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Capitolo 1

Introduzione

Negli ultimi anni si è assistito ad un forte sviluppo nel campo delle energie rinnova-
bili, sia per il basso impatto ambientale che deriva dal loro utilizzo, sia per l’elevata
disponibilità di tali sorgenti energetiche. La diffusione sempre maggiore di impian-
ti che sfruttano queste fonti sta dando origine ad una crescente decentralizzazione
della produzione di energia. La distribuzione di energia elettrica passa quindi da
una struttura a gerarchia verticale che prevede determinati flussi unidirezionali di
energia, ad un’altra più orizzontale, dove tante piccole sorgenti interagiscono tra
loro costituendo a tutti gli effetti un sistema di generazione distribuito. Sebbene
questo possa apportare diversi benefici in termini di efficienza tra produzione e
consumo dell’energia, abbattendo quindi i costi di trasmissione, obbliga di fatto
ad una revisione su larga scala dell’infrastruttura già esistente, concepita per una
gestione centralizzata della produzione.

Questi presupposti fanno delle cosiddette smart-grid (o reti elettriche intelli-
genti) uno dei campi di ricerca di maggior interesse al momento.

A livello locale, le particolari caratteristiche delle sorgenti rinnovabili hanno in-
crementato l’interesse per i dispositivi di immagazzinamento e conversione dell’e-
nergia. Questi dispositivi si rendono indispensabili per un efficiente sfruttamento di
tali risorse energetiche e sforzi sempre maggiori sono volti al loro perfezionamento.

La ricerca è quindi rivolta principalmente allo studio di convertitori di poten-
za che offrano vantaggi soprattutto in termini di efficienza, ma anche di qualità
dell’energia, ingombro e costo.

Nello specifico, le celle a combustibile possono essere considerate come un ot-
timo esempio di sorgente dai particolari requisiti di conversione. Dal punto di
vista elettrico le celle a combustibile, come anche i moduli fotovoltaici, hanno la
peculiarità di erogare potenza caratterizzata da bassa tensione ed elevata corrente.
In particolare, una singola cella a combustibile presenta ai suoi capi una tensione
continua di circa 0.6− 0.7V in condizioni di carico. Per questo più celle vengono
accorpate in stack di svariati elementi in serie tra loro, in modo da fornire ten-
sioni dell’ordine delle decine di volt. Stack con troppe celle, però, presentano una
resistenza interna elevata che incide negativamente sull’efficienza del sistema.
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2 CAPITOLO 1. INTRODUZIONE

Dato che l’obiettivo è iniettare potenza nella rete elettrica, è necessario disporre
di un inverter che converta la tensione continua al suo ingresso (in genere 400V ) in
una tensione sinusoidale a 50Hz, con valore efficace di 230V ed in sincronia con la
rete. Questo significa che per connettere un modulo a celle a combustibile alla rete
elettrica è necessario un convertitore DC/DC intermedio che innalzi la tensione ad
un livello compatibile con il tipico bus DC di un inverter. Il convertitore richiesto
deve possedere un elevato guadagno di tensione, alta efficienza ed un ripple ridotto
sulla corrente di ingresso, necessario per il corretto funzionamento della cella.

1.1 Scopo della tesi

Lo studio dei convertitori DC/DC con caratteristiche idonee alle applicazioni appe-
na discusse ha portato all’affermazione di alcune topologie che promettono notevoli
vantaggi dal punto di vista applicativo e progettuale. Queste sono per lo più deri-
vate da topologie boost/flyback e tendono a mitigarne o eliminarne gli svantaggi
più evidenti o comunque incompatibili con le applicazioni in esame.

In questo documento ci si prefigge l’obiettivo di analizzare e progettare un con-
vertitore IBCI (Interleaved Boost with Coupled Inductors), una topologia isolata
proposta di recente, particolarmente adatta all’impiego con celle a combustibile
e pannelli fotovoltaici. In particolare si studia l’applicazione di tale convertitore
ad una sorgente di tensione con resistenza serie non trascurabile, come quella di
una cella a combustibile. Inoltre si analizza il funzionamento in regime risonante,
condizione che porta ulteriori benefici grazie al grado di libertà aggiuntivo fornito
dalla frequenza di risonanza del tank LC.

L’analisi in steady-state viene condotta utilizzando un approccio all’armonica
fondamentale (FHA - Fundamental Harmonic Approximation) che, pur essendo
un metodo approssimato, permette di valutare in modo semplice e chiaro come le
varie grandezze in gioco pesino sul dimensionamento del convertitore.

Data la relativa complessità della topologia in esame, lo studio della dinamica
del convertitore si basa sul metodo di media generalizzata (Generalized Averaging
Method) proposto in [5]. I relativi calcoli vengono eseguiti per via numerica e
quindi non forniscono un’interpretazione immediata delle funzioni di trasferimento
di interesse. Si rivela comunque un metodo valido per la progettazione di un
controllo a catena chiusa.

Infine, viene costruito un prototipo da 1kW pensato per interfacciare una cella
a combustibile al bus DC a 400V di un inverter commerciale, ipoteticamente con-
nesso ad una rete monofase. In particolare, la cella a combustibile è modellizzata
come un generatore equivalente di Thévenin, basandosi sulla caratterizzazione di
un dispositivo presente in laboratorio effettuata in un precedente lavoro di tesi [3].

Il prototipo viene quindi ottimizzato per ridurre le perdite di commutazio-
ne degli switch variando la frequenza di risonanza del tank LC (e/o quella di
commutazione).



1.2. TOPOLOGIA IBCI 3

1.2 Topologia IBCI
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Figura 1.1: Convertitore IBCI

In Fig. 1.1 è riportato lo schema del convertitore IBCI analizzato. Questa
topologia presenta i seguenti vantaggi:

• elevato guadagno di tensione;

• isolamento galvanico tra ingresso e uscita;

• ridotto stress di tensione sugli switch;

• ripple di corrente ridotto in ingresso;

• accensione degli switch in condizioni di ZVS (Zero Voltage Switching) grazie
al clamp attivo;

• spegnimento dei diodi sulla maglia di uscita in condizioni di soft-switching ;

• utilizzo dell’induttanza di dispersione dei mutui induttori nel processo di
trasferimento energetico.

Si può notare come lo stadio di ingresso sia costituito da due rami identici, simili
a quelli di un convertitore dual-boost con struttura interleaved a clamp attivo. La
ripartizione di corrente che ne deriva riduce gli stress di corrente sui primari dei
mutui induttori e sugli switch. Inoltre si ottiene una parziale cancellazione del
ripple di corrente in ingresso, che viene notevolmente ridotto.

Lo stadio di uscita è costituito da un duplicatore di tensione ed è accoppiato
ai rami di ingresso attraverso dei mutui induttori. Questa particolare configura-
zione permette non solo di avere un ulteriore guadagno di tensione, ma anche di
avere la condizione di soft-switching sui diodi di raddrizzamento. Inoltre, dato che
gli avvolgimenti secondari dei mutui induttori sono connessi in serie, si garantisce
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un’equa ripartizione della corrente sui rami del primario. Si realizza cioè il cosid-
detto autosharing della corrente in ingresso, che mantiene bilanciati i due rami
anche a fronte di asimmetrie nei valori delle induttanze magnetizzanti e disperse
al primario [1].

Si noti come l’impiego dei mutui induttori consenta di avere un ridotto stress
di tensione sugli switch. Questo consente l’utilizzo di MOSFET per basse tensioni
che sono caratterizzati da RON molto piccole e comportano quindi una riduzione
delle perdite in conduzione.

Nello schema sono state messe in evidenza le induttanze magnetizzanti Lm
riportate al primario dei mutui induttori e l’induttanza di trasferimento energetico
L. Quest’ultima può essere realizzata con un induttore dedicato oppure sfruttando
la serie delle induttanze di dispersione al secondario dei mutui induttori, ottenendo
in questo modo un’elevata densità di potenza.

1.3 Caratteristiche della sorgente

L’analisi dei convertitori a tensione impressa viene tipicamente effettuata pensando
di applicare all’ingresso del circuito una tensione ideale, variabile nei limiti di un
determinato intervallo. In questo lavoro si considera, invece, il modello equivalente
di una cella a combustibile.

Il modulo a celle a combustibile in esame, disponibile in laboratorio, è un
modello Serenus 166 Air C, prodotto da Serenergy c© [6] (Fig. 1.2), capace di
erogare circa 1kW di potenza. La caratterizzazione effettuata in [3] prevede la
linearizzazione della caratteristica I-V della cella attorno al punto di lavoro che
corrisponde a 800W di potenza erogata, zona di funzionamento tipico a regime
(Fig. 1.3). Ne deriva un modello semplificato rappresentato da una sorgente
equivalente di Thévenin con le seguenti caratteristiche:

• VEQ = 45.8V

• REQ = 0.37 Ω

La resistenza REQ pone un vincolo sulla tensione in ingresso Vg, che risul-
ta funzione della potenza assorbita dalla sorgente. Inoltre si può ipotizzare che
la presenza di REQ in serie ad eventuali elementi parassiti significativi (dovuti
ad esempio ai mutui induttori o ai dispositivi attivi) possa limitare la potenza
trasferibile in uscita (teorema del massimo trasferimento di potenza).
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Figura 1.2: Serenus 166 Air C, Serenergy c©

Figura 1.3: Andamento linearizzato nell’intorno del punto di lavoro corrispondente alla
potenza di uscita di 800W [3]
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Capitolo 2

Analisi in Steady-State

La topologia in esame, essendo dotata di 4 switch e funzionando in modalità ri-
sonante, rende possibili molteplici soluzioni di controllo. E’ infatti possibile agire
su duty-cycle, frequenza di commutazione e sfasamento dei segnali di comando.
In questa analisi ci si limita a studiare il caso in cui le coppie di interruttori (dei
due rami di ingresso) vengono pilotate da due segnali di controllo con il mede-
simo duty-cycle ma sfasati di un semiperiodo. Sebbene sia possibile variare la
frequenza di commutazione in tempo reale, analogamente a quanto avviene con i
convertitori risonanti pilotati ad onda quadra, si preferisce mantenerla costante ed
affinarla per ottenere la massima efficienza possibile. L’unica variabile di controllo
del convertitore è quindi il duty-cycle dei segnali di comando.
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Figura 2.1: Convertitore IBCI risonante - si evidenziano la sorgente non ideale e la
capacità di risonanza C

In Fig. 2.1 è riportato lo schema del convertitore IBCI risonante in cui si
evidenziano le grandezze di interesse, la sorgente non ideale e il tank LC risonante.
In particolare, volendo operare in modalità risonante, le capacità C1 e C2 sulla
maglia di uscita vengono dimensionate per risuonare con l’induttanza L. Dato il
loro valore ridotto è necessario inserire un ulteriore condensatore di filtro Co per
ridurre il ripple di tensione in uscita (Fig. 1.1). Si noti però che le capacità C1,
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8 CAPITOLO 2. ANALISI IN STEADY-STATE

C2 e Co sono connesse in una configurazione a triangolo. Per comodità di analisi
si preferisce eseguire una trasformazione triangolo-stella ed ottenere lo schema di
Fig. 2.1. Considerando le capacità C1 e C2 uguali tra loro e molto minori di Co
(condizione effettivamente verificata) si ottiene:

C = C1 + C2 +
C1C2

Co
' 2C1,2

C ′1,2 = Co + C2 +
C2Co
C1

' 2Co (2.1)

In questa nuova configurazione si può affermare che la tensione ai capi delle
capacità C ′1 e C ′2 sia pressoché costante e pari a metà della tensione di uscita.

Figura 2.2: FHA - principio di applicazione, tank LC con elevato fattore di merito

2.1 Approssimazione all’armonica fondamentale

(FHA)

L’analisi nel dominio del tempo di un convertitore risonante risulta essere piuttosto
complessa, in particolare per un circuito caratterizzato da numerosi stati topolo-
gici. Si rischia infatti di dilungarsi troppo sull’aspetto puramente matematico,
trascurando le grandezze ed i vincoli di interesse che permettono una semplice ma
efficace comprensione del funzionamento del circuito.

I convertitori risonanti vengono spesso studiati utilizzando un’approssimazione
all’armonica fondamentale (FHA - Fundamental Harmonic Approximation), con
la quale si trascurano le armoniche della frequenza di commutazione e si conside-
rano puramente sinusoidali le forme d’onda del tank risonante (Fig. 2.2). Questo
permette di derivare un semplice circuito equivalente per il ponte di interruttori in
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ingresso, tank LC, raddrizzatore e filtro di uscita, il cui funzionamento può essere
compreso attraverso tecniche standard di analisi delle reti in regime sinusoidale.
Questo approccio intuitivo si rivela particolarmente accurato per il modo di fun-
zionamento continuo (CCM) con un tank LC ad alto fattore di merito, ma diventa
meno accurato quando il tank presenta un basso fattore di merito o ci si avvicina
al modo di funzionamento discontinuo (DCM). Di seguito verrà applicato questo
metodo per lo studio e la modellizzazione della topologia in esame.

2.1.1 Grandezze di normalizzazione

Per la massima generalità di analisi si esprimono le variabili in forma normalizzata,
secondo le seguenti grandezze di normalizzazione:

Tensione di normalizzazione VN = GVo

Impedenza di normalizzazione ZN = Zo =

√
L

C

Corrente di normalizzazione IN =
VN
ZN

Potenza di normalizzazione PN = VNIN

dove si è introdotto il coefficiente G, che rappresenta l’inverso del guadagno di
tensione del raddrizzatore in uscita. Per un duplicatore di tensione, come nel caso
della topologia analizzata, G = 0.5, mentre per un raddrizzatore standard a ponte
intero si avrà G = 1.

Per riferirsi agli istanti di tempo nell’intervallo definito da un periodo di com-
mutazione si utilizza l’angolo θ = ωst, definito come tempo normalizzato, dove t
rappresenta il tempo e ωs la frequenza di commutazione.

Inoltre si fa uso del parametro di frequenza normalizzata, definito come rap-
porto tra frequenza di commutazione e frequenza di risonanza del tank:

F =
fs
fo

fo =
1

2π
√
LC

(2.2)

2.1.2 Stadio di ingresso

Per l’analisi che segue si considera trascurabile il ripple sulla tensione e quindi sulla
corrente in ingresso, ipotesi giustificabile dalla parziale cancellazione del ripple
dovuta al funzionamento interleaved dello stadio di ingresso e dall’aggiunta di un
adeguato condensatore di filtro all’ingresso del convertitore, sul nodo interessato
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Figura 2.3: Segnali di comando degli switch, tensioni vA, vB e corrente di tank (con le
rispettive fondamentali) nel caso di: a) D ≥ 0.5, b) D ≤ 0.5

dalla tensione vg. Si possono quindi considerare costanti le suddette grandezze,
approssimandole con il loro valore medio:

vg ' Vg ig ' Ig (2.3)

Inoltre, l’analisi verrà condotta riferendosi alla tensione di ingresso Vg, a valle della
cella a combustibile, rimandando ad un secondo momento la definizione del legame
tra Vg e VEQ dovuto alla resistenza REQ.

In ipotesi di small ripple approximation la tensione sui condensatori CCL è
costante. La commutazione di ogni coppia di interruttori (principale e di clamp)
applica al primario del rispettivo mutuo induttore una tensione a 2 livelli (Vg,
(Vg − VCL)) che si riflette a secondario con il rapporto spire n = np

ns
. Ai capi della

serie degli avvolgimenti a secondario si produce quindi una tensione a 3 livelli vA
che risulta applicata al tank LC risonante (Fig. 2.3). Per mantenere generalità
nell’analisi del modo di funzionamento con duty-cycle D ≥ 0.5 o D ≤ 0.5 si
introduce il parametro β definito come segue:

β =

{
2πD D ≤ 0.5

2π(1−D) D ≥ 0.5
(2.4)



2.1. APPROSSIMAZIONE ALL’ARMONICA FONDAMENTALE (FHA) 11

Si può quindi esprimere vA in base allo stato degli switch:

vA(θ) =



1

n
(Vg − Vg + VCL) = +

VCL
n

= +VA (SaH , SbL)

1

n
(Vg − VCL − Vg + VCL) = 0 (SaH , SbH)

1

n
(Vg − VCL − Vg) = −VCL

n
= −VA (SaL, SbH)

1

n
(Vg − Vg) = 0 (SaL, SbL)

(2.5)

dove si sono indicati tra parentesi gli interruttori accesi nei rispettivi intervalli.
Ora, in condizioni di steady state tutte le grandezze elettriche sono periodiche e
di conseguenza deve essere nullo il valore medio della corrente nei condensatori
(charge balance) e della tensione ai capi degli induttori (volt-second balance). Ap-
plicando la condizione di volt-second balance agli induttori Lm sui rami di ingresso
si ottiene il valore della tensione ai capi delle capacità di clamp:

VgDTs = (VCL − Vg)(1−D)Ts

VCL =
Vg

1−D (2.6)

dove si è indicato con Ts il periodo di commutazione e con D il duty-cycle del
segnale di comando degli interruttori principali, SaL e SbL. La tensione vA risulta
quindi:

vA(θ) =



Vg
n(1−D)

= +VA (SaH , SbL)

0 (SaH , SbH), (SaL, SbL)

−Vg
n(1−D)

= −VA (SaL, SbH)

(2.7)

La tensione vA induce nel tank LC una corrente iL che, in ipotesi di FHA, può
essere considerata sinusoidale. E’ quindi ragionevole approssimare sia iL che vA,
considerandone solo l’armonica fondamentale. D’ora in avanti, per comodità di
analisi, si preferisce cambiare il riferimento temporale di vA (e quindi di iL), in
modo da poter considerare vA1 come una cosinusoide a fase iniziale nulla, come ri-
portato in Fig. 2.4. Si ottiene quindi la seguente rappresentazione delle componenti
fondamentali di vA e iL:

vA1 = VA1 cos (θ) iL1 = IL1 cos (θ − ϕ) (2.8)

dove ϕ rappresenta lo sfasamento tra tensione e corrente nel tank LC.
Per quanto riguarda la tensione vA, facendo sempre riferimento alla Fig. 2.4, è

possibile esprimerla in serie di Fourier nella forma:

vA(θ) =
a0

2
+
∑
n

[an cos (nθ) + bn sin (nθ)] (2.9)



12 CAPITOLO 2. ANALISI IN STEADY-STATE

−π π

0

VA

−VA

vA(θ)

vA1(θ)

β

β
2−β

2

π− β
2−π+ β

2

θ

VA1

Figura 2.4: Tensione vA applicata al tank LC e sua armonica fondamentale

Si noti che nel particolare sistema di riferimento scelto, la funzione vA(θ) risulta
essere pari, proprietà che permette di affermare che i coefficienti bn sono tutti nulli.
Si calcolano quindi i soli coefficienti an:

an =
1

π

∫ π

−π
vA(θ) cos (nθ)dθ

=
VA
π

[
−
∫ π+β

2

−π
cos (nθ)dθ +

∫ β
2

−β
2

cos (nθ)dθ −
∫ π

π−β
2

cos (nθ)dθ

]

=
2VA
nπ

[
sin

(
n
β

2

)
− cos (nπ) sin

(
n
β

2

)]

=


0 , n pari

4VA
nπ

sin

(
n
β

2

)
, n dispari

La serie di Fourier che rappresenta vA è quindi:

vA(θ) =
4VA
π

∑
n=dispari

1

n
sin

(
n
β

2

)
cos (nθ) n = 1, 2, 3... (2.10)

da cui l’armonica fondamentale:

vA1(θ) =
4VA
π

sin

(
β

2

)
cos (θ) =

4VA
π

sin (πD) cos (θ) (2.11)

L’ultima uguaglianza è giustificata dalla simmetria di sin
(
β
2

)
rispetto a D = 0.5

ed è valida per 0 ≤ D ≤ 1.

2.1.3 Stadio di uscita

Il tank LC risonante è caricato da un raddrizzatore duplicatore di tensione costi-
tuito dai diodi e dalle capacità D1, D2, C ′1 e C ′2. Dato che la corrente in ingresso
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a tale raddrizzatore è la stessa che scorre nel tank e che quest’ultima è domina-
ta dalla sua armonica fondamentale, si ha che il diodo D1 conduce durante la
semionda positiva di iL1, mentre D2 conduce durante la semionda negativa. In
ipotesi di small ripple approximation la tensione ai capi di C ′1,2 può essere consi-
derata costante, si può quindi concludere che la tensione vB sul lato ingresso del
raddrizzatore è un’onda quadra di ampiezza VB = Vo

2
ed in fase con la corrente

iL1. Il valore di picco VB1 dell’armonica fondamentale di tale tensione è dato dalla
seguente espressione:

VB1 =
4

π
VB =

2

π
Vo (2.12)

Il valore medio della corrente raddrizzata ir a regime coincide con la corrente di
carico Io. Si può quindi calcolare Ir (ad esempio sul ramo di D1) e trovare una
relazione tra Io e IL1:

Ir =
1

2π

∫ π

0

IL1 sin (θ)dθ =
1

π
IL1 ⇒ IL1 = πIo (2.13)

Essendo le fondamentali di corrente e tensione all’ingresso del raddrizzatore in fase
tra loro, il loro rapporto definisce una resistenza equivalente Rac che approssima il
comportamento del raddrizzatore e del filtro capacitivo di uscita. Tale resistenza
risulta legata all’effettiva resistenza di carico dalla seguente relazione:

Rac =
VB1

IL1

=
2

π

Vo
πIo

=
2

π2
Ro (2.14)

Si può quindi descrivere il funzionamento del convertitore con il circuito appros-
simato di Fig. 2.5, ove è presente il circuito risonante RLC formato dal tank e
dalla resistenza Rac connesso in serie ad un generatore sinusoidale equivalente che
rappresenta la tensione vA1.

+

VA1

IL1

+

RacVo

UC1

+

L C

Figura 2.5: FHA - modello equivalente in steady-state

2.1.4 Tank risonante

Si analizza il circuito risonante serie di Fig. 2.5 per caratterizzarne l’impedenza
d’ingresso e il suo comportamento al variare della frequenza normalizzata F , del
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fattore di merito Q e quindi del carico. Si definiscono innanzitutto le grandezze
caratteristiche del circuito RLC:

ωo =
1√
LC

Zo =

√
L

C
Q =

Zo
Rac

=
ωoL

Rac

=
1

RacωoC
(2.15)

L’impedenza d’ingresso è definita dalla seguente espressione:

Zin(s) = sL+
1

sC
+Rac =

1 + sRacC + s2LC

sC
=

1 + s
Qωo

+
(

s
ωo

)2

sC
(2.16)

da cui si ottiene il modulo:

|Zin(jωs)| =

√(
1−

(
ωs
ωo

)2
)2

+
(

ωs
Qωo

)2

ωsC
= Zo

√
(1− F 2)2 +

(
F
Q

)2

F
= |Zin(F )|

(2.17)
Ed in forma normalizzata:

|ZinN(F )| =
∣∣∣∣Zin(F )

ZN

∣∣∣∣ =

√
(1− F 2)2 +

(
F
Q

)2

F
=

√(
F − 1

F

)2

+
1

Q2
(2.18)

Mentre la fase risulta:

Zin(jωs) = atan

 ωs
Qωo

1−
(
ωs
ωo

)2

− π

2
= atan

(
F
Q

1− F 2

)
− π

2
(2.19)

Il modulo dell’impedenza normalizzata al variare di F calcolata per diversi valori
di Q è riportata in Fig. 2.6.

E’ interessante notare che il circuito ha comportamento capacitivo per F < 1
e induttivo per F > 1. Infatti, condizione necessaria ma non sufficiente per avere
una commutazione a tensione nulla degli interruttori (Zero Voltage Switching -
ZVS ), è che la corrente iL1 sia sfasata in ritardo rispetto alla tensione di ingresso
vA1. Questo è vero in generale per i convertitori risonanti che operano con duty-
cycle del 50%, come ad esempio per il full-bridge series resonant converter, dove
la fondamentale della tensione in ingresso è perfettamente in fase con l’accensione
degli interruttori. Dato che la topologia in esame è invece controllata da un duty-
cycle variabile, non vi è certezza di ZVS, soprattutto in funzionamento a basso
carico. In questo caso elevati valori di Ro (e quindi di Rac) diminuiscono il fattore
di merito del circuito risonante, facendo diminuire il ritardo della corrente iL1

rispetto a vA1. Per sfruttare questa possibilità si sceglie comunque di operare con
una frequenza di commutazione maggiore della frequenza di risonanza del tank
(F > 1).

Si nota che per qualsiasi valore di F , si ha un aumento dell’impedenza di
ingresso del tank al diminuire del carico del convertitore. Questa dipendenza di
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Figura 2.6: Impedenza di ingresso al variare della frequenza normalizzata F per vari
valori di Q
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0.1

1

Q=0.2

Q=0.5

Q=1

Q=2

Q=5

Q=10

F

|H|

Figura 2.7: Funzione di trasferimento del tank RLC al variare della frequenza
normalizzata F per vari valori di Q
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|Zin|, e quindi di iL1 rispetto al carico è un presupposto fondamentale per avere
buona efficienza a basso carico. Infatti è noto che un problema comune ad alcuni
convertitori risonanti è l’avere elevate correnti di tank anche con basso carico o
carico assente.

La funzione di trasferimento del tank è espressa dalla seguente formula:

H(s) =
Rac

Zin(s)
=

Rac

Rac + sL+ 1
sC

=

s
Qωo

1 + s
Qωo

+
(

s
ωo

)2 (2.20)

Da cui il modulo:

|H(F )| =
F
Q√

(1− F 2)2 +
(
F
Q

)2
=

1√
1 +Q2

(
1
F
− F

)2
(2.21)

Lo sfasamento della corrente iL1 rispetto alla tensione vA1 è pari alla fase dell’im-
pedenza di ingresso Zin(jωs). Si osservi comunque che, essendo il tank LC caricato
con una resistenza equivalente Rac, questo sfasamento coincide anche con la fase
di H(jωs), che risulta:

H(F ) =


π
2
− atan

(
F
Q

1−F 2

)
F ≤ 1

−π
2
− atan

(
F
Q

1−F 2

)
F ≥ 1

(2.22)

In Fig. 2.7 è riportato l’andamento di |H(jωs)|. Come è noto dallo studio del
circuito risonante serie, questo risulta essere del tipo step-down. Infatti il guadagno
massimo è unitario e si verifica in corrispondenza della frequenza di risonanza,
ovvero quando le impedenze di condensatore e induttore si compensano e annullano
a vicenda, diventando di fatto un corto circuito.

2.1.5 Potenza trasferita al carico

Lo studio della topologia in esame è vincolato alla particolare applicazione di-
scussa nel capitolo 1. Nello specifico, si prevede il collegamento dell’uscita del
convertitore al bus DC di ingresso di un inverter monofase. La tensione in usci-
ta viene quindi regolata dal circuito di controllo dell’inverter, che assorbe po-
tenza dal convertitore sorgente mantenendo costante la tensione di bus a circa
400V nominali. In questo scenario si preferisce condurre l’analisi consideran-
do un carico a tensione costante, invece di un carico resistivo. D’ora in avan-
ti la tensione in uscita è quindi considerata costante, connessa ad un generatore
di tensione ideale Vo che rappresenta l’ingresso equivalente dell’inverter visto dal
convertitore.

Le equazioni ricavate in seguito sono dipendenti dal particolare dimensiona-
mento del convertitore. Si definiscono, quindi, un set di parametri che saranno
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VEQ = 45.8V REQ = 0.37Ω

Vo = 400V Po = 1000W@F = 1.3

Lm = 40µH CCL = 5.5µF

L = 63µH C = 68nF

F = 1.1÷ 5 fs = 100kHz

Tabella 2.1: Parametri per il calcolo di equazioni e grafici

utilizzati per la valutazione di tali equazioni e i grafici associati, riassunti in Tab.
2.1.

Nello specifico, i parametri si riferiscono al dimensionamento utilizzato poi in
fase di realizzazione del prototipo, calcolati con un valore di frequenza normalizza-
ta F = 1.3. Nei grafici si varierà comunque F mantenendo fissi gli altri parametri,
in modo da valutare l’effetto della variazione della frequenza di commutazione sulle
grandezze di interesse.

Si procede dunque con il calcolo della potenza in uscita, che può essere eseguito
sulla resistenza Rac equivalente:

Po =
1

2
IL1VB1 (2.23)

dove il fattore 1
2

è necessario visto che si stanno considerando i valori di picco
di tensione e corrente invece dei rispettivi valori efficaci. In particolare, se il
convertitore lavora con una tensione di uscita costante al variare del carico, si
ha che la resistenza Rac varia a seconda della corrente di uscita. Si può dunque
calcolare la corrente IL1 con il seguente sistema:

IL1 =
VA1

|Rac + ZT |

Rac =
VB1

IL1

(2.24)

dove con ZT si indica l’impedenza data dalla serie di L e C. Procedendo per
sostituzione si ottiene:

IL1 =
VA1∣∣∣VB1

IL1
+ jωsL+ 1

jωsC

∣∣∣ =
VA1√(

VB1

IL1

)2

+
(
ωsL− 1

ωsC

)2

Elevando al quadrato:

I2
L1 =

V 2
A1(

VB1

IL1

)2

+
(
ωsL− 1

ωsC

)2
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V 2
B1 +

(
ωsL−

1

ωsC

)2

I2
L1 = V 2

A1

IL1 =

√
V 2
A1 − V 2

B1

|ZT |
=

√
V 2
A1 − V 2

B1(
F − 1

F

)
Zo

(2.25)

Si definiscono quindi le seguenti grandezze normalizzate per tensioni e resistenze
e il parametro k:

νx =
Vx
VN

ρx =
Rx

ZN
k =

Vg
nVB

=
Vg
nVN

=
νg
n

(2.26)

Sostituendo la (2.25) nella (2.23) ed utilizzando le definizioni (2.26) si può calcolare
la potenza in uscita in forma normalizzata:

Πo =
Po
PN

=

√
V 2
A1 − V 2

B1

2
(
F − 1

F

)
Zo
VB1

Zo
V 2
N

=

√
ν2
A1 − ν2

B1

2
(
F − 1

F

) νB1

=

√(
4νA
π

sin (πD)
)2 −

(
4
π

)2

2
(
F − 1

F

) 4

π
=

8

π2

√
(νA sin (πD))2 − 1(

F − 1
F

)

Πo =
8

π2

√(
k sin (πD)

1−D

)2

− 1(
F − 1

F

) (2.27)

L’espressione della potenza trovata dipende dal parametro k. Per risolvere l’equa-
zione si può calcolare la potenza in ingresso del convertitore (supponendo tensione
e corrente in ingresso dominate dalla loro componente continua):

Pi = VgIg =
VgVEQ − V 2

g

REQ

=
k nVNVEQ − (k nVN)2

REQ

(2.28)

Πi =
Pi
PN

=
k n νEQ − (k n)2

ρEQ
(2.29)

Ipotizzando di avere efficienza unitaria, dalla (2.27) e (2.29) si ottiene il sistema
di equazioni nelle variabili Πo e k:

Πo =
8

π2

√(
k sin (πD)

1−D

)2

− 1(
F − 1

F

)
Πo = Πi =

k n νEQ − (k n)2

ρEQ

(2.30)

Purtroppo la risoluzione del sistema di equazioni irrazionali coinvolge polinomi del
4◦ grado che, oltre a prevedere un calcolo simbolico non banale, non forniscono una
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soluzione compatta. Ci si limita quindi ad una soluzione numerica. Si nota come
nel sistema appaiano inoltre la frequenza normalizzata F , i parametri normalizzati
νEQ e ρEQ e il rapporto spire n, che non permettono di avere una soluzione indi-
pendente dal dimensionamento del circuito. Questo è dovuto alla presenza della
resistenza serie del generatore equivalente di ingresso, che non permette di consi-
derare la tensione Vg come una variabile indipendente. In Fig. 2.8 è riportata la
potenza normalizzata per vari valori della frequenza normalizzata F , considerando
il modello della cella a combustibile riportato nella sezione 1.3.

Si può notare come il funzionamento con uscita a tensione costante comporti un
duty-cycle minimo al di sotto del quale il convertitore non eroga potenza. Infatti
la tensione vA1 dipende dal duty-cycle e se la sua ampiezza risulta inferiore a VB1

i diodi D1 e D2 risultano sempre interdetti. Il valore minimo di duty-cycle si può
calcolare imponendo Π = 0 nella (2.30):

kPlim
sin (πD)

1−D − 1 = 0 con kPlim =
νEQ
n

(2.31)

L’equazione trascendente può essere risolta per via numerica oppure, con buona
precisione, con un cambio di variabile ((1−D) = C) e approssimando la funzione
seno con i primi 3 termini della sua serie di Taylor:

sin (πC)

πC
=

1

πkPlim

1− (πC)2

6
+

(πC)4

120
' 1

πkPlim

Risolvendo la biquadratica si ottiene il valore limite per il duty-cycle:

DPmin ' 1− 1

π

√√√√10− 2

√
30n

πνEQ
− 5 (2.32)

2.1.6 Rapporto di conversione

Il rapporto di conversione può essere espresso mediante le grandezze normalizzate
utilizzate:

M =
Vo
Vg

=
Vo

k nVN
=

1

k nG
(2.33)

Anche in questo caso, sostituendo l’espressione di k ricavabile eguagliando le due
equazioni del sistema (2.30), si ottiene un’equazione irrazionale la cui risoluzione
comporta il calcolo delle radici di un polinomio del quarto grado. In Fig. 2.9 è
riportato il rapporto di conversione con un dimensionamento tipico per vari valori
della frequenza normalizzata.

In questo caso è visibile una regione in cui il rapporto di conversione è minimo
e costante, la stessa in cui il convertitore non eroga potenza. Infatti, con tensione
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Figura 2.8: Potenza normalizzata trasferita al carico al variare del duty-cycle per diversi
valori della frequenza normalizzata F (parametri di Tab. 2.1).
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Figura 2.9: Rapporto di conversione al variare del duty-cycle per diversi valori della
frequenza normalizzata F (parametri di Tab. 2.1).
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costante all’uscita, se variando il duty-cycle non varia il rapporto di conversione
significa che la tensione Vg all’ingresso del convertitore rimane costante, situazione
possibile solo con corrente nulla di ingresso. Il valore del minimo rapporto di
conversione è quindi calcolabile come:

MMIN =
Vo

Vg
∣∣
Ig=0

=
Vo
VEQ

(2.34)

2.2 Condizioni limite

L’analisi condotta in ipotesi di FHA è più accurata quando il convertitore funziona
in modo continuo. In questo caso, infatti, la corrente iL è meno distorta ed è me-
glio approssimata dalla sua componente fondamentale. Si cerca quindi di trovare
il limite di funzionamento tra modo di funzionamento CCM e DCM sfruttando
l’analisi appena svolta.

Facendo riferimento alla Fig. 2.3, l’angolo α descrive il ritardo del fronte di vB
rispetto a quello di vA. Quando α > 0 il convertitore funziona in CCM, ovvero
quando i diodi del ramo di uscita conducono per mezzo periodo ciascuno e la
tensione vB è effettivamente un’onda quadra in fase con la corrente iL. Quando
α = 0 il convertitore entra in DCM [4] e la corrente a secondario si annulla per un
tratto prima della fine di un semiperiodo, spegnendo entrambi i diodi.

Ricordando che ϕ è lo sfasamento tra tensione vA1 e iL1 (e di conseguenza vB1)
si trova la seguente relazione:

ϕ− α =
π − β

2
(2.35)

Da cui, se α = 0:

βlim = π − 2ϕlim (2.36)

Nei due casi con D ≤ 0.5 e D ≥ 0.5, si possono quindi trovare i valori limite per
il duty-cycle: 

Ďlim = βlim
2π

D ≤ 0.5

D̂lim = 1− βlim
2π

D ≥ 0.5

(2.37)

Ricordando che con ϕ (> 0) si intende il ritardo di iL1 rispetto a vA1, questo è
pari alla fase di H(F ) (2.22) cambiata di segno. Si ottiene dunque per F ≥ 1 e
D ≤ 0.5:

Ďlim =
1

2π
(π − 2ϕ) =

1

2π

(
π + 2 H(F )

)
=

1

2π

[
π − π − 2atan

(
F
Q

1− F 2

)]
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Ďlim = − 1

π
atan

(
F
Q

1− F 2

)
D ≤ 0.5 (2.38)

Risulta quindi immediato ricavare anche l’espressione del limite superiore tra CCM
e DCM, ottenendo:

D̂lim = 1− 1

π
atan

(
F
Q

1− F 2

)
D ≥ 0.5 (2.39)

Ora, dato che con carico a tensione costante la resistenza equivalente Rac vista dal
tank risonante varia a seconda della potenza erogata, varia di conseguenza anche
il fattore di merito Q. Dalla (2.14) si ottiene un’espressione della resistenza Rac in
funzione della potenza normalizzata:

Rac =
2

π2

V 2
o

ΠoPN
(2.40)

Sostituendo la (2.40) nella (2.38) ed esplicitando Πo si ottiene il limite inferiore
della potenza normalizzata al passaggio tra funzionamento CCM e DCM:

D = 1− 1

π
atan

(
F

1− F 2

Rac

Zo

)
−πD = atan

(
F

1− F 2

2

π2G2Πo

)
Π̌o,lim =

F

F 2 − 1

2

π2G2

1

tan (πD)
D ≤ 0.5 (2.41)

e di conseguenza il limite superiore:

Π̂o,lim =
F

F 2 − 1

2

π2G2

1

tan (π(1−D))
D ≥ 0.5 (2.42)

Sostituendo le (2.41) e (2.42) nella seconda delle (2.30) e ricordando l’uguaglian-
za (2.33) si possono ricavare le condizioni limite sul rapporto di conversione,
ottenendo:

M̌lim =
2

G

1

νEQ +
√
ν2
EQ − F

F 2−1

8ρEQ
π2G2

1
tan (πD))

D ≤ 0.5 (2.43)

M̂lim =
2

G

1

νEQ +
√
ν2
EQ − F

F 2−1

8ρEQ
π2G2

1
tan (π(1−D)))

D ≤ 0.5 (2.44)

In Fig. 2.10 e 2.11 sono riportati i limiti di funzionamento per la potenza nor-
malizzata e il rapporto di conversione per uno specifico valore della frequenza
normalizzata F .

Si ricorda che i calcoli appena eseguiti coinvolgono un’approssimazione piut-
tosto forte, dato che le ipotesi di FHA non consentono una valutazione precisa
dei valori istantanei delle forme d’onda. I limiti tra funzionamento CCM e DCM
calcolati sono da considerarsi solo una traccia per il dimensionamento di massima
del convertitore.
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Figura 2.10: Potenza normalizzata e limiti delle regioni di funzionamento al variare del
duty-cycle (parametri di Tab. 2.1, con F = 1.3).
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Figura 2.11: Rapporto di conversione e limiti delle regioni di funzionamento al variare
del duty-cycle (parametri di Tab. 2.1, con F = 1.3).
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2.3 Stress sui componenti

Dai risultati ottenuti nell’analisi in steady-state si ricavano gli stress massimi di
tensione e corrente sui vari componenti del circuito, utili per un corretto dimensio-
namento del convertitore. Si noti che tali valori sono validi in condizioni stazionarie
e non considerano la dinamica del convertitore.

2.3.1 Mutui induttori

Grazie alla struttura interleaved, il primario di ogni mutuo induttore è attraversato
da una corrente media pari a metà della corrente media Ig di ingresso. La corrente
sui due rami è infatti data da:

ia = ima −
iL
n

ib = imb +
iL
n

(2.45)

ig = ia + ib = ima + imb (2.46)

Ig = Ima + Imb = 2Im (2.47)

dove si è considerata un’equa ripartizione della corrente sui due rami. La corrente
di picco coincide con quella degli interruttori principali e verrà analizzata nella
prossima sezione.

A secondario la corrente massima è facilmente approssimabile con il valore di
picco della corrente del tank risonante IL1,max = πIo,max.

Si nota che in base al rapporto spire le correnti circolanti sull’avvolgimento
primario risultano molto più elevate rispetto a quelle a secondario.

2.3.2 Interruttori

Gli interruttori principali, quando sono accesi, conducono una corrente che è pari
alla somma della corrente magnetizzante im e della corrente iL riportata a primario
secondo il rapporto spire. Una stima conservativa della corrente massima può
essere fatta considerando il picco della corrente magnetizzante e il picco della
corrente iL. Il picco di corrente magnetizzante risulta:

im,pk = Im +
∆im

2
=
Ig,max

2
+

1

2

Vg,min
Lm

Dmax

fs
(2.48)

dove Dmax, Ig,max e Vg,min rappresentano rispettivamente il duty-cycle, la corrente
in ingresso e la tensione di ingresso nel punto di lavoro a potenza massima.

Dalle (2.13) e (2.48) si può quindi stimare la massima corrente negli interruttori
principali:

Isw,max ' im,pk +
IL1,max

n
=
Ig
2

+
1

2

Vg,min
Lm

Dmax

fs
+ π

Po
Vo

(2.49)
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Gli interruttori di clamp conducono invece una corrente inferiore, dato che la
corrente iL si sottrae alla corrente magnetizzante quando questi sono accesi.

Lo stress massimo di tensione è uguale per tutti gli interruttori ed è limitato
dalla tensione di clamp VCL:

Vsw,max = VCL,max =
Vg,min

1−Dmax

(2.50)

Essendo questa legata al massimo duty-cycle (a potenza massima) risulta imme-
diato che mantenendo invariato il rapporto di conversione, si può aumentare il
rapporto spire operando con duty-cycle inferiore e riducendo quindi gli stress di
tensione.

2.3.3 Diodi

E’ facile osservare che da interdetti i diodi D1 e D2 devono sostenere l’intera
tensione di uscita Vo. Ciascun diodo è percorso da una semionda della corrente
risonante ed è quindi immediato ricavare la corrente massima, approssimabile al
valore di picco IL1,max, ed il valore efficace:

Id,rms =
IL1,max

2
(2.51)

2.3.4 Condensatori di uscita

I condensatori C1 e C2 che formano il circuito risonante assieme all’induttanza L
sono percorsi ciascuno da metà della corrente iL, essendo questi dinamicamente
in parallelo. Una tale corrente alternata di valore efficace piuttosto elevato rende
necessario l’impiego di condensatori a bassissima ESR e con rating di corrente
sufficientemente elevati. La tensione sui condensatori ha andamento sinusoidale,
il cui picco è calcolabile con la seguente formula:

Vc,pk =
IL1,max

ωC
(2.52)
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Capitolo 3

Analisi della dinamica del
convertitore

In questo capitolo si espone il metodo utilizzato per ricavare un modello dinamico
equivalente del convertitore IBCI, basato sull’approssimazione all’armonica fonda-
mentale. I metodi utilizzati con i convertitori PWM, come ad esempio lo State-
Space Averaging, non sono applicabili ai convertitori risonanti. Infatti, le ipotesi
che ne giustificano l’applicazione, come il ripple ridotto o ad andamento lineare
delle grandezze considerate, non sono adottabili nei convertitori risonanti, dove
l’andamento predominante di alcune forme d’onda è oscillatorio, con variazioni
significative rispetto al valore medio.

L’approccio utilizzato si basa sul metodo di media generalizzata (Generalized
Averaging Method) proposto in [5], con il quale si ricava un modello ai valori medi
a partire dal modello allo spazio di stato del convertitore. Da questo si può poi
derivare un modello linearizzato valido ai piccoli segnali, con il quale ricavare ed
analizzare le funzioni di trasferimento di interesse.

3.1 Modello allo spazio di stato

Nella trattazione che segue si trascura il funzionamento interleaved del converti-
tore e si considera solamente l’evoluzione delle variabili di stato che interessano
un solo ramo di ingresso. Questo causa una certa imprecisione nella descrizione
della dinamica nei pressi della frequenza di commutazione, del tutto ininfluente al
fine della progettazione di un loop di controllo (il cui guadagno d’anello ha una
frequenza di taglio decisamente inferiore a fs). Nello specifico, si considerano solo
la corrente im e la tensione vCL associate al ramo B. Inoltre si farà riferimento
al solo caso con D ≤ 0.5, dato che si ottengono gli stessi risultati anche per il
funzionamento con D ≥ 0.5.

Dalla Fig. 2.1 si ricavano le seguenti equazioni che descrivono la dinamica delle

27
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variabili di stato del sistema:

diL(t)

dt
=

1

L

(
vA(t)−Gvo(t)sign(iL(t))− vc(t)

)
dvc(t)

dt
=
iL(t)

C

dvCL(t)

dt
=

1

CCL

(
im(t) +

iL(t)

n

)
cbH(t)

dim(t)

dt
=

1

Lm

(
vg(t)− vCL(t)cbH(t)

)
dvo(t)

dt
=

1

Co

(
|GiL(t)| − vo(t)

Ro

)

(3.1)

dove vg(t) è la tensione di ingresso, definita come:

vg(t) = VEQ − 2im(t)REQ (3.2)

e cbH(t) è il segnale di controllo degli interruttori di clamp della gamba B, definito
come segue:

cbH(t) =


0 se mod(t, To) ≤ DTs

1 se mod(t, To) ≥ DTs

(3.3)

3.2 Modello medio generalizzato

Il Generalized Averaging Method utilizzato è basato sulla generalizzazione della
serie di Fourier espressa mediante coefficienti complessi. In particolare, si basa su
una trasformata di Fourier dipendente dal tempo, calcolata su una finestra mobile
che scorre sulla forma d’onda di interesse.

La generica forma d’onda x(t) è approssimabile nell’intervallo (t−Ts, t] con ac-
curatezza arbitraria mediante una rappresentazione in serie di Fourier nella forma:

x(t− Ts + s) =
∑
k

〈x〉k(t)ejkωs(t−Ts+s) (3.4)

con k intero, ωs = 2π
Ts

, s ∈ (0, Ts] e dove 〈x〉k(t) sono i coefficienti complessi di
Fourier. Questi coefficienti di Fourier sono funzione del tempo dato che l’intervallo
considerato si muove in funzione del tempo. Il k-esimo coefficiente è determinato
dalla seguente espressione:

〈x〉k(t) =
1

Ts

Ts∫
0

x(t− Ts + s)e−jkωs(t−Ts+s)ds =
1

Ts

t∫
t−Ts

x(τ)e−jkωsτdτ (3.5)
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E’ immediato vedere che il coefficiente complesso di indice 0 rappresenta la media
mobile del segnale x(t). L’analisi proposta mira a determinare un modello allo
spazio di stato nel quale le variabili di stato sono rappresentate dai coefficienti
complessi espressi dalla (3.5). Per raggiungere tale obiettivo è indispensabile l’uso
delle seguenti proprietà applicabili ai coefficienti complessi:

• Derivazione: la derivata nel tempo del k-esimo coefficiente è esprimibile
come:

d〈x〉k(t)
dt

=

〈
dx(t)

dt

〉
k

− jkωs〈x〉k(t) (3.6)

La relazione riportata è valida per una frequenza ωs costante, anche se
rappresenta lo stesso una buona approssimazione nel caso in cui ωs vari
lentamente.

• Convoluzione:

〈x y〉k(t) =
∑
i

〈x〉k−i〈y〉i (3.7)

La complessità del modello che si vuole ottenere risulta notevolmente ridotta se
si considerano solo i coefficienti di Fourier dominanti, utilizzando ancora una volta
l’approssimazione all’armonica fondamentale. Le grandezze del circuito risonante
possono quindi essere approssimate con la loro armonica fondamentale, mentre le
altre, con il loro valore medio. In definitiva i coefficienti complessi che saranno
considerati non nulli nella derivazione del modello sono i seguenti:

〈iL〉1, 〈iL〉−1, 〈vc〉1, 〈vc〉−1, 〈vCL〉0, 〈im〉0 (3.8)

In realtà si possono considerare solo i coefficienti con indice positivo, dato che i
corrispondenti con indice negativo sono i rispettivi complessi coniugati. Notare
che nella lista dei coefficienti non è compresa la tensione di uscita vo, in quan-
to nell’analisi si fa sempre riferimento al funzionamento con tensione di uscita
costante.

Si ricava, quindi, il modello allo spazio di stato relativo ai coefficienti complessi
a partire dalle equazioni (3.1) sfruttando la proprietà di derivazione (3.6):



d〈iL〉1
dt

= −jωs〈iL〉1 +
1

L

(
〈vA〉1 −GVo〈sign(iL(t))〉1 − 〈vc〉1

)
d〈vc〉1
dt

= −jωs〈vc〉1 +
1

C
〈iL〉1

d〈vCL〉0
dt

=
1

CCL

(
〈im cbH〉0 +

1

n
〈iL cbH〉0

)
d〈im〉0
dt

=
1

Lm

(
VEQ − 2REQ〈im〉0 − 〈vCL cbH〉0

)
(3.9)
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Come si può vedere, è necessario ricavare i coefficienti complessi di alcuni
termini, che sono formati da combinazioni di variabili di stato e altre funzioni.

In riferimento alla (2.5) ed alla Fig. 2.3b, si calcola innanzitutto il coefficiente
complesso relativo a vA(t), scomponendolo nel seguente modo:

〈vA〉1 =
1

n
〈vCL v′A〉1 =

1

n
〈vCL〉0〈v′A〉1 (3.10)

dove è stata usata la proprietà di convoluzione (3.7) e v′A è definita nel seguente
modo:

v′A =


1 0 ≤ θ ≤ β

0 β ≤ θ ≤ π

−1 π ≤ θ ≤ π + β

0 π + β ≤ θ ≤ 2π

(3.11)

Non ci resta quindi che calcolare 〈v′A〉1:

〈v′A〉1 =
1

Ts

Ts∫
0

v′A(t− Ts + s)e−jωs(t−Ts+s)ds =
1

2π

Θ∫
Θ−2π

v′A(θ)e−jθdθ =

=



1
2π

[
+
−2π+β∫
−2π+Θ

e−jθdθ −
−π+β∫
−π

e−jθdθ +
Θ∫
0

e−jθdθ

]
= j 1

π

(
e−jβ − 1

)
0≤Θ≤β

1
2π

[
−
−π+β∫
−π

e−jθdθ +
β∫
0

e−jθdθ

]
= j 1

π

(
e−jβ − 1

)
β≤Θ≤π

1
2π

[
−
−π+β∫
−π+Θ

e−jθdθ +
β∫
0

e−jθdθ −
Θ∫
π

e−jθdθ

]
= j 1

π

(
e−jβ − 1

)
π≤Θ≤π+β

1
2π

[
+

β∫
0

e−jθdθ −
π+β∫
π

e−jθdθ

]
= j 1

π

(
e−jβ − 1

)
π+β≤Θ≤2π

Per cui si ottiene:

〈vA〉1 = j
1

nπ

(
e−jβ − 1

)
〈vCL〉0 (3.12)

Procedendo allo stesso modo si calcola il coefficiente 〈sign(iL(t))〉1:

〈sign(iL(t))〉1 =
1

Ts

Ts∫
0

sign(sin[ωs(t− Ts + s)− ϕ]e−jωs(t−Ts+s)ds =

=
e−jϕ

2π

Θ−ϕ∫
Θ−ϕ−2π

sign(sin(θ))e−jθdθ =
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=


e−jϕ

2π

[
−π∫

Θ−ϕ−2π

e−jθdθ −
0∫

−π

e−jθdθ +
Θ−ϕ∫
0

e−jθdθ

]
= −j 2

π
e−jϕ ϕ≤Θ≤π+ϕ

e−jϕ

2π

[
−

0∫
Θ−ϕ−2π

e−jθdθ +
π∫
0

e−jθdθ −
Θ−ϕ∫
π

e−jθdθ

]
= −j 2

π
e−jϕ π+ϕ≤Θ≤2π+ϕ

Dato che 〈iL〉1 e 〈vc〉1 risultano essere complessi, si preferisce esprimere le equazioni
trattate in termini di parte reale, parte immaginaria e modulo dei coefficienti
complessi, secondo le seguenti espressioni:

〈iL〉1 = iLα + jiLβ

√
i2Lα + i2Lβ = ‖〈iL〉1‖ = ‖iL‖ (3.13)

〈vc〉1 = vcα + jvcβ

√
v2
cα + v2

cβ = ‖〈vc〉1‖ = ‖vc‖ (3.14)

Ricordando che −ϕ è la fase di iL, si può quindi esprimerla mediante la (3.13):

〈sign(iL(t))〉1 = −j 2

π
e−jϕ =

2

π
ej
6 〈iL〉1 =

2

π

(
iLα
‖iL‖

+ j
iLβ
‖iL‖

)
=

=
2

π

iLα + jiLβ√
i2Lα + i2Lβ

dove si è sfruttata la seguente relazione:

−ϕ = 6 〈iL〉1 +
π

2
(3.15)

ottenuta dalla seguente considerazione che lega modulo e fase dei coefficienti com-
plessi di indice 1 con modulo e fase della sinusoide associata Xpk sin (ωst+ α):

〈x〉1ejωst + 〈x〉−1e
−jωst = ‖〈x〉1‖ej 6 〈x〉1ejωst + ‖〈x〉1‖e−j 6 〈x〉1e−jωst =

= ‖〈x〉1‖ejωst+ 6 〈x〉1 + ‖〈x〉1‖e−jωst+6 〈x〉1
= 2‖〈x〉1‖ cos (ωst+ 6 〈x〉1) =

= 2‖〈x〉1‖ sin (ωst+ 6 〈x〉1 +
π

2
)

‖〈x〉1‖ =
Xpk

2
α = 6 〈iL〉1 +

π

2
(3.16)

Si passa quindi al calcolo del coefficiente 〈im cbH〉0, che risulta molto semplice se si
ricorda che i coefficienti di indice 0 corrispondono alla media mobile calcolata su
un periodo di commutazione:

〈im cbH〉0 = 〈im〉0〈cbH〉0 = 〈im〉0(1−D) (3.17)

Lo stesso ragionamento può essere fatto per 〈vCL cbH〉0, che risulta:

〈vCL cbH〉0 = 〈vCL〉0〈cbH〉0 = 〈vCL〉0(1−D) (3.18)
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Si procede quindi con il coefficiente 〈iL cbH〉0:

〈iL cbH〉0 =
1

Ts

Ts∫
0

iL(t− Ts + s)cbH(t− Ts + s)ds =
1

2π

Θ∫
Θ−2π

iL(θ)cbH(θ)dθ =

=


IL1

2π

2π∫
β

sin (θ − ϕ)dθ 0≤Θ≤β

IL1

2π

[
0∫

Θ−2π

sin (θ − ϕ)dθ +
Θ∫
β

sin (θ − ϕ)dθ

]
β≤Θ≤2π

dove si ottiene lo stesso risultato da entrambe le equazioni, che vale:

〈iL cbH〉0 =
IL1

2π

(
cos (β − ϕ)− cosϕ

)
=

=
‖〈iL〉1‖
π

[
cos
(
β + 6 〈iL〉1 +

π

2

)
− cos

(
6 〈iL〉1 +

π

2

)]
=

=
‖〈iL〉1‖
π

[− sin (6 〈iL〉1) cos β − cos (6 〈iL〉1) sin β + sin (6 〈iL〉1)] =

=
‖〈iL〉1‖
π

[
− iLβ
‖iL‖

cos β − iLα
‖iL‖

sin β +
iLβ
‖iL‖

]
=

=
1

π
(−iLβ cos β − iLα sin β + iLβ)

dove si è sfruttata la relazione (3.15).

Riassumendo, utilizzando l’identità β = 2πD valida per D ≤ 0.5, il modello
dinamico relativo ai coefficienti complessi di Fourier risulta essere il seguente:



d〈iL〉1
dt

= −jωs〈iL〉1 +
1

L

j 〈vCL〉0
nπ

(
e−j2πD − 1

)
− Vo

2G

π

iLα + jiLβ√
i2Lα + i2Lβ

− 〈vc〉1


d〈vc〉1
dt

= −jωs〈vc〉1 +
1

C
〈iL〉1

d〈vCL〉0
dt

=
1

CCL

(
〈im〉0(1−D) +

1

nπ

√
i2Lα + i2Lβ

(
cos (2πD − ϕ)− cosϕ

))
d〈im〉0
dt

=
1

Lm

(
VEQ − 2REQ〈im〉0 − 〈vCL〉0(1−D)

)
(3.19)
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Separando parte reale ed immaginaria dei coefficienti complessi di indice 1 si ottiene
finalmente il modello completo:

diLα
dt

= ωsiLβ +
1

L

vCL
nπ

sin (2πD)− Vo
2G

π

iLα√
i2Lα + i2Lβ

− vcα


diLβ
dt

= −ωsiLα +
1

L

vCL
nπ

(
cos (2πD)− 1

)
− Vo

2G

π

iLβ√
i2Lα + i2Lβ

− vcβ


dvcα
dt

= ωsvcβ +
iLα
C

dvcβ
dt

= −ωsvcα +
iLβ
C

dvCL
dt

=
1

CCL

(
im(1−D) +

1

nπ

(
− iLα sin (2πD) + iLβ − iLβ cos (2πD)

))
dim
dt

=
1

Lm

(
VEQ − 2REQim − vCL(1−D)

)
(3.20)

3.3 Modello ai piccoli segnali

In questa sezione si ricava un modello valido ai piccoli segnali a partire dal modello
dinamico (3.20).

Si definisce innanzitutto il vettore delle variabili di stato:

x =
[̂
iLα îLβ v̂cα v̂cβ v̂CL îm

]T
(3.21)

Come ingressi del sistema si considerano sia il duty-cycle sia la frequenza di com-
mutazione, sebbene quest’ultima non sia utilizzata come variabile di controllo nel
progetto in esame:

u =
[
ω̂s d̂

]T
(3.22)

Come uscite si considerano i valori di picco delle componenti fondamentali ai capi
di induttanza e condensatore del tank risonante, potenza di ingresso, corrente di
ingresso e tensione di ingresso del convertitore:

y =
[̂
iL1 v̂c1 p̂i îg v̂g

]T
(3.23)

Il sistema lineare valido ai piccoli segnali è quindi del tipo:
ẋ = Ax + Bu

y = Cx
(3.24)
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dove A, B e C sono le matrici che verranno calcolate di seguito.

Il modello viene ricavato mediante un classico procedimento di linearizzazione
del sistema, che prevede il calcolo delle derivate parziali delle varie espressioni
che costituiscono il sistema (3.20) rispetto alle variabili perturbate, valutandole in
uno specifico punto di lavoro e moltiplicandole per le rispettive perturbazioni. Si
ottiene quindi un modello valido per piccole perturbazioni nell’intorno del punto
di lavoro considerato.

Si calcolano innanzitutto le perturbazioni di alcuni termini critici del sistema
(3.20):

f(iLα, iLβ) =
iLα√

i2Lα + i2Lβ

f̂(iLα, iLβ) =
∂f

∂iLα

∣∣∣∣
ss

îLα +
∂f

∂iLβ

∣∣∣∣
ss

îLβ =

=

√
I2
Lα + I2

Lβ −
I2
Lα√

I2
Lα+I2

Lβ

I2
Lα + I2

Lβ

îLα −
ILαILβ√
I2
Lα+I2

Lβ

I2
Lα + I2

Lβ

îLβ =

=
‖IL‖ − I2

Lα

‖IL‖

‖IL‖2
îLα −

ILαILβ
‖ILα‖3

îLβ =

=
1

‖IL‖3

[(
‖IL‖2 − I2

Lα

)
îLα − ILαILβ îLβ

]
Un calcolo analogo può essere fatto anche per il termine duale:

g(iLα, iLβ) =
iLβ√

i2Lα + i2Lβ

ĝ(iLα, iLβ) =
∂g

∂iLα

∣∣∣∣
ss

îLα +
∂g

∂iLβ

∣∣∣∣
ss

îLβ =

= −
ILαILβ√
I2
Lα+I2

Lβ

I2
Lα + I2

Lβ

îLα +

√
I2
Lα + I2

Lβ −
I2
Lβ√

I2
Lα+I2

Lβ

I2
Lα + I2

Lβ

îLβ =

= −ILαILβ‖ILα‖3
îLα +

‖IL‖ −
I2
Lβ

‖IL‖

‖IL‖2
îLβ =

=
1

‖IL‖3

[(
‖IL‖2 − I2

Lβ

)
îLβ − ILαILβ îLα

]
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Utilizzando i risultati appena ottenuti e perturbando i restanti termini delle equa-
zioni di (3.20) si ottiene il seguente sistema ai piccoli segnali:



d̂iLα
dt

= ΩsîLβ + ILβω̂s +
sin (2πD)

Lnπ
v̂CL +

2VCL
Ln

cos (2πD)d̂−

− 2GVo
Lπ‖IL‖3

[
(‖IL‖2 − I2

Lα) îLα − ILαILβ îLβ
]
− 1

L
v̂cα

d̂iLβ
dt

= −ΩsîLα − ILαω̂s +
cos (2πD)− 1

Lnπ
v̂CL −

2VCL
Ln

sin (2πD)d̂−

− 2GVo
Lπ‖IL‖3

[(
‖IL‖2 − I2

Lβ

)
îLβ − ILαILβ îLα

]
− 1

L
v̂cβ

dv̂cα
dt

= Ωsv̂cβ + Vcβω̂s +
1

C
îLα

dv̂cβ
dt

= −Ωsv̂cα − Vcαω̂s +
1

C
îLβ

dv̂CL
dt

=
1−D
CCL

îm −
Im
CCL

d̂+
1

CCLnπ

[
− sin (2πD)̂iLα − 2πILα cos (2πD)d̂+

+(1− cos (2πD))̂iLβ + 2πILβ sin (2πD)d̂
]

d̂im
dt

= −2REQ

Lm
îm −

1−D
Lm

v̂CL +
VCL
Lm

d̂

(3.25)
Utilizzando le relazioni (3.13), (3.14) e (3.16) si possono ricavare le equazioni
perturbate relative alle variabili di uscita:

IL1 = 2〈iL〉1 = 2
√
i2Lα + i2Lβ ⇒ îL1 =

2

‖IL‖
(
ILαîLα + ILβ îLβ

)
(3.26)

Vc1 = 2〈vc〉1 = 2
√
v2
cα + v2

cβ ⇒ v̂c1 =
2

‖Vc‖
(Vcαv̂cα + Vcβ v̂cβ) (3.27)

ig = 2im ⇒ îg = 2̂im (3.28)

vg = VEQ − 2REQim ⇒ v̂g = −2REQîm (3.29)

pi = 2VEQim − 4REQi
2
m ⇒ p̂i = (2VEQ − 8REQIm)̂im (3.30)
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Le matrici del sistema (3.24) sono quindi le seguenti:

A =



2GVo(I2
Lα−‖IL‖

2)

Lπ‖IL‖3

(
2GVoILαILβ
Lπ‖IL‖3

+ Ωs

)
− 1
L

0 sin (2πD)
Lnπ

0(
2GVoILαILβ
Lπ‖IL‖3

− Ωs

)
2GVo(I2

Lβ−‖IL‖
2)

Lπ‖IL‖3
0 − 1

L
cos (2πD)−1

Lnπ
0

1
C

0 0 Ωs 0 0

0 1
C

−Ωs 0 0 0

− sin (2πD)
CCLnπ

1−cos (2πD)
CCLnπ

0 0 0 1−D
CCL

0 0 0 0 D−1
Lm

−2REQ
Lm



B =



ILβ
2VCL
Ln

cos (2πD)

−ILα −2VCL
Ln

sin (2πD)

Vcβ 0

−Vcα 0

0
(

2
CCLn

(ILβ sin (2πD)− ILα cos (2πD))− Im
CCL

)
0 VCL

Lm



C =



2ILα
‖IL‖

2ILβ
‖IL‖

0 0 0 0

0 0 2Vcα
‖Vc‖

2Vcβ
‖Vc‖ 0 0

0 0 0 0 0 (2VEQ − 8REQIm)

0 0 0 0 0 2

0 0 0 0 0 −2REQ


Si noti che nella matrice C le ultime 3 righe sono linearmente dipendenti. Si
deduce quindi che le funzioni di trasferimento tra i segnali di ingresso e pi, ig
e vg sono molto simili, con modulo riscalato e fase uguale o di segno opposto.
Questo risultato è piuttosto ovvio se si pensa che corrente e tensione di ingresso
sono legate da una relazione lineare, dovuta alla resistenza serie REQ. Di seguito
vengono quindi omessi i grafici relativi a ig e vg, essendo questi ridondanti.

Nelle figure 3.1, 3.2, 3.3, 3.4, 3.5 e 3.6 si riportano i diagrammi di Bode delle
varie funzioni di trasferimento, calcolati per diversi punti di lavoro definiti dal
duty-cycle a regime D. Tutti i grafici sono stati ricavati utilizzando i parametri
definiti nella Tab. 2.1, utilizzando F = 1.3.
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Figura 3.1: Funzione di trasferimento tra pulsazione ωs e picco di corrente di iL1 per
diversi valori del duty-cycle a regime D (parametri di Tab. 2.1, con F = 1.3).
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Figura 3.2: Funzione di trasferimento tra pulsazione ωs e picco di tensione di vc1 per
diversi valori del duty-cycle a regime D (parametri di Tab. 2.1, con F = 1.3).
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Figura 3.3: Funzione di trasferimento tra pulsazione ωs e potenza in ingresso per diversi
valori del duty-cycle a regime D (parametri di Tab. 2.1, con F = 1.3).
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Figura 3.4: Funzione di trasferimento tra duty-cycle e picco di corrente di iL1 per diversi
valori del duty-cycle a regime D (parametri di Tab. 2.1, con F = 1.3).
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Figura 3.5: Funzione di trasferimento tra duty-cycle e picco di tensione di vc1 per diversi
valori del duty-cycle a regime D (parametri di Tab. 2.1, con F = 1.3).
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Figura 3.6: Funzione di trasferimento tra duty-cycle e potenza in ingresso per diversi
valori del duty-cycle a regime D (parametri di Tab. 2.1, con F = 1.3).
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Considerando l’applicazione in esame, la grandezza da regolare è costituita dal-
la potenza in ingresso del convertitore. Infatti, lavorando a valle di una sorgente
sensibile come una cella a combustibile, è fondamentale controllare con la massima
precisione la potenza assorbita da essa, piuttosto che quella trasferita al carico in
uscita. Con questa premessa è evidente come la funzione di trasferimento di mag-
gior interesse sia quella tra duty-cycle e potenza in ingresso, riportata in Fig. 3.6.
L’andamento piatto del modulo in bassa frequenza fino a frequenze di qualche kHz
rende agevole il progetto di un semplice controllore di tipo proporzionale-integrale
(PI). In alta frequenza l’andamento è approssimabile a quello di una funzione di
trasferimento a polo dominante, avente modulo con pendenza di −20dB/decade e
fase tendente a −90◦.



Capitolo 4

Dimensionamento e simulazione
del circuito

4.1 Procedura di dimensionamento

In seguito si illustra la procedura di dimensionamento del convertitore, effettuata
in riferimento alla specifica applicazione che si vuole implementare. Nello specifico,
si fa uso dei risultati dell’analisi in steady-state, includendo anche le particolari
caratteristiche della sorgente. Il dimensionamento viene effettuato considerando il
punto di lavoro del convertitore a potenza nominale, dato che questa condizione
comporta gli stress massimi sui componenti del circuito. Inoltre, questo tipo di
applicazione è orientata ad un funzionamento piuttosto stazionario della cella a
combustibile, che si tende a far lavorare nell’intorno della potenza nominale.

4.1.1 Specifiche

Le specifiche su cui si basa il dimensionamento del circuito sono le seguenti:

Tensione a vuoto della cella VEQ = 45.8V

Resistenza serie della cella REQ = 0.37Ω

Tensione di uscita Vo = 400V

Potenza nominale Pmax = 1000W

Tensione massima sugli interruttori Vsw,max = 100V

Ripple relativo della tensione di uscita ro = 0.02

Ripple relativo della tensione di clamp rCL = 0.02

Ripple relativo della corrente magnetizzante rm = 0.4

Frequenza di commutazione fs = 100kHz

41
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4.1.2 Massimo rapporto di conversione

Si calcolano innanzitutto i valori di Vg e Ig a potenza nominale. Esplicitando Vg
dalla (2.28), si ottiene:

Vg,min =
VEQ

2
+

√
V 2
EQ

4
− PmaxREQ = 35.33V (4.1)

e di conseguenza:

Ig,max =
Pmax
Vg,min

= 28.30A (4.2)

Dalla (4.1) si ottiene quindi il valore massimo del rapporto di conversione:

Mmax =
Vo

Vg,min
= 11.32 (4.3)

4.1.3 Massimo duty-cycle

Il duty-cycle massimo è determinato direttamente dalla specifica sul massimo stress
di tensione sugli interruttori, che equivale alla massima tensione di clamp in con-
dizioni di potenza nominale. Dalla (2.6) si ricava quindi la seguente espressione:

Dmax = 1− Vg,min
Vsw,max

= 0.647 (4.4)

4.1.4 Induttanza magnetizzante

Il valore necessario per induttanza Lm è determinato a partire dal massimo ripple
ammesso sulla corrente magnetizzante. Durante l’accensione del relativo switch
principale, all’induttanza magnetizzante viene applicata la tensione Vg, che si as-
sume costante. La variazione massima della relativa corrente im è quindi calcolabile
come:

∆im =
Vg,min
Lm

DmaxTs = rmIm = rm
1

2

Pmax
Vg,min

(4.5)

da cui si può calcolare il valore di Lm:

Lm =
2V 2

g,minDmax

rmPmaxfs
= 40.4µH (4.6)

4.1.5 Tank risonante

A potenza nominale si sceglie di far lavorare il convertitore al limite superiore tra
modo di funzionamento CCM e DCM, nel punto P1 indicato in Fig. 2.10 e Fig.
2.11. In questo modo si ottiene un ampia zona di funzionamento in CCM, da
potenze medio-basse fino alla potenza massima. Partendo dalla condizione limite
superiore della potenza normalizzata (2.42) e utilizzando le espressioni (2.40) e



4.1. PROCEDURA DI DIMENSIONAMENTO 43

(2.15) si ricava la seguente relazione, che lega la freqenza normalizzata F al fattore
di merito Q del circuito risonante:

Qmax =
F

F 2 − 1

1

tan (π(1−Dmax))
D ≥ 0.5 (4.7)

Disponendo di un grado di libertà sulla scelta di F e Q, si impone, per il momento,
un valore di F = 1.3, che comporta un fattore di merito Qmax = 0.936 calcolato
sul punto P1. Dai valori di F e Qmax si possono determinare gli altri parametri
del circuito risonante:

fo =
fs
F

= 76.92kHz Rac =
2

π2
Ro =

2

π2

V 2
o

Pmax
= 32.42Ω (4.8)

C =
1

RacωoQmax

= 68.2nF L =
1

ω2
oC

= 62.8µH Zo =

√
L

C
= 43.9Ω

(4.9)
I valori dei parametri appena calcolati saranno rivisti in seguito, in fase di realiz-
zazione del prototipo. Infatti, la difficoltà nel predire l’induttanza di dispersione
dei mutui induttori obbliga a ricalcolare i parametri del circuito risonante, in base
all’induttanza L ottenuta dalle misure sugli avvolgimenti realizzati.

4.1.6 Rapporto spire

Il rapporto spire viene calcolato in modo da ottenere la potenza nominale in uscita
con il massimo duty-cycle ammesso. Dalle seconda delle equazioni della potenza
normalizzata (2.30) si può esplicitare il rapporto spire n:

n =
νEQ +

√
(ν2
EQ − 4ΠoρEQ)

2k
(4.10)

Sostituendo ora il valore di k ricavato dalla prima delle (2.30) si ottiene:

n =
νEQ +

√
ν2
EQ − 4ΠoρEQ

2
√

Π2
o

(
F − 1

F

)2 π4

64
+ 1

sin (πD)

1−D (4.11)

Denormalizzando l’equazione e sostituendo il valore di QMAX ricavato nella (4.7),
in condizioni di potenza nominale si ottiene:

n =
VEQ +

√
V 2
EQ − 4PmaxREQ

2GVo

√
Q2
max

16G4

(
F − 1

F

)2
+ 1

sin (πDmax)

1−Dmax

=

=
VEQ +

√
V 2
EQ − 4PmaxREQ

2GVo
√

1
16G4 tan2 (πDmax)

+ 1

sin (πDmax)

1−Dmax

= 0.40
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Si noti come il rapporto spire non dipenda dal dimensionamento del tank risonan-
te. Questo è strettamente valido nel solo caso di grandezze sinusoidali! In realtà,
al variare del fattore di merito QMAX , cambiano le forme d’onda del circuito riso-
nante, cambiano i picchi di tensione e corrente e per mantenere lo stesso scambio
energetico a potenza nominale deve necessariamente cambiare (seppur di poco) il
rapporto spire. Questa considerazione è stata verificata mediante la simulazione
del circuito completo, notando, inoltre, che è la principale causa dello scostamento
dei risultati ottenuti con il circuito rale rispetto a quelli attesi.

4.1.7 Minimo duty-cycle

Utilizzando la relazione (2.32) si ottiene il minimo valore di duty-cycle per il quale
si ha trasferimento di potenza:

Dmin ' 1− 1

π

√√√√10− 2

√
30nGVo
πVEQ

− 5 = 0.43 (4.12)

4.1.8 Capacità di clamp

Il valore di condensatori di clamp è determinato in base alla specifica sul ripple di
tensione a potenza nominale. Si noti che il calcolo seguente si basa sull’ipotesi di
small-ripple approximation applicata alla tensione VCL. In ipotesi di FHA, quando
l’interruttore di clamp è acceso la corrente sulla capacità di clamp del ramo A è
data da:

iCL = im −
iL1

n
(4.13)

La forma d’onda è data dalla differenza tra l’andamento lineare decrescente della
corrente im e la sinusoide di iL1 riportata a primario (Fig. 4.1). Dato che la
corrente media sulla capacità di clamp deve essere nulla a regime, la corrente
iCL deve necessariamente annullarsi e cambiare di segno durante la fase di clamp.
Facendo riferimento alla Fig. 2.3 si può dunque esprimere tale corrente in funzione
degli angoli β, ϕ e θ:

iCL =
Ig

2
+
VCL − Vg
ωsLm

(
β

2
− θ
)
− IL1

n
cos

(
θ − ϕ− β

2

)
(4.14)

Imponendo iCL = 0 si trova il valore di θ = θ0 per cui si annulla tale corrente,
utilizzato poi per calcolare il ripple di tensione integrando la corrente iCL da 0 a
θ0. Sostituendo il valore di ϕ con la fase di iL e approssimando la funzione seno
con il primo termine della sua serie di Taylor si ottiene quindi:

iCL(θ0) ' Ig
2

+
VCL − Vg
ωsLm

(
β

2
− θ0

)
− IL1

n

[
θ0 − atan

(
F

Q(1− F 2)

)
− β

2

]
= 0
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Figura 4.1: Forme d’onda per il calcolo del ripple sulla capacità di clamp

da cui, ricordando la (2.13) e in condizioni di potenza nominale, si ricava il valore
approssimato di θ0:

θ0 '
Ig,max

2
+ β

2

Vsw,max−Vg,min
ωsLm

+ πPmax
nVo

[
atan

(
F

Qmax(1−F 2)

)
+ β

2

]
Vsw,max−Vg,min

ωsLm
+ πPmax

nVo

= 0.77 (4.15)

Ora, il ripple sulla capacità di clamp può essere calcolato integrando la corrente
iCL sull’intervallo 0 ≤ θ ≤ θ0 nel seguente modo:

∆VCL = rCLVCL =
1

ωsCCL

θ0∫
0

iCLdθ (4.16)

da cui, risolvendo l’integrale, si ricava il valore desiderato per la capacità di clamp:

CCL =
1

ωsrCLVsw,max

[
Ig,max

2
θ0 +

Vsw,max − Vg,min
ωsLm

(
β

2
θ0 −

θ2
0

2

)
+

+
πPmax
nVo

(
cos
(
θ0 −atan

(
F

Qmax(1−F2)

)
−β

2

)
− cos

(
atan

(
F

Qmax(1−F2)

)
+β

2

))]
(4.17)

che con il valore appena calcolato di θ0 risulta di 5.4µF .

4.1.9 Capacità di uscita

Anche per quanto riguarda la capacità Co di uscita si utilizza la specifica sul
massimo ripple di tensione ai suoi capi. A regime, facendo riferimento alla Fig.
1.1a, la capacità Co è interessata dalla seguente corrente:

iCo =
|iL1|

2
− Io (4.18)

dove il primo contributo è la corrente rettificata dal duplicatore di tensione, come
riportato nella Fig. 4.2. Notare che nella figura si è scelto di rappresentare iL1
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Figura 4.2: Forme d’onda per il calcolo del ripple sulla capacità di uscita

come una sinusoide con fase iniziale nulla. Secondo questa convenzione, si può
calcolare il ripple della tensione vo integrando la corrente iCo sul primo intervallo,
da 0 a θ1. Si calcola quindi il valore di θ1 per cui la corrente si annulla:

iCo(θ1) =
IL1

2
sin θ1 − Io = 0 ⇒ θ1 = arcsin

(
2
Io
IL1

)
= arcsin

(
2

π

)
(4.19)

dove è stata utilizzata l’uguaglianza (2.13). Si può quindi calcolare il ripple di
tensione integrando il primo intervallo di iCo,

∆Vo = roVo = − 2

ωsCo

θ1∫
0

iCodθ = − 2

ωsCo

θ1∫
0

(
πIo
2

sin θ − Io
)
dθ =

=
Io
ωoCo

[
π

√
1− 4

π2
− π + 2 arcsin

2

π

]
' 0.661

Io
ωoCo

Co ' 0.661
Pmax
ωoroV 2

o

= 0.33µF (4.20)

4.1.10 Riassunto dimensionamento

I valori dei componenti calcolati con la procedura di dimensionamento sono rias-
sunti nella tabella seguente:
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Induttanza magnetizzante Lm = 40.4µH

Induttanza del tank risonante L = 62.8µH

Condensatori del tank risonante C1,2 ' 0.5C = 34.1nF

Rapporto spire n = 0.40

Capacità di clamp CCL = 5.4µF

Capacità di uscita Co = 0.33µF

4.2 Simulazione del circuito

Prima di realizzare e testare il prototipo del convertitore si eseguono alcune si-
mulazioni circuitali, in modo da verificare la validità dell’analisi effettuata. Le
simulazioni sono svolte mediante il software Simulink c©, che avendo la possibilità
di interfacciarsi con Matlab c© permette la gestione automatizzata di procedure di
inizializzazione, elaborazione e analisi dei dati. Il modello circuitale è stato imple-
mentato sfruttando il plugin PLECS c© per Simulink c©, in quanto permette un’im-
plementazione diretta dello schematico del circuito e comprende anche ulteriori
tool di analisi.
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Figura 4.3: Modello PLECS c© utilizzato in simulazione
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In Fig. 4.3 è riportato lo schematico realizzato in PLECS c©. Come si può vedere
corrisponde esattamente allo schematico utilizzato in fase di analisi, eccetto per
l’uso di una tensione di uscita costante suddivisa in due generatori Vo1 e Vo2 messi
al posto delle capacità C ′1 e C ′2. Questa modifica è necessaria per evitare problemi
di convergenza della simulazione e in ipotesi di small-ripple approximation non
altera il comportamento del convertitore.

Lo schema completo utilizzato in simulazione è riportato in Fig. 4.4, dove
si vede chiaramente il modulatore PWM, il blocco PLECS c© del convertitore e i
blocchi di visualizzazione utilizzati per analizzare le forme d’onda.

Infine, in Fig. 4.5 è riportato il modello relativo al blocco del modulatore PWM.
Questo genera 2 segnali PWM per il funzionamento interleaved dei due rami del
convertitore, dai quali vengono ricavati i 4 segnali di controllo degli interruttori.
In particolare, la sezione in alto a sinistra permette di generare la portante PWM
a partire da un segnale esterno che imposta la frequenza. In questo modo si
è realizzato un modulatore a frequenza variabile, utile per la verifica di alcune
funzioni di trasferimento ricavate dal modello dinamico.

Le simulazioni sono state svolte con il convertitore operante a catena aperta,
dimensionato con la procedura vista nella sezione 4.1.
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Figura 4.4: Modello Simulink c© utilizzato in simulazione
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Figura 4.5: Modello Simulink c© del modulatore PWM

4.2.1 Verifica analisi in steady-state

Nella seguente tabella vengono confrontati i dati calcolati con l’analisi in steady-
state e i dati misurati in simulazione in condizioni di potenza nominale (D =
0.647). I dati si riferiscono ai valori medi e alle componenti fondamentali delle
grandezze misurate.

Descrizione Simbolo Simulazione Analisi
fs=100kHz fs=100kHz

Tensione di ingresso Vg 36.73 35.33 V

Corrente di ingresso Ig 24.51 28.30 A

Potenza in ingresso Pi 900 1000 W

Tensione di clamp VCL 103 100 V

Corrente risonante IL1 7.13 7.85 A

Tensione sul condensatore di tank VC1 167 183 V

Corrente media di uscita Io 2.24 2.5 A

Come si può vedere, la simulazione del circuito fornisce risultati che si discostano in
modo modesto da quelli previsti dall’analisi. Questo scostamento è da attribuirsi



50 CAPITOLO 4. DIMENSIONAMENTO E SIMULAZIONE DEL CIRCUITO

all’approssimazione all’armonica fondamentale utilizzata per l’analisi. In parti-
colare, si vede come il convertitore simulato lavori ad una potenza più bassa di
quella prevista. Operando in modalità risonante, però, si può ovviare al problema
riducendo, ad esempio, la frequenza di commutazione. In questo modo aumenta il
guadagno della funzione di trasferimento del circuito risonante, incrementando la
potenza trasferita in uscita. Di seguito si riportano i valori in steady-state otte-
nuti dalla simulazione del circuito con una frequenza di commutazione diminuita
a 92kHz:

Descrizione Simbolo Simulazione Analisi
fs=92kHz fs=100kHz

Tensione di ingresso Vg 35.38 35.33 V

Corrente di ingresso Ig 28.15 28.30 A

Potenza in ingresso Pi 996 1000 W

Tensione di clamp VCL 99 100 V

Corrente risonante IL1 7.96 7.85 A

Tensione sul condensatore di tank VC1 202 183 V

Corrente media di uscita Io 2.49 2.5 A

In quest’ultimo caso si può apprezzare l’allineamento dei valori ottenuti dalla si-
mulazione con quelli previsti dall’analisi. Ovviamente, però, ci si aspettano dei
valori leggermente differenti per tutte quelle grandezze direttamente dipendenti
dalla frequenza di commutazione, come i ripple di tensione e corrente e i picchi di
tensione e corrente risonanti.

Nelle Fig. 4.6 e 4.7 sono riportati i grafici della potenza trasferita e del rap-
porto di conversione, per fs = 100kHz e fs = 92kHz. Nel secondo caso si vede
chiaramente come le curve ottenute dalla simulazione seguano molto meglio quelle
teoriche, specialmente nella zona di funzionamento di interesse, con D ≤ 0.647.
Per D > 0.647, entrando in DCM, l’analisi teorica diventa sempre meno precisa,
in quanto aumentano le armoniche delle grandezze del circuito risonante.

4.2.2 Analisi delle forme d’onda

In Fig. 4.8 sono riportate le forme d’onda della tensione va, vb e della corrente iL
con D = 0.5. Si vede chiaramente il funzionamento CCM e si può apprezzare la
distorsione di iL rispetto alla sinusoide ideale ipotizzata. La tensione vb risulta in
fase con la corrente a secondario iL, come previsto dall’analisi.

In Fig. 4.9 sono riportate le stesse forme d’onda ma con D = 0.647. In questo
caso si possono apprezzare i 3 livelli di tensione di va e si nota come il convertitore
sia già entrato in DCM, dato che la corrente iL si annulla per un breve periodo.
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Le Fig. 4.10 e 4.11 si riferiscono rispettivamente ai punti di lavoro al limite
CCM/DCM superiore ed inferiore, con D = 0.617 e D = 0.47. Si nota come
l’angolo α, tra i fronti di va e vb, sia nullo, come predetto nella sezione 2.2 per il
calcolo dei limiti di funzionamento. Il limite superiore è spostato verso il basso,
dato che dal dimensionamento ci si aspettava un duty-cycle D̂lim = 0.647, ovvero
a potenza nominale. Il limite inferiore è invece spostato leggermente verso l’alto,
dato che l’analisi fornisce un valore Ďlim = 0.461. Questa discrepanza è del tutto
accettabile, soprattutto considerando le forti approssimazioni coinvolte nel calcolo
dei limiti di funzionamento.

E’ stato inoltre verificato il limite inferiore per cui si ha trasferimento di po-
tenza, trovando un valore di Dmin = 0.426, in accordo con il valore di 0.43 stimato
durante il dimensionamento.

In Fig. 4.12 si può apprezzare la riduzione del ripple della corrente di ingresso
grazie al funzionamento interleaved del convertitore. In particolare si noti come
il ripple della corrente di ingresso ig (e quindi della tensione vg) abbia frequenza
doppia rispetto a quello su sulla corrente magnetizzante im. Con un ripple relativo
sulla corrente magnetizzante del 43%, si ha un ripple ridotto al 9.8% sulla corrente
di ingresso e al 3% sulla tensione di ingresso. Le considerazioni sul ridotto ripple
di corrente e tensione in ingresso sono quindi confermate dalla simulazione. Si
tenga presente che il prototipo includerà anche una modesta capacità di filtro
sull’ingresso, necessaria per fornire un percorso a bassa impedenza agli elevati
picchi di corrente causati dalle commutazioni degli interruttori.

In Fig. 4.13 sono state riportate le correnti dei due interruttori del ramo A
(pensando gli interruttori come mosfet di tipo N, le correnti sono positive quando
scorrono da drain a source). Si nota chiaramente l’accensione in ZVS dell’inter-
ruttore principale con corrente negativa (grazie al diodo in anti-parallelo), e lo
spegnimento HARD con corrente positiva. La stessa considerazione si può fare
per l’interruttore di clamp. Si è inoltre appurato che l’accensione in ZVS dell’in-
terruttore principale viene persa nell’intervallo di duty-cycle 0.47 < D < 0.48,
dove, invece, è l’interruttore di clamp ad accendersi e spegnersi in ZVS.

In Fig. 4.14 sono riportate corrente e tensione relative alla capacità di clamp del
ramo A. Si nota il particolare andamento della corrente, ottenuto dalla differenza
tra l’andamento lineare di im e quello sinusoidale di iL, in linea con quello previsto
dall’analisi. La tensione media di clamp si attesta sui 98.7V , mentre il ripple
relativo è del 2.5%.

4.2.3 Verifica del modello dinamico

Per verificare l’attendibilità del modello ai piccoli segnali ricavato nel capitolo 3
si misurano le funzioni di trasferimento sul circuito simulato. Si ricorre quindi
al calcolo della trasformata di Fourier mediante un algoritmo FFT di ingressi
e uscite perturbati da uno stimolo sinusoidale sovrapposto al segnale a regime.
In particolare, per ogni funzione di trasferimento da misurare, si eseguono varie
simulazioni, variando la frequenza dello stimolo sinusoidale. In questo modo si
ottengono delle funzioni di trasferimento per punti, semplicemente calcolando il
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rapporto tra le FFT di uscita e ingresso e valutandone modulo e fase alla frequenza
corrispondente a quella dello stimolo sinusoidale.

Nelle Fig. 4.15, 4.16, 4.17, 4.18, 4.19 e 4.20 vengono confrontate le funzio-
ni di trasferimento ottenute dalla simulazione con quelle ricavate dal modello ai
piccoli segnali. Si può notare una modesta incertezza sul guadagno DC per le
funzioni di trasferimento ottenute dalla simulazione che hanno come ingresso le
perturbazioni sul duty-cycle. La causa principale è da ricercare ancora una volta
nell’approssimazione all’armonica fondamentale. Ricalcolando le stesse funzioni di
trasferimento con un dimensionamento che preveda una frequenza normalizzata F
più vicina all’unità (ad esempio F = 1.1), si ottiene una corrispondenza migliore.
Con F tendente a 1, infatti, si ha un fattore di merito del circuito risonante più
elevato, un maggior filtraggio delle armoniche delle grandezze quasi-sinusoidali e
si ha quindi un’approssimazione più precisa.

In alta frequenza, l’imprecisione può essere dovuta all’avvicinarsi alla frequenza
di Nyquist del sistema (0.5fs) ed all’aver trascurato il funzionamento interleaved
del convertitore.

Complessivamente si ottiene comunque una stima sufficientemente accurata per
il progetto di un controllo a catena chiusa.
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D = 0.647 (F = 1.3).
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Figura 4.17: Funzione di trasferimento tra pulsazione ωs e potenza in ingresso per
D = 0.647 (F = 1.3).
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Figura 4.19: Funzione di trasferimento tra duty-cycle e picco di tensione di vc1 per
D = 0.647 (F = 1.3).
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Figura 4.20: Funzione di trasferimento tra duty-cycle e potenza in ingresso per D =
0.647 (F = 1.3).
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Capitolo 5

Progetto del prototipo

Si presenta di seguito la procedura utilizzata per la realizzazione pratica del pro-
totipo, che comprende il design della scheda di potenza e della logica di controllo.
Inoltre, si trattano le problematiche relative alla realizzazione degli elementi ma-
gnetici, alla misura dei relativi parametri ed alla modifica del dimensionamento
del circuito in accordo con le misure effettuate.

5.1 Mutui induttori

Il dimensionamento e la realizzazione dei mutui induttori costituiscono un punto
chiave del progetto del convertitore, in quanto i loro parametri pesano in modo
significativo sul funzionamento e sulle prestazioni del circuito. Data la manualità
del procedimento, la difficoltà realizzativa e l’incertezza su alcuni parametri, si
cerca perlomeno di avvicinarsi ai valori di progetto.

5.1.1 Scelta del nucleo

Per realizzare gli elementi magnetici si è cercato di utilizzare il nucleo più piccolo
possibile, in modo da garantire un ingombro minimo, mantenendo al contempo una
dissipazione di potenza contenuta. Dopo alcune iterazioni si è scelto di utilizzare
il nucleo in ferrite E 55/28/21, costituito da due elementi ad E realizzati con
materiale N27 [7]. Tale materiale satura al valore di induzione BSAT = 410mT ed
è indicato per l’impiego in convertitori a commutazione con frequenze comprese nel
range di 25−150kHz. Si elencano di seguito le caratteristiche del nucleo riportate
nel datasheet [8]:
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Induzione di saturazione BSAT = 410mT a 100◦

Volume del nucleo Ve = 43900mm2

Sezione del nucleo Ae = 354mm2

Area finestra Aw = 376mm2

Lunghezza media per spira le = 124mm

Riluttanza del nucleo RCORE = 1
AL

= 1
5800

nH−1

5.1.2 Calcolo numero di spire

Il numero di spire può essere calcolato a primario a partire dall’induzione massima
che dovrà sostenere il nucleo. Si calcola quindi il massimo valore della corrente
magnetizzante, ottenuto a potenza nominale al massimo duty-cycle direttamente
dalle specifiche imposte in fase di dimensionamento:

imPK = Im,max

(
1 +

rm
2

)
= 16.98A (5.1)

dove Im,max = Ig,max
2

, calcolata mediante la (4.2). Facendo una scelta conservativa,
si impone un valore di induzione massima Bmax = 300mT :

N1 =
LmimPK
BmaxAe

= 6.45 (5.2)

che viene arrotondato all’intero successivo, ottenendo N1 = 7. Il numero di spire
a secondario si ottiene dalla seguente espressione:

N2 =
N1

n
= 17.5 (5.3)

che viene arrotondato all’intero precedente, ottenendo N2 = 17. Il rapporto spi-
re effettivo risulta quindi essere N1

N2
= 0.412. Si verifica di rispettare il vincolo

sull’induzione massima:

Bmax =
LmimPK
N1Ae

= 277mT (5.4)

5.1.3 Perdite nel nucleo

Grazie alla presenza del traferro, la caratteristica B = f(H) risulta praticamente
lineare. Si può quindi calcolare la massima variazione di induzione magnetica nel
seguente modo:

∆Bmax =
Lm∆im
N1Ae

= 92.2mT (5.5)
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dove ∆im = Im,maxrm = 5.66A. Dividendo per due il valore di ∆Bmax ed utilizzan-
dolo nel diagramma di Fig. 5.1 relativo alle perdite del materiale N27, si ottiene
una stima della densità di potenza dissipata nel nucleo:

pv = 40
kW

m3
(5.6)

da cui:
Pcore = pvVe = 1.76W (5.7)

pv

fs

Figura 5.1: Perdite nel nucleo al variare della frequenza, per vari valori del picco di
induzione magnetica relativi ad un’eccitazione sinusoidale (materiale N27)

5.1.4 Dimensionamento degli avvolgimenti

Per il dimensionamento degli avvolgimenti è necessario calcolare il valore di cor-
rente efficace a primario e secondario. A secondario si può effettuare una buona
stima a partire dal picco di iL1:

Is,RMS =
IL1√

2
=
πIo√

2
= 5.55A (5.8)

A primario il calcolo è più difficoltoso, dovendo considerare la differenza tra cor-
rente magnetizzante e corrente a secondario riflessa. Si preferisce ottenere il valore
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corretto direttamente dalla simulazione:

Ip,RMS = 21A (5.9)

Imponendo ora una densità di corrente massima J = 4.2A/mm2 si possono calco-
lare le sezioni degli avvolgimenti:

S1 =
Ip,RMS

J
= 5mm2 S2 =

Is,RMS

J
= 1.32mm2 (5.10)

La frequenza di commutazione e i valori di corrente piuttosto elevati giustificano
l’impiego di filo di tipo litz per entrambi gli avvolgimenti. Si tratta di un parti-
colare filo costituito da numerosi fili sottili isolati intrecciati tra loro. L’intreccio
utilizzato permette di ridurre notevolmente l’effetto pelle e l’effetto di prossimità,
principali cause delle perdite negli avvolgimenti percorsi da correnti alternate ad
alta frequenza.

Per l’avvolgimento primario si utilizza un filo litz costituito da 200 fili, ognuno
di diametro pari a 0.18mm. La sezione totale risulta:

S1 = π

(
0.18mm

2

)2

200 = 5.089mm2 (5.11)

Per l’avvolgimento secondario si utilizza un filo litz costituito da 400 fili, ognuno
di diametro pari a 0.071mm. La sezione totale risulta:

S2 = π

(
0.071mm

2

)2

400 = 1.584mm2 (5.12)

I diametri effettivi dei due fili risultano essere di D1 = 3.9mm e D2 = 2.1mm.

5.1.5 Perdite negli avvolgimenti

Avendo utilizzato del filo litz, è possibile stimare le perdite negli avvolgimenti
considerando solo la resistenza DC dei fili. La resistività del rame in funzione
della temperatura è data dalla seguente formula:

ρCu(T ) = 1.724(1 + 0.0042(T − 20)) µΩ · cm (5.13)

ottenendo per T = 100◦C:

ρCu(100◦C) = 2.303 µΩ · cm (5.14)

Le resistenze degli avvolgimenti risultano quindi:

Rdc1 = ρCu(100)
N1le
S1

= 3.93mΩ Rdc2 = ρCu(100)
N2le
S2

= 30.66mΩ

(5.15)
Si può quindi calcolare la potenza dissipata negli avvolgimenti:

Pdc1 = Rdc1I
2
p,RMS = 1.73W Pdc2 = Rdc2I

2
s,RMS = 0.95W (5.16)

Si ottiene quindi la seguente potenza totale dissipata nel mutuo induttore:

Ptot = Pcore + Pdc1 + Pdc2 = 4.44W (5.17)
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5.1.6 Massimo incremento di temperatura

Si può stimare il massimo incremento di temperatura del mutuo induttore utiliz-
zando la seguente formula empirica, valida per la classe di nuclei E-E (ETD, EC):

RthE '
36

Aw[cm2]
= 9.6

◦C

W
∆T = PtotRthE = 42.6◦C (5.18)

dove RthE rappresenta la resistenza termica tra la superficie del mutuo induttore
e l’ambiente esterno, in condizioni di raffreddamento a convezione naturale. Se
si pensa ad una temperatura massima di esercizio per il componente di 100◦C,
l’incremento di temperatura stimato è considerato accettabile.

5.1.7 Calcolo del traferro

Per ottenere il valore desiderato di induttanza magnetizzante è necessario inserire
un traferro che separi le due parti ad E che costituiscono il nucleo. Il valore
dell’induttanza può essere espresso mediante la seguente formula:

Lm =
N2

1

Rtot

=
N2

1

Rcore +Rgap

(5.19)

dove Rcore e Rgap sono le riluttanze relative al nucleo e al traferro. La riluttanza
del nucleo è riportata nel datasheet, mentre quella del traferro è calcolabile nel
seguente modo:

Rgap =
lg

µoAg
(5.20)

dove lg è lo spessore del traferro e Ag la sezione interessata dal flusso magnetico nel
traferro. Dato che il flusso nel traferro tende ad allargarsi oltre i bordi fissati dalla
sezione del nucleo, è possibile utilizzare una formula approssimata per il calcolo di
Ag che considera l’effetto di questo allargamento:

Ag = (a+ lg)(b+ lg) (5.21)

dove a e b sono i lati della sezione rettangolare del nucleo, dove viene creato il
traferro. Dalle (5.19), (5.20) e (5.21) si ricava lo spessore lg del traferro desiderato:

lg = 0.33mm (5.22)

5.1.8 Tecnica di avvolgimento

La difficoltà nel realizzare gli avvolgimenti sta nel non poter determinare a priori
il valore di induttanza dispersa a secondario. Infatti, la serie delle due disperse a
secondario dei mutui induttori va a costituire l’induttanza di trasferimento ener-
getico L. Per il design di questo tipo di convertitore, per di più in funzionamento
risonante, è necessario sapere con una certa precisione il valore di tale parametro,
in modo da poter dimensionare correttamente il circuito risonante.
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Dopo varie prove si decide di realizzare i due avvolgimenti sulla gamba centrale
del nucleo, utilizzando un separatore in FR-4 per spaziare primario e secondario.
In questo modo si incrementa il valore dell’induttanza dispersa, visto che i due
avvolgimenti sono debolmente accoppiati tra loro. Posizionando il separatore al-
l’altezza del traferro, dove le linee del flusso magnetico si allargano, si ottiene un
effetto più pronunciato. Gli avvolgimenti vengono ricoperti di nastro isolante, in
modo da mantenerli compatti e aumentare l’isolamento complessivo. Infine, dopo
aver effettuato alcune misure, si sceglie di utilizzare un traferro dello spessore di
0.3mm, che garantisce un valore di induttanza magnetizzante adeguato, realizzato
con 3 fogli di carta spessi 0.1mm sovrapposti.

Si sono effettuate delle misure di induttanza a primario e secondario per de-
terminare i valori di induttanza magnetizzante, dispersa a primario e dispersa
a secondario. Per le misurazioni è stato utilizzato un’impedenzimetro digitale
Agilent c© 4294A. Sono state eseguite 3 misure, rilevando l’induttanza a primario
con secondario aperto e chiuso e l’induttanza a secondario con il primario chiuso.
Dal sistema di 3 equazioni si ottengono i seguenti valori:

• Lm = 35.4µH

• L1d = 1.75µH

• L2d = 22.6µH

Si noti come cercando di aumentare l’induttanza di dispersione al secondario L2d,
si ottenga di conseguenza anche un aumento di quella a primario L1d.

Considerando il nuovo valore per L = 2L2d si ridimensiona il circuito risonante.
Simulando nuovamente il circuito con il modello dei mutui induttori completo delle
2 induttanze di dispersione si ottiene, però, un notevole effetto di riduzione della
potenza trasferita al carico. Si ritiene che questo effetto sia dovuto al partitore
induttivo che si viene a creare a primario tra l’induttanza magnetizzante e la
dispersa a primario L1d, che non risulta trascurabile (Fig. 5.2). Il risultato è
la riduzione di circa il 10% della tensione applicata all’avvolgimento primario.
Si pensa quindi di aumentare il numero di spire a secondario a N2 = 19 per
compensare tale effetto.

N1:N2

L1d L2d

LmVin

+

- -

+

Vp

Figura 5.2: Modello del mutuo induttore che considera le induttanze disperse a primario
e secondario



5.2. CORREZIONE DEL DIMENSIONAMENTO 67

Con questa configurazione si effettua una nuova misura delle induttanze:

• Lm = 37.1µH

• L1d = 1.81µH

• L2d = 27.1µH

Infine, si vogliono verificare le resistenze DC degli avvolgimenti. Per avere buona
precisione nella misura di resistenza cos̀ı piccole, si decide di optare per una misura
voltamperometrica utilizzando un generatore esterno. Con questo si impone una
corrente di circa 1A nell’avvolgimento e si misura la caduta di tensione ai suoi capi
con un multimetro da banco (Agilent c© 34410A, range 0-100mV, risoluzione max
100nV). Si ottengono quindi i seguenti risultati:

Rdc1 =
3.15mV

1003.2mA
= 3.14mΩ Rdc2 =

25.36mV

1004.8mA
= 25.24mΩ (5.23)

perfettamente in accordo con le previsioni.
In Fig. 5.3 è raffigurato il risultato finale dell’avvolgimento del mutuo induttore.

Si notano chiaramente i due avvolgimenti separati dallo strato di FR-4 fissato alla
gamba centrale del nucleo, incollato sul cartoccio.

Figura 5.3: Mutuo induttore realizzato con primario e secondario separati, al fine di
aumentare l’induttanza dispersa a secondario

5.2 Correzione del dimensionamento

A fronte della misura dei parametri dei mutui induttori realizzati, è necessario
ridimensionare il circuito risonante considerando il nuovo valore dell’induttanza
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L. Inoltre si utilizza il modello di Fig. 5.2 per raffinare il calcolo di L, che non
può essere approssimata in modo preciso alla sola serie delle induttanze disperse a
secondario. In particolare, l’induttanza complessiva vista a secondario è il risultato
dell’interazione tra L1d, L2d e Lm, secondo la seguente formula:

L = 2

[
L1dLµ
L1d + Lµ

(
N2

N1

)2

+ L2d

]
= 79.6µH (5.24)

che è esattamente la somma delle induttanze viste ai secondari con i primari cor-
tocircuitati. Utilizzando le relazioni utilizzate per il dimensionamento del tank
risonante (sezione 4.1.5) ed imponendo di lavorare al confine tra funzionamento
CCM e DCM a potenza nominale, si calcolano i seguenti valori:

F = 1.215 Qmax = 1.267 fo = 82.3kHz C = 47nF (5.25)

Con il nuovo dimensionamento cambiano anche i limiti di funzionamento CCM-
DCM, il valore di duty-cycle alla minima potenza e la tensione di picco sul conden-
satore di tank. Si procede quindi ricalcolando tali valori ed effettuando una nuova
simulazione, che utilizza il modello del trasformatore di Fig. 5.2, dimensionato
con il nuovo rapporto spire. Nella tabella seguente si riassumono i valori calco-
lati in steady-state a potenza nominale, confrontandoli con quelli ottenuti dalla
simulazione:

Descrizione Simbolo Simulazione Analisi
fs=100kHz fs=100kHz

Tensione di ingresso Vg 35.41 35.33 V

Corrente di ingresso Ig 28.08 28.30 A

Potenza in ingresso Pi 994 1000 W

Tensione di clamp VCL 99 100 V

Corrente risonante IL1 7.84 7.85 A

Tensione sul condensatore di tank VC1 266 266 V

Corrente media di uscita Io 2.49 2.5 A

Duty-cycle a potenza minima Dmin 0.42 0.434

Duty-cycle limite inf. CCM-DCM Ďlim 0.46 0.461

Duty-cycle limite sup. CCM-DCM D̂lim 0.637 0.647

Si nota chiaramente come i valori ottenuti dal modello simulato siano molto ben
allineati con quelli derivanti dall’analisi. Gran parte del merito è dato dall’au-
mento del rapporto spire, che compensa il deficit dovuto al partitore induttivo ed
all’approssimazione all’armonica fondamentale.
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I nuovi valori dei componenti sono riassunti nella tabella seguente:

Induttanza magnetizzante Lm = 37.1µH

Induttanza del tank risonante L = 79.6µH

Condensatori del tank risonante C1,2 ' 0.5C = 23.5nF

Rapporto spire n = 7/19 = 0.368

Capacità di clamp CCL = 5.4µF

Capacità di uscita Co = 0.33µF

5.3 Scheda principale

Figura 5.4: Foto del prototipo realizzato. A sinistra si vede la scheda di controllo,
mentre a destra la scheda di potenza, posizionata sopra al dissipatore.

Il circuito di potenza è stato implementato su di un PCB a doppia faccia,
assieme ai driver dei mosfet ed alla logica necessaria per la generazione dei dead
times dei segnali di controllo. Il design è stato ottimizzato in modo da ridurre
al minimo le lunghezze dei collegamenti, minimizzando al contempo gli elementi
parassiti. In particolare, per condurre le elevate correnti che interessano i rami di
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ingresso sono state realizzate delle piste molto larghe, cercando di ridurre l’area dei
loop creati dai collegamenti di andata e ritorno. In questo modo si minimizza l’area
interessata dal campo magnetico ad alta frequenza, riducendo l’energia scambiata
con il circuito e quindi l’induttanza parassita delle piste. L’effetto di prossimità,
che si verifica tra piste adiacenti, è stato minimizzato realizzando le piste di andata
e ritorno della corrente sulle due facce opposte del PCB, affacciando le superfici
più ampie possibili. Infine, le piste sono state stagnate generosamente, migliorando
sensibilmente la conduzione elettrica.

Tutti i componenti sono stati posizionati sul lato superiore del PCB, ad ec-
cezione di MOSFET e diodi che sono stati fissati su un dissipatore di alluminio
di generose dimensioni, disposto in orizzontale sotto al PCB (Fig. 5.4). I piedini
di quest’ultimi sono stati piegati a 90◦ verso l’alto e saldati al PCB che è stato
posizionato sopra. E’ stato necessario interporre dei fogli isolanti in silicone tra il
package dei dispositivi ed il dissipatore, in modo da isolarli elettricamente da esso.
Il dissipatore è stato poi collegato a terra per ragioni di sicurezza.
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Figura 5.5: Schematico della scheda di potenza - circuito principale

Si è scelto di utilizzare dei MOSFET IXFH120N15P per gli interruttori prin-
cipali e degli IXFH96N15P per gli interruttori di clamp, entrambi in package
TO247. Si tratta di dispositivi da 150V , veloci e a bassa RON , che permettono di
mantenere contenute le perdite di commutazione e conduzione.
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Nello stadio di uscita si sono impiegati dei diodi hyperfast RHRP1560 in pac-
kage TO220. Questi possono sostenere una tensione massima di 600V ed una
corrente RMS di 15A (30A di picco), risultando più che adeguati allo scopo.

Per tutte le capacità si è scelto di utilizzare dei condensatori di tipo MKP, che
beneficiano di ridotte ESR ed ESL e bassa dipendenza da frequenza e tempera-
tura. Si sono aggiunti anche due condensatori di filtro da 6.8µF in ingresso al
convertitore, uno per ogni ramo. In questo modo, oltre a ridurre il ripple residuo
sulla corrente in ingresso, si assicura un percorso a bassa impedenza per i picchi
di corrente richiesti all’accensione degli interruttori.

Ognuna delle due capacità C1,2 del circuito risonante è stata ottenuta mediante
il parallelo di due condensatori da 22nF e 2.2nF , ottenendo un totale di 24.2nF ,
ovvero C ' 2C1,2 = 48.4nF leggermente superiore a quanto calcolato nella (5.25).
Si è preferito non scendere con il valore della capacità, in quanto il valore effettivo
tende a diminuire all’aumentare della componente DC ai capi dei condensatori.
Questa risulta essere di circa Vo/2 = 200V nella topologia in esame.

I fili litz dei mutui induttori sono stati saldati direttamente sul PCB, dopo
averne stagnato i terminali mediante un apposito crogiolo. In questo modo si
ottiene la minima resistenza possibile, unita ad elevata affidabilità meccanica. I
mutui induttori sono stati fissati sopra al PCB mediante delle fascette di plastica,
tra lo stadio di ingresso e quello di uscita.

5.3.1 Circuito driver

Ogni coppia di mosfet è pilotata da un driver integrato NCP5181. Tra l’uscita del
driver e il gate del mosfet vengono interposti alcuni componenti per migliorare le
performance in commutazione (Fig. 5.5 e 5.6). In particolare è presente un BJT
PNP che garantisce un rapido spegnimento del MOSFET, cortocircuitando gate e
source attraverso un loop molto piccolo. In questo modo si riducono notevolmente
i tempi di spegnimento e gli elementi parassiti coinvolti nel processo. In parallelo
è presente un diodo che bypassa l’azione del BJT all’accensione del MOSFET. E’
anche presente una resistenza da 5.6Ω per limitare la corrente in serie all’uscita
del driver. Un’altra resistenza da 10kΩ è posta tra gate e source di ogni MOSFET
per evitare accensioni accidentali causate da eventuali elevate dv/dt ai capi del
dispositivo.

Tra source e gate di ogni MOSFET si è aggiunto un diodo schottky che evita
al terminale di gate di scendere ad un potenziale più basso di quello di source.
Questo accorgimento serve a clampare eventuali picchi negativi di tensione che
possono interferire con il funzionamento dell’integrato driver.

5.3.2 Generazione dead times

I due driver ricevono i quattro segnali di controllo dal circuito di generazione dei
dead times. Questo è costituito da inverter a trigger di Schmitt e reti di ritardo
RC (Fig. 5.6). Il segnale PWM in ingresso, relativo al mosfet principale, viene
invertito, attraversa una rete di ritardo RC e viene nuovamente invertito prima di
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Figura 5.6: Schematico della scheda di potenza - circuito driver e dead times

entrare nell’integrato driver. Il segnale del mosfet di clamp percorre un cammino
simile, subendo un’ulteriore inversione, in modo da essere complementare al segnale
del mosfet principale. In particolare, grazie al diodo di bypass posto in parallelo
alla rete RC, si introduce un ritardo solo sui fronti di discesa del segnale che le
viene applicato. In questo modo si viene a ritardare solo l’accensione del mosfet
corrispondente a tale segnale.

Il ritardo introdotto dipende dalla costante di tempo fissata dalla serie di una
resistenza e un trimmer e da una capacità. Inoltre c’è una forte dipendenza dal-
la tensione di soglia degli inverter, motivo per cui è necessaria una calibrazione
manuale del circuito, effettuata con l’ausilio di un oscilloscopio. Utilizzando gli
inverter 74HC14, dal datasheet si ricavano i seguenti valori tipici per le tensioni di
soglia relative agli ingressi (con un’alimentazione Vcc = 5V ):

• Vtn = 1.5V , transizione H→L

• Vtp = 2.5V , transizione L→H

La variabilità di questi parametri è piuttosto elevata ed è influenzata dalla tempe-
ratura di esercizio, permettendo il solo dimensionamento di massima del circuito.
Nell’analisi che segue si trascura inoltre il tempo di propagazione degli inverter,
che tipicamente è di circa 12ns.
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Volendo variare i dead times in un certo intervallo, si può dimensionare il
circuito osservando che il ritardo introdotto dipende dalla scarica della capacità e
dalla tensione di soglia Vtn dell’inverter a valle. La costante di tempo τmax relativa
a tdead,max = 600ns risulta:

τmax =
tdead,max

ln Vcc
Vtn

' 498ns = (R +Rtrim)C (5.26)

ottenibile con il trimmer settato sul valore massimo Rtrim. Mentre quella relativa
a tdead,max = 50ns risulta:

τmin =
tdead,min

ln Vcc
Vtn

' 42ns = RC (5.27)

ottenibile con il trimmer settato a zero. Scegliendo C = 100pF , R = 470Ω e
Rtrim = 5kΩ si ottengono tdead,max = 659ns e tdead,max = 57ns, sufficientemente
vicini ai valori desiderati.

5.4 Scheda di controllo
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Figura 5.7: Schematico della scheda di controllo
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In Fig. 5.7 è riportato lo schematico della scheda di controllo. Si tratta di
una scheda progettata in precedenza per il prototipo utilizzato in [2]. Questa
è connessa alla scheda principale mediante due connettori a pettine, che, oltre ai
due segnali PWM, forniscono anche l’alimentazione per i circuiti di generazione dei
dead times e per gli integrati driver. La scheda è anche dotata di altra circuiteria
per il controllo a catena chiusa del convertitore, che non viene utilizzata in questo
lavoro.

Il circuito prevede la generazione di un segnale a frequenza doppia di quella
della portante PWM. In questo modo si può utilizzare un divisore di frequenza
costituito da un flip-flop di tipo D, che produce due segnali complementari ad
onda quadra, perfettamente sincronizzati tra loro. Questi segnali forniscono il
riferimento di frequenza a due integrati UC3823A, che generano i segnali PWM
a duty-cycle variabile. Il duty-cycle è regolato agendo sul trimmer R18 di un
partitore resistivo, il quale fornisce un riferimento di tensione agli UC3823A.

La scheda è stata in origine progettata per avere una portante a frequenza va-
riabile nell’intorno dei 200kHz, con duty-cycle impostabile tra 0 e 0.8. Si è quindi
reso necessario modificare i valori di alcuni componenti per ottenere il funziona-
mento nell’intorno di fs = 100kHz, con duty-cycle impostabile da 0.15 a 0.7. Il
minimo duty-cycle deve essere maggiore di zero visto che gli integrati driver sfrut-
tano la tecnica del bootstrap per pilotare i MOSFET di clamp; questa necessita
di D > 0 per poter caricare le capacità C6 e C7 che vengono poi utilizzate per
pilotare i gate dei due MOSFET.

Nello specifico si è raddoppiato il valore della capacità C8, portandolo a 1000pF ,
in modo da centrare l’intervallo di frequenza del clock a 200kHz (che viene poi
dimezzata dal divisore di frequenza). Si è inoltre modificato il valore delle capa-
cità C4 e C12 portandole a 12nF , per ridurre la frequenza di oscillazione libera
degli UC3823A, in modo che si aggancino al clock in ingresso. Per quanto riguar-
da il duty-cycle, sono stati modificati i valori del partitore resistivo che genera la
tensione di riferimento, ottenendo R18 = 2kΩ, R19 = 2kΩ e R20 = 7.5kΩ. Le
modifiche sono state effettuate prendendo come riferimento le formule riportate
sui datasheet dei componenti; sono poi state affinate in base ad alcune misure
effettuate con l’oscilloscopio.

Per riuscire a variare il duty-cycle con sufficiente precisione, si è sostituito il
trimmer SMD R18 con un potenziometro da pannello più grande, fissato a bordo
scheda.



Capitolo 6

Risultati sperimentali

In laboratorio è stato allestito un banco di test per verificare il funzionamento e le
prestazioni del prototipo (Fig. 6.1). Il controllo del convertitore è a catena aperta
e si basa sulla regolazione manuale del duty-cycle mediante un potenziometro. E’
quindi necessario prestare la massima cautela, al fine di mantenere il convertitore
all’interno della regione di funzionamento prevista.

Il modulo a celle a combustibile viene simulato mediante l’impiego di un ali-
mentatore DC programmabile, connesso in serie ad un banco di reostati di potenza.
L’alimentatore viene impostato con un valore di tensione costante, che rappresenta

Figura 6.1: Allestimento del banco di test per le misure sul prototipo
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la tensione a vuoto Veq = 45.8V . Si imposta, inoltre, una limitazione di corrente
a 35A, in modo da evitare sovracorrenti sui rami di ingresso in caso di malfunzio-
namenti del ponte di interruttori.
La resistenza in serie è costituita da un banco di 12 reostati, realizzati con un filo
di costantana avvolto su un supporto ceramico. Un terminale mobile che scorre
sulla superficie del filo consente di variare il valore di resistenza del singolo ele-
mento. Dopo alcune prove si opta per connettere in parallelo 8 reostati, regolati
in modo da avere circa 3Ω di resistenza ciascuno. In totale si ottiene quindi una
Req = 0.37Ω, come da specifiche. La misura della resistenza è stata effettuata con
la stessa tecnica voltamperometrica utilizzata per i mutui induttori (vedi sezione
5.1.8).

All’uscita del convertitore si connette un carico attivo DC, che permette di
lavorare sia a resistenza costante che a tensione costante.

Per effettuare i test e le relative misure si sono impiegati i seguenti strumenti:

• Oscilloscopio LeCroy c© WaveRunner 44Xi, 400MHz, 10GS/s

• Sonda di corrente LeCroy c© CP030, 30A

• Sonda di corrente LeCroy c© CP150, 150A

• Amplificatore differenziale LeCroy c© DA1855A

• Sonda differenziale LeCroy c© DXC100A

• Multimetro da banco Agilent c© 34410A, 6 1/2 cifre

• Multimetro Agilent c© U1241B

• Generatore di segnali LeCroy c© WaveStation 2012, 10MHz, 14bit, 125MS/s

• Alimentatore duale, 15V-1A

• Alimentatore DC programmabile Chroma c© 62050P, 100V-100A, 5kW

• Carico attivo DC Chroma c© 63202, 5A/50A, 125V/500V, 2kW

• Banco di reostati di potenza, 4kW

• Termocamera FLIR c© ThermaCAM

NOTA: il prototipo è stato dimensionato con i valori ottenuti nella sezione
5.2. Tutte le misure riportate di seguito sono pertanto comparate all’analisi ed
alla simulazione ottenuta con tale dimensionamento. Inoltre, come duty-cycle di
riferimento per le misure si è misurato il duty-cycle effettivo del segnale di gate
del mosfet principale SaL del ramo A, comprensivo di dead time.
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6.1 Test preliminari

Il circuito viene testato in stadi successivi, in modo da individuare facilmente
eventuali problemi che possono anche compromettere l’integrità del circuito.

In primo luogo si accerta il corretto funzionamento della scheda di controllo.
Alimentandola senza connetterla al resto del circuito si verifica il range di fre-
quenza e di duty-cyle impostabile e la sincronizzazione dei due segnali PWM. La
frequenza risulta regolabile da 80kHz a 118kHz, mentre il duty-cycle tra 0.17 e
0.78 (a 100kHz). Uscendo dal range di frequenza appena riportato, i due inte-
grati UC3823A perdono la sincronia con il clock e le loro uscite non risultano più
sincronizzate.

Si passa poi alla calibrazione dei circuiti che regolano il dead time dei segnali
di controllo. In riferimento alla Fig. 5.6, agendo sui trimmer R10, R12, R14 e
R16 si imposta un dead time conservativo di 300ns, che verrà poi ridotto a circa
180ns nella fase di test successiva.

Successivamente si testa il funzionamento a vuoto del ponte di interruttori,
scollegando i secondari dei mutui induttori. In Fig. 6.2 sono riportate le forme
d’onda della tensione di clamp (in accoppiamento AC), dei segnali di gate dei due
MOSFET e della corrente magnetizzante del ramo A, al massimo duty-cycle. Si
vede come la tensione sulla capacità di clamp presenti un ripple di circa 0.5V ,
accompagnato da oscillazioni ad alta frequenza durante le commutazioni dei MO-
SFET. Queste sono dovute all’interazione tra le induttanze parassite delle piste
e dei reofori dei MOSFET con le capacità gate-drain dei dispositivi. La corren-
te magnetizzante ha andamento triangolare, con un’escursione picco-picco di 6A.
Considerando che a potenza nominale, con Im,max = 14.15A, il ripple sarebbe del
42%, si ritengono soddisfatte le specifiche di progetto.

Si passa quindi a verificare il corretto funzionamento del circuito driver dei MO-
SFET, misurando la corrente erogata dal driver in fase di accensione e spegnimento
del dispositivo. Non potendo accedere fisicamente con una sonda di corrente, si
misura la tensione ai capi della resistenza da 5.6Ω in serie al driver, riportata in
Fig. 6.3. La corrente all’accensione presenta il tipico andamento della corrente di
carica di una capacità, con un picco di 0.83A. Allo spegnimento si ha un picco
negativo di uguale entità, ma la durata dell’impulso è minore, dato che entra in
funzionamento il BJT PNP che completa la scarica della capacità di gate. I valori
di picco sono inferiori alle specifiche massime dell’integrato (2.2A-1.4A di corrente
erogata/assorbita), confermando l’adeguatezza del circuito. Si nota, inoltre che
il fronte di discesa della tensione di gate allo spegnimento è molto più ripido di
quello all’accensione, sempre grazie all’azione del BJT.

Si provvede quindi a connettere i secondari dei mutui induttori e ad effettuare
le misure sul circuito completo.
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Figura 6.2: Test preliminare del ponte di ingresso, D = 0.647. C1: tensione vCL (AC -
1V/div). C2: tensione di gate di SaL (10V/div). C3: tensione di gate di SaH (10V/div).
C4: corrente ima (2A/div). Base dei tempi: 2µs/div

Figura 6.3: Misura della corrente di gate fornita dal driver, D = 0.647. C3: tensione
sulla resistenza di gate di SaL (2V/div). C2: tensione di gate di SaL (10V/div). Base
dei tempi: 500ns/div
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6.2 Verifica analisi in steady-state

Dopo aver verificato che il convertitore funziona senza problemi nell’intervallo di
potenza previsto, si effettuano delle misure a potenza nominale, con D = 0.647,
per verificare la corrispondenza dell’analisi in steady-state. Le tensioni di ingresso
ed uscita vengono misurate con un multimetro da banco e la corrente di ingresso
viene letta direttamente sul display del generatore DC di ingresso; tutte le altre
misure vengono effettuate con l’oscilloscopio. I risultati, assieme ai valori limite di
duty-cycle, sono riassunti nella tabella seguente:

Descrizione Simbolo Misura Analisi
fs=100kHz fs=100kHz

Tensione di ingresso Vg 34.78 35.33 V

Corrente di ingresso Ig 28.08 28.97 A

Potenza in ingresso Pi 1007 1000 W

Potenza in uscita Po 960 1000 W

Tensione di clamp VCL 105 100 V

Corrente risonante IL1 7.70 7.85 A

Tensione sul condensatore di tank VC1 231 266 V

Corrente media di uscita Io 2.4 2.5 A

Ripple della tensione di clamp rCL 1.7% 2% A

Ripple della corrente magnetizzante rm 42% 40% A

Duty-cycle a potenza minima Dmin 0.41 0.434

Duty-cycle limite inf. CCM-DCM Ďlim 0.488 0.461

Duty-cycle limite sup. CCM-DCM D̂lim 0.6 0.647

I valori di IL1 e VC1 misurati si riferiscono ai valori di picco delle forme d’onda,
non alla loro armonica fondamentale. Si noti che tali valori sono inferiori a quelli
attesi anche a causa delle perdite del convertitore. A potenza nominale si ha infatti
un’efficienza del 95.3%.

La corrente a primario è stata misurata utilizzando una sonda di corrente
LeCroy c© CP150, rilevando un picco massimo di 36A ed un valore RMS di 20.5A.

La corrente a secondario è stata misurata utilizzando una sonda di corrente
LeCroy c© CP030, rilevando un picco massimo di 7.7A ed un valore RMS di 5.3A.

Complessivamente si ha una buona corrispondenza tra i valori misurati e quelli
attesi, a conferma della validità dell’analisi e delle considerazioni fatte per risolvere
le problematiche relative al mutuo induttore reale.
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6.3 Analisi delle forme d’onda

Si analizza innanzitutto il corretto funzionamento del convertitore, verificando gli
andamenti delle forme d’onda ed esplorando le regioni di funzionamento in CCM
e DCM, rilevandone i limiti.

In Fig. 6.4 sono riportate le forme d’onda dei segnali di gate dei MOSFET del
ramo A e la corrente risonante iL, per D = 0.5. Come previsto il convertitore è in
modalità CCM e la corrente risonante ha il caratteristico andamento sinusoidale
a tratti. Si noti come, a causa dei dead-time, i cambi di pendenza della corrente
sono leggermente sfasati rispetto allo spegnimento del MOSFET corrispondente.

Figura 6.4: Funzionamento CCM, D = 0.5. C2: tensione di gate di SaL (10V/div). C1:
tensione di gate di SaH (10V/div). C4: corrente iL (2A/div). Base dei tempi: 2µs/div

Per D = 0.4 il convertitore opera in DCM, come riportato in Fig. 6.5. Dif-
ferentemente da quanto ottenuto dalle simulazioni, la corrente risonante non si
annulla per un tratto, ma presenta delle oscillazioni piuttosto evidenti. Queste
sono dovute alla risonanza che si innesca tra le capacità parassite dei diodi D1 e
D2 e l’induttanza L, durante lo spegnimento dei diodi.

Il passaggio tra funzionamento CCM e DCM si verifica per D = 0.448 al limite
inferiore e per D = 0.6 al limite superiore, come si può vedere dalle Fig. 6.6 e 6.7.
Come previsto, i due valori si discostano leggermente da quelli ricavati dall’analisi,
essendo coinvolti calcoli fortemente approssimati.

A potenza nominale, quindi, il convertitore risulta già entrato in zona di fun-
zionamento discontinuo, come si può vedere in Fig. 6.8. Si noti che la corrente
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Figura 6.5: Funzionamento DCM, D = 0.4. C2: tensione di gate di SaL (10V/div). C1:
tensione di gate di SaH (10V/div). C4: corrente iL (0.5A/div). Base dei tempi: 2µs/div

Figura 6.6: Funzionamento al limite inferiore CCM-DCM, D = 0.448. C2: tensione di
gate di SaL (10V/div). C1: tensione di gate di SaH (10V/div). C4: corrente iL (2A/div).
Base dei tempi: 2µs/div
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Figura 6.7: Funzionamento al limite superiore CCM-DCM, D = 0.6. C2: tensione di
gate di SaL (10V/div). C1: tensione di gate di SaH (10V/div). C4: corrente iL (5A/div).
Base dei tempi: 2µs/div

Figura 6.8: Funzionamento DCM a potenza nominale, D = 0.647. C2: tensione di gate
di SaL (10V/div). C1: tensione di gate di SaH (10V/div). C4: corrente iL (5A/div).
Base dei tempi: 2µs/div
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rimane nulla per un solo intervallo all’interno del periodo di commutazione, in-
vece dei due intervalli previsti dall’analisi e dalla simulazione. Questo può essere
spiegato considerando una leggera asimmetria dei valori delle capacità C1,2 del cir-
cuito risonante. Infatti, aumentando ancora il duty-cycle (con tensione di ingresso
inferiore, per evitare danni ai MOSFET) la forma d’onda si regolarizza e appare
anche il secondo intervallo a corrente nulla.

In Fig. 6.9 si vede l’andamento della tensione sul condensatore C2 e della
corrente iL del circuito risonante. Dato che C1 e C2 sono dinamicamente in pa-
rallelo, la componente AC della tensione su C2 equivale a quella della capacità C
utilizzata nell’analisi. Alla componente AC con picco di 231V è sovrapposta una
tensione DC di 200V , che risulta dalla partizione della tensione di uscita sui due
condensatori C1 e C2.

Figura 6.9: Funzionamento a potenza nominale, D = 0.647. C3: tensione vc2
(100V/div). C4: corrente iL (2A/div). Base dei tempi: 2µs/div

Nelle Fig. 6.10 e 6.11 sono riportati gli andamenti della corrente iL e della
tensione sul diodo D2 in funzionamento DCM per D = 0.4 e per D = 0.647. Tale
tensione presenta lo stesso andamento della tensione vB considerata in analisi. Si
può vedere che per D = 0.4, quando i diodi si spengono si verifica un’oscillazione
dovuta all’interazione tra la loro capacità parassita e l’induttanza L. Tale oscilla-
zione viene clampata a Vo = 400V dato che quando la tensione ai capi del diodo
tende a superare il valore di Vo si ha una breve accensione dell’altro diodo. Que-
st’oscillazione si manifesta anche sulla corrente iL, che allo spegnimento dei diodi
non presenta l’andamento piatto osservato in simulazione.
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Figura 6.10: Funzionamento DCM, D = 0.4. C4: corrente iL (0.5A/div). C3: tensione
su C2 (100V/div). Base dei tempi: 2µs/div

Figura 6.11: Funzionamento DCM, D = 0.647. C4: corrente iL (0.5A/div). C3:
tensione su C2 (100V/div). Base dei tempi: 2µs/div
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Si decide di misurare anche la reale frequenza di risonanza del tank LC. Per que-
sto si acquisisce la forma d’onda della corrente risonante e si utilizza lo strumento
Curve Fitting Tool di Matlab c© per effettuare una regressione sinusoidale di un pez-
zo di sinusoide della corrente. Si ottiene una frequenza effettiva fo,real = 82.1kHz,
in ottimo accordo con la frequenza attesa fo = 82.3kHz. Dunque si conferma la
scelta del valore dei condensatori di tank, leggermente superiore a quello di pro-
getto.

Allo spegnimento dei mosfet principali si è osservato un notevole ringing ad alta
frequenza della tensione drain-source ai loro capi, visibile in Fig. 6.12. Questo è
causato dalla risonanza che si instaura tra la capacità drain-source dei MOSFET e
le induttanze parassite di piste e terminali dei dispositivi. L’oscillazione presenta
una frequenza di circa 31MHz ed un picco piuttosto elevato, che a potenza nomi-
nale arriva a toccare i 142V , poco al di sotto della tensione massima sostenibile
dai dispositivi. Sulla tensione drain-source dei MOSFET di clamp l’oscillazione è
più contenuta, con un picco di 119V a potenza nominale, probabilmente grazie ad
una minore induttanza parassita.

Figura 6.12: Dettaglio del ringing sulla tensione drain-source del mosfet SaL, D = 0.647.
C2: tensione drain-source di SaL (20V/div). Base dei tempi: 100ns/div

A basse potenze, quando i MOSFET principali operano in HARD switching si
osserva un notevole ringing sulle tensioni di gate, che sembra associato alla fase
di plateau all’accensione (Fig. 6.13). Le cause sono sempre da ricercarsi nelle
induttanze parassite del circuito e nelle capacità parassite del dispositivo. Il picco
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massimo delle oscillazioni si ottiene con D = 0.455 ed arriva a circa 21V , valore
comunque inferiore alle specifiche massime dei dispositivi (±30V ).

Figura 6.13: Dettaglio del ringing sulla tensione gate-source del mosfet SaL, D = 0.455.
C2: tensione gate-source di SaL (5V/div). Base dei tempi: 100ns/div

Per una misurazione precisa del ringing delle tensioni drain-source e gate-source
si è impiegata una sonda attrezzata con un particolare collegamento di massa, che
assieme al puntale crea una maglia molto ridotta (Fig. 6.14). In questo modo
si minimizzano le interferenze ad alta frequenza che verrebbero invece captate da
una sonda standard, con un collegamento di massa più lungo.

Figura 6.14: Sonda con collegamento di massa adatto alla misurazione di segnali ad
alta frequenza.
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6.4 Verifica rapporto di conversione

Per rilevare il rapporto di conversione, si mantiene la tensione di uscita fissa a
400V con il carico attivo impostato per il funzionamento a tensione costante. Si
misura quindi la tensione di ingresso con l’ausilio di un multimetro da banco. In
Fig. 6.15 si riporta il rapporto di conversione misurato, messo a confronto con
quello teorico e quello simulato.

Come si può vedere il rapporto di conversione misurato sul prototipo risulta
leggermente più elevato rispetto a quello ottenuto dall’analisi e dalla simulazione.
Essendo la tensione di uscita costante a 400V , per avere un rapporto di conver-
sione più elevato bisogna avere una tensione Vg di ingresso più bassa. Questa è
determinata dalla corrente entrante nel convertitore, che, evidentemente, è più ele-
vata di quella stimata. Probabilmente è un effetto dovuto agli elementi parassiti
ed all’imprecisione di misura del duty-cycle.

6.5 Verifica potenza in ingresso

Dato che il circuito realizzato non è ideale e presenta un’efficienza inferiore al-
l’unità, si preferisce misurare la potenza in ingresso al convertitore piuttosto che
quella in uscita, influenzata dagli elementi parassiti. Anche in questo caso si
mantiene la tensione di uscita fissa a 400V con il carico attivo impostato per il
funzionamento a tensione costante. Si misura quindi la tensione di ingresso con
l’ausilio di un multimetro da banco e la corrente di ingresso tramite l’amperome-
tro integrato nel generatore DC di ingresso. In Fig. 6.16 si riporta la potenza di
ingresso misurata, messa a confronto con quella teorica e quella simulata.

Anche in questo caso la curva misurata riporta valori di potenza leggermente
superiori a quelli teorici e simulati. Si nota, però, che all’aumentare del duty-
cycle, la curva misurata converga verso il punto P1, raggiungendo lo stesso livello
di potenza nominale ottenuto in analisi e simulazione.

6.6 Analisi dell’efficienza del convertitore

In questa sezione si riportano le misure e le considerazioni riguardo l’efficienza di
conversione del circuito. Si ricorda che l’analisi effettuata utilizzando l’approssi-
mazione all’armonica fondamentale non consente di dimensionare il convertitore
in base all’efficienza desiderata. Si rende quindi necessario effettuare una serie di
misure sul prototipo per determinare la configurazione ottimale che presenta la
massima efficienza.

6.6.1 Misura dell’efficienza

Per la misura dell’efficienza di conversione, si utilizza la stessa configurazione di
strumenti impiegata per la rilevazione della curva della potenza di ingresso. Si
mantiene la tensione di uscita fissa a 400V con il carico attivo impostato per il
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Figura 6.15: Rapporto di conversione al variare del duty-cycle. Confronto tra curva
misurata, teorica e simulata (fs = 100KHz)

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

120

240

360

600

720

840

960

1080

1200

480

Pi[W ]

Duty-cycle

CCM

DCM

DCM

P1

P2

Teorica

Simulata

Misurata

Figura 6.16: Potenza in ingresso al variare del duty-cycle. Confronto tra curva misurata,
teorica e simulata (fs = 100KHz)
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funzionamento a tensione costante. Si misura quindi la tensione di ingresso con
l’ausilio di un multimetro da banco e la corrente di ingresso tramite l’amperometro
integrato nel generatore DC di ingresso; il prodotto delle due grandezze fornisce
ovviamente la potenza in ingresso al convertitore. Inoltre, si misura la potenza in
uscita utilizzando un wattmetro collegato all’uscita del convertitore. Variando il
duty-cycle si raccolgono i dati riportati in Tab. 6.1. La curva di efficienza è quindi
riportata in Fig. 6.17.

D Vg [V] Ig [A] Vo [V] Io [A] Pi [W] Po [W] η

42 44.68 2.957 400.0 0.323 132.1 128.0 96.88
43 44.44 3.611 400.0 0.388 160.5 154.9 96.53
44 43.58 5.890 400.0 0.616 256.7 246.2 95.91
46 42.16 9.650 400.0 0.985 406.8 393.0 96.60
48 40.69 13.480 400.0 1.329 548.5 531.0 96.81
50 39.91 15.530 400.0 1.498 619.8 599.0 96.64
52 38.96 18.020 400.0 1.694 702.1 677.0 96.43
54 38.08 20.310 400.0 1.863 773.4 745.0 96.33
56 37.26 22.390 400.0 2.007 834.3 802.0 96.13
58 36.51 24.370 400.0 2.137 889.7 854.0 95.98
60 35.95 25.820 400.0 2.225 928.2 889.0 95.77
62 35.39 27.330 400.0 2.312 967.2 924.0 95.53
64 34.97 28.540 400.0 2.381 998.0 951.0 95.29

64.7 34.78 28.970 400.0 2.401 1007.6 960.0 95.28

Tabella 6.1: Misure effettuate per il calcolo dell’efficienza del convertitore

L’efficienza del convertitore risulta sempre maggiore del 95%, con un picco di
96.8% per Pi ' 550W e un valore a potenza nominale di 95.3%. Si noti come per
basse potenze si verifichi una diminuizione dell’efficienza, che torna poi a salire per
potenze intorno ai 400W . Questo effetto è spiegabile osservando che il convertitore
opera con i MOSFET principali in HARD switching in tale intervallo di potenza;
aumentano quindi le perdite in commutazione, che si riflettono sull’efficienza ge-
nerale del circuito. A bassissima potenza, intorno ai 100W , i MOSFET tornano
ad operare in condizioni di ZVS, come testimonia il picco di efficienza misurato.

6.6.2 Ottimizzazione del circuito per aumentare l’efficien-
za

Variando la frequenza di commutazione si ottengono numerosi effetti sul funzio-
namento del circuito. Degna di nota è la variazione del valore di corrente allo
spegnimento dei MOSFET. Durante lo spegnimento, infatti, è presente un breve
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Figura 6.17: Efficienza del convertitore al variare della potenza di ingresso per fs =
100kHz

intervallo in cui corrente e tensione drain-source sono contemporaneamente non
nulli; è noto che questo comportamento è tipico delle commutazioni con carichi
induttivi (qui rappresentati dalle induttanze magnetizzanti dei mutui induttori.

Si prova quindi a modificare la frequenza di commutazione per vedere se si
riesce a diminuire la corrente di spegnimento sui MOSFET principali, principale
elemento di perdita in commutazione. Si prende come riferimento il punto di
lavoro caratterizzato da una potenza di ingresso Pi = 800W , valore tipico di
funzionamento a regime per una cella a combustibile da 1kW . Si varia fs tra
90kHz e 115kHz, in un intervallo permesso dalla circuiteria di generazione dei
segnali PWM, misurando l’efficienza di conversione e la corrente ia all’accensione
ed allo spegnimento dei MOSFET principali. Si ottengono i dati riportati in Tab.
6.2 e le curve di Fig. 6.18 relative alle correnti di accensione e spegnimento del
MOSFET SaL.

Dai valori ottenuti si vede che la corrente allo spegnimento ia(L→H) subisce
piccole variazioni al variare della frequenza, rimanendo sempre postiva e compor-
tando uno spegnimento di tipo HARD per i MOSFET principali; non si ottiene
quindi l’effetto voluto. Però si nota anche che l’efficienza varia e risulta massi-
ma per fs = 93kHz, quando la corrente di spegnimento del MOSFET di clamp
(che è anche quella di accensione del MOSFET principale) è quasi nulla. In tale
condizione entrambi i MOSFET commutano con corrente quasi nulla (ZCS - Zero
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fs [kHz] F D ia(L→H) [A] ia(H→L) [A] SaL ZVS SaH ZVS η

90 1.10 53.5 16.40 1.85 MAI ON,OFF 95.79
93 1.13 52.0 16.85 0.60 MAI ON,OFF 96.28
95 1.16 52.0 17.10 -1.30 ON ON 96.20

100 1.22 54.3 17.20 -3.30 ON ON 96.03
105 1.28 56.5 17.00 -5.30 ON ON 95.78
110 1.34 59.1 16.60 -6.60 ON ON 95.63
115 1.40 61.8 16.05 -7.75 ON ON 95.38

Tabella 6.2: Misura di efficienza e correnti al turn-off dei MOSFET principali al
variare di fs. Pi = 800W , frequenza di risonanza effettiva fo = 82.1kHz.

Frequenza normalizzata
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Figura 6.18: Efficienza del convertitore al variare della potenza in ingresso

Current Switching), con il MOSFET di clamp in ZVS. In questo caso si riesce ad
ottenere solo un piccolo miglioramento di efficienza, essendo la corrente di clamp
decisamente inferiore a quella dei MOSFET principali.

Sulla base di quanto appena detto, si ripete la misura dell’efficienza al variare
della potenza di ingresso con fs = 93kHz. In Fig. 6.19 si riporta la curva ottenuta,
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confrontata con quella ricavata con fs = 100kHz.
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Figura 6.19: Efficienza del convertitore al variare della potenza di ingresso per fs =
93kHz e fs = 100kHz

Come si evince dalla figura, la curva ottenuta con fs = 93kHz risulta molto
simile a quella relativa a fs = 100kHz, traslata verso potenze più elevate. Pur
avendo un’efficienza media inferiore, la curva relativa a fs = 93kHz presenta va-
lori più elevati per potenze superiori a circa 700W . A potenza nominale si ottiene
infatti un’efficienza di conversione pari al 95.6%, leggermente superiore a quella
ottenuta nel caso precedente. Sta quindi al progettista decidere quale delle due
configurazioni risulta più adatta all’applicazione in esame. Considerando un’ap-
plicazione statica, dove la cella a combustibile lavora in regime stazionario alla
massima potenza, si preferisce optare per la soluzione con fs = 93kHz, anche gra-
zie ai minori stress di tensione sugli interruttori (per ottenere la potenza nominale
è infatti necessario un duty-cycle inferiore a Dmax = 0.647).

6.7 Rilevazione della temperatura di funziona-

mento

Per verificare che i componenti lavorino a temperature accettabili e che il dimen-
sionamento delle piste e dei cavi sia adeguato alle potenze in gioco si effettua-
no delle misure di temperatura. Allo scopo si utilizza una termocamera FLIR
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Figura 6.20: Immagine termografica del convertitore a potenza nominale

Figura 6.21: Immagine termografica dei MOSFET a potenza nominale

ThermaCAM c©, che permette di ottenere una scansione termografica del circuito
in tempo reale. Si fa quindi funzionare il convertitore a potenza nominale per
alcuni minuti, verificando le temperature dei componenti. In Fig. 6.20 si riporta
l’immagine ottenuta con la termocamera posizionata in verticale sopra al circuito.
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Si nota un notevole riscaldamento degli avvolgimenti primari dei mutui induttori,
che si portano circa a 76◦C. I nuclei di ferrite sono mediamente più freddi, con
una temperatura di circa 43◦C. Si nota anche un modesto riscaldamento dei cavi
in alto a sinistra, dovuto all’elevata corrente di ingresso.

I condensatori di ingresso, di clamp e tutto lo stadio di uscita si portano a
temperature dell’ordine dei 30÷ 33◦C, poco superiori alla temperatura ambiente.

I piccoli spot caldi visibili sul lato sinistro sono relativi agli integrati UC3823A
che generano i segnali PWM e ai driver integrati NCP5181.

In Fig. 6.21 si riporta la scansione ottenuta posizionando la termocamera
in orizzontale, con l’obiettivo orientato verso i MOSFET principali, tra il PCB
e il dissipatore. Questi si portano ad una temperatura massima di soli 40◦C,
grazie anche alle notevoli dimensioni dissipatore utilizzato. I MOSFET di clamp,
conducendo correnti inferiori e per periodi più brevi, risultano più freddi, con una
temperatura di circa 31◦C.
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Conclusioni

La topologia circuitale esaminata ha permesso di raggiungere le specifiche richieste
in termini di rapporto di conversione, potenza e stress sui componenti. Il funzio-
namento in modalità risonante ha permesso di affinare la scelta della frequenza di
commutazione, ottenendo, per fs = 93kHz, un’efficienza di conversione a poten-
za nominale del 95.6% ed un’efficienza media che si aggira attorno al 96%. Gli
elevati valori di efficienza sono stati raggiunti anche grazie alle commutazioni dei
MOSFET in condizioni di ZVS. Infine, variando la frequenza di commutazione
si è osservato che le condizioni per raggiungere la massima efficienza prevedono
l’accensione del MOSFET principale e lo spegnimento del MOSFET di clamp a
corrente quasi nulla (ZCS).

La specifica sul ridotto ripple della corrente di ingresso è stata ampiamente
soddisfatta, confermando l’effettiva compensazione dei ripple presenti sui rami di
ingresso, ottenuta grazie al funzionamento interleaved. L’aggiunta dei condensatori
all’ingresso del convertitore ha contribuito allo scopo, permettendo di avere una
corrente di ingresso praticamente continua, con un ripple di appena 50mA. Il
raggiungimento di tale obiettivo è senza dubbio fondamentale per applicazioni che
impiegano celle a combustibile come fonte di energia.

L’analisi condotta considerando il modello equivalente della cella a combustibile
in esame si è rivelata sufficientemente accurata per il dimensionamento del conver-
titore. Avendo incluso nell’analisi la resistenza in serie al generatore di ingresso,
non si è riusciti a trovare una forma esplicita di alcune espressioni chiave. Grazie
all’approssimazione all’armonica fondamentale (FHA) si è comunque ottenuta una
notevole semplificazione dei calcoli e una buona comprensione del funzionamento
in steady-state.

Il metodo di media generalizzata proposto in [5] si è rivelato un ottimo stru-
mento per lo studio della dinamica del convertitore, permettendo di ricavare un
modello di stato lineare valido ai piccoli segnali. Le funzioni di trasferimento di
principale interesse sono state ricavate da tale modello e successivamente veri-
ficate mediante la simulazione. Benchè non perfettamente coincidenti con quelle
simulate, le funzioni di trasferimento ottenute dall’analisi sono comunque sufficien-
temente accurate per il progetto di un controllo a catena chiusa del convertitore.

95
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La realizzazione pratica dei mutui induttori ha messo in luce le problematiche
dovute all’utilizzo dell’induttanza di dispersione come elemento chiave del circuito.
Effettuando le dovute misure sugli elementi magnetici realizzati, si è ricavato un
modello più preciso da utilizzare in simulazione. Il circuito simulato ha evidenziato
l’effetto di partizione della tensione applicata al primario, dovuto all’induttanza
dispersa a primario. Tale effetto è stato compensato incrementando il rapporto
spire dei mutui induttori, ottenendo buona corrispondenza tra il modello simulato
e l’analisi svolta.

Le misure effettuate sul prototipo realizzato hanno confermato la bontà dell’a-
nalisi in steady-state. Le curve relative al rapporto di conversione ad alla potenza
di ingresso si sono rivelate leggermente scostate da quelle previste dai calcoli e
dalla simulazione. Questa differenza è attribuibile principalmente alla modifica
del rapporto spire dei mutui induttori e all’approssimazione all’armonica fonda-
mentale utilizzata per lo studio in steady-state.

Le considerazioni svolte per migliorare l’efficienza di conversione sono basate
su misure sperimentali. Sarebbe da valutare un’analisi alternativa che permetta
di stilare dei criteri di dimensionamento mirati all’ottimizzazione del convertitore,
al variare della frequenza di commutazione.

Le oscillazioni della tensione drain-source dei MOSFET principali, che si veri-
ficano allo spegnimento dei dispositivi, causano una sovratensione che si avvicina
al valore massimo tollerabile dagli stessi. Per limitare il picco di tali oscillazioni si
può cercare di ridurre le induttanze parassite dei collegamenti. E’ inoltre possibile
utilizzare MOSFET con package differente, con terminali più larghi e corti, che
presentano un’induttanza parassita ridotta (ad es. componenti SMD oppure in
package ISOTOP). In alternativa si può aggiungere un semplice snubber RC che
limiti le sovratensioni.
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