atunci

cand in circuit avem conectata doar sursa de curent i

L
c 1
i =i = j (4.51)
=+ jolR+—— 140 2 %
C joC w, @

. 2 .
unde i, =/, sm(wt+%j, I =—18R=Re||Re=Rs.
7

Forma de variatie in timp a curentului care trece printr-un circuit rezonant este
rectangulara cu factorul de umplere de 50%. Curentul j; poate fi scris ca o
variabila complexa la fel ca in (4.52) unde valoarea modulului a fost obtinut, in

urma aplicarii transformatei Fourier curentilor care trec prin circuitele rezonante.

L _ 2, %
p=—1e*
Vs

(4.52)

Cand numai sursa de curent j,; este conectata in circuit se obtine expresia
curentului care trece prin rezistenta echivalenta a sarcinii reflectata in cele doua
infasurari primare.

L

@

(4.53)

iy: L R L= 5
~+jwlR+—— 0l 2 _ %
c J jaC 1+]Q( J

unde i, =Imsin(a)t—%j, I . :—2—1 SIR=R: || Re = Rs.
w

Curentul j; poate fi scris de asemenea ca o variabilad complexa dupd cum
este indicat in relatia urmatoare:

-
=27 (4.54)

T

o8

Tinand cont de relatiile de mai sus, se poate determina valoarea curentului de

iesire is care circula prin rezistenta echivalenta a sarcinii adunand curentii iy si fy.

Ly 1 cos? (4.55)
7w

quﬁ_ﬂq 2

w, o
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Functia de transfer intrare iesire a celor doua invertoare este data de relatia
urmatoare:
Ig

M, =—

(4.56)
I

unde / reprezintd valoarea curentului absorbit de la sursa de alimentare de catre
fiecare invertor rezonant in parte. Amplitudinea acestei functii de transfer (4.56)

se poate obtine cu ajutorul relatiei (4.55).

®
|is| ~ 2\/"2_ COSE

\/51_ T 3
\ﬁ+Q[w woj
w, @

Tensiunea de iesire pe rezistenta echivalenta a sarcinii poate fi obtinuta de

‘Mu' =

(4.57)

asemenea cu ajutorul relatiei (4.55)

Vg = 471:S I : cos% (4.58)

)

Impedanta Z; reprezinta sarcina pentru tranzistoarele T4 si T iar impedanta

Z, este sarcina pentru tranzistoarele T3 si T4 - fig.4.14. Expresiile acestor
impedante sunt:

2R5cos£ cosg—Q L _Dolsin? - ]sm¢+Q @ %
2 2 w, o 2 2 w, @

Z = . - =|Z,|e" (4.59)
cosQ—Q 2 _%lsin?] 4 sm(p+Q @ %
2 0w, o 2 2 w, o
2RScos£ COS — +Q ~%o \sin? j —sm¢+Q D _ D
2 w, o 2 2 w, @

2 2 2
cos£+Q L _ % sin? | + —sin£+Q L _Doeos?
2 w, o 2 2 w, o 2

Defazajele @1 si ¢, iau diferite valori, motiv pentru care, intrerupatoarele

=|Z,le (4.60)

convertoruiui nu sunt incarcate simetric. Poate sa existe situatia in care
intrerupatoarele unui invertor rezonant sa fie incarcate cu o sarcina inductiva iar
celelalte cu o sarcina capacitiva. Prin simulare sau calcul numeric putem sa
determinam frecventa de comutatie pentru care toate intrerupétoarele

convertorului sunt incarcate inductiv pentru a mari randamentul conversiei.
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Puterea de iesire a celor doua invertoare rezonante este obtinuta simplu cu

ajutorul relatiei (4.58)

pe 8R513cos:£
p = S 2 (4.61)

R 2
;{1 + Q{ﬂ - ﬂj ]
w, o

Tinand cont de indicatiile mentionate in lucrarile [29], [43]-[47], s-a precizat

in 4.2 ca rezistenta de intrare echivalenta a redresorului de tensiune in punte este

aproximativ egala cu:

R - 7m’n’R, (1 N 2U, 2r, +rLOJ

+
U, R

S (4.62)
8

unde Up este tensiunea de prag a diodelor redresoare, rp rezistenta dinamica a
diodei, U, tensiunea de iesire a convertorului, r, este rezistenta echivalenta serie
a bobinei de filtraj Lo.

Simularea functionarii noului tip de convertor propus de autor s-a realizat cu
ajutorul programului PSPICE. Toate tranzistoarele MOSFET de putere sunt de
tipul IRF810, valoarea celor doua inductante L este de 1,2mH, valoarea celor doua
capacitati C este de 1.6nF. Curentii de intrare ai celor doua invertoare rezonante
de tip paralel sunt limitati la 1A. Frecventa de rezonantd a celor doua circuite
oscilante de tip paralel este de aproximativ 110KHz iar frecventa de comutatie a
tranzistoarelor este de 100KHz. Factorul de umplere al impulsurilor de comanda
este putin mai mare de 50%. Rezistenta sarcinii este de 100(). Valoarea
inductantelor bobinelor de filtraj Lr de la intrarea convertorului sunt de 6mH. in
fig.4.15 sunt prezentate cateva diagrame de timp, obtinute cu ajutorul programului
de simulare PSPICE, pentru un defazaj de 20° intre semnalele de comanda ale
celor doua invertor.

In acest subcapitol a fost prezentat un nou tip de convertor rezonant de tip
paralel cu control de faza, propus de autor. Convertorul prezinta toate avantajele
specifice convertoarelor rezonante de tip paralel dar, datoritd principiului sau de
comanda, frecventa de comutatie a intrerupatoarelor este constanta.

Convertorul propus are fata de convertoarele rezonante de tip paralel noi
caracteristici, cum ar fi. curent de intrare constant si limitat, genereaza un spectru

scazut de zgomot datoritd socurilor dintre sursa de alimentare si cele doud
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invertoare rezonante, comanda tranzistoarelor se aplica intre poarta si masa, fapt

ce duce la simplificarea circuitului de comanda.

-508+----emmmee = it A= mmm - - T mmmmm -
1.02ms 1.83ms 1.04ms 1.65ms 1.06ms
Time
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Fig.4.15. Rezultatele simularii functionarii convertorului

4.4. Concluzii
in cadrul acestui capitol, autorul alege ca metodda de analizi a
convertoarelor rezonante, metoda liniarizarii armonice. Avantajul major al
liniarizarii armonice consta in reducerea analizei convertorului, ce are un pronuntat

caracter neliniar, la analiza unui circuit liniar echivalent. inaintea analizei efective,
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pentru fiecare subcircuit neliniar al convertorului rezonant se adopta un circuit
liniar, folosind unele aproximari simplificatoare. Cu ajutorul circuitelor liniare se
obtine in final un model al intregului convertor.

Analiza prin liniarizare armonica este potrivita convertoarelor rezonante
intrucét acestea contin in structura lor circuite rezonante acordate pe o frecventa
apropiatd de cea de functionare a convertorului. Circuitul rezonant filtreaza
toate componentele spectrale ale semnalelor variabile de stare asociate lui, in
afara de componenta lor fundamentala, in care se considera ca este inmagazinata
intreaga lor energie.

Pornind de la modelele foarte simple propuse de [29], [43], pentru circuitele
de redresare, folosite in convertoarele rezonante, autorul realizeazd o analiza
detaliatd a unui redresor de tensiune sincron, monofazat, monoalternanta, cu
tranzistoare MOSFET de putere. Deoarece aceste tipuri de redresoare au un
randament foarte bun in cazul redresarii unor tensiuni de valori reduse la curenti
de sarcina importanti, autorul propune un set de relatii matematice extrem de utile
cu ajutorul carora sa se poatd estima cat mai exact performantele si posibilitatile
de optimizare ale redresarii, inaintea unei realizari practice.

Autorul aratd cd metoda de liniarizare este potrivitd studiului, proiectarii
rapide dar si optimizarii convertoarelor rezonante. Pentru exemplificare, autorul
indica pagii necesari proiectarii unui convertor rezonant de tip paralel clasic.

Pe baza experientei acumulate in privinta analizei si proiectarii
convertoarelor rezonante, in finalul capitolului, autorul propune un nou tip de
convertor rezonant de tip paralel. Acest nou tip de convertor pastreaza toate
avantajele convertoarelor rezonante de tip paralel aducand pe langa acestea
caracteristici noi si utile: curent de intrare constant si limitat, frecventa de
comutatie constantd, genereaza un spectru scazut de zgomot, comanda tuturor
tranzistoarelor MOSFET se aplicad intre poartd si masd fapt ce duce la
simplificarea circuitului de comanda. Pentru noul tip de convertor propus de autor,
componentele magnetice pot sa fie utilizate mult mai eficient decat in cazul in care
controlul puterii transferate sarcinii se realizeazd prin reglarea frecventei de
comutatie. La frecventa fixd de comutatie, spectrul zgomotului datorat proceselor

de comutatie si a frecventei variabile de comutatie este scazut iar proiectarea
circuitelor de filtraj se poate realiza usor.
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5. Modelarea si simularea convertoarelor cvasi-rezonante

Avand in vedere caracteristicile remarcabile si domeniul larg de aplicatii de
care se bucurd convertoarele cvasi-rezonante, autorul prezintad in acest capitol o
serie de rezultate proprii in ceea ce priveste modelarea si simularea lor.

Prin modelare se doreste determinarea unei functii matematice care sa
poata descrie cat mai exact comportarea convertoarelor studiate in cat mai multe
conditii posibile de functionare.

Modelarea convertoarelor cvasi-rezonante prezinta interes deoarece in
structura lor exista circuite cu elemente reactive caracterizate de doué scari de
timp mult diferite intre ele, motiv pentru care, simularea lor folosind programul
PSPICE réméne de cele mai multe ori nesolutionata. In prima parte a capitolului,
autorul dezvoltd cu ajutorul mediului de programare MATLAB, pornind de la un
model matematic care pune in evidentd caracterul puternic neliniar al
convertoarelor cvasi-rezonante cu comutatie la curent zero, o rutina de calcul care
permite realizarea simularilor intr-un timp extrem de scurt, obtindndu-se rezultate
foarte asemanatoare cu cele apdrute in literatura de specialitate [3],[52],[51],[121].
Rutina de calcul furnizeaza foarte rapid rezultatele simulérii indiferent de
performantele sistemului de calcul pe care ruleaza. In urma simuldrilor efectuate
de catre autor, s-a constatat faptul, cd durata simularii este influentata in mica
masura de durata intervalului de timp pentru care se face analiza functionarii
convertoarelor cvasi-rezonante cu comutatie la curent zero si de precizia dorita a
rezultatelor. Programul dezvoltat de autor se preteaza in cazul in care se doregte
proiectarea si optimizarea acestor convertoare, facandu-se o economie importanta
de timp de simulare. Algoritmul de calcul este apoi adaptat si pentru simularea
convertoarelor cvasi-rezonante cu comutatie la tensiune zero.

In partea a doua a capitolului de fatd, autorul propune un model discret
pentru bucla de reactie negativa care realizeaza stabilizarea tensiunii de iesire a
unui convertor cvasi-rezonant cu comutatie la curent zero, de tip buck. Modelul
discret propus de cétre autor este util in cazul in care se doreste realizarea functiei
de comanda a convertorului cu ajutorul unui dispozitiv electronic digital. Rezulta-
tele simularilor obtinute, folosind toolbox-ul Simulink al mediului de programare

MATLAB valideaza modelul in timp discret propus de autor.
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5.1. Notiuni introductive

Pentru a realiza simularea convertoarelor electronice de putere este
necesara determinarea in prealabil a unor modele matematice si logice care sa
descrie cat mai exact comportarea reala a convertoarelor in diferite regimuri de
functionare. Dupa determinarea functiilor matematice care aproximeaza cel mai
bine caracteristicile unui anumit convertor, urmeaza alegerea algoritmilor pentru
calculul numeric in functie de tipul de analiza care se urmareste a fi obtinuta si de
satisfacerea urmatoarelor cerinte:

- simplitate din care sa rezulte o viteza de calcul mare;
- precizie de calcul determinata de modul de reprezentare a datelor in sistemul de
prelucrare numerica folosit si de metoda matematica aleasa.

Este cunoscut faptul ca sistemele de calcul numeric au o reprezentare
interna exacta a numerelor intregi pentru care se realizeaza calcule exacte si o
reprezentare interna aproximativa a numerelor reale care influenteaza precizia
rezultatelor [86]. Desi se poate gasi un algoritm numeric care sa ofere rezultate
precise ale modelelor matematice folosite, modelul matematic in sine nu
realizeaza nimic altceva decat o aproximare a comportamentului real al
convertoarelor.

Implementarea algoritmilor numerici de calcul se realizeaza cu ajutorul unor
limbaje de programare obtinandu-se in final un program care realizeaza o anumita
cerinta. Rularea programului pe un calculator constituie simularea functionarii
convertorului. Rezultatele obtinute in urma simularii sunt apoi fie prelucrate si
analizate fie sunt prezentate sub o forma grafica. Simularea este utila pentru
etapele de proiectare si optimizare a functionarii convertorului inainte de realizarea
sa practica.

Modelul matematic este in final validat daca se constatd o asemanare
foarte buna intre rezultatele simularii si rezultatele obtinute pe cale experimentala

pentru aceleasi conditii de functionare a convertorului.
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5.2.Simularea convertoarelor cvasi-rezonante cu comutatie la curent zero

in cadrul acestui capitol, autorul prezinta un model matematic care pune in
evidentd caracterul puternic neliniar al convertoarelor cvasi-rezonante cu
comutatie la curent zero (ZCS-QRC) si dezvolta un program de simulare pe baza
unui algoritm care ofera o viteza de calcul foarte mare, capabil sa furnizeze
rezultate cat mai asemanatoare cu cele care se pot obtine pe cale experimentala.

Modelarea se bazeaza pe o rezolvare analitica a ecuatiilor diferentiale care
descriu functionarea ZCS-QRC. Modelul convertorului obtinut este implementat cu
ajutorul mediului de programare MATLAB, in vederea simularii cu o viteza mare
de executie a configuratiei convertorului in bucla deschisa, depinzénd in mica
masura de performantele calculatorului utilizat. Rezultatele obtinute in urma
simularii functionarii ZCS-QRC prezinta acuratete chiar si pentru cazul raspunsului
in domeniul timp cand se inregistreaza variatii mari ale semnalelor de intrare.

Aplicarea metodei de modelare la cele trei tipuri de topologii de baza de
convertoare cvasi-rezonante cu comutatie la curent zero: tipul buck, boost si buck-
boost, este data de catre autor ca si exemplu ilustrativ. Pentru modelul obtinut
este pusa in evidentd si conditia de comutatie la curent zero. A fost luata in
considerare utilitatea folosiri metodei de modelare propuse si in cazul
convertoarele cvasi-rezonante cu perioada extinsa [65]. Mai mult, se poate obtine
cu ugurinta si modelul pentru convertoarele cvasi-rezonante cu comutatie la curent
zero care au frecventa de comutatie apropiata de valoarea frecventei de
rezonanta a circuitului oscilant atasat intrerupatoruiui comandat [84], [85], [81]. Cu
mici modificari, programul poate fi adaptat cu usurintd pentru simularea
convertoarelor cvasi-rezonante cu comutatie la tensiune zero. Rezultatele simularii

celor trei topologii de baza, amintite mai sus, sunt date in 5.2.2 pentru a prezenta
avantajele metodei de simulare propusa de autor.

5.2.1.Consideratii generale asupra convertoarelor ZCS-QRC

in anul 1947 apare pentru prima data publicat in "Mallory Handbook" [89] o

referire la avantajele controlului sau cel putin a modificarii formelor de unda ale

curentului/tensiunii asociate unui intrerupator, tub electronic cu vid, pe durata
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comutatiilor sale. Deoarece comutarea unei sarcini cu caracter inductiv este un
lucru intrinsec in majoritatea convertoarelor electronice de putere, au fost propuse
de-a lungul timpului un numar mare de circuite pentru ameliorarea comutatiei,
circuite care sa reduca pierderile sau suprasolicitarile intrerupatoarelor electronice
de putere in procesul de comutatie.

Printre convertoarele care sunt dotate cu circuite de ameliorare a comutatiei
se numara $i convertoarele cvasi-rezonante cu comutatie la curent zero sau
tensiune zero.

ZCS-QRC [3], [73], care fac de altfel obiectul subcapitolului de fata, sunt
convertoare electronice de putere folosite pe scara larga la conversia energiei
cc-cc, datorita faptului ca la trecerea intrerupatoarelor electronice dintr-o stare intr-
alta, puterea disipata este neglijabila. Proprietatile si caracteristicile convertoarelor
ZCS QRC au fost detaliate [52]. Structura convertoarelor cvasi-rezonante este
simpla deoarece este asemanatoare cu cea a surselor de tensiune continua in
comutatie [3], [72] din care provin. in fig.5.1 sunt prezentate topologiile de baza ale
surselor de tensiune continua in comutatie fara izolare galvanica intre sursa de

alimentare si sarcina.
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Fig.5.1. Schemele electronice de principiu ale surselor de tensiune continua in

comutatie de tip a. Buck, b. Boost si c. Buck-boost
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Pentru a obtine un convertor cvasi-rezonant pornind de la circuitele
prezentate in fig.5.1, se inlocuieste tranzistorul bipolar conectat intre punctele A si
B cu un intrerupator care are o structura mult mai complexa, capabil sa comute |a
curent sau tensiune zero. In general, un comutator care are proprietatea de a
comuta la curent sau tensiune zero este obtinut prin adaugarea unei bobine si a
unui condensator la intrerupatorul electronic folosit, care vor forma impreuna un
circuit oscilant. Aceasta retea externa dispozitivului electronic de comutatie este
folosita pentru a influenta modul de evolutie in timp al curentului prin intrerupator
(cazul ZCS-QRC), astfel incat valoarea lui s& devina zero in momentul in care
intrerupatorul intra in stare de conductie sau trece in starea de blocare. Pierderile
la comutatie ale convertorului pot fi astfel reduse si frecventa de comutatie poate
sa fie marita, rezultand in final un convertor care prezinta o densitate mare de
putere transferata pe unitatea de volum.

Schemele de principiu ale intrerupatoarelor cu comutatie la curent zero

pentru modul de lucru cu unda plina si in semi-unda sunt prezentate in fig.5.2.a
respectiv fig.5.2.b.

Fig.5.2. Intrerupatoare cvasi-rezonante cu comutatie la curent zero

Modul de lucru cu unda plina semnifica faptul ca in inductanta L, curentul
poate sa circule in ambele sensuri, iar in modul de lucru cu semi-unda, curentul
prin inductanta L, circula doar intr-un singur sens.

Dupa cum se poate observa din fig.5.2, intrerupatoarele sunt compuse
dintr-un tranzistor, dioda D4, dioda D, (numai pentru modul de lucru cu unda
plind), o bobina L, si un condensator C, care vor alcatui impreuna un circuit
rezonant. Daca tranzistorul folosit este de tip MOSFET atunci in locul diodei D, se
folosegte chiar dioda interna a tranzistorului, caz in care si dioda D; poate lipsi.
Utilizarea unui tranzistor MOSFET in structura intrerupatorului cu comutatie la
curent zero (ZCS), duce la diminuarea considerabild a pierderilor in starea de

conductie datorita rezistentei drena-sursa de valoare foarte mica a tranzistoruiui.
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Terminalele de putere ale ZCS din fig.5.2 le notam cu A, respectiv B. Unul
din terminalele condensatorului C, este conectat in mod obligatoriu la nodul B, iar
celdlalt terminal poate sa fie conectat la borna pozitiva a sursei de tensiune de la
intrarea convertorului, la masa sau la iesirea convertorului. Pentru fiecare situatie
in parte, relatiile care descriu functionarea intrerupatorului sunt asemanatoare.

in cazul in care ZCS este blocat, tensiunea pe intrerupator este uag = uc Si
curentul de la A la B este zero. in cazul in care ZCS este in stare de conductie,
curentul de la A la B se poate considera ca fiind egal cu I a carui valoare este
obtinutd pe baza topologiei circuitului $i se presupune a fi constanta pe durata
unei perioade de comutatie. Aceasta presupunere poate fi intalnitd adesea,
deoarece convertoarele cvasi-rezonante sunt comandate la frecvente de
comutatie ridicate, astfel incat, perioada unui ciclu de comutatie este neglijabil de
mica in comparatie cu constantele de timp ale circuitelor de filtrare de la intrarea
respectiv iesirea convertoarelor.

Pentru a descrie principiul de functionare al unui intrerupator cvasi-
rezonant, un ciclu de conversie este impartit in patru subintervale de timp [3], [29],
[51], [55], si anume: intervalul in care bobina L, inmagazineaza energie, intervalul
de timp in care are loc procesul rezonant, intervalul de incarcare al
condensatorului C, si ultimul este acela in care tot curentul de sarcina circula prin
dioda de nul de la iesirea convertorului. Formele de unda ale curentului din bobina
L si a tensiunii pe condensatorul C, pentru modul de functionare cu unda plina si
modul de lucru cu semi-unda sunt prezentate in fig.5.3.a respectiv fig.5.3.b.

Ecuatile de stare care descriu functionarea intrerupatoarelor cvasi-
rezonante cu comutatie la curent zero precum $i durata celor patru intervale
mentionate mai sus sunt prezentate in continuare pentru ambele moduri de lucru.
Prezentarea ecuatiilor de stare este necesard, deoarece acestea sunt folosite in
scopul obtinerii unui model analitic care sta la baza programului de simulare
realizat de autor.

Este demn de remarcat faptul ca indiferent de topologia in care ZCS sunt
folosite, mecanismul de comutatie la curent zero ramane acelasi.

Proiectarea unui convertor ZCS QRC care s& stabilizeze tensiunea de la
iesirea sa, este dificil de realizat daca nu se dispune de modelul sau in bucla

deschisa. Datorita neliniaritatilor pe care le prezinta si a caracteristicilor complicate

5.6

BUPT



to t b ot t to t t, ts
a.

Fig.5.3 Formele de unda ale curentului prin bobina L, $i pe condensatorul C,

a. modul de functionare cu unda plind, b. modul de functionare cu semi-unda
de functionare, ZCS QRC sunt dificil de modelat.

in 5.2.2 este prezentat pe scurt modul de functionare al unui ZCS iar
relatiile puse in evidenta stau la baza realizarii modelului matematic al ZCS-QRC,
model cu un evident caracter neliniar.

Rezultatul modelarii este un sistem diferential neliniar care poate fi
implementat cu ajutorul unor programe de prelucrare numerica, cum ar fi cel oferit
de mediul de programare MATLAB. Modelul convertorului rezultat este precis
chiar si in cazul unui raspuns la semnal mare. in cadrul capitolului sunt analizate
modelele celor trei topologii de convertoare cvasi-rezonante de baza: buck, boost
si buck-boost, cu comutatie la curent nul.

in [3] se mentioneaza faptul, ca realizarea unei comutatii la curent zero este
posibila doar daca este indeplinita o anumita conditie - (5.23). Datorita importantei
pe care o prezinta, conditia de comutatie la curent zero este folosita in cadrul
metodei de modelare adoptate.

Metoda de modelare poate sa fie aplicatd si convertoarelor cu perioada
extinsa sau celor care lucreaza la o frecventd de comutatie foarte apropiata de

frecventa de rezonanta a circuitului oscilant atasat intrerupatorului.
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5.2.2. Analiza convertoarelor cvasi-rezonante cu comutatie la curent zero

in literatura de specialitate [3], [52], [73] este tratat in detaliu modul de
functionare al ZCS-QRC. Pentru o intelegere mai usoarad a modelarii ZCS-QRC,
autorul face o scurta trecere in revistd a principalelor fenomene ce insotesc
procesul de conversie a energiei de-a lungul unei perioade de functionare. Analiza
ce urmeaza a fi facuta se refera la ZCS-QRC de tip buck, boost, buck-boost -
(fig.5.4). Formele de unda cu ajutorul carora se prezintd analiza functionarii
convertoarelor din fig.5.4 au fost indicate in fig.5.3.

Primul interval de functionare incepe in momentul t; si dureazd pana in
momentul t;. La inceputul acestui interval tranzistorul este adus in conductie
(saturatie). Tot in acest interval, curentul prin inductanta L, creste liniar de la
valoarea initiala zero pana la valoarea finalda I = ct., care reprezinta valoarea
curentului de sarcina. La momentul to, intrarea tranzistorului in stare de conductie
este insotitd de o putere disipatd care poate fi neglijjata. Tensiunea pe
condensatorul C, ramane constantd. Valoarea acestei tensiuni depinde de
topologia convertorului studiat. Tensiunea pe bobina L, este data de relatia:

u, =L, % (5.1)
in cazul ZCS-QRC de tip buck, tensiunea u;, pentru primul interval de functionare
este egala cu tensiunea U;; pentru ZCS-QRC de tip boost, tensiunea u,, este egala
cu Us; pentru ZCS-QRC de tip buck-boost, tensiunea u,, este egala cu U; - Us.
Vom nota aceste valori particulare cu Uz - (fig.5.3). Durata acestui interval de timp
se poate obtine din (5.1):
_LI_LI
UZ

T

1
up

(5.2)

Tindnd cont de valorile tensiunii u;, si de (5.2), se observa ca durata
primului interval de timp depinde de tipul convertorului si de valoarea curentului de
sarcina.

Al doilea interval de functionare incepe in momentul ty cand curentul i prin
bobina L, devine egal cu cel de sarcina I - (fig.5.3). in acest interval de timp are loc
un proces rezonant datorat bobinei L, si condensatorului C,. Durata acestui interval

depinde de modul de lucru folosit, asa dupa cum se poate vedea tot in fig.5.3.
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Pentru modul de lucru cu unda plina, fig.5.3.a, acest interval se incheie in
momentul in care curentul prin intrerupatorul cvasi-rezonant a efectuat o oscilatie
completa.

Pentru modul de lucru cu semi-unda cel de-al doilea interval de timp se
incheie in momentul in care curentul prin inductanta L, devine egal cu zero -
fig.5.3.b.

Ecuatiile de stare care descriu functionarea intrerupatorului cvasi-rezonant

Fig. 6.4. Convertoare ZCS QRC de tip: a. buck, b. boost, ¢. buck-boost
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in cel de-al doilea interval de timp [t4, t2] sunt:

c B i (5.3)
dt
LD (5.4)
dt

Sistem de ecuatii diferentiale format din (5.3) si (5.4) are urmatoarele
Conditia finald pentru ambele moduri de lucru este i = 0 la momentul t,. Se
remarca faptul ca valoarea curentului poate sa devina zero doar dupa cel putin o
semiperioada de oscilatie in modul de lucru cu semi-unda si de cel putin trei
sferturi de perioada pentru modul de lucru cu unda plina. Durata acestui interval

de timp este data de relatia urmatoare:

L
arcsin[— I |— UZJ
6 C..

T,=—-= (5.5)

unde o, = . Pentru obtinerea ecuatiei (5.5) s-a presupus ca tranzistorul din

1
JL.c
structura unui intrerupator cvasi-rezonant cu comutatie la tensiune zero este ideal.
Curentul care circula prin tranzistor in acest interval de timp este compus
din curentul de sarcina si din curentul ce se genereaza pe durata procesului de
rezonanta determinat de bobina L, si condensatorul C,, motiv pentru care,
pierderile in starea de conductie ate tranzistorilor T - (fig.5.4) - sunt mult mai mari
decét cele care apar in cazul convertoarelor clasice cu comanda PWM - (fig.5.1).
Pierderile in starea de conductie pe ZCS sunt si mai accentuate pentru
modul de functionare cu semi-unda, in care, in serie cu un tranzistor T4, se mai
afla inca o dioda de putere. Blocarea tranzistorului din ZCS se face imediat dupa
prima trecere prin zero a curentului din inductanta L,. Se observa ca atat intrarea
in conductie a tranzistorului cat si blocarea lui se realizeaza la curent zero, motiv
pentru care pierderile la comutatie sunt reduse in mod substantial - (fig.5.3).
Datorita acestei proprietati, frecventa de comutatie a ZCS poate sa fie
foarte mare, practic de ordinul sutelor de kHz. Frecventa de comutatie ridicata

reduce valoarea inductantei bobinei si pe cea a capacitatii condensatorului de
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filtraj de |a iegirea convertorului.
in intervalul de timp [t,, t3] - (fig.5.3), are loc incarcarea liniara a
condensatorului C, pana cand tensiunea pe acesta devine egala cu una din
valorile tensiunii u , mentionate anterior.
incarcarea condensatorului este liniard deoarece se realizeaza cu ajutorul
curentului de sarcind a carui valoare I este constanta. Intervalul de incarcare
liniara a condensatorului C, este mai mic in cazul in care convertorul functioneaza
in modul de lucru cu unda plina decat in cel cu semi-unda - (fig.5.4).
Pentru intervalul de timp [t,, 3] se poate scrie relatia urmatoare, relatie care
descrie modul in care se realizeaza incarcarea liniara a condensatorului C,:
du.(t) _
" odr

Tot in acest interval de timp, curentul prin inductanta L, este egal cu zero.

I (5.6)

Conditia initiala pentru relatia (5.6) in momentul t; este: u.(¢,) =U, cos(8), iar cea
finala u.(t,)=U,.

Tindnd cont de aceste conditii precum si de relatia (5.5), putem exprima

durata acestui interval de timp in modul urmator:

: L/
1-cos| arcsin| — _[—1 /U,
Cc /

r /

U, - (5.7)

in ultima parte a perioadei de comutatie [ts, ta] - (fig.5.3), dupa ce tensiunea

T,=C

pe condensator devine egala cu Uz, curentul de sarcina I nu mai trece prin circuitul
oscilant al intrerupatorului cvasi-rezonant ci se va inchide prin dioda de nul de la
iegirea convertorului.

in practica, pentru controlul puterii transferate sarcinii se controleaza durata
acestui ultim interval. Cu alte cuvinte, puterea transferata sarcinii este functie de
frecventa de comutatie a intrerupatorului. Procesul rezonant este folosit doar
pentru realizarea conditiei de comutatie la curent zero.

Durata ultimului subinterval de timp se poate exprima foarte usor cu ajutorut
relatiei. T, =T-T,-T, - T, (5.8)
unde T reprezintd o perioada de comutatie. Relatiile prezentate in 5.2.2 stau la

baza realizarii programului de simulare a ZCS-QRC realizat de cétre autor.
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5.2.3. Modelarea convertoarelor cvasi-rezoante cu comutatie la curent zero

Modelarea ZCS-QRC are la baza observatia [127] ca o pericada de
comutatie poate fi impartita in doua subintervale de timp, corespunzatoare starii
de conductie si starii de blocare al tranzistorului din ZCS.

Cand curentul care circuld prin inductanta L, $i tranzistor este zero se
considera ca ZCS este blocat, iar cand in circuitul amintit mai inainte circula curent
atunci ZCS este in stare de conductie. Astfel, pe durata intervalelor [to, t1] $i [t1, t2]
- fig.5.3, intrerupatorul cvasi-rezonant este in stare de conductie pe cand in ultimul
interval, ZCS este blocat.

In legatura cu primul subinterval de timp [to, t4] - (fig.5.3), se mai poate face
o observatie importanta. Tranzistorul din ZCS este strabatut de un curent liniar
crescator de la zero la valoarea constanta I a curentului de sarcina. Valoarea
medie a curentului din ZCS, pe durata intervalului de timp [to, t1] este jumatate din
valoarea curentului de sarcina. Acest lucru se mai poate scrie si in alt fel, si
anume ca avand prin intrerupator un curent I doar pe jumatate din durata acestui
interval. Din acest motiv se poate considera ca intrerupatorul cvasi-rezonant este
in stare de conductie doar pe durata unei jumatati a primului interval de timp al
unei perioade de comutatie. Pentru cele doua observatii facute anterior se obtin
urmatoarele intervale de timp de conductie - t,, - $i de blocare - tu:

t, =057 +T,+T, (5.9)
ty = 05T, +T, (56.10)

Aceasta aproximare este pe deplin justificatad si de faptul ca frecventa de
comutatie a convertoarelor cvasi-rezoante este mult mai mare decéat de frecventa
de taiere a filtrului de la iesirea convertorului.

Pentru fiecare topologie in parte - (fig.5.4) - putem scrie cate un sistem de
ecuatii diferentiale care descriu functionarea convertorului in functie de starea
intrerupatorului. Astfel, pentru fiecare tip de convertor vom avea doua sisteme de
ecuatii diferentiale: unul pentru cazul in care intrerupatorul cvasi-rezonant este in
conductie si un altul pentru cazul in care intrerupatorul este in stare de blocare.

in final, folosind metoda medierii in domeniul variabilelor de stare vom
obtine din cele doua sisteme de ecuatii diferentiale, asociate fiecarui tip de

convertor, un singur sistem care reprezintd modelul matematic al convertorului
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analizat. Pentru convertorul cvasi-rezonant de tip buck, in cazul in care ZCS este

in conductie avem urmatorul sistem:

1 1
- - 0
i{uﬂ: RC, C, {u?}{l}/f (5.11)
dt| i 1 o L 3
L

iar in cazul in care ZCS este blocat, convertorul este caracterizat de urmatorul

sistem de ecuatii diferentiale:

1
diuc|_| RC, Cplte O (5.12)
dt| i 1 i | o

0
L

Conform metodei de mediere in spatiul variabilelor de stare, fiecare din
(5.11) si (5.12) este ponderat cu raportul dintre intervalul de timp in care este
valabil unul dintre sistemele de ecuatii diferentiale si durata unei perioade de
conversie. Astfel, primul sistem se inmulteste cu termenul t,/T iar cel de-al doilea
sistem se inmulteste cu termenul (1-to,)/T.

In final, cele doua sistem ponderate se insumeaza obtinandu-se un singur
sistem de ecuatii diferentiale, sistem care dupa cum s-a precizat mai sus

reprezintd modelul matematic al convertorului.

1 1

- — 0
%{“?}z RSICf C, [”?}{t&}a (5.13)
t| 1 I 0 1 LT
L

Tindnd cont de relatiile (5.2), (5.5) si (5.7), pentru ZCS-QRC de tip buck
timpul to,, este dat de (5.14). Dupa cum se poate observa din sistemul (5.13) si
tindnd cont de relatia (5.14), modelul matematic al convertorului este un sistem de

ecuatii diferentiale neliniar deoarece nu toti parametrii sistemului sunt constanti.

1

L

—i(t)
| Ve
1-cos| arcsin| —
L U,
—i(1)
0,5L,i(¢t) . . C,

rUi
U, U, i(t)

+
0

(5.14)
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analizat. Pentru convertorul cvasi-rezonant de tip buck, in cazul in care ZCS este

in conductie avem urmatorul sistem:

1 1

- — 0
_d_[uc‘I: R.C. C, [uﬁ{ 1 }U, (5.11)
dri i 1 i -

S = o L
L

iar in cazul in care ZCS este blocat, convertorul este caracterizat de urmatorul

sistem de ecuatii diferentiale:

| ]

07 0
i{“»}: RC, C; “ﬂ+HUi (5.12)
dr| i _l 1 0

0
L

Conform metodei de mediere in spatiul variabilelor de stare, fiecare din
(5.11) si (5.12) este ponderat cu raportul dintre intervalul de timp in care este
valabil unul dintre sistemele de ecuatii diferentiale si durata unei perioade de
conversie. Astfel, primul sistem se inmulteste cu termenul t/T iar cel de-al doilea
sistem se inmulteste cu termenul (1-t,)/T.

in final, cele doua sistem ponderate se insumeaza obtinandu-se un singur
sistem de ecuatii diferentiale, sistem care dupa cum s-a precizat mai sus

reprezintad modelul matematic al convertorului.

1 1
- - 0
ir‘.c}: Rscf Cf l:u'cj‘_l_{tm JU} (5.13)
dt| i 1 o L1 IT
L

Tinand cont de relatiile (5.2), (5.5) si (5.7), pentru ZCS-QRC de tip buck
timpul ton este dat de (5.14). Dupa cum se poate observa din sistemul (5.13) si

tinand cont de relatia (5.14), modelul matematic al convertorului este un sistem de

ecuatii diferentiale neliniar deoarece nu toti parametrii sistemului sunt constanti.

[

r

1-cos| arcsin| —

L " U,
1l
_05Li(r) . ) C,

+C,U, = = (5.14)
U, U, it)
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in cazul ZCS-QRC de tip boost, pentru cele doua stari ale intrerupatorului,

conductie respectiv blocare, avem urmatoarele doua sisteme de ecuatii

diferentiale:
- .
- 0
i[“f}: R.C, [”?}r'i}ui (5.15)
dr| i 0 B I
SR 0
i[“?}: RC, C {“?}{4(/[ (5.16)
dr| i 1 oL I3

Sistemele (5.15) si (5.16) sunt ponderate si apoi insumate, obtinand

urmatorul model matematic:

I 1 t V1]
) ) 1]
d{uc}: R,C, ( ch uc}r[?},i (5.17)

dt| i _ l—t"" 1 0 R I
i T )L

Pentru ZCS-QRC de tip boost, timpul de conductie al intrerupatorului se

poate obtine cu relatia:

1—cos| arcsin| —

L . uc(t)
0,5L,i c 0
o :’—’l(t)+ L C, arcsin| —— +Cu(t) = . = (5.18)
uc () uc(t) i(t)
Procedand la fel si pentru ZCS-QRC de tip buck-boost obtinem:
- .
- 0
di{“?}z R.C, {“F}{l}]i (5.19)
t{ 1 ] 0 0 l L
__ | 1
0
i["? }z kG, C {”F }{ ]U,. (5.20)
dt| i 1 i 0
— 0
L L

Sistemul obtinut in urma ponderarilor este dat de (5.21), iar timpul de conductie al

intrerupatorului in cazul convertorului cvasi-rezoant buck-boost se poate obtine cu
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ajutorul relatiei urmatoare (5.22).

o ]
L S (DR L
i{llc:| _ RSCJ- ( r jC “(‘:|+|:t(())" :lU (5.21)
) . i

L
~i(t
| ‘,C, (t)
1-cos| arcsin| ————
L, ) U, —u.(t)

i(r
C,
- +

! —_— .
U —u () T U, —u.(t) i(t)

i
t~
!
B
(9}
©
=
I
n
_
<

|
o
=
~
~

r

L

(5.22)
Autorul a realizat un algoritm de calcul numeric capabil sa rezolve ecuatii
de tipul (5.13), (5.17) si (5.21). Pentru implementarea algoritmului, Anexa 2-4,
autorul a folosit mediul de programare MATLAB. Cu ajutorul programului de
simulare dezvoltat de autor, se poate obtine raspunsul celor trei convertoare -
(fig.5.4) - la variatii mici si mari de semnal, pentru ambele moduri de functionare
permise de aceste tipuri de convertoare - cu unda plina respectiv cu semi-unda.
Rutina de calcul realizata de catre autor verifica conditia de comutare a
intrerupatoarelor la curent zero. Pentru ca ZCS sa comute la curent zero este
necesara indeplinirea conditiei urmatoare:
IJL /C,

1 5.23
b (5.23)

Conditia data de relatia (5.23) reprezinta si o cerinta de proiectare a acestor
tipuri de convertoare.

Daca conditia (5.23) nu este indeplinita atunci comutatia la curent zero nu
mai are loc, programul indicand acest fapt. Fenomenul de comutatie la curent
diferit de zero, urmat de pierderi insemnate la comutatie, se mai poate explica si
pe cale grafica, tinand cont de fig.5.3. Daca tranzistorul intrerupatorului cvasi-
rezonant este blocat inainte de momentul t;, in cazul modului de lucru cu semi-
unda, atunci acesta nu mai comuta la curent zero sau curentul pur si simplu nu
mai are o trecere prin zero. De asemenea, relatia (5.23) nu poate sa fie indeplinita

daca valoarea tensiunii U, este prea mica sau valoarea curentului de sarcind este
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prea mare. Aceste ultime doua situatii pot sa apara cu usurinta pe durata

regimurilor tranzitorii.

5.3. Analiza gi modelarea convertoarelor cvasi-rezonante
cu comutatie la tensiune zero

Analiza ZVS-QRC este descrisa in mod detaliat in numeroase lucrari de
specialitate, dintre care se pot aminti [3], [29], [74], motiv pentru care autorul
mentioneaza in continuare doar relatile matematice care descriu functionarea
convertoarelor si care sunt folosite la modelarea lor. Pentru exemplificarea
modelarii ZVS-QRC, autorul a ales un convertor ZVS-QRC de tip buck a carui
schema electronica de principiu este prezentata in fig.5.5. Formele de unda care

sunt folosite la descrierea functionarii convertorului sunt indicate in fig.5.6.

Uc

Y

| L

IFC
-4
D

e |
)
]
1

T
T

5O

Fig.5.5 Schema electrica de principiu a ZVS-QRC de tip Buck
in fig.5.5 se observa ca in paralel cu tranzistorul MOSFET de putere Ty este

conectat un condensator C, care, impreuna cu inductanta L, formeaza un circuit

oscilant a carui impedanta caracteristica este Z. =,/L, /C, si a carui frecventa de

rezonanta este o, :1/,/L,C,. Tranzistorul T4 este adus in conductie sau este

blocat doar in cazul in care caderea de tensiune intre terminalele sale de putere
este egald cu zero. De-a lungul unei perioade de conversie, convertorul ZVS-
QRC, la fel ca si cazul convertoarelor ZCS-QRC, trece prin urmatoarele moduri de
functionare, care se mentin un anumit subinterval de timp in cadrul unei perioade
de comutatie. Astfel, primul subinterval de timp incepe in momentul t, - fig.5.6 - si
dureaza péana in momentul t;, fiind caracterizat de incarcarea liniard a

condensatorului C, cu ajutorul curentului cvasi-constant de iesire I, conform relatiei
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urmatoare:

i, =C =1 (5.24)

Uc A

-1

Fig.5.6 Formele de unda care descriu functionarea ZVS-QRC de tip Buck
Durata intervalului de timp [to, t1] necesar cresterii tensiunii uc de la zero la
valoarea U; se obtine cu ajutorul (5.24) rezultand urmatoarea egalitate:
C.U.
t =
I

(5.25)

Al doilea mod de functionare al convertorului reprezinta un proces rezonant
datorat bobinei L, si condensatorului C; care incepe in momentul t; si se termina in
momentul t, sau t',, cand tensiunea uc devine egala cu zero. in momentele in care
tensiunea uc se anuleaza, tranzistorul T4 poate fi adus in starea de conductie,
obtinandu-se o comutatie nedisipativé - la tensiune zero. Momentul t, este ales
pentru comanda tranzistorului Ty deoarece in momentul schimbarii polaritatii
tensiunii uc - fig.5.6 - dioda interna D a tranzistorului intra in conductie, mentinand
tensiunea uc la o valoare apropiata de zero.

Momentul t; sau t', poate fi ales pentru realizarea unei comutatii la tensiune
zero daca in locul tranzistorului T4 ar fi folosit un intrerupator electronic complet

comandat dar care sa& permita trecerea curentului doar intr-un singur sens, de la
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sursa de tensiune U; la sarcina. incepand cu momentul t;, dioda Dy intrd in
conductie iar circuitul oscilant L,C, este alimentat de la sursa de tensiune U;.

Procesul rezonant poate fi descris de urmatoarele ecuatii:

di,

=—u.-U, (5.26)

r (I,t lC i

du,
=i (5.27)
r dt L
Din (5.26) si (5.27) se obtine modul de variatie in timp al tensiunii uc:
u. = u(t,)+ sinw,(r—1,)=U, + sinw, (t —1,) (5.28)
w,C, ,C,

Pentru circuitul din fig.5.5, momentul de timp t; se obtine cu ajutorul (5.28),
punand conditia ca la sfarsitul procesului rezonant, tensiunea uc sa devina egala

Cu zero.

', :—I—[ﬂ+arcsin( U, H (5.29)
T o, Z.1

Conditia necesara pentru obtinerea unei comutatii la tensiune zero a

tranzistorului T1 este data de urmatoarea relatie:
Z.1>U, (5.30)
Daca se alege Z ./ >>U, atunci in momentul t; curentul i, este egal cu -/
conform fig.5.6.

in intervalul de timp [t, ts] tensiunea pe condensatorul C, se mentine la
valoarea zero iar caderea de tensiune pe bobina L, este egala cu U;, motiv pentru
care se inregistreaza o variatie liniar crescatoare a curentului i pana la valoarea l.
Pentru acest interval de timp avem relatia:

. di
u, =L —

=U, 5.31
i (5.31)

Tinand cont de observatiile anterioare, durata intervalului de timp [t,, t3] se obtine

cu ajutorul urmatoarei relatii:
2L 1

=7

i

(5.32)

3

in momentul t; dioda Dy se blocheaz si incepe un interval de timp in care
are loc un transfer de energie de la sursa de tensiune de la intrare spre sarcina -
[ta, ta].
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Pentru controlul puterii transferate sarcinii se realizeaza de regula
modificarea duratei intervalului de timp [ts, ta].

Durata intervalului de timp [t3, t4] poate fi determinata in modul urmator:

t,=T -t —t,—t, (5.33)
Din (5.33) rezulta ca puterea transferata sarcinii depinde de perioada de comutatie
a a tranzistorului T4. Procesul rezonant este folosit doar pentru realizarea conditiei
de comutatie a tranzistorului T4 la tensiune zero.

Pentru a obtine un model matematic al convertorului ZVS-QRC de tip buck,
folosind metoda medierii in spatiul variabilelor de stare, se procedeaza in mod
asemanator ca si in cazul convertorului ZCS-QRC de tip buck prezentat in 5.2.3 -
(5.11) - (5.14) cu observatia ca timpul t,, in care are loc transferul energiei de la
sursa la sarcina este dat de relatia:

t,, =1 +t, (11)
unde ty $i t> sunt dati de relatiile (5.25) respectiv (5.29).

Relatiile prezentate in 5.2.4. stau la baza unui program de simulare realizat

de catre autor, a carui rutina principala este prezentata in Anexa 5. Rezultatele

simularii convertorului ZVS-QRC de tip buck sunt indicate in fig.5.10.
5.4. Rezultatele simularii ZCS-QRC si ZVS-QRC

Rezultatele obtinute de autor - (fig.5.7), (fig.5.8) si (fig.5.9) - in urma
simularilor ZCS-QRC, sunt foarte asemanatoare cu cele obtinute in [3], [29],
pentru aceleasi tipuri de convertoare cu ajutorul programului PSPICE. Principalul
avantaj al programului de simulare realizat de céatre autor, Anexa 2-4, este acela
ca oferd rezultatele foarte rapid, ne-existdnd nici erorile de convergenta
caracteristice programului de simulare PSPICE, in cazul in care sunt simulate
circuite cu constante de timp mult diferite unele de altele.

Acest program poate fi pus in legaturd cu alte subrutine specializate
continute in MATLAB cu ajutorul cérora se poate realiza si sinteza unei bucle de
reactie negativa in cazul in care se doreste stabilizarea marimii de la iesire a
convertorului fata de variatiile tensiunii de la intrare, variatiile sarcinii sau variatiei
altor parametri ai convertorului. Din rezultatele simularilor - (fig.5.7), (fig.5.8) si

(fig.5.9) - se poate observa ca pentru modul de lucru cu unda plina, raportul dintre
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tensiunea de la iesirea convertorului $i tensiunea de la intrare este mai mare decat
in cazul modului de lucru cu semi-unda, in aceleasi conditii de functionare.

O alta facilitate a programului este aceea ca verificd, pe durata simularii
functionarii convertorului, conditia de comutatie la curent zero (5.23). in acest fel
este posibila interventia cu usurinta in schimbarea parametrilor convertorului,
astfel incat conditia de comutatie la curent zero sa fie indeplinita mereu.

Programul de simulare realizat de céatre autor poate sa tind cont $i de
urmatorii parametrii electrici ai dispozitivelor active $i pasive din structura conver-
toarelor ZCS-QRC: caderea de tensiune pe diode si tranzistor in stare de
saturatie, rezistenta echivalentd serie a bobinei si cea a condensatoarelor.

Rutina principala a programului realizat de catre autor a fost usor de
adaptat si pentru simularea functionarii ZVS-QRC. Rezultatele simularii ZVS-QRC
sunt prezentate in fig.5.10 pentru doua valori diferite ale frecventei de comutatie.

in plus, autorul remarcd, in urma modelarii convertoarelor ZCS-QRC si
ZVS-QRC, o relatie de dualitate intre fenomenele ce caracterizeaza functionarea
lor respectiv intre relatile matematice cu ajutorul carora se modeleaza aceste
tipuri de convertoare.

in concluzie, metoda de modelare a convertoarelor ZCS-QRC si ZVS-QRC
porneste de la relatii analitice simple. in urma modelarii se obtine un sistem de
ecuatii diferentiale neliniar dar care poate sa anticipeze cu precizie
comportamentul in regim tranzitoriu al acestor convertoare, chiar si in cazul in
care se doreste raspunsul la o variatie mare de semnal la intrare. Conditia de
comutatie la curent zero gi tensiune zero este si ea investigata pe toata durata
simularii, iar daca aceasta nu este indeplinitd, parametrii convertorului pot sa se

modifice cu usurinta.
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Fig.5.7 Regimul tranzitoriu al marimilor de iegire la pornirea ZCS-QRC de tip Buck

pentru modul de lucru: a. cu unda plind b. cu semi-unda
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Fig.5.8 Regimul tranzitoriu al marimilor de iesire la pornirea ZCS-QRC de tip boost

pentru modul de lucru a. cu unda plind b. cu semi-unda
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Fig.5.9 Regimul tranzitoriu al marimilor de iesire la pornirea ZCS-QRC de tip buck-boost

pentru modul de lucru a. cu unda plind b. cu semi-unda
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Fig.5.10. Regimul tranzitoriu al marimilor de iesire la pomirea ZVS-QRC de tip buck

pentru o frecventa de comutatie de a. 100 KHz si b. 90 KHz
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5.5. Reglarea numerica a convertoarele cvasi-rezonante

cu comutatie la curent zero

in subcapitolul de fata, autorul propune o metoda de proiectare a unei bucle
de reactie negativa, pentru un convertor cvasi-rezonant cu comutare la curent
zero, realizata cu un dispozitiv electronic digital, in vederea obtinerii unei tensiuni
stabilizate de iesire, in cazul inregistrarii unor variatii ale sarcinii sau ale tensiuni
de la intrarea convertorului.

Metoda de proiectare este exemplificata pentru un convertor ZCS-QRC de
tip buck. Pentru inceput, autorul prezintd o metoda de liniarizare a convertorului in
vederea modelarii sale. Dupa modelarea convertorului, autorul exemplifica pasii
necesari obtinerii unei comenzi numerice a convertorului. Functia de comanda
numerica poate fi implementata pe un dispozitiv electronic digital care poate fi, de

exemplu, un procesor digital de semnal.

5.5.1. Consideratii generale

Convertoarele cvasi-rezonante sunt sisteme de conversie c.c.-c.c. cu
randament mult mai mare decét sursele de putere in comutatie cu comanda PWM.
Randamentul mare al convertoarelor cvasi-rezonante se datoreaza faptului ca
intrerupatoarele electronice de putere din structura lor comuta in momentul in care
tensiunea pe intrerupator sau curentul prin intrerupator este zero, reducand
semnificativ pierderile la comutatie. Prin realizarea comutatiei intrerupatoarelor la
tensiune/curent zero, este posibila cresterea frecventei de comutatie, crestere
care are drept consecinta scaderea gabaritului convertoarelor.

in ciuda avantajelor amintite mai sus, proiectarea unei bucle de reactie
negativa pentru convertoarele cvasi-rezonante este dificila deoarece aceste tipuri
de convertoare prezinta caracteristici de transfer intrare-iesire respectiv comanda-
iesire puternic neliniare, iar modul de functionare implica utilizarea a doua circuite
cu constante de timp mult diferite. Astfel, convertorul are un circuit rezonant de
frecventa mare, asociat intrerupatorului de putere, iar pe de alta parte, la iesirea
convertorului este folosit un circuit de filtraj a carui frecventa de taiere este mult

mai mica in comparatie cu frecventa de rezonanta a circuitului oscilant.
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De obicei, realizarea stabilizarii convertoarelor cvasi-rezonante cu control in
frecventa este facuta cu ajutorul unei bucle de reactie cu dispozitive analogice. Un
circuit de baza al buclei de reactie este un oscilator controlat in tensiune care nu
este suficient de stabil la frecvente ridicate, motiv pentru care oscilatorul poate sa
reduca performantele dinamice ale convertorului.

Dezavantajele utilizarii dispozitivelor analogice pot fi eliminate daca
schimbam bucla de reactie analogica cu un dispozitiv electronic digital capabil sa
realizeze o prelucrare digitala de semnal. Dintre avantajele ultimei solutii putem
aminti urmatoarele: efectele secundare produse de circuitele analogice sunt
eliminate (imbatranirea componentelor, dispersia parametrilor electrici, etc.), se
pot realiza functii de comanda complexe care depind doar de algoritmul folosit Si
de performantele dispozitivului digital de prelucrare. Pe acelasi sistem de

s o A

functia de control sau unele subrutine auxiliare de calcul.
5.5.2. Structura si modul de functionare al ZCS-QRC de tip buck

Pentru studiul efectuat in continuare de catre autor, s-a ales un convertor
ZCS-QRC de tip buck functionand in modul de lucru cu unda plina - (fig.5.11). O
descriere detaliata a acestui tip de convertor a fost prezentata in [3], [29]. In cadrul
acestui subcapitol sunt amintite doar elementele care sunt luate in considerare
pentru obtinerea unui model liniar al ZCS-QRC de tip buck. In fig.5.12 sunt
prezentate principalele forme de unda care descriu functionarea convertorului din
fig.5.11 si anume: curentul j, din bobina L, cAderea de tensiune uc, pe
condensatorul C, si tensiunea de comanda u.q a tranzistorului T.

Pentru acest tip de convertor, pe durata unei perioade de functionare se
remarca patru subintervale de timp - (fig.5.12). in continuare vom indica

comportamentul convertorului pe durata fiecarui subinterval de timp. Pentru a

simplifica scrierea relatilor care urmeaza [107] notam .w:(IJ—S /% unde /s
! 0

reprezinta valoarea curentului de sarcina care este considerat constant pe durata

unei perioade de functionare, U; valoarea tensiunii de la intrarea convertorului, Lo
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si Co reprezintd inductanta, respectiv condensatorul asociate tranzistorului de
putere - (fig.5.11).

Pentru inceput presupunem ca intregul curent de sarcina circula prin D; iar
valoarea curentului prin Lo este zero. La momentul to, tranzistorul primeste
comanda de intrare in conductie. Pe durata primului interval de functionare [to, t] -
(fig.5.12), se inregistreaza o variatie liniar crescatoare a curentului i, deoarece
pe inductanta L, avem tensiunea U; = ct. de la intrarea convertorului. Acest
interval de timp dureaza pana in momentul in care valoarea curentului i, devine
egal cu valoarea curentului de sarcind I/s. Durata acestui interval se poate

determina cu ajutorul uratoarei relatii:

_Lls

h="> (5.34)
I

.
¢ P4 N - ‘ ¢
Ii . 200 ':0‘0 . 600 800 x‘rg)
tot1 tat3 T
Fig.5.11 Schema de principiu pt. ZCS-QRC Fig.5.12 Formele de unda ale i.,, Uc,
de tip buck cu unda plina §i tensiunea de comanda pentru T

in momentul t; in care valoarea curentului i, devine egald cu valoarea
curentului de sarcina /s, dioda D, se blocheaza dupa care se inregistreaza un
proces rezonant de incarcare a condensatorului C,. In fig.5.11 se poate observa,
ca pentru modul de lucru cu unda plina, tranzistorului T ii este aplicat semnalul de
comanda chiar daca curentul prin inductanta Lo isi schimba polaritatea. Acest lucru
este posibil datorita diodei D4, care formeaza impreuna cu T un intrerupator
bidirectional de curent. Blocarea tranzistorului poate sa fie facutd atunci cand
valoarea curentului ii, este negativa, deoarece datorita starii de conductie a diodei
D,, tensiunea pe intrerupator este zero. in momentul t,, procesul de incarcare

rezonanta a condensatorului Cy se incheie datorita faptului c& tranzistorul T este
adus in starea de blocare.
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Momentul in care procesul rezonant se incheie, relativ la momentul t;, se
obtine cu ajutorul urmatoarei relatii:

1 :
t, = —(2x - arcsin x) (5.35)

W,

unde ap reprezintd pulsatia de rezonanta a circuitului oscilant format din
inductanta Lo $i condensatorul Co.

in intervalul de timp [t .t3] - (fig.5.12), curentul de sarcind constant /s
descarca liniar condensatorul C,. Procesul de descarcare liniara are loc pana in
momentul t; in care tensiunea la terminalele condensatorului C, isi schimba
polaritatea. In acest moment, dioda D, intrd in stare de conductie, preluand
intregul curentul de sarcina.

Momentul in care acest mod de functionare se incheie, relativ la momentul
t,, se obtine cu ajutorul relatiei urmatoare:

t, = 1 (1+m) (5.36)

BTN

in ultimul subinterval de timp [ts, T] - (fig.5.12), al unui ciclu de conversie,
curentul de sarcina circuld prin dioda D,. Durata ultimului subinterval de timp este
variabila, determinand valoarea tensiunii de la iesirea convertorului.

In urma unui studiu améanuntit al [24), autorul propune un model matematic
al ZCS-QRC de tip buck pentru modul de functionare cu unda plind. Modelul
matematic prezentat in continuare reprezinta o contributie originala a autorului.

Astfel, datorita faptului ca circuitul oscilant LoCo are o constantd de timp
mult mai mica decat constanta de timp a filtrului de iesire L{Cs si luand in
considerare faptul ca valoarea medie a tensiunii pe inductanta L este zero, auto-

rul observa ca tensiunea de iesire a convertorului este de forma:

Uy =1g(U;) (5.37)

unde

T
uc, =% I Uc, (t)dtzgr’j{ [Qﬂ—arcshx%%(l—\ll—xzﬂ (5.38)

si aceasta reprezintd valoarea medie a tensiunii pe condensatorul Cy pe durata
unei perioade de conversie.
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Luand in considerare ( 5.37 ) si relatia care descrie functia de transfer a
filtrului de tip trece jos de la iesirea convertorului, putem obtine in cazul ZCS-QRC
de tip buck, pentru modul de lucru cu unda plina, urmatoarea functie de transfer
intrare-iesire:

U,
H(s)= J - (5.39)

L.C.s?+ L s+1
S r R

S

unde f reprezinta frecventa de comutatie a tranzistorului T - (fig.5.11).

Pornind de la acest ultim rezultat, autorul prezintd modul in care se poate
realiza o functie de comanda digitala in vederea stabilizarii tensiunii de iesire.
Propunerea si realizarea acestei posibilitdti de comanda, pentru convertoarele
cvasi-rezonante reprezintd o contributie originala a autorului.

Pentru exemplificarea ce urmeaza a fi facuta, autorul a proiectat un ZCS-
QRC de tip buck, a carui principali parametri sunt: Ly = 0.2H, C¢ =0.47mF, Rs = 10
Q, Lo =800 uH, Co =4.7 yF, Uy =24Viar Is < 1,5A.

Raportul dintre frecventa de la iesirea oscilatorului controlat in tensiune si
tensiunea sa de comanda este de 83 Hz/V. Frecventa de comutatie a
tranzistorului este de 2 kHz dar aceasta poate fi modificata in asa fel incat sa
mentinem constanta valoarea tensiunii de iegire, in cazul in care tensiunea de la
iesire si/sau sarcina se modifica.

in aceasta aplicatie nu s-a urmérit alegerea unei frecvente de comutatie de
valoare ridicata, de ordinul zecilor sau sutelor de KHz, ci o frecventa scazuta,
pentru a putea fi posibila o implementare comoda a algoritmului de comanda
digitala pe un sistem de dezvoltare prevazut cu un procesor digital de semnal.

Pentru parametrii convertorului mentionati mai sus, functia de transfer in
tensiune a convertorului, scrisa in complex, devine:

0.5
94.107°s% +2.10 %5 +1

Se poate observa cu usurinta faptul ca (5.40) este asemanatoare cu o

H(s)= (5.40)

functie de transfer a unui filtru trece jos de ordinul doi.
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5.5.3. Proiectarea circuitului de reglare numerica

Pentru circuitul care are functia de transfer data de relatia (5.40), este
necesar sa realizd&m un circuit de corectie a caracteristicii de transfer in domeniul
frecventd, astfel incat, in bucla inchisa, sistemul sa fie stabil, iar influenta
perturbatiilor care se suprapun peste tensiunea de la intrarea convertorului si
modificarea sarcinii sa aiba o influentd minima asupra marimii de iesire. Comanda
convertorului este realizatd cu ajutorul unui circuit digital de reglare a carui
schema bloc este prezentata in fig.5.13.

in fig.5.13, H(z) reprezinta functia
L] U E__Y.‘” de transfer discreta a functiei (5.40).

R(z1)

Functia H(z) se obtine cu ajutorul

toolbox-ului "Control system" al mediului

Il S(x) rl

de programare MATLAB. Functia de
Fig.5.13. Schema bloc a sistemului digital

de control transfer discreta H(z) este data de relatia:

_ B(z) 6,356 -10 °(z2+0,9966) Y(z)
A(z) z> -1,99 z + 0,9898 U(z)

H(z) (5.41)

Functia de transfer (5.41) este obtinuta pentru o frecventa de esantionare
de 20KHz. La alegerea frecventei de esantionare este necesar sa se ia in
considerare urmatoarele aspecte:

- frecventa de esantionare trebuie sa fie cat se poate de mare pentru a
obtine o aproximare cat mai buna a functiei de transfer liniare H(s);

- raportul dintre performantele circuitului digital de prelucrare si pret sa fie
cat mai mare.

Functia de transfer H(z) se poate scrie sub forma recurenta:

Wk)=199%(k—1)—09898/(k—2)+6,356 10°u(k—1)+6,33410°u(k—2) (5.42)
unde k € N, reprezentdnd momentele in care are loc esantionarea marimii de iesi-
re y si a marimii de comanda v ale convertorului descris de functia H(z).

in fig.5.13 mai intervin trei etaje care sunt folosite la corectia caracteristicii
de transfer a sistemului in bucla inchisa. Cele trei etaje au functii de transfer care
sunt scrise cu ajutorul a trei polinoame notate R, S si T - [70]. Pentru sistemul in

bucla inchis&, mentionat inainte, putem sa scriem functia sa de transfer comanda-
iegire in modul urmator:
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Y@ BATE) _B,.©)
E(z) A@E)R(:)+ B(2)S(z) A, (2)

n

[}

(5.43)

m A\~

A4,(2)

Pentru a obtine un raspuns cat mai rapid la comanda care se aplica

unde raportul reprezinta functia de transfer dorita a sistemului compensat.

sistemului in vederea modificarii valorii marimii sale de iesire si pentru a asigura

stabilitatea sistemului de reglare in bucla inchisa, alegem functia de transfer a

sistemului compensat de forma urmatoare:
B,(z) 00023 z+09679)(z—-0.9903)
A (2) (2-0,69)(z° —1902+09062)

(5.44)

Polii polinomului A, au fost alesi de catre autor in asa fel incat raspunsul
sistemului la comanda de modificare a marimii de iesire sa fie cat mai mica fara a
influenta stabilitatea sistemului.

Urmatorul pas in proiectarea circuitului digital de comanda consta in
determinarea coeficientilor polinoamelor din schema bloc a sistemului compensat -
fig.5.13. Gradul polinoamelor R, S si T, conform [70], trebuie sa satisfaca
urmatoarea conditie:

gradul R > gradul T si gradul R > gradul S (5.45)

Folosind (5.33), (5.34), (5.35), dupa céateva calcule simple obtinem polinoamele R,
SsiT:

R(z) = 10° ( 0,63562° + 0,0292 - 0,6335z + 0,031 ) (5.46)
T(z) = 0.0023 (Z* + 0,0266Z° - 0,9596z - 0,047) (5.47)
S(z) =- 0,19z + 439,6 (5.48)

Pentru circuitul de comanda numerica din fig.5.13, se poate obtine cu
usurinta o relatie generald, care pune in evidenta legatura dintre polinoamele care
au fost determinate mai sus cu marimile de iesire Y(z), referintda E(z) si comanda
U(z) ale convertorului:

R(z) U(z) = T(z) E(z) - S(z) Y(z) (5.49)
Tinand cont de [70], relatia (5.49) poate fi scrisa sub urmatoarea forma recurenta:
u(k) = 2,9*10° y(k-2) - 6,9*10° y(k-3) - 0,045u(k-1) + u(k-2) - 0.048 u(k-3) +
+ 361,8 e(k) - 9,6 e(k-1) - 347,1 e(k-2) - 17 e(k-3) (5.50)
Cu ajutorul (5.50) obtinem valorile lui u(k) care sunt apoi introduse in (5.42),

conducand in final la functia de comanda numerica a convertorului.
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Implementarea functiei de comanda numerica poate sa fie realizata pe un
sistem de dezvoltare ce contine un procesor digital de semnal. in urma simularilor
realizate de catre autor, cu ajutorul programului Simulink, sa obtinut urmatorul

raspunsul indicial al sistemului - (fig.5.14).

NOIE Y e
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Fig.5.15 Raspunsul indicial pentru sistemul compensat

Autorul a realizat acest studiu datorita faptului ca la ora actuald se observa
o tendintd din ce in ce mai mare privind introducerea unor circuite de comanda
numericad in cazul convertoarelor electronice de putere. Se remarca faptul ca
autorul prezintéd un exemplu concret privind determinarea unei functii de comanda

numerica pentru un convertor cvasi-rezonant cu comutatie la curent zero.

5.6. Concluzii

In acest capitol, autorul prezintd o serie de rezultate proprii in ceea ce
priveste modelarea si simularea ZCS-QRC respectiv ZVS-QRC. In urma modelarii
se obtine pentru fiecare tip de convertor analizat o functie matematicé care pate
sa descrie functionarea acestor tipuri de convertoare si pentru care, autor dezvolta
o serie de rutine de calcul numeric, prezentate in anexele 2-5.

Rezultatele simularilor sunt foarte asemdandatoare cu cele prezentate in
literatura de specialitate. La simularea convertoarelor cvasi-rezonante cu ajutorul
programului de simulare PSPICE pot sa apara adesea erori de convergenta, motiv
pentru care simularea nu poate fi finalizata, deoarece aceste tipuri de convertoare

contin in structura lor circuite cu constante de timp muit diferite intre ele. Marele
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avantaj al rutinelor de calcul realizate de autor, cu ajutorul mediului de programare
MATLAB, este acela ca nu prezinta erori de convergenta specifice programului de
simulare PSPICE. In schimb, pentru rutinele de calcul numeric realizate de cétre
autor, ramane deficitara reprezentarea dispozitivelor electronice de putere, pentru
care programul de simulare PSPICE dispune de modele foarte exacte. Un alt
avantaj al programelor realizate de autor este timpul de simulare care este mult
mai mic decét cel necesar unei simuldri cu PSPICE, indiferent de sistemul de
calcul pe care ruleaza. In ultima parte a capitolului, autorul propune o modalitate
de liniarizarea a functiei de transfer in tensiune, pentru un convertor cvasi-
rezonant cu comutatie la curent zero de tip buck. Dupa obtinerea unui model liniar,
sub forma unei functii de transfer in tensiune, pentru convertorul cvasi-rezonant cu
comutatie la curent zero, autorul prezintda modul in care se obtine o functie de
comanda numerica, care ulterior poate fi implementata pe un dispozitiv electronic
digital, in vederea asigurarii stabilizarii marimii de iesire a convertorului.

Avantajele principale ale unui circuit de comanda numerica sunt
urmatoarele: precizia calculelor este ridicata, depinzadnd de performantele proce-
sorului de semnal utilizat; algoritmul de comanda poate fi imbunatatit continuu sau
schimbat cu usurinta;, imunitate mai mare la perturbatii decat un sistem de reglare
analogic.

Dezavantajul circuitului de comandad numerica este acela ca pretul
sistemelor de dezvoltare bazate pe procesoare digitale de semanl sau
microcontrolere creste pe masura ce frecventa si numarul semnalelor care pot fi
prelucrate in timp real este mai mare.

Verificarea functiei de comanda numericd si simularea modului de
functionare al convertorului prevazut cu un circuit de corectie digital a fost realizata
cu ajutorul programului MATLAB si a toolbox-urilor sale Simulink si Power System
Blockset, dovedindu-se utilitatea studiului realizat si prezentat de cétre autor.

Ultima parte a capitolului 5, a fost realizata de catre autor, pe durata unui
stagiu de cercetare efectuat la Laboratorul de Automatica si Microelectronica al
Universitatii de $tiinte Naturale din Reims - Franta, unde autorul a colaborat cu
domnii profesori Clement Goeldel si Bruno Robert, iar rezultatul colaboréarii s-a
concretizat sub forma unei lucrari stiintifice [107]. Stagiul de cercetare al autorului

a fost posibil datorita obtinerii unei burse Socrates in decursul anului 1999.
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6. Convertoare cu comutatie la tensiune zero si control de faza

In cadrul acestui capitol sunt prezentate urmé&toarele consideratii privind
convertoarele cc-cc cu comutatie la tensiune zero si control de faza: principii de
functionare, relatii matematice de baza folosite la proiectare, o modalitate de
obtinere a unui model de semnal mic, precum $i 0 serie de rezultate experimentale
care vizeazad randamentul conversiei energiei electrice folosind convertoare de
tipul celor amintite mai sus.

In urma unui studiu amdanuntit al literaturi de specialitate, autorul
mentioneaza principiile care stau la baza functionarii convertoarelor cc-cc cu
comutatie la tensiune zero si control de fazd (PS-ZVS), punéand accentul pe
relatile matematice care pot sa fie utilizate la proiectare. Este demn de remarcat
faptul ca functionarea convertoarelor cc-cc PS-ZVS se bazeaza pe imperfectiunile
componentelor magnetice utilizate. Elementul cheie este constituit din inductanta
de dispersie a transformatorului de putere de inaltd frecventa care apare in
structura convertorului.

Autorul acorda o importantad aparte incercérii de a determina un model de
semnal mic al convertoarelor cc-cc PS-ZVS care este extrem de util in cazul in
care se doreste o0 analizd a comportamentului dinamic al convertorului. Astfel,
autorul propune, in urma unei demonstratii, un model de semnal mic care poate fi
utilizat la proiectarea unei bucle de reactie negativa, care adaugata la structura
convertorului, sa realizeze o stabilizare a tensiunii/curentului de iesire fata de
variatiile sarcinii sau cele ale tensiunii de intrare.

Rezultatele analizei functionarii acestor tipuri de convertoare sunt verificate
cu ajutorul unui prototip, realizat in intregime de autor, impreuna cu circuitele
auxiliare de comanda. Proiectarea circuitului experimental se bazeaza pe relatiile
de proiectare prezentate in cadrul capitolului de fatad. Prin realizarea acestui
prototip, autor a dorit s& verifice daca fenomenul de comutatie la tensiune zero al
intrerupatoarelor din convertoarele de mica putere, pdnd la 100W, prezentate in
literatura de specialitate, rAméne valabil si in cazul unor convertoare cu puterea de
ordinul sutelor de W sau kW.

In urma experimentelor ficute, autorul mai prezinta si o serie de observatii

care pun in evidentd legétura dintre modul de functionare si solutiile adoptate
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pentru realizarea practica a convertorului.
Datoritd caracteristicilor remarcabile pe care le ofera convertoarele cc-cc
PS-ZVS, autorul considera inevitabila prezenta lor in marea majoritate a aplicatiilor

de mare putere care vor fi realizate in viitor.
6.1. Notiuni introductive

Realizarea de conversii de putere la frecvente inalte necesita reducerea
pierderilor la comutatie.

Cand sursele de tensiune continua in comutatie cu comanda PWM (STCC)
[3], [29], [72], functioneaza la frecvente ridicate, elementele parazite influenteaza
negativ performantele acestora ducand la aparitia unor efecte secundare nedorite.
Aceste efecte sunt de asemenea si foarte dificil de eliminat chiar si in cazul unor
optimizari de proiectare. Pierderile inregistrate la comutatie sunt mai pronuntate in
aplicatile de mare putere sau la cele de tensiune ridicatd. In aceste situatii se
recomanda folosirea circuitelor de ameliorare a comutatiei dar acestea adauga in
schimb pierderi semnificative la functionarea la frecvente ridicate.

Convertoarele rezonante conventionale permit realizarea unor comutatii la
curent zero (ZCS) sau la tensiune zero (ZVS). In general, aceste convertoare
necesita pentru controlul puterii transferate sarcinii semnale de comanda a caror
frecventa sa poate fi modificatd in limite largi, motiv pentru care optimizarea
proiectarii circuitelor de filtraj si a transformatoarelor de inalta frecventa de putere
este dificila.

Convertoarele cvasi-rezonante si cele multi-rezonante au fost propuse de
catre specialisti pentru a reduce domeniul de frecventa al semnalelor de comanda.
Din pacate, la convertoarele cvasi-rezonante si cele multi-rezonante, pierderile in
starea de conductie si suprasolicitarile intrerupatoarelor electronice sunt mai mari
decét in cazul convertoarelor rezonante. Din acest motiv, aceste convertoare nu
sunt folosite in aplicatiile de putere mare sau in cele in care apar tensiuni inalte.

O categorie de convertoare care poate sa mai realizeze comutatii |a
tensiune zero sau curent zero sunt convertoarele rezonante care lucreaza cu o
frecventa de comutatie constanta - (fig.4.13). Din pacate si la aceste convertoare

se observa o crestere a suprasolicitarii intrerupatoarelor electronice.
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incepand cu anii '90, a fost propus un nou mod de functionare a
convertoarelor in punte cu comanda PWM [37], mod care permite tuturor
intrerupatoarelor convertorului sa comute la tensiune zero.

Acest lucru este posibil datorita faptului ca elementele parazite ale
convertorului formeaza circuite rezonante, pe anumite intervale de timp de
functionare, impunand tensiunilor pe intrerupatoare un anumit mod de evolutie in
timp. Pentru a obtine o comutatie la tensiune zero, intrerupatoarele celor doua
brate ale convertorului de putere in punte, (fig.6.1), sunt astfel comandate incat
intre ele sa existe un anumit defazaj.

Noul mod de functionare permite o descarcare rezonanta a capacitatilor de
iesire ale celor patru tranzistoare MOSFET de putere, fortand in prealabil intrarea
in conductie a diodelor antiparalel a fiecarui tranzistor inaintea intrarii acestuia in
conductie.

Formele de unda ce descriu functionarea convertorului din fig.6.1 sunt
prezentate in fig.6.2. Din formele de unda aferente, se mai poate observa ca
valoarea efectivda a curentului care strdbate infasurarea primard a
transformatorului este mai mare decat in cazul convertoarelor in punte cu
comanda PWM, deoarece curentul prin infasurarea primard a transformatorului
unui convertor clasic in punte cu comanda PWM, in intervalele de timp [t; ,t] si
[ts ,t7] este zero - fig.6.2. Amplitudinea curentului din circuitul primar al unui
convertor cc-cc PS-ZVS este mult mai micd decat in cazul convertoarelor
rezonante in punte, minimizénd astfel pierderile aparute in starea de conductie a
intrerupatoarelor.

intrerupatoarele convertorului din fig.6.1 functioneaza cu pierderi de
comutatie si suprasolicitari reduse, eliminand astfel folosirea in circuitul primar a
unor circuite auxiliare de ameliorare a comutatiei. Din acest motiv, convertorul
admite functionarea la o frecventd de comutatie ridicata, fapt ce duce la o crestere
a densitati de putere pe unitatea de volum, precum si la o imbunéatatire a
randamentului conversiei. Aceste avantaje fac utild utilizarea convertoarelor
PS-ZVS in aplicatiile de mare putere.
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6.2. Modul de functionare al convertoarelor cc-cc PS-ZVS

Structura acestui convertor necesita considerente de proiectare diferite fata

de cazul surselor de tensiune continua in comutatie. Raspunsul la semnal mic al

convertorului cu comutatie la tensiune zero difera in mod semnificativ fata de cel al

convertorului clasic cu comanda PWM.

in continuare se prezintd modul de functionare al acestui tip de convertor in

regim de functionare stabilizat, cand consideram ca valoarea curentului de sarcina

este constanta.
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Fig.6.2 Formele de undé ce descriu functionarea convertoarelor cc-cc PS-ZVS
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Convertorul cu comutatie la tensiune zero si control de faza functioneaza in
asa fel incat ofera posibilitatea fiecarui intrerupator activ de a intra in conductie
cand tensiunea pe acestea este zero. Curentul si tensiunea infasurarii primare
sunt prezentate in fig.6.2. Semnalele de comanda ale tranzistoarelor MOSFET de
putere sunt generate de o asa maniera, incét, in loc de a fi comandate in mod
simultan tranzistoarele de pe o diagonala a circuitului primar, se introduce un
defazaj intre comenzile lor. Este evident faptul, ca intrerupatoarele care apartin
aceluiasi brat sunt comandate in contratimp, iar factorul de umplere al impulsurilor
de comanda este putin mai mic decat 50% pentru a evita o posibila conductie
simultana a intrerupatoarelor de pe un brat al puntii.

Defazajul astfel introdus, intre semnalele de comanda ale celor doua brate
ale puntii, poate fi reglat intre 0° si 180°. Defazajul determin& in final valoarea
efectiva a factorului de umplere a tensiunii din secundarul transformatorului. Este
demn de remarcat faptul ca intre factorul de umplere al tensiunii care se aplica pe
infagurarea primara a transformatorului de putere si factorul de umplere al
tensiunii din secundar exista o diferenta. Factorul de umplere al tensiunii din
secundar, numit in continuare factor de umplere efectiv si notat cu De, este mai
mic decéat cel al tensiunii aplicate pe infasurarea primara, notat cu D. Intrarea in
conductie a fiecarui tranzistor atunci cand caderea de tensiune pe acesta este
zero este realizata cu ajutorul energiei stocate in inductanta de dispersie a
transformatorului, energie care descarca intr-o maniera rezonanta sarcina stocata
in condensatoarele de iesire ale fiecarui tranzistor. Tranzistorul T4 si Dy se afla
ambele in stare de conductie in momentul t; - (fig.6.2). Imediat dupd momentul t,,
tranzistorul T4 trece in stare de blocare, iar curentul care circula prin infasurarea
primara a transformatorului incarca capacitatea de iesire Co4 a tranzistorului T4 pe
de o parte, iar pe de alta parte, descarca capacitatea de iesire Coz a tranzistorului
T2. La sfarsitul intervalului de descarcare al Cop, dioda D, este fortatd sa intre in
stare de conductie. Dupa intrarea in conductie a diodei D,, se poate aduce si
tranzistorul T, in aceeasi stare cand pe terminalele sale de putere tensiunea are o
valoare foarte mica (aproximativ zero). Pentru indeplinirea acestei conditii, dioda
D: este fortata sa intre in stare de conductie. Dupa intrarea in conductie a diodei
D2, se poate aduce si tranzistorul T, in aceeasi stare la o tensiune drena-sursa

foarte mica. Pentru indeplinirea acestei conditii, este necesar ca energia stocata in
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inductanta de dispersie sa fie mai mare decat energia stocata in capacitatile
parazite de la iesirea tranzistoarelor MOSFET de putere. Prin nerespectarea
acestei conditii, comutatia la tensiune zero "se pierde" daca valoarea curentului de
sarcina este mai mica decat o anumita valoare critica.

in momentul ts, tranzistorul Ty trece in stare de blocare iar curentul din
primar descarca capacitatea Coz $i incarca capacitatea Cos. Imediat dupa
momentul ts, dioda D; intrd in stare de conductie. Dupa intrarea in conductie a
diodei D3, poate sa fie adus in conductie si tranzistorul Tz deoarece caderea de
tensiune drena-sursa a acestuia este forte mica. in acest caz, in momentul in care
T4 se blocheaza, curentul care circula prin infasurarea primara a transformatorului
este egal cu valoarea curentului de sarcina reflectat in primar. Energia stocata in
bobina de filtraj din secundarul convertorului de putere este folosita de aceasta
datd pentru realizarea conditiei de comutare la curent zero. Din acest motiv,
conditia de comutare la tensiune zero pentru tranzistoarele Ty $i T3 este usor de
indeplinit si se realizeaza aproape intotdeauna.

Daca in locul tranzistoarelor MOSFET se folosesc, de exempluy,
tranzistoare bipolare sau IGBT-uri atunci este nevoie ca in paralel cu terminalele
lor de putere sa fie conectate condensatoare care impreuna cu inductanta de

dispersie a transformatorului sa indeplineasca conditile de mai sus.
6.3. Analiza in regim de functionare stabilizat

in cadrul acestui subcapitol se prezintd analiza unui convertor cc-cc
PS-ZVS in punte [26], {37], [87], [117]. Relatile matematice amintite in acest
subcapitol sunt folosite de cétre autor la proiectarea in vederea realizarii practice a
unui convertor cc-cc cu comutatie la tensiune zero si control de fazé cu puterea de
ordinul sutelor de W, prezentat in finalul capitolului. Relatiile de calcul pot fi folosite
si la o estimare teoreticd a pierderilor survenite pe durata functionarii
convertorului.

Mecanismul de realizare a conditiei de comutatie la tensiune zero este
diferit pentru cele doua brate ale puntii convertorului, desi structura acestuia este
simetrica. Pentru tranzistoare, conditia de comutatie la tensiune zero este realizata

printr-un fenomen de rezonantd datorat energiei inmagazinate in inductanta de
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dispersie a transformatorului i capacitatile lor parazite de iesire.

in fig.6.2 se poate vedea forma curentului care circuld prin Dy si T2 in
intervalul de timp [t2, ts]. Inainte ca T, séa fie blocat, curentul prin circuitul primar
circuld prin D3 si T» iar tensiunea infasurarii primare este mentinuta la zero. Cand
T, este blocat, curentul din circuitul primar forteaza dioda D4 sa intre in conductie
iar energia ramasa in inductanta de dispersie este trimisa inapoi sursei de
alimentare (recuperare de energie). Pentru a aduce dioda D4 in stare de conductie
este mai intdi necesard descarcarea completd a capacitati Cos respectiv
incarcarea capacitati Coz la valoarea tensiunii de la intrare. Energia disponibila
pentru descarcarea Co4 respectiv incarcarea Co, este energia stocata in
inductanta de dispersie in momentul t, sau ts. Pe durata procesului rezonant se
incarca si capacitatea parazita a infasurarii primare a transformatorului.

Tindnd cont de cele prezentate anterior, pentru ca energia stocatad in
inductanta de dispersie sa poata fi folosita pentru indeplinirea conditiei de
comutatie la tensiune zero, trebuie sa fie indeplinita relatia urmatoare:

E :%La-iz(tz)>2-§-C0-Uf (6.1)

min

unde i(t;) este valoare curentului prin inductanta de dispersie in momentul t; sau
ts, Co reprezinta capacitatea parazita de la iesirea unui tranzistor iar U; este
tensiunea de la intrare. Termenul "2/3" din (6.1) se datoreaza faptului ca, valoarea
capacitatii parazite de iesire a tranzistorului este functie neliniard de tensiunea
care se aplica pe acesta. Acest termen este foarte des folosit si in alte lucrari de
specialitate, pentru a obtine o valoare "echivalentd" a capacitatii de iesire a
tranzistoarelor MOSFET de putere, cand tensiunea drena-sursa variaza in limite
foarte largi.

Pentru a asigura intrarea in conductie a tranzistorului T4 la tensiune zero,
este necesar un interval de timp (timp de intarziere) intre blocarea tranzistorului T,
si intrarea in conductie a tranzistorului T4. Acest lucru este necesar pentru a
asigura intrarea in conductie a diodei D4 inaintea tranzistorului Tj.

Cunoscand acum elementele care sunt implicate in proces, se poate
determina timpul de intérziere necesar pentru asigurarea unui domeniu maxim de
variatie al curentului de sarcind cu respectarea conditiei de comutatie la tensiune

zero. Fenomenul de rezonantd, care apare datorita inductantei de dispersie L, si
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capacitatii Co, duce la aparitia unei tensiuni sinusoidale care ajunge la valoarea sa
maxima dupa un sfert din perioada sa de oscilatie.

rdnm\ :% Lo'CO (62)

Timpul de intérziere dintre blocarea tranzistorului T, $i intrarea in conductie a Ty
se stabileste la tymax pentru ca intreaga energie stocata in inductanta de dispersie
L, sa fie disponibila pentru a incarca respectiv descarca capacitatile parazite ale
celor doua tranzistoare. In cazul in care energia din inductanta de dispersie este
mai mare decat cea data de relatia (6.1), atunci incarcarea respectiv descarcarea
celor doua capacitati se realizeaza intr-un timp mai scurt decat tymax iar tensiunea
pe condensatorul Cp, este mentinutd la valoarea tensiunii de la intrarea
convertorului. In cazul limita in care energia din inductanta de dispersie este egala
chiar cu energia necesara indeplinirii conditiei de comutatie la tensiune zero,
timpul de intarziere este egal chiar cu tgmax.

O alta posibilitate este aceea in care energia inmagazinata in inductanta de
dispersie este mai mica decat energia necesara incarcarii respectiv descarcarii
celor doua condensatoare, atunci, valoarea tensiunii dupa intervalul de timp tmax
este mai mica decét tensiunea de la intrare si conditia de comutare la tensiune
zero este pierdutd. In acest caz, dupa scurgerea timpului tymax tranzistorul T4 este
adus in conductie la o tensiune mai mare decéat zero, ceea ce duce la aparitia
pierderilor la comutatie.

Din cele prezentate mai sus reiese ca pentru tranzistoarele T, si T4 conditia
de comutatie la tensiune zero este dependenta de valoarea curentului de sarcina.
Daca convertorul nu a fost proiectat sa lucreze si la curenti de sarcind mici (sau
functionare in gol), atunci in aceastd situatie pierderile la comutatie devin
importante. Capacitatile parazite ale tranzistoarelor se vor descérca prin canalul
drena-sursa de fiecare data cand un tranzistor intra in conductie.

Pentru tranzistoarele Ty si T3 comutatia la tensiune zero are loc printr-un
proces diferit. inainte ca tranzistorul T4 sa fie blocat, curentul din primar ajunge la
valoarea sa maxima. Valoarea curentului din primar este proportional cu valoarea
curentului din bobina de filtraj de la iegirea convertorului. In momentul in care
tranzistorul T4 este blocat, energia disponibild incarcarii condensatorului Co;

respectiv descarcarii lui Co3 este egald cu energia inmagazinata in inductanta de
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dispersie a transformatorului, plus energia inmagazinata in inductanta de filtraj din
circuitul secundar al transformatorului. Energia inmagazinata in inductanta de
filtraj este disponibila intrucat curentul, in circuitul secundar, nu circula liber prin
circuitul de redresare, pana cand tensiunea pe infagurarea secundara a
transformatorului nu se anuleaza. Cum energia din bobina de filtra] este mult mai
mare decat energia necesara pentru indeplinirea conditiei de comutatie la
tensiune zero, se poate considera ca cele doua condensatoare Co1 respectiv Cos
se vor incarca respectiv descarca cu un curent constant. Si in acest caz avem de-
a face cu un proces rezonant dar perioada de oscilatie este mult mai mare in
comparatie cu frecventa de comutatie a convertorului. Din acest motiv se poate
considera ca valoarea curentului prin inductanta de dispersie la momentul tg este
aproximativ egala cu valoarea aceluiasi curent la momentul ts. Curentul prin
inductanta de dispersie va scadea rapid doar dupa schimbarea polaritatii tensiunii
aplicate infasurarii primare. Si in acest caz este necesar un timp de intarziere intre
blocarea tranzistorului T4 si intrarea in conductie a tranzistorului T3. Acest timp se
poate determina cu ajutorul relatiei urmatoare:

4-C,-U, =i(ty)t, (6.3)
unde curentul i(ts) este curentul maxim in primar $i corespunde curentului de varf
din bobina de filtraj L¢ - (fig.6.1).

Conditia de comutatie la tensiune zero a tranzistoarelor T4 si T3 este usor
de indeplinit chiar si la curenti de sarcina mici, deoarece diodele D4 respectiv D3
pot fi fortate sa intre in conductie de catre curentul care trece prin inductanta de
filtraj reflectat in circuitul primar. Totusi, tranzistoarele T, si T4 pot sa realizeze o
comutatie la tensiune zero doar daca curentul de sarcind este mai mare decét o
anumita valoare critica. Valoarea curentului critic din circuitul primar necesar

realizarii conditiei dorite se poate obtine pornind de la relatia (6.1), si anume:

2 4
[ = |—=C, U? 6.4
min \/L 3 0 x ( )

o

Curentul care trece prin inductanta de dispersie in momentul t, este dat de

relatia urmatoare care se obtine cu ajutorul formelor de unda din fig.6.2.

. ng Al, U T
i(t)=— I, +—2-—=(1- D)=
=\ 70 (65)

6.9

BUPT



unde /o si Alp reprezinta valoarea medie a curentului prin bobina de filtraj de la
iesirea convertorului respectiv amplitudinea componentei alternative a acestui
curent, D este factorul de umplere a tensiunii care se aplica infasurarii primare a
transformatorului iar T este perioada de comutatie. Din (6.5) se obtine valoarea
curentului din primar in momentul t, astfel incat conditia de comutatie a
tranzistoarelor T; si T4 la tensiune zero sa fie si ea indeplinita:
i(t,) > 1, (6.6)

sau

1,500y, 2 Yoq_p)T
2 L 2

N s

(6.7)

Pentru a determina o relatie de legatura intre: frecventa de comutatie

f=1T, inductanta de dispersie L, si factorul de umplere, se au in vedere

urmatoarele considerente:
- comutatia la tensiune zero se poate realiza pentru un domeniu larg de variatie al
curentului de sarcina in cazul in care valoarea inductantei de dispersie are o
valoare mare;
- 0 valoare mare a inductantei de dispersie reduce in mod substantial factorul de
umplere efectiv D, al tensiunii din secundarul transformatorului de putere;
- valoarea inductantei de dispersie trebuie selectatd impreuna cu frecventa de
comutatie si cu raportul de transformare al transformatorului.

Functia de transfer in tensiune a convertorului poate fi obtinuta cu ajutorul
relatiei urmatoare:

UO

g
—=—=D, (6.8)
U, np

]

Factorul de umplere al tensiunii aplicate primarului se poate scrie in modul
urmator:

D=D,+AD (6.9)

unde 4D reprezinta pierderea factorului de umplere datorita cresterii si descresterii

curentului din infagurarea primard a transformatorului cu o anumitd vitezd de
variatie.

Aceasta micsorare a factorului de umplere se mai poate scrie foarte simplu

$i in modul urmétor, pornind de la relatia de legatura dintre tensiunea pe o bobina
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si curentul care circula prin aceasta, respectiv formele de unda din fig.6.2:
_ () +i@)
U, T

L2

[ed

AD (6.10)

sau inlocuind in (6.10) i(t;) si i(ts):

N

n U T
AD=—2"_|2] -—2(1-D)— _
UiT( 0 Lf( )ZJ (6.11)

L, 2

Introducand (6.11) in (6.9) si folosind relatia (6.8) obtinem pentru factorul de

umplere D urmatoarea relatie:

L L
p=|1+- S L L S (6.12)

De L Ln—Pj_
J
ng )

Daca cel de-al doilea termen din relatia (6.11) este mult mai mic decat 2/,

atunci ecuatia (6.12) se poate scrie simplificat:
( 3

D=D, 1+4L—"f (6.13)

2
\ Rs J

Din (6.13) se poate determina frecventa de lucru a convertorului. in practicé

este mai greu de realizat un transformator care sa aiba o anumita inductanta de
dispersie. Valoarea acesteia va depinde si de tipul si de modul de realizare efectiv
al transformatorului. Se doreste realizarea unor transformatoare de putere foarte
mare, capabile sa lucreze la frecvente ridicate, dar care sa prezinte o inductanta
de dispersie cat mai mica.

6.4. Determinarea pierderilor la comutatie

Convertoarele cc-cc PS-ZVS in punte oferd posibilitatea comutatiei la
tensiune zero pentru fiecare intrerupator activ ce intrd in componenta

convertorului, dar valoarea efectivd a curentului care circuld prin infagurarea
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primara a transformatorului este mai mare decéat in cazul STCC in punte. Din
acest motiv, prezintd interes determinarea pierderilor in starea de conductie a
intrerupatoarelor - [26], [37], [87], [117] - din convertorul cc-cc PS-ZVS si apoi
compararea lor cu cele inregistrate la STCC. Pierderile in starea de conductie a
tranzistoarelor MOSFET de putere sunt date de urmatoarea relatie:

Py = Rpsl (6.14)
unde Rpson reprezinta rezistenta canalului drena-sursa a MOSFET-ului in stare de
conductie iar /,ef reprezinta valoarea efectiva a curentului din primar.

Dupa cum se poate observa si din fig.6.2, datoritd duratei de conductie
diferitd a tranzistoarelor convertorului, pierderile in stare de conductie se
calculeaza separat pentru tranzistoarele T,, T4 si Tq, Ts. Pierderile acestora in

stare de conductie se obtine cu ajutorul relatiilor (6.15) respectiv (616) obtinute pe

baza formelor de unda din fig.6.2:

Prara = RDson[&;—)iézg +[102 +M)De + [i(ts)2 +M]a - D)] (6.15)

Pop = RDSM["(“)E 9—’3{15 +MJDZJ (6.16)
’ 3 2 3

in relatiile (6.15) si (6.16), primii doi termeni corespund valorii efective a
curentului din primar pe durata intervalelor [ts, t4] si [t4, ts]. Al treilea termen din
relatia (6.15) corespunde valorii efective a curentului din primar pe durata
intervalului [t4, t2] cand tensiunea pe infasurarea primara este zero. Pierderile in
conductie ale diodelor din circuitul primar al transformatorului de putere sunt date
de relatia:

P,=U_,I__, (6.17)
unde Up; este caderea de tensiune pe dioda in stare de conductie iar /meq

reprezinta valoarea medie a curentului care le strébate. Astfel pentru diodele D, si
D4 avem:

i(t,) AD
Ppops = 26 Un: = (6.18)
iar pentru diodele D1 si Ds:
i(t,) AD
Povos = (10(1—D>+ G) ——ij (6.19)
2 2
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Din expresiile care pun in evidenta pierderile care apar pe durata unei
perioade de comutatie, se poate observa ca pierderile in conductie la
convertoarele cu comutatie la tensiune zero sunt mai mari decat la convertoarele
cu comanda PWM. Acest lucru este mai accentuat in cazul in care se foloseste un
factor de umplere mic si transformatorul de putere prezintd o inductanta de
dispersie mare, motiv pentru care factorii (1-D) respectiv AD cresc. Marele avantaj
al acestor tipuri de convertoare a caror intrerupatoare sunt tranzistoare MOSFET
este acela ca pierderile la comutatie sunt reduse si cd nu mai este necesara
utilizarea unui circuit auxiliar de ameliorare a comutatiei pentru fiecare tranzistor.
Reducerea pierderilor din procesul de comutatie face posibil lucrul la frecvente
ridicate reducand tot odata si suprasolicitarile dispozitivelor folosite.

Tensiunea ridicata si nivelul de putere ale convertorului necesita o atentie
aparte pentru celelalte elemente parazite care nu au fost prezentate mai sus dar
care pot sa influenteze functionarea convertorului. Inductanta de dispersie a
primarului a fost folosita pentru realizarea conditiei de comutatie la tensiune zero
dupa cum s-a facut in analiza anterioara. Proiectarea transformatorului nu trebuie
optimizata pentru reducerea inductantei de dispersie ca si in cazul STCC cu
izolare. Totusi, capacitatea parazitd a infagurarilor are un efect nedorit si anume
acela ca trebuie sa fie descarcata in acelasi timp cu incarcarea respectiv
descarcarea capacitatilor parazite ale tranzistoarelor de pe unul din bratele puntii
convertorului. Aceste capacitati parazite ale transformatorului fac ca energia
inmagazinata in inductanta de dispersie necesara realizarii conditiei de comutatie
la tensiune zero s& fie mai mare. In consecintd, valoarea criticd a curentului de
sarcina trebuie sa fie de asemenea mai mare. Proiectarea transformatoarelor
pentru aceste convertoare trebuie sa se concentreze pe diminuarea valorii acestor
capacitati parazite.

Un alt fenomen nedorit care apare pe durata functionarii acestor
convertoare este acela ca la iesirea circuitului de redresare se inregistreaza
oscilatii parazite, oscilati care sunt determinate in special de inductanta de
dispersie, capacitatea parazitd a infasurdrilor i de capacitatiie parazite ale
jonctiunilor diodelor redresoare. Aceste oscilatii apar atunci cand tensiunea din
secundarul transformatorului creste. Intr-un redresor in punte, cand apare

tensiunea in secundarul transformatorului, doud dintre diodele puntii sunt invers
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polarizate iar inductanta de dispersie impreund cu capacitatea parazita a
infasurarilor transformatorului si capacitatile parazite ale jonctiunilor diodelor
invers polarizate duc la aparitia unui regim oscilant parazit. Fenomenul se poate
observa chiar si in situatia in care se utilizeaza diode de comutatie cu timpi de
revenire foarte mici. O relatie care estimeaza frecventa acestor oscilatii parazite

este urmatoarea [26], [117]:

Sop = (6.20)

unde C, reprezinta capacitatea totald a capacitatii parazite a transformatorului si
cea a jonctiunii diodelor polarizate invers. Aceste oscilatii trebuie sa fie eliminate
cu ajutorul unor circuite de tip “snubber” dar care vor determina, din nefericire,

cresterea pierderilor convertoruiui.

6.5. Utilizarea inductantei de magnetizare pentru realizarea

comutatiei la tensiune zero

S-a precizat mai sus modul in care inductanta de dispersie a
transformatorului de putere este folosita impreuna cu capacitatile parazite de
iesire a tranzistoarelor MOSFET pentru realizarea comutatiei la tensiune zero in
urma unui proces rezonant.

Obtinerea comutatiei la tensiune zero poate se poate face si cu ajutorul
inductantei de magnetizare a transformatorului de putere. Aceasta metoda poate fi
aplicata si in cazul in care convertorul de putere este in semipunte sau chiar la
convertoarele care folosesc un transformator de putere si un singur element de
comutatie comandat. Comutatia la tensiune zero este posibila datorita faptului ca
pe durata unei perioade de comutatie exista un interval in care are loc un proces
rezonant, proces care determina trecerea naturald a tensiunii pe fiecare
intrerupator prin zero.

Aceste tipuri de convertoare pot sa functioneze cu o frecventd de
comutatie variabila sau cu o frecventd de comutatie constantd. Metoda de
comanda cu frecventa fixa este preferatda deoarece interferentele electromag-

netice sunt reduse iar proiectarea elementelor magnetice de circuit este usoara.
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Pentru a putea utiliza inductanta de magnetizare a transformatorului la
obtinerea ZVS, se foloseste convertorul din fig.6.3. Particularitatea convertorului,
spre deosebire de cea prezentata in fig.6.1, consta in introducerea in circuitul
secundar al transformatorului, in locul diodelor redresoare, a doua intrerupatoare
complet comandate - Sy, S;. Daca circuitul din secundar este deconectat, atunci
inductanta de magnetizare L., (mult mai mare decat inductanta de dispersie L)
apare in serie cu capacitatile parazite de iesire ale tranzistoarelor MOSFET,
formand impreund un circuit oscilant. in fig.6.3 se mai remarca prezenta unei
diode de nul in circuitul de iegire al convertorului, dioda care asigura o cale de
circulatie a curentului de sarcind in cazul in care ambele intrerupatoare sunt
blocate.

Rolul intrerupatoarelor S si S, aflate ambele la un moment dat in starea
de blocare, este acela de a impiedica transferul energiei spre sarcind, pana cand
capacitatea parazita de iesire a tranzistorului MOSFET care urmeaza a fi adus in
conductie, se descarca complect prin intermediul inductantei de magnetizare.

De-a lungul unui interval de comutatie, convertorul din fig.6.3. este
caracterizat de trei moduri de functionare care sunt indicate in fig.6.4, iar formele
de unda ce ii descriu functionarea sunt prezentate in fig.6.5. Formele de unda
prezentate sunt valabile in cazul in care caderile de tensiune pe intrerupatoare in

stare de conductie si inductanta de dispersie a transformatorului sunt neglijate.

. 4

T] | Lf
-l
~ Cry Tr [7g 1
Ce=r Rs
Q 1 -
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t 2
g—‘_ C rz I\
*—

Fig.6.3. Convertor in semipunte cu comutatie la tensiune zero

De asemenea, pentru simplificare, filtrul de la iesirea convertorului

impreuna cu sarcina sunt inlocuite cu o surséd de curent constant, deoarece
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inductanta de filtraj are o valoare suficient de mare, astfel incat sa poata mentine

curentul de sarcina constant pe durata unei perioade de comutatie - (fig.6.4).

————
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Fig.6.4. Circuitele echivalente ale convertorului in
semipunte cu comutatie la tensiune zero

in~inte de blocarea
tranzistorului T4 din circuitul
prezentat in Fig.6.3, intreru-
patorul Sq din circuitul secun-
dar es'e inc’ ‘s ‘ar inrerupa-
torul S, este deschis. Ca
rezultat, curentul de sarcina
circula prin circuitul secundar
superior. in momentul t = to,
(fig.6.5), tranzistorul T, este
blocat iar intrerupatorul S;
este inchis.

Curentul de magneti-
zare circuld prin C si Crz. In
acelasi moment, curentul de
sarcina incepe sa circule prin
dioda de nul. in fig.6.4.a se
nrezinta circuitul . h.val.... al
convertortlui  pe..ru  p..mul
mod de functionare, imediat
dupa blocarea tranzistorului
T4 respectiv deschiderea
intrerupatorului Sy.

Datorita faptului ca tot
curentul de sarcina circula
prin dioda de nul, in circuitul
_rimar circuld doar curentul

de magnetizare.

Curentul de magnetizare incarca condensatorul C,; si descarca condensatorul C,».

Trebuie remarcat faptul cé incarcarea condensatorului C,; si descércarea con-

6.16

BUPT



UGt | [
>
t
uG? 4
>
t
Ucri Uce
4 / /
U
>
ur A t
4’
\ |
is2 s
T / /
>
i 4 ¢
Im
————— \\/
/"’ ______ /’J'

to &1 12 t3
Fig.6.5. Formele de unda ale unui convertor ideal cu comutare la tensiune zero
densatorului C;, are loc intr-o maniera rezonanta, intrucat L, C;¢ si C,2 formeaza
un circuit rezonant. in mod normal, L, are o valoare foarte mare motiv pentru care
curentul de magnetizare este aproximativ constant si produce de-a lungul primului
mod de functionare o variatie liniara a tensiunilor pe condensatoarele C; si Ci2.
Primul mod de functionare se termina in momentul t = t; - (fig.6.5), cand

tensiunea pe tranzistorul T, scade la zero iar dioda internd a acestui tranzistor
intrd in conductie.
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Pentru a realiza o comutatie la tensiune zero, comanda tranzistorului T,
trebuie sa fie aplicata doar atunci cand dioda sa interna este in stare de conductie.

Pe durata celui de-al doilea mod de functionare -(fig.6.4.b)- intrerupatoarele
S1 si S, raman deschise, iar spre sarcina nu se transfera energie dinspre circuitul
primar. in circuitul primar avem acelasi curent de magnetizare iar curentul de
sarcina continud sa circule prin dioda de nul. Acest mod de functionare se incheie
in momentul t = t,, moment in care intrerupatorul S, este inchis.

Dupa inchiderea Iui S convertorul intra in cel de-al treilea mod de
functionare - (fig.6.4.c) - cand curentul de sarcina este comutat de la dioda de nul
la circuitul secundar inferior, transferandu-se astfel energie din circuitul primar in
circuitul secundar. Curentul din circuitul primar este suma dintre curentul de
magnetizare al transformatorului de putere si curentul de sarcina reflectat in
primarul transformatorului - (fig.6.5). Acest mod de functionare se incheie in
momentul t = t3 cand tranzistorul T, este blocat iar intrerupatorul S, este deschis,
marcand astfel inceputul unui nou ciclu de conversie.

in ceea ce priveste posibilitatea controlului puterii transferate sarcinii de
catre convertoarele cc-cc PS-ZVS care utilizeaza inductanta de magnetizare
pentru a obtine ZVS, autorul face urmatoarele precizari:
- puterea transferata se poate controla prin modificarea intervalului [tz, t3] -
(fig.6.5);
- modificarea duratei intervalului de timp [to, t4] nu este posibild, deoarece este
necesar un interval de timp de blocare a intrerupatoarelor Sy si S;, aproximativ
constant, pentru a se putea realiza conditia ZVS a tranzistoarelor din circuitul
primar al transformatorului; intervalul de timp [to, t1], dupa cum s-a precizat mai
sus, depinde de valorile: inductantei de magnetizare, curentului de magnetizare si
capacitatilor de iesire ale tranzistoarelor T si To;
- valoarea maxima a puterii transferate sarcinii are loc daca ty = ty;
- daca durata intervalului de timp [t4, t2] rAmane constanta, controlul transferului de
energie spre sarcina se poate face prin modificarea frecventei de functionare a
convertorului; pentru simplificarea modului de control cu frecventa variabild, in
practica se poate adopta conditia t| = t,.

Pentru realizarea ZVS, in [26], [37] se aratd c& existd posibilitatea folosirii

inductantelor de dispersie si de magnetizare a transformatorului de putere in
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scopul obtinerii ZVS pentru un domeniu extins al valorilor curentului de sarcina.
Din pacate, acest lucru este greu de pus in practica, deoarece nu se poate
proiecta un transformator, pentru o aplicatie datd care s& aiba inductante de

dispersie si de magnetizare de valori date.

6.6. Modelul de semnal mic al convertoarelor cu comutatie

la tensiune zero si control de faza

Cunoasterea comportérii convertoarelor electronice de putere in regim
dinamic este foarte importanta. in acest paragraf autorul prezinta consideratiile de
baza care se refera |la functionarea convertoarelor cu comutatie la tensiune zero si
control de faz&, in vederea obtinerii unui model de semnal mic. Pentru obtinerea
modelului de semnal mic este necesard o buna intelegere a comportamentului
acestor convertoare in diferite moduri de lucru, precum si determinarea
principalelor fenomene care pot sa fie neglijate intr-o prima etapa, micsorand
astfel volumul de calcul necesar.

Pentru realizarea modelului de semnal mic, autorul propune metoda
medierii in spatiul variabilelor de stare, deoarece aceasta metoda ofera rezultate
bune in cazul convertoarelor de cc- cc cu comanda PWM.

Modelul obtinut de autor poate sa fie apoi folosit cu usurinta la proiectarea
buclelor de reactie negativa in cazul in care se urmareste stabilizarea
tensiunii/curentului de la iegirea convertorului fata de variatiile sarcinii si cele ale
tensiunii de intrare. in ultima parte a subcapitolului 6.6 este prezentatd simularea
functionarii modelului realizata cu ajutorul programului PSPICE.

Convertorul a carui schema echivalentd de semnal mic dorim s& o
determinam este prezentat in fig.6.6.

Datorita modului de comanda, acest tip de convertor prezintd urmatoarele
avantaje: frecventa de comutatie este constantd, genereaza un spectru de zgomot
redus, contine un numar mic de componente, foloseste fenomenul de rezonanta a
elementelor parazite de circuit pentru a realiza comutatia la tensiune zero pentru
toate intrerupétoarele din circuitul primar si poate functiona cu randament ridicat
pentru gama larga a valorilor rezistentei de sarcina, chiar si in gol. Toate aceste

avantaje au fost mentionate in paragrafele anterioare ale acestui capitol.
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Fig.6.6 Convertor c.c.-c.c. cu comutatie la tensiune zero $i control de faza

In cele ce urmeaza, autorul pune in evidenta elementele care pot sa fie neglijate
in vederea simplificarii obtinerii modelului de semnal mic folosind metoda medierii
in spatiul variabilelor de stare. Datorita modului de functionare al convertorului gi a
metodei de modelare care a fost aleasa, se constata ca este nevoie de un volum
mare de calcul, dar in final in ciuda acestui fapt, se obtine un model de semnal
mic foarte simplu si care poate sa fie apoi folosit cu usurinta la proiectarea buclei
de reactie negativa pentru un convertor care trebuie sa stabilizeze tensiunea sau
curentul de iesire. Alte rezultate valoroase au fost prezentate in [117] dar
determinarea modelului de semnal mic s-a realizat folosind o metoda grafica
asupra formelor de unda ale semnalelor care descriu functionarea convertorului.
Analiza efectuata de autor se refera doar pentru o jumatate de perioada de
functionare datorita simetriei formelor de unda ale curentului prin circuitul primar -
(fig.6.7) - si se bazeaza pe urmatoarele ipoteze si simplificari:
- comutatia la tensiune zero poate sa fie atinsa pentru un domeniu larg de variatie
a valorii curentului de sarcina; ZVS se realizeaza pe baza energiei stocate in
inductanta de dispersie a transformatorului $i in capacitatile parazite de iesire ale
tranzistoarelor MOSFET de putere;
- tranzistoarele de pe acelasi brat al puntii convertorului se afla in stare de
conductie in mod alternativ; controlul puterii furnizate sarcinii se realizeaza prin
modificarea defazajului introdus intre semnalele de comanda ale tranzistoarelor
din cele doua brate ale puntii;
- toate intrerupatoarele convertorului comuta instantaneu, timpul de comutatie nu

este luat in considerare; rezistenta in stare de conductie a canalului drena-sursa

6.20

BUPT



a fiecarui tranzistor MOSFET de putere nu introduce pierderi mari semnificative;
- intervalele de timp in care au loc tranzitile rezonante pentru obtinerea ZVS nu
sunt luate in considerare, deoarece durata lor este mult mai mica decat durata
unei perioade de comutatie;

in fig.6.7, Ip este curentul din infagurarea primara, up, este tensiunea pe
infasurarea primara a transformatorului de putere iar us este tensiunea la intrarea
filtrului trece jos de la iesirea convertorului.

u A Fig.6.7 Forme de unda pentru functi-

— onarea convertorului cc-cc PS-ZVS

Aceste forme de unda

descriu functionarea convertoru-

lui in cazul in care valoarea

curentului de sarcind este mai

mare decat valoarea curentului

de magnetizare al transformato-

rului de putere, motiv pentru care

inductanta de magnetizare poate

sa fie neglijjata. Inductanta de

dispersie se ia in considerare

deoarece influen eaza modul de
functionare al convertorului.

in fig.6.7, D reprezintd factorul de umplere al tensiunii pe infasurarea
primara, D, este factorul de umplere pentru intervalul de timp in care curentul din
circuitul primar igi schimba sensul de circulatie si Do este factorul de umplere
efectiv al tensiunii din secundarul transformatorului.

Din modul de functionare al convertorului se poate remarca urmatorul
aspect. Daca D creste atunci si curentul de sarcina creste, fapt ce atrage dupa
sine cregterea lui Dy i descresterea Iui Der.

Se poate constata cu usurinta cé acest fenomen este identic cu o reactie
negativa asupra curentului din circuitul primar. Se poate scrie cu usurinta:

D=D, +D, (6.21)

Pentru intervalele de timp: [ty, t2, [ta, ts] $i [t3, t4], functionarea convertorului este
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descrisa de cate un sistem de ecuatii diferentiale. Pentru a determina modelul de
semnal mic al convertorului, folosind metoda medierii in spatiul variabilelor de
stare, se gaseste schema sa echivalenta, pentru fiecare interval de timp luat in
considerare.

Astfel, in fig.6.8 este prezentat circuitul echivalent al convertorului pe durata

primului interval de functionare ¢, <t <t. - (fig.6.7). in acest interval de timp,

diodele redresoare - fig.6.6 - se afla simultan in conductie iar tensiunile pe cele trei

infasurari ale transformatorului de putere sunt aproximativ egale cu zero.

Fig.6.8 Circuitul echivalent pentru t; <t <t;

Pentru acest circuit obtinem urmatorul sistem:

0 L, O J i 0 -2rpg 0 |11 1
L, 0 O - ip |=|0 0 —{ ip |+|0|U, (6.22)
0 0 C Uc 1 0 ——uc| 10

i R |

Folosind formele de unda prezentate in fig.6.7 se poate obtine cu usurinta

valoarea lui Dy pentru acest interval de timp:
:_i ([SM + [Sm )
r U. T

L, 2
unde /sy si Ism reprezinté valoarea maxima si minima a curentului prin bobina de
filtraj Ls.

(6.23)

Pentru urmatorul interval de timp ¢, <t <¢,, topologia convertorului este data

in fig.6.9, iar factorul de umplere D¢ - (fig.6.7) - poate fi obtinut cu ajutorul relatiilor
(6.21) si (6.23).

Cu ajutorul urmatorului sistem de ecuatii diferentiale se poate descrie
comportamentul convertorului pentru intervalul [t t3].
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in fig.6.9 este prezentatad schema echivalentd a convertorului din fig.6.6 pe

durata intervalului de functionare [t,, t3] - fig.6.7. Pe durata acestui interval de timp

are loc transferul de energie de la intrarea la iesirea convertorului.

(fe)e

2 rDS LG

ip

Fig.6.9 Circuit echivalent pentru t; <t <t3

Pe durata intervalului de timp [ts, ts] avem circuitul echivalent prezentat in
fig.6.10.

s ip LG' iL
____{:::::}____...___J"'V"V“f"\_T >

Fig.6.10 Circuitul echivalent pentru t; <t <1,
Modu! de functionare pentru acest caz poate fi descris cu ajutorul
urmatorului sistem.

L, 0
L 0|4
4 dt
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Uc

0
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1
L

—2rpg
0
0

0

-1
1

R

i, ] [o
ip |+|0U; (6.25)
| uc 0

Pentru fiecare interval de timp care a fost mentionat mai sus se poate observa ca

toate sistemele de ecuatii diferentiale care descriu functionarea convertorului sunt

de forma urmatoare:
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K, ii~(x) =A x+ B, u (6.26)
dt

unde K, Am S$i B, sunt matrice care contin elemente constante (parametrii
convertorului), x este vectorul de stare ce contine variabilele de stare (i, i $i uc), u
reprezinta vectorul de intrare iar m desemneaza numarul intervalului de timp.

Medierea in spatiul variabilelor de stare este obtinuta daca fiecare din
aceste matrice este ponderata cu factorul de umplere corespunzator fiecarui
interval de timp specificat mai sus, dupa care, toate matricele ponderate
corespunzator sunt insumate. Astfel, D, este ponderea pentru matricele A;, By Si
K1; Der este ponderea pentru Ay, B; si Kp; (1-D) este ponderea pentru Az, B; si K.

Dupa parcurgerea etapelor mentionate mai sus, se pot obtine prin mediere

urmatoarele matrice;

i 7 0 -2, -p,7]
nP rDb e
Doty b 0 s D
K= (l—[h)Lf 0 0 A= nggi' _L% —(L_LL) B=|0 «127)
0 0 C F { 0
L 1 O i
i I R |

Cu ajutorul acestor matrice se poate obtine modelul convertorului in bucla
deschisa dupa cum este indicat de urmatorul sistem:

d

Acum, pentru obtinerea modelului de semnal mic, aplicdm mici perturbatii
tuturor variabilelor de stare luate in considerare si a factorului de umplere in jurul

punctului static de functionare. Astfel, obtinem:

iy =1p +i;
i =1 +iA,
) u. =U, +uAc
d,=D, ‘”;e (6.29)
dyy = Dy, +dA,r

in urma substituirii (6.29) in (6.28) se obtin termeni de ordinul zero, intai si

de ordinul doi. Datorita faptului ca termenii de ordinul doi sunt foarte mici, acestia
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pot sa fie neglijati. Termenii de ordinul zero dau solutia pentru punctul static de
functionare iar termenii de ordinul intadi conduc la modelul matematic de semnal
mic al convertorului.

Facand in continuare selectia termenilor de ordinul intai se obtine urmatorul

sistem:

A

Kgd'tl: Ax+ But [(Al —A)d, + (4, - A;)d\e}X + [(Bl ~B)d.+(B, - 33)21,,}0

(6.30)
N ~ ~ ~ T
unde x = {z‘, i uc} six=[ 1, v}
Din (6.30) obtinem urmatoarele relatii:
DeL£'—+erl" +D*’uc—Du,-+—(Lde+(d,,+de)U,. (6.31)
n dt dt n n
(1- DE)L%;—' =U.d.-(1-D,)u. (6.32)
t
duc . _He (6.33)
dt R
ie=Di,+ Ip(dw dej (6.34)

Pentru fiecare dintre relatiile (6.31) - (6.34) se poate obtine cate un circuit electric
echivalent. Toate aceste circuite pot sa fie interconectate pentru obtinerea in final
a modelului de semnal mic prezentat in fig.6.11.

~ De A

A A Le p
g Nip tD Bl Lr ..n /\I/va g
A N (e LY ®> (e
fal
. N (")
O~
o L
1 n ¢ (1-De)

Fig.6.11 Modelul de semnal mic al convertorului cc-cc ZVS-PWM
Circuitul echivalent prezentat in fig.6.11 poate fi simulat cu usurinta cu
ajutorului programului PSPICE. Pentru urmatorii parametri de circuit care
corespund convertorului realizat practic de autor: D = 0.3, Dy = 0.042, D. = 0.258,
Ui=950V, I =3A, L, =3.5uH, L = 100uH, C = 10pF, R = 5Q, f = 100KHz, se obtine
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urmatoarea caracteristica de transfer intrare-iesire a modelului de semnal mic in

jurul unui punct static de functionare al convertorului.

l
-300+------------- e b b e b Fo—-=====s===- {
.8,z 108 2z 1.0KHz 10KHz 100KHZz 1.0HHZ
g 28*1og(U(2)/VU(1))
Frequency

Fig.6.12 Caracteristica de transfer intrare iegire a modelului de semnal mic

Aceasta caracteristica este obtinuta in cazul in care se considera ca doar
tensiunea de la intrarea convertorului este perturbata.

in acest paragraf au fost prezentate cateva contributii ale autorului in
vederea obtinerii unui model de semnal mic a convertorului de c.c.-c.c. cu
comutatie la tensiune zero si control de faza. Modelul de semnal mic al
convertorului a fost obtinut cu ajutorul metodei de mediere in spatiul variabilelor de
stare care implica un volum mare de calcule.

Acest model poate fi folosit pentru proiectarea buclei de reactie negativa la
acest tip de convertoare atunci cand se doreste stabilizarea tensiunii/curentului de
la iesirea convertorului impotriva variatiilor sarcinii sau cele ale tensiunii de la
intrare. Din fig.6.12 se poate observa ca forma caracteristicii de transfer intrare-
iesire a modelului de semnal mic este puternic influentatd de parametrii filtrului de
la iegire si de sarcina. Rezultate similare se pot obtine prin simulare si pentru

functia de transfer control iesire. Si in acest caz, parametrii circuitului de iesire

influenteaza caracteristica de transfer.
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6.7. Rezultate experimentale

Materialul prezentat in acest capitol a fost elaborat de autor pe durata unui
stagiu de cercetare efectuat in cadrul Laboratorului de Mecatronica si Actionari
Electrice din cadrul Universitati Tehnice din Kosice - Slovacia. Efectuarea
stagiului de cercetare a fost posibila datoritd unei burse in acord bilateral cu
Ministerul Educatiei din Slovacia, obtinuta de autor in decursul anului universitar
2001-2002.

Prototipul convertorului de tip PS-ZVS in punte a fost realizat in intregime $i
experimentat de catre autor, pentru a verifica posibilitatea obtinerii comutatiilor /a
tensiune zero in conditile unor curenti de sarcind mult mai mari decat cei
mentionati in literatura de specialitate [6], [7], [26], [31], [37], [87].

Rezultatele experimentale prezentate in continuare au fost obtinute cu
ajutorul unui convertor cc-cc PS-ZVS, realizat de céatre autor si a carui schema de
principiu este prezentata in Anexa 6.

Transformatorul de putere este de tip coaxial, Anexa 7, facand parte din
dotarea laboratorului mai sus mentionat. Inductanta de dispersia a transforma-
torului este de 3,5uH iar inductanta sa de magnetizare 2, 1mH.

Fiecare intrerupator al puntii este realizat cu ajutorul a doua IGBT-uri de
tipul IRG4PC50W conectate in paralel. Pentru a realiza legatura dintre circuitul
integrat specializat pentru comanda in fazd (UC3866) si intrerupatoarele
electronice de putere ale convertorului, autorul a proiectat, a realizat practic si a
experimentat un circuit de amplificare de impulsuri (driver), capabil sa ofere si 0
izolare galvanica intre circuitele de comanda de mica putere si circuitele de forta.
Schema electronica a driver-ului pentru fiecare intrerupator electronic al puntii este
prezentata in Anexa 8, iar modul sdu de realizare practica in Anexa 9.

in Anexa 10 este prezentat standul experimental in care s-a testat
functionarea convertorului de tip PS-ZVS in punte.

Pentru verificarea functionarii convertorului s-au folosit pe rand doua surse
de alimentare. Pentru inceput, convertorul a fost alimentat de la o sursa de
tensiune continua, cu tensiunea de iesire reglabila intre 0 si 50V, putdnd furniza
un curent de iegire maxim de 100A. Pentru ultimul set de m&suratori, convertorul a

fost alimentat de la reteaua de c.a. prin intermediul unui redresor monofazat de
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putere. Principalele caracteristici ale convertorului obtinute de autor sunt

prezentate in diagramele urmatoare.

100 -
80 -
60 - |
T
D0 A+ ere e

0 1 ) ) T 1 I ) i 1 l
25 30 35 40 45 50 55 60 70 75 KHz

——n [%]

Fig.6.13 Randamentul convertorului pentru diferite frecvente de comutatie (tensiunea de

alimentare 40V iar curentul de sarcina mentinut la o valoare de aproximativ 10A)
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Fig.6.14. Randamentul convertorului in functie de valoarea curentului de sarcina
(tensiunea de alimentare 40V, frecventa de comutatie 50kHz)
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Fig.6.15. Valoarea curentului de sarcina in functie de defazajul dinte semnalele
pentru comanda intrerup&toarelor convertorului in punte

(tensiunea de alimentare 40V, frecventa de comutatie 50kHz)
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Fig.6.16 Randamentul convertorului pentru difente frecvente de comutatie (tensiunea de

alimentare 310V iar curentul de sarcina mentinut la o valoare de aproximativ 5A)
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Fig.6.17. Randamentul convertorului in functie de valoarea curentului de sarcina

(tensiunea de alimentare 310V, frecventa de comutatie 35kHz)
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Fig.6.18. Valoarea curentului de sarcina in functie de defazajul dinte semnalele
pentru comanda intrerupatoarelor convertorului in punte

(tensiunea de alimentare 310V, frecventa de comutatie 35kHz)
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6.8. Concluzii

Convertoarele cc-cc PS-ZVS combina cateva dintre avantajele prezentate
atat de STCC cu comanda PWM dar si de cele rezonante. Aceste convertoare
ofera comutatie la tensiune zero, motiv pentru care sunt reduse in mod substantial
perturbatiile electromagnetice survenite in urma procesului de comutatie, sunt
reduse suprasolicitarile intrerupatoarelor folosite i lucreaza cu o frecventa de
comutatie constanta. Realizarea unei comutatii la tensiune zero poate atrage dupa
sine reducerea semnificativa a pierderilor la comutatie i, in consecinta, permite
lucrul la frecvente de comutatie mari. Acest ultim aspect influenteaza in mod
favorabil si gabaritul convertorului.

Se remarca faptul ca la aceste tipuri de convertoare, comutatia la tensiune
zero se realizeaza cu ajutorul inductantei de dispersie a transformatorului de
putere, in urma unor fenomene de rezonanta. Valoarea inductantei de dispersie
determind domeniul de variatie al curentului de sarcind. Intrucat inductanta de
dispersie limiteaza viteza de crestere a curentului in infasurarea primara a
transformatorului se poate observa ca efect defavorabil diminuarea valorii
factorului de umplere a tensiunii din secundarul transformatorului. Utilizarea
acestor convertoare este recomandata doar in cazul in care se doreste conversia
unor puteri mari.

In urma unui studiu amdanuntit a materialului bibliografic, autorul
sistematizeaza in acest capitol modurile de functionare posibile ale acestor tipuri
de convertoare.

Datoritd importantei pe care aceste convertoare tind sa o aiba, autorul
dezvoltd un model de semnal mic facdnd apel la metoda medierii in spatiul
variabilelor de stare. Acest model are o importantd majora in cazul in care se
doreste analiza regimului dinamic pentru aceste tipuri de convertoare si in cazul in
care se doregte implementarea unei bucle de reactie negativd capabild sa
stabilizeze una dintre marimile electrice de la iegirea convertorului.

O alta contributie semnificativd a autorului la studiul convertoarelor PS-ZVS
este realizarea unui prototip cu ajutorul caruia s-a verificat daca este posibil3
obtinerea unor comutatii la tensiune zero in cazul in care valoarea puterii

transferate sarcinii, fatd de valorile indicate in literatura de specialitate, este mult
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mai mare. In urma experimentelor si a mdasuratorilor efectuate, se observd ci
prototipul de convertor realizat de catre autor, oferd un randament bun, mai mare
de 80%, pentru un domeniul larg de valori al curentului de sarcina.

Pe baza rezultatelor obtinute, autorul considera ca in viitor, convertoarele
PS-ZVS vor fi folosite cu precadere in aplicatiile de foarte mare putere, odata cu

aparitia unor dispozitive semiconductoare mai performante.
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7. Concluzii finale

in cadrul acestei teze sunt prezentate principalele contributii teoretice si
experimentale obtinute de autor in cercetarea convertoarelor rezonante.
Convertoarele rezonante reprezinta o alternativa viabila la sursele de tensiune
continua in comutatie, datorita gabaritului mai redus, randamentului mai ridicat,
dar si nivelului redus de perturbatii electromagnetice generat. De aceea studiul
convertoarelor rezonante reprezinta o tema de actualitate.

O buna parte din rezultatele prezentate in cadrul tezei au fost acceptate si
prezentate la sesiuni de comunicari stiintifice de specialitate, organizate recent in
tara si strainatate.

in introducere se face o prezentare de ansamblu a lucrarii mentionand
continutul sumar al fiecarui capitol din cadrul tezei, insistdndu-se mai ales pe
importanta, actualitatea si oportunitatea abordarii acestui domeniu al electronicii
de putere.

Fiecare capitol este precedat de o scurta sinteza care indica problemele
asupra carora s-a insistat, iar in final sunt prezentate concluziile care pun in
evidenta rezultatele obtinute in urma cercetarii intreprinse de autor.

in continuare este prezentatd o sinteza a contributilor aduse de autor,
urmate de o expunere a tendintelor viitoare din cadrul domeniului abordat:

- pe baza documentarii la zi in domeniu si in urma unei analize atente a literaturii
de specialitate, autorul prezinté problemele fundamentale care apar in cadrul
convertoarelor rezonante;

- se sistematizeaza principalele tipuri de convertoare rezonante precum i
caracteristicile lor de baza, facandu-se trimiteri bibliografice la cele mai
reprezentative lucrari de specialitate;

- se pune in evidenta importanta utilizarii principiului dualitatii in cadrul electronicii
de putere in general si in cazul convertoarelor rezonante in particular; Principiul
dualitatii poate fi folosit in sinteza convertoarelor dar cu ajutorul lui se poate face
si o clasificare sistematica a convertoarelor electronice de putere;

- este propusa o metoda de sinteza a convertoarelor rezonante care tine cont de
natura sursei de alimentare si cea a sarcinii. Metoda de sinteza prezentata este

utild deoarece nu se cunoaste in prezent un anumit tip de convertor rezonant
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care sa poata fi folosit in orice aplicatie, ramanand sarcina inginerului proiectant
de a alege topologia de convertor care sa satisfaca cel mai bine cerintele impuse
de aplicatie,

se prezinta metodele de analiza care, in opinia autorului, se potrivesc cel mai
bine studiului convertoarelor rezonante;

pornind de la metodele clasice de analiza in domeniul timp adaptate surselor de
tensiune continua in comutatie, se implementeaza un algoritm de calcul numeric
cu ajutorul caruia se poate simula functionarea in domeniul timp a convertoarelor
rezonante. Algoritmul de calcul evita neajunsurile programelor de simulare (de
exemplu erorile de convergenta date de programul PSPICE) in cazul in care sunt
simulate convertoare care contin circuite caracterizate de doua scari de timp mult
diferite intre ele. Programul de simulare dezvoltat de autor poate fi folosit in faza
de analiza si alegere a convertoarelor rezonante pentru o aplicatie data, oferind
un mijloc rapid si eficient pentru rezolvarea unor probleme de proiectare. Dintre
facilitatile oferite de program se remarca urmatoarele:

- posibilitatea determinarii regimului tranzitoriu de la pornirea convertorului;

- posibilitatea folosirii unei frecvente de comutatie variabila;

- determinarea imediata a valorilor de varf a curentilor prin inductante
respectiv tensiunilor pe condensatore aflate in structura convertorului;

- determinarea valorilor maxime ale curentilor si ale tensiunilor de
intrerupator,

- posibilitatea simularii functionarii convertoarelor rezonate atat in modul de
lucru cu conductie continua cat si in cazul conductiei intrerupte (in cazul
modificarii frecventei de comutatie a intrerupatoarelor sau modificarii unor
parametri ai convertorului);

- posibilitatea includerii acestui program sau subrutine ale acestuia in
aplicatii realizate cu ajutorul toolbox-ului Simulink si a blockset-ului Power
System oferite de catre MATLAB;

- viteza de simulare mai mare decat in cazul folosirii programului PSPICE;

- se poate studia modul de variatie al variabilelor de stare in functie de
sarcina convertorului si de variatiile marimii electrice de la intrarea acestuia;

Singura problema a programului este aceea ca starea in care se gasesc

intrerupatoarele convertorului la un moment dat este caracterizatd doar de
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valoarea transconductantei intrerupatorului, motiv pentru care, descrierea
procesului de comutatie nu este suficient de exacta.

se pun in evidenta, prin intermediul interpretarii rezultatelor unor simulari
realizate cu ajutorul programului PSPICE, avantajele utilizarii metodei de analiza
prin liniarizare armonica a convertoarelor rezonante. Folosind liniarizarea
armonica, se reduce studiul convertoarelor rezonante care au un caracter neliniar
la studiul unor circuite liniare echivalente. Aceasta metoda este potrivita
convertoarelor rezonante intrucat in structura lor existd circuite rezonante
acordate pe o frecventa apropiatd de cea de functionare a convertorului. in
lucrarile sale, M.M. Kazimierczuk, indica relatii de proiectare a componentelor
reactive din structura convertoarelor rezonante. Spre deosebire de aceste relatii
de proiectare, autorul acestei teze, arata ca pentru o frecventa de lucru nominala
a unui convertor rezonant, valorile componentelor reactive pot fi determinate
astfel incat sa fie cat mai putin suprasolicitate;

se realizeaza o analiza detaliata a unui redresor de tensiune sincron, monofazat,
monoalternanta, cu tranzistoare MOSFET de putere. Deoarece aceste tipuri de
redresoare au un randament foarte bun in cazul redresarii unor tensiuni de valori
reduse la curenti de sarcina importanti, in lucrare este propus un set de relatii
matematice cu ajutorul carora se pot face o serie de estimari privind
performantele si posibilitatiie de optimizare ale redresarii cu redresoare sincrone.
este propusa o noua structurad de convertor rezonant de tip paralel, brevetabila.
Analiza convertorului se realizeaza facand din nou apel la metoda liniarizarii
armonice. Acest nou tip de convertor pastreaza toate avantajele convertoarelor
rezonante de tip paralel aducand pe langa acestea caracteristici noi si utile:
curent de intrare constant si limitat, frecventa de comutatie constanta, genereaza
un spectru scazut de zgomot, comanda tuturor tranzistoarelor MOSFET se aplica
intre poarta si masa, fapt ce duce la simplificarea circuitului de comanda. Pentru
noul tip de convertor componentele magnetice sunt utilizate mult mai eficient
decéat in cazul in care controlul puterii transferate sarcinii se realizeaza prin
reglarea frecventei de comutatie. La frecventa fixa de comutatie, spectrul
zgomotului datorat proceselor de comutatie si a frecventei variabile de comutatie

este scazut iar proiectarea circuitelor de filtraj se poate realiza usor.
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- se modeleaza si simuleaza convertoarele ZCS-QRC si ZVS-QRC, rezultatele
fiind prezentate in 5.4;

- se propune o modalitate de liniarizarea a functiei de transfer in tensiune pentru
un convertor cvasi-rezonant cu comutatie la curent zero de tip buck. Dupa
obtinerea unui model liniar, sub forma unei functii de transfer in tensiune, pentru
convertorul cvasi-rezonant cu comutatie la curent zero, se prezinta modul de
obtinere a unei functi de comanda numerica, care ulterior sa poata fi
implementata pe un dispozitiv electronic digital, in vederea asigurarii stabilizarii
unei marimi de iesire a convertorului. Avantajele principale ale unui circuit de
comanda numerica sunt urmatoarele:

- precizia calculelor este ridicata, depinzand de performantele procesorului

de semnal utilizat;

- algoritmul de comanda poate fi imbunatatit continuu sau schimbat cu

usurinta;

- imunitate mai mare la perturbatii decat un sistem de reglare analogic.
Verificarea functiei de comanda numerica s$i simularea modului de functionare al
convertorului prevazut cu un circuit de control digital a fost realizata cu ajutorul
programului MATLAB si a toolbox-urilor sale Simulink si Power System Blockset,
dovedindu-se utilitatea studiului realizat si prezentat mai sus de catre autor.

- se prezinta in mod sistematic principalele moduri de functionare ale
convertoarelor PS-ZVS, insistandu-se totodata asupra caracteristicilor remarcabile
pe care aceste tipuri de convertoare le prezinta,
- cu ajutorul metodei de mediere in spatiul variabilelor de stare se determind un
model de semnal mic al unui convertor PS-ZVS in punte, in vederea realizarii unei
analize a functionarii convertoarelor in regim dinamic. Modelul de semnal mic mai
poate fi util si in cazul in care se doreste implementarea unui regulator automat cu
ajutorul caruia tensiunea sau curentul de la iesirea convertorului sé poata fi
stabilizat;

- s-a realizat un prototip de convertor PS-ZVS de putere cu ajutorul caruia se pune

in evidentd posibilitatea comutatiei la tensiune zero folosind inductanta de

dispersie a transformatorului de putere. Cu ajutorul acestui prototip au fost
obtinute o serie de rezultate experimentale care pun in evidenta avantajele oferite

de aceste tipuri de convertoare.
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Luédnd in considerare contributile amintite mai sus, se poate afirma c&
prezenta lucrare a atins scopul propus si anume de a aduce contributii teoretice si
experimentale la studiul convertoarelor rezonante. Datoritd muititudinii de
posibilitati pe care le pot oferi convertoarele rezonante, este necesara continuarea
cercetarilor de perspectiva in urmatoarele directii pe care autorul le considera
importante, precizandu-se si argumentarea lor:

- dezvoltarea unui pachet de programe special pentru simularea convertoarelor
rezonante avand in vedere faptul ca in structura acestor convertoare exista
circuite cu scari de timp mult diferite, pentru care unele programe de simulare de
uz general, pentru anumite conditii de lucru, nu pot sa finalizeze simularea; cu
toate acestea, programul de simulare PSPICE nu trebuie neglijat avand in
vedere numeroasele sale librarii ce contin modele de dispozitive electronice de
putere oferite de diferite firme producatoare;

- studiul unor algoritmi de control care sa creasca eficienta totala a sistemelor care
au in componenta lor convertoare rezonante; acestui studiu trebuie sa i se
acorde o atentie aparte deoarece convertoarele rezonante au un caracter neliniar
iar functionarea lor este influentata si de tipul sarcinii;

- realizarea unor strategii de comanda care pot sa fie implementate pe dispozitive
electronice digitale; in prezent se remarca o crestere spectaculoasa a interesului
fata de prelucrarea digitala a semnalelor si implementarea unor functii de
comanda si control cu ajutorul procesoarelor digitale de semnal; tehnicile noi de
comanda: fuzzy, cu retele neuronale si cele bazate pe algoritmi genetici [132],
pot aduce noi solutii in ceea ce priveste comanda convertoarelor rezonante dar
ridica si noi probleme in aprofundarea acestor noi cunostinte de specialitate;

- determinarea unor noi topologii de convertoare PS-ZVS; in momentul de fata in

literatura de specialitate se remarca un interes crescut pentru convertoarele de tip

PS-ZVS care utilizeaza inductanta de scapari a transformatorului de putere,

raportandu-se permanent in literatura de specialitate noi tipuri de topologii

capabile sa ofere puteri de iesire din ce in ce mai mari.
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ANEXA 1

%Rutina pentru simularea in domeniul timp a convertoarelor rezonante serie si paralel
clear,

%CRS - convertor rezonant serie

%CRP - convertor rezonant paralel

dt=0.0000005;

nr=100; 9%nr reprezinta numrul de iteratii pe o perioada
np=10; %nr de perioade

%gl=0.1; %pt convl CRP

gl=0.1; %pt conv2 CRS

¢=0.000001;

1=0.000024;

%ag1 %functie care determina matricile de tranzitie a unui CRP
ag2 %functie care determina matricile de tranzitie a unui CRS
vc=0;il=0;y=[vc;il];

u=[100}];

x0=[y; u];

k=1;

rez=zeros(3,nr*np);

tot=0;total=nr*np;

while tot<=total,

while k<=nr,

if k<=nr/2,

x1=d1*x0;

rez(1,k+tot)=x1(1,1);

rez(2,k+tot)=x1(2,1)

rez(3,k+tot)=x1(3,1)
x0=x1;
%x1=[0;0,0];
else
x1=d3*x0;
rez(1,k+tot)=x1(1,1),
rez(2,k+tot)=x1(2,1),
rez(3,k+tot)=x1(3,1),
x0=x1;

%x1=[0;0,0];

end

k=k+1;

end

tot=tot+k-1;

k=1;

end

t=1:1:400;%initial
subplot(2,1,1)
plot(t,rez(1,t),'w");grid
title('Tensiunea pe condensator’)
xlabel('time [us]')

ylabel({ V)
subplot(2,1,2)
plot(t,rez(2,t),'w");grid
title('Curentul prin bobina')
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xlabel('time [us]')
ylabel(TA])

%axis([0 200 -15 15])
clc

Fisierul auxiliar ag1.m

g9q1=20;gd1=.2e-6,9q2=.2e-6,9d2=.2e-6;gq3=.2e-6,gd3=.2e-6;gq4=20;gd4=.2e-6;
g1=gq1+gd1;

g2=gq2+gd2;

g3=gq3+gd3;

g4=gqd+gd4,

01=[0 0];

02=[0];

a=[-glic 1/c;-1/1 (-1/1)*((1/(g1+g3))+(1/(g2+g4)))};

b=[0; (1/)*((g1/(g1+g3))-(g2/(g2+g4)))];

c1=[a b; 01 02},

gq1=.2e-6; gd1=20; gq2=.2e-6; gd2=.2e-6; gq3=.2e-6; gd3=.2e-6; gq4=.2e-6,gd4=20,
g1=gq1+gd1;

g2=gq2+gd2;

g3=gq3+gd3;

g4=gq4+qgd4,

01=[0 0];

02=[0];

a=[-gl/c 1/c;-1/1 (-1/1)*((1/(g1+g3))+(1/(g2+g4)))];

b=[0; (1/)*((91/(g1+g3))-(g2/(g2+g4)))];

c2=[a b; 01 02];

gq1=.2e-6; gd1=.2e-6; gq2=20; gd2=.2e-6; gq3=20, gd3=.2e-6,; gq4=.2e-6,9d4=.2e-6,
g1=gq1+gd1;

g2=9q2+gd2;

g3=gq3+gd3;

g4=gqd+gd4,

01=[0 0];

02=[0];

a=[-gl/c 1/c;-11 (-1/)*((1/(g1+g3))+(1/(g2+g4)))];

b=[0; (111)*((91/(91+g3))-(g2/(g2+g4)))];

c3=[a b; 01 02},

gq1=.2e-6; gd1=.2e-6; gq2==.2e-6; gd2=20; gg3=.2e-6; gd3=20; gqd4=.2e-6; gd4=.2e-6,
g1=gq1+gd1;

g2=gq2+gd2;

g3=gq3+gds3;

g4=gqd+gd4;

01=[0 0};

02=[0];

a=[-gl/c 1/c;-1/1 (-1/1)*((1/(g1+g3))+(1/(g2+g4)))];

b=[0; (1/1)*((g1/(91+93))-(92/(g2+g4)))];

c4=[a b; 01 02];

I=eye(size(c1));
d1=inv(I-(dt*c1));
d2=inv(I-(dt*c2)),
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d3=inv(l-(dt*c3)),
d4=inv(l-(dt*c4)),

Fisierul auxiliar ag2.m

g9q1=20,gd1=.2e-6;gq2=.2e-6,9d2=.2e-6,9gq3=.2e-6,gd3=.2e-6;gq4=20,9d4=.2e-6,
g1=gq1+gd1;

g2=gq2+gd2;

g3=gq3+gd3;

g4=gqd+gd4;

01=[0 0];

02=[0];

a=[0 1/c;-1/1 (-1/1)*((1/g1)+(1/(g1+g3))+(1/(g2+g4))};

b=[0; (1/1)*((g1/(g1+93))-(g2/(g2+g4)))];

c1=[a b; 01 02];

gqt=.2e-6; gd1=20,; gq2=.2e-6; gd2=.2e-6; gq3==.2e-6; gd3=.2e-6; gq4=.2e-6, gd4=20,
g1=gq1+gd1;

g2=gq2+gdz;

g3=gq3+gd3;

g4=9q4+gd4,

01=[0 0],

02=[0];

a=[0 1/c;-1/1 (-1/1)*((1/g)+(1/(g1+g3))+(1/(g2+g4)))};

b=[0; (1/1)*((g1/(91+g3))-(g2/(g2+g4)))l;

c2=[a b; 01 02],

gqi=.2e-6; gd1=.2e-6; gq2=20; gd2=.2e-6; gq3=20,; gd3=.2e-6; gq4=.2e-6;gd4=.2e-6;
g1=gq1+gd1;

g2=gq2+gd2;

g3=9q3+gd3;

g4=gq4+qgd4;

01=[0 0];

02=[0];

a=[0 1/c;-1/1 (-1/1)*((1/gh+(1/(g1+g3))+(1/(g2+g4))));

b=[0; (1/1)*((91/(91+93))-(92/(g2+94)))};

c3=[a b; 01 02];

9q1=.2e-6;,gd1=.2e-6; gq2=.2e-6; gd2=20; gq3=.2e-6; gd3=20; gg4=.2e-6,9d4=.2e-6;
g1=gq1+gd1;

92=gq2+gd2;

g3=gq3+gd3,

g4=gq4+gd4,

01=[0 0];

02=[0};

a=[0 1/c;-1/1 (-1/)*((1/g1)+(1/(g1+g3))+(1/(g2+g4)))];

b=[0; (1/1)*((g1/(91+g3))-(92/(g2+g4)));

c4=[a b; 01 02];

I=eye(size(c1));

d1=inv(l-(dt*c1)),
d2=inv(I-(dt*c2));
d3=inv(l-(dt*c3));
d4=inv(I-(dt*c4)),
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ANEXA 2

%Metoda de simulare a functionarii unui convertor cvasi-rezonant de tip buck (step-down)
%cu comutatie la curent zero. Se porneste de la ecuatiile diferentiale care descriu
%functionarea convertorului. Acest convertor functioneaza in modul de lucru cu unda
%plina. Se obtine raspunsul sistemului la o variatie de tip treapta a tensiunii de la intrare.
clear all;
%Parametrii convertorului
Ui=12; Lr=0.5e-6; Cr=0.047¢-6;
L=100e-6; C=22e-6; R=10;
%dt reprezinta pasul de integrare iar Ts perioada de comutatie
dt=1e-6, fs=300e3; Ts=1/fs; %t reprezinta intervalul de timp de-a lungul caruia se
studiaza functionarea convertorului
t=0:dt:1.5e-3; %700e-6 pt trei perioade ale frecv. de rez. a circ. 0sc.
% u reprezinta tensiunea pe condensator iar i curentul din circuit
u=zeros(size(t)); i=zeros(size(t)); ton=zeros(size(t)),
ton1=zeros(size(t)); ton2=zeros(size(t)), ton3=zeros(size(t));
as=zeros(size(t));
i(1,1:1)=1e-9; %valoarea initiala a curentului prin L
u(1,1:1)=1e-3; %valoarea initiala a tensiunii pe condensatorul C
%0Obs. daca tensiunea initiala pe condensator este f.mica (1e-6) atunci in urma simularii
%se observa ca la inceputul intervalului in care are loc procesul tranzitoriu, tensiunea
%de la iesire prezinta un sait spre valori negative
for k=1:length(t),
as(k)=asin( (-1)*(sqri(Lr/Cr))*(i(k)u(k)) )
ton1(k)=0.5*Lr*i(k)/u(k);
ton2(k)=((sqrt(Lr*Cr))*as(k));
ton3(k)=Cr*u(k)*(1-cos(as(k)))i(k);
% ton reprezinta timpul in care intrerupatorul se afla in stare de conductie
%ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k);
ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k)+(3/2)*3.14*sqrt(Lr*Cr),
% (3.14*sqrt(Lr*Cr)) reprezinta un interval de timp pt.
% modul de lucru in semi unda
% (3/2)*(3.14*sqrt(Lr*Cr))
u(k+1)=u(k)-(1/(R*C))*u(k)*dt+((1-(ton(k)/Ts))/C)*i(k)*dt;
i(k+1)=i(k)-((1-(ton(k)/Ts))yL)*u(k)*dt+(Ui/L)*dt,
end
taux=1:1:length(u);%se introduce un timp auxiliar pentru a trasa absc.
%plot(taux,u,'b',taux,zeros(length(u)),'r' ,taux,i,'g’)
% se vizualizeaza tensiunea de la iesire si curentul prin inductanta L
subplot(2,1,1)
plot(taux,u,'k")
ylabel('u [V]')
xlabel('t [us]')
subplot(2,1,2)
plot(taux,i,'k")
ylabel('i [A]')
xlabel('t [us]')

A4

BUPT



%Metoda de simulare a functionarii unui convertor cvasi-rezonant cu comutatie la curent
%zero de tip buck (step-down). Se porneste de la ecuatiile diferentiale care descriu
%functionarea convertorului. Acest convertor functioneaza in modul de lucru cu semi -

%unda. Se obtine raspunsul sistemului la o variatie de tip treapta a tensiunii de Ia intrare
clear,
%Parametrii convertorului
Ui=12; Lr=0.5e-6; Cr=0.047e-6;
L=100e-6; C=22¢-6; R=10;
%dt reprezinta pasul de integrare iar Ts perioada de comutatie
dt=1e-6; fs=300e3; Ts=1/fs;
%t reprezinta intervalul de timp de-a lungul caruia se studiaza functionarea convertorului
t=0:dt:220e-6;
% u reprezinta tensiunea pe condensator iar i curentul din circuit
u=zeros(size(t));, i=zeros(size(t)); ton=zeros(size(t)),
ton1=zeros(size(t)); ton2=zeros(size(t)); ton3=zeros(size(t));
as=zeros(size(t)),
i(1,1:1)=1e-9; %valoarea initiala a curentului prin L
%u(1,1:1)=10;
for k=1:length(t),
as(k)=asin((-1)*((sqrt(Lr/Cr))*i(k))Ui),
ton1(k)=0.5*Lr*i(k)/Ui;
ton2(k)=((sqrt(Lr*Cr))*as(k));
ton3(k)=Cr*Ui*(1-cos(as(k))Yi(k);
% ton reprezinta timpul in care intrerupatorul se afla in stare de conductie
ton(k)=(3.14*sqrt(Lr*Cr))+ton1(k)+ton2(k)+ton3(k);
% (3.14*sqrt(Lr*Cr)) reprezinta un interval de timp pt.
% modul de lucru in semi unda
% (3/2)*(3.14*sqrt(Lr*Cr))
u(k+1)=u(k)+((-u(k)/(R*C))+(i(k)/C))*dt;
i(k+1)=i(K)+(-u(k)/L)*dt+(ton(k)/Ts)*(Ui/L)*dt;
end
taux=1:1:length(u);%se introduce un timp auxiliar pentru a trasa absc.
%plot(taux,u,'d’ taux,zeros(length(u)),'r',taux,i,'q’)
% se vizualizeaza tensiunea de la iesire si curentul prin inductanta L
subplot(2,1,1)
plot(taux,u,’k")
ylabel('uc [V]")
xlabel('t [us])
subpiot(2,1,2)
plot(taux,i,'k")
ylabel('i [A])
xlabel('t [us]')
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ANEXA 3

%Rutina ptr. simularea functionarii unui convertor cvasi-rezonant de tip boost (step-up)
%cu comutatie la curent zero. Se porneste de la ecuatiile diferentiale care descriu
%functionarea convertorului. Acest convertor functioneaza in modul de lucru cu unda

%plina. Se obtine raspunsul sistemului la o0 variatie de tip treapta a tensiunii de la intrare.
clear all;

%Parametrii convertorului
Ui=12; Lr=0.5e-6; Cr=0.47e-6;
L=100e-6, C=22e-6, R=10;
%dt reprezinta pasul de integrare iar Ts perioada de comutatie
dt=1e-6; fs=300e3; Ts=1/s;
%t reprezinta intervalul de timp de-a lungul caruia se studiaza functionarea convertorului
t=0:dt:1.5e-3; %700e-6 pt trei perioade ale frecv. de rez. a circ. osc.
% u reprezinta tensiunea pe condensator iar i curentul din circuit
u=zeros(size(t)); i=zeros(size(t)); ton=zeros(size(t));
ton1=zeros(size(t)); ton2=zeros(size(t)), ton3=zeros(size(t)),
as=zeros(size(t)),
i(1,1:1)=1e-9; %valoarea initiala a curentului prin L
u(1,1:1)=1e-3; %valoarea initiala a tensiunii pe condensatorul C
%0ODbs. daca tensiunea initiala pe condensator este f.mica (1e-6)
% atunci in urma simularii se observa ca la inceputul intervalului
% in care are loc procesul tranzitoriu, tensiunea de la iesire prezinta
% un salt spre valori negative
for k=1:length(t),
as(k)=asin( (-1)*(sqrt(Lr/Cr))*(i(k)/u(k)) )
ton1(k)=0.5*Lr*i(k)/u(k);
ton2(k)=((sqrt(Lr*Cr))*as(k));
ton3(k)=Cr*u(k)*(1-cos(as(k))Vi(k);
% ton reprezinta timpul in care intrerupatorul se afla in stare de conductie
%ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k);
ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k)+(3/2)*3.14*sqrt(Lr*Cr);
% (3.14*sqrt(Lr*Cr)) reprezinta un interval de timp pt. modul de lucru in semi unda
% (3/2)*(3.14*sqrt(Lr*Cr))
u(k+1)=u(k)-(1/(R*C))*u(k)*dt+((1-(ton(k)/Ts))/C)*i(k)*dt;
i(k+1)=i(k)-((1-(ton(k)/Ts)YL)*u(k)*dt+(Ui/L)*dt;
end
taux=1:1:length(u);%se introduce un timp auxiliar pentru a trasa absc.
%plot(taux,u,'b’,taux,zeros(length(u)),'r' ,taux,i,'g')
% se vizualizeaza tensiunea de la iesire si curentul prin inductanta L
subplot(2,1,1)
plot(taux,u,’'k")
ylabel('u [V]')
xlabel('t [us]’)
subplot(2,1,2)
plot(taux,i,'k")
ylabel('i [A])
xlabel('t [us]')
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%Rutina ptr. simularea functionarii unui convertor cvasi-rezonant de tip boost (step-up)
%cu comutatie la curent zero. Se porneste de la ecuatiile diferentiale care descriu
%functionarea convertorului. Acest %convertor functioneaza in modul de lucru cu semi-
%unda. Se obtine raspunsul sistemului la o variatie de tip treapta a tensiunii de ia
%intrare
clear all,
%Parametrii convertorului
Ui=12; Lr=0.5e-6; Cr=0.47¢-6,
L=100e-6; C=22e-6; R=10;
%dt reprezinta pasul de integrare iar Ts perioada de comutatie
dt=1e-6; fs=300e3; Ts=1/fs;
%t reprezinta intervalul de timp de-a lungul caruia se studiaza functionarea convertorului
t=0:dt:1.5e-3; %700e-6 pt trei perioade ale frecv. de rez. a circ. osc.
% u reprezinta tensiunea pe condensator iar i curentul din circuit
u=zeros(size(t)); i=zeros(size(t)); ton=zeros(size(t));
ton1=zeros(size(t)); ton2=zeros(size(t)), ton3=zeros(size(t));
as=zeros(size(t));
i(1,1:1)=1e-9; %valoarea initiala a curentului prin L
u(1,1:1)=1e-3; %valoarea initiala a tensiunii pe condensatorul C
%ODbs. daca tensiunea initiala pe condensator este f.mica (1e-6)
% atunci in urma simularii se observa ca la inceputul intervalului
% in care are loc procesul tranzitoriu, tensiunea de la iesire prezinta
% un salt spre valori negative
for k=1:length(t),
as(k)=asin( (-1)*(sgri(Lr/Cr))*(i(k)/u(k)) )
ton1(k)=0.5*Lr*"i(k)/u(k),
ton2(k)=((sqrt(Lr*Cr))*as(k));
ton3(k)=Cr*u(k)*(1-cos(as(k)))/i(k);
% ton reprezinta timpul in care intrerupatorul se afla in
% stare de conductie
%ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k);
ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k)+3.14*sqrt(Lr*Cr),
% (3.14*sqrt(Lr*Cr)) reprezinta un interval de timp pt.
% modul de lucru in semi unda
% (3/2)*(3.14*sqrt(Lr*Cr))
u(k+1)=u(k)}-(1/(R*C))*u(k)*dt+((1-(ton(k)/Ts))/C)*i(k)*dt;
i(k+1)=i(k)-((1-(ton(k)/Ts))YL)*u(k)*dt+(Ui/L)*dt,
end
taux=1:1:length(u);%se introduce un timp auxiliar pentru a trasa absc.
%plot(taux,u,'b’,taux,zeros(length(u)),'r' ,taux,i,'g")
% se vizualizeaza tensiunea de la iesire si curentul prin inductanta L
subplot(2,1,1)
plot(taux,u,'k")
ylabel('u [V])
xlabel('t [us]’)
subplot(2,1,2)
plot(taux,i,'k")
ylabel('i [A]')
xlabel('t [us]’)
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ANEXA 4

%Rutina pentru simularea functionarii unui convertor cvasi-rezonant de tip buck-boost
%(inversor) cu comutatie la curent zero. Se porneste de la ecuatiile diferentiale care
%descriu functionarea convertorului. Acest convertor functioneaza in modul de lucru cu
%unda plina. Se obtine raspunsul sistemului la o variatie de tip treapta a tensiunii de la
%intrare
clear all;
%Parametrii convertorului
Ui=12; Lr=2.0e-6;, Cr=0.047¢-6,
L=100e-6; C=10e-6; R=10;
%dt reprezinta pasul de integrare iar Ts pericada de comutatie
dt=1e-6, fs=300e3; Ts=1/fs;
%t reprezinta intervalul de timp de-a lungul caruia se studiaza functionarea convertorului
t=0:dt:.6e-3; %700e-6 pt trei perioade ale frecv. de rez. a circ. osc.
% u reprezinta tensiunea pe condensator iar i curentul din circuit
u=zeros(size(t)); i=zeros(size(t)); ton=zeros(size(t));
ton1=zeros(size(t)), ton2=zeros(size(t)); ton3=zeros(size(t)),
as=zeros(size(t)),
i(1,1:1)=1e-9; %valoarea initiala a curentului prin L
u(1,1:1)=1e-3; %valoarea initiala a tensiunii pe condensatorul C
%ODbs. daca tensiunea initiala pe condensator este f.mica (1e-6) atunci in urma simularii
%se observa ca la inceputul intervalului in care are loc procesul tranzitoriu, tensiunea de
%Ia iesire prezinta un salt spre valori negative
for k=1:length(t),
as(k)=asin( (-1)*(sgrt(Lr/Cr))*(i(k)/(Ui-u(k)) ) )%
ton1(k)=0.5*Lr*i(k)/(Ui-u(k));
ton2(k)=((sqrt(Lr*Cr))*as(k));
ton3(k)=Cr*u(k)*(1-cos(as(k))Y/i(k);
% ton reprezinta timpul in care intrerupatorul se afla in
% stare de conductie
%ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k),
ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k)+(3/2)*3.14*sqrt(Lr*Cr);
% (3.14*sqrt(Lr*Cr)) reprezinta un interval de timp pt.
% modul de lucru in semi unda
% (3/2)*(3.14*sqrt(Lr*Cr))
u(k+1)=u(k)-(1/(R*C))*u(k)*dt-((1-(ton(k)/Ts))/C)*i(k)*dt;
i(k+1)=i(K)+((1-(ton(k)/Ts))/L)Y u(k)*dt+(ton(k)/Ts)*(Ui/L)*dt;
end
taux=1:1:length(u);%se introduce un timp auxiliar pentru a trasa absc.
%plot(taux,u,'b’,taux,zeros(length(u)),'r',taux,i,'g")
% se vizualizeaza tensiunea de la iesire si curentul prin inductanta L
subplot(2,1,1)
plot(taux,u,'k")
ylabel('u [V]')
xlabel('t [us]')
subplot(2,1,2)
plot(taux,i,'k")
ylabel('i [A]')
xlabel('t [us]")
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%Rutina ptr. simuiarea functionarii unui convertor cvasi-rezonant de tip buck-boost
%(inversor) cu comutatie la curent zero. Se porneste de la ecuatiile diferentiale care
%descriu functionarea convertorului. Acest convertor functioneaza in modul de lucru cu
%semi unda. Se obtine raspunsul sistemului la o variatie de tip treapta a tensiunii de la
%intrare
clear all;
%Parametrii convertorului
Ui=12; Lr=2.0e-6; Cr=0.047e-6;
L=100e-6; C=10e-6; R=10;
%dt reprezinta pasul de integrare iar Ts perioada de comutatie
dt=1e-6; fs=300e3; Ts=1/fs;
%t reprezinta intervalul de timp de-a lungul caruia se studiaza functionarea convertorului
t=0:dt:.6e-3; %700e-6 pt trei perioade ale frecv. de rez. a circ. osc.
% u reprezinta tensiunea pe condensator iar i curentul din circuit
u=zeros(size(t)); i=zeros(size(t)), ton=zeros(size(t)),
ton1=zeros(size(t)), ton2=zeros(size(t)); ton3=zeros(size(t));
as=zeros(size(t));
i(1,1:1)=1e-9; %valoarea initiala a curentului prin L
u(1,1:1)=1e-3; %valoarea initiala a tensiunii pe condensatorul C
%Obs. daca tensiunea initiala pe condensator este f.mica (1e-6) atunci in urma simularii
%se observa ca la inceputul intervalului in care are loc procesul tranzitoriu, tensiunea de
%la iesire prezinta un salt spre valori negative
for k=1:length(t),
as(k)=asin( (-1)*(sqrt(Lr/Cr))*(i(k)/(Vi-u(k)) ) )
ton1(k)=0.5*Lr*i(k)/(Ui-u(k));
ton2(k)=((sqrt(Lr*Cr))*as(k)),
ton3(k)=Cr*u(k)*(1-cos(as(k))Yi(k);
% ton reprezinta timpul in care intrerupatorul se afla in
% stare de conductie
%ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k);
ton(k)=ton1(k)+ton2(k)+ton3(k)+3.14*sqrt(Lr*Cr),
% (3.14*sqrt(Lr*Cr)) reprezinta un interval de timp pt.
% modul de lucru in semi unda
% (3/2)*(3.14*sqrt(Lr*Cr))
u(k+1)=u(k)-(1/(R*C))*u(k)*dt-((1-(ton(k)/Ts))/C)*i(k)*dt;
i(k+1)=i(k)+((1-(ton(k)/Ts))/L)*u(k)*dt+(ton(k)/Ts)*(Ui/L)*dt;
end
taux=1:1:length(u);%se introduce un timp auxiliar pentru a trasa absc.
%plot(taux,u,'b',taux,zeros(length(u)),'r',taux,i,'g")
% se vizualizeaza tensiunea de la iesire si curentul prin inductanta L
subplot(2,1,1)
plot(taux,u,'k")
ylabel('u [V]')
xlabel('t [us]')
subplot(2,1,2)
plot(taux,i,'k")
ylabel('i [A]')
xlabel('t [us]")
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ANEXA 5

%Metoda de simulare a functionarii unui convertor cvasi-rezonant
%cu comutaie la tensiune zero, de tip buck (step-down)

%Se afiseaza raspunsul convertorului la o variatie de tip
%treapta a tensiunii de la intrare

clear,

%Parametrii convertorului

Ui=24, Lr=60e-6; Cr=104e-9;

L=100e-6; C=1e-6; R=5;

zc=sqrt(Lr/Cr),

%dt reprezinta pasul de integrare iar Ts perioada de comutatie
dt=1e-6;

fs=100e3; Ts=1/fs;

%t reprezinta intervalul de timp de-a lungul caruia se studiaza
% functionarea convertorului

t=0:dt:90e-6;

% u reprezinta tensiunea pe condensator iar i curentul din circuit
u=zeros(size(t));

i=zeros(size(t)),

ton=zeros(size(t));

ton1=zeros(size(t));

ton2=zeros(size(t));

ton3=zeros(size(t));

ton4=zeros(size(t)),

i(1,1:1)=1e-9; %valoarea initiala a curentului prin Lf

for k=1:length(t),
ton1(k)=Cr*Ui/i(k);
ton2(k)=(3.14/(2*3.14*200e+3))+(1/(2*3.14*200e+3))*asin(Ui/(zc*i(k))
ton3(k)=2*Lr*i(k)/Ui;
tond(k)=Ts-ton1(k)-ton2(k)-ton3(k);
ton(k)=ton1(k)+ton4(k);
% ton reprezinta timpul in care intrerupatoruf se afla in
% stare de conductie
u(k+1)=u(k)+((-u(k)/(R*C))+(i(k)/C))*dt;
i(k+1)=i(k)+(-u(k)y/L)*dt+(ton(k)/Ts)*(Ui/L)*dt;
end
taux=1:1:length(u);%se introduce un timp auxiliar pentru a trasa absc.
%plot(taux,u,'b’,taux,zeros(length(u)),'r' ,taux,i,'g’)
% se vizualizeaza tensiunea de la iesire si curentul prin bobina Lf
subplot(2,1,1)
plot(taux,u,’'k")
ylabel('uc [V]')
xlabel('t [us]")
subplot(2,1,2)
plot(taux,i,'k")
ylabel('i [A])
xlabel('t [us]')
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ANEXA 6

Convertor c.c. - c.c. cu comutatie la tensiune zero § control de faza
schema de principiu

Caovzoy T

TR gt

¢ T
m----a 15

8 x IRG 4PC50W N

Tr n=16 i : i
P=18KW ; !
Ls=35 . ; .
Lm=2.1}r1nlEI > —

f.=35kHz - 75kHz T

s Pynax = LEKW

ANEXA 7

Transformator coaxial de putere (Din dotarea laboratorului de Mecatronica g
actionari electrice a Universitatii Tehnice din Kosice)
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ANEXA 8
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ANEXA 9

Amplificatoare de impulsuri g circuitele de protectie
pentru tranzistoarele IGBT ale puntii convertorului PS-ZVS

realizate de autor
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ANEXA 10

Stand experimental - convertor cc-cc de tip PS-ZVS

realizat de autor
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