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R I A S S U N T O

La produzione di energia rinnovabile ha assistito ad una grande cre-
scita negli ultimi anni, ma il suo sviluppo futuro dipenderà dall’in-
tegrazione di queste fonti nel contesto delle reti intelligenti o smart
grids. Nella presente tesi verrà analizzato un sistema di generazione
costituito da modulo fotovoltaico, accumulatore e supercondensatore
interfacciati alla rete mediante invertitore fotovoltaico. Questa strut-
tura sarà dimensionata nella sua configurazione più promettente per
un’applicazione domestica. Dopo un breve studio riguardo i tre di-
spositivi che la costituiscono, nel capitolo 4 verrà analizzata la dina-
mica della architettura complessiva fornendone un modello matema-
tico. Maggior risalto verrà dato al supercondensatore, che rappresen-
ta l’elemento di novità rispetto al tradizionale impianto fotovoltaico
che già include accumulatori tampone. Dall’analisi sull’architettura,
verranno estratte le specifiche per il convertitore di interfaccia del
supercondensatore e nel capitolo 5 verrà scelta una topologia adatta.
Quest’ultima si rivelerà del tipo a doppio ponte intero risonante ed
uno studio basato sulla approssimazione all’armonica fondamentale verrà
svolto nel 6. Lo sviluppo del modulatore per il controllo dei ponti sa-
rà svolto in ambiente LabVIEW R©mediante scheda GPIC ed esposto nel
capitolo 7.
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Parte I

D I S P O S I T I V I

Nella prima parte verranno descritti i dispositivi di gene-
razione e accumulo di energia. Questi sono infatti i com-
ponenti del sistema e verranno interfacciati ad un bus a
tensione continua comune mediante convertitori ad alta
efficienza.





1
B AT T E R I E

1.1 introduzione

Gli accumulatori sono dispositivi che permettono di immagazzina-
re e rilasciare energia. Questi oggetti sono realizzabili con tecnologie
molto differenti: accumulatori elettrochimici, celle a combustibile, ap-
parecchi meccanici1 o CAES, che utilizzano l’aria compressa. In questa
sezione vengono considerati i dispositivi attribuibili al primo gruppo.
Gli accumulatori elettrochimici fondano il proprio funzionamento sul
fenomeno dell’ossidoriduzione [1, 3]. Le caratteristiche delle batterie
dipendono dai materiali impiegati nella loro fabbricazione. Una lista
dei materiali tipicamente utilizzati è riportata in Tab. 1.

1.2 generalità accumulatori

1.2.1 Componenti accumulatore elettrochimico

Gli accumulatori elettrochimici sono costituiti da quattro componenti
principali: elettrolita, anodo, catodo e separatore.

L’anodo e il catodo sono i terminali che producono e ricevono ri-
spettivamente gli elettroni. Il primo si ossida durante la scarica, il
secondo si riduce.

L’elettrolita è il mezzo che permette la trasmissione di elettroni tra
i due elettrodi: è un solvente che determina la conduttività ionica. L’e-
lettrolita non deve essere un conduttore di elettroni, poiché in questo
caso si avrebbe l’autoscarica della batteria.

1.2.2 Capacità di un accumulatore

Gli accumulatori hanno una tensione nominale VN ed una tensione di
soglia minima Vmin, sotto la quale le celle che costituiscono l’accumu-

1 Come ad esempio il volano

nome simbolo impiego

Piombo -Pb/+PbO2 Batterie per auto

Nichel-Cadmio -Cd/+NiO(Oh)

Ferro-Nichel -Fe/NiO(OH)

Tabella 1: Materiali utilizzati per realizzazione accumulatori

3



4 batterie

latore subiscono danni permanenti. La capacità di un accumulatore è
espressa in ampere-ora (Ah) ed è il prodotto tra la corrente generata
dalla batteria ed il tempo necessario per passare da VN a Vmin.

La capacità così espressa dipende da molti fattori, tra cui la corren-
te di scarica, la temperatura e la tensione minima (che a sua volta
dipende dalla corrente di scarica). Si preferisce allora definire una ca-
pacità nominale relativa ad un tempo di scarica fissato. La capacità così
misurata viene indicata con Ci, dove i è il periodo di scarica espres-
so in ore. Con questa notazione, una capacità nominale C5 = 100Ah
indica che l’accumulatore si scarica 2in 5 ore con una corrente di 20A.

In generale, la capacità di un accumulatore può essere calcolata
come:

CAh(t) =

∫t
0

i(t)dt

Si possono definire altre grandezze tra loro legate. La capacità specifi-
ca indica la capacità dell’accumulatore per unità di massa e si esprime
in Ah

kg . Analogamente è definibile un’energia specifica che si esprime

in J
Kg .

1.2.3 Rendimento

Il rendimento nel caso degli accumulatori fa riferimento al procedi-
mento di carica e scarica. È definito rendimento di corrente ηi = ists

ictc
.

Può essere definito anche un rendimento di tensione, espresso dal
rapporto tra la tensione di scarica e quella di carica ηe = Vmin

VN
. Più

significativo è il rendimento energetico, dato dal prodotto ηiηe:

η =
Vminists

VNictc

1.2.4 State of Charge e Depth of discharge

Lo stato di carica (SOC, state of charge) è dato dal rapporto tra la
capacità rimanente, espressa in Ah e la capacità nominale. Legata ad
essa è la profondità di scarica (DOD, depth of discharge). La DOD è il
complemento della SOC, vale cioè: DOD = 1− SOC.

Conoscere la SOC di un accumulatore è fondamentale per una ge-
stione ottimale dell’energia a disposizione. Un esempio di capacità in
funzione della DOD è riportata in Fig. 1

Per la misura della SOC esistono diverse possibilità. La stima più
semplice consiste in una misura della tensione. Questo metodo è im-
preciso: la tensione dipende da molti parametri e varia molto poco,
soprattutto nell’intorno della piena carica. Di conseguenza non è pos-
sibile una stima precisa dello stato di carica e vanno utilizzati fattori
correttivi e cautelativi.

2 Ossia passa da VNOM a Vmin
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Figura 1: DOD

Un metodo molto più efficace è la determinazione dello stato di
carica mediante integrale della corrente di uscita. Noto un modello
accurato dell’accumulatore e misurando la corrente che esce dalla
batteria, è possibile determinare la carica rimanente nel dispositivo.
È sufficiente infatti calcolare l’integrale della corrente nel tempo per
ottenere la carica erogata dall’accumulatore. L’accuratezza di questo
metodo dipende fortemente da quella sul modello del dispositivo e
dalle incertezze sulla misura di corrente. È in questo caso richiesto
che vengano effettuati dei cicli di fine carica per annullare l’errore
integrale di misura.

1.2.5 Vita utile

La vita utile per un accumulatore è il numero di cicli che la batteria
può svolgere prima che la sua capacità si riduca dell’ 80 %. Ad esso
contribuiscono la DOD e la temperatura. Sovratemperature anche di
pochi gradi alterano la vita utile degli accumulatori.

La temperatura è un fattore fondamentale nell’utilizzo delle bat-
terie che altera sostanzialmente il comportamento dell’accumulatore.
Un esempio si può osservare in Fig. 2, dove la capacità della batteria
rimanente varia molto a seconda della temperatura a cui è stoccata.
Richiesta una vita effettiva e note le condizioni di lavoro, è possibi-
le determinare la DOD ammissibile in funzionamento. Dimezzare la
DOD implica tipicamente un raddoppio del numero di cicli utili.

1.2.6 Modalità di carica

La modalità di carica va differenziata in base al tipo di accumulatore
considerato. In generale sono previste tre fasi, denominate bulk charge,
taper charge e trickle charge.

La bulk charge è una fase di carica intensa che permette di ripristi-
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Figura 2: Carica rimanente a diverse temperature (datasheet FG20121A)

nare il 95 % della carica complessiva. Durante taper charge la corrente
di carica è ridotta fino a raggiungere il 100 % della carica. Per questa
fase si può prevedere una carica a tensione costante. L’ultima fase - la
trickle charge - consiste nella carica a bassa intensità che ha lo scopo di
compensare l’autoscarica dell’accumulatore. Un grafico della corrente
di carica in funzione del tempo è riportata in Fig. 3.

1.3 osservazioni conclusive

1.3.1 Alcune tipologie di accumulatore

1.3.1.1 Piombo-acido

Attualmente le batterie al piombo-acido sono le più utilizzate nel set-
tore dell’industria automobilistica. Questo tipo di accumulatore è sta-
to ideato dal fisico francese Gaston Planté nel 1860. Le batterie piom-
bo acido sono costituite da piombo poroso, acido solforico e ossido di
piombo. Durante la scarica, il piombo e l’ossido di piombo reagiscono
con l’acido solforico producendo solfato di piombo e acqua [4].

Sui veicoli queste batterie sono presenti nella forma di classica o
regolata mediante valvola (VRLA, valve-regulated lead-acid) che pre-
sentano caratteristiche migliori e ridotta manutenzione [5].

Tra gli svantaggi delle batterie piombo acido si ha la bassa densità
di energia e la difficoltà di stima dello stato di carica e di salute.
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Figura 3: Fasi di carica di un accumulatore

1.3.1.2 Ioni di Litio

Le batterie agli ioni di litio hanno una densità di energia molto ele-
vata. Sono utilizzati in diversi ambiti, che vanno dalle batterie per
telefoni cellulari fino ad accumulatori per veicoli elettrici o ibridi. In
quest’ultimo caso, un ruolo fondamentale è ricoperto dal sistema di
gestione della batteria (BMS, battery management system), su cui si sono
svolte diverse ricerche [6, 7]. Lo stato di carica è stimabile in diversi
modi alcuni basati sulla misura della tensione [8] a circuito aperto, al-
tri attraverso misure ripetute e regressioni [9]. Un altro aspetto fonda-
mentale riguarda la sicurezza degli accumulatori. Al seguito di diver-
si incidenti riguardanti accumulatori al litio, diversi studi sono stati
eseguiti per valutarne l’affidabilità [10, 11]. I test riguardano eccessi-
va carica o scarica ed il comportamento in cortocircuito. La tecnica
solitamente utilizzata è la calorimetria a tasso accelerato (accelerated
rate calorimetry, ARC) [12, 13]. L’obiettivo di queste prove è la ricerca
di uno standard di sicurezza con lo scopo di aggiornare la normativa
e rendere i dispositivi più sicuri.

1.3.2 Influenza dei parametri geometrici

I parametri elettrici dipendono fortemente da quelli di costruzione.
In particolare la tensione nominale di cella è legata al materiale, ad
esempio per celle al piombo Vcella = 2V. Alle dimensioni della cella
è legata l’energia stoccabile mentre dall’area di contatto dipende la
potenza estraibile alla porta e dunque la sua resistenza di uscita.

La capacità di un accumulatore è influenzata da diversi parame-
tri, tra cui si ricordano la corrente di scarica, il rispetto del limite di
tensione (dato dal costruttore) e la temperatura. In particolare la ca-
pacità di una cella si riduce al diminuire della temperatura. Fissato il
tempo di scarica, conviene considerare la capacità dell’accumulatore
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specifica simbolo valore u.m .

Tensione nominale VN 12 [V]

Watt per cella Wpc 135 [W]

Capacità nominale CN 28 [Ah]

Corrente corto circuito ICC 1800 [A]

Corrente di scarica (2min) Isc 238 [A]

Resistenza interna Ri 5.6 [mΩ]

Lunghezza l 196 [mm]

Larghezza w 130 [mm]

Altezza a 169 [mm]

Peso nominale PN 11.8 [kg]

Tabella 2: Specifiche accumulatore utilizzato

in funzione della temperatura. L’indicazione fornita dal costruttore si
riferisce infatti ad una temperatura nominale di 25◦C.

1.3.3 Sviluppi futuri

La ricerca nell’ambito degli accumulatori è sempre attiva. Oltre all’a-
nalisi dell’azione della combinazione di diversi materiali, si considera
sempre più la gestione intelligente della batteria stessa. Su batterie
commerciali di fascia alta, sono già integrati il controllo della sovra-
corrente e della sovratemperatura. Nel futuro però le batterie saranno
dotate di sistemi di controllo più complessi, in grado di selezionare
le singole celle [14, 15] per garantire carica e scarica la più uniforme
possibile ed allungare la vita utile del dispositivo.

1.4 materiale utilizzato

Per l’attività svolta si sono utilizzati gli accumulatori 12HX135 le cui
specifiche sono riportate in Tab. 2.

Il costruttore fornisce il layout dei terminali del dispositivo che
viene riportato in Fig. 4.
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Figura 4: Layout dell’accumulatore 12HX135 (data safe HX R© - Range summary)





2
S U P E R C O N D E N S AT O R I

2.1 introduzione

I supercondensatori - detti anche EDLC (Electric double-layer capaci-
tor) o ultracap - sono condensatori elettrolitici con capacità elevata.
Per questa loro caratteristica, i supercondensatori sono considerati il
punto intermedio tra i normali condensatori elettrolitici (con capaci-
tà fino a qualche mF) e gli accumulatori. Sono attualmente costituiti
da strati di carbone attivo immersi in una soluzione elettrolita tipica-
mente costituita da ammonio quaternario tetrafluorobato dissolto in
acetonitrile1.

Gli ultracap vennero sviluppati alla Pinnacle Research Institute, Inc.
a partire dal 1982 con il nome di PRI ultracapacitor [16]. Questo tipo
di condensatore è costituito da un doppio strato e non è soggetto
alle limitazioni tipiche di condensatori dielettrici. Infatti, benché ai
morsetti abbia un comportamento simile a quello di un normale con-
densatore, la capacità di un supercondensatore aumenta con il carico
ceramico mentre la resistenza serie è inversamente proporzionale al-
l’area della sezione ortogonale del dispositivo. Poiché è costituito da
una pila di elettrodi, presenta inoltre ridotta induttanza ai morsetti
e di conseguenza permette una rapida cessione ed assorbimento di
energia.

Rispetto agli accumulatori, i supercondensatori presentano diversi
vantaggi, tra i quali si possono annoverare [17]:

• alta efficienza

• alta corrente massima (fino a 4000A)

• ampio intervallo di temperatura operativa

• vita a scaffale illimitata

• facilità di stima dello stato di carica (SOC) e di salute (SOH)

L’energia associata ad un accumulatore è di gran lunga maggiore di
quella immagazzinabile in un supercondensatore che è però in gra-
do di fornire picchi di potenza molto elevati. Per questo motivo l’ac-
cumulatore è spesso indicato come una fonte di energia mentre il
supercondensatore come una fonte di potenza. Inserire un supercon-
densatore in un sistema provvisto di batteria è spesso semplice, ma
vanno considerati diversi aspetti che verranno discussi nel seguito.

1 questo è il caso dei supercondsatori Maxwell R©

11



12 supercondensatori

Rf Rm Rs

Cf Cm Cs

RleakVcella
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−

Icella

Figura 5: Modello a tre costanti di tempo

Un esempio di stima dello stato di carica e di salute di un super-
condensatore è riportato in [18].

2.1.1 Modellizzazione

La modellizzazione dei supercondensatori è stato uno degli argomen-
ti trattati fin dall’esordio [16]. Diversi autori hanno affrontato successi-
vamente l’argomento [19, 20, 21, 22], concentrandosi soprattutto nella
ricerca di una rappresentazione a parametri concentrati del disposi-
tivo. In [22] viene proposto l’utilizzo della spettroscopia di impeden-
za per trovare un modello affidabile del supercondensatore. Questa
analisi ha avuto seguito [19, 20] e ha prodotto diversi risultati spe-
rimentali [21] e modelli differenti. Analisi accurate sono state svolte
sia al variare della frequenza che della temperatura. Quest’ultima è
da considerare attentamente per via degli effetti di invecchiamento
che induce. L’aumento di temperatura causa delle degradazioni che
possono essere reversibili, ma anche irreversibili [20].

I modelli ottenuti con queste tecniche sono spesso complicati, poi-
ché sono costituiti da molti elementi passivi2. I supercondensatori
sono stati applicati a sistemi di potenza fin dagli esordi [16] e sono
stati ripresi da diversi autori [23, 24]. In [24] viene proposta l’appli-
cazione di un supercondensatore ad un convertitore connesso a rete
AC. In questo studio il modello utilizzato è quello semplificato a tre
costanti di tempo, indicato in [25] e riportato in Fig. 5. Per un dimen-
sionamento di un supercondensatore in un sistema di elettronica di
potenza è però sufficiente utilizzare il modello a singola costante di
tempo, considerando il dispositivo come un normale condensatore.

2 Alcuni modelli sono costitituiti da 14 elementi passivi tra resistenze, capacità e
induttanze.
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2.2 utilizzo

2.2.1 Carica e scarica

Una delle caratteristiche che differenzia i supercondensatori dalle bat-
terie è la possibilità di caricarli e scaricarli con la stessa corrente. Il
supercondensatore può essere scaricato completamente, pratica da
evitare con gli accumulatori. Quando privo di carica, il superconden-
satore si comporta come un corto circuito.

I supercondensatori hanno costanti di tempo τ molto più grandi di
quelle dei comuni condensatori elettrolitici. Metodi di carica possibili
sono a corrente costante o a potenza costante [26]. In quest’ultimo
caso va specificata la corrente massima ammissibile. Con tensione
nulla ai capi a dispositivo scarico, servirebbe infatti corrente infinita
per avere la potenza non nulla richiesta. Nel grafico in Fig. 6 sono
mostrate le due tipologie di carica.

In caso di carica a corrente costante, la tensione sul condensatore
cresce linearmente:

vC(t) =
I

C
t

Nel caso mostrato I = 20A e C = 500F. La curva blu è relativa al-
la carica a potenza costante P = 1500W. In questo caso la massima
corrente imposta è IMAX = 50A. Fintanto che la corrente necessa-
ria alla carica a potenza costante è superiore a 50A, cioè per tensioni
V < V∗ < P

I , si ha un tratto di carica lineare. La pendenza è superio-
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re perché I < IMAX. Dopo la tensione V∗ l’andamento si ottiene da
P = vC(t)iC(t) e i = CdvC(t)dt = P

v(t) :

∫v
0

νdν =

∫t
0

P

C
dt

v2

2
=

P

C
t

v =

√
2P

C

√
t

In questo caso sono state prese le caratteristiche di un modulto con
C = 500F e RESD ' 21mΩ che dà luogo a τ = RESDC ' 1.01s.

2.2.2 Mantenimento

Un supercondensatore va mantenuto scarico durante i trasferimenti
e lo stoccaggio. La vita a scaffale di questi dispositivi è illimitata [27].
I fattori che riducono la vita operativa di un supercondensatore sono
la tensione applicata e la temperatura. Gli effetti che si riscontrano
all’avanzare dell’età del dispositivo sono la riduzione della capaci-
tà e l’aumento della resistenza serie RESD. Quest’ultimo è l’effetto
maggiore.

Mantenendo un supercondensatore carico alla tensione nominale
di 2.5V (una singola cella) per 8800 ore si riscontra una riduzione
del 15% della capacità C = 0.85C0 ed un aumento del 40% della
resistenza RESD = 1.4RESD0

Data l’elevata costante di tempo, è bene caricare i dispositivi in
esame con ondulazioni di corrente ridotte. Le perdite per un super-
condensatore dipendono dal quadrato della corrente moltiplicato per
il duty cycle. Se supponiamo [26] di caricare un supercondensatore di
caratteristica I2 = 40000A2 mediante un convertitore buck, possiamo
impostare una corrente di 200A. Supponendo invece di utilizzare una
topologia boost col 50% di duty cycle, la massima corrente ammissibile
è circa 141A, infatti:

Î2 = I2MAX
Ieff√
δ

= IMAX

Ieff = IMAX
√
δ

= 200
√
0.5

' 141A

Oltre alle considerazioni sulle perdite massime consentite, l’aggiunta
di un supercondensatore ad una sistema già presente consiste sostan-
zialmente nel rispettare i valori massimi di tensione, di temperatura
e di massima corrente erogabile.
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2.2.3 Dimensionamento

Per permettere la realizzazione del supercondensatore adatto all’ap-
plicazione o per trovare un modulo a catalogo che soddisfa le specifi-
che richieste, è necessario trovare i seguenti dati [28]:

• Tensione massima VMAX

• Tensione minima Vmin

• Corrente nominale IN

In alternativa è possibile specificare la potenza P e il tempo di scarica
ts. Si noti che la tensione minima è data dal sistema: un ultracap può
operare anche fino alla completa scarica, ossia Vmin = 0.

Il supercondensatore è costituito da un gruppo di celle poste in se-
rie e parallelo. Ogni tipologia di cella è caratterizzata dalla tensione di
cella massima Vcella, dalla resistenza di cella Rcella e dalla capacità
Ccella.

Dalla tensione massima si ricava il numero di celle serie ns neces-
sarie:

ns =
Vmax

Vcelle

La capacità che ne risulta è Ccella
ns

, mentre la resistenza serie totale è
RESD = nsRcella. Ora è possibile valutare il margine di tensione che
si ha con queste scelte. Vale infatti:

∆V = 〈i〉ts
C

+ RESD〈i〉

Per ridurre la variazione di tensione si può aumentare il numero di
celle in parallelo.

2.2.4 Tensione minima

Come già evidenziato, la tensione minima è imposta dal sistema, non
dal supercondensatore. Si noti che utilizzare come tensione minima
Vmin = Vmax

2 significa sfruttare il 75% dell’energia immagazzinata
nel dispositivo. L’energia totale è ETOT = 1

2CV
2
max, mentre l’energia

estratta è:

EE =
1

2
C
(
V2i − V

2
f

)
(1)

=
1

2
C

(
V2max −

V2max
4

)

=
3

4
· 1
2
CV2max

= 0.75 · ETOT
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In generale è possibile tracciare un grafico della energia utilizzabile
normalizzata all’energia massima EN = E

EMAX
= E

1
2CV

2
max

in funzione

di α = Vmin
Vmax

. Il calcolo porge:

EN =
E

Emax

=
1
2C(V

2
max −α

2V2max)
1
2CV

2
max

= 1−α2

Il grafico della funzione è rappresentato in Fig. 7.

2.3 dimensionamento modulo supercondensatore

Per un’applicazione domestica come quella considerata nel presente
lavoro, è necessario dimensionare attentamente il modulo supercon-
densatore. Vanno inizialmente scelti la potenza PN ed il tempo di
scarica ∆t, ossia per quanto tempo il solo dispositivo deve essere in
grado di erogare la potenza nominale. Questo si traduce in una spe-
cifica di energia, legata poi alla tensione minima, come accennato nel
paragrafo precedente.

Si sceglie una potenza di PN = 3kW e un tempo di scarica ∆t = 10s,
quindi E = 30kJ. Queste specifiche permettono al supercondensatore
di sostenere il fabbisogno energetico di una tipica abitazione per un
tempo sufficiente a far attivare gli accumulatori.
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Maxwell R©è attualmente uno dei più grandi produttori di supercon-
densatori e si è utilizzato il suo catalogo per operare la scelta di un
modulo commerciale adatto. Una specifica importante è la tensione
nominale Vnom. Si è iniziato analizzando i moduli con tensione no-
minale più alta, infatti maggiore è la tensione sul supercondensatore,
minore è il rapporto di conversione M che il convertitore di interfac-
cia dovrà garantire. Questo ha il beneficio di richiedere una minore
corrente al supercondensatore.

Considerando infatti costante e pari a 450V la tensione sul dc-link,
una potenza di 3kW implica una corrente di Idc−link ' 6.7A. Con-
siderando in prima analisi rendimento unitario η = 1 per il conver-
titore di interfaccia, si ottiene una corrente di ingresso pari a Iin =

MIdc−link. È chiaro quindi che il rapporto di conversione deve essere
tenuto il più ridotto possibile.

L’energia estraibile da un supercondensatore partendo da Vnom ed
arrivando a tensione Vmin è :

E = P∆t

=
1

2
CV2nom −

1

2
CV2min

=
1

2
CV2nom

(
1−α2

)
(2)

dove α = Vmin
Vnom

indica la frazione di Vnom a cui si porta la tensione
sul supercondensatore, già riportato in Fig. 7. Dalla (2) è possibile
calcolare la capacità richiesta per ottenere l’energia di 30kJ al variare
di α per diverse Vnom. Il grafico che si è ottiene è riportato in Fig. 8.
Rimane anche fissata la corrente di ingresso necessaria. Vale infatti:

P = VminImax

Imax =
P

Vnomα

Il grafico della corrente di ingresso per le diverse Vnom è riportato in
Fig. 9.

2.3.1 Modulo da 160V

Il primo ultracap analizzato è il modulo Maxwell BMOD0006 E160 B02,
con una tensione nominale Vnom = 160V , una capacità di 5.8F ed
una massima corrente di 170A. Il prezzo di questo modulo è di circa
1000e. Tramite le curve parametriche realizzate si ricavano i seguenti
valori: α = 0.772, I = 24.3A. La richiesta di corrente risulta molto
elevata: in particolare è superiore al valore di corrente continua che
mantiene la variazione di temperatura del modulo al di sotto di 40◦C
(dal datasheet dell’ultracap, Imax40 = 12A per ∆T = 40◦C). Di con-
seguenza il modulo risulterebbe sottoposto ad una corrente di uscita
troppo alta che lo porterebbe ad un surriscaldamento e quindi ad una
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riduzione del tempo di vita del supercondensatore. Questo modulo
non è quindi adatto.

2.3.2 Modulo da 75V

Il secondo modulo analizzato è il Maxwell BMOD0094 P075 B02 che
presenta le seguenti caratteristiche:

• tensione nominale: Vnom = 75V

• capacità: C = 94F

• corrente massima: IC = 1900A

• massima corrente continua per ∆T = 15◦C : Imax15 = 48A

• massima corrente continua per ∆T = 45◦C : Imax40 = 78A

Dalle curve caratteristiche realizzate in precedenza e conoscendo Vnom
e C, si ricava il valore α = 0.942. Da α si ottiene immediatamente la
corrente massima di scarica ICmax = 42.5A necessaria a fornire la
potenza richiesta. Questa corrente risulta notevolmente al di sotto
della massima corrente erogabile dal modulo ed inoltre inferiore alla
Imax15. Questo modulo è adatto all’applicazione anche per il suo co-
sto (circa 2600e), minore di altre soluzioni a tensione nominale più
elevata.

Ottimizzazione vita utile

Scelto questo modulo come prima soluzione, si è proceduto all’ot-
timizzazione del tempo di vita utile. Poiché la capacità del super-
condensatore si riduce nel tempo, a parità di α eroga sempre meno
energia. Dunque α va scelto anche in base a questa riduzione. Nel
datasheet è riportato che la capacità del modulo si riduce del 20%
ogni 15 anni in condizioni stabili di temperatura, tensione e corrente
(T = 25◦C,V = 75V, I = 100A). Siccome non è facile mantenere il
modulo a temperatura costante di 25◦C, è stato considerato un caso
peggiore, ipotizzando una riduzione di capacita del 35% ogni 15 an-
ni. Si è quindi considerata una legge esponenziale per il decremento
della capacità al passare di n anni: definita p = 0.35

15 la percentuale di
riduzione annuale si ottiene:

Cn = Ci(1− p)
n (3)

dove Ci è la capacità iniziale dell’ultracap, quindi Ci = C = 94F in
questo caso.

In realtà la riduzione di capacità segue una curva differente per
ogni modulo, ma è disponibile solo sotto richiesta al costruttore. L’ap-
proccio seguito nel seguito è valido a prescindere dall’andamento ef-
fettivo della curva di riduzione di capacità. Il comportamento ripor-
tato in letteratura [29] non si discosta molto da quello utilizzato.
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Combinando le espressioni viste in precedenza questo equivale a
scrivere:

E =
1

2
Cn
(
V2nom − V2min

)

=
1

2
Ci(1− p)

nV2nom(1−α2) (4)

= 30kJ

Da questa equazione con n = 35 si ottiene il valore ottimale di α che
garantisce una vita utile per il modulo pari a 35 anni:

α(n) =

√
1−

2E

Ci(1− p)nV2nom
= 0.86 (5)

Questo valore di α determina Vmin = αVnom = 64.5V e Imax =
P

Vmin
= 46.5A. Tale valore di corrente risulta inferiore al valore ca-

ratteristico del modulo Imax15 = 48A, che è la massima corrente per
avere una variazione di temperatura di funzionamento sotto i 15◦C. Il
corrispondente rapporto di conversione M richiesto per il convertitore
di interfaccia varia in questo caso tra:

Mmax =
Vbus
Vmin

=
Vbus
αVnom

= 6.98

Mmin =
Vbus
Vnom

= 6

Questo modulo risulta adatto all’applicazione richiesta. La variazio-
ne di temperatura è infatti minima, come minima è la variazione
di tensione ai capi del supercondensatore. Il fattore di conversione
non è elevato ed è sostanzialmente costante, ed il controllo ne risulta
pertanto semplificato.

2.3.3 Modulo da 56V

Un altro modulo di supercondensatori valido è il Maxwell BMOD0130

P056 B03 da 56V e presenta le seguenti caratteristiche

• tensione nominale: Vnom = 56V

• capacità: C = 130F

• corrente massima: IC = 1900A

• massima corrente continua per ∆T = 15◦C: Imax15 = 61

• massima corrente continua per ∆T = 40◦C: Imax40 = 99

Con considerazioni analoghe al caso precedente, si ricava un α =

0.923 ed una variazione di tensione ∆V ' 4.3V. Da α si ottiene im-
mediatamente il valore di corrente massima di scarica Imax = 58A.
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Figura 10: Energia disponibile negli anni

La corrente massima erogata dal supercondensatore è inferiore alla
corrente Imax15 riportata sul datasheet, dunque anche questo modu-
lo è adatto. Inoltre il suo costo è di circa 1600e, più economico del
modulo da 75V.

Analogamente a quanto fatto prima, si cerca il valore di α che ga-
rantisca l’erogazione dell’energia necessaria per un numero di anni
adeguato. Nel datasheet è riportato che la capacità si riduce di circa
il 20% ogni 14 anni, in condizioni stabili di temperatura, tensione e
corrente (T=25◦C, V=56V, I=100A). Anche in questo caso si è consi-
derato una caso lievemente peggiore, ipotizzando una riduzione del
35% ogni 14 anni. Con calcoli analoghi al caso precedente, si ottiene:

α(n) =

√
1−

2E

Ci(1− p)nV2nom
(6)

dove Ci = C = 130F è la capacità iniziale dell’ultracap, n = 35 anni.
α = 0.802 determina Vmin = αVnom = 45.6V e Imax = P

Vmin
= 65.7A.

L’energia disponibile negli anni è rappresentata in Fig. 10, dove si
nota che dopo 35 anni l’energia è quella di specifica E = 30kJ. Il
valore di corrente ottenuto è poco superiore a Imax15 = 61A ed è
inferiore a Imax40 = 99A, dunque questa scelta garantisce una lunga
durata del modulo anche in condizioni non ottimali di utilizzo e con
costi più ridotti rispetto al modulo da 75V. Il rapporto di conversione
M richiesto per il convertitore di interfaccia in questo caso risulta
compreso tra:

Mmax =
Vbus
Vmin

=
Vbus
Vnomα

= 9.86
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Mmin =
Vbus
Vnom

= 8.036

2.3.3.1 Ottimizzazione modulo 56V

Il modulo più conveniente in termini economici risulta quello da 56V .
Nonostante alcune caratteristiche peggiori3 rispetto a quelle del mo-
dulo da 75V , il contenimento dei costi in un sistema di tipo domestico
detta la scelta.

Dai valori molto prossimi all’unità di α, si deduce che modulo è
poco sfruttato, ossia potrebbe erogare molta più potenza di quanta
inizialmente stabilita. Oppure potrebbe erogare i 3kW per tempo ∆t
superiore.

Si è quindi fissata la corrente massima di uscita dell’ultracap a
IClim = Imax40 = 99A, dove Imax40 è la corrente di uscita che
causa un innalzamento di 40◦C del modulo. È stato quindi valuta-
to quanta energia è possibile estrarre dal supercondesatore in queste
condizioni. Equivalentemente, imposta la potenza richiesta P = 3kW,
si è determinato per quanti secondi sia possibile fornirla4. Avendo
fissato la corrente IClim, è determinato il rapporto di conversione
Mlim = IClim

Iout
= 14.85 e di conseguenza i valori:

∆V = Vnom − Vmin = Vnom −
VDC
Mlim

= 25.697V

α =
Vmin
Vnom

= 0.5411

Da questi, tramite la (1), si può valutare l’energia massima disponibi-
le e il tempo di scarica ts in funzione degli anni di vita del dispositivo.
Quest’ultimo è sicuramente il parametro di maggior interesse e rap-
presenta i secondi per cui è possibile ottenere la potenza P richiesta
sempre in funzione degli anni di lavoro del dispositivo. Si nota che
avendo ipotizzato una diminuzione della capacità di tipo esponenzia-
le, anche il corrispondente decremento del tempo di scarica ha tale
un andamento. Il tempo di scarica ha quindi un valore massimo pa-
ri a tsmax = 47s corrispondente ad un’energia iniziale disponibile
pari a Emax = 56kJ. Il tempo di scarica decresce poi negli anni in
modo esponenziale, arrivando ad un valore ts ' 19s dopo 35 anni
di funzionamento, Fig. 11. Un tempo di scarica così elevato permet-
te a qualsiasi accumulatore di arrivare a regime nel miglior modo
possibile, preservandone la vita utile.

3 come il maggior rapporto di conversione richiesto, corrente continua in uscita
maggiore e più vicina ai limiti riportati nel datasheet e maggiore swing di tensione.

4 Per questo ulteriore studio di ottimizzazione abbiamo considerato, come in
precedenza, una diminuzione della capacità del 35% ogni 14 anni.
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3
PA N N E L L I F O T O V O LTA I C I

3.1 introduzione

Negli ultimi anni si è assistito ad una crescita delle fonti di energia rin-
novabili ed in particolar modo per quella fotovoltaica. Le fonti rinno-
vabili presentano diversi vantaggi rispetto a quelle tradizionali basate
su idrocarburi. In particolare non vengono prodotti gas serra (CO2,
NO2, SO2,..) e sono virtualmente illimitate, dipendendo solamente
dall’irraggiamento del sole o dal calore prodotto dal nucleo della Ter-
ra. La densità di potenza di queste fonti è però limitata

(
150 W

m2

)
ed

ha un costo in kWh superiore a quella di fonti di energia tradizionali
basate su carbone e petrolio. A partire dai primi anni del 2000, la cre-
scita registrata è stata superiore al 30% annuo [30, 31], soprattutto per
merito degli incentivi statali di diversi paesi. In particolare in Italia e
Germania il contributo dovuto alle fonti rinnovabili ed in particolare
al fotovoltaico si attesta intorno al 10% e il 7% rispettivamente della
produzione totale [32].

I pannelli fotovoltaici producono una tensione continua e sono ba-
sati su una struttura a giunzione PN. Questi sono impiegati fonda-
mentalmente in due modalità:

• autonoma

• connesso a rete

Nel primo caso si tratta di piccole potenze ed il pannello viene uti-
lizzato per alimentare un circuito in particolare. Un esempio sono
i segnali autostradali con illuminazione ed i lampioni (un esempio
in Fig. 12). Questi sistemi sono a bassa potenza e principalmente co-
stituiti da modulo fotovoltaico, convertitore e batteria tampone. Nel
secondo caso il pannello fotovoltaico è connesso alla rete di distribu-
zione. L’energia in eccesso viene immessa nella rete, mentre quella
mancante viene assorbita dalla stessa. In questo caso si pone il pro-
blema della connessione di una sorgente a tensione continua, come
il pannello fotovoltaico, ad una alternata, come la rete di distribuzio-
ne. È necessario allora un invertitore per trasferire la potenza dalla
frequenza nulla a quella di rete.

Siccome molti altri dispositivi lavorano a tensione continua (accu-
mulatori, supercondensatori), diversi convertitori di interfaccia si col-
legano mediante il cosiddetto bus-dc. Questo viene mantenuto a ten-
sione costante (tipicamente 450V) dall’invertitore che preleva o cede
energia alla rete elettrica alla quale è connesso. Questa connessione
presenta diversi problemi, noti e gestiti da lungo tempo [33, 34, 35].

25
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Figura 12: Strutture fotovoltaiche autonome a Martina Franca (TA)

3.1.1 Effetto fotovoltaico

L’effetto fotovoltaico consiste nella generazione di energia elettrica a
partire dalla radiazione solare che incide su un materiale opportu-
no, in particolare su uno strato di un semiconduttore. In tutte le re-
gioni del semiconduttore che costituiscono la cella fotovoltaica (zona
n, zona p e zona di svuotamento) si generano continuamente cop-
pie lacuna-elettrone, a causa dell’assorbimento dei fotoni incidenti da
parte degli atomi del cristallo. La cella è realizzata in modo tale che
il maggior numero di cariche possa raggiungere i terminali prima di
ricombinarsi. Lo spostamento delle cariche è dovuto principalmente
alla diffusione, causata dal gradiente di concentrazione dei portatori
minoritari che si ha nelle regioni p ed n del semiconduttore. Questo
avviene in maniera analoga in un comune diodo al silicio. La rap-
presentazione di una sezione di cella fotovoltaica è riportata in Fig.
13. La cella produce [2] una tensione a vuoto di circa 0.6÷ 0.7V ed
una densità di corrente in cortocircuito di 0.5÷ 0.6 mA

mm2 . Le celle fo-
tovoltaiche vengono spesso raggruppate in moduli fotovoltaici per la
produzione di energia elettrica in applicazioni pratiche.

3.1.2 Materiali

Il materiale tipicamente utilizzato è il silicio. Quest’ultimo può esse-
re utilizzato in diverse forme: monocristallino, policristallino e amor-
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Figura 13: Rappresentazione cella fotovoltaica

fo. L’efficienza cala dal primo (' 15%) all’ultimo (' 10%). Il prezzo
ha invece andamento inverso. Efficienze maggiori (fino al 21%) so-
no ottenute mediante celle fotovoltaiche ad eterogiunzione [36], ossia
realizzate mediante l’apposizione di due materiali drogati p ed n dif-
ferenti. Queste tipologie di cella sono state investigate anche con lo
scopo di una produzione di materiale fotovoltaico efficiente e a basso
costo [37], ottenendo in questo caso efficienze inferiori (' 15%) ma
comunque simili a quelle del silicio cristallino.

Alcuni materiali che hanno trovato ampio spazio nella ricerca so-
no il GaAs (arsenuro di gallio), il telloluro di Cadmio [38], il CIS
(Copper Indium Diselinide) e CIGS (Copper Indium Gallium Diselinide)
[39, 40]. Quest’ultimi presentano però dei problemi per la gestio-
ne dello smaltimento delle scorie, tema che sta avendo sempre più
considerazione[41, 42, 43].

Un’altra strada intrapresa è quella dei materiali organici. Queste
dispositivi presentano costi molto ridotti e grande facilità di produ-
zione. Sono flessibili e possono essere anche introdotti nei vetri delle
finestre ed essere prodotti di diversi colori. La maggiore limitazione
è la ridotta efficienza (' 5%) che ne frena l’adozione. In questo mo-
mento la loro effettiva utilità è ancora discussa [32, 44, 45] e non sono
ancora presenti prodotti commerciali basati su tecnologia organica.

3.2 modello matematico

La generazione di una coppia elettrone-lacuna dovuta all’assorbimen-
to di fotoni è un processo che si ha parallelamente alla generazione
termica. Quando la giunzione è illuminata, il primo diventa domi-
nante sul secondo. Si dimostra (ad es. [2]) che la cella fotovoltaica
obbedisce alla legge:

Icella = IF − ISqn

(
e
qV
kT − 1

)
− ISrs

(
e
qV
2kT − 1

)
(7)
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Figura 14: Caratteristica i-v cella ideale (immagine estratta da [2])
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Figura 15: Circuito equivalente cella PV ideale

dove IF è data dalla somma delle correnti foto-generate nelle tre regio-
ni di semiconduttore, ISqn è dovuta alla ricombinazione nelle regioni
quasi neutre e ISrs a quella nella regione di svuotamento. Alla 7 è im-
mediato associare il circuito equivalente riportato a sinistra in Fig. 15.
Per semplificare il primo circuito, solitamente si utilizza il modello a
destra, dove Deq è un diodo di caratteristiche tali da approssimare
l’azione dei due diodi D1 e D2. In Fig. 14 è riportata la caratteristica
i-v della cella fotovoltaica ideale (7) e la potenza in uscita. Si può nota-
re un massimo di potenza in corrispondenza dei valori IPMP e VPMP.
Si dalla 7 e dalla Fig. 15 si possono trovare i parametri fondamentali
della cella, ossia:

• corrente di cortocircuito: coincide con IF (corrente foto-generata)
e dipende direttamente dalla luminosità.

• tensione a vuoto: può essere espressa come:

VCA '
kT

q
ln
(
IF
ISqn

)
(8)

poiché IF � ISqn � ISrs . Si può notare come VCA dipenda poco
dall’irraggiamento e molto dalla temperatura.
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Figura 16: Circuito equivalente cella PV reale

Figura 17: Caratteristica i-v cella reale (immagine estratta da [2])

• fattore di riempimento: è indice dell’idealità della cella ed è
definito come:

FR =
VPMPIPMP
VCAIF

(9)

dove VPMP e IPMP sono la tensione e la corrente nel punto di
massima potenza della cella.

Una cella fotovoltaica reale presenta delle non idealità che vanno
incluse per poter ottenere un modello attendibile. In particolare, bi-
sogna considerare la resistività non nulla delle regioni quasi neutre e
dei contatti metallici. Vanno considerati inoltre gli effetti di superficie
e le non idealità del semiconduttore. Il primo fenomeno può essere
modellato attraverso una resistenza serie Rs. Il secondo si modella at-
traverso una resistenza parallelo Rp. Il circuito equivalente è riportato
in Fig. 16. Principalmente a causa della resistenza serie, nella curva
i-v della cella reale si nota una pendenza per valori bassi di tensione
(Fig. 17) inizialmente assente (Fig. 14). È possibile determinare la ca-
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Figura 18: Simulazione modulo Sanyo (immagine estratta da [2])

ratteristica i-v di un modulo fotovoltaico costituito dal parallelo di M
stringhe costituite dalla serie di N celle [2]:

IMOD =M


IF − ISeq


e

q

(
VMOD
N

+
RsIMOD

M

)

ηkT − 1


−

VMOD + N
MRsIMOD

NRp




Questa relazione permette di stimare i parametri di un modulo foto-
voltaico mediante misure e regressioni. Dai parametri può essere ela-
borata una simulazione di moduli commerciali, come rappresentato
in Fig. 18.

3.3 ricerca pmp e connessione

L’utilizzo di un modulo fotovoltaico per l’alimentazione diretta di un
carico non è consigliata. La potenza erogata dal modulo dipende dal
punto operativo e dalle condizioni ambientali, come irraggiamento
e temperatura. In caso di insolazione uniforme esiste un solo punto
di massima potenza che però varia nel tempo. Per poter estrarre la
massima potenza possibile dal modulo, viene solitamente affiancato
un circuito elettronico, chiamato inseguimento del punto di massima
potenza (MPPT, Maximum power point tracking) ad un convertitore che
interfaccia il modulo fotovoltaico al carico. Uno schema a blocchi rap-
presentativo della struttura tipicamente utilizzata è riportato in Fig.
19. L’MPPT viene utilizzato come blocco che determina il riferimento
per il controllo di corrente e la sua implementazione è indipenden-
te dal tipo di convertitore. In Fig. 19 viene controllata la corrente di
uscita del convertitore, affinché la potenza estratta dal modulo sia
la più alta possibile. È interessante notare che nel caso il carico sia
costituito da una batteria, il controllo agisce in modo da massimizza-
re la corrente di carica della batteria. Questo vale se il convertitore
ha rendimento vicino all’unità e la batteria ha tensione costante, due



3.3 ricerca pmp e connessione 31

DC/DC

MPPT

i∗PV
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− iPV

icarico

+

−
Vcarico

GI(s) PWM

icaricoiPV

Figura 19: Schema a blocchi sistema fotovoltaico con ricerca MPPT

condizioni tipicamente soddisfatte. In questo caso il convertitore va
dimensionato con controllo della corrente di uscita e imponendo la
tensione di ingresso, perché quella di uscita è fissata dalla batteria.

L’inseguimento del punto di massima potenza può essere realizza-
to in diversi modi. È possibile caratterizzare il modulo fotovoltaico
in modo da conoscere il legame tra il punto di massima potenza e
qualche grandezza facilmente misurabile. Questo presuppone però
misurazioni e verifiche su ogni modulo fotovoltaico che comunque
andrebbero eseguite diverse volte nel corso della sua vita utile per-
ché dipendenti dalle condizioni ambientali e dall’invecchiamento del
dispositivo.

Al contrario, metodi a catena chiusa non necessitano di una cono-
scenza approfondita delle caratteristiche del modulo e permettono di
trovare il punto di massima potenza anche al variare delle condizioni
ambientali e di invecchiamento del pannello fotovoltaico. La ricerca
del punto di massimo si basa sulla ricerca di una delle due condizioni:

dP

dV
= 0

dP

dI
= 0

Queste equazioni individuano la tensione o la corrente nel punto di
massimo, come si può osservare in Fig. 17. Gli algoritmi per la ricerca
sono numerosi e sono riconducibili al metodo del gradiente. Essi con-
sistono frequentemente in un’implementazione del metodo perturba e
osserva.
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3.4 connessione alla rete

Un sistema fotovoltaico è costituito da modulo fotovoltaico e da elet-
tronica di controllo che gestisce la potenza generata e la trasferisce
alla frequenza di rete. I convertitori che gestiscono la potenza devono
soddisfare molte esigenze in ambito smart grid, tra i quali si ricordano
[46]:

• MPPT per massimizzare l’energia estratta dal modulo fotovol-
taico

• controllo della corrente iniettata affinché sia conforme alle di-
rettive in materia

• rivelazione del funzionamento in isola e protezione che attual-
mente vanno evitate per la sicurezza degli operatori

• amplificazione di tensione per permettere il funzionamento
ottimale dell’invertitore

• Controllo delle armoniche per rispettare le norme IEC/CEI
sulle emissioni condotte e irradiate

• accumulo energetico per permettere una migliore gestione del-
la generazione

La gestione dei componenti che operano a tensione costante (interfac-
ciati cioè al dc-link) saranno oggetto della seconda parte.

La connessione effettiva alla rete è invece effettuata tramite inver-
titore che spesso non introduce isolamento galvanico e può solo ri-
durre la tensione. La topologia (ad es. [47]) è infatti analoga a quella
del buck ma il controllo è tale da imporre una tensione variabile sinu-
soidalmente con ampiezza e frequenza proprie della rete alla quale è
connessa. La mancanza di isolamento galvanico rende problematica
anche la presenza di correnti di modo comune, che possono essere af-
frontate con particolari tecniche di modulazione [48] oppure isolando
gli stadi di conversione continua-continua.

3.5 materiale utilizzato

Il modulo fotovoltaico presente in laboratorio che verrà utilizzato per
sperimentare l’efficacia dell’architettura analizzata è il Sanyo HIP -

210NHE1, di cui è stata presentata una caratterizzazione in Fig. 18. Le
caratteristiche del modulo sono riportate in Tab. 3.
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caratteristica simbolo valore

Potenza massima Pmax 210W

Tensione a massima potenza VPMP 41.3V

Corrente a massima potenza IPMP 5.09A

Tensione circuito aperto VCA 50.9A

Corrente di corto circuito ICC 5.57A

Potenza minima garantita Pmin 199.5W

Tabella 3: Caratteristiche modulo Sanyo





Parte II

A R C H I T E T T U R A

Nella seconda parte viene studiata l’architettura del si-
stema complessivo che comprende i dispositivi descritti
nella prima parte ed i relativi convertitori. Verrà studiata
l’iterazione tra di essi e proposto un modello dinamico.





4
A N A L I S I A R C H I T E T T U R A

4.1 introduzione

Per procedere con l’installazione di un modulo supercondensatore è
necessario stabilire la modalità di connessione. Sono possibili diverse
configurazioni che verranno brevemente discusse.

4.1.1 Connessione diretta parallelo

Una prima scelta può essere la connessione parallelo di accumulatore
e supercondensatore come mostrato in Fig. 20.

Benché molto semplice, questa connessione presenta numerosi svan-
taggi. Innanzitutto bisogna garantire che la tensione nominale di bat-
teria e del supercondensatore siano compatibili. Questo limita eviden-
temente la scelta del modulo e i gradi di libertà del sistema. Inoltre
non è possibile controllare separatamente la corrente in ingresso alla
batteria e al supercondensatore. Non è quindi possibile caricare cor-
rettamente i due dispositivi, causandone una riduzione del tempo di
vita.

4.1.2 Connessione indiretta serie

Per ovviare agli svantaggi della precendente configurazione di può
adottare la connessione proposta in Fig. 21. In questo modo si può
imporre la tensione nominale sul supercondensatore garantendo un
utilizzo corretto. Inoltre si osserva che la richiesta di potenza del
sistema può essere soddisfatta dal supercondensatore, se la banda
del controllo è adeguatamente progettata. Anche la batteria beneficia
di un controllo dedicato; si può infatti garantire una curva di carica
richiesta.

+

−
VDCDC/DC

+

−
VBATT VUC

Figura 20: Connessione parallela diretta

37
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+

−
VBATT VUC

+

−
VDCDC/DC DC/DC

Figura 21: Connessione serie indiretta

+
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VDCDC/DC

+

−
VBATT

VUC DC/DC

Figura 22: Connessione parallela indiretta

Lo svantaggio evidente è che l’energia fornita dalla batteria deve
attraversare due stadi di conversione con conseguente calo dell’effi-
cienza generale del sistema. L’alta efficienza è una caratteristica ne-
cessaria per un impianto domestico e dunque questa soluzione non
verrà presa in considerazione.

4.1.3 Connessione indiretta parallelo

Un’ulteriore configurazione che ovvia tutti gli svataggi delle due pre-
cedenti è la connessione parallelo indiretta riportata in Fig. 22. In que-
sto caso l’efficienza è la massima possibile e i due dispositivi possono
operare nelle rispettive condizioni ottimali.

Come nel caso della connessione serie indiretta, si può controlla-
re la tensione sul supercondensatore. Operando in questo modo, si
mantiene il supercondensatore alla tensione nominale e si richiede
l’azione della batteria solo a fronte di variazioni lente.1

La struttura complessiva sarà costituita da due controlli che agisco-
no in maniera interdipendente. Un primo anello controlla la tensione
del dc link agendo sulla corrente di uscita del supercondensatore. Un
secondo anello controlla la tensione ai capi del supercondensatore,
utilizzando come controllo la corrente di batteria. L’inverter e le sor-

1 La tensione ai capi del supercondensatore si riduce lentamente e dà modo alla
batteria di rispondere alla richiesta di energia.
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Figura 23: Struttura complessiva

genti si comportano come generatori di potenza costante. Non è quin-
di l’inverter che mantiene la tensione del dc link al valore nominale,
ma il supercondensatore con l’adeguato controllo.

Il sistema complessivo è riportato in Fig. 23. Il convertitore del
supercondensatore mantiene la tensione del dc link costante, mentre
quello della batteria mantiene la tensione sul supercondensatore co-
stante. L’anello che controlla la tensione del dc link deve essere relati-
vamente rapido, mentre quello che controlla la tensione sull’ultracap
deve agire più lentamente.

Il punto di raccordo degli attori del sistema è il dc link ed in par-
ticolare la sua tensione Vbus. Dunque i convertitori di interfaccia
assorbono o immettono corrente nel condensatore Cbus.

4.2 analisi dinamica

4.2.1 Ipotesi iniziali

Per l’analisi del sistema si farà uso di alcune semplificazioni. In primo
luogo tutti i convertitori sono considerati ad efficienza unitaria η = 1

e vale dunque la conservazione della potenza Pin = Pout. Lo studio
verrà eseguito sulle grandezze medie, si trascurerà quindi qualsiasi
ondulazione residua.

La variabile di controllo per il convertitore del supercondensatore è
la corrente di uscita iuc. Si considera una dinamica del primo ordine
tra il riferimento di corrente i∗ucin e la corrente erogata:

iucin =
1

1+ sτuc
i∗ucin
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τuc è la costante di tempo del controllo di corrente ad anello chiuso.
Da questa ipotesi e dall’efficienza unitaria si ricava anche:

iucout = iucin
Vuc

Vbus

Quest’ultima espressione dà luogo ad un sistema non lineare, in cui
la corrente in uscita al convertitore dell’ultracap dipende dal prodotto
e dal rapporto di altre tre grandezze tempo varianti.

Ipotesi analoghe vengono fatte sul convertitore di batteria. In que-
sto caso però si considera la tensione di batteria Vbatt costante. Val-
gono allora:

ibattin = i∗battin
1

1+ sτbatt

ibattout = ibattin
Vbatt
Vbus

Anche in questo caso τbatt è la costante di tempo del controllo di
corrente ad anello chiuso. La seconda espressione è analoga a quella
relativa all’ultracap con Vbatt costante. L’espressione è comunque
non lineare.

Per il pannello fotovoltaico e l’inverter si considera invece l’espres-
sione

ipv,i =
Ppv,i

Vbus

I due convertitori ricevono infatti un riferimento di potenza ed iniet-
tano ed erogano rispettivamente la corrente sul dc link a seconda della
tensione su di esso presente (l’efficienza è unitaria).

4.2.2 Modello medio non lineare

Il modello medio non lineare descritto finora è realizzato in ambiente
Matlab R© Simulink R© ed è riportato in Fig. 24. Non sono riportati
carichi, ma l’estensione è diretta.

Per garantire il funzionamento del sistema, vanno dimensionate le
bande dei loop di corrente di ultracap τuc e batteria τbatt e i due
controllori C(s) e D(s). La tensione Vbus è scelta pari a 450V, la po-
tenza di inverter e pannello fotovoltaico sono poste pari a 2.5kW
mentre la tensione nominale dell’ultracap e il valore di capacità so-
no 90V e 94F. Richiedendo una r∆Vc = ∆Vc

Vc
= 0.05, si ottiene che

Cbus >
Ibus

2ω0r∆Vc
Vbus ' 314µ F. [Il dimensionamento va corretto].

4.2.3 Linearizzazione

Dalle espressioni precedenti si ricava un modello lineare mediante
espansione in serie di Taylor. Nel seguito si farà riferimento a pic-
cole perturbazioni apponendo un accento circonflesso sulle grandez-
ze (îpv) mentre quelle costanti (punto di lavoro) verranno indicate
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V ∗
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Figura 24: Modello non lineare simulink

con lettere maiuscole (IPV ). Linearizzando le equazioni precedenti, si
ricavano le seguenti relazioni:

îpv =
1

Vbus
P̂pv −

Ppv

V2bus
V̂bus

îinv =
1

Vbus
P̂inv −

Pinv

V2bus
V̂bus

îucout =
Vuc

Vbus
îucin +

Iucin
Vbus

V̂uc −
IucVuc

V2bus
V̂bus

îbattout =
Vbatt
Vbus

îbattin −
VbattIbattin

V2bus
V̂bus

Dopo alcuni passaggi, si ricava lo schema a blocchi lineare riportato
in Fig. 25, dove ∆P indica lo squilibrio di potenza iniziale, ossia:

∆P = Ppv + IucVuc + IbattVbatt − Pinv

Si può notare che la presenza di uno squilibrio di potenza ∆P 6=
0 induce lo spostamento del polo 1

Cbuss
dall’origine alla pulsazione

ωp = ∆P
CbusV

2
batt

che, con i valori del sistema, rimane a pulsazione
ridotta.

4.2.4 Dimensionamento anello ultracap

Per il dimensionamento della costante di tempo τuc e del controllore
C(s) si adottano alcune semplificazioni. In equilibrio la corrente in
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V ∗
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Figura 25: Modello linearizzato

uscita dal supercondensatore e dalla batteria sono nulle, quindi Iuc =
Ibatt = 0. Supponiamo anche che la potenza fornita dal pannello
fotovoltaico e quella assorbita dall’inverter siano uguali Pinv = Ppv,
quindi complessivamente ∆P = 0.

Poiché l’anello di controllo della tensione di batteria agirà lenta-
mente, il ramo a destra che comprende D(s) verrà inizialmente tra-
scurato.

L’anello da studiare è quindi riportato in Fig. 26.
Il guadagno d’anello non compensato è:

Tu =
Vuc

sVbusCbus

1

1+ sτuc

Per ispezione si può notare che se 1
τuc

> Vuc
VbusCuc

= 2 · π100 il sistema
è già stabile e si può utilizzare un semplice controllore PI. Scegliendo
allora 1

τuc
= 2π · 1kHz e imponendo pulsazione di attraversamento

dell’anello del convertitore ultracap ωcuc = 2π · 100Hz con margine
di fase mφ = 62◦, si ottengono Ki = 236.5 e Kp = 0.9184.

Il diagramma di bode del guadagno d’anello compensato è riporta-
to in Fig. 27.

4.2.5 Dimensionamento anello batteria

Per poter progettare il controllore D(s), è necessario studiare la fun-
zione di trasferimento J(s) = V̂uc

îbatt
. Azzerati tutti gli altri ingressi, si

ottiene lo schema di riferimento riportato in Fig. 28.
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∫

C(s) 1
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1
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îucin

v̂ǫ

Figura 26: Schema per lo studio dell’anello ultracap
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Figura 27: Guadagno d’anello compensato ultracap

C(s) 1
1+sτuc îucin
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Figura 28: Anello batteria
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Figura 29: Approssimazioni guadagno d’anello batteria

Dopo alcuni passaggi si ha la seguente espressione per J(s):

J(s) =
Vbus

VucCucs

1+ s
Kp
Ki

1+ s
Kp
Ki

+ s2 VbusCbusKiVuc
+ s3 VbusCbusτucKiVuc

J(s) ha un determinatore del quarto ordine ed è dunque difficile da
trattare analiticamente. Data la banda limitata richiesta all’anello di
batteria, è interessante solo il comportamento a bassa frequenza di
J(s) per cui vale:

J(s)BF =
Vbus
VucCuc

1

s

Il guadagno d’anello non compensato è:

Tbattu = J(s)
1

1+ sτbatt

Vbatt
Vbus

In Fig. 29 sono riportati i guadagni d’anello sotto alcune ipotesi
semplificative, in particolare considerando τbatt = 0, utilizzando
J(s)BF e l’insieme delle due. Si osserva che per frequenze inferiori
a 20Hz, una buona approssimazione per il guadagno d’anello non
compensato sia

TbattuBF
' Vbatt
VucCuc

1

s

1

1+ sτbatt

che risulta analogo al conto effettuato per l’anello di controllo della
tensione del dc link.
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Figura 30: Corrente iuc e ibatt a gradino di Ppv

4.3 verifica progetto

4.3.1 Gradino di potenza erogata Ppv

Il sistema risulta stabile e tutti i valori si portano a quelli stabiliti. Co-
me prima perturbazione, si studia un gradino sulla potenza erogata
dal pannello fotovoltaico. All’istante t = 6s viene applicato un gradi-
no pari al 50% della potenza Ppv = 2.5kHz. Il sistema risponde come
desiderato (Fig. 30).

Si nota come la risposta della corrente di uscita del modulo super-
condensatore sia molto rapida rispetto a quella di batteria. La cor-
rente di uscita del supercondensatore si porta a zero, mentre quel-
la di corrente rimane costante e compensa (assorbendo) la potenza
aggiuntiva che il modulo fotovoltaico inietta nel dc link.

Le grandezze di controllo si portano ai valori iniziali con velocità
differenti, come mostrato in Fig. 31. La tensione del dc link si porta
rapidamente al valore predefinito, mentre la tensione sull’ultracap
(che si è scostata di poco) torna lentamente al suo valore nominale.

4.3.2 Gradino di riferimento Vbus

La risposta ad un incremento del 5% della tensione di riferimento
Vbus è concorde al comportamento atteso. La tensione del dc link si
porta al nuovo valore. La tensione dell’ultracap inizialmente decresce:
la corrente per alzare Vbus è erogata inizialmente dal solo supercond-
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Figura 31: Tensione Vbus e Vuc a gradino di Ppv

nesatore. Poi torna al valore nominale, non appena il controllo della
batteria inizia ad attivarsi (Fig. 32).

Le correnti hanno degli impulsi per innalzare la tensione di bus e
dell’ultracap portandosi poi a zero perché non è presente uno squili-
brio di potenza (Fig. 32).

Il guadagno d’anello alla pulsazione di test ωtest è dato da:

T(ωtest) = −
V2
V1

dove V2 e V1 sono i fasori delle tensioni ai due capi del blocco somma.
Se la pulsazione è quella di attraversamento ωtest = ωc allora le
due sinusoidi v1(t) e v2(t) sono della stessa ampiezza. Inoltre il loro
sfasamento corrisponde al margine di fase.

Applicando una sinusoide di ampiezza pari al 0.1% di Vbus tra
Vbus e la comparazione con V∗bus si ottengono i segnali v1(t) e v2(t)
di Fig. 34.

Si nota che le due sinusoidi sono alla stessa ampiezza e dunque la
pulsazione di attraversamento di progetto è ottenuta anche nel mo-
dello non lineare. Lo sfasamento è di circa 57.6◦, simile al valore
di progetto. Si deve infatti considerare che nel sistema complessivo
compare anche il ramo contenente D(s) che non è stato inizialmente
considerato.

Applicando un disturbo di ampiezza pari all’1% di Vucn a wcbatt
tra la misura di Vuc e il nodo di comparazione, si ottengono i segnali
in Fig. 35.
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Figura 32: Tensione Vbus e Vuc a gradino di Vbusref

IN

OUT

+

+ +

vtest(t) = VT cos(2πfct)

v1(t) = V cos(2πfct+ φ)

v2(t) = V cos(2πfct+ φ+mφ)

Figura 33: Impostazione test di Middlebrook
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Figura 36: Tensione Vbus a seguito di un gradino del 5% nel riferimento
V∗bus

In questo caso lo sfasamento è di 71.84◦ molto vicino a mφ = 72◦:
il progetto è stato fatto sul sistema linearizzato completo.

4.4 confronto tra modello non lineare e linearizzato

Come verifica alla corretta linearizzazione del sistema, sono state ef-
fettuati alcuni confronti tra le risposte del sistema linearizzato e quel-
lo non lineare. In Fig. 36 è riportata la tensione sul dc-link a seguito di
un gradino del 5% del riferimento della tensione V∗bus. Si può notare
come le curve relative al sistema non lineare (blu) e lineare (verde) so-
no molto simili. Comportamento analogo si ha nel caso della corrente
di batteria in Fig. 37. Si può notare come la corrente si annulli dopo
un transitorio: quando la tensione sul bus ha raggiunto la tensione di
riferimento non è più richiesta corrente.

Il modello linearizzato si discosta da quello non lineare perché non
è rispettata completamente l’ipotesi di piccolo segnale. Imponendo
infatti un gradino pari all’1% la sovrapposizione dei due andamenti
migliora molto, come si nota in Fig. 38 e 39.
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Figura 37: Corrente ibatt a seguito di un gradino del 5% nel riferimento
V∗bus
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Figura 38: Tensione Vbus a seguito di un gradino del 1% nel riferimento
V∗bus
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Figura 39: Tensione Vbus a seguito di un gradino del 1% nel riferimento
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Parte III

C O N V E RT I T O R E

La terza parte tratta del convertitore per il modulo su-
percondensatore. Verrà inizialmente scelta una topologia
tra quelle comunemente riportate in letteratura. Verrà poi
affrontato uno studio teorico del convertitore DAB riso-
nante mediante approssimazione ad armonica fondamen-
tale (FHA). Nell’ultimo capitolo verrà illustrato il setup
sperimentale.





5
T O P O L O G I A

L’analisi dell’architettura del sistema complessivo, permetterà la scel-
ta delle caratteristiche dei controllori degli anelli retroazionati. Prima
di procedere con la realizzazione di tale controllo è necessario stu-
diare le possibili topologie del convertitore di interfaccia, al fine di
ottimizzare affidabilità, costo e sicurezza.

5.1 analisi topologie

Nell’analisi precedente (Capitolo 2) sono stati individuati due moduli
adatti ad un’applicazione domestica, uno a 75V ed uno a 56V di ten-
sione nominale. A partire dalle loro caratteristiche, sono state analiz-
zate delle possibili topologie per il convertitore di interfaccia. Le spe-
cifiche richieste per il convertitore di interfaccia sono state riportate
in breve nella tabella seguente (Tab.4):

Come ulteriore specifica si desidera che il convertitore abbia bas-
sa ondulazione per la corrente in ingresso, ovvero dove è connes-
so il supercondensatore, per ridurre al minimo lo stress e le perdite
sull’ultracap e preservando così il tempo di vita del modulo.

Il dispositivo di cui si ha bisogno è un convertitore di interfaccia
dc-dc di tipo bidirezionale (contraddistinto dalla sigla BDC1): la bi-
direzionalità in questo caso è fondamentale in quanto il convertitore
deve poter permettere sia la carica che la scarica del modulo ultra-
cap. I convertitori bidirezionali dc-dc (BDC) sono uno degli elementi
principali in un sistema elettrico dotato di accumulo di energia. Negli
ultimi anni hanno acquisito molta importanza grazie allo sviluppo di
sistemi elettrici più complessi e dotati di diversi dispositivi: genera-
tori di energia rinnovabile (eolico e fotovoltaico), sistemi di accumu-
lo (come batterie e supercondensatori) e carichi. Questi convertitori
che ricevono comandi e segnali da controllori esterni sono la colonna
portante della smart grid.

I BDC possono essere classificati in due principali categorie, isolati
(IBDC) e non isolati (NBDC). Essi permettono una gestione molto
flessibile del flusso di potenza tra batterie, supercondensatori ed il
resto del sistema. Per uno scenario domestico si sono considerati solo
i convertitori bidirezionali isolati. Nonostante questi siano dal punto
di vista circuitale più complessi rispetto ai convertitori non isolati,
spesso l’isolamento galvanico (ottenuto grazie ad un trasformatore)
è richiesto in un sistema elettrico in cui sono in gioco alte tensioni e
correnti.

1 Bidirectional DC-DC Converter

55
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modulo 75V 56V 56V ottimizzato

Mmax 6.98 9.86 14.85

Mmin 6 8.04 8.04

Vin 64.5V ÷ 75V 45.6V ÷ 56V 30.2V ÷ 56V

Vout 450V 450V 450V

Iinmax 46.5A 65.7A 99A

Iout 6.667A 6.667A 6.667A

Tabella 4: Specifiche convertitore d’interfaccia

L’invertitore a cui sono collegati il sistema fotovoltaico e i sistemi di
accumulo non è dotato di isolamento e quindi va fornito a livello di
convertitore BDC. L’isolamento è richiesto in primo luogo per la sicu-
rezza elettrica. Questo permette inoltre una notevole riduzione delle
emissioni irradiate ed il corretto funzionamento dei sistemi di pro-
tezione installati. In aggiunta è possibile mediante un trasformatore
ottimizzare o ottenere il rapporto di conversione desiderato.

Un convertitore IBDC consiste in due convertitori dc-ac ad alta fre-
quenza interconnessi tramite un trasformatore (per applicazioni ad
alta frequenza). Poiché il trasferimento di energia deve avvenire in
entrambi i versi, anche ciascuno dei convertitori dc-ac deve essere
bidirezionale.

Le topologie riportate in letteratura sono innumerevoli. In questo
lavoro si sono considerate solamente quelle bidirezionali con isola-
mento e potenza nominale superiore ai 3kW.

Le principali caratteristiche per un sistema convertitore installato
in un ambiente di tipo domestico sono:

• efficienza: preferibilmente sopra il 90%, affinché un sistema di
accumulo di questo tipo non comporti grosse perdite né risulti
sconveniente dal punto di vista economico

• affidabilità: si desidera un sistema con lunga durata di vita dei
componenti e in cui gli interventi di manutenzione siano ridotti
al minimo. L’affidabilità è in generale determinata dal numero
e dal tipo di componenti presenti nel circuito di conversione:
a parità di condizioni di funzionamento si può affermare che
maggiore è il numero di componenti maggiore sarà il failure
rate totale del sistema e di conseguenza minore l’affidabilità
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• costo ridotto: l’applicazione è di tipo domestico ed i costi devo-
no essere contenuti

• flusso di potenza: deve poter trasferire una potenza almeno
pari a P = 3kW.

5.2 scelta del convertitore di interfaccia

Le topologie di IBDC che sono state selezionate e che verranno de-
scritte nei paragrafi successivi sono:

• DHB: Dual Half Bridge Bidirectional Converter

• DAB: Dual Active (Full) Bridge Bidirectional Converter

• IBF: Isolated Bidirectional Full Bridge Converter

• SRC: Series Resonant Bidirectional Converter

• IBCI: Interleaved Boost with Coupled Inductors Converter

5.2.1 DHB

La prima configurazione analizzata è la Dual Half Bridge, introdotta in
[49] e riportata in Fig. 40. Essa consiste in due convertitori di tipo half
bridge dove il primo è controllato in tensione (lato ad alta tensione),
mentre il secondo è controllato in corrente (lato batteria/ultracap).
Quest’ultimo è quindi collegato a sorgenti dc di energia che necessi-
tano di una bassa ondulazione di corrente per evitare effetti termici. Il
controllo del flusso di potenza è effettuato tramite phase shift strategy.
La variazione di fase φ tra le due tensioni alternate sul trasformato-
re (o sull’induttanza di dispersione Lk) determina la direzione e la
quantità del flusso di potenza trasferita. L’induttanza Lk costituisce
in questo caso l’elemento di trasferimento di energia nel convertitore.
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Figura 41: Dual Active Bridge (DAB)

Il valore medio della potenza trasferita è determinato dalla seguente
equazione:

P =
VAVBφ(1− |φ|)

2nπωLk
(10)

dove: Lk è l’induttanza di dispersione, n è il rapporto di conversione
del trasformatore, ω è la pulsazione e VA e VB sono le tensioni di
ingresso e di uscita al convertiore. Questa configurazione presenta
alcuni vantaggi:

• basso numero di componenti se comparato con le tradizionali
topologie che utilizzano i convertitori a ponte intero e dunque
costi inferiori e maggiore affidabilità;

• ondulazione di corrente ridotta lato bassa tensione, come richie-
sto nel caso di collegamento con batterie o ultracap;

• controllo basato su metodi ben noti (ad esempio phase shift mo-
dulation ).

Gli svantaggi sono invece:

• corrente ad alto ripple sui condensatori di separazione;

• potenza di trasferimento limitata (tipicamente P 6 500W)

• stress di corrente sbilanciato tra i due interruttori lato bassa
tensione.

L’utilizzo di un DHB risulta non è adatto, poiché non permette di
ottenere il trasferimento di potenza desiderato.

5.2.2 DAB

La topologia Dual Active Bridge, riportata in Fig. 41, è quella maggior-
mente utilizzata in letteratura. Questa configurazione è stata inizial-
mente introdotta in [50] ed è composta da due convertitori full bridge
controllati in tensione utilizzati ad entrambi i capi del trasformatore
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di isolamento. Come per la configurazione DHB, la regolazione del
flusso di potenza (direzione e quantità) è ottenuta controllando lo
sfasamento tra le tensioni applicate ai due lati del trasformatore. La
potenza media trasferita può essere calcolata come:

P =
VAVBφ(1− |φ|)

nπωLk
(11)

dove, con riferimento alla figura, Lk è l’induttanza di dispersione, n è
il rapporto di conversione del trasformatore, ω è la pulsazione e VA
e VB sono le tensioni dei due bus dc. I principali vantaggi di questa
topologia sono:

• il trasformatore ha una struttura semplice;

• è possibile raggiungere potenze trasferite molto elevate (P >
500W);

• sono facilmente applicabili metodi di controllo noti ( phase shift
modulation);

• non servono ulteriori componenti attivi o passivi per ottenere
soft switching del convertitore.

Emergono però anche alcuni svantaggi nell’utilizzo di questa confi-
gurazione:

• ondulazione di corrente molto elevata e si rendono quindi ne-
cessari adeguati circuiti di filtraggio;

• alto numero di componenti, sia attivi che passivi. Quindi pre-
senta maggiori dimensioni, peso, perdite ed una minore affi-
dabilità del sistema. Inoltre il costo del convertitore risulta più
elevato se confrontato con topologie a minor numero di switch;

• il controllo risulta molto sensibile alle piccole variazione di φ
specialmente quando le tensioni sui bus dc sono elevate;

Il DAB permette il trasferimento di potenza di 3kW, ma l’elevato
numero di componenti comporta un costo complessivo per il sistema
superiore al caso precedente. Si considera comunque che l’utilizzo
di un DAB risulti un buon compromesso per la realizzazione di un
sistema di tipo domestico.

5.2.2.1 SRC

Il Series Resonant Converter è un convertitore bidirezionale che rappre-
senta una variazione del Dual Active Bridge: la sua topologia (riportata
in Fig.42) si ottiene partendo dalla configurazione DAB e aggiungen-
do un condensatore Ck in serie all’induttanza di dispersione. Anche
questo convertitore può essere utilizzato con un flusso di potenza bi-
direzionale (controllato tramite una modulazione di fase) e permette
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Figura 42: Series Resonant Converter (SRC)

di gestire un largo range di tensioni di ingresso e di uscita. Le ca-
ratteristiche di questo convertitore sono simili a quelle del DAB, ma
presenta inoltre:

• una maggiore efficienza del convertitore: tramite una configura-
zione risonante si possono raggiungere efficienze del 94% circa;

• una minore occupazione di volume rispetto alle altre topologie
con convertitori a ponte intero [51].

Anche questo convertitore presenta un alto numero di componenti.
Inoltre il condensatore di risonanza aggiunto è attraversato da una
corrente elevata e risulta l’elemento critico del sistema, limitandone
il tempo di vita complessivo. Dunque, questa configurazione non è
ideale dal punto di vista di costi ed affidabilità, sebbene presenti
un’efficienza abbastanza elevata.

5.2.3 IBF

Un altro tipo di convertitore è il Isolated Bidirectional Full Bridge, la cui
topologia è riportata in Fig. 43. Anche questo ha una configurazione
simile a quella del DAB: è cioè composto da due ponti interi da en-
trambi i lati del trasformatore. L’IBF non presenta un’induttanza di
dispersione al trasformatore, ma un’induttanza di boost Lboost lato
bassa tensione. Quest’ultima controlla il trasferimento di energia tra
i due bus dc. Questa configurazione ha caratteristiche simili a quelle
del convertitore DAB, ma è migliore per quanto riguarda:

• l’efficienza del convertitore: può raggiungere un valore molto
elevato, tra il 98.2% ed il 97.5% in base alla direzione del flusso
di potenza;

• il peso, che risulta ridotto rispetto a topologie più complesse, e
l’occupazione di volume che è più moderata.

Come per il DAB, questo convertitore presenta un alto numero di
componenti e dunque un costo più elevato. L’alta efficienza dell’IBF e
la possibilità di raggiungere alte potenze di trasferimento, lo rendono
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Figura 43: Isolated Bidirectional Full Bridge (IBF)

comunque un ottimo candidato per un sistema dotato di ultracap lato
a bassa tensione.

5.2.4 IBCI

L’ultima configurazione di convertitore analizzata è il Interleaved Boo-
st with Coupled Inductor o IBCI. Proposto in [52], l’IBCI è stato ulte-
riormente analizzato in [53, 54]. Questo convertitore implementa uno
stadio boost, degli induttori di dispersione accoppiati e uno stadio
risonante. Le principali caratteristiche di questa configurazione sono:

• la particolare topologia grazie alla struttura risonante permette
di raggiungere un’efficienza molto alta (fino ad un massimo del
96.6%) ed un minore stress di corrente sugli interruttori

• la possibilità di ottenere rapporto di conversione molto alto e
una soft switching operation in un ampio range di carico;

• un basso ripple di corrente in ingresso, come richiesto da appli-
cazioni di tipo ultracap o per accumulatori;

Questo convertitore è stato studiato appositamente per uno scenario
simile a quello analizzato, ovvero per interfacciare un bus a bassa ten-
sione ed uno ad alta corrente (come è quello delle sorgenti di energia
ad accumulo) alla rete di distribuzione. Un convertitore di tipo IBCI
risulta adeguato al sistema considerato, anche se l’utilizzo di que-
sta configurazione con le tensioni considerate ed il flusso di poten-
za richiesto dalle specifiche (P = 3kW) comporterà inevitabilmente
una diminuzione di efficienza del convertitore rispetto alla massima
determinata sperimentalmente2.

2 l’efficienza massima è ottenuta nell’articolo [54] ipotizzando un flusso di potenza
pari a 300W e per una tensione di ingresso Vin = 28V .
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C O N V E R I T O R E R I S O N A N T E D A B - R S

6.1 scelta topologia

La topologia scelta per lo stadio di conversione è il dual active brid-
ge. Come evidenziato dall’analisi precedente, questa architettura tro-
va largo impiego in letteratura e sul campo. Infatti presenta diversi
vantaggi che la rendono particolarmente adatta a questa applicazio-
ne. L’aggiunta di una capacità in serie all’induttanza di dispersione
del trasformatore permette un innalzamento dell’efficienza per meri-
to della zero voltage switch (ZVS) (Fig. 45) e per l’addolcimento delle
curve di corrente che migliora le prestazioni dal punto di vista della
compatibilità elettromagnetica (EMI). Quando la corrente è in ritardo
rispetto alla tensione (il tank presenta quindi impedenza induttiva),
l’accensione degli interruttori avviene durante la conduzione dei dio-
di di ricircolo. In questo modo, la tensione ai loro capi è nulla e le
perdite di accensione sono idealmente portate a zero. Le perdite di
spegnimento possono inoltre essere ridotte grazie all’aggiunta di con-
densatori di snubber in parallelo ai mosfet. Questo rallenta infatti la
crescita della tensione vDS(t) e se i transistor commutano abbastanza
rapidamente, anche il turn off avviene a perdite inferiori.

6.2 analisi topologia

Al circuito risonante serie viene applicata un’onda quadra di tensio-
ne dal ponte lato link dc e un’onda quadra con sfasamento α lato
ultracap.

L’analisi di topologie risonanti si basa solitamente sull’approssima-
zione dell’onda quadra mediante la prima armonica (foundamental
harmonic approximation). Se il fattore di merito è sufficientemente ele-
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Figura 45: Convertitore DAB risonante
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vato e la frequenza di switching fs ' fr, la corrente nel tank risponde
principalmente alla fondamentale dell’onda quadra. In [55] la FHA
è applicata ad un convertitore risonante a mezzo ponte con ponte a
diodi in uscita. Un’analisi simile può essere svolta per lo studio a re-
gime del DAB, dove si ha però la rettificazione controllata nel ponte
di uscita. La prima armonica dell’onda quadra ai due ponti vale:

VAB1(t) =
4

π
VDC cos(ωst)

VCD1(t) =
4

π
nVUC cos(ωst−α) (12)

A queste possono essere associati due fasori tempo varianti, secondo
una definizione analoga a quella in [56]:

x(t) = <
{

x(t)eωst
}

(13)

dove x(t) è un fasore tempo variante. A regime, x è costante e rappre-
senta il fasore di Steinmetz adoperato nello studio di reti lineari in
regime sinusoidale.

Il fasore così ottenuto permette di calcolare modulo (che corrispon-
de all’inviluppo) della sinusoide nel tempo e la sua fase. Si può infatti
scrivere:

xinv(t) =
√

<{x}2 + ={x}2

xfase(t) = arctan
(
={x}
<{x}

)

6.2.1 Introduzione del modello a trasformatore

La tensione VAB(t) in uscita al ponte è un’onda quadra di periodo Ts
che assume il valore VDC per un semiperiodo e −VDC per il semipe-
riodo rimanente. La corrente ig è pari invece a it durante il primo se-
miperiodo e −itdurante il secondo. Chiamata allora s′1(t) la funzione
di switching:

s′1(t) =

+1 Q1,Q4 accesi

−1 Q2,Q3 accesi
(14)

Si può scrivere:

VAB = s′1(t)VDC
ig = s′1(t)it(t) (15)

Le (15) corrispondono alle equazioni di un trasformatore con rap-
porto spire s′1(t). Analoga considerazione può essere per l’altro pon-
te, dove però la forma d’onda è sfasata di un angolo α. Lo schema
del convertitore tempo invariante non lineare che fa uso della fun-
zione di switching è riportato in Fig. 46 Riprendendo l’approssima-
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Cs Ls Rs

VDC

1:s1(t) s2(t):1n:1

VUC

+ +

Figura 46: Modello a trasformatore del DAB risonante

zione all’armonica fondamentale e partendo dalle (12), si possono
allora definire due rapporti spire s1(t) e s2(t) che considerino solo la
prima armonica. In questo modo, la rete tempo variante viene resa
tempo invariante per mezzo di due trasformatori con rapporto spire
variabile.

s1 =
4

π
cos(ωst)

s2 =
4

π
cos(ωst−α)

Anche a queste due grandezze possono essere associati due fasori
mediante la definizione (13), ottenendo:

s1 =
4

π

s2 =
4

π
e−α

6.2.2 Trasformazioni fasoriali

Per ottenere una rappresentazione fasoriale di tutte le grandezze bi-
sogna trattare l’operazione di derivata e di prodotto tra fasori.

Per la rappresentazione fasoriale degli elementi reattivi, è necessa-
rio analizzare la derivata del generico fasore tempo variante x. Vale
infatti:

d

dt
x(t) =

d

dt
<
{

x(t)eωst
}

= <

{(
d

dt
x + ωsx

)
eωst

}
(16)

da cui si evince che il fasore della derivata non è solo dato dalla
derivata del fasore ( ddtx) ma anche da un termine ωsx. Infatti è noto
che in regime sinusoidale ( ddtx = 0) all’operazione di derivazione è
associata la moltiplicazione per ωs.

Questo ha un’implicazione molto chiara per quanto riguarda gli
elementi passivi di una rete elettrica:
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vL = L
diL
dt

+ ωsiL (17)

iC = C
dvC
dt

+ ωsvC (18)

vR = R iR (19)

Quindi all’induttanza nello schema nel dominio del tempo va sosti-
tuita la serie di un’induttanza ed un resistore immaginario di valore
ωsL, mentre ad una capacità va sostituita il parallelo di capacità e di
un resistore di valore 1

ωsC
.

Per poter adoperare il modello fasoriale del trasformatore, è neces-
sario valutare la rappresentazione a fasori di prodotti di grandezze
tempo varianti. Chiamato infatti vAB(t) il fasore della tensione in
uscita al primo ponte, si ha:

vAB(t) = vDCs1(t)

nel dominio del tempo risulta allora:

vAB(t) = <
{

vABeωst
}

= <
{

vDCs1eωst
}

io(t) = <
{

s2eωst
}
<
{

iteωst
}

= |it||s2| cos(ωst+ 6 s2) cos(ωst+ 6 it)

=
1

2
|it||s2| (cos(2ωst+ 6 it + 6 s2) + cos( 6 it − 6 s2))

=
1

2

(
<{its∗2}+<

{
its2e2ωst

})
ig(t) = <

{
s1eωst

}
<
{

iteωst
}

= ...

=
1

2

(
<{its∗1}+<

{
its1e2ωst

})
La componente a 2ωs può essere trascurata perché i trasformatori
appaiono solo in ingresso ed in uscita sostituendo i ponti: la potenza
attiva è allora data dal prodotto tra la corrente media e la tensio-
ne di ingresso o uscita. Non ha quindi importanza una componente
alternata a frequenza superiore a quella di switching. Vale dunque:

vAB = s1vg (20)

ig =
1

2
<{s∗1it} (21)

io =
1

2
<{s∗2it} (22)

dove it è la corrente nel tank. Si noti che io e ig delle (21) e (22) sono
correnti continue.
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6.2.3 Trattazione generale

In [57] viene svolta la trattazione generalizzata di quanto presenta-
ta nella sezione precedente. Un segnale periodico può essere scritto
mediante serie di Fourier:

x(t) =

+∞∑
k=−∞Xk(t)e

kωst

dove ωs = 2π
Ts

. Gli Xk sono coefficienti complessi che dipendono dal
tempo. La serie di Fourier viene calcolata su una finestra che slitta
nel tempo. I coefficienti sono infatti dati da:

〈x(t)〉k = Xk(t) =
1

Ts

∫t
t−Ts

x(t)e−kωsτ dτ

Il k-esimo coefficiente di Fourier viene solitamente indicato come me-
dia di indice k o k-esimo fasore [57]. Per ricostruire il segnale si può
utilizzare la precedente equazione ponendo τ = Ts, ottenendo così:

x(t) = X0 + 2

∞∑
k=1

(<{Xk} cos(kωst) − ={Xk} sin(kωst))

È possibile dimostrare che per la media di indice k vale la relazione:

〈dx(t)
dt

〉
k
=
dXk
dt

+ ωsXk

che si traduce nelle (16) per ciascuna armonica. Questa trattazione
contiene come caso particolare anche la classica media dello spazio
di stato [58, 59, 60], qualora si consideri solo la media di indice 0, che
corrisponde alla media in senso stretto. In questo caso, la derivata
non contiene il termine ωs perché ωs = 0.

La media di indice k del prodotto dei segnali x(t) e q(t) viene
calcolata come convoluzione discreta tra i coefficienti di Fourier:

〈xq〉k =

∞∑
i=−∞Qk−iXi

Nel caso in esame, la media di interesse è sicuramente quella a pul-
sazione fondamentale ωs. La media in senso stretto non interessa
perché nulla nella corrente del tank. Questo approccio è invece uti-
le per migliorare l’approssimazione del modello includendo le medie
relative alle armoniche della forma d’onda di tensione. Benché questo
approccio porti ad un’analisi generalizzata e migliori la modellizza-
zione del convertitore, inizialmente verrà seguito il primo metodo.
Questo al fine di giungere ad un modello gestibile e sufficientemen-
te accurato per poter dimensionare gli elementi reattivi e l’anello di
controllo.
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6.2.4 Analisi a regime

Grazie allo studio fasoriale introdotto precedentemente, l’analisi a re-
gime del convertitore risulta analoga a quella di reti in regime sinu-
soidale. Detta VAB = 4

πVDC la tensione in uscita dal primo trasfor-
matore e VCD = 4

πnVbatte
−α = 4

πVDCe
−α (dalla (25)) quella in

uscita dal secondo, si ha:

It =
VAB − VCD

Zt

=
4

π
VDC

1− cos(α) +  sin(α)
Zt

e dall’analisi precedente (21,22,) risulta:

Ig =
1

2
<{ItS∗1} (23)

=
1

2
|It||S1| cos( 6 It)

I0 =
1

2
<{ItS∗2} (24)

=
1

2
|It||S2| cos( 6 It −α)

6.3 dimensionamento elementi reattivi

Per il convertitore in esame, è necessario dimensionare il rapporto spi-
re del trasformatore e scegliere l’induttanza di dispersione al prima-
rio e la capacità del tank risonante. L’induttanza di magnetizzazione
Lµ deve essere sufficientemente elevata da non alterare significativa-
mente il comportamento della risonanza serie.

Il rapporto spire è scelto in modo da ottenere uguali tensioni appli-
cate ai due capi degli elementi reattivi:

nVUC = VDC (25)

n =
VDC
VUC

> 1
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Figura 47: P al variare dell’angolo di controllo α

6.3.1 Potenza trasferibile

Con l’ipotesi di rendimento unitario η = 1, la potenza di ingresso
e di uscita sono uguali. Consideriamo la corrente media estratta dal
DC− link:

IG =
1

2
<{S∗1It}

=
1

2

4

π
<

{
VAB − VCD

Zt

}
=
1

2

(
4

π

)2
VDC<

{
1− cos(α) +  sin(α)

Zt

}
=
8
√
2

π2
VDC

√
1− cos(α)
|Zt|

cos
(

arctan
(

sin(α)
1− cos(α)

)
− 6 Zt

)

La potenza in ingresso in funzione di α è allora:

Pg =
8
√
2

π2
V2DC

√
1− cos(α)
|Zt|

cos
(

arctan
(

cot
(α
2

))
− 6 Zt

)
(26)

riportata in Fig. 47 nel caso PMAX = 3.1kW. Si dimostra che la (26) è
massima per α = π

2 , per cui vale:

Pgmax =
8
√
2

π2
V2DC

cos
(
π
4 − 6 Zt

)

|Zt|

Allo scopo di dimensionare gli elementi reattivi, l’equazione prece-
dente può essere semplificata sotto l’ipotesi di impedenza puramente
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reattiva (perdite nulle, Rs = 0 dove Rs è la resistenza complessiva

che vede la rete risonante). Chiamati allora Z0 =
√
L
C l’impedenza

caratteristica e ζ = ωr
ωs

con ωr pulsazione di risonanza del tank e ωs
pulsazione di switching, si ottiene:

Pgmax '
8

π2
V2DC
Z0

ζ

1− ζ2
(27)

La (27) è un’equazione nota [61] e utile al fine della progettazione del
convertitore: permette, fissato L, di ottenere il valore di capacità in
funzione della potenza massima richiesta al convertitore. In alternati-
va, fissato ζ è possibile calcolare L e C. È presente un ulteriore grado
di libertà che può essere sfruttato per ottimizzare qualche parametro.
In particolare può essere utile aumentare la regione di commutazione
a tensione nulla (ZVS).

Condizione necessaria affinché si verifichi la ZVS per il ponte lato
bus dc è che la corrente it(t) sia in ritardo rispetto alla fondamentale
della tensione applicata VAB1 . La fase della corrente è:

6 It = arctan
(

cot
(α
2

))
− 6 ZT

Perché valga 6 It > 0 si ha la condizione su α:

α > 2 arctan
(

1

Q(1− ζ2)

)
(28)

Dove Q = ωsL
R , che corrisponde al fattore di merito dell’induttore

alla pulsazione ωs.
Per α molto piccoli, il ponte non incontra ZVS. In questo caso la

potenza trasferita è molto piccola. Valori di Q molto elevati fanno
sì che la regione a commutazione a tensione nulla si estenda fino
ad α molto piccoli. Pertanto la (28) non dà indicazioni utili per la
determinazione degli elementi reattivi.

L’aggiunta del carico risonante modifica in realtà poco le forme
d’onda del doppio ponte intero con il solo elemento induttivo. Per
questo tipo di convertitore, vale la relazione per la potenza trasferita
[62, 63]:

P =
π

4

V2DC
ωsL

(29)

La (29) è diversa dalla (27) con impedenza capacitiva portata a zero:

lim
C→∞Pgmax = 8

π2
V2DC
ωsL

va però notato che π
4 ' 0.785 e 8

π2
' 0.81. Di conseguenza le due

relazioni sono molto simili. Nell’ottica di dover scegliere il valore di
induttanza di dispersione L, conviene scegliere la (29) perché impone
un vincolo più stringente.
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Figura 48: C al variare della potenza Pmax

L’aggiunta di una capacità aumenta la potenza trasferibile. Volendo
quindi avere Pg = 4kW, si impone P∗ = 3kW:

L <
π

4

V2DC
ωsP∗

= 168µH (30)

Fissato L = 168µH con la (30), dalla (27) si trova il valore di C:

C =
1

ωs

Γ

ΓωsL− 1
' 220nF (31)

dove Γ = Pmax · π2

8V2DC
ha la dimensione di una conduttanza (S). Dalla

(31) si ottiene il grafico in Fig. 48.
È interessante notare come l’asintoto per C→∞ non tenda ai 3kW

di progetto ma ad un valore superiore. Questo perché il grafico è stato
ottenuto dalla 26, per la quale il valore che si ottiene con C → ∞ ha
coefficiente 8

π2
invece di π4 . Si verifica infatti che la potenza P(C →∞) = 0.81

0.7853kW' 3.1kW, come riportato in Fig. 48. Posta P = 4kW, la
(31) porge C ' 210nF. Tramite al (26) si ottiene la potenza trasferita al
variare di α riportata in Fig. 47.

6.4 analisi dinamica

Dallo schema del circuito tempo-invariante si passa attraverso le tra-
sformazioni fasoriali descritte a quello in Fig. 49. Le grandezze elet-
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ωsLs Ls

Cs

1
ωsCs

Rs

2
πVDC 2

πVDCe
−α

+ +

Figura 49: Schema fasoriale

triche sono sostituite dai rispettivi fasori mentre gli elementi reatti-
vi vengono sostituiti dalla serie o parallelo dell’elemento stesso e di
un resistore immaginario, come descritto dalle (17-18). Le resistenze
rimangono invariate, come si evince dalla (19). La serie dei due ge-
neratori di tensione VAB e VCD può essere sostituita da un unico
generatore:

V = VAB − VCD

=
4

π
VDC(1− cos(α)) + 

4

π
VDC sin(α))

= Vx + Vy

È possibile trovare una funzione di trasferimento a coefficienti com-
plessi tra il generatore V e la corrente It. Tale funzione di trasferimen-
to è però poco indicativa. Conviene invece scomporre tutte le gran-
dezze elettriche in parte reale e immaginaria. Nel seguito si adopererà
la seguente notazione:

i = <{i}+ = {i}

= ix + iy

A partire dallo schema elettrico fasoriale, se ne possono ottenere due
tra loro dipendenti [64]. Questa dipendenza è espressa attraverso ge-
neratori di tensione o corrente pilotati. Consideriamo come esempio
la tensione ai capi di un induttore vL = vx + vy:

vLx + vLy = sL(ix + iy) + ωsL(ix + iy)

= sLix −ωsLiy + (sLiy +ωsLix)

Dunque nel circuito relativo alla parte reale, comparirà un generato-
re di tensione pilotato dalla corrente iy che scorre nel circuito che
descrive la parte immaginaria.

Nel seguito non verrà più percorso il parallelismo circuitale, ma
verranno invece fatte considerazioni di natura algebrica al fine di si-
mulare la dinamica di parte reale e immaginaria mediante schema
Matlab R© Simulink R© . A partire dalle leggi di Kirchhof alle tensioni
ed alle correnti, si può scrivere:
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V − vL − vC − Rit = 0

it − iC − icr =0

dove icr è la corrente che scorre nel resistore immaginario in parallelo
a C.

Da esse si possono trovare le espressioni di dvc
dt = 1

C iC e diL
dt =

1
LvL che costituiscono le equazioni di stato. Scomponendo parte reale
e immaginaria adoperando la notazione descritta in precedenza, si
ottiene per la corrente nell’induttore ix + iy (che coincide con it =

itx + ity):

ditx
dt

=
1

L
(Vx +ωsLity − VCx − Rix)

dity
dt

=
1

L
(Vy −ωsLitx − VCy − Riy) (32)

per la tensione vc:

dvCx
dt

=
1

C
(ix +ωsCvCy)

dvCy
dt

=
1

C
(iy −ωsCvCx) (33)

Da ix e iy è possibile ricavare il valore dell’inviluppo di it(t) median-
te la formula del modulo:

itinv =
√
i2x + i

2
y

La (32) e la (33) sono implementate nello schema Simulink R© riportato
in Fig. 50. Sempre in Fig. 50 è riportato il blocco che calcola la corrente
media di ingresso e di uscita tramite le (23) e (24). Dalla (23) si ottiene:

ig =
1

2
<

{
4

π
(ix+ iy)

}
=
2

π
ix (34)

La (24) porge invece:

io =
1

2
<

{
4

π
neα(ix+ iy)

}
=
2

π
n(ix cos(α) − iy sin(α)) (35)

Le (34), (35) assieme alle (32) e (33) formano il modello non lineare
che descrive l’andamento dell’inviluppo e fase della corrente del tank
it(t) e quello della corrente media di ingresso ed uscita.
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∫
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∫
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Figura 50: Schema per il calcolo inviluppo: itenv(t) =
√
i2x + i

2
y

6.4.1 Descrizione matriciale

Le (32) e (33) si prestano ad un’immediata descrizione a matrici di
stato. Si può infatti scrivere il sistema nella forma:{

ẋ = Ax +B′u

y = C′x + E′u
(36)

dove x = [ix iy vCX vCY ]
T , u = [vx vy]

T e y = [ix iy]
T . Si ottiene quindi:

A =




−RL ωs −1L 0

−ωs −RL 0 −1L
1
C 0 0 ωs

0 1
C −ωs 0




B′ =




1
L 0

0 1
L

0 0

0 0




C′ =

[
1 0 0 0

0 1 0 0

]

mentre E′ = 0. In questa forma è immediato trovare lo stato X in
regime permanente e la funzione di trasferimento tra gli ingressi vx,
vy e le due componenti della corrente nel tank:

X = A−1B′U

y(s) = C′(sI−A)−1B′u(s)

=W′(s)u(s)
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dove I è la matrice identità 4x4 eW′(s) è una matrice quadrata 2x2 che
contiene le funzioni di trasferimento tra Vy Vx e le due componenti
della corrente ix iy:

[
ix

iy

]
=

[
W′xx(s) W′xy(s)

W′yx(s) W′yy(s)

][
vx

vy

]
(37)

6.4.2 Sistema linearizzato

Il sistema descritto dalle matrici A,B e C è lineare rispetto agli in-
gressi vx e vy. Questi ultimi dipendono però in maniera non lineare
dall’effettivo ingresso α. Inoltre le uscite desiderate sono a legate da
relazioni non lineari all’ingresso ed alle variabili di stato.

Consideriamo allora il sistema non lineare ẋ = f(x, u) con u(t) =

α(t). Il punto operativo Q = (X, U) si ottiene risolvendo l’equazione:

0 = f(X, U)

che permette di ottenere: X = [Ix Iy VCx VCy ] e U = A. Attorno al
punto Q si possono linearizzare gli ingressi vx e vy e le uscite io e ig
mediante sviluppo di Taylor. Per gli ingressi vale:

V̂x(α) =
d

dα

(
4

π
VDC(1− cos(α))

)
α̂

=
4

π
VDC sin(A)α̂

V̂y(α) =
d

dα

(
4

π
VDC sin(α)

)
α̂

=
4

π
VDC cos(A)α̂

mentre per le uscite si ha:

îtenv(ix, iy) = ∇
(√

i2x + i
2
y

)
· (îx, îy)

=
Ix√
I2x + I

2
y

îx +
Iy√
I2x + I

2
y

îy

îo(ix, iy, α) = ∇
(
2

π
n (cos(α)ix − sin(α)iy)

)
· (îx, îy, α̂)

=
2

π
n
(
cos(A)îx + sin(A)îy − (Ix sin(A) + Iy cos(A)) α̂

)

îg(ix) =
d

dix

(
2

π
ix

)
îx

=
2

π
îx

È possibile ora trovare le matrici che descrivano il sistema linearizzato
che ha come ingresso α̂ e uscita y = [îtenv îg îo]:{

˙̂x = Ax̂ +Bα̂

ŷ = Cx̂ + Eα̂
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La matrice A rimane invariata rispetto allo studio precedente. Le
matrici B,C,E risultano invece:

B =




4
π
VDC
L sin(A)

4
π
VDC
L cos(A)

0

0




C =




Ix
|It|

Ix
|It|

0 0

2
π 0 0 0

2
πn cos(A) − 2πn sin(A) 0 0




E =




0

0

− 2πn (Ix cos(A) + Iy sin(A))




dove It = Ix + Iy e dunque |It| =
√
I2x + I

2
y. Analogamente al caso

precedente, si può allora scrivere:

ŷ =
(
C(sI−A)−1B+ E

)
α̂

= G(s)α̂

=



Gia(s)

Giga(s)

Gioa(s)


 α̂

Di particolare interesse è l’ultima riga della matrice G(s) perché costi-
tuisce la funzione di trasferimento ai piccoli segnali tra la variabile di
controllo α̂ e la grandezza da controllare îo. A meno di un guadagno
dato dal modulatore a sfasamento, la Gioa(s) corrisponde al guada-
gno d’anello non compensato Tu(s) necessario al fine di dimensionare
il controllore dell’anello interno di corrente.

Il guadagno d’anello per diversi valori di α è riportato in Fig. 51.

6.5 risultati della simulazione

Il modello complessivo utilizzato è riportato in Fig. . La topologia del
convertitore costituita dal doppio ponte intero con carico risonante
è realizzato in PLECS R©. Pertanto i comandi ai gate degli interruttori
vanno forniti comprendendo i tempi morti. A questo scopo è prepo-
sto il blocco driver (Fig. ). I tempi morti sono scelti di durata molto
ridotta tdt = Ts

50 , ossia il 2% del periodo e dunque non influenzano
in maniera significativa l’analisi svolta in precedenza [55].

Sono monitorate la corrente di ingresso, chiamata nel modello I1,
la corrente di uscita (I2) e la corrente nel tank, detta IP. La corrente di
uscita è passata attraverso un filtro passa-basso del primo ordine con
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Figura 51: Tu(ω) per diversi α

frequenza di taglio ft = fs
10 . Questo filtro è applicato anche all’uscita

dei blocchi che implementano le equazioni dinamiche esposte nella
sezione precedente, in modo da introdurre lo stesso sfasamento ad
entrambi i segnali, avendo in questo modo un confronto più corretto.

Nel modello Simulink R©la dinamica della rete lineare è affiancata
sia dalle equazioni non lineari (blocco inviluppo_non_lineare), sia
da quelle linearizzate. La simulazione è effettuata nel secondo caso
sovrapponendo alla variazione della corrente di uscita î0 anche il va-
lore a regime I0. I grafici riportati si riferiscono a α

π = 0.25 con un
gradino pari al 5% di tale valore.

In Fig. 52 è riportata la risposta del modello completo (rosso) e di
quello costituito dalla modellizzazione in Fig. 50. Nella stessa figura è
riportato un dettaglio in prossimità del gradino di riferimento. In Fig.
53 si può invece osservare la risposta del modello non lineare (cur-
va blu) a confronto con quella del modello di ordine intero (curva
rossa). In Fig. 54 si può invece osservare il comportamento del mo-
dello lineare. Si può notare che il modello linearizzato segue molto
bene le variazioni di quello di ordine intero: va infatti ricordato che la
curva blu (uscita del modello linearizzato) deve indicare la corrente
di uscita media. Non è stata ulteriormente filtrata la corrente di usci-
ta per ridurre le armoniche per evitare di alterare eccessivamente la
dinamica.
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7
AT T I V I TÀ S P E R I M E N TA L E

7.1 introduzione

L’attività sperimentale di verifica si estende dal controllo del conver-
titore all’analisi dell’intera architettura analizzata nel Capitolo 4. I
limiti temporali associati ad un lavoro di tesi magistrale non hanno
permesso il completamento dell’intero lavoro, che può essere portato
a termine nel più vasto periodo di dottorato. Nell’ambito di questo la-
voro, l’attività sperimentale si è limitata al controllo in catena aperta
del convertitore risonante di interfaccia associato al supercondensa-
tore, la cui topologia è stata scelta nel capitolo 5 ed il suo modello
dinamico è stato ricavato nel capitolo 6. Il controllo del convertitore
è di tipo digitale, in modo da poter ricevere informazioni da con-
trollori esterni mediante protocolli complessi, come si richiede ad un
sistema smart grids. Per semplicità di prototipazione è stato utilizzato
l’ambiente LabVIEW R©con scheda GPIC (General purpouse inverter con-
troller) (Fig. 55) della National Intruments, già adoperata in passato
per il controllo di sistemi di elettronica di potenza [65].

7.2 ambiente di sviluppo

L’ambiente di sviluppo previsto per le schede GPIC è LabVIEW R©. Que-
st’ultimo è un linguaggio di programmazione di tipo grafico, tipica-
mente utilizzato in ambito di misure elettroniche per l’elevato nume-
ro di driver che fornisce. Questo rende l’interfacciamento agli stru-
menti molto semplice, soprattutto in caso di applicazioni non trop-
po complesse. Qualora l’algoritmo necessario si complichi, l’approc-
cio grafico tende ad essere un limite rispetto alla programmazione
tradizionale.

Per questo lavoro, LabVIEW R©è stato utilizzato perché permette una
rapida prototipazione e rende la programmazione della FPGA traspa-
rente all’utente: il codice VHDL viene compilato dallo stesso ambiente
di sviluppo a partire dal codice LabVIEW R©.

7.2.1 Struttura di un programma LabVIEW R©FPGA

Un programma LabVIEW R©è chiamato VI (virtual instrument) ed è co-
stituito da tre parti [66]:

• pannello frontale (front panel): costituisce l’interfaccia utente e
presenta principalmente controlli ed indicatori, rispettivamente
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Figura 55: Scheda GPIC presente in laboratorio

ingressi ed uscite del VI.

• Schema a blocchi (block diagram): è il codice eseguibile del VI
e collegamenti, terminali e nodi. Questi ultimi possono essere
sotto-VI, funzioni o strutture, come cicli for e while.

• Connettori (icon/connector): permettono di utilizzare il VI come
sotto-VI in un altro programma.

I due componenti principali di una GPIC sono il processore (GPP, ge-
neral purpose processor) e la FPGA. Di conseguenza, un programma per
questa piattaforma è costituito da due VI, uno per il processore ed
uno per la FPGA.

Il processore permette di gestire protocolli di comunicazione com-
plessi e di avere interattività con il pannello frontale durante l’ese-
cuzione del programma. Il GPP è in grado di passare dati all’FP-
GA, la quale si occupa invece delle elaborazione in tempo reale. È
da notare come l’esecuzione parallela tipica di uno schema a blocchi
LabVIEW R©si traduca in un esecuzione parallela sul dispositivo FPGA.

7.2.2 Esempio di VI per FPGA

Un esempio di VI eseguito su FPGA è riportato in Fig. 56. Il riqua-
dro esterno indica un ciclo temporizzato: quanto vi è contenuto vie-
ne ripetuto con frequenza fc pari a quella indicata in alto a sinistra,
in questo caso 80MHz. La variabile y viene passata al programma
FPGA da quello su processore. I triangoli azzurri con punta rivolta
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Figura 56: Esempio VI per FPGA

verso l’alto a destra e verso il basso a sinistra, costituiscono uno shift
register, che permette di passare il valore tra un’iterazione e l’altra. Il
blocco +1 indica un incremento. Ad ogni iterazione quindi, il valore
contenuto nello shift register viene incrementato. Il suo valore iniziale
è dato con una costante esterna al blocco, in questo caso 0. Il valore
che incrementa ogni ciclo e con periodo Tc = 1

fc
. Quello che si ottiene

è quindi una rampa che viene comparata con con il valore di y. Il
colore dei fili indica il tipo di dato: blu per interi a 8 bit con segno e
verde per valori booleani. Quando la rampa è superiore al valore di y,
l’uscita del blocco comparatore diventa alta. L’uscita del comparatore
è collegata al blocco DO0 (digital output 0 che corrisponde ad un piedi-
no di un connettore sulla scheda GPIC. Alcune delle uscite DOx sono
visibili in Fig. 55 come cavi arancioni. Il VI rappresentato in Fig. 56

costituisce quindi un semplice modulatore PWM con modulante y e
portante data dal valore passato iterazione dopo iterazione dallo shift
register. La rampa parte dal valore −127 ed arriva a 127 ripartendo
poi per via dell’overflow del registro ad 8 bit. Il periodo della portante
è allora Tportante = TC · 256 = 3.2µs a cui corrisponde una frequenza
fportante = 312.5kHz.

7.3 controllo dello sfasamento doppio ponte dab

Il primo obiettivo di controllo consiste nel fornire al doppio ponte in-
tero (Fig. 57) i quattro comandi. Sulla scheda principale sono saldati
i quattro interruttori principali. È possibile osservare la presenza di
altre schede che costituiscono i driver per i MOSFET di potenza. Oltre
a fornire i segnali di pilotaggio, queste schede provvedono a generare
i tempi morti per evitare il cortocircuito dell’alimentazione durante
le commutazioni e i segnali inversi per i transistor inferiori. Di conse-
guenza vanno forniti i quattro comandi per Q1,Q3,Q′1 e Q′2 (Fig. 45).
In questo modo è possibile operare una modulazione sia dello sfasa-
mento α tra i due ponti, sia del duty cycle dei singoli ponti. Poiché
verrà impiegata la modulazione del solo sfasamento, i segnali per Q′1
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Figura 57: Ponte intero presente in laboratorio

e Q′2 sono il negato di quelli per Q1 e Q2.

7.3.1 Creazione sfasamento

Lo sfasamento è creato a partire da una rampa. Il procedimento è
illustrato in Fig. 58. La rampa p viene confrontata con il segnale mo-
dulante m e il segnale m′ ricavato dal primo mediante m′ = m+ Vp.
La rampa incontra lam nel punto A edm′ in B. Se tra A e B il segnale
di uscita è alto mentre rimane basso altrove, l’uscita risulta un’onda
quadra con sfasamento pari a α = m

Vp
π rispetto al segnale con m = 0

(indicato come φ = 0 in Fig. 58).
La programmazione per FPGA in LabVIEW R©è riportata in Fig. 59. La

struttura è analoga all’esempio portato in precedenza. In questo caso
alla modulante y viene aggiunto il valore 127 che corrisponde all’am-
piezza della rampa1. L’uscita dal primo comparatore è alta quando la
rampa è superiore a y, ossia dal punto A della Fig. 58 fino alla fine del
periodo. L’uscita del secondo è alta quando la rampa è inferiore ad
y+ 127 e dunque dall’inizio del periodo al punto B. Il prodotto logico
in uscita rende l’operazione del blocco analoga ad un comparatore a
finestra [67].

Il valore di y deve essere negativo e compreso tra -127 e 0 men-
tre è desiderabile avere in ingresso il livello (positivo) di sfasamento.
L’interfaccia utente è gestita a livello di processore e dunque realiz-

1 Il valore della rampa è contenuto in un intero a 8 bit con segno e dunque compreso
tra −128 e 127
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Figura 59: Creazione sfasamento in LabVIEW R©
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Figura 60: Pannello frontale del VI CPU

zata nel VI relativa ad esso. In Fig. 60 è riportato il pannello frontale
del VI del processore. È possibile osservare l’ingresso di tipo a barra
mediante il quale è possibile impostare lo sfasamento rispetto alla for-
ma d’onda di riferimento e un bottone che interrompe l’esecuzione.
In Fig. 61 è riportato lo schema a blocchi del VI relativo al proces-
sore. Viene inizialmente verificato che il valore y si compreso tra 0
e 180. Con l’ingresso a barra questo è sempre verificato, ma in caso
di ingressi differenti (ad es. numerico) è necessaria questa verifica. Il
valore più basso tra y e 180 viene portato tra −127 e 0 mediante una
proporzione e trasmesso alla FPGA. Il pannello frontale della VI con-
tiene solo l’ingresso y che viene però sovrascritto da quello inviato
dalla CPU. Siccome l’interfaccia utente è gestita per mezzo del pro-
cessore, il pannello frontale del programma relativo alla FPGA non è
rilevante. I valori booleani sono passati ai due pin della scheda, chia-
mati DO0 e DO1. I negati di questi ultimi vanno trasmessi ad altri due
piedini (DO2 e DO3). I due segnali principali in uscita dalla scheda sono
presentati in Fig. 62

7.4 sviluppi futuri

Il lavoro che verrà possibilmente svolto durante il periodo di dottora-
to consiste in diversi punti. Innanzitutto andrà verificata la funzionali-
tà del convertitore in catena aperta e misurata la risposta in frequenza
per permettere il confronto con il modello sviluppato nel capitolo 6.

Verrà poi analizzato il convertitore in catena chiusa, implemen-
tando un controllore digitale con le caratteristiche evidenziate nel
capitolo 4.
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Figura 61: Schema a blocchi del VI CPU

Figura 62: Uscite DO0 e DO1
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L’ultima parte consisterà nel verificare la funzionalità del sistema
intero, compresi quindi i convertitori per il pannello fotovoltaico e
per l’accumulatore. Verrà allora analizzata la risposta ai gradini di
tensione del dc-link di riferimento e studiata approfonditamente la
stabilità del sistema non lineare complessivo, valutando quali siano
le condizioni per cui il sistema risulti operativo.
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