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Sommario

L’illuminazione allo stato solido, basata su diodi LED ad alta intensita lumi-
nosa (HBLED), si sta ritagliando un grosso spazio per quanto riguarda il General
Lightning, a livello commerciale e di ricerca nel settore. La possibilita di offrire
elevati rendimenti, grandi intensita luminose e tempi di vita superiori alle 100000
ore, sta permettendo a questa tecnologia di evolvere velocemente, sostituendo
inoltre tutte le applicazioni basate sulle lampade a fluorescenza.

Si vuole, in questo lavoro di tesi, andare ad analizzare un pilotaggio ad alto
rendimento, in modo da poter essere in grado di alimentare, in modo compat-
to, una lampada in grado di fornire diverse migliaia di lumen, e della quale se
ne possa controllare la temperatura di colore. Ci si occupera, in particolare,
di realizzare un convertitore DC-DC con topologia multi-risonante, in grado di
ottenere, attraverso lo sfruttamento di particolari caratteristiche elettriche, rendi-
menti prossimi all’unita.

Dopo una discussione di carattere teorico, si andra a descrivere, nel dettaglio,
I'implementazione del convertitore, dalla parte di potenza a quella di controllo.
Si vuole fornire, in questo modo, una linea guida chiara ed esauriente per chi,

dopo di me, vorra portare avanti ed approfondire questa tematica.



Capitolo 1

Indagine architetturale del

sistema di alimentazione

Scopo di questo capitolo e I’analisi dei possibili schemi architetturali su cui basar-
si per lo studio e I'implementazione del sistema di alimentazione che si vuole in
questa sede di tesi progettare. L’obbiettivo e I'alimentazione di diverse tipologie
di LED all’interno della stessa lampada (ad esempio di tipo bianco e RGB), della
quale se ne vuole controllare la temperatura di colore; suddetta lampada assor-
bira da rete una potenza nell’ordine del kW, in modo da poter fornire una elevata
intensita luminosa. Detto cio, risulta chiaro che si dovra pensare a realizzare un
alimentatore multiuscita controllato, in modo da regolare a piacere e singolar-
mente I'intensita luminosa dei vari tipi di LED presenti; date le potenze in gioco,
risulta importante mantenere il fattore di potenza del sistema il piu vicino possi-
bile al valore unitario, con 1'obbiettivo di adempiere alle normative che regolano
la quantita di distorsione armonica che I'apparecchio puo iniettare in rete. Impor-
tanti fattori da considerare, per quanto riguarda la scelta dell’architettura, sono
costo, ingombro e riduzione delle perdite del sistema, la quale minimizzazione
risulta un vincolo fondamentale date le potenze in gioco. Dalle considerazioni
finora fatte si puo concludere che si necessita di un raddrizzatore con seguente
stadio PFC (Power Factor Corrector), per ottenere un fattore di potenza prossi-
mo all’'unita; in seguito, si utilizzera un secondo stadio di conversione DC-DC, in
modo da poter controllare la corrente di carico sulla stringa. Essendo necessario
un isolamento galvanico tra la rete ed il dispositivo, risulta importante scegliere

se porre tale isolamento sullo stadio di ingresso PFC (scegliendo una topologia
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1.1 TIPOLOGIE DI CONNESSIONE DEI LED

isolata) o sullo stadio di conversione DC-DC; si andra infine ad analizzare alcuni

tipi di controllo, da poter utilizzare per la regolazione della corrente di stringa.

1.1 Tipologie di connessione dei LED

Per quanto riguarda 1’organizzazione del carico LED, vi sono tre possibili tipologie

di connessione che vale la pena, seppur brevemente, discutere:

1. La prima consiste nel collegare tutti i LED in serie tra loro; in questo modo
tutti i dispositivi risultano polarizzati con la stessa corrente, ottenendo da
questi potenze ottiche uniformi. In questa configurazione la tensione ai capi

della lampada risulta pari alla somma delle cadute su ogni singolo LED;

2. La seconda consiste nel collegare i dispositivi in parallelo tra di loro. Risulta
in questo caso problematico assicurare lo stesso livello di corrente in tutti
i dispositivi, rendendo quindi meno uniformi le potenze ottiche emesse; la
caduta di tensione sul carico risulta in questo caso bassa (alcuni Volt),
costringendo il circuito di alimentazione a lavorare con un rapporto di

conversione molto basso.

3. La terza soluzione consiste nel collegare in parallelo alcune stringhe di
LED; in questo caso la potenza ottica emessa risulta omogenea per ogni
stringa, ma sussiste il problema di ripartire equamente la corrente nelle

varie stringhe.

Da quanto detto, la prima soluzione sembra essere la migliore poiche permette un
buon controllo dell’emissione luminosa, rilassando inoltre le specifiche riguardanti
il rapporto di conversione del convertitore; I'inconveniente che questa soluzione
presenta sta nel fatto che, in caso di guasto di uno dei LED della stringa, si ver-
rebbe a creare un circuito aperto, il quale non garantirebbe il contatto elettrico
della serie. Come conseguenza di cio, non solo il LED guasto smetterebbe di fun-
zionare, bensi tutta la stringa andrebbe incontro allo spegnimento. Risulta quindi
chiaro come questo problema sia di notevole importanza, dato che I'affidabilita
ed il tempo di vita della lampada sono fattori importanti da tener conto in sede
di progetto. Una possibile soluzione consiste ad esempio nel raggruppare un certo

numero di dispositivi LED, connettendogli in parallelo un diac; in questo modo,
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1. INDAGINE ARCHITETTURALE DEL SISTEMA DI ALIMENTAZIONE

in caso di guasto di un dispositivo, la tensione in uscita dal convertitore risulta
interamente applicata al sottogruppo al quale appartiene il diodo guasto ed al di-
ac del medesimo sottogruppo; questo entrera quindi in break-down, permettendo
un bypass del sottogruppo contenente il guasto, e rendendo quindi possibile la
conduzione dei dispositivi dei sottogruppi restanti. In questo caso la riduzione di
luminosita risultera proporzionale al numero di LED disabilitati; ¢ inoltre da sot-
tolineare come la caduta di potenziale sul diac, in condizioni operative normali,
debba essere inferiore alla tensione di break-down, fornendo quindi un limite al
numero massimo di diodi LED che possono essere raggruppati all’interno della

stringa.

EERRRE

Figura 1.1: Esempio: stringa LED in sottogruppi con DIAC in parallelo per il bypass di

eventuali guasti

La soluzione presentata migliora quindi 'aspetto di affidabilita della lampada,
a scapito di un maggior numero di componenti, e quindi di un aumento dei
costi; un’alternativa a questa disposizione puo essere quindi la connessione serie
parallelo dei dispositivi. Dato che, a causa dei processi di produzione, i parametri
dei LED (tensione di ginocchio, resistenza in conduzione diretta) sono affetti da
un certo margine di incertezza, risulta non banale una equa suddivisione della
corrente nelle varie stringhe costituenti il carico. Senza entrare troppo nel det-
taglio, sono state studiate diverse tecniche per risolvere questo problema, quali
ad esempio la scelta accurata di dispositivi LED con caratteristiche molto simili,
o il controllo attivo della corrente in ogni ramo; risulta chiaro come si ottenga un
aggravio della complessita e dei costi di sistema.

Volendo tirare le somme, sia la prima che la terza soluzione presentano inconve-
nienti facilmente risolvibili, a scapito pero di un aumento di complessita e di costi

della lampada, che sembra giustificato solo per applicazioni dove si richiede un
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1.2 STADIO DI CONVERSIONE DC-DC

elevato numero di dispositivi. Per una applicazione con qualche decina di LED

la semplice connessione serie ¢ piu che adeguata allo scopo.

1.2 Stadio di conversione DC-DC

Per quanto riguarda lo stadio di conversione DC-DC,obbiettivo di questo & fornire
alla stringa LED una corrente di uscita costante, con ripple sovrapposto abbas-
tanza contenuto per evitare fluttuazioni di luminosita del dispositivo stesso. Si
tenga inoltre conto che lo stadio di uscita deve essere in grado di alimentare di-
versi tipi di LED con potenze diverse, e quindi € necessario trovare la strategia
migliore per implementare un convertitore DC-DC multiuscita. Per poter meglio
comprendere quali siano le caratteristiche che una soluzione valida in grado di rag-
giungere l'obbiettivo deve avere ¢ utile fare una breve panoramica generale delle
principali topologie attualmente adottate. In passato i LED sono stati a lungo
utilizzati soprattutto per segnalare lo stato di accensione, spegnimento, guasto o
tipo di funzionamento di altri dispositivi, il loro punto di lavoro era caratterizzato
da bassi valori di tensione (attorno a 1.5V) e di corrente (dell’ordine dei 10mA)
e venivano alimentati in tensione continua attraverso un semplice resistore posto
in serie. Con 'evoluzione tecnologica dei dispositivi, pero, i tipi di applicazione si
sono moltiplicati, le correnti e le tensioni in gioco sono aumentate fino a raggiun-
gere, negli HBLED (High Brightness Light Emitting Diode) di ultima generazione
valori dell’ordine dei 700-800mA che costringono, evidentemente, a non trascurare
le potenze dissipate nei componenti utilizzati nei circuiti di alimentazione; oltre
a cio, un altro aspetto importante, da non dimenticare, che caratterizza i nuovi
dispositivi rispetto ai precedenti e rappresentato dalla necessita di prevedere un
adeguato controllo della corrente di polarizzazione dei LED, dato il rapporto di
quasi proporzionalita che essa ha con ’emissione luminosa. Risulta evidente come
si necessiti di una forma di pilotaggio piu’ complicata rispetto al semplice resis-
tore in serie; una possibile soluzione ¢ data dall’impiego di convertitori DC/DC
a commutazione; questi ultimi risultano una buona soluzione nel miglioramen-
to delle perdite di conversione, ma hanno il problema di essere stati concepiti
per il controllo della tensione di uscita e non della corrente, come invece sarebbe

richiesto da questo tipo di applicazioni.




1. INDAGINE ARCHITETTURALE DEL SISTEMA DI ALIMENTAZIONE

Per ovviare al problema si puo porre in serie alla stringa una resistenza di sensing
e controllare la corrente sul carico misurando e regolando la tensione ai suoi capi;
ovviamente, per non vanificare i vantaggi offerti da questo tipo di soluzione, il
valore di tale resistenza dovra essere molto basso e, quindi, a differenza di quanto
avviene nelle tipiche applicazioni di tali convertitori a commutazione, la tensione
da controllare sara molto piccola; per questo motivo sia il controllore che la re-
sistenza di sensing dovranno essere collegati ad una massa comune come illustrato
nelle figure 1.3 e 1.4 in cui si sono riportati gli schemi relativi ad un convertitore

buck e ad un buck-boost rispettivamente.

Una soluzione piu costosa ¢ quella offerta da convertitori isolati come il For-
ward, il Flyback e il Push-Pull, il cui schema di principio e riportato in figura
1.5; in tal caso il confronto tra la tensione di riferimento, quella ai capi della
resistenza di sensing e 'amplificazione andrebbe realizzato al secondario per poi
riportare (tramite accoppiamento ottico) il segnale cosi ottenuto al primario dove

viene effettuato il controllo a PWM.

Per quanto riguarda 'applicazione che viene in questa sede studiata, si con-
sideri preliminarmente una caduta di tensione di circa 3.3V su ogni LED alimen-
tato, a corrente nominale; si consideri inoltre, da un punto di vista ipotetico,
di alimentare una stringa di 50 LED, il che porta ad una caduta complessiva
sul carico di 165V. Considerando che la tensione di ingresso del convertitore ¢
di circa 380-420V (ovvero ¢ la tensione presente sul condensatore che funge da
DC-link all’uscita dello stadio PFC), si nota che una possibile soluzione risulta
nell’utilizzo di un convertitore abbassatore di tensione, quali ad esempio quelli

basati sulla topologia Buck. Il grosso vantaggio di questo tipo di soluzione sta nel

Figura 1.2: Pilotaggio LED di segnale




1.2 STADIO DI CONVERSIONE DC-DC

fatto di avere in serie all’'uscita come elemento di fonte energetica durante 'intero
periodo di commutazione l'induttanza; non e quindi necessario 1'utilizzo di un
condensatore di grossa taglia (solitamente di tipo elettrolitico) obbligatorio nel-
lo topologie quali quelle basate su convertitori boost e buck-boost, permettendo
I'utilizzo di un condensatore che serva solo a filtrare il rumore ad alta frequenza
(quindi meno ingombrante e pit economico). Viene inoltre in questo modo au-
mentata l'efficienza del sistema, non avendo in uscita come elemento di perdita
la resistenza equivalente serie di un condensatore di grossa taglia.

Una possibile soluzione di driver con isolamento galvanico potrebbe essere ad
esempio data da un convertitore di tipo Flyback; la semplicita, il minimo numero
di componenti richiesto, la capacita di garantire I'isolamento galvanico, rendono
il convertitore Flyback una delle soluzioni piu apprezzate ed adottate per le ap-
plicazioni con potenza inferiore ai 100W. Purtroppo pero, limitazioni quali il
sottoutilizzo del nucleo magnetico e lo stress di tensione ai capi degli interruttori
(causato dallinduttanza di dispersione del trasformatore, che rende necessario
I'utilizzo di snubber che comportano un aumento della complessita circuitale,
e ne rendono piu difficile la miniaturizzazione), suggeriscono la ricerca di altre
soluzioni.

Date le potenze in gioco, riveste grande importanza la limitazione delle perdite
del sistema, che si puo ottenere cercando di ridurre le perdite di commutazione
dei dispositivi ed il recovery dei diodi. Le soluzioni finora viste prevedono com-
mutazioni di tipo Hard, che portano quindi a grosse perdite di questo tipo. Si
possono ottenere commutazioni con basse perdite cercando di adottare topolo-
gie di tipo risonante, con conseguenti commutazioni prive di perdite o con basse
perdite dettate da soft-switching (figura 1.6); risulta inoltre garantito in questo

modo l'isolamento galvanico del sistema, permettendo 1'utilizzo di un PFC di tipo

U-n| =) Urat »
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Figura 1.3: Convertitore Buck con controllo di corrente
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Figura 1.4: Convertitore Buck-Boost con controllo di corrente

non isolato.

La possibilita di operare a frequenze di commutazione elevate (centinaia di
kHz), permette inoltre la minimizzazione dei componenti reattivi, riducendo le
dimensioni del circuito. Come contropartita, nei convertitori risonanti il dimen-
sionamento dei componenti puo essere ottimizzato solo per un limitato range
di tensioni di ingresso; inoltre, questo tipo di topologie richiedono un maggior

numero di interruttori (almeno due).

1.3 Emissione armonica in rete

Per quanto riguarda l’emissione armonica in rete del dispositivo sotto studio,
data la normativa EN61000-3-2 (in vigore dal 31 Gennaio 2009), si prevedono i

seguenti limiti armonici (per apparecchi in classe D):

e

Figura 1.5: Esempio di convertitore isolato con retroazione ad accoppiamento ottico
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Figura 1.6: Convertitore risonante LLC

Harmonic | Max permissible
order harmonic current
n (mA /W)
3 3.4
5 1.9
7 1
9 0.5
11 0.35
13<n <39
only odd 0'25
harmonics

oppure sono da soddisfare le seguenti condizioni:

1. la terza e quinta armonica siano inferiori rispettivamente all’86% e al 61%

dell’armonica fondamentale;

2. la forma d’onda di corrente abbia origine a meno di 60°, ultimo picco a
meno di 65° e termine a piu di 90°, assumendo che la forma di tensione

abbia attraversamento a tensione nulla in corrispondenza degli 0°;

Date le potenze in gioco, risulta evidente come sia necessario ed indispensabile
I'utilizzo di uno stadio PFC (Power Factor Corrector) a monte dello stadio di
conversione DC-DC; scopo dello stadio di ingresso PFC ¢ quello di modellare la
corrente di ingresso, in modo che questa sia di tipo sinusoidale e possibilmente
in fase con la tensione di rete. La soluzione largamente sfruttata per risolvere

questo tipo di problema e I'utilizzo di un convertitore di tipo Boost con controllo
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1. INDAGINE ARCHITETTURALE DEL SISTEMA DI ALIMENTAZIONE

di corrente, come quello di figura 1.7.

Questo tipo di soluzione porta ad efficienze superiori al 95 percento con bassa

Bridge Diode Rectifier  Boost Chopper Circuit Forward Converter
- % d L%
< L »
S = Ty
| T| out
AC 't 2 B |-
G264V H &
—— O

< > < >

PFC Rectifier DC-DC Converter

Figura 1.7: Esempio architetturale con PFC di tipo Boost

distorsione armonica. Inoltre questa soluzione ha il vantaggio di essere facilmente
implementabile, con rendimento molto buono, e con costi ridotti; & necessaria pero
una capacita di uscita dello stadio di taglia non trascurabile, questo per limitare
il ripple su quest’ultima, in modo da fornire in ingresso allo stadio DC-DC una
tensione pressoche continua. Altra soluzione di tipo non isolato prevede 1'utilizzo
di convertitori di tipo Cik o SEPIC in funzionamento continuo (CCM). Questo
tipo di soluzione non necessita che la tensione sul condensatore di uscita sia mag-
giore del picco della tensione di ingresso, rilassando le specifiche sul condensatore
di uscita;

Un’altra possibile soluzione consiste nell’utilizzo di topologie per PFC di tipo iso-
lato, quale ad esempio quella di tipo Flyback; un PFC di questo tipo, operante
in modo discontinuo (DCM), risulta vantaggioso dal punto di vista della proget-
tazione del controllo, poiché non necessita di due anelli (uno per la tensione e
uno per la corrente) come nel caso del PFC Boost, ma di un unico loop di di-
namica lenta per la regolazione della tensione di uscita sul DC-link. Di contro,
sono presenti grossi stress di corrente (correnti di picco), che costringono a porre
molta attenzione nella scelta dei dispositivi quali gli interruttori. Serve inoltre
porre molta attenzione ai disturbi elettromagnetici (EMI) prodotti da questo
tipo di soluzione, che spesso portano al dover inserire un filtro in ingresso per la

soppressione di questi ultimi.
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1.4 PANORAMICA SU POSSIBILI TIPI DI CONTROLLO

1.4 Panoramica su possibili tipi di controllo

Si va ora a fare una panoramica delle possibili tecniche di controllo da poter uti-
lizzare; si tenga conto che l'obbiettivo ¢ il controllo della temperatura di colore,
e quindi della giusta mescolanza alla giusta intensita luminosa ad esempio dei
LED bianchi e di quelli di tipo RGB. Essendo 'intensita luminosa dei LED pro-
porzionale alla corrente che li attraversa, si tratta di andare a studiare possibili
tecniche di controllo del valore medio della corrente di stringa. La piu semplice
tecnica di controllo della luminosita di una stringa LED consta nel modulare,
attraverso un controllo di tipo PWM, I'apertura e la chiusura di un interruttore
posto in serie alla stringa stessa, potendo cosi controllare la corrente media che
scorre nella stringa. Si puo in questo caso notare che si andra a lavorare a pieno
carico (massima I, interruttore chiuso) e a vuoto (corrente nulla con interruttore

aperto) secondo la frequenza di lavoro del PWM; La frequenza operativa del-

l i;:( i |11|.~.1'.

[ N A ¥ - i ] F Boarst bl s
Burst-beds | Bugst-Mode ernq | Borit-Mode
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-

~igipelker 1

roidyeller 2 [ l.-'

Figura 1.8: Modulazione di corrente con MOS in serie alla stringa

I'interruttore (solitamente un transistore Mosfet) deve essere maggiore di 70 Hz
per non avere percezione di accensione/spegnimento da parte dell’occhio umano;
nelle applicazioni pratiche la frequenza e scelta solitamente intorno ai 400 Hz.

Altre possibili tecniche di dimming possono essere quelle basate su amplificatori
a transconduttanza (TA-Dimming), e a specchio di corrente (CM-Diming). Sen-
za entrare nel dettaglio, queste due tecniche comportano un maggior numero di
componenti rispetto a quella precedente, e quindi una complessita circuitale mag-

giore (che si traduce in maggior costo).

Nel caso si adotti un’architettura che associ al convertitore DC-DC una sola

stringa contenente tutti i LED posti in serie, si puo pensare di implementare un

11



1. INDAGINE ARCHITETTURALE DEL SISTEMA DI ALIMENTAZIONE
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Figura 1.9: Modulazione di corrente con amplificatore di transconduttanza

anello di controllo di corrente, possa questo essere di corrente media o di picco,
il che permette di non adottare un ulteriore Driver da porre in serie alla stringa,
di quelli descritti in precedenza, aumentando cosi il rendimento del sistema com-
plessivo. Dato che la scelta del controllo da utilizzare ¢ strettamente legata alla
scelta del tipo di DC-DC converter e dal suo modo di funzionamento, si andra a
descrivere il controllo piu appropriato per ’applicazione trattata una volta scelto
il convertitore da implementare. E’ pero importante considerare come, nel caso
di convertitori multiuscita, risulti di non facile soluzione il controllo indipendente
della corrente di uscita di ogni secondario; sara infatti possibile un accurato con-
trollo di una sola delle uscite, lasciando le altre non regolate od eventualmente

post-regolate.

Da quanto finora analizzato, si nota come il piu grande problema da affrontare
sia la possibilita di avere una corrente di uscita sufficientemente regolata su
ogni tipologia di LED, e come questo sorga nel caso di una topologia multiusci-
ta. Detto cio, si possono pensare alle seguenti architetture per quanto riguarda

I’alimentatore da implementare:

1. Alimentatore con PFC di tipo non isolato (Boost), con in cascata uno stadio
DC-DC del tipo:

e parallelo di quattro convertitori di tipo Flyback (dotato di clamp at-
tivo, per sopprimere gli spikes di corrente sull’interruttore al primario
del convertitore) o LLC, uno per ogni colore di LED, implementando
un controllo di corrente per ognuno dei quattro convertitori. Si evita

in questo modo di dover utilizzare ulteriori Driver per il controllo della
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1.4 PANORAMICA SU POSSIBILI TIPI DI CONTROLLO

corrente di stringa, nell’ipotesi di realizzare per ogni colore una sola
stringa LED.

singolo convertitore di tipo LLC (o Flyback come al punto precedente),
dotato di 4 uscite per i 4 tipi di LED colorati. Nel convertitore mul-
tiuscita sara possibile implementare il controllo di corrente solo su una
di queste, mentre le altre tre saranno di tipo non regolato; per la re-
golazione di queste ultime si dovra utilizzare un Driver (ad esempio di
tipo lineare) da porre in serie alla stringa non controllata. Si ipotizza

anche qui di implementare per ogni colore una singola stringa LED.

singolo convertitore di tipo LLC (o Flyback come al punto precedente),
dotato di una singola uscita. Il carico sara formato dal parallelo di
quattro stringhe LED, ognuna di un colore diverso. Il controllo delle
correnti di stringa dovra essere implementato attraverso Driver (ad

esempio di tipo lineare) da porre in serie ad ogni stringa LED.

parallelo di quattro convertitori di tipo LLC (o Flyback come ai punti
precedenti), uno per ogni colore, con carico formato questa volta dal
parallelo di alcune stringhe LED. Per la regolazione della corrente di
ogni stringa sara necessario porle in serie un Driver (ad esempio di tipo
lineare). Questa soluzione risulta la pit gravosa (e quindi poco prati-
cabile) dal punto di vista di costo ed efficienza, ed ¢ stata presentata

solo per completezza di trattazione.

2. PFC di tipo isolato, con in cascata il parallelo di quattro convertitori di

tipo Buck (o convertitore risonante senza isolamento), uno per ogni diverso

tipo di colore da pilotare, con relativo controllo di corrente.

Si noti come vi sia da scegliere il giusto compromesso tra il rendimento ed il costo

dell’alimentatore da implementare (inteso come numero di componenti utilizza-

ti ed ingombro). L’utilizzo dell’anello di controllo di corrente permette infatti

di non dover aggiungere in serie alla stringa un Driver di pilotaggio, evitando

le perdite connesse all’utilizzo di quest’ultimo, e quindi migliorando 'efficienza

complessiva del sistema; cio a scapito pero di un maggior numero di componen-

ti utilizzati per 'implementazione di pitt convertitori in parallelo. Per quanto

riguarda le perdite del sistema, sara inoltre da preferire una topologia di tipo

LLC rispetto alla topologia di tipo Flyback. Al fine di ottimizzare il rendimen-
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1. INDAGINE ARCHITETTURALE DEL SISTEMA DI ALIMENTAZIONE

to del sistema, si puo quindi pensare di utilizzare una architettura che preveda
il parallelo di un convertitore per ogni colore da controllare, implementando un
anello di controllo di corrente per ogni convertitore, nell’ipotesi di porre tutti i
LED di ogni singolo colore in serie tra di loro. Ora, un grado di liberta nel pro-
getto sta nel decidere dove porre I'isolamento, se nel PFC (singolo trasformatore)
o nello stadio seguente (se ne dovranno realizzare 4). Data 'elevata potenza
della lampada, e quindi il grande numero di LED da dover utilizzare, il costo
di implementare quattro trasformatori al posto di uno solo puo essere ritenuto
trascurabile, poiche il costo dei dispositivi LED risulta dominante. Si decide
quindi un’architettura che presenti un PFC di tipo Boost (con il quale si possono
raggiungere rendimenti superiori al 95%), lasciando 1'onere dell’isolamento allo
stadio successivo. Dato che, con questa architettura, il pilotaggio avviene ad alte
tensioni, sara da utilizzare componentistica in grado di sopportare tali stress; tale
tipo di componenti (interruttori, induttanze, capacita etc.) presentano elementi
parassiti considerevoli, che possono quindi degradare pesantemente il rendimento
complessivo del sistema. Detto cio, si puo pensare di modificare ’architettura
della lampada, eseguendo il pilotaggio della stringa a tensioni inferiori, in modo
da poter utilizzare componenti maggiormente prestanti. Per fare cio, si decide di
aggiungere un ulteriore stadio di step-down a valle del PFC, in modo da poter
abbassare, ad esempio, la tensione dai 400V erogati dal PFC ai 100V che verranno
poi processati dal convertitore di pilotaggio della stringa LED. A questo punto si
decide di porre l'isolamento su questo stadio, potendo scegliere quindi topologie
di tipo non isolato per I'implementazione dei convertitori di stringa. Di contro,
dato che il rendimento totale del sistema equivale al prodotto dei rendimenti dei
singoli stadi, si dovra aver cura di ottenere elevati rendimenti per tutti e tre gli
stadi implementati. Data la necessita di isolamento e di grande rendimento, si
decide di utilizzare una topologia di tipo LLC per implementare lo stadio isolato
di step-down della tensione. In questo lavoro di tesi si andra a dimensionare un
convertitore LLC da 100W, con lo scopo di massimizzarne l’efficienza, in mo-
do da indagare quanto una architettura come quella sopra discussa possa essere

realmente efficace.
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Capitolo 2

Analisi del convertitore risonante
LLC

2.1 Generalita dei convertitori di tipo risonante

La classe dei convertitori risonanti utilizza, come processo di trasferimento ener-
getico, I'energia immagazzinata in un circuito risonante opportunamente eccitato
da una tensione o corrente ad onda quadra. Nel caso di alimentazione in tensione,
lo schema di principio di tali convertitori € mostrato in figura 2.1: un convertitore
cc-ca (inverter), basato tipicamente su una struttura a mezzo ponte (Half-Bridge)
o ponte intero (Full-Bridge), alimenta un circuito risonante (che puo essere del
tipo LC serie, LC parallelo o misto).

Una delle grandezze, corrente o tensione, presenti nel circuito risonante viene rad-

Circuito

nverter |4 pisonante [ Raddizz. ) Filro

HB. LC serie C
FB. LC parallelo LC
LCC/LLC

Figura 2.1: Schema generale di un convertitore risonante alimentato in tensione

drizzata ed opportunamente filtrata per ottenere una tensione continua in uscita

del valore desiderato. Sfruttando gli attraversamenti per lo zero di tensione e

15



2. ANALISI DEL CONVERTITORE RISONANTE LLC

corrente nel circuito risonante ¢ possibile commutare gli interruttori dell’inverter
a corrente e/o a tensione nulla, in modo da eliminare le perdite di commutazione,
e poter cosi lavorare a frequenze di commutazioni superiori a quelle utilizzate
nei convertitori a PWM. Come si puo osservare, il carico in uscita rappresenta
I’elemento di perdita del circuito risonante e ne determina il fattore di merito. Il
flusso di potenza al carico viene controllato variando I’ampiezza delle correnti (o
delle tensioni) risonanti, solitamente sfruttando la dipendenza di queste grandezze
dalla frequenza di commutazione. E’ importante osservare che, per mantenere la
risonanza, il fattore di merito del circuito deve essere almeno di alcune unita e,
pertanto, I'energia contenuta nel circuito risonante ¢ pari ad alcune volte quella
trasmessa al carico in ogni periodo. Questo fatto rende problematico il controllo
di tali convertitori dato che qualsiasi errore nella gestione dell’energia del cir-
cuito comporta forti variazioni sia della grandezza controllata in uscita (elevato
guadagno) sia degli stress di corrente e tensione nei componenti. Una possibile

classificazione dei convertitori risonanti e la seguente:
e Convertitori a tensione impressa con circuito risonante serie:

1. Convertitori con connessione del carico in serie (SLR)

2. Convertitori con connessione del carico in parallelo (PLR)

3. Convertitori ibridi (LCC, LLC)
e Convertitori a corrente impressa con circuito risonante parallelo.

I convertitori a tensione impressa applicano un’onda quadra di tensione ad un cir-
cuito risonante serie: se la grandezza raddrizzata e la corrente risonante, il carico
si trova connesso in serie ed il filtro di uscita e di tipo capacitivo (vedi Figu-
ra 2.2a); viceversa, quando viene raddrizzata la tensione ai capi della capacita
risonante il carico si trova connesso in parallelo, ed il filtro di uscita e di tipo
induttivo (vedi Figura 2.2b).

Esempi di topologie ibride che combinano le caratteristiche dei due schemi so-
pra descritti sono costituiti dai convertitori LCC ed LLC: in entrambi i casi, il
carico ¢ sempre connesso in parallelo ma mentre nel convertitore LCC si raddriz-
za una tensione e quindi il filtro di uscita e di tipo induttivo, nel convertitore
LLC viene raddrizzata una corrente ed il filtro di uscita e, di conseguenza, di

tipo capacitivo. Si va, in questo capitolo, ad analizzare il convertitore risonante
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2.1 GENERALITA DEI CONVERTITORI DI TIPO RISONANTE

Figura 2.2: Convertitore a tensione impressa con circuito risonante serie. a) connessione del

carico in serie (SLR); b) connessione del carico in parallelo (PLR)

ibrido LLC. Dapprima, si andra ad analizzare il convertitore assumendo che le
grandezze elettriche del tank risonante, alla frequenza di risonanza, risultino pu-
ramente sinusoidali; in questo modo, € possibile considerare che il comportamento
di suddette grandezze siano dominate dalla loro armonica fondamentale, semplif-
icandone quindi la trattazione. In seguito, si analizzera il convertitore nel regime
temporale, al di sotto della frequenza di risonanza, nell’ipotesi di porsi in un de-

terminato punto di simmetria della grandezze del tank.

Si analizza un convertitore nel quale si sono utilizzati interruttori bidirezionali

D2
Figura 2.3: Convertitore risonante LLC

in corrente (MOSFET) che lavorano a frequenza f; con duty-cycle pari a 0.5.
Nella pratica, il duty-cycle effettivo di tali interruttori deve essere inferiore a 0.5
in modo da evitare possibili cortocircuiti della tensione d’ingresso causati dalla
contemporanea conduzione dei due interruttori. In tale intervallo, denominato
tempo morto, durante il quale entrambi gli interruttori sono spenti, conduce uno
dei due diodi interni ai MOSFET e la tensione applicata al circuito risonante

viene a dipendere dal segno della corrente risonante. Per la trattazione svolta in
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2. ANALISI DEL CONVERTITORE RISONANTE LLC

seguito, si definiscono le due frequenze di risonanza del sistema:

1
Jri= on/L.C.

1
~om/(Lr + L),

La prima, che si considera la frequenza di risonanza principale, ¢ determinata dalla

fr2

capacita C, e dall’induttanza L,; la frequenza risonante inferiore ¢ determinata

invece da (). e dalla somma dell’induttanza magnetizzante L,, con L,.

2.2 Analisi del convertitore con approssimazione

al’armonica fondamentale (FHA)

L’approccio di analisi con approssimazione all’armonica fondamentale si basa sul-
I’assunzione che la potenza trasferita dalla sorgente al carico, attraverso il tank
risonante, € quasi completamente associata all’armonica fondamentale dell’es-
pansione di Fourier delle correnti e delle tensioni in gioco. Le armoniche del-
la frequenza di commutazione degli interruttori non sono quindi considerate, e
le forme d’onda del tank risonante sono assunte puramente sinusoidali alla fre-
quenza fondamentale: questo approccio da risultati accurati per quanto riguarda
punti operativi sopra la risonanza o alla risonanza del tank (nella modalita di
conduzione continua CCM), mentre & meno accurato, ma rimane valido, a fre-
quenze sotto a quella di risonanza (in modalita di conduzione discontinua DCM).

Di contro, molti dettagli delle operazioni del convertitore basate sull’analisi tem-

D2

Figura 2.4: Convertitore risonante LLC

porale vengono in questo modo perse. In particolare, la FHA fornisce solo una
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condizione necessaria per la commutazione Zero-Voltage degli interruttori MOS-
FET (ZVS), e non da nessuna condizione per garantire la commutazione Zero-
Current dei diodi al secondario del trasformatore. Si consideri in questa analisi
semplificata componenti di tipo ideale, siano questi attivi o passivi. I due MOS-
FET di potenza del mezzo ponte in figura 2.4 sono pilotati simmetricamente con
duty-cicle del 50%, e senza sovrapposizione. Quindi la tensione di ingresso al
tank risonante v(¢) € un’onda quadra di ampiezza Vj,, con valore medio pari a
%. In questo caso la capacita C agisce contemporaneamente sia come capacita
di risonanza sia come blocco della componente continua di ingresso. Quindi, la
tensione alternata ai capi di C, sara sovrapposta ad un offset pari a % La ten-
sione di ingresso V() del tank risonante in figura 2.4 puo essere espressa secondo
la serie di Fourier:

Vi
2

2 1
+ —Vin E —sin(n2m fs,t) (2.1)
T n
n=1,3,5...

vp(t) =

la quale componente fondamentale v; pya(t), in fase con 'onda quadra originale,

risulta:
2
Ui,FHA(t> - _V;nSin(Qﬂ-fswt) (22)
e

dove fs, € la frequenza di commutazione degli interruttori del mezzo ponte. Il

valore rms V; pa della componente fondamentale della tensione di ingresso e:

V2
V;,FHA = 7‘/;11 (23>
Come conseguenza delle assunzioni fatte in precedenza, la corrente del tank
risonante i,(t) sara anch’essa sinusoidale , con un certo valore rms [, e uno
scostamento di fase ¢ rispetto alla componente fondamentale della tensione di

ingresso:

ir(t) = V2©5in (27 fout — @) = V21,5in(27 fout)cos(¢) — V21, sin(¢)cos(27 fout).

(2.4)
Questa corrente € in anticipo o in ritardo rispetto alla relativa tensione, in fun-
zione della reattanza induttiva o capacitiva che risulta dominante nel tank alla
frequenza di interesse. A prescindere da questo, i,(t) pud essere ottenuta come
la somma di due contributi distinti, il primo in fase con la tensione, il secondo
in quadratura rispetto a questa. La corrente continua di ingresso I; pc della sor-

gente puo inoltre essere calcolata come il valore medio, in un completo periodo di
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2. ANALISI DEL CONVERTITORE RISONANTE LLC

commutazione, della corrente di tank sinusoidale che scorre durante il tempo di
conduzione del MOSFET alto, quando la tensione di ingresso continua e applicata

al tank risonante:

TSU)

Line = Tl /0 i (£)dt = g[rcos(qﬁ) (2.5)

dove Ty, ¢ il periodo di switching degli interruttori del mezzo ponte. La potenza

reale Pj,, erogata dalla sorgente continua di ingresso (uguale alla potenza di
uscita P, nel caso ideale), puo essere ora calcolata in modo equivalente come il
prodotto tra la tensione continua di ingresso e la corrente media di ingresso I; pc,
o come il prodotto tra i valori rms della prima armonica di tensione e di corrente,

moltiplicati per cos¢:
Pin = Vinlipc = Virual.cos(9). (2.6)

L’espressione della potenza apparente F,,, e della potenza reattiva P, sono rispet-
tivamente:
Pap = ‘/;,FHA[T (27)

Pr = ‘/i,FHA[rSin<¢)- (28)

Si consideri ora il raddrizzatore in uscita e la parte di filtraggio. Nel circuito
reale, il raddrizzatore risulta pilotato da una corrente con forma d’onda quasi-
sinusoidale, e la tensione si inverte quando questa corrente si annulla; percio la
tensione all’ingresso del raddrizzatore risulta un’onda quadra alternata in fase con
la corrente raddrizzata, e di ampiezza pari a V,. Questa onda quadra di tensione,
indicata con v, 4, risulta la seguente:

Vosq(t) = %VO Z lsin(7127?]“51”15 — ) (2.9)

n=1,35...

la quale ha componente fondamentale V,, ppa:
4
Vo rmA(t) = =Vosin(2m fo,t — V). (2.10)
T

Il relativo valore rms risulta quindi:

V2
Vorna =Viraa = Q?VO (2.11)

dove si indica con ¥ lo scostamento di fase rispetto alla tensione di ingresso. La

componente fondamentale della corrente all'ingresso del raddrizzatore i e (t) &:

irect(t) = \/ElrectSin<27Tfswt - ‘I]) (212)
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dove I,. € il suo valore efficace. Detto cio, si puo ricavare la corrente media di
uscita [, del convertitore, ed inoltre si puo ricavare la corrente alternata 1. 4. che

scorre attraverso la capacita di filtro di uscita:

TSUJ
2 2 V2 P, V,
-rec t dt = 2_[’!"60 = T = = 2.13
/0 () | e = 1= 2 (2.13)

iC,aC(t) =V L?ect - [3 (2'14>

dove P, e la potenza di uscita associata alla resistenza statica di uscita R,. Dato
che v, pra(t) € irect(t) sono in fase, il blocco di raddrizzamento offre al tank
risonante una effettiva resistenza di carico,R, 4., uguale al rapporto istantanco

della tensione e della corrente:

o )y 8 V2 8
Ry — Lornal) _ Vorna  8Vy 8 o (2.15)

Z‘rect (t> [rect 72 Po 7T2

Si ¢ quindi trasformato il circuito di tipo non lineare di figura 2.4 nel circuito
lineare di figura 2.5, dove il tank risonante e eccitato da un effettiva sorgente di

tipo sinusoidale, e pilota una effettiva resistenza di carico. Il tank risonante nel

H ()
contielled e T rectifier &
switch - - low-pazs
network filter
de mput — —yde output
: - >

Leeat

;-J 1 ] - LI
;ﬂiﬁ%

> >
| Lis J\ L ] -
wﬁéﬁT 1

ac resonant tank

Z fin
LinJoj

Figura 2.5: Modello a due porte con FHA

modello a due porte di figura 2.5 puo essere definito attraverso la funzione di

trasferimento H(s) e dall'impedenza di ingresso Z;,(s):

%,FHA(S) o lano,ac//Lm

His) = gt s = et (2.16)
() = I — Ly Rope 2.17)
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2. ANALISI DEL CONVERTITORE RISONANTE LLC

Per i ragionamenti che seguiranno risulta conveniente definire I’effettiva resistenza

di carico riflessa al primario del trasformatore, indicata da qui in poi come R,.:
Rue = 1% Ry qc. (2.18)

Si introduce inoltre il fattore di conversione normalizzato M ( fs,), o guadagno di

tensione, definito come:

Vo rma(s)

M(fow) = | H(72m faw) l|= nyz oS

(2.19)

Si puo dimostrare, attraverso le equazioni sviluppate in precedenza, che il guadagno

ingresso-uscita risulta inoltre pari a:

v, 1
7= g M) (2.20)

In altre parole, il rapporto di conversione della tensione risulta pari alla meta del
modulo della funzione di trasferimento del tank risonante, valutata alla frequenza

di commutazione.
Prima di andare ad analizzare nel dettaglio I'impedenza di ingresso Z;, ed il

rapporto di conversione M ( fs,), si vanno a definire alcuni parametri di interesse,

con riferimento alla figura 2.6:

cr Lr

Vi, FHAE 6“) Im i Im I Rac

Figura 2.6: Modello del convertitore LLC con approssimazione alle componenti fondamentali

e Frequenza di risonanza: f, = %/;CT
r&r

e Impedenza caratteristica: Zy = 4 /é—: =2 f. L, = m
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e Fattore di merito: () = RZ—;’C
Ly

e Rapporto di induttanze: A = 7=

e Frequenza di commutazione normalizzata: f, = ff—w
T
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2. ANALISI DEL CONVERTITORE RISONANTE LLC

2.2.1 Analisi del’impedenza di ingresso Z;,

Per il calcolo dell'impedenza d’ingresso del circuito risonante, si determina, in-

nanzitutto, le espressioni delle impedenze del ramo serie e del ramo parallelo:

1 1 s
Zseme(s) SLr + E = O (1 + E) (221)
R,.sL,, B sL,, sL,,

Zparallelo(5> = (222)

Rac—i-sLm_l—i—sIL%a 1+3M
con w, = 27 f,.. L’'impedenza di ingresso risulta quindi pari alla somma dell’im-

pedenza del ramo serie e dell'impedenza del ramo parallelo:

Zin(8) = Zserie(S) + Zparatieio(s) = % ( 8_2> 1jL;n -

_ (1) (1455) + 45 (2.23)

(ieg)

Ponendo ora s = jw, si ottiene:

Zin(je) = (- 5) (Lo - % (2.24)
JwC, (1 —i—jw/\—bur)

Dato che = = Lw — f i pud ora scrivere:
i

fr
él‘i‘]%fn _fq% (1+]%fn) - %fg
7 1459 fn

Semplificando, e scrivendo 'impedenza di ingresso in funzione della frequenza di

Zin(jw) = (2.25)

commutazione normalizzata f,, si ottiene:

ZO f2 1 B f2 fn
Znlln) =55 N1 597, ShEtian) )
Si normalizza ora I'impedenza di ingresso all’impedenza caratteristica:
f2 fn 1 .fr%_l fn(/\_Jan)
0= G v S e

Si mettono ora in evidenza la parte reale e quella immaginaria dell'impedenza di

ingresso normalizzata:

Qfﬁ + <f73_1 Afn ) (2.28)

Zinn(fn) = X+ (QFf,)? fn * A+ (Qfn)?
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dove

2
R@{Zm,n(fn)} - %

2 _q A
Im{ Zinn(fn)} = f"f MR (fo )?

Il modulo dell'impedenza d’ingresso normalizzata risulta quindi:

(2.29)

(2.30)

(e £-1)? A A2
| Zing(fn) |= ( Q) ) +< i ) + (A2+(an) ) + NG

_ <f3—1>2+2A<f3—1>+f3
A\ e P+ (Qfn)?

[L’andamento del modulo dell'impedenza d’ingresso normalizzata in funzione della

(2.31)

frequenza normalizzata e per diversi valori del fattore di merito () € mostrato in
figura 2.7:

fno  fncross fr
— T

100 T T
— S5
) 1 /
N
1
T ] =
[}3 0 ' Tout P / | T
2 - = il
& ; Pl T ~
g [out L [
g 1 | |t " T
% 1 \ ! N /
g NN
5 7 A I B A
5 | [ TR nductive region
% capacitive region E E
| 0.1 !:’: ] 3 i} :
1 capacitive { inductive region
i 1 | A ACCOr d o io 7in ?h nnhlp
1
|
N
u'le 1 10

normalized frequency fn

Figura 2.7: Andamento del modulo dell’impedenza di ingresso Z;,, normalizzata, in funzione

della frequenza di commutazione normalizzata, per diversi valori del fattore di merito Q

Osservando la figura 2.7, si noti come vi sia una frequenza normalizzata alla quale
I'impedenza di ingresso risulta indipendente dal fattore di merito @), e quindi dal

carico. A partire dall’equazione 2.31 e possibile calcolare tale frequenza:

2\ n,cross 1) + ’I%CTOSS 2\
( ) fg7 = fn,cross = (232>
(an,cross) 1+2A
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2. ANALISI DEL CONVERTITORE RISONANTE LLC

In corrispondenza di tale frequenza, il modulo dell’'impedenza di ingresso normal-
izzata risulta:

; 1 1+2)\ 1

Zl-n () |= n,cross _ =
| Zina(f2) | (mms>l+% 27 A1+ 2V

A frequenze maggiori della frequenza di attraversamento f, cross, I'impedenza di

(2.33)

ingresso si comporta in modo tale che, al crescere della corrente di uscita 1, (il
che vuol dire al crescere di P, e ), I'impedenza decresce, coerentemente con
la resistenza di carico; I'opposto accade a frequenze inferiori della frequenza di
attraversamento f,, .r0ss, dove 'impedenza di ingresso cresce, mentre cala la re-
sistenza di carico di uscita. Risulta interessante determinare il valore di frequenza
di commutazione che separa la regione a comportamento induttivo del circuito
da quella a comportamento capacitivo. Infatti, condizione necessaria ma non
sufficiente per avere una commutazione a tensione nulla degli interruttori (Zero
Voltage Switching - ZVS), ¢ che la corrente i,(t) sia sfasata in ritardo rispet-
to alla fondamentale di tensione d’'ingresso v; ppa(t). Imponendo che la parte
immaginaria dell'impedenza d’ingresso normalizzata (equazione 2.28) sia nulla,
si puo determinare la relazione esistente tra fattore di merito (Jg e frequenza

normalizzata fp in tale situazione:

/31 N B
( e T (QBfB)2> =0 (2:34)
(f5 = 1) (N> + (Qaf8)*) + M =0. (2.35)

Per risolvere questa equazione, si fa ora un cambio di variabile, ponendo x = f3:
(- DN +Q%2) + = Q%2> + (N> + X — Q%) — N> =0. (2.36)

La soluzione secondo l'incognita x di questa funzione risulta banale; si puo in

conclusione scrivere:

fa= gy [3{@ -2+ +igs a0 agpe e

Si puo, in alternativa, esplicitare @), in funzione della frequenza normalizzata

fB, sfruttando direttamente I’equazione 2.34:

LA e A X
@ fB\/l—fé " \/1—fé 7 2
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L’impedenza d’ingresso in corrispondenza della frequenza limite tra regione in-

duttiva e capacitiva si ottiene sostituendo le (2.37) e (2.38) nella (2.28):

Qs —fE) 1—f2 ) a2 1 f2 1_ 212
Dinnlf3) = T -3 3 ¢ T fB}

(2.39)

Osserviamo che per f, > 1 il comportamento del circuito e sempre induttivo

(2.7, regione azzurra), qualunque sia il valore della resistenza di carico. Per ren-
dersene conto basta osservare che tale regione corrisponde a valori di frequenza
di commutazione superiori alla risonanza del ramo serie L, — C,.. In alternati-
va, basta imporre che 'argomento della radice nella (2.38) sia positivo perché
esista un valore di frequenza in cui si passa dal comportamento induttivo a quello

capacitivo:
A A2

1-f3 2

Se fg > 1, il primo termine risulta sempre negativo e, pertanto, la disuguaglianza

>0 (2.40)

non ¢ mai soddisfatta. Viceversa, se fg < 1, si ottiene:

A
fo> M= f5) = fo >\ T (2.41)
dove 'ultimo termine rappresenta la frequenza di risonanza tra la capacita C, e
la serie delle induttanze L, e L,, (curva rossa in figura 2.7). Pertanto, al di sotto
di tale frequenza normalizzata, il comportamento del circuito ¢ sempre capacitivo
(regione gialla in figura 2.7). In definitiva, si puo avere un’impedenza d’ingresso

puramente reale solamente nell’intervallo di frequenze normalizzate pari a:

A

<1 2.42
Tox s (2.42)

2.2.2 Analisi del rapporto di conversione M

Si definisce il rapporto di conversione del convertitore nel seguente modo:

v, T V2 1 1
Vin HA 712\/5 T Vz’,FHA 2n ( )

avendo definito M = %’“ il rapporto di conversione relativo al circuito equivalente

di figura 2.5. Sfruttando le relazioni precedenti si puo scrivere:

Aﬂ$=é%§§ﬂ. (2.44)
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Si esplicita la relazione precedente in funzione della frequenza normalizzata di

commutazione f,:

. fn
_ _JjwLm 1 _J3% 1
M(fn) o 1+j5fn Agr Zin(fn) o 1+j}n Agr Zin(fn) o
I 1 (
= , 2.45)
M(f,) = L 1 - 1 -
n A7 fn@Q 1_f721 . fn 1 l_f% A+iQfn
iin T XTIQTm Tt ifm
1
= - - (2.46)
L+ L2+ Q)
1 1
M(fn) = ——7 = (2.47)
L= 2 +5QEL 1 2 4Q(f- 1)
Il modulo di tale rapporto di conversione risulta:
1
M(f,) = (2.48)

ety

In assenza di carico, ovvero lavorando a vuoto, tale rapporto di conversione

risulta:
1

| M(fn) |no—l0ad: T4~ )\
[1+2— 3|

(2.49)

In tale situazione, il minimo valore del rapporto di conversione che si riesce ad

ottenere, per una frequenza di commutazione che tende ad infinito, risulta:

1

Mn no—load,co=—| 7T .
| M) btosoe=] Ty

B (2.50)

Se, in sede di progetto, si pone che il minimo rapporto di conversione richiesto
M i, risulti superiore al rapporto di conversione | M (f,,) |no—toad.co, il convertitore
risultera in grado di mantenere regolata la tensione di uscita anche a vuoto,
lavorando ad una frequenza di commutazione finita, la quale sara la massima che
potra essere raggiunta dal convertitore; con riferimento all’equazione 2.43, tale

rapporto di conversione minimo risulta pari a:

Vo S 1
‘/in,ma:p 1+ A ’

Mpin = 21 (2.51)
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e la frequenza di commutazione massima, in condizione di assenza di carico e

tensione minima di ingresso, risulta quindi la seguente:

(2.52)

fn,ma:c =

Quando il denominatore dell’equazione 2.49 e nullo, si ottiene il massimo rapporto
di conversione del convertitore, che come si puo osservare tende all’infinito; cio

accade ad una frequenza pari a:

A A
14+ X — — 0= f = — 9.53
AT T T e T (2:53)

Tale frequenza risulta pari alla frequenza di risonanza tra la capacita C, e la serie

delle induttanza L,, e L,. E’ interessante, inoltre, osservare dalla 2.48 che in
corrispondenza della frequenza normalizzata unitaria, ovverosia, ad una frequen-
za di commutazione pari alla frequenza di risonanza tra C, ed L,, il rapporto
di conversione risulta unitario, indipendentemente dal valore del carico. Questa
considerazione risulta evidente dall’analisi del circuito in quanto, alla frequenza
di risonanza serie il ramo L, — C, risulta un corto circuito e la tensione V; pra

diventa uguale alla tensione che cade sull'induttanza magnetizzante.

borderline

capacitive region

indudtive region

_____ Mes

voltage gain characteristic M

i,

1
normalized frequency fn

Figura 2.8: Andamento del rapporto di conversione M mnormalizzata, in funzione della

frequenza di commutazione normalizzata, per diversi valori del fattore di merito @)

29



2. ANALISI DEL CONVERTITORE RISONANTE LLC

Si riporta in figura 2.8 I'andamento del rapporto di conversione in funzione della
frequenza di commutazione normalizzata e per diversi valori del fattore di merito
Q. Come precedentemente osservato, tutte le curve passano per il punto di co-
ordinate (1,1) ed in tale punto hanno tutte la stessa pendenza. Per verificarlo,

basta calcolare il valore della derivata della 2.48 nel punto f, = 1:

aME | 2142 3) A2 2@ (5= ) (fut )
A 2\/<1+A—fiﬁ)2+@2(fn—fin) {(1+)\—fi%> +Q2(fn—f%>2]
(2.54)
semplificando,
dIMG) ] (”*‘)Aﬁ ( ) |
U \/(1+A—f§%> +Q2 fn—— { 7 +Q2( —f—nﬂ
(2.55)
ed infine, sostituendo nell’equazione precedente f,, = 1, si ottiene:
W@m _ )= -2 (2.56)

Si indica in figura 2.8, con la linea rossa orizzontale tratteggiata, il minimo rap-
porto di conversione raggiungibile in assenza di carico. Risulta interessante de-
terminare il guadagno di tensione che si ottiene alla frequenza normalizzata fz in
corrispondenza della quale I'impedenza d’ingresso ¢ puramente reale. Allo scopo,

sostituiamo la 2.38 nella 2.48, ottenendo la seguente espressione:

| M(fs) |= ! . (2.57)

JOa=2) = (25-5) (- 2)

Semplificando:
| M(fs) |= . -
\/(f§+>\f§—k)2+(lff’223—/\2> (f5-1)?
2
_ : /5 (2.58)
VU + AT =0+ 31— 13) = X273 — 1)2
e, in conclusione,
| M(fo) |- — 22— 2.59)
fR(1+X)— A
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L’andamento di | M (fg) | ¢ riportato in figura 2.8 (curva tratteggiata). Per com-
pletare 'analisi, calcoliamo il legame esistenze tra fattore di merito e frequenza
normalizzata in corrispondenza dei punti di massimo della curva del guadagno.
A questo scopo, ricerchiamo i punti di minimo del denominatore della funzione
| M(f,) |* dove si ¢ posto x = f2 :

2 2
f(z) = (1 + A= 5) + Q—(:c —1)% (2.60)
x x
derivando,
fl(r) =2 1+A—é ijtﬁ[mr(x—l)—(x—1)2}:0 (2.61)
x) a2 a2 '
2 <1 +A— %) A+ Qh(z* = 1) =0. (2.62)
Si ottiene quindi:
A A
Qpe = 4|2 | 1+ A= 3 7 (2.63)
n,pk 1- fn,pk

Ancora una volta si osservi che la 2.63 ammette una soluzione reale solo nel caso

in cui la funzione sotto radice sia positiva, cioe:

I1+A— >0
A A nopk
2(1+)\— 5 >1_ — > 0= (2.64)

n,pk n,pk

4
L—fop >0

la cui soluzione e (si osservi che la condizione per cui entrambi i fattori siano

negativi non puo essere mai verificata):

A
—_— 1 2.
1+)\<fmpk< (2.65)

Sostituendo la 2.63 nella 2.48 si trova il valore di picco del rapporto di conversione:

1
L+ 2= 2o 1+ (2 ) 2
727,,pk 17f721,,pk 721,,pk(1+)\)7)\

Si mostra in figura 2.9 come il rapporto di conversione, in funzione della frequen-

| M(fn,pk) |pk: (2-66)

za, vari il suo andamento al variare del rapporto A tra l'induttanza serie L, e

quella parallelo L,,.
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g g et

Figura 2.9: Effetto del parametro A sul rapporto di conversione, al variare della frequenza

normalizzata

Osservando la figura 2.9, si puo vedere come, all’aumentare del rapporto A tra le
induttanze, si abbia un effetto di restringimento delle curve di guadagno sul piano
M — f,, intorno alla frequenza di risonanza f,;, pari alla frequenza normalizzata
fn = 1; cio significa che, all’aumentare del rapporto A, la frequenza di lavoro f,
tende a crescere. Inoltre, si osservi come, contemporaneamente, si riduca il valore
asintotico del rapporto di conversione M ( f,)no—ioad,co Il assenza di carico. Oltre
a cio, il picco di guadagno cresce, all’aumentare del rapporto tra le induttanze.
La caratteristica. DC puo essere suddivisa in una regione ZVS (Zero Voltage
Switching ), nella quale si ottiene la commutazione degli interruttori a tensione
nulla, ed una ZCS (Zero Current Switching), nella quale la commutazione degli
interruttori avviene invece a corrente nulla.

A destra della frequenza di risonanza f,.q, la caratteristica ricalca quella di un
convertitore risonante serie classico(SRC), mentre a sinistra di questa si puo no-
tare come la caratteristica sia molto simile o a quella del convertitore SRC o a
quella del convertitore risonante parallelo (PRC),in base al tipo di carico pre-
sente in uscita: per basse correnti risulta infatti dominante la caratteristica di
tipo PRC, mentre per alte correnti domina quella di tipo SRC. Detto cio, si puo

dimensionare il convertitore in modo che operi intorno alla frequenza di risonanza
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Figura 2.10: Convertitore risonante LLC: caratteristica DC
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Figura 2.11: Caratteristica DC: 3 regioni di funzionamento

fr1, ottimizzandone il rendimento; quindi,

si potra pensare di lavorare anche a

frequenze inferiori a questa, mantenendo comunque la peculiarita delle commu-

tazioni ZVS, poiche domina, in questo range di frequenze, la caratteristica PRC.

Dalla discussione precedente, si puo inoltre suddividere la caratteristica DC in

tre zone di funzionamento distinte, come mostrato in figura 2.11; il design del

convertitore andra fatto rimanendo all’interno delle zone operative 1 e 2, evitan-

do di cadere nella zona operativa 3, ovvero quella a ZCS. Le forme d’onda per la

regione 1 e per la regione 2 sono mostrate in figura 2.12 e 2.13;

Nella regione 1, il convertitore lavora in modo molto simile al convertitore SRC.

In questa regione, L,, non risuona mai con la capacita C,; questa ¢ clampata

dalla tensione di uscita, e si comporta come

fosse il carico del tank risonante serie
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Figura 2.12: Forme d’onda simulate: regione 1

composto da L, e C,.. Con questo carico passivo, il convertitore risonante LLC e
capace di operare in condizioni di assenza di carico, senza operare a frequenze di
commutazione molto elevate rispetto alla frequenza di lavoro nominale. Inoltre,
si puo assicurare il ZVS per ogni condizione di carico. Nella regione 2, le oper-
azioni del convertitore LLC risultano pitt complesse ed interessanti. Come si vede
dagli andamenti riportati in figura 2.13, si possono dividere le forme d’onda in
due intervalli temporali fondamentali; nel primo intervallo temporale, L, risuona
con C,. L, ¢ clampata dalla tensione di uscita. quando la corrente risonante
che circola su L, diventa pari alla corrente che circola su L,,, si interrompe la
risonanza di L, e C,, L,, inizia a partecipare alla risonanza di frequenza f,o ed
inizia quindi il secondo intervallo temporale. Durante questo intervallo di tem-
po, i componenti risonanti diventano C,. e L, in serie con L,,, e ci0o € mostrato,
nella forma d’onda, con una regione con andamento piatto. Questo andamento
¢ considerato piatto solo da un punto di vista approssimativo, poiche risulta da

una frequenza di risonanza molto piu bassa rispetto alla frequenza f,.1, e quindi
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Figura 2.13: Forme d’onda simulate: regione 2

rispetto al periodo di commutazione degli interruttori. Nel paragrafo seguente, si
analizza il convertitore nella regione di funzionamento 2 di figura 2.11, ovvero al

di sotto della frequenza di risonanza.
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2.3 Analisi del convertitore nel tempo

La Figura 2.14 illustra lo schema equivalente del convertitore LLC in tutti i suoi
possibili stati topologici. Infatti, a seconda dei valori di Vi(t) e V,(t) si hanno
sei diversi circuiti equivalenti (V(t) € [V, —Vy|, V,(t) € [V,, aperto, —V;]). T dif-
ferenti modi di funzionamento del convertitore LLC sono individuati da diverse

sequenze di tali stati topologici.

Ir ver
ey
+ Lr Cr + Vp ;
Vi @ Lm i @ T@ =wJ ER
Im Is

Figura 2.14: Modello nel tempo del convertitore LLC

2.3.1 Principi operativi

Si mostrano nelle figure 3.2, 2.16 e nelle figure 2.17, 2.18, 2.19, 2.20, 2.21, 2.22 le
forme d’onda teoriche e i modi operativi del convertitore risonante LLC, rispet-
tivamente. Si analizzano i modi di funzionamento ipotizzando di lavorare ad una
frequenza di commutazione intermedia tra quelle di risonanza f,.; e f.o. Si anal-
izza, quindi, il convertitore nella Regione 2 in figura 2.11. Per effettuare I'analisi
seguente, si considera un periodo di commutazione degli interruttori; l'istante di
inizio del periodo viene scelto in modo tale che gli andamenti delle grandezze
elettriche del tank risonante siano simmetriche rispetto alla meta del periodo
considerato. L’analisi sara quindi valida solo sotto le ipotesi appena fatte. Le
operazioni che avvengono in un ciclo di commutazione possono essere divise in
sei modi distinti; i modi risultano solo quattro se la frequenza di commutazione
risulta pari alla frequenza di risonanza f,;. In questa condizione non sono pre-

senti 1 modi di funzionamento numero 3 e numero 6.
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Figura 2.15: Forme d’onda simulate nel caso di 6 modi di funzionamento
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Figura 2.16: Forme d’onda simulate nel caso di 4 modi di funzionamento
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Figura 2.17: Convertitore LLC nel Modo 1 di funzionamento

Figura 2.18: Convertitore LLC nel Modo 2 di funzionamento

Si va qui di seguito a caratterizzare ognuno dei sei modi di funzionamento.

Modo 1 (t,-tp)

Il Modo 1 di funzionamento inizia allo spegnimento del MOSFET S;. In questo
periodo e spento anche il MOSFET Sy; si ha quindi un intervallo temporale di
cosi detto tempo morto (dead-time). In questo intervallo, la corrente di risonanza
1, risulta negativa, e scorre attraverso il diodo di ricircolo dell’interruttore Sy, cre-
ano quindi la condizione di spegnimento a tensione nulla (ZVS) per Uinterruttore

stesso.

Modo 2 (ty-t.)

Quando la corrente di risonanza scorre attraverso I'interruttore S;, viene forzato
in conduzione il diodo al secondario D,;, e tende quindi a crescere la corrente
ip1 che scorre su questo ultimo. In questo periodo, inoltre, al secondario cade
una tensione pari alla tensione di uscita Vj, nell’ipotesi di ripple di tensione sul

condensatore C trascurabile; dato quindi che sull'induttanza magnetizzante L,
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Figura 2.19: Convertitore LLC nel Modo 3 di funzionamento

cade in questo periodo una tensione costante, quest’ultima non partecipa alla

risonanza. Se si assume un tempo morto trascurabile si puo quindi scrivere:

i (t) = ip(tp) cos [wy (t — tp)] + ;/b sin [w,1 (t — tp)] (2.67)

rl

dove i,(t,) = ~WeDD (L &) W = Vi — Vo, — (Vi + Viog), A = tg — te =
tg —ty, w1 = 20 fr1, Zp1 = \/é::; si ¢ inoltre indicato con Vpy la caduta in
conduzione dei diodi del raddrizzatore al secondario, e con Vi, la tensione ai
capi della capacita risonante. La medesima analisi puo essere estesa al caso di
ponte raddrizzatore intero al secondario, con 1'unico accorgimento di considerare
doppia la caduta in conduzione Vpy. In questo modo di funzionamento la corrente
magnetizzante i,, puo essere descritta come di seguito:

im(t) = im(t) + 02T VRI) gy Vot Vioy) <t - % + %) (2.68)
dove i,,(ty) = i.(tp) e T ¢ il periodo di commutazione degli interruttori, rispetti-
vamente. In questo modo, il circuito lavora come un convertitore risonante serie
(SCR), dove i componenti risonanti sono la capacita C, e I'induttanza L,. Questo
modo termina quando la corrente risonante 4, risulta uguale a quella magnetiz-
zante i, ¢ la corrente di uscita si annulla quindi nel medesimo istante. Inoltre,
quando il convertitore lavora ad una frequenza di commutazione fs = f.1, A di-

venta nullo.

Modo 3 (t.-tq)
Come detto in precedenza, alla fine del Modo 2 di funzionamento del converti-

tore la corrente risonante e quella magnetizzante al primario sono le stesse. In
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Figura 2.20:

Figura 2.21: Convertitore LLC nel Modo 5 di funzionamento

questo istante la corrente che transita nei diodi di uscita si annulla, e quindi i
diodi D, e D,y risultano inversamente polarizzati. La tensione al secondario del
trasformatore risulta inferiore alla tensione di uscita del convertitore, e 1'uscita
e quindi separata dal trasformatore. Durante questo periodo, dato che I'uscita e
separata dal primario del trasformatore, I'induttanza magnetizzante L,, e libera
di partecipare alla risonanza. Si forma quindi un nuovo tank risonante costituito
dalla capacita C, e dalla serie delle induttanze L, e L,,. Quindi, la corrente cir-
colante al primario puo essere descritta, in questo periodo di funzionamento, nel

seguente modo:

ir(t) = iy () ZyaCh cos [wra(t — t.)] + chf) it [wya(t — t.)] (2.69)

dove i,(t.) = —i.(tp) (per le ipotesi iniziali), wyo = 27 fro, Zpo = 1/%, rispet-

tivamente.
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Figura 2.22: Convertitore LLC nel Modo 6 di funzionamento

Modo 4 ~ 6

I modi operativi del convertitore LLC si ripetono ogni mezzo periodo di commu-
tazione, con l'alternarsi all’interno di ogni mezzo periodo di tre modi differenti.
I modi operativi dal Modo 4 al Modo 6 sono simili a quelli descritti dal Modo
1 al Modo 3. Le operazioni che avvengono sono le stesse viste in precedenza,
con riferimento ora all’interruttore MOSFET S, e al diodo di raddrizzamento al
secondario D,3. Nel Modo 5, la corrente risonante che scorre al primario risulta

pari a:

ir(t) = i,(te)cos [we (t — te)] — ;:1 sin [wy (t — te)] (2.70)

dove i,(t.) = fm(v"L—Tan (Tz — %), e V. = Ver(te) —n(V, + Vpy), rispettivamente.

Inoltre, la corrente magnetizzante puo essere calcolata nel seguente modo:

(Vo + Vby)

(Vo + Vby) (E A
L,

—— —t+t 2.71
— #1.) )

im(t) = im(te) — 1 (t—te)=n 1 35

dove i, (t.) = i,(te).

2.3.2 Analisi della condizione di potenza nulla in uscita

La condizione relativa ad un trasferimento nullo di potenza in uscita (condizione
di cutoff) si verifica nel caso in cui i diodi di raddrizzamento al secondario riman-
gono sempre aperti, essendo, in ogni istante, la tensione ai capi dell’'induttanza
magnetizzante inferiore alla tensione di uscita riflessa a primario. In tale situ-

azione, le equazioni che descrivono il comportamento del circuito, analizzando il
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semiciclo relativo alla conduzione dell’interruttore S;, sono le seguenti:

Vf = (Lr + Lm)% + vor

(2.72)
. dvcy
i, = C
Derivando la prima equazione, e sostituendo la seconda, si ottiene:
d.2 .T
R B— (2.73)

dt2 " (L + L,)C,

Con riferimento alle definizioni date nel precedente paragrafo si puo ora scrivere:

di? A
L+ ——wi, = 0. 2.74
a2 1+ X7 ( )
Il termine 1%\ e relativo alla frequenza normalizzata nell’ipotesi di carico aperto

(ovvero nullo), come definito nella equazione 2.53. La soluzione dell’equazione

differenziale 2.74 ¢ di tipo sinusoidale:

ir(t) = Asin(fy, cowrt) + B cos( fr.oowrt). (2.75)

Si vanno ora a calcolare le costanti A e B, che dipendono dalle condizioni iniziali:

i(0) = I,0= B (2.76)

inoltre

d’ir . Vf — UCT(O)
dt at—0 Ly, + L,

Vi — Vo,
= Afpoowr = A= % Faoo (2.77)
0

[’andamento completo della corrente di risonanza risulta quindi:

. Vi — VCTO
i(t) = fT

Jrco SIN(frcowrt) + Iro cOS( fr.oowrt). (2.78)
Si ricava, dalla prima equazione del sistema 2.72, la tensione ai capi della capacita

di risonanza C,.:

v (t) = (LT+Lm)di;—£t> = (L,+L,,)

Vi — Vero

7 erL,oow’f" COS(fmoowf,«t) - fn,oow'rlr() Sin(fn,oowrt)
0

(2.79)
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ZOIT‘O

v (t) = (Vi — Viero) cos(frcowrt) — sin( fr, cowr ) (2.80)

n,00

ZOI’I‘O

ve(t) =V — v, (t) = Vi — (Vi — Vioyo) cos( fncowrt) — sin(f cowrt) (2.81)

n,00

Prima di procedere oltre, conviene esprimere le variabili del circuito in forma

normalizzata, scegliendo le seguenti grandezze di normalizzazione:

e Tensione di normalizzazione Vy = nVj

e Corrente di normalizzazione Iy = \2_15

Si definisce inoltre 'angolo 0 = w,t; pertanto, gli andamenti normalizzati di

tensione e di corrente sono i seguenti:

iTN(Q) - fn,oo (ﬁ - VCT‘ON) Sln(fn,ooe) + IrON COS(fn,ooe)
(2.82)

UCTON(0> = % + (VCTON - %) Cos(fn,ooe) + ITZ% Sin(fn,oo9>

dove la definizione del rapporto di conversione M e in accordo con la 2.43. A
regime, al termine di meta periodo di commutazione, le grandezze risonanti avran-
no raggiunto un valore opposto alla rispettiva condizione iniziale. In altre parole,

si avra:

ir (%) = =i.(0)

(2.83)
ver (5) = —ver(0)
In forma normalizzata, e definendo v = wr% = fln’ si puo scrivere:
Z‘TN(V) = —1y0N
(2.84)
voron () = —Veron

Imponendo tali condizioni nelle equazioni del sistema 2.82, si possono ora ricavare
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le condizioni iniziali:

1 —

—4rNO — fn,oo (M VC'I‘ON) Sin(fn,oo'y) + ITON Cos(fn,oo'y)

(2.85)
_VCTON = ﬁ + (VCTON - ﬁ) Cos(fn,ooﬁ)/) + ITZ% sin(fn’oo’y)

B 1 1 sin(fn,c007)
Iino = faeo (35 Veron — 1) T+cos(fn,007)

Sin(fr.co)2
= 3+ (Vo )0l e) Vo ) Pl

(2.86)

B 1 1 Sin(fn,OO’Y)
]rNO = fmoo (MVCT‘ON - M) 1+cos(fn,00v)

in(fn,00v)? in( fr.ooy)?
Verow [ costfo) + 8l ] = [1 - continen) = 525

(2.87)
Si osservi che valgono le seguenti uguaglianze trigonometriche:
o (g) _ sin (2) _ /1 — cos(a) _ V1 — cos(a)? _ sin(a) (2.88)
2 cos (%) 1+ cos(a) 1+ cos() 1 + cos(a)
inoltre,
- (2) _ sin (2) _ V1= cos(a) _ 1= cos(a) 1 - cos(a) (2.80)
2 cos (§) /T+cos(a) +/1—cos(a)? sin(a)

Pertanto, il secondo membro della seconda equazione in 2.87 risulta identicamente

nullo, e di conseguenza, le condizioni iniziali sono:

_ Inoo _Sin(fn,00v) fr,oo i
L"NO T M 1+4cos(fneoy) 0 0M tan (f”:OOE)

(2.90)
VCT‘ON =0

Gli andamenti della tensione e della corrente risonante risultano, quindi, i seguen-

ti:

irn(0) = f’;\’;" [Sin(meOQ) — tan (fnoo%) Cos(fnvoog)}
(2.91)

vorn (0) = % [1 — c08(fn,00f) — tan (fnm%) sin(fnyooe)}

La condizione necessaria affinché non ci sia nessun trasferimento di potenza al
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carico, € che la tensione ai capi dell’induttanza magnetizzante sia minore della

tensione di uscita riflessa a primario del trasformatore:

T
U (t) <nVy =t e [0, ?} (2.92)
e, in forma normalizzata:
vn(0) <1 =60 €10,7] (2.93)
dove
(0) = 27—y () = ——ven(6) (29)
UmN - Lr —FLmUCTN - 1 +)\,UCT‘N .

Essendo la tensione ai capi del condensatore risonante simmetrica rispetto agli
estremi del semiperiodo di commutazione (Von.ony = 0), essa ha i picchi positi-
vo e negativo localizzati esattamente a meta di ciascun semiperiodo di commu-
tazione. Tale proprieta appartiene, di conseguenza, anche alla tensione ai capi

dell'induttanza di magnetizzazione. Pertanto, la condizione 2.93 si traduce in:

. (%) <1 (2.95)

Si puo facilmente verificare tale affermazione calcolando il punto di massimo della
tensione V,,. Utilizzando le 2.80 e 2.94, si ottiene:

U (0) = 1—1—% {% cos(fn.0ol) + % tan (fn,oo%> sin(fnm@)] (2.96)

UmN(Q) - fn,oo . ¥ B
b (Tt M [— sin( fn,00f) 4 tan <fnoo§> cos(fmoo@)] =0 (297)

b Y
tan <fn,oo§> = tan (fn,ooepk> = epk = 5 (298)

Pertanto, il valore di picco della tensione ai capi dell’induttanza di magnetiz-
zazione, vale:

1

w1 J1 7y, L 7 g =
UmN <§> 1 [M Cos(fn,oo§> + Mtan (fnoog) Sln(fn,oog)} T 1+ A)M coS( fr002)

(2.99)
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La condizione di cut off si ha, pertanto, alla seguente frequenza normalizzata:

1 2 1
(1+ MM cos(fnvochTO) Yoo Faoe arccos ((1 + A)M> ( )
e quindi:
s s 1
fecon = — = §fn,oo (2.101)
Tco arccos <m>

Questa relazione puo essere utilizzata come vincolo per garantire il minimo rap-
porto di conversione alla massima frequenza di lavoro specificata. Utilizzando
I’approssimazione polinomiale della funzione coseno limitata al termine di secondo

grado (serie di Mac Laurin), si ottiene:

1 ™ fnoo 1 ™ fnoo ?
(1+MNM, . cos <2 fn,mam> <2fnmaz> (2102)

1 o (r 1 DY (2.103)
(1+NM, . 2\ 2 fomaz) 1+ ‘

Ao <1 _ Min) - 1ﬂ_> (2.104)

8f721,maa;

La relazione qui trovata e certamente piu precisa del calcolo derivante dall’ap-
prossimazione di armonica fondamentale riportato in 2.52. E’ importante calco-
lare il valore assoluto raggiunto dalla corrente risonante al termine del semiperiodo
di conduzione, che coincide con il modulo della condizione iniziale. Tale valore,
infatti, deve essere ingrado di garantire la commutazione zero-voltage degli in-
terruttori S; e Ss a vuoto. Utilizzando le 2.90 e 2.100, si ottiene (in forma

normalizzata):

I =1 — 1% 1 9
rN,pk,CO ‘ rON ‘ Vi arccos (1 )\)M fn, ( + )\) Ve

I1 valore di corrente effettivo risulta quindi:

2012 _ 1 nVo

7pk CO = 1/ 1+)\\/ 1 + >‘ Mm'm Mpin Zo
_ 2 2 o ‘/zn max 1

—\/ 1+)\\/ 1 + )\ Mmzn 1 2 wr Ly

46




2.4 CONDIZIONI PER OTTENERE COMMUTAZIONI ZERO-VOLTAGE

‘/;n maxr 1 )\ 2M2' —1

" AnfoLn, A1+ A)

Il valore minimo di corrente necessario a garantire la commutazione a tensione
nulla puo essere stimato considerando che, durante la carica (scarica) della ca-
pacita parassita al nodo di commutazione C'yp, la corrente risonante varia cosi

poco da poterla ritenere costante. Si puo, pertanto, scrivere:

C
Ir,min - 115 V;n,maac (2 107)
Tp

dove Tp ¢ il tempo morto tra i segnali di comando degli interruttori dell’inverter
a mezzo ponte. Dalle 2.106 e 2.107 si ricava un limite superiore per I'induttanza
magnetizzante, al di sotto del quale viene garantita la condizione ZVS in assenza

di carico, e con la massima tensione d’ingresso:

‘/in max 1 A 2M2‘ —1 C
Ir,pk,CO = : \/( il ) i > 15

; 2.1

per cui:

Tp (1+A)2M2, —1
Loz = n 2.109
’ 47rfﬂcHB\/ SYTESY (2.109)

2.4 Condizioni per ottenere commutazioni Zero-

Voltage

Come si e visto in precedenza, una peculiarita del convertitore risonante LLC
sta nel poter accendere gli interruttori quando la tensione ai loro capi risulta
nulla, riducendo fortemente le perdite di commutazione degli interruttori stessi.
Vi ¢ inoltre un altro effetto positivo nel poter accendere gli interruttori del mezzo
ponte a tensione nulla. Se ’accensione del MOSFET avviene con tensione nulla
tra drain e source, non si ha la presenza dell’effetto Miller, normalmente presente
quando si ha accensione di tipo hard.

Infatti, essendo la tensione drain-source nulla quando viene alimentato il gate
dell'interruttore, la capacita gate-drain Cyq non puo sottrarre la carica fornita

al gate. Quindi, il cosi detto Plateau di Miller, ovvero la porzione piatta della
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2. ANALISI DEL CONVERTITORE RISONANTE LLC

forma d’onda della tensione di accensione del gate, non & presente, cosi come la
relativa carica di gate. Si richiede quindi una minore energia per il pilotaggio
dell'interruttore MOSFET in queste condizioni. Si noti, inoltre, come questo
fatto costituisca un facile metodo per il controllo dell’accensione dell’interruttore
in ZVS, come si puo facilmente osservare dalla figura 2.23. Se la corrente del tank
risonante I,., all’istante della transizione del mezzo ponte, ha lo stesso segno della
tensione impressa al mezzo ponte (si intenda segno positivo durante la transizione
alto basso della tensione di mezzo ponte, viceversa si intenda segno negativo),
entrambi gli interrutorri possono essere commutati in accensione senza perdite.
Risulta intuitivo che questa coincidenza di segno avvenga se la corrente del tank
risonante & in ritardo di fase rispetto alla tensione impressa al mezzo ponte (ad
esempio, si consideri che la corrente rimanga positiva mentre la tensione di mezzo
ponte si sia gia azzerata), condizione tipica degli induttori. In altre parole, le
commutazioni Zero Voltage possono avvenire se I'impedenza di ingresso del tank
risonante € di tipo induttivo. L’insieme di frequenze nel quale la corrente di
risonanza € in ritardo rispetto alla tensione di mezzo ponte e quindi chiamata
regione di funzionamento induttiva, come visto nei paragrafi precedenti.

L’assunzione che la regione operativa del convertitore, in fase progettuale, sia
scelta all’interno della regione induttiva, risulta una condizione solo necessaria,
ma non sufficiente, per la condizione ZVS dei MOSFET del mezzo ponte; questo
perche la capacita parassita presente al mezzo ponte, non considerata nell’analisi
con approssimazione di prima armonica, necessita di un certo quantitativo di
energia per caricarsi e scaricarsi durante le transizioni della tensione di mezzo
ponte. Si faccia riferimento alla figura 2.24, dove le capacita Cygs € Cyirgy SONO,
rispettivamente, 'effettiva capacita drain-source dei MOSFET di potenza, e la
totale capacita delle piste viste all’ingresso del tank risonante; detto cio la totale

capacita Czy ¢ al nodo N & pari a:

CZVS = 20085 + Cstray (2110)

la quale, durante la transizione, esegue una transizione pari a AV = Vg = Vj,.
Per permettere la commutazione ZVS, il circuito di pilotaggio degli interruttori
¢ costituito in modo tale che vi sia un tempo morto, T, inserito tra la fine del
periodo di accensione di entrambi i MOSFET e 'inizio del periodo di accensione

di quello successivo, in modo tale che entrambi siano quindi interdetti durante

48



2.4 CONDIZIONI PER OTTENERE COMMUTAZIONI ZERO-VOLTAGE

questo periodo di tempo Tp. Dato il ritardo della corrente di risonanza rispetto
alla tensione di mezzo ponte, alla fine del primo semi-periodo di commutazione
la corrente di risonanza I, continua a circolare nel primario del circuito e, quindi,
essa puo svuotare la capacita C'zy g, in modo tale che la tensione di mezzo ponte
possa commutare da AV a zero (e il viceversa nel secondo semi-periodo). In
modo da garantire la commutazione di tipo soft, la corrente di risonanza alla fine
del primo semi-periodo (considerando il dead time trascurabile rispetto al periodo
di commutazione, di modo che il relativo cambiamento del valore della corrente
possa essere ritenuto, anch’esso, trascurabile), deve risultare maggiore rispetto al
minimo valore necessario perche la capacita Cyzyg si possa svuotare all’interno

dell’intervallo di tempo morto Tp, il che significa:

Ts A V Vdc

[ZVS == ir (_> == C(ZVS_ == (20053 + Cstray>T_
D

2.111
5 P (2.111)

Questa corrente e pari al valore di picco della corrente reattiva che circola nel tank
risonante, la quale inoltre determina la quantita di potenza reattiva all’interno
del circuito:

Iyvg = V2I,sin ¢ (2.112)

Ora, la componente rms della corrente di risonanza, associata al trasferimento di
potenza attiva, risulta pari a:
Py

in,FHA

Iy = I, cosp = (2.113)

Si puo quindi derivare il valore rms della corrente di risonanza, e il ritardo di fase

¢ tra la tensione di ingresso e la corrente di risonanza:

P. \* I
I, = \/I2cos ¢? + I2sin ¢2 = ( : >+ ZQVS (2.114)

‘/in,FHA

e quindi:

¢ = arccos <P—Z> (2.115)

‘/in,FHAIr
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Si consideri che, con riferimento al ritardo di fase analizzato, si puo scrivere:

(2.116)

Utilizzando le equazioni 2.3, 2.111, 2.112 e 2.115 si ottiene quindi:

2
CzvsVy.

t —
O = T B

(2.117)

Si puo quindi, in definitiva, scrivere la seguente espressione analitica:

9
CzvsVy.

t >
an(b o 7"-ijF)in

(2.118)

la quale e condizione sufficiente per ottenere ZVS per entrambi i MOSFET di
potenza del ponte. La soluzione dell’equazione 2.118, per il fattore di qualita
Qzvs che assicura il comportamento ZVS a pieno carico e con minima tensione
di ingresso non risulta molto maneggevole. Quindi, si puo, in sede progettuale,
calcolare il valore @, (alla massima potenza di uscita e minima tensione di
ingresso), dove I'impedenza di ingresso presenta fase nulla, e tenere un po di

margine (5% - 10%) scegliendo:

QZVSI =90% — 95%Qmax (2119)

e controllando che la condizione espressa dalla 2.118 sia soddisfatta alla fine del
processo, una volta che il tank risonante sia stato completamente definito. Il
processo appena illustrato puo essere iterato se necessario. La condizione suffi-
ciente per 'ottenimento di commutazione ZVS deve essere inoltre garantita in
condizione di assenza di carico e massima tensione di ingresso; in questa con-
dizione operativa rimane possibile ricavare una condizione ulteriore sul fattore
di qualita massimo a pieno carico per garantire lo ZVS. Infatti, 'impedenza di

ingresso in assenza di carico ha la seguente espressione:

Zinor = 7240 |:fn (1 + % - i)} (2.120)

Tenendo conto che:
Zy = QRqe (2121)
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e scrivendo la condizione sufficiente per il funzionamento ZVS in questa con-

dizione,
‘/in,FHA,mam [ZVS@Vsc,maz

| Zin,OL(fn,ma:p) | o \/5

(2.122)

si ottiene la condizione sul fattore di qualita massimo per ottenere ZVS in assenza

di carico e con massima tensione di ingresso:

2 )\fn max TD
< — : 2.123
Qzvs2 < T+ 1) /200 RacCavs ( )

Quindi, in modo da poter garantire lo ZV'S su tutto il range operativo del conver-
titore risonante LLC, si deve scegliere come fattore di qualita massimo un valore

inferiore al piu piccolo tra i fattori di qualita Qzvs1 € Qzyvso.
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Current injection through
Cyd due to hard-switehing
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Figura 2.23: Tensione di gate dell'interruttore So: a)Con soft switching (ZVS) b)Con hard
switching (no ZVS)
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Figura 2.24: Modello del convertitore LLC per I'analisi delle transizioni della tensione di

mezzo ponte
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Figura 2.25: Comportamento del circuito durante la transizione ZVS
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Capitolo 3

Dimensionamento del

convertitore

3.1 Introduzione

Come indagato nel primo capitolo di questo lavoro, scopo del convertitore che si
vuole progettare in questa sede ¢ la realizzazione di uno step-down della tensione,
da una tensione di ingresso fornita da PFC, ad una tensione di uscita adeguata al
pilotaggio di una stringa con un sufficiente numero di LED, posti in serie tra di
loro. Si consideri che, a valle di questo stadio, si interfacceranno i Driver di ogni
singola stringa, che si preoccuperanno di pilotare, con corrente media costante,
le relative stringhe LED; Non ci si preoccupa, quindi, di dover implementare
un controllo di corrente per lo stadio implementato dal convertitore LLC. Even-
tualmente ¢ possibile pensare di realizzare un controllo di tensione, di modo da
tenere costante la tensione di uscita del convertitore; ¢ altresi possibile pensare
di ottimizzare il convertitore su di un singolo punto operativo, lasciando che esso
operi in modo non controllato. Si andra a realizzare quindi un convertitore del
secondo tipo. Scegliamo come specifiche di ingresso una tensione di uscita da
PFC che sia pari 390V nominali, e che possa, a causa del ripple sulla capacita
di uscita del PFC, e di eventuali variazioni della tensione di rete, variare in un
range di tensione compreso tra i 360V e i 420V. Per quanto riguarda l'uscita,
si considera di effettuare uno step-down fino ad una tensione di 100V, adeguata
quindi al pilotaggio di stringhe composte da 33 LED che abbiano caduta pari a

3.3V ciascuno. Si considera inoltre una potenza erogata al carico pari a 100W. Si
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decide, come conseguenza dell’analisi precedente, di dimensionare il convertitore
con tensione di ingresso nominale, e a massima potenza di uscita, esattamente
sul punto di risonanza tra la capacita C,. e I'induttanza L, del tank risonante, in
modo da massimizzare il rendimento su questo punto operativo. Si fa quindi un
dimensionamento del convertitore a cavallo della frequenza di risonanza, al vari-
are della tensione di ingresso. Previa una serie di dimensionamenti preliminari,
si sceglie una frequenza di risonanza che sia il giusto compromesso tra la mini-
mizzazione dei componenti reattivi, e la minimizzazione delle perdite del sistema.
La frequenza di risonanza scelta risulta pari a 350kHz. Inoltre, considerando le
correnti in gioco, in base alle quali verranno scelti gli interruttori, si determina
un valore di massimo per la capacita di mezzo ponte Cypg, in modo da scegliere
un tempo morto sufficiente per la scarica di suddetta capacita, e quindi per ot-
tenere un comportamento di tipo ZVS in tutto il range operativo. Si considera
per il dimensionamento del convertitore, quindi, un tempo morto pari a 350ns.
In definitiva, si considerano per il dimensionamento del convertitore le seguenti

specifiche:

o Vi, =360 — 420V

o IV, =100V
o P, =100W
o f,1 =350kHz

Tiead = 350ns

CHB = 150pF

3.2 Procedura di dimensionamento

Per il dimensionamento del trasformatore, si sfrutta il lavoro fatto dagli Ing. Adragna,
Spini e De Simone, basandosi sul documento IEEE da loro redatto dal titolo A
design methodology for LLC resonant converters based on inspection of resonant
tank currents, 2008. Il seguente lavoro e basato sull’analisi nel dominio del tempo
fatta nel capitolo precedente, ed in particolare sulle grandezze elettriche del tank

risonante.
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Dapprima, si vanno a calcolare i rapporti di conversione M,,;, € M., tra ten-
sione di ingresso e tensione di uscita che il convertitore dovra essere in grado di

fornire, alla massima tensione di ingresso e alla minima, rispettivamente:

‘/o + 2‘/drop

M in = 3.1
‘/m,mam ( )

Vo + 2V
Mmam - ; ‘d 4 (32)

dove si considera Vg, = 0.7V la tensione diretta in conduzione di ciascun diodo
del ponte di Graez di raddrizzamento al secondario, nell’ipotesi di utilizzare diodi
di tipo Schottky. Considerando un’efficienza prevista del convertitore di circa il
95%, si puo andare a fare una stima del valore rms della corrente di ingresso, di
modo da poter avere una indicazione sul tipo di interruttori da scegliere per il

mezzo ponte di ingresso:

‘/;)Io,max
n%n,min

['in,maz -

(3.3)

dove si considera I, a0 = % la corrente a pieno carico di uscita, e 7 il rendimento
o

teorico del convertitore. Si ottiene:
o M, = 0.2410
o M. =0.2811
® linmaz = 0.2924A

Si va, in seguito, a calcolare il rapporto spire del trasformatore. Si consideri che,
in risonanza, la capacita C, e l'induttanza L, si comportano come se avessero
impedenza nulla; per cui, la tensione del mezzo ponte viene riportata al secondario
solamente attraverso il rapporto spire del trasformatore, e da qui, previa la piccola
caduta sui diodi del ponte raddrizzatore, cade sulla capacita di uscita. Si puo per

cul scrivere:

V;n nom
= """ 3.4
" 2(‘/;) + 2Vdfr0p) ( )

ottenendo n = 1.92.
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Si impone ora, come frequenza massima di funzionamento, relativamente alla
condizione di assenza di carico e massima tensione di ingresso, il valore f,.. =
feco = 440kHz; si sceglie tale frequenza dato che gli integrati di controllo a
frequenza variabile, attualmente in commercio, presentano frequenze operative
massime pari a 500kHz. Detto cio, e con riferimento al paragrafo 2.3.2, si puo

andare a ricavare il rapporto tra l'induttanza di magnetizzazione L,, e quella

L, 1 nM,m fr 2
N omo o Z TPming g 3.5
L. A1—2nM,.. (W fmax) (3:5)

risonante L,:

ottenendo A = 2,5. Si riporta, nella figura seguente, il grafico simulato del
rapporto di conversione, tra la tensione di mezzo ponte e la tensione di uscita
riportata al primario, in funzione della frequenza di commutazione normalizzata
alla frequenza risonante. Si sono indicate con le linee rosse il rapporto di conver-
sione minimo e massimo, in modo da poter stimare graficamente la frequenza di

funzionamento minima e massima del convertitore.

Rapporta di conwersione

06 07 08 03 1 11 12 13 14 18 18
Freguenza normalizzata fn

Figura 3.1: Rapporto di conversione in funzione della frequenza di commutazione

normalizzata, per A = 2,5
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3.2 PROCEDURA DI DIMENSIONAMENTO

Si calcola ora il valore di induttanza magnetizzante, secondo la seguente equazione:

o AVo + 2Virop)
B 2fr1 4n)\Iin,ma:v + (ﬂ-anam - 2)\>Io,maz

L, (3.6)

Si ottiene in questo modo un’induttanza magnetizzante pari a L,, = 265uH. Ora,
la seguente induttanza magnetizzante dev’essere tale da garantire una corrente
in grado di caricare e scaricare la capacita di mezzo ponte all’interno del peri-
odo del tempo morto, in modo tale da poter garantire il funzionamento in soft
switching da parte degli interruttori in tutte le condizioni operative. Manipolan-
do le equazioni del capitolo 2, si puo quindi trovare un limite massimo per quanto
riguarda il valore dell’induttanza magnetizzante, responsabile della quantita di

corrente che circola al primario del convertitore:

Th \/ A2
Lonmaw < ———2—— [4(1 + \)n2M2, — 3.7
b — 47rfrchB ( + )n man 1 _|_)\ ( )

Si ottiene quindi Ly, e, = 304pH . Sinoti come il valore di induttanza magnetiz-
zante ricavato con I'equazione 3.6 sia inferiore rispetto a Ly, mas. Ci0 sottolinea
come quindi sia garantito lo ZVS in tutti i punti operativi del circuito. Si noti
inoltre come una scelta di induttanza magnetizzante troppo inferiore rispetto al
limite massimo sia controproducente, poiche comporta una corrente al primario
di molto sovradimensionata, con conseguente aumento delle perdite in conduzione
del circuito, ed in secondo luogo di quelle di commutazione. Calcolato il valore
dell’induttanza magnetizzante, ¢ possibile calcolare i valori dell’induttanza e della

capacita di risonanza:

L,
L, =— 3.8
. (33)
SR (3.9)
" Lr<27Tfr1)2 '
si ottiene:
o L, =90uH
o C.=22nF
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3. DIMENSIONAMENTO DEL CONVERTITORE

Dimensionato il tank risonante, si va ora a calcolare il valore rms della cor-
rente che scorre negli interruttori MOSFET, a pieno carico e minima tensione di
ingresso. Si faccia riferimento alla figura ; indicando con Ig la corrente all’inizio
del semiperiodo di risonanza, e considerando che la corrente del tank risonante
rimanga pressoche costante quando il ponte al secondario rimane interdetto, si
puo scrivere per la corrente magnetizzante i,,(t) la seguente equazione:

() = —Ig + 15, (3.10)
tc - tb
dove si e indicato, con Iy, il valore massimo della corrente magnetizzante. Si con-

sideri che, alla fine dell’intervallo di powering, non essendoci corrente che scorre al

secondario del trasformatore, la corrente Ig sia pari alla corrente magnetizzante

]MI
21g

im(t) = =I5 + te —tp

t (3.11)

L’ipotesi che la corrente del tank rimanga costante in funzionamento discontinuo
e valida solo se si considera che il picco della tensione di risonanza sia posizionato

esattamente al centro di questo periodo di discontinuita. Cio e equivalente a

considerare che, in queste precise condizioni, t. — t, = Zf% L’andamento della
corrente nella fase di powering e quindi il seguente:
4t V, + 2Viro
i) = Is [ e — 1) = —Ig 4 noo 2 Vdron, (3.12)
Trl Lm

Si puo quindi scrivere, alla fine della fase di powering, la seguente equazione per
quanto riguarda la corrente che scorre negli interruttori:
o E V;) + 2Vdrop

I
ST 4 Lofa

(3.13)

Si calcola inoltre la frequenza minima di funzionamento f; ., & pieno carico e
minima tensione di ingresso, e I’angolo di sfasamento tra la tensione di ingresso

e la corrente di risonanza 6;:

2nl; 1
= 1— in,mazxLo,max g 3.14
[s, < nls )f 1 (3.14)
2 2[zn max ~ I
tanf, = — (1 - n—s) (3.15)
m Io,mam
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3.2 PROCEDURA DI DIMENSIONAMENTO

Si ottiene:
e [¢=0.53A
® fimin =300kHz2
e 0 =29.5°

Per il calcolo delle quantita elettriche mancanti, si fa riferimento alla tabella 3.2.

Parameter Value
Is
Primary peak current e,
. V"T ‘ i 1 i
Primary rms current g | 2
° 2 'U fril sm™ 6y
. sl 1
Q1 and Q2 rms current Sl 2t —5—2
2 \\ Fril sin” g
‘ 1 4 2 4f2
Secondary peak current als| 1+ [———=— ——| B +cos™| —sin,
‘ \ sin"@;, mtom T
i | 43-20°
| . 48-2n | »
Secondary rms current (x diode) als_ | (g2 sin” B
i 2nsin®; \' fr 3
i~ | 5
) [2als | , 48-2m
Secondary total rms current oS O P sin” B,
‘ 27sin 6 V fr1 3
Vin I fri 2
Resonant cap peak voltage —+ == -1+
PP £ 2 dnfp Cr fs sin B

Figura 3.2: Principali grandezze elettriche del tank risonante

Una volta dimensionato il convertitore, si va, attraverso lo strumento Capture
del pacchetto progettuale Orcad, a simulare il dimensionamento appena conclu-
so, al fine di verificarne la correttezza. A questo scopo, ¢ stato preparato un
modello che, nonostante la semplicita di implementazione, contiene le non ide-
alita principali, quali la capacita di mezzo ponte C'yg, in modo da poter verificare
I'ottenimento del comportamento ZVS in ogni condizione operativa.

Si mostrano nelle figure 3.4, 3.5, 3.6 gli andamenti della tensione di uscita del
convertitore e delle grandezze risonanti, alla frequenza di risonanza.

Si noti come la tensione di uscita risulta in linea con le specifiche di progetto.

Dalla figura 3.6 si nota pero come, alla frequenza di risonanza, non si raggiunga
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3. DIMENSIONAMENTO DEL CONVERTITORE

5 " w
—ohare = TD = 1.4285u
= 1in TF = 10
= — Fi= 107880 = FW= 107350
2 o PER=286 [ PER=185
1o W=D W= Ri
kR 0.5 TR = f0n TR = 10n 100

AVERE] Wi=16

WHE+
3

e
o =
4 B @'EVPQJI oy

WOFF = 0.8

oz
BYF27.150 BYWET-{50

=

Figura 3.3: Modello simulativo del convertitore LLC

pienamente la condizione di ZVS. Cio risulta chiaro osservando la forma d’onda
di colore verde, relativa all’andamento della tensione di mezzo ponte, ovvero la
tensione ai capi della capacita parassita C'gg. Sinoti come, poco prima della fine
della carica e della scarica di suddetta capacita, vi sia un gradino repentino di
tensione, di modo che la tensione si porta al valore di alimentazione o al valore

di massa.

Cio accade perche, prima che la capacita sia completamente carica o scarica, si
accende l'interruttore alto o basso, cortocircuitando, quasi istantaneamente, la
tensione al valore di alimentazione, o al valore di massa. Si necessita quindi di
aumentare la corrente circolante al primario, diminuendo di fatto il valore del-
Iinduttanza magnetizzante L,,. Si sceglie di ridurre del 20% il valore di L,,,
portandola a 220 H ; questo per poter garantire il funzionamento ZVS, oltre che
alla risonanza, anche in condizione di massima frequenza di funzionamento.

Come si puo vedere dalla figura 3.7, € possibile ora, avendo aumentato la cor-
rente circolante nel tank risonante, ottenere accensione con perdite nulle per
quanto riguarda gli interruttori MOSFET. Si noti come l'interruttore superiore
(andamento in rosso), si possa accendere quando la tensione di mezzo ponte si
sia gia portata ad un valore pari alla tensione di alimentazione (andamento blu),
di modo che la tensione tra drain e source risulti nulla, in accensione. Lo stesso

ragionamento puo essere fatto osservando la tensione di controllo dell’interruttore
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3.2 PROCEDURA DI DIMENSIONAMENTO

2000
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o U(R1:1)

Figura 3.4: Andamento della tensione di uscita alla frequenza di risonanza

inferiore (andamento verde); infatti, essendosi gia scaricata la capacita di mezzo
ponte all’accensione di quest ultimo, la commutazione avviene con tensione nulla
tra drain e source del MOSFET inferiore. Si mostra in figura 3.8 ’andamento
della corrente risonante circolante nel tank risonante.

Risulta ora interessante andare ad osservare come si comporta il modello uti-
lizzato per il dimensionamento del convertitore, al di sopra della frequenza di
risonanza. Ci si aspetta che venga commesso un certo errore, soprattutto per
quanto riguarda il rapporto di conversione massimo. Questo perche ci si aspetta
che il modello fino a qui utilizzato risulti preciso nell’intorno della frequenza di
risonanza, ma che, dato che ¢ basato su di una analisi del convertitore al di sotto
della risonanza o con approssimazione alla armonica fondamentale, presenti un
certo scostamento rispetto al rapporto di conversione tracciato in figura 3.1, er-
rore che ci si aspetta crescere al crescere della frequenza sopra alla risonanza. Si
osservi quindi la figura 3.9, nella quale si mostra la tensione di uscita del converti-
tore in condizione di assenza di carico, alla frequenza massima di commutazione,
scelta pari a frq, = 440kH 2.

Si noti come la tensione di uscita risulti leggermente maggiore della tensione
richiesta, sintomo di un rapporto di conversione leggermente superiore a quel-
lo minimo voluto. Considerando una tensione di uscita misurata pari a 103V a

regime, si commette un errore relativo del 2% per quanto riguarda il rapporto di
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3. DIMENSIONAMENTO DEL CONVERTITORE

17hs 17508 176us 177us 178us 17us 18us 181us 182us 183us
CI{C1) « (W(C1:1)- U(C1:2))/200
Tine

Figura 3.5: Andamento della tensione (verde) e della corrente (rossa) di risonanza (Tensione

normalizzata a 200V)

conversione, che si riflette con un errore del 3% sulla tensione di uscita ottenuta.
Si mostra in figura 3.10 I'andamento della corrente di risonanza, e la relativa
tensione di mezzo ponte, normalizzata alla tensione di ingresso.

La corrente di risonanza presenta un andamento di tipo triangolare. Questo
perche, a questa frequenza, il tank presenta una impedenza di ingresso forte-
mente induttiva. Se si considera il primario del convertitore indipendente dalla
tensione di uscita al secondario, si puo considerare che una tensione costante,
pari alla tensione di ingresso, cada per meta del periodo sull’impedenza indutti-
va del tank, formando quindi una rampa crescente di corrente. Nel semiperiodo
successivo, sulla stessa impedenza induttiva, vi € la presenza della sola compo-
nente di tensione continua dettata dal condensatore di risonanza, per cui si forma
una ulteriore rampa di corrente, questa volta con pendenza inversa, di modo da
riportarsi, a regime, al valore di corrente iniziale. Si noti, inoltre, come non si
raggiunga pienamente il comportamento ZVS, ma vi permanga, all’accensione
di ogni interruttore, una tensione drain-source di una decina di Volt. Essendo
questa tensione modesta, si decide di non diminuire ulteriormente l'induttanza
magnetizzante, in modo da non intaccare il rendimento a frequenze inferiori di
funzionamento. Si potra poi, in fase di prototipizzazione, fare un confronto tra

il rendimento complessivo del convertitore, in questa situazione o con un’indut-
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\\-..—n

177.80us 178.80us 178.480s 178.80us 179.20us 179.668us 180.86us 186.40us 180.86us 181.28us
o I{C1) © U(UHB+)/300
Tine

Figura 3.6: Andamento della corrente di risonanza (rossa) e della tensione di mezzo ponte

(verde)(Tensione normalizzata alla tensione di ingresso)

tanza magnetizzante leggermente inferiore (come si vedra in seguito, per variare
I'induttanza magnetizzante, si trattera solo di variare leggermente lo spessore
del traferro del mutuoinduttore). Si mostra, in figura 3.11, I'andamento della
tensione di uscita del convertitore, a tensione di ingresso minima, in corrispon-
denza del valore minimo di frequenza di funzionamento del convertitore, pari a
fmin = 305k H 2z, come calcolato in precedenza. Sinoti come, anche in questo caso,
vi sia un errore per quanto riguarda il rapporto di conversione massimo, calcola-
to attraverso il modello. Questo errore puo essere stimato in circa il 3.5%, e si
riflette sulla tensione di uscita provocando un errore di circa il 5%. Sara quindi
necessario lavorare a frequenza leggermente superiore rispetto a quella calcolata,
per ottenere la tensione di uscita richiesta con tensione di ingresso minima. Tale
frequenza minima di funzionamento sara nell’ordine dei f,,;, = 315kH 2.

Si mostrano, inoltre, in figura 3.12, le forme d’onda delle grandezze risonanti per

una tensione di ingresso minima e frequenza pari a f,,;, = 305kH z;

Detto cio, si riassumono di seguito i valori scelti del tank risonante, per una

prima implementazione del prototipo sperimentale:

o C.=22nF
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101.0us 191.5us 192.0us 192.5us 193.0us 198.5us 194, 0us 194.5us 195. 0us 195.5us 196. 0us
o U(UHB+)/390 7 U(Uctr+)/2 - U(Uctr-)/2
Tine

Figura 3.7: Andamento della tensione di mezzo ponte, e delle tensioni di controllo degli

interruttori
o L. =90uH
o L, =220uH
o [ =350kHz2
o THh = 350ns
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Figura 3.8: Andamento della corrente di risonanza (rossa) e della tensione di mezzo ponte

(blu)(Tensione normalizzata alla tensione di ingresso)
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Figura 3.9: Andamento della tensione di uscita del convertitore, in condizione di cut-off, con

frequenza di commutazione pari a 440kHz
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Figura 3.10: Andamento della corrente di risonanza (rosso) e della tensione di mezzo ponte

normalizzata (blu)
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180us
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Figura 3.11: Andamento della tensione di uscita alla frequenza di 305kHz, alla minima tensione

di ingresso
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19s 193us 194us 195us. 196us 197us
o I{t1) o (U(E4:1)- U(C1:2))/208

Figura 3.12: Andamento della tensione di risonanza (blu) e della corrente di risonanza (rossa)

alla frequenza di 305kHz, alla minima tensione di ingresso
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Capitolo 4
Realizzazione del prototipo

Scelti i valori del tank risonante, si va ora a realizzare il prototipo del convertitore.
In questo capitolo si illustra la realizzazione dell’intero prototipo, dalla scelta del
controllo a quella dei vari elementi di potenza, oltre a fornire una spiegazione

dettagliata del dimensionamento del mutuoinduttore.

4.1 Scelta degli interruttori

Per la scelta degli interruttori MOSFET da utilizzare nel prototipo, si deve tener
conto di molti fattori, quali la corrente che l'interruttore deve portare, la ten-
sione drain-source che cade ai suoi capi, e la resistenza in conduzione, la quale
deve essere la piu piccola possibile, in modo da minimizzare le relative perdite.
Data I’applicazione per cui questi MOSFET vengono scelti, risulta un parametro
fondamentale il valore della totale capacita di uscita C,s, che, come visto in
precedenza, dev’essere il minore possibile, in modo da poter minimizzare il tem-
po morto richiesto dal convertitore, oltre alla corrente richiesta per caricare e
scaricare, completamente, suddetta capacita. La corretta stima di tale capacita
risulta non semplice; essendo infatti funzione della frequenza di funzionamento,
e della tensione drain-source ai suoi capi, ve ne si puo analiticamente dare solo
una stima, nell’ipotesi di MOSFET a giunzione brusca, ottenendo solamente un
valore di massima, comunque utile ai fini del dimensionamento.

Infine, un ultimo parametro rilevante e la totale carica di gate dell’interruttore;
risulta importante scegliere un interruttore che abbia una carica di gate modes-

ta, in modo da poter utilizzare, da parte del controllo, minore energia per il suo
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Figura 4.1: Andamento delle capacita parassite di un interruttore MOSFET, in funzione della
tensione Vpg, alla frequenza di 1MHz

pilotaggio. Tenendo un certo margine di sicurezza su tensione ai capi e portata
di corrente, e minimizzando gli altri fattori, si sceglie una coppia di N-MOS della
FAIRCHILD, sigla FQD3N50D, con i seguenti parametri fondamentali:

e Vpss = o500V

e [p = 2.5A (corrente continua a T' = 25°C))

® Rpson = 2.1Q2 (Valore tipico a Ip = 1.25A)

o Cyss25 = DOpF (Valore tipico a 1IMHz, Vpg = 25V)

® (yate = 10nC (Valore tipico a Ip = 2.5A, Vg = 10V, Vpg = 500V)

Scelti gli interruttori, si puo ora fare una stima della capacita di mezzo ponte
che il convertitore si trovera a pilotare; Nell’ipotesi di giunzione brusca si puo
scrivere:

Vbss

C’HB = 261ass,eq (41>

‘/;n,min

dove Cygs ¢4 € il valore equivalente della capacita di uscita ad una tensione drain-

source diversa dai 25V fornita dal datasheet dell’interruttore:

(07

—0055,25
V'Vbss
69
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dove il parametro a puo essere stimato attraverso [3]. Si considera nel caso in
questione a = 11,2. Si ottiene quindi una stima della capacita di mezzo ponte,
a meno della capacita parassita delle piste, pari a Cyg = 60pF. Il margine
scelto in sede di progetto risulta di molto elevato; si potra quindi, in fase di test
del convertitore, provare ad aumentare il valore dell’induttanza magnetizzante,
essendo la capacita di mezzo ponte inferiore a quella utilizzata in sede di progetto.

In questo modo si potra migliorare il rendimento del sistema.

4.2 Implementazione del controllo

Si vuole implementare, per il pilotaggio degli interruttori MOSFET, un controllo
a frequenza variabile che, a partire da un’onda quadra generata da un generatore
di segnali, fornisca un segnale ad onda quadra per il pilotaggio del MOSFET
inferiore, ed il suo complementare per il pilotaggio del MOSFET superiore. Si
vuole inoltre fornire, ai due segnali di controllo in questione, un tempo morto
che possa essere variato a piacimento, a partire da un valore minimo fissato. Si
decide quindi di implementare un controllo formato da due stadi; il primo, che puo
essere considerato il controllo vero e proprio, si occupera del condizionamento del
segnale in ingresso, in questo caso un’onda quadra a frequenza regolabile, fornita
da un generatore di segnale. Il secondo stadio sara invece dedicato al pilotaggio
in potenza degli interruttori MOSFET.

4.2.1 Stadio di controllo

Per I'implementazione dello stadio di controllo, si decide, attraverso un integrato
di tipo logico, di creare un’onda quadra adatta al pilotaggio del MOSFET infe-
riore, ed il suo complementare per il pilotaggio di quello superiore. Per fornire a
questi segnali il necessario tempo morto si sfrutta, per entrambi, una rete di ritar-
do di tipo R-C; in questo modo, modificando la resistenza, e quindi la costante di
tempo di carica, ¢ possibile regolare il ritardo con il quale scatta la soglia logica
alta del driver di potenza, che verra illustrato in dettaglio nel paragrafo seguente.
Si mostra in figura 4.2 lo schema realizzativo del circuito di controllo;

Il segnale ad onda quadra in ingresso dal BNC, fornito dal generatore di segnale,

entra in tre delle sei porte logiche NOT messe a disposizione dall’integrato CD/0106
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Figura 4.2: Schema elettrico del circuito di controllo, stadio di segnale

della Texas Instruments; si forma in questo modo il segnale negato rispetto al
segnale proveniente dal BNC; quest ultimo viene mandato in ingresso alle tre
porte logiche rimanenti, di modo da avere, provenienti dallo stesso integrato, sia
il segnale diretto che il suo complementare. L’alimentazione dell’integrato, pari
a V.. = 12V viene filtrata in ingresso all’integrato attraverso i condensatori Cy
e Cy, uno di tipo elettrolitico, lento ma di grande capacita, 'altro di tipo piu

veloce, possa questo essere poliestere o ceramico.

D

e n

il

Figura 4.3: Rete di ritardo

Per il dimensionamento della rete di ritardo, se si indica con Vi, prrver la ten-
sione di soglia per 1’1 logico del segnale di ingresso al driver di potenza, si puo
scrivere:

Tdead

Vin,oriveEr = Vee |1 —exp™ rC (4.3)

Si vuole avere la possibilita di regolazione del tempo morto, da un minimo di

100ns, ad un massimo di 1us; fissata la capacita, pari a Cy = C5 = 100pF, si
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scegli una resistenza del valore di 680¢2, per garantire il tempo morto minimo.
In serie a questa, si pone un trimmer di valore 4.7k€2, di modo da poter regolare
il tempo morto fino a 1us. Il diodo in antiparallelo alla serie resistenza-trimmer

permette una scarica veloce del condensatore Cy — Cj.

4.2.2 Stadio di potenza

Per implementare lo stadio di potenza del controllo, si deve dapprima scegliere
un Driver di mezzo ponte che sia in grado di erogare una quantita di corrente
tale da accendere I'interruttore MOSFET nel tempo voluto. Ipotizzando di voler
accendere l'interruttore con tempo di accensione t,, = 20ns, si puo pensare di
calcolare la corrente necessaria per fornire, entro questo periodo di tempo, la

totale carica di gate Qgate:

_ ante

Idriver -

(4.4)

tO'f’L

Si ottiene in questo modo una corrente pari a Ig.er = 1.2A. Si scegli quindi il
Driver sigla IR2110 della International Rectifier, in grado di erogare al gate del-
I'interruttore una corrente massima pari a 2A. Suddetto Driver riceve in ingresso
i segnali di controllo prodotti dallo stadio precedente, e fornisce in uscita una for-
ma d’onda di tensione, di periodo e duty-cicle pari a quello del segnale di ingresso,
con ampiezza pari alla tensione di alimentazione. Per il pilotaggio del MOSFET
alto, ci si serve della tecnica di bootstrapping, di modo da fornire, attraverso un
condensatore ed un diodo, una tensione tra gate e source del MOSFET superiore
pari alla tensione di alimentazione. In figura 4.4 si mostra il circuito elettrico
dello stadio di pilotaggio degli interruttori;

I condensatori C3, Cg, Cr7, Cig sono utilizzati per il filtraggio della tensione di
alimentazione; la capacita Cg & la capacita di bootstrapping, e la si scegli pari
ad una decina di volte la capacita di ingresso dell’interruttore. Il diodo D3, da
500V, permette il trasferimento di carica dall’alimentazione al condensatore di
bootstrap, e viene chiamato diodo di bootstrap. Per il dimensionamento delle
resistenze di pilotaggio dei MOSFET, si fa riferimento alle forma d’onda di pi-
lotaggio in figura 4.5:

Si considera, per un primo dimensionamento, che la caduta di tensione sulla
resistenza di gate, formata dalla serie della resistenza intrinseca di gate, della

resistenza di uscita del driver e della resistenza che si vuole porre in serie, sia
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Figura 4.5: Forme d’onda di commutazione degli interruttori MOSFET

proporzionale alla differenza tra il valore di tensione di alimentazione del driver,

e la tensione gate-source valutata alla corrente di drain Ip:

Relgriver = Vaa — Vasip, (4.5)

Facendo riferimento ai grafici forniti nel datasheet degli interruttori, si calcola
che la resistenza totale di gate deve essere pari a circa Rg = 8(). Si sceglie quindi
di pilotare gli interruttori con una resistenza da porre in serie al gate di valore
R, = 6.80Q2. Si decide di suddividere la resistenza di pilotaggio del MOSFET alto
in due contributi; si pone il primo contributo in serie al gate, mentre si pone il
secondo tra il piedino di sensing della tensione di mezzo ponte dell’integrato e il
mezzo ponte stesso. Questo per formare un piccolo filtro I-R, in modo da lim-
itare eventuali derivate di corrente, dovute alle induttanze parassite delle piste,

che possono portare a pericolose sovratensioni, precludendo il corretto funziona-
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4. REALIZZAZIONE DEL PROTOTIPO

mento del controllo. Si conclude il driver inserendo un diodo in antiparallelo alla
resistenza di pilotaggio, in modo da permettere una scarica veloce della capacita
di gate; si pone, inoltre, in serie a questo diodo, una resistenza di basso valore,

in modo da avere un controllo del tempo di scarica della suddetta capacita.

4.3 Dimensionamento del mutuoinduttore

4.3.1 Introduzione

La parte magnetica dei convertitori risonanti di tipo LLC risulta la piu delicata,
dal punto di vista di integrazione e perdite, dell’intero prototipo. Si vorrebbe,
per ottimizzare ingombro e perdite, riuscire ad integrare I'induttanza di risonanza
all’interno del trasformatore, secondo il modello All Primary Referred, riportato

in figura 4.6.

Ideal Transformer

Figura 4.6: Modello magnetico All Primary Referred

Si osservi in figura che I'induttanza di dispersione, espressa in questo modello,
risulta pari alla induttanza di risonanza richiesta dal convertitore. Si vuole quindi
dimensionare il mutuoinduttore, facendo in modo che I'induttanza di dispersione
ottenuta, riferita al primario, sia pari all’induttanza di risonanza. Per una traccia
teorica, si faccia riferimento all’Appendice A.

Si decide, per facilita di montaggio, ottimizzazione di ingombro, e facilita di
reperibilita, un nucleo di tipo EFD, di dimensione 20/10/8. Si sceglie inoltre,
come materiale magnetico, una ferrite di tipo N87, prodotta dalla ditta EPCOS,
la quale presenta buone caratteristiche magnetiche per frequenze di funzionamen-
to fino ai 500kHz.

I vincoli di progetto saranno dettati dalla massima dissipazione di potenza che si
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4.3 DIMENSIONAMENTO DEL MUTUOINDUTTORE

vuole allocare nel circuito magnetico, nel massimo salto di temperatura consenti-
to, e nella massima induzione provocata, al fine di implementare un componente

magnetico che abbia:
o L, =220pH Induttanza magnetizzante
o L;=93uH Induttanza dispersa
e n = 1.95 Rapporto di trasformazione

Per riuscire ad ottenere l'induttanza dispersa voluta, si decide di dividere in
due la finestra, in modo da allocare radialmente, uno di fianco all’altro, ’avvolgi-
mento primario e secondario. Si cerchera, inoltre, di riempire completamente la
finestra. L’isolamento tra primario e secondario verra garantito, oltre che dalla
vernice isolante dei conduttori, da tre strati di teflon interposti tra i due avvolgi-

menti.

Lunghezza finestra dw

Attezza
finestra
dh

AVVOL GIVIENTO PRIVARIO AVVOL GIMENTO SECONDARID

Figura 4.7: Esempio della struttura scelta per I’allocamento degli avvolgimenti

4.3.2 Analisi delle perdite e dimensionamento degli avvol-

gimenti

Si esegue il dimensionamento secondo la potenza termica dissipabile, ovvero
secondo il salto termico massimo, rispetto alla temperatura ambiente, a cui sara
sottoposto il mutuoinduttore.

Fissato, innanzitutto, il massimo salto termico permesso, si stima l'impedenza
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4. REALIZZAZIONE DEL PROTOTIPO

termica del nucleo; per fare cio, ci si avvale di una relazione empirica per nuclei
di tipo EFD:
Ry, = 23AP~037 (4.6)

dove si indica con AP il prodotto tra ’area della finestra A,, e la sezione magnetica
effettiva A..

Indicando con AT il massimo salto di temperatura permesso, si puo ora deter-
minare la massima potenza dissipabile nel trasformatore:
AT

P, — 25
"7 Ry,

(4.7)

E’ ora da scegliere quanta potenza dissipare nel nucleo e quanta negli avvolgi-
menti. Non e possibile poter dividere a prescindere nel modo esatto la potenza; si
tratta quindi di seguire un processo iterativo, partendo ad esempio allocando la
potenza meta nel nucleo e meta negli avvolgimenti. Alla fine del dimensionamen-
to va poi controllato che, con I’allocazione scelta, si riesca ad entrare in specifica.
Se cio non accade, si cambia la suddivisione di potenza, si ripete il dimensiona-
mento e si ricontrolla se si rientra in specifica. Si indichi ora con P, la potenza
allocata nel nucleo, e con P, quella allocata negli avvolgimenti.
Si calcola ora la potenza dissipabile dal nucleo per unita di volume, in modo
da poter utilizzare i dati forniti dal costruttore della ferrite, per poter fissare la
massima induzione ammessa:

P,

P =
‘/erorm

(4.8)

dove si ¢ indicato con V; il volume magnetico totale del nucleo scelto, e con Korm,
un coefficiente in base al tipo di forma d’onda che sollecitera il nucleo stesso, dato
che i dati forniti dal costruttore si riferiscono solamente ad una sollecitazione di
tipo sinusoidale.

Dal grafico di figura 4.8, e possibile valutare 'induzione B,,,., di tipo zero-picco,
per rispettare le specifiche di dissipazione di potenza del nucleo. La massima

variazione picco-picco dell’'induzione del campo magnetico, sara quindi pari a:

ABma:p = 2Bma:p (49)
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Figura 4.8: Andamento della potenza dissipabile dal nucleo per unita di volume, in funzione
della frequenza (Materiale N87)

Considerando ora una tensione applicata al secondario di tipo continuo, e pari
a V,, e possibile calcolare il numero di spire Ny da allocare al secondario, per
ottenere 1'induzione picco-picco richiesta:

Vo

N, —
? QfminAeABmax

(4.10)

dove si indica con f,,;, la minima frequenza di funzionamento del convertitore.
Si puo ora ricavare anche il numero di spire da allocare al primario, per ottenere

il rapporto di trasformazione voluto:

E’ buona norma, una volta scelti Ny ed Ny (si ricordi che devono essere valori
interi), ricalcolare la massima induzione magnetica picco-picco effettiva, di modo
da calcolare le perdite effettive che verranno dissipate nel nucleo.

Una volta determinate le spire dell’avvolgimento al primario, si puo andare a
calcolare il traferro necessario per ottenere l'induttanza magnetizzante voluta.
La riluttanza necessaria risulta pari a:

2

R = L—1 (4.12)

=
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4. REALIZZAZIONE DEL PROTOTIPO

Considerando un traferro iniziale nullo nella gamba centrale (nucleo di tipo un-

gapped), la riluttanza iniziale di suddetta gamba risulta nulla. Si puo andare a

calcolare il valore di riluttanza iniziale nella gamba centrale, nel caso di traferro

non nullo di spessore t., con la seguente espressione:
te

R =
' /’LOSC

(4.13)

dove si e indicato con pg la permeabilita relativa del vuoto, e con S, la sezione
della gamba centrale del nucleo. Considerando i contributi delle gambe centrali

e di quella laterale, si puo quindi scrivere:

Rie = (4.14)

dove si ¢ indicato con 5; la sezione della gamba laterale. Per cui lo spessore del

traferro necessario risulta pari a:

t = RucjtoSe (4.15)

Si va ora a definire la sezione dei conduttori con i quali si avvolgeranno il primario
ed il secondario. Si decide di allocare il primario in meta finestra, e il secondario

nell’altra meta, in modo che:

A
Awl - Aw2 — Tw (416)

dove si e indicato con A,; e A2, rispettivamente, I'area della finestra allocata
per 'avvolgimento primario e per quello secondario. Per stimare il massimo di-
ametro di conduttore, utilizzabile per allocare nella finestra tutto I’avvolgimento,
si decide di scegliere, sia per il primario che per il secondario, un coefficiente di
riempimento, indicato rispettivamente con K; e Ky; questo coefficiente tiene con-
to della non perfetta realizzazione manuale dell’avvolgimento. Si calcola quindi

la sezione massima di filo allocabile, per il primario e per il secondario:

KA,
Sfila,maz,primario = §V1 ! (417)
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4.3 DIMENSIONAMENTO DEL MUTUOINDUTTORE

KQAw2

Sfilo,max,secondario = N. (4 18)
2

Per cui il diametro massimo dei conduttori ¢ pari a:

S filo,max,pri i
, ,primario
Dfilo,max,primario = 2\/ - (419)
Sfilo max,secondario
Dfilo,max,secondario = 2\/ : 7;_ (420)

Si andra quindi a scegliere dei conduttori con diametro leggermente inferiore a
quello calcolato, di circa il 15%, in modo da tenere un certo margine di sicurezza
in previsione della costruzione fisica del mutuoinduttore. Si va ora a calcolare la
resistenza in continua degli avvolgimenti, necessaria per il calcolo delle perdite in

continua dissipate da questi ultimi:

To

2
( Dfilo,prima,rio >
& 2

RDC,primam'o = Nllw (421)

To

2
< Dfilo,secondu.'rio >
7T 2

RDC’,secondario = N2lw (422)

dove si e indicato con [, la lunghezza media per spira, con r( la resistivita del
rame, e con Dy, i diametri dei conduttori scelti.
Si va ora a calcolare il numero effettivo di spire allocabili in un singolo strato, e

i numeri di strati necessari per ’avvolgimento primario e secondario:

Awl
dp,
Nstrato,primario = D— (423)
filo,primario
Aw2
dn
Nstrato,secondario - = (424)

Dfilo,secondario
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4. REALIZZAZIONE DEL PROTOTIPO

dove si e indicato con dj, I'altezza della finestra. Il numero di strati di primario e

secondario e quindi pari a:

Ny
Strati rimario — 4.25
g Nstrata,primario ( )
N.
Stratisecondam’o = 2 (426)

Nstrato,secondario

Si calcoli ora la resistenza dei conduttori in alta frequenza, avvalendosi delle curve
di Dowell; si deve per prima cosa valutare lo spessore di penetrazione alla massima
frequenza di utilizzo del convertitore:

o

D en — -
P WMOMrFmax

(4.27)

dove si € indicato con p, la permeabilita relativa del rame. Si puo ora valutare il
parametro Q, per la valutazione delle curve di Dowell, indicando con S la sepa-

razione fra le spire, il cui contributo fondamentale e 'isolamento del conduttore:

Laye'f’thikness Dconduttore Dconduttore
= =0.83 4.28
Dyen, Dyen, S ( )

Calcolato il parametro Q, per i conduttori dell’avvolgimento primario e per quelli
dell’avvolgimento secondario, si vanno a valutare le curve di Dowell, riportate in
figura 4.9, in modo da calcolare il rapporto tra resistenza dell’avvolgimento in
continua e resistenza dell’avvolgimento in alta frequenza.

Si valuta in questo modo il valore della resistenza in alternata Rac primario €
R AC secondario, PET I'avvolgimento primario e secondario, rispettivamente.

Se le resistenze risultano troppo elevate, si puo sfruttare il filo Litz, di modo da
poter utilizzare tutta la sezione utile del conduttore, in alta frequenza, diminu-
endo la relativa resistenza. La potenza dissipata dagli avvolgimenti, nel caso di
singolo conduttore, puo essere quindi calcolata, considerando le correnti circolanti
nell’avvolgimento primario e secondario prive di componente continua, in questo

modo:

2
Pprimario = RAC,primarioIprimario,rms (429)
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Figura 4.9: Curve di Dowell

2
Psecondario = RAC,secondario]secondario,rms (430>

dove si ¢ indicato con Iyrimariorms € Lsecondariorms il valore efficace della corrente

al primario ed al secondario del mutuoinduttore, rispettivamente. Per cui:

P(wv = Pp’/‘imario + Psecondario (431>

Nel caso si utilizzi un conduttore di tipo Litz, dove il si indica con U; e U, il
numero di filetti per ogni conduttore, relativamente a primario e secondario, si

calcola la potenza dissipata dagli avvolgimenti nel seguente modo:

2
I . .
primario,rms
Pprima'rio = Ul RAC’litz,p'rimario (T (432)
1
I 2
secondario,rms
Psecondario - U2 RAClitz,secondario ( U ) (433>
2

dove si sono indicate, con Raciitz primario € R ACUitz secondario, 1€ Tesistenze in alter-
nata, con conduttore di tipo Litz, degli avvolgimenti primario e secondario.

E’ buona norma, una volta calcolate le perdite, verificare che la somma delle
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4. REALIZZAZIONE DEL PROTOTIPO

perdite di nucleo e avvolgimenti, moltiplicate per la resistenza termica Ry, pro-

duca il salto di temperatura stimato.

Si decide di permettere un salto di temperatura del mutuoinduttore pari a AT =

50°C"; si scelgono quindi le seguenti strutture di avvolgimento:

AVVOLGIMENTO PRIMARIO
e N; = 51 spire

e Conduttore di tipo Litz, con diametro massimo D o maz primario = 0.4mm,

implementato con 3 fili posti in parallelo, dal diametro ciascuno di 0.2mm
e Si allocano 3 strati di 17 spire ciascuno
AVVOLGIMENTO SECONDARIO
e Ny, = 25 spire

e Conduttore di tipo Litz, con diametro massimo D f;io maz,secondario = 0.6mm,

implementato con 8 fili posti in parallelo, dal diametro ciascuno di 0.2mm
e Si allocano 2 strati, uno di 15 spire ed uno di 10.

Il traferro, necessario per ottenere una induttanza magnetizzante L,, = 220uH ,

si calcola pari a t = 0.26mm.

Una volta avvolto il cartoccio del mutuoinduttore, e sistemato il traferro, si va
a misurare, attraverso un analizzatore di impedenza, sigla 429/A dell’azienda
Agilent, il valore dell’induttanza dispersa e magnetizzante. Si fa riferimento al
modello All Primary Referred; si misura l'impedenza vista dal primario, con
secondario cortocircuitato, per ottenere il valore dell’'induttanza dispersa L,; si
misura inoltre 'impedenza vista dal primario, con il secondario lasciato aperto:
questa misura fornisce la somma dell’induttanza magnetizzante L, e di quella
dispersa L,. Si mostrano entrambe le misure nei grafici di figura 4.10 e 4.11,

rispettivamente.

Si ottiene, con il dimensionamento fatto, un valore di induttanza dispersa pari

a L, =93uH. L’induttanza magnetizzante ottenuta, invece, risulta leggermente
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Figura 4.11: Misura della somma dell’induttanza magnetizzante L,, e dispersa Lg

inferiore, pari a L,, = 224uH, con un errore del 2% rispetto al valore calcolato,

dovuto alla precisione di misurazione manuale dello spessore del traferro.

4.4 Layout del convertitore

Si mostra, dapprima, in figura 4.12, lo schema elettrico circuitale della parte di
potenza, che completa la parte di controllo vista nei paragrafi 4.2.1 e 4.2.2.

I condensatori Cy e C'g, uno poliestere, I’altro elettrolitico, vengono utilizzati per
il filtraggio della tensione proveniente da PFC, di valore compreso tra 360 —420V.

Si decide di predisporre la possibilita di eventuali combinazioni serie-parallelo, per
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Figura 4.12: Schema elettrico del circuito di potenza

ottenere la capacita di risonanza voluta, attraverso i condensatori Ci1, Cia, Ci3.
Le resistenze Rg, Ry rappresentano delle predisposizioni per posizionare, in fase
di misura, la sonda di corrente. Si decide inoltre di predisporre due slot distinti
per I'alloggiamento delle capacita di uscita.

Si decide di implementare due schede distinte, una con la parte di condizionamen-
to del segnale, ’altra con la parte di potenza e il driver dei MOSFET. Per quanto
riguarda il Layout della scheda di segnale, non si prendono particolari provved-
imenti, se non l'accortezza di porre il filtraggio capacitivo dell’alimentazione di
ingresso il piu vicino possibile al relativo piedino dell’integrato. Si decide inoltre
di sfruttare tutta la superficie di BOTTOM della scheda per creare un piano di
massa. Si mostra in figura 4.13 e 4.14, rispettivamente, il TOP e il BOTTOM

della scheda di segnale.

L Contealla: LLC ean Tdead ‘variab)lpm
e Andrea’ Coran e
Luglio ‘2410

Figura 4.13: Layout scheda di segnale, TOP
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Figura 4.14: Layout scheda di segnale, BOTTOM

Per quanto riguarda la scheda di potenza, particolari accorgimenti sono stati
adottati per quanto riguarda le piste di pilotaggio dei MOSFET. Si sono fatti i
collegamenti tra i gate degli interruttori, e i relativi piedini dell’integrato, i piu
corti possibile. Si e inoltre fatto in modo di minimizzare la lunghezza della pista
che collega il source del MOSFET superiore al drain del MOSFET inferiore. Si
¢ minimizzata, inoltre, la lunghezza della pista che collega il mezzo ponte all’in-
tegrato. Tutto cio e stato fatto per minimizzare le induttanze parassite associate
alle piste, e quindi gli eventuali spike di tensione dovuti a repentine derivate di
corrente. Si osservi che, nella parte di potenza, e stata aumentata la larghezza dei
collegamenti. Per quanto riguarda 'organizzazione delle masse, sono stati creati
tre piani distinti; il primo, collegato al piano di massa della parte di segnale, ¢
separato al piano di massa relativo alla parte di potenza. Un terzo piano e stato
dedicato al secondario del convertitore, in modo da mantenere l'isolamento gal-
vanico. Si mostra in figura 4.15 e 4.16, rispettivamente, il TOP ed il BOTTOM
della scheda di potenza.

Si mostra, infine, in figura 4.17, la scheda realizzata. Si noti, a sinistra, la parte

di segnale, e, a destra, quella di potenza.
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Figura 4.15: Layout scheda di potenza, TOP

Figura 4.16: Layout scheda di potenza, BOTTOM

4.5 Elenco dei componenti utilizzati

Si elencano di seguito i componenti utilizzati per il condizionamento del segnale,

il pilotaggio degli interruttori e il convertitore di potenza.

CONDIZIONAMENTO DEL SEGNALE (figura 4.2)
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Figura 4.17: Realizzazione del convertitore LLC da 100W

Componente Valore Caratteristica

J1 BNC Alluminio
Us CD40106B | NOT logico a 6 ingressi
C 100nF PHE
Cy 33uF Elettrolitico

Ry, Ry 680¢2, 0.256W Carbone

Rs, Ry 4.7k, 0.256W Trimmer

Cy, Cs 100pF Ceramico

D+, D, 1N4148 Vetro
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PILOTAGGIO DEGLI INTERRUTTORI (figura 4.4)

Componente Valore Caratteristica
Cs3,Cs 100nF PHE
Cy7, Cho, Ci7y 33uF Elettrolitico
Ch 100nF PHE
Cs 150nF MKT
Ds BYV26E — 500V Assiale
Dy, Ds 1N4148 Vetro
Uy TR2110 HB Driver 2A
Rs 3.9, 0.5W Carbone
Rg 6.8€2, 0.5W Carbone
R, 2.7, 0.5W Carbone
R, R11 19, 0.5W Carbone

CONVERTITORE DI POTENZA (figura 4.12)

Componente Valore Caratteristica
Co 470nF PHE
Cis A70uF Elettrolitico
01,0, FQD3N50D | N-MOS 500V, 2A
Ch1, Cis 1,50nF, 1000V MKT
T EFD 25/13/8 Nucleo N87
Dg, D7, Dg, Dy | BY V27 — 200V Assiale
Cis 1.5uF, 150V Elettrolitico
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Capitolo 5

Funzionamento a catena aperta

del prototipo

Realizzato il prototipo, si va ora ad effettuare un test a catena aperta, in modo

da poterne valutare la corretta implementazione ed il rendimento ottenuto. La

strumentazione che si utilizza e la seguente:

e Generatore di tensione costante, regolabile, AGILENT 6015A, in grado

di erogare 500V, 5A, per un massimo di potenza di 1kW. Si utilizza il

generatore per l'alimentazione dello stadio di potenza.

e Alimentatore ausiliaro genererico (0-15V) per I’alimentazione della parte di

controllo.

e Carico attivo CIRCUIT SPECIALIST 3710A per simulare il carico statico

offerto dalle stringhe LED.

e Generatore di segnale HAMEG HMS8030, con impedenza di uscita Z,,; =

50Q2, per fornire il riferimento al circuito di controllo.

e Oscilloscopio LeCroy Waverunner 44Xi. Si utilizzano sonde di tensione di

tipo non differenziale, con impedenza di uscita Z,,, = 10M€) e capacita

equivalente verso massa pari a 9, 5pF'.

e Sonda differenziale di tensione LeCroy DA1855A.

e Sonda di corrente LeCroy CP030, con banda passante 50MHz, e corrente

massima misurabile pari a 50A.
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5. FUNZIONAMENTO A CATENA APERTA DEL PROTOTIPO

e 4 Multimetri AGILENT U12/1B, per la misura di tensioni e correnti di

ingresso-uscita, di modo da stimare il rendimento del sistema.

e 2 Ventole di raffreddamento per lo smaltimento del calore generato dagli

interruttori e dal trasformatore.

Si mostra, in figura 5.1, tutta la strumentazione utilizzata.

Figura 5.1: Organizzazione della strumentazione sul banco di lavoro

5.1 Analisi delle forme d’onda ottenute

Si considerino, dapprima, le forme d’onda riportate in figura 5.2, 5.3, 5.4. Queste
rappresentano gli andamenti della tensione di risonanza (in blu), e della corrente
di risonanza (in rosso), nel caso di funzionamento a frequenza nominale, a fre-
quenza minima (relativamente alla minima tensione di ingresso), ed a frequenza
massima (massima tensione di ingresso).

Si confrontino, innanzitutto, le figure 3.5 e 5.2, relative a tensione e corrente
risonante, alla frequenza di risonanza. Come si puo osservare, le forme d’onda
provenienti dal prototipo rispecchiano gli andamenti simulati di figura 3.5; la cor-

rente di risonanza risulta in anticipo rispetto alla tensione ai capi del condensatore
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/o o |

K1= 468600ps A= 0.0ns
Ki= 468600 ps 1A=

Figura 5.2: Andamento della tensione (blu), e della corrente (rossa), di risonanza, alla

frequenza nominale f,;

risonante. Inoltre, la tensione risonante risulta puramente sinusoidale, mentre la
corrente risonante, a media nulla (grazie al blocco delle componenti DC dettato
dal condensatore di risonanza), si avvicina molto ad un andamento puramente

sinusoidale.
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Kl= 468600 ps  A¥= 0.0ns
Ki= 468600 ps &K=

Figura 5.3: Andamento della tensione (blu), e della corrente (rossa), di risonanza, alla

frequenza minima f,,;, = 315kHz

L’andamento della tensione risonante si discosta da quello puramente sinusoidale

appena ci si sposta dalla frequenza di risonanza. Lo si noti in figura 5.3 (an-
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~ ~ A\ Ry

LN LN LS A
AN}

\
Easnas

o

S00kE 8 Edge
W1= 468600ps A= 00ns
Ki= 468600 ps 1ia=

Figura 5.4: Andamento della tensione (blu), e della corrente (rossa), di risonanza, alla massima

tensione di ingresso, con frequenza f = 375kH z

damento sotto la risonanza), e in figura 5.4 (andamento sopra alla risonanza).
Rispetto alle simulazioni effettuate, si e riscontrato un aumento della frequenza
minima di funzionamento, relativa alla tensione minima di ingresso, che risulta
pari a fim = 315k H z, rispetto ai 305k H z calcolati secondo simulazione. Si trat-
ta di un errore comunque ridotto, pari a circa il 3% del valore simulato, errore che
puo essere quindi riconducibile alla semplicita del modello simulativo utilizzato,
che non comprendeva, ad esempio, i parassiti degli elementi reattivi (ESR dei
condesatori), e che utilizzava interruttori di tipo ideale. Alla massima tensione di
ingresso, la frequenza operativa risulta pari a f = 375kH 2. Si notino, in figura
5.4, gli spike presenti sulla corrente risonante; questi si presentano in corrispon-
denza delle commutazioni degli interruttori e, data la loro piccola entita, non
vanno ad inficiare sul funzionamento del convertitore. La massima frequenza di
funzionamento, alla massima tensione di ingresso ed in assenza di carico, risulta
pari a fe: = 435k Hz. Si noti come, anche in questo modo di funzionamento, la
frequenza operativa risulti in linea con quella simulata in ambito progettuale. Si
mostra, in figura 5.5, 'andamento della corrente di risonanza, e della tensione di
mezzo ponte, in assenza di carico, e alla massima frequenza di funzionamento.

Si noti come, gia ai 300V di ingresso, si ottenga la condizione di soft-switching
per gli interruttori; cio accade perche, in sede di progetto, ¢ stata sovrastima-

ta la capacita di mezzo ponte Cyp. Il soft-switching in accensione, per quanto
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LeCroy

hase  -26.13pg

A00 ns

Figura 5.5: Andamento della tensione di mezzo ponte (blu), e della corrente di risonanza

(rossa), in assenza di carico, alla massima frequenza di funzionamento

riguarda gli interruttori, e garantito in tutte le condizioni di funzionamento, per
le considerazioni fatte nel capitolo 2. Si osserva, inoltre, ’'andamento triangolare
di corrente, relativo alla carica e scarica dell’induttanza magnetizzante, con ten-
sione costante ai suoi capi.

Per quanto riguarda le forme d’onda al secondario, e interessante osservare la
figura , relativa alla corrente in uscita dal ponte a diodi, ricavata alla frequenza

di commutazione.

AL A
NSNS ""\\""
/ \/__%\

&
VARV SRYSRY

Ki= 468600 pg 1A=

Figura 5.6: Andamento della corrente in uscita dal ponte raddrizzatore (rossa), e della tensione

di uscita del convertitore (blu), alla frequenza di risonanza
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5. FUNZIONAMENTO A CATENA APERTA DEL PROTOTIPO

Si noti la presenza di recovery inverso da parte dei diodi del ponte, sebbene di
lieve entita; si noti anche il ridotto ripple di tensione sul condensatore di uscita,

pari a 4V picco-picco.

5.2 Stima del rendimento del convertitore

Si va ora, una volta controllato il funzionamento generale del prototipo, a stimare
il rendimento del sistema. Si utilizzano, a questo scopo, in ingresso al convertitore,
un amperometro in serie con 1’alimentatore, ed un voltmetro in parallelo, in modo
da avere lettura della corrente e della tensione media di ingresso, potendo in

questo modo calcolare la potenza media in ingresso secondo 1’equazione nota:
Py = Vinl; (5.1)

Con la stessa metodologia, si vanno a calcolare la tensione e la corrente media in

uscita dal convertitore, in modo da poter ottenere la potenza media di uscita:
Pout = V;)utjout (52)

Il rendimento del convertitore si potra quindi stimare come il rapporto tra la

potenza media di uscita e la potenza media di ingresso:

Pout
=7 (5.3)

Con questa metodologia, si & andati a calcolare, al variare della tensione di in-
gresso, I’andamento delle curve di rendimento, alle frequenze di funzionamento
relative alla tensione nominale (frequenza nominale), alla tensione minima di in-
gresso (frequenza minima pari a 315kHz), e alla tensione massima di ingresso
(frequenza massima pari a 375kHz).

Si riporta, in figura 5.7, il rendimento del convertitore.

Si noti, dapprima, come si ottenga un rendimento maggiore alla minima frequen-
za di funzionamento, che si presenta nell’ordine del 92%. Risulta superiore al
90%, per potenze che vanno dai 20W ai 120W, anche il rendimento alla frequen-
za nominale, ovvero la frequenza di risonanza. Il rendimento cala, invece, quando
si aumenta la frequenza di utilizzo del convertitore, sintomo di maggiori perdite
di commutazione. Queste perdite sono dominate da quelle di spegnimento degli

interruttori MOSFET, come si puo vedere nella figura 5.8, realizzata attraverso
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Rendimento EFD20 Lm224uH Vin = 380V @ From
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Figura 5.7: Rendimento del convertitore con induttanza magnetizzante L,, = 224 H

l'utilizzo di una termocamera.

Come si puo notare, dopo un minuto di utilizzo, le principali sedi di perdita
sono il mutuoinduttore, gli interruttori, ed i diodi del ponte a valle del trasforma-
tore, oltre ad un trascurabile contributo dettato dalla resistenza serie del conden-
satore di uscita. Ora, mentre la temperatura del trasformatore si assesta intorno
ai 55°C, compatibili con il dimensionamento fatto, gli interruttori MOSFET si
portano a temperature superiori ai 90°C, rendendo necessario un raffreddamento
forzato del sistema. Questo riscaldamento ¢ dettato dalle forti perdite di speg-
nimento degli interruttori; cio puo essere confermato osservando la mappa ter-
mometrica del convertitore alla minima frequenza di utilizzo, a parita di potenza
trasferita in uscita (figura 5.9).

La temperatura del trasformatore, a questa frequenza di funzionamento, aumenta
leggermente (63°C), dato che aumenta la corrente circolante negli avvolgimenti,
e quindi la perdita dissipativa di questi ultimi. Di contro, la temperatura degli
interrutori e inferiore rispetto a quella misurata alla massima frequenza di fun-
zionamento, e risulta pari a circa 75°C. Questo perche, al calare della frequenza di
commutazione, calano le perdite di commutazione del mezzo ponte a MOSFET,
perdite che sono dominate dallo spegnimento dei medesimi (essendo, come visto

in precedenza, le accensioni a perdita quasi nulla). Detto cio, nel considerare le
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Figura 5.8: Mappa termica del convertitore, dopo un minuto di utilizzo e senza raffreddamento
forzato, a f = 375kHz

perdite del sistema, si deve tenere conto anche delle perdite associate ai quattro
diodi posti a valle del trasformatore. Le perdite associate a questi diodi, fonda-
mentalmente perdite di conduzione, sono dettate dal fatto che si sono utilizzati

componenti non ottimali, scelti tra quelli gia presenti in laboratorio.

Come osservato nel paragrafo precedente, il convertitore, a causa della sovrastima
della capacita C'yp, € in grado di raggiungere la caratteristica di commutazione a
perdita nulla, alla massima frequenza di utilizzo, gia a tensioni di alimentazione
inferiori rispetto alla minima tensione di alimentazione del sistema. E’ quindi
lecito considerare che, per scaricare suddetta capacita, si utilizzi una corrente
maggiore rispetto alla corrente minima necessaria. Ora, dato che minore ¢ la
corrente di risonanza, e minori sono le perdite di conduzione del sistema, si cerca
di raffinare I'induttanza magnetizzante L,,, in modo tale da migliorare il rendi-
mento del sistema, mantenendo comunque in tutte le regioni di funzionamento
la peculiarita del soft-switching. Si riportano, in figura 5.10 5.11, gli andamenti
del rendimento del convertitore, dove si e scelta, rispettivamente, una induttanza

magnetizzante pari a L,, = 255uH ed a L, = 280uH.

I risultati di queste due soluzioni appaiono molto simili tra loro. Si ottengono,

a frequenza nominale e alla frequenza minima, rendimenti compresi tra il 92,5%
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Figura 5.9: Mappa termica del convertitore, dopo un minuto di utilizzo e senza raffreddamento
forzato, a f = 315kH 2

ed il 93%, per un intervallo di potenza compreso tra i 55W ed i 120W. Cio ¢
molto interessante, dato che il convertitore e in grado di mantenere un rendi-
mento pressoche costante, al variare della corrente che potra da questo essere
assorbita ad opera dei Driver di stringa, che verranno accessi o spenti attraverso
Burst-Mode Dimming per poter regolare la corrente media erogata sulle stringhe
stesse. Si noti come, inoltre, il rendimento del sistema alla massima frequen-
za di funzionamento risulti, per L,, = 255uH, sempre sopra il 92%, all’interno
del medesimo intervallo di potenza. In conclusione, la soluzione migliore risulta

quella con induttanza magnetizzante pari a L,, = 255uH.
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Rendimento EFD20 Lm255uH
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Figura 5.10: Rendimento del convertitore con induttanza magnetizzante L., = 255uH
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Figura 5.11: Rendimento del convertitore con induttanza magnetizzante L., = 280uH
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Capitolo 6
Conclusioni e possibili sviluppi

Il campo dell’illuminazione allo stato solido, in rapida evoluzione, impone, per
quanto riguarda i circuiti di pilotaggio, efficienze di conversione superiori all’'80%,
spesso superiori al 90%, per non perdere le migliorie ottenute con dispositivi ad
efficienza ottica superiore. Allo stesso modo, risulta di particolare importanza la
minimizzazione del circuito di pilotaggio, per favorirne 'integrabilita nel sistema
luminoso finale. La topologia LLC studiata in questo lavoro di tesi, grazie alla sua
semplicita circuitale, unita all’alto rendimento, risulta quindi adatta ad ottenere
efficienze di rendimento elevate, in un volume contenuto.

L’analisi effettuata, basata sull’approsimazione alla prima armonica e sull’indagine
delle grandezze elettriche al di sotto della risonanza, ha permesso di ottenenere
un dimensionamento relativamente semplice e di buona precisione. Risulta pero
importante riuscire ad ottenere dei vincoli, in fase di progettazione, che portino
ad ottimizzare il rendimento del sistema anche a frequenze superiori alla frequen-
za di risonanza. Per quanto riguarda la minimizzazione del sistema, pare inoltre
significativo riuscire a trovare un metodo semplice, preciso e ripetibile, per poter
dimensionare, a piacere, I'induttanza dispersa del trasformatore.

La problematica maggiore, in questo tipo di topologia, ¢ il riuscire a garantire una
corrente al primario che sia sufficiente, all’interno di un tempo morto fissato, a
scaricare la capacita parassita di mezzo ponte C'yp; detto cio, risulta chiaro come
questo tipo di topologia sia da preferire ove si necessitino alte correnti di uscita,
in grado quindi di caricare e scaricare in tempi trascurabili suddetta capacita.
Per quanto riguarda 'applicazione per la quale si e studiata questa topologia,

e importante notare come il rendimento del convertitore, dimensionato su una
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potenza di uscita pari a 100W, riesca a mantenere un rendimento pressoche
costante, superiore al 92% in ogni condizione di funzionamento, all’interno di
un intervallo relativamente ampio di potenze di uscita. Cio permette di poter
implementare a valle, attraverso i Driver di stringa, il Burst-Dimming per il con-
trollo della corrente media, mantenendo un rendimento sempre molto buono.
Come osservato attraverso la telecamera, risulta inoltre importante cercare di
minimizzare le perdite di spegnimento degli interruttori, soprattutto alla frequen-
za di funzionamento relativa alla massima tensione di ingresso. Potrebbe quindi
essere interessante, ai fini di un confronto, dimensionare un convertitore della
medesima potenza, che operi a frequenze inferiori (ad esempio, fre: = 250kHz
con f, = 200kHz).
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Appendice A

Integrazione dell’induttanza

risonante nel mutuoinduttore

Si vuole, in questa appendice, dare una piccola traccia per quanto riguarda la sti-
ma dell’'induttanza di dispersione in un mutuoinduttore. Scopo di questo studio
¢ riuscire, con un corretto dimensionamento, ad integrare l'induttanza di riso-
nanza, propria delle topologie risonanti, all’interno del mutuoinduttore. Questa
integrazione magnetica permetterebbe quindi una maggior efficienza del sistema,
unita ad un minor ingombro del convertitore stesso. Nelle applicazioni classiche,
per minimizzare 'induttanza di dispersione, fonte di perdite, si allocano gli avvol-
gimenti per tutta la lunghezza della finestra, cercando di riempire quest’ultima, e
sfruttando tecniche di interleaving. L’induttanza di dispersione deriva dal flusso
magnetico che non riesce, in modo completo, a racchiudersi intorno all’avvolgi-
mento primario e a quello secondario, o che non racchiude completamente tutte
le spire di suddetti avvolgimenti che generano il flusso. Al fine di massimizzare
I'induttanza di dispersione, si alloca ’avvolgimento primario e quello secondario
radialmente alla gamba centrale del nucleo, ponendo una certa separazione tra
questi; si puo considerare, in modo qualitativo, che al variare di questa distanza
si possa variare 'induttanza dispersa ottenuta. Si consideri quindi la struttura
di figura A.1.

Si e indicato con dgy laltezza della finestra, con d, la lunghezza, con dg la
separazione tra primario e secondario. Si facciano alcune ipotesi preliminari;

si ipotizza, dapprima, di utilizzare un materiale magnetico con riluttanza nulla
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Lunghezza finestra dw

Avvolgimento Primario Avvolgimento Secondario
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Figura A.1: Organizzazione avvolgimenti per la stima dell'induttanza dispersa

(permeabilita infinita del nucleo), di modo da poter scrivere:

iy = iy (A.1)

Inoltre, si ipotizza che gli avvolgimenti riempiano completamente lo spazio a loro
allocato per il primario ed il secondario. Con le ipotesi appena fatte, si considera
un percorso chiuso che parta dall’inizio della finestra, e che, muovendosi dal pri-

mario verso il secondario, racchiuda a mano a mano le spire degli avvolgimenti.

Fix) &

Niff === === ==~

-

0 df > @2 x

ds

Figura A.2: Andamento della forza magneto motrice all’interno della finestra

Si mostra, in figura A.2, I’andamento della forza magneto motrice all’interno della
finestra. A partire dalla prima spira dell’avvolgimento primario, la forza mag-

neto motrice cresce linearmente col crescere delle spire concatenate, secondo il
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seguente andamento:

. X
Fl(x) = Nllld—l (AQ)

Per cui, il campo magnetico, relativo a questa porzione di finestra, risulta pari a:
Fl (.’1}) . Nlil X

Hy(z) = . dn (A.3)

All’interno della separazione tra i due avvolgimenti, la forza magneto motrice
rimane costante, e pari al massimo valore raggiunto alla fine della porzione
dell’avvolgimento primario:

Fs(x) = Ny (A.4)

Il relativo campo magnetico risulta quindi pari a:
_ F S(l’) _ N 17:1

H
s(z) i i

(A.5)

Per quanto riguarda la porzione di avvolgimento secondario, a partire dalla fine
della porzione di separazione, la forza magneto motrice scende in modo lineare,
secondo la seguente equazione:

Tr — d1 — dg

FQ(SL’) = Nlil - Nziz d2

(A.6)

Sfruttando le ipotesi fatte in precedenza, e avvalendosi quindi dell’equazione A.1,

si puo scrivere:
di+ds+dy —x

2
con campo magnetico relativo pari a:
E Nytydy +ds +dy —
Hy(z) = 5 () _Muditds+dy— (A8)

dy dy dy

Se si considera ora una porzione di avvolgimento infinitesima, di volume pari a
dV, si puo scrivere che I'energia immagazzinata in tale porzione, ad opera del

campo magnetico, risulta pari a:

1
@m:-/ BHAV (A.9)
Vavv
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dove l'integrale e applicato su tutto il volume dell’avvolgimento dV'. Si ricordi

che:
per cui si puo scrivere:
1
Elear = = o H*dV (A.11)
2 Vavv
Si considera che il volume di integrazione sia pari a dV = [,dgdxr, con [,

lunghezza media per ogni spira, per cui si puo scrivere:

1 [
Eleak = 5/10 HQ(.T)lwdeZL' (A12)
0

Sfruttando le equazioni ricavate in precedenza si scrive quindi:

di1+ds+dz

1 d1 di+ds
Em_ﬂm[ m@m@m+/ ﬁum@w+/ H3(x)l,dpdz
2 0 d di+ds
(A.13)

Sostituendo alla A.13 le equazioni A.3, A.5, A.8:

1 & Nlil X 2
Eiur. = = — | l,dgd
leak 2#0 [/0 (dH d1) HAT+

ditds / N.; 2 ditdstdz /NG d d dy — ?
+/ (]“)m@m+/ (1“1+S+2 ﬂzmwx
dy di+ds dy da

(AT14)

Si manipola ora ’equazione:

1 N242 dy 2 di+dgs di+dg+ds d d 4o — 9
Eiear = —Mo;lllw / <£) dz —i—/ dx +/ ( 1+ ds T d x) dr
2 dH 0 d1 dy dy+dsg dg

(A.15)
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Dopo facili passaggi algebrici si ottiene:

1 N2 di +d
Eleak - _/JJO;lew ds + Lt
2" dy

(A.16)

Si ipotizzi ora che suddetta energia, immagazzinata nel mutuoinduttore, possa
essere rappresentata da due induttanze, cosiddette di dispersione, secondo lo

schema nella figura seguente.

O—V Nt X
L1d - YL
; ) v
5 </ \> L2d
/ Vo
» Lm B
I
)
AN
/ \\

[

Figura A.3: Modello del trasformatore con le relative induttanza di dispersione

Si puo quindi, ragionevolmente, scrivere che:
1

1 :
Elear, = §L1d1% + §L2d13 (A.17)

Si riporta ora, nell’ipotesi di induttanza magnetizzante infinita, 'induttanza di

dispersione secondaria al primario, in modo da poter scrivere:

1 , 1 ‘
Eiear, = §(L1d + Ligg)it = §L1ccﬁ (A.18)

dove si e indicato con L. I'induttanza vista dal primario, con il secondario corto-
circuitato (induttanza di cortocircuito). Ora, uguagliando le energie di equazione
A.16 e A.18:

1 1 N2?? di+d
Eleak = _Llcci% = _,UO;lew ds + L * 2 (Alg)
P 27y
OVVero: N2 y J
Llcc — [/JO_llw ds + 140 (A20)
dy 3
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Si noti, dapprima, come l'induttanza di cortocircuito, e quindi le induttanze di
dispersione stesse, dipendano solamente da parametri di tipo geometrico. Una
volta quindi scelte le spire N; dell’avvolgimento primario, ad esempio per consid-
erazioni di perdita del nucleo, e solo il modo in cui si allocano gli avvolgimenti,
all'interno della finestra, che determina il valore dell’induttanza di cortocircuito.
Si noti inoltre come, al variare della separazione dg tra i due avvolgimenti, rispet-
tivamente di primario e secondario, si ottenga una variazione lineare dell’indut-
tanza di cortocircuito. Si noti, infine, che il calcolo e stato fatto sotto ipotesi
pesanti, quali ad esempio la permeabilita, considerata qui infinita, del nucleo.
La stima qui fatta puo quindi fornire, solo grossolanamente, il valore dell’indut-
tanza di cortocircuito che si puo ottenere, nell’ipotesi di riempire perfettamente
gli spazzi allocati, all'interno della finestra, per il primario ed il secondario. Dal
punto di vista pratico, ogni interstizio tra le varie spire sara sede di energia im-
magazzinata, e I'induttanza di cortocircuito risultera quindi maggiore rispetto a

quella stimata.
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Appendice B

Datasheet dei principali

componenti utilizzati

Si allegano, di seguito, i datasheet dei principali componenti utilizzati, al fine di
facilitare la comprensione delle scelte progettuali fatte. Per ulteriori informazioni,

si faccia riferimento alla pagine web delle case produttrici.
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—e—
FAIRCHILD
e e y——

SEMICONDUCTOR®

FQD3N50C / FQU3N50C
500V N-Channel MOSFET

Features

* 2.5A, 500V, Rpgon) = 25Q @Vgg = 10V
Low gate charge ( typical 10 nC)

Low Crss ( typical 8.5pF)

Fast switching

100% avalanche tested

Improved dv/dt capability

RoHS compliant

March 2008

QFET®

Description

These N-Channel enhancement mode power field effect
transistors are produced using Fairchild’s proprietary, planar
stripe, DMOS technology.

This advanced technology has been especially tailored to
minimize on-state resistance, provide superior switching
performance, and withstand high energy pulse in the avalanche
and commutation mode. These devices are well suited for high
efficient switched mode power supplies, active power factor
correction, electronic lamp ballast based on half bridge
topology.

D
y D Z )
b
G
D-PAK I-PAK
G s FQD Series GDS FQU Series
S
Absolute Maximum Ratings
Symbol Parameter FQD3N50C/FQU3N50C Units
Vbss Drain-Source Voltage 500
Ip Drain Current - Continuous (T¢ = 25°C) 25 A
- Continuous (T = 100°C) 1.5 A
Iom Drain Current - Pulsed (Note 1) 10 A
Vass Gate-Source Voltage +30 \Y%
Eas Single Pulsed Avalanche Energy (Note 2) 200 mJ
IAR Avalanche Current (Note 1) 25 A
Ear Repetitive Avalanche Energy (Note 1) 35 mJ
dv/dt Peak Diode Recovery dv/dt (Note 3) 45 Vins
Pp Power Dissipation (T¢ = 25°C) 35 w
- Derate above 25°C 0.28 WwreC
Ty Tsta Operating and Storage Temperature Range -55 to +150 °C
T l}/}:xi:{num lead temperature for soldering purposes, 300 °c
rom case for 5 seconds
Thermal Characteristics
Symbol Parameter Typ Max Units
Rojc Thermal Resistance, Junction-to-Case - 35 °C/W
Roua Thermal Resistance, Junction-to-Ambient* - 50 °C/W
Roja Thermal Resistance, Junction-to-Ambient - 10 °C/W

*When mounted on the minimum pad size recommended (PCB Mount)

©2008 Fairchild Semiconductor Corporation
FQD3N50C / FQU3N50C Rev. B

www.fairchildsemi.com
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Package Marking and Ordering Information

Device Marking Device Package Reel Size Tape Width Quantity
FQD3N50C FQD3N50CTM D-PAK 380mm 16mm 2500
FQD3N50C FQD3N50CTF D-PAK 380mm 16mm 2500
FQU3N50C FQU3N50CTU I-PAK - - 70

Electrical Characteristics - 2s:c uness onenise notes

Symbol ‘ Parameter Test Conditions ‘ Min ‘ Typ ‘ Max ‘ Units

Off Characteristics

BVpss Drain-Source Breakdown Voltage Vgs =0V, Ip =250 pA 500 - - \Y

ABVpss/ - - . .

AT Breakdown Voltage Temperature Coefficient | Ip = 250 pA, Referenced to 25°C - 0.7 - Vi°’C

Ipss Zero Gate Voltage Drain Current Vps =500V, Vgs=0V - - 1 pA

Vps =400V, Tg =125°C - - 10 pA
lgssk Gate-Body Leakage Current, Forward Ves =30V, Vps=0V - - 100 nA
lgssr Gate-Body Leakage Current, Reverse Vgs=-30V,Vpg=0V - - -100 nA

On Characteristics

VGsith) Gate Threshold Voltage Vps = Vas, Ip =250 pA 2.0 - 4.0 \Y

Ros(on) Static Drain-Source On-Resistance Ves=10V,Ip=125A - 21 25

OFs Forward Transconductance Vps=40V,Ip=125A  (Noted) - 15 - S

Dynamic Characteristics

Ciss Input Capacitance Vps=25V,Vgg=0V, - 280 365 pF

Coss Output Capacitance f=1.0MHz - 50 65 pF

Cres Reverse Transfer Capacitance - 8.5 " pF

Switching Characteristics

td(on) Turn-On Delay Time Vpp =250V, Ip = 2.5A, - 10 30 ns

t Turn-On Rise Time Re=250 - 25 60 ns

taoffy Turn-Off Delay Time - 35 80 ns

(Note 4, 5)

t Turn-Off Fall Time - 25 60 ns

Qq Total Gate Charge Vps =400V, Ip = 2.5A, - 10 13 nC

Qgs Gate-Source Charge Ves =10V - 15 - nC

Qqq Gate-Drain Charge (Note4,5)| . 55 - nC

Drain-Source Diode Characteristics and Maximum Ratings

Is Maximum Continuous Drain-Source Diode Forward Current - - 25 A

Ism Maximum Pulsed Drain-Source Diode Forward Current - - 10

Vsp Drain-Source Diode Forward Voltage Vgs=0V,Ig=25A - - 14

tr Reverse Recovery Time Vgs =0V, Ig=3A, - 170 - ns

Qy Reverse Recovery Charge di /dt = 100 Alps (Note )} __ 0.7 - uC

NOTES:

1. Repetitive Rating : Pulse width limited by maximum junction temperature
2.L=58mH, |ag =2.5A, Vpp = 50V, Rg = 25 0, Starting T, = 25°C

3. Igp < 2.5A, dildt <200AVs, Vpp < BVpgg, Starting T, = 25°C

4. Pulse Test : Pulse width < 300ps, Duty cycle < 2%
5. Essentially independent of operating temperature

FQD3N50C / FQU3N50C Rev. B

www fairchildsemi.com
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Typical Performance Characteristics

Figure 1. On-Region Characteristics
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Figure 3. On-Resistance Variation vs.
Drain Current and Gate Voltage
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Figure 5. Capacitance Characteristics
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Figure 2. Transfer Characteristics
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Figure 6. Gate Charge Characteristics
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FQD3N50C / FQU3N50C Rev. B
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Figure 7. Breakdown Voltage Variation
vs. Temperature
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Figure 11. Transient Thermal Response Curve

Typical Performance Characteristics (continuea)

Figure 8. On-Resistance Variation
vs. Temperature
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Data Sheet No. PD60147 rev.U

Internationall
ToR Rectifier  IR2110(-1-2)(S)PbFIR2113(1-2)(S)PbF

HIGH AND LOW SIDE DRIVER
Features Product Summary
® Floating channel designed for bootstrap operation
Fully operational to +500V or +600V VorrseT (IR2110) 500V max.
Tolerant to negative transient voltage (IR2113) 600V max.
dV/dt immune
* Gate drive supply range from 10 to 20V lo+/- 2A 1 2A
¢ Undervoltage lockout for both channels
* 3.3V logic compatible Vout 10 - 20V
Separate logic supply range from 3.3V to 20V
Logic and power ground +5V offset ton/off (typ.) 120 & 94 ns
* CMOS Schm|tt-tr|gger(_ad inputs with pull-dov_vn Delay Matching (|R2110) 10 ns max.
® Cycle by cycle edge-triggered shutdown logic IR2113) 20
* Matched propagation delay for both channels ( ) NS max.
¢ Outputs in phase with inputs Packages
Description

The IR2110/IR2113 are high voltage, high speed power MOSFET and
IGBT drivers with independent high and low side referenced output chan-
nels. Proprietary HVIC and latch immune CMOS technologies enable 16-Lead SOIC

. . . L . . 14-Lead PDIP IR2110S/IR2113S
ruggedized monolithic construction. Logic inputs are compatible with IR2110/IR2113
standard CMOS or LSTTL output, down to 3.3V logic. The output
drivers feature a high pulse current buffer stage designed for minimum
driver cross-conduction. Propagation delays are matched to simplify use in high frequency applications. The
floating channel can be used to drive an N-channel power MOSFET or IGBT in the high side configuration which
operates up to 500 or 600 volts.

Typical Connection up to 500V or 600V
] HO Er )
Vpp© ¢ Voo Vg ad
™
HIN o HIN Vg 4 ° 1o
SD o ) — A oLOAD
LIN & LIN Vee —9-
oa —
Vgg © Vs COM - :___Er
Ve OT — LO
(Refer to Lead Assignments for correct pin configuration). This/These diagram(s) show electrical
connections only. Please refer to our Application Notes and DesignTips for proper circuit board layout.
www.irf.com 1

112



International
TSR Rectifier

Dynamic Electrical Characteristics

Veias (Vce, VBs, Vpp) = 15V, CL = 1000 pF, Tp = 25°C and Vsg = COM unless otherwise specified. The dynamic
electrical characteristics are measured using the test circuit shown in Figure 3.

IR2110(-1-2)(S)PbF/IR2113(-1-2)(S)PbF

Symbol Definition Figure | Min. | Typ. |Max. | Units |Test Conditions

ton Turn-on propagation delay 7 — 120 | 150 Vg =0V
toff Turn-off propagation delay 8 — 94 125 Vg = 500V/600V
tsd Shutdown propagation delay 9 — 110 | 140 ns Vg = 500V/600V
tr Turn-on rise time 10 — 25 35
t Turn-off fall time 11 — 17 25
MT Delay matching, HS & LS (IR2110) — — — 10

turn-on/off (IR2113) — — — 20

Static Electrical Characteristics
VBias (Vce, VBs, Vpp) = 15V, Ta = 25°C and Vss = COM unless otherwise specified. The V|, VTH and Iy parameters
are referenced to Vsg and are applicable to all three logic input leads: HIN, LIN and SD. The Vo and Ip parameters are
referenced to COM and are applicable to the respective output leads: HO or LO.

Symbol Definition Figure |Min. | Typ. Max.| Units |Test Conditions
VIH Logic “1” input voltage 12 9.5 — —
ViL Logic “0” input voltage 13 — — 6.0
VoH High level output voltage, Vpjas - Vo 14 — — 1.2 v lo=0A
VoL Low level output voltage, Vo 15 — — 0.1 lo=0A
Lk Offset supply leakage current 16 — — 50 Vg=Vg = 500V/600V
laBs Quiescent Vgg supply current 17 — 125 | 230 ViN =0V or Vpp
lacc Quiescent Vcc supply current 18 — 180 | 340 uA ViN =0V or Vpp
lapp Quiescent Vpp supply current 19 — 15 30 ViN =0V or Vpp
IIN+ Logic “1” input bias current 20 — 20 40 VIN = VDD
IIN- Logic “0” input bias current 21 —_ —_ 1.0 VIN=0V
Vesuv+ | VBs supply undervoltage positive going 22 7.5 86 | 9.7
threshold
VBSuv- Vs supply undervoltage negative going 23 7.0 8.2 9.4
threshold
Vccuv+ | Vec supply undervoltage positive going 24 7.4 8.5 9.6
threshold v
Vecuv- | Vee supply undervoltage negative going 25 7.0 82 | 94
threshold
lo+ Output high short circuit pulsed current 26 2.0 25 — Vo =0V, ViN=VDD
PW <10 ps
lo- Output low short circuit pulsed current 27 2.0 25 — A Vo =15V, VIN=0V
PW <10 ps
www.irf.com 3
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International
TSR Rectifier

Dynamic Electrical Characteristics

Vgias (Vce, VBs, Vpp) = 15V, CL = 1000 pF, Ta = 25°C and Vsg = COM unless otherwise specified. The dynamic
electrical characteristics are measured using the test circuit shown in Figure 3.

IR2110(-1-2)(S)PbF/IR2113(-1-2)(S)PbF

Symbol Definition Figure | Min. | Typ. |Max. | Units [Test Conditions

ton Turn-on propagation delay 7 — 120 | 150 Vg =0V
toff Turn-off propagation delay 8 — 94 125 Vg = 500V/600V
tsd Shutdown propagation delay 9 — 110 | 140 ns Vg = 500V/600V
tr Turn-on rise time 10 — 25 35
tf Turn-off fall time 11 — 17 25
MT Delay matching, HS & LS (IR2110) — — — 10

turn-on/off (IR2113) — — — 20

Static Electrical Characteristics
Veias (Vce, VBs, Vpbp) = 15V, Ta =25°C and Vgg = COM unless otherwise specified. The V|N, VTH and Ijy parameters
are referenced to Vsg and are applicable to all three logic input leads: HIN, LIN and SD. The Vo and Ip parameters are
referenced to COM and are applicable to the respective output leads: HO or LO.

Symbol Definition Figure |Min. | Typ. Max.| Units |Test Conditions
VIH Logic “1” input voltage 12 9.5 — —
ViL Logic “0” input voltage 13 — — 6.0
VoH High level output voltage, Vpjas - Vo 14 — — 1.2 v lo=0A
VoL Low level output voltage, Vo 15 — — 0.1 lo=0A
ILK Offset supply leakage current 16 — — 50 Vg=Vg = 500V/600V
laBs Quiescent Vgs supply current 17 — 125 | 230 VIN =0V or Vpp
lacc Quiescent V¢ supply current 18 — 180 | 340 uA VIN =0V or Vpp
lapp Quiescent Vpp supply current 19 — 15 30 ViN =0V or Vpp
IIN+ Logic “1” input bias current 20 — 20 40 VIN = VDD
IIN- Logic “0” input bias current 21 —_ - 1.0 VIN=0V
VBsuv+ | VBs supply undervoltage positive going 22 7.5 86 | 9.7
threshold
VBSUvV- Vs supply undervoltage negative going 23 7.0 8.2 9.4
threshold
Vccuv+ | Ve supply undervoltage positive going 24 7.4 8.5 9.6
threshold v
Vecuv- | Ve supply undervoltage negative going 25 7.0 82 | 94
threshold
lo+ Output high short circuit pulsed current 26 2.0 25 — Vo =0V, ViN=VbD
PW <10 ps
lo- Output low short circuit pulsed current 27 2.0 25 — A Vo =15V, VN=0V
PW <10 ps
www.irf.com 3
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J@ TeExAs
INSTRUMENTS

Data sheet acquired from Harris Semiconductor
SCHS097D - Revised September 2003

CMOS Hex
Schmitt Triggers

High-Voltage Types (20-Volt Rating)

B CD40106B consists of six Schmitt-
trigger circuits, Each circuit functions as an
inverter with Schmitt-trigger action on the
input. The trigger switches at different points
for positive- and negative-going signals. The
difference between the positive-going voltage
(VP) and the negative-going voltage (VN) is
defined ashysteresis voltage (V) (see Fig.6).
The CD40106B types are supplied in 14-lead
hermetic dual-in-line ceramic packages (F3A
suffix), 14-lead dual-in-line plastic packages (E
suffix), 14-lead small-outline packages (M, MT,
M96, and NSR suffixes), and 14-lead thin shrink
small-outlinepackages (PW and PWR suffixes).

CD40106B Types

Features:
u Schmitt-trigger action with no external components
® Hysteresis voltage {typ.) 0.9 V at Vpp=5V, 2.3V at
Vpp=10V,and35VatVpp=15V
u Noise immunity greater than 50%
® No limit on input rise and fall times
8 Standardized, sy ical output
& 100% tested for quiescent current at 20 V
8 Maximum input current of 1 uA at 18 V over full
package-temperature range; 100 nA at 18 V and 25°C
8 Low Vpp to Vg§ current during slow
input ramp
® 5V, 10-V, and 15-V parametric ratings
B Meets all requirements of JEDEC Tentative
Standard No. 13B, “Standard Specifications
for Description of ‘B’ Series CMOS Devices™

L e
1stics

Applications:

8 Wave and pulse shapers

& High-noite-énvironment systems
u Monostable multivibrators

8 Astable multivibrators

*‘LL INPUTS PROTECTED BY
€0S/MDS PROTECTION
NETWORK.

MAXIMUM RATINGS, Absolute-Maximum Values:

DC SUPPLY-VOLTAGE RANGE, (Vpp)
Voltages referenced to Vgg Teminal) ......
INPUT VOLTAGE RANGE, ALL INPUTS ...

DC INPUT CURRENT,ANY ONEINPUT ...ovvveiiaiiinninnnisiaiinnina

POWER DISSIPATION PER PACKAGE (Pp):
For Ta =-550C to +100°C
For Tp = +100°C to +125°C

............................ .. ~0.5Vto +20V

5V to Vpp +0.5V
cerereeres 210MA

DEVICE DISSIPATION PER OUTPUT TRANSISTOR

FOR T = FULL PACKAGE-TEMPERATURE RANGE (Ali Package Types)

OPERATING-TEMPERATURE RANGE (Tp)

STORAGE TEMPERATURE RANGE (Tgtg) ...

.-550C 10 +1250C
vvie 0 -B59°C 10 +1500C

LEAD TEMPERATURE {DURING SOLDERING):
Atdistance 1/16 * 1/32inch {1.59 £ 0.79mm) from casefor 10s max...... PR +2650C

RECOMMENDED OPERATING CONDITIONS

. >o‘—u-i
2 @o‘—x-l’
o2 >o——'— 0]
e @oﬁ— (3
P12 @L)LLJ
Voo' 4

Vag o7 920s- 20002

FUNCTIONAL DIAGRAM

» E E :
A U
13,5911,1% 248002

Voo

s2c8- 20003

Fig.1 — Logic diagram

[AMBIENT TEMPERATURE (Tal»25°C- 1

{1 of & Schmitt triggers,

a3

).

GUTPUT LOW (SINK) CURRENT (1,1 —mA

?,
{
A
5

For maximum reliability, | operating conditions should be selected B
so that operation is always within the following ranges: REARRE AN
LIMITS sitfil :
CHARACTERISTIC MIN. NAX. UNITS O o s o~
Supply-Voltage Range (For T Fig.2 ~ Typicsl output low (sink)

Full Package-Temperature Range) 3 18 \ currant characteristics.
DYNAMIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS TR TR BT T T
At T4 = 259C, Input ty, tf = 20 ns, C =50pF, R = 200k 3 ! ; i Ht

<
E
b
TEST CONDITIONS LIMITS :s
CHARACTERISTIC Vpp UNITS g Rveeaes
) TYP. MAX. £
Propagation Delay Time: 5 140 280 %
tPHL, 10 70 140 ns H
tPLH 15 60 120 5 i
Transition Time: 5 100 200 3 : - i
tTHL, 10 50 100 ns RISt =
'TLH 15 40 80 DRAIN-TO-SOURCE VOLTAGE (Vogi—V S
Input Capacitance, CiN Any Input [ 15 pF Fig.3 ~ Minimum output low (sink)
current characteristics,
Copyright © 2003, Texas Instruments Incorporated
3-388
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STATIC ELECTRICAL CHARACTERISTICS

CD40106B Types

DRAIN- TO~ SOURCE VOLTASE Vg —V

-3
AMBIENT TEMPERATURE (141725 CLTTTITHT
h HHH

a) Definition of Vp, Vy, Vi

AUCM e R

bl Transfer characteristics of 1 of 6 gates

Fig.6 = Hysteresis definiti

istics, and test set-up,

3-389

74]

GUTPUT VOLTAGE (Vg1 —v

HE SR s mee ouTace H
1
CONDITIONS | LIMITS AT INDICATED TEMPERATURES ({9C) o3
CHARACTERISTIC uNITS AT
Vo [Vin | Vbp siiiing
Vi|(V) | (V)| -B5 | 40 | +85 | +125 | Mn. | Typ. |Max. ;o B g
¥ F=8
Quiscont Dev -Jos| 5] 1 [ |30 [ - Joo2| H
escen vice I
Current, Ipp - {010] w0 2 (60 [ 60 [ - Joo2]| 2 A F 3
Max. ~f015) 15{ a [ 4 [120 ({120 - J002] 4 5
~[0201 20| 20| 20 [ 600 | 600 | — | 004 | 20 H
Positive Trigger -} - 5 221 22 2.2 2.2 2.2 - e o
Threshold Voltage | — | — | 10 | 46 | 46 | 46 | 46 | 46 - Fiod — Tvoica wieh "" )
Vp Min, 19.4 — Typical output high (source
prn - - 15 68 | 68 68 6.8 6.8 V. current characteristics,
-{- |5 |36[36|36]36] - 36
Vp Max. NIEREIE N EE A 7.1
_ _ '5 ,'o 8 10 8 10 B 10 B _ 10 8 ORAIN-TO-SOURCE VORTAGE (Vps) =~V
i M . N . -15 - - 0
Negative Trigger | ~ | — | 5 | 09| 09 | 09 | 09 | 0@ - T e T L, .
Threshold Voltage [ _ | — 0| 26| 25 75 | 25 75 — FE] CATE - sauRce MR A vacs £
VN Mi il - - SRR L H
N Min. HEEEE R R - L 3
Y ! =
~|-{5]28|28 | 28] 28] - 28
Vy Max. -] - Jw0]|52[52 52|52 - 5.2 3
-~ -1 w7474 [ 7478 | - 74 ¢
-] -15]03/03 03| 03] 03 - g
Hysteres!sVoltage - - 10 121 1.2 12 1.2 1.2 - z
VH Min. — -1 %676 | 16| 16 | 16 =1
-5 |16l16] 1616 - 16 i ¢
VH Max. -} - 0] 34| 34 34 34 - 34 a5 st
- - 15 5 5 5 5 - 5 Fig.5 — Minimum output high source)
Output Low (Sink} [0.4] 05 | 5 | 064 061 | 0.42 | 036 | 051 - current characterstics
Current, 05[010] 10 1615 [ 11|09 [ 13 =
lot. Min,
15(015| 156 | 42| 4 | 28 | 24 | 34 = on
Vi
Output High 46|05 | 5 |-064) -061]-042] 036 =057 _ | mA - -[}7——
{Source) 25|05 5 | 2813 [-115[—16|-32 | - DRIVER Léan
cfg:“h‘n'in 95[070] 10| 18| =15 |11 | 08 | <1326 | -
135[016| 15 [ 42| 4 |28 |24 | 34|68 | - outeur weuT
CHARACTEMSTIC CHARACTERISTIC
Qutput Voltage - |5 5 0.05 - 0.05 AT
Low-Level, -0 ] 10 0.05 - 0.05 T ourRuT
YoLMax. [T T ol e T s
- {15 15 0.05 - 0.05 Vol
v LOBIC 0"
Output Voltage -lo|s 495 4.95 - Redion /
H\i,w Le';?'. -To] 0 995 9.95 -
OKH Min, _ ) 15 14.95 14.95 — 3205+ 28680
Imi:t'z(’i;;;em, ~ loas| 18| 01| 01 # + _ |10-5| 0.4 uA Fig.7 — input and output characteristics.
AMBIENT TEMPERATURE 17,):25°C)
SUPPLY VOLTAGE 1y L s
T T
: H
1254 ,I.
Yo é
H

[

N
INPUT VDLFAGE #v )

-v
oucs 79431

Fig.8 — Typical current and voltage
transfer characteristics.
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Appendice C

Principali script MATLAB

utilizzati

Si allegano, per consultazione, i principali script MATLAB utilizzati per il di-

mensionamento del convertitore e della parte magnetica.
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APP. C  PRINCIPALI SCRIPT MATLAB UTILIZZATI

11/08/10 16.39 C:\Documents and Settings\Andrea C...\

Dimensionamento_Adragna.m 1 of 2

%%%Dimensionamento convertitore LLC 100W%%%

%%%Autore: Andrea Coran%%%

%%%%%%%%%%%%%%% %% %% %% %% %% %% %% % % % % %Y

%%%%%%%% %% %% % %% Specifiche di progetto%%%%6% %% % 84848484848/ %% %6 %% %% %% % %% %% %% %%
%9%%%% % %%%% % %%%% % % %% % % %% %% % %% %% % %% % 08008640480800868068000086800800

Vin_min = 360; %[V]

Vin_max = 420; %[V]

Vin_nom = 400; %[V]

Po =100; %[W] Potenza di uscita

Vo = 100; %[V] Tension e controllata

lo_max =1, %[A] Massima corrente di uscita

Fr =350e3 %[Hz] Frequen za risonanza

Fmax = 420e3 %[Hz] Frequen za max di lavoro
Tdead =0.1*(Fmax”(-1)) %][s] Tdead = 10% Tmin

Chb = 150e-12 %[F] Capacit a parassita Half-Bridge
eff =0.95 % Efficie nza aspettata

Vdrop = 0.6; %[V] Caduta diodi al secondario
rds_on = 3.6; %[Ohm]Resiste nza conduzione MOS
rds_onD = 2; %[Ohm]Resiste nza conduzione DIODO
tf = 9.9e-9; %[s] Tempo s pegnimento MOS

B0%%%%% %%
%0%%%% %% %% %% %%
assima potenza di %%%%%%

%Si fa lavorare il convertitore nominalmente alla m
%uscita alla risonanza%%%%%%%%%%% %% %% % %% %% % %% PdPsPasPasa96 % % % % %% %% % %% % % % % %% %

%%%%%%%%%%%%%%%% %% %% %% %% %% %% % %% % % %Y

809%0%0%%%%%

%%%%%%%% %% %% % %% %% %%Passo 1%%%%%%%% %% %9

n = Vin_nom/(2*((Vo)+2*Vdrop)) % Rapp

orto spire trasformatore

%%%%%%%% %% %% % %% %%%%Passo 2%%%%%%%% %% %%

0%%%%%%% %% %

Mmin = (Vo+2*Vdrop)/(Vin_max) % Rappo
Mmax = (Vo+2*Vdrop)/(Vin_min) % Rappo
lin = (Vo*lo_max)/(eff*Vin_min) %[A] Stima

rto di conversione minimo
rto di conversione massimo
massima corrente ingresso

%%%%%% %% %% %% %% %% %% %Passo 3%%%%%%%%%%%
%Calcolo raporto induttanza parallelo-serie%%%%%%%% %%%

%9%%%%% %% %%
%%%%%% % %% %% % %% %% %% % %%

o

Lr = n*Mmin/(4*(1-2*n*Mmin))*(8-(pi*Fr/Fmax)"2)

%9%%%%%%%%%% %% %% %% %%Passo 4%%%%%%%%%%% %%%%%%%%%%
%Calcolo induttanza parallela Lp%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%%% %% % %% %% %% %%

Lp = (n"2/(2*Fr))*((Lr*(Vo+2*Vdrop))/(4*n*Lr*lin+((
%[H]

pi*2)*Mmax*n - 2*Lr)*lo_max))

%%%%%%%%%% %% %% %% %% %Passo 5%%%%%%%%%%%
%Controllo di Lp per rispettare le condizioni ZVS.

%e inferiore a quello ottenuto in questo passo, pro

%aumentare Fr. Modificare i medesimi paramentri anc

0%%%%%%%%%%%

Se il valore di Lp non %
vare a ridurre Fmax o %
he se Lp risulta troppo%
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11/08/10 16.40 C:\Documents and Settings\Andrea C...\

Dimensionamento_Adragna.m 2 of 2

%inferiore rispetto a questo limite%%%%%%%%%%%%%%%%

Lp_ZVSmax = (Tdead/(4*pi*Fr*Chb))*sqrt(4*(1+Lr)*(n"

9%[H]

Lp_ZVSmax = 0.8*Lp_ZVSmax %Considero una t

%%%%%%%%%%%% %% %% %% %% %% %%

2)*(Mmin”~2)-(Lr2)/(1+Lr));

olleranza del 15%

%%%%%%%%%%%%%%%%%%%Passo 6%%%%%%%%%%%%8%46%46%8%6%46%98%6%6%48%46%4646% 0%%%% %% %% %%

Lp = 1.8e-4;
Ls = Lp/Lr %[H] Indu
Cr = 1/(Ls*((2*pi*Fr)"2)) %[F] Capa

%%%%%% %% %% %% %% %% %% %Passo 7%%%%%%%%%%%
%Calcolo corrente MOS a pieno carico e tensione di

Is = (n*(Vo+2*Vdrop))/(4*Lp*Fr) %[A]

%%%%%%%% %% %% % %% %% %%Passo 8%%%%%% %% %% %9

Fmin = (1-(2*n*lin-lo_max)/(n*Is))*Fr  %[Hz] Mini
% funz

O_1 = (tan((2/pi)*(1-n*(2*lin-Is)/lo_max)))(-1)
%[°] Ango
% corr

%%%9%%%%% %% %% % %% %% %%Passo 9%%%%%%%% %% %%

Ip_peak = Is/sin(O_1) %[A] Corr
Ip_rms = (sqrt(2)/2)*Is*sqrt(2+(Fmin/Fr)*(1/(sin(O_
%[A] Corr

1Q_rms = (1/2)*Is*sqrt(2+(Fmin/Fr)*(1/(sin(O_1)"2)-
%[A] Corr

Isec_peak = n*Is*(1+sqrt((1/(sin(O_1)"2)-4/(pi"2)))
~(-1))
%[A] Corr
ID_rms = n*Is/(2*pi*sin(O_1))*sqrt((Fmin/Fr)*(pi"2-
%[A] Corr
Isec_rms = sqrt(2)*n*Is/(2*pi*sin(O_1))*sqrt((Fmin/
"2)
%[A] Corr

Vc_peak = Vin_max/2+ (Is/(4*Fr*pi*Cr))*(pi*((Fr/Fmi

%[V] Tens

ttanza risonante serie
cita risonante

%09%%%%% %% %%
ingresso minima%%%%%%%%%

%9%%%%% %% %%

ma frequenza di
ionamento

lo di sfasamento della
ente di Tank

%9%%%%% %% %%

ente di picco al primario
1)"2)-2))
ente rms al primario

2))

ente rms interruttori
-(2/pi)*(O_1)+(cos((2/pi)*sin(O_1))) v
ente di picco secondario
(48-2*pir2)/3)*(sin(0_1)"2))

ente rms gamba diodi
Fr)*(pi*2-(48-2*pi*2)/3)*(sin(O_1) v

ente rms secondario

n)-1)+2/sin(0_1))
ione picco capacita

%%%%%%%%%%%%%%%% % %%Passo 10%%% %% %% % % % Y I I s8R/ %0 %% % % %% % % % %
%Calcolo perdite MOS e DIODI%%%%%%%%%% %% %% %% % %Y S%8%89/0 % %% %% % %% %% % %% %% % %% %%

Pc_MOS = rds_on*(Ip_rms”2) %[W] Perd
Ps_MOS = 2*0.5*Vin_nom*Ip_rms*tf*Fr ~ %[W] Perd

ite conduzione MOS
ite commutazione MOS

Pc_DIODO = rds_onD*(Isec_rms”"2) %[W] Perd ite conduzione MOS
Ptot = Pc_MOS+Ps_MOS+Pc_DIODO %[W] Perd ite totali
Rendimento = Po/(Po+Ptot) %  Rendimento effet tivo LLC
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APP. C  PRINCIPALI SCRIPT MATLAB UTILIZZATI

16/ 09/ 10 10.33 C:.\Docunents and Settings\...\Di nensi onanmento trasfornatore20.m 1 of 4

%% Di nensi onanent o trasformatore EFD20 - N87%%

%% Par anetri EFD20 %%

d_H = 2.45

dw=13.4

d_T=5.2

d_TX = 10.5

Del taT = 40;

lw=4*d_H + 2*d_T + 2*d_TX

Ae = 31

Ve = 1460

Vo = 101.2

Aw = d_w+d_H

AP = Aw* Ae/ 10000

Sc = 8.9*3.6; %Sezi one ganba central e [ Mm2]
SI = (20-15. 4)*6. 65; %Bezi one ganba | aterale [ Mm{'2]

%% Paranetri convertitore %

Bmax = 100e-3

n =195

Lm = 208e-6

Lr = 26.4e-6

k = sqrt(Lm (Lm+ Lr))

Fmn = 280e3

mu0 = 4*pi*le-7

n_reale = n/k

Ip_rms = 0.806 %Corrente rms al primario
Is_rms = 1.386 %Corrente rms al secondario
%% Cal col 0 Resistenza termica %%

Rth = 23*(AP*(-0.37))

%% Cal col o Potenza di ssipabile %6
Pt _max = DeltaT/Rth

Pc = 0.5*Pt _nmax

Pa = Pt_max-Pc

%% Cal col o Bmax %%

kforma = 0. 88;
Pv = Pc/ (Ve*kforma)*1le6

%% Cal col o spire al primario %%

N1 = n*Vo/ (4*k* Fm n* Bmax* Ae* le- 6)
N2 = Vo/ (4*Fmi n* Ae* Bnmax* 1e- 6)

N1 = N2*n_real e
%% Break: Scelta definitiva spire %%

N1 = 53
N2 = 25
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16/09/10 10.33 C:\Documents and Settings\...\Dimensio

namento_trasformatore20.m 2 of 4

%% Perdite effettive nel nucleo %%
Bmax_eff = Vo/(4*Fmin*Ae*N2*1e-6)
Pv_eff = 250

Pc_eff = Pv_eff*Ve*kforma/le6

%% Dimensionamento traferro %%

Lm = 225e-6

R = N1/2/(Lm); %Rilutt
progettata

tc = 0; Y%traferro iniz

R1 = tc/(mu0*Sc*le-6); %Riluttanz
Rr=R-R1; Y%rilutta

Rtc = Rr/(1+Sc/Sl); %Rilutta
traferro = Rtc*mu0*Sc*le-3 %Spessore

%% Definizione allocazione finestra primario-second

Awl = 0.5*Aw %[mm"2] Area finestra per a
Aw2 = Aw-Awl %[mm~2] Area finestra per a

%% Definizione diametro massimo filo %%

% Diametro massimo primario %

krl =0.5; %coeffic
circolare, spazio isolamento)
Sfilo_max1 = (kr1*(Aw1))/(N1); %sezione

conduttore primario e secondario uguali
Diametro_max1 = 2*sqrt(Sfilo_max1/pi)  %diametr
primario e secondario uguali

% diametro secondario

kr2 = 0.5;

Sfilo_max2 = (kr2*(Aw2))/(N2);

Diametro_max2 = 2*sqrt(Sfilo_max2/pi)

%% Scelta diametro conduttori %%

Diametro_pri = 0.4e-3
Diametro_sec = 0.66e-3

%% Calcolo spessore di penetrazione dei conduttori
ro =1.7*1e-8; Y%resis

mur = 0.999994 %Perme

Dpen = sqrt(ro/(pi*mu0*mur*Fmin))

%% Calcolo parametro Q per curve Dowell %%

Q_pri = 0.83*Diametro_pri*sqrt(Diametro_pri/(Diamet
Q_sec = 0.83*Diametro_sec*sqrt(Diametro_sec/(Diamet

%% Calcolo resistenza DC di primario e secondario %

r_dcl = ro/(pi*(Diametro_pri/2)"2)*N1*lw*1le-3 %
r_dc2 = ro/(pi*(Diametro_sec/2)"2)*N2*w*1e-3 %

anza necessaria per ottenere Lm

iale centrale [m]

a gamba centrale iniziale

nza mancante

nza mancante gamba centrale
traferro mancante sulle 3 gambe [mm]

ario %%

llocare primario
llocare secondario

iente di riempimento finestra (filo
max filo stimata con diametri v

o filo max con diametri conduttore

%%

tivita rame
abilita' relativa rame

ro_pri+0.05*Diametro_pri))/(Dpen)
ro_sec+0.05*Diametro_sec))/(Dpen)

%

Rdc primario
Rdc primario
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APP. C  PRINCIPALI SCRIPT MATLAB UTILIZZATI

16/ 09/ 10 10.33 C:\Docunents and Settings\...\Di nensi onanmento _trasfornmatore20.m 3 of 4

%% Cal col o geonetria avvol gi mrento %%

Nl _strato = (Awl/d_H)/ (Di ametro_pri*1e3)
N2_strato = (Aw2/d_H)/ (Di ametro_sec*1e3)

Strati _1 = N1/Nl_strato
Strati_2 = N2/ N2_strato

%% Cal col o resistenza AC di prinario e secondario %%

r_acl 35*r _dcl
r_ac2 = 30*r_dc2

%% Cal col o correnti per analisi perdite %%

11 ac I p_rms; %Corrente alternata al primario
12_ac = Is_rms; % Corrente alternata al secondario

%% Cal col o potenza dissipata dagli avvol gimenti %%

Pl = r_acl*(11_ac”2) %erdite avvol gimento primario
P2 = r_ac2*(12_ac"2) %erdi te avvol gi mento secondario
Pavv = P1+P2 %erdite avvol gi menti

%% Cal col o coefficienti di rienpinento reali %%

krl reale = (pi*(Dianmetro_pri/2)"2)*N1l/ (Awl* le- 6)
kr2_reale = (pi*(Di anmetro_sec/ 2)"2)*N2/ (An2* le- 6)

%% Cal col o conposi zione filo Litz %%

Litz = 0.2e-3 %Di ametro filo litz
Filil1=3
Fili2a =8

%% Sezione utile conduttori totale %%

Sezionel = Filil*pi*((Litz/2)"2)
Sezione2 = Fili2*pi*((Litz/2)"2)
Diametrol_litz = 2*sqrt(Sezi onel/ pi)
Diametro2_litz = 2*sqrt(Sezione2/ pi)

(AWl/d_H)/(Dianetrol_litz*1le3)
(Aw2/d_H)/ (Di ametro2_litz*1e3)

Nl _strato_litz
N2_strato_litz

Strati _1 = N1/Nl_strato_litz
Strati _2 = N2/ N2_strato_litz

%6 Rdc utile con filo litz %%

r_dcl litz =ro/(pi*(Dianetrol_litz/2)"2)*NL*| w*1le-3 %Rdc prinmario
r_dc2_litz = ro/(pi*(Dianetro2_litz/2)"2)*N2*| w*1le-3 %Rdc secondatio

%% Cal col o paranmetro Q per curve Dowel | %%

QL litz = 0.83*Litz*sqrt(Litz/(Litz+0.05%Litz))/(Dpen)
Q@_litz = 0.83*Litz*sqrt(Litz/(Litz+0.05*Litz))/(Dpen)
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16/ 09/ 10 10.33 C:\Docunents and Settings\...\Di nensi onanento trasformatore20.m 4 of

%% Cal col o resistenza AC di prinmario e secondario con filo Litz %%

r_acl = 4*r_dcl_litz
r_ac2 = 10*r_dc2_litz

9%b Perdite avvol gimenti con filo Litz %6

Pl litz = Filil*(r_acl*(l1_ac/Filil)"2) %erdite avvol gimento primario
P2_litz = Fili2* (r_ac2*(12_ac/Fili2)"2) %erdite avvol gi mento secondari o
Pavv_litz = P1_litz+P2_litz %erdite avvol gi menti

%% Cal col o coefficienti di rienpinento effettivi %6

krl reale = (pi*(Diametrol_litz/2)"2)*Nl/ (Awl* le- 6)
kr2_reale = (pi*(Dianmetro2_litz/2)"2)*N2/ ( Aw2* le- 6)

%6 Potenza total e dissipata dal trasformatore %%

Ptot = Pavv_litz + Pc_eff
Sal to_di _tenperatura = Rth*Ptot
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