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Resumen

El presente proyecto consiste en el disefio e implementacion de fuentes conmutadas para
alimentar cada uno de los puentes H de un inversor multinivel y de una fuente auxiliar para
alimentar la circuiteria de control de este.

Los valores del voltaje de salida de las fuentes de potencia son 68, 51, 34 y 17 voltios y
deben ser capaces de suministrar hasta 5 amperios a la salida, segn los requerimientos del
inversor estas deben de ser estables, eficientes, compactas y responder rapidamente ante
cargas dinamicas.

La topologia de fuentes conmutadas a implementar es la topologia Push Pull, dicha
topologia es mas facil de controlar y utiliza menos circuiterias con respecto a otras
topologias de fuentes conmutadas, ademas que es bastante popular en el rango de potencia
con el que se desea trabajar.

Los componentes magnéticos de las fuentes son disefiados y construidos artesanalmente,
también se implementan protecciones de sobre voltaje y corriente.
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I. INTRODUCCION.

Como forma de culminacion de estudios para optar al titulo de Ing. Electrénico se decidid
llevar a cabo el proyecto de un inversor multinivel alimentado por fuentes conmutadas, con
la realizacion de este se demuestran los conocimientos adquiridos en las diferentes
asignaturas a lo largo de los estudios universitarios.

Este proyecto resulta innovador porque dicho tipo de tecnologia de inversor (multinivel) no
ha sido implementada en otros proyectos dentro de la universidad, solo inversores de tipo
seno modificado, a nivel nacional tampoco se encontrd evidencia que se esté desarrollando
este tipo de dispositivos.

Se consultd informacidn acerca de inversores multinivel, su funcionamiento, caracteristicas
y de qué manera evaluar su rendimiento. Debido a su complejidad se decidio dividir el
proyecto en dos fases: fase A de potencia y fase B el control del inversor.

Este proyecto aborda la fase A, dando respuesta al problema de coOmo suministrar los
diferentes niveles de potencia que el inversor requiere durante su funcionamiento. De la
informacion recopilada de internet y otras bibliografias, se encontraron inversores que
generan una sefial sinusoidal, alimentados con fuentes lineales demasiado voluminosas e
ineficientes.

Para satisfacer los requerimientos del inversor fueron implementados convertidores
conmutados cuyas caracteristicas, en cuanto a rendimiento y tamafio, son superiores a las
de los convertidores lineales. Se determind que la topologia de convertidores conmutados
idénea para suministrar potencia al inversor es la topologia Push-Pull debido a que utiliza
menos componentes y puede trabajar con voltajes de alimentacion bajos.

Se construyeron cuatro convertidores conmutados de 68, 51, 34 y 17 voltios
respectivamente a partir de una bateria de 12 voltios, para suministrar a la carga hasta 5
amperios. Las salidas de estos convertidores deben estar aislados entre si y del primario de
cada uno de ellos, deben ser estables, compactos y con un tiempo de respuesta reducido
ante cargas dinamicas.

Un ultimo convertidor es el llamado auxiliar, este no es de potencia, sirve para alimentar la
circuiteria de control del inversor y debe contar con cinco salidas aisladas entre si. Los
componentes magnéticos de los convertidores fueron disefiados y construidos
manualmente, ademas todos los convertidores deberdn contar con protecciones de
sobrevoltaje y corriente para proteger a la carga y al inversor mismo.

La estrategia de disefio seleccionada fue la de dividir las fuentes en las etapas de control y
potencia y estas a la vez en bloques funcionales, asi en este documento se incluyé un
marco teérico donde se describen los conceptos mas importantes asi como la teoria de
funcionamiento de cada uno de estos bloques funcionales. En la seccién de materiales y
método se describe el disefio de las fuentes, empezando por definir los pardmetros de
disefio y realizar los calculos pertinentes en cada bloque segun la teoria, se detalla el
montaje de los diferentes circuitos y la construccion de los transformadores e inductores.
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II. OBJETIVOS.

Objetivo general:

e Diseiiar fuentes conmutadas completamente aisladas, de uso especifico en el
inversor multinivel de la fase B y suministrar una potencia de salida de hasta 600
watts.

Objetivos especificos:

e Disefiar fuentes conmutadas independientes de 17vdc, 34vdc, S1vdc, 68vdc de 5 A
cada una, con un rango permitido de variacion del 20 % en el voltaje de salida.

e Disefiar fuente conmutada auxiliar con cinco salidas aisladas de 15 voltios estables
para alimentar circuitos de control en la Fase B.

e Disefiar y construir transformadores de alta frecuencia (>40 kHz) para las fuentes
conmutadas.

e Implementar proteccion de sobre voltaje y corriente para la fase B.
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I11. Marco teorico.
1. Introduccion.

Una fuente de poder es uno de los sistemas mas importantes de cualquier circuito eléctrico
o0 equipo electronico, genera la potencia que requieren todos los circuitos electronicos de un
equipo industrial o de uso doméstico.

Inicialmente las fuentes de poder eran reguladores de tension lineales de gran tamaiio y de
baja eficiencia, las fuentes de poder conmutadas ganaron popularidad a inicios de los 70s,
con la introduccion del transistor de potencia bipolar, pero la teoria basica de estas, se
conoci6 desde los afios 30s, muchos cambios han ocurrido para lograr que las fuentes
conmutadas logren satisfacer las necesidades de diversas aplicaciones.

En este tipo de regulador, la transferencia de energia desde la entrada a la salida no se
realiza en forma continua, sino en forma de paquetes de energia mediante la inclusion de
componentes reactivos que actian como acumuladores de energia.

El advenimiento de los transistores de efecto de campo de 6xido de metal (Mosfets) de
potencia con altas capacidades de conmutacidn, junto con la disponibilidad de diodos de
alta velocidad y materiales magnéticos superiores, han impulsado la adopcion de este tipo
de circuitos convertidores como base para el disefio de todo tipo de fuentes de
alimentacion.

2. Reguladores conmutados.

Un regulador conmutado utiliza transistores de conmutacion de alta velocidad para
convertir el voltaje de entrada de DC en una forma de onda cuadrada de alta frecuencia,
dichas frecuencias de conmutacion varian desde 20 Khz hasta 20 Mhz.

En estos circuitos se utiliza modulacion por ancho de pulso (PWM) para controlar el tiempo
de encendido del transistor de conmutacion, un circuito PWM tipicamente incluye una
fuente de voltaje de referencia, un amplificador de error, y un integrado modulador de
ancho de pulso (Fig. I11.2. 1).

Al variar el tiempo de encendido del transistor!, el circuito PWM controla el voltaje de DC
promedio que es entregado a la salida del convertidor que es monitoreada a través del
divisor de voltaje R, y R,, el voltaje Vs, se compara con un voltaje de referencia Vigp.

Cualquier diferencia en estos dos voltajes produce una salida en el amplificador de error,
este nivel de error es alimentado al IC PWM a través de una barrera aislante (tipicamente
un opto-aislador), esta barrera aislante asegura la integridad del aislamiento galvanico entre
la entrada y la salida del convertidor (Keith Billings, 2011).

Dentro del PWM, el voltaje de error amplificado Vg provee una entrada a un comparador de
voltaje, la otra entrada es una sefial con forma de diente de sierra. Esta forma de onda tiene
un periodo T que es igual al reciproco de la frecuencia de conmutacion del convertidor.

! Ver:4.1Duracién maxima del tiempo de encendido en el regulador Push-Pull. En la pagina 14
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Fig. I11.2. 1 Regulador Conmutado.

~l =
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Donde f es la frecuencia de conmutacion.

El comparador entregara una forma de onda rectangular Vpy,), que es proporcional al nivel
de voltaje de salida del amplificador de error, la forma de onda rectangular es amplificada y
aplicada a la base del transistor de conmutacion @4, esta sefial controla el tiempo de
encendido “On Time” del conmutador, el tiempo de encendido del conmutador ajustara la
entrada del amplificador de error Vg a un nivel igual a la referencia de voltaje Vggg.El filtro
de la seccion de salida minimiza el rizado de voltaje causado por la accion de conmutacion
del circuito.

3. Topologias de reguladores conmutados.
3.1.Reguladores No Aislados.

La mayoria de las topologias actualmente utilizadas en los reguladores se derivan de las
versiones no aisladas Buck, Boost y Buck Boost. Estas son las configuraciones mas simples
posibles, y tienen la menor cantidad de componentes para generar su Unica salida
(Forrester).

3.1.1. Regulador elevador (Boost).

Un regulador Boost (Fig. I11.3. 1) toma un voltaje de entrada sin regular y produce una salida
de voltaje regulada de un nivel mayor. Los reguladores Boost no son tipicos en el disefio de
convertidores DC/DC, pero los circuitos derivados de este, como el convertidor Flyback
son bastante populares.

Cuando el transistor Q; esta en estado “on”, el rectificador de salida D; es polarizado en
inversa, durante este periodo se almacena energia en el inductor L y la corriente de carga es
suministrada por el capacitor Cj,.
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JE Q1 = Co

Fig. I11.3. 1 Regulador Boost.

Cuando Q; esta apagado, la energia en L comienza a colapsar, invirtiéndose la polaridad de
voltaje de este, esto polariza en directo al rectificador de salida permitiendo que la corriente
fluya a través de D; hasta la carga. Este flujo de corriente también cargara a C; hasta un
valor mayor que el nivel de entrada.

3.1.2. Regulador reductor (Buck).

Un regulador Buck (Fig. I11.3. 2) toma un voltaje de entrada sin regular y produce un voltaje
de salida regulado de un nivel menor. La familia de convertidores forward que incluyen el
Push-Pull y los tipos de puente, se basan en el convertidor Buck.

(I} L

!
=25

Fig. I11.3. 2 Regulador Buck.

Cuando el transistor en serie Q; esta encendido, el diodo de libre circulacion D; (free-
wheeling diode) esta polarizado en reversa, durante este periodo la corriente es
suministrada a la carga a través del inductor de salida L.

Cuando @ esta apagado, la energia en L comienza a colapsar, esto polariza en directa a Dy,
1 » 1
permitiendo que la corriente fluya hacia el capacitor Cy. Asi, L suministra energia a la carga

durante todo el periodo de conmutacion.

3.2.Topologias aisladas.

Para muchas aplicaciones el nivel de rendimiento alcanzado con reguladores Buck o Boost
sencillos no es suficiente, s6lo son capaces de producir una sola salida cuyo valor esta
limitado por la tension de entrada y el ciclo de trabajo, la adicion de un transformador
elimina estas limitaciones y proporciona un convertidor con las siguientes ventajas:

-Aislamiento entre la entrada y la salida.

-La relacion de vueltas del transformador puede ser seleccionada para proporcionar salidas
muy diferentes a la entrada, las versiones no aisladas estdn limitadas a un rango de
aproximadamente 5 veces el voltaje de entrada.
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-Multiples salidas son muy faciles de obtener simplemente afiadiendo mas bobinas
secundarias al transformador.

En una configuracion con multiples salidas, el lazo de retroalimentacion® se conecta solo a
la salida principal, las demas salidas son llamadas auxiliares o esclavas, lo que resulta en
menor regulacion para estas pero el nivel de rendimiento es aceptable para la mayoria de
las aplicaciones (Brown M. , 2007). Hay algunos inconvenientes con los transformadores,
como afiadir tamafo, peso y pérdidas adicionales, la generacion de picos de voltaje debido
a las inductancias de fuga® puede ser también un problema.

Los convertidores aislados a cubrir se dividen en dos categorias principales, llamadas
convertidores simétricos y asimétricos*, dependiendo de como el transformador funcione.

3.2.1. Regulador en modo de retroceso (Flyback).

El mas simple de los reguladores aislados es el convertidor Flyback (Fig. IIL.3. 3), es una
version aislada del Boost, no contiene en realidad un transformador solo un arreglo de
inductor acoplado y es bastante popular para convertidores DC/DC de baja potencia.

Cuando el transistor Q, esta encendido, la corriente fluye a través del circuito de entrada,
durante este periodo la energia es almacenada en la bobina del primario del transformador,
el cual actia como un inductor, entre mas largo el tiempo de encendido de Q,, mayor el
valor de la corriente pico almacenada en el transformador.

D1
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5

Fig. I11.3. 3 Regulador Flyback.

Durante este periodo el rectificador de salida D, es polarizado en reversa, bloqueando de la
salida la energia almacenada en el transformador, la corriente de salida es suministrada por
el capacitor C.

Cuando Q, se apaga, la energia en el transformador comienza a colapsar invirtiendo la
polaridad en los bobinados del transformador, esto polariza en directo a D; permitiendo que
la corriente fluya a través del secundario del transformador al circuito de salida, esta
corriente recarga al capacitor €y asi como suministra la corriente de salida, este periodo es
llamado “periodo Flyback o de retroceso” (Brown, Practical Switching, 1990).

2 Ver:6Compensacién y lazo de control. En la pdgina 34

3 Ver:5.4.1Pérdidas en el niicleo. En la pagina 21

4 Ver:5.3Aplicaciones de los elementos magnéticos en las fuentes conmutadas en relacion a la curva B-H. En
la pagina 19
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El regulador Flyback tiene mucho mayor rizado a la salida que otras topologias, junto con
corrientes pico mas altas, existe una version de dos transistores del Flyback, cuyos
inconvenientes son el costo adicional y la necesidad de una fuente aislada para controlar la
compuerta del transistor flotante® .

3.2.2. Regulador directo (Forward).

El regulador Forward (Fig. I11.3. 4) es una topologia aislada de un solo interruptor, se basa en
el convertidor Buck descrito previamente, con la adicion de un transformador y otro diodo
en el circuito de salida. En contraste con el Flyback, el convertidor forward tiene un
verdadero transformador, donde la energia se transfiere directamente a la salida a través del
inductor durante el tiempo de encendido del transistor (Brown M. , 2007).

Cuando el transistor Q, esta encendido, el rectificador de salida D; es polarizado en directa
y la corriente fluye desde el transformador hacia el inductor de salida L y la carga, durante
este periodo el diodo de libre circulacion D, esta polarizado en reversa.

Cuando Q; se apaga, el voltaje a través del transformador invierte su polaridad, polarizando
en reversa a D;. La energia en L, comienza a colapsar polarizando en directa a D,. La
corriente ahora fluira hasta el circuito de salida a través de D, y C.

D1 L

o3 Jm

Fig. I11.3. 4 Regulador Forward.

El diodo D; es un diodo de enclavamiento (clamp diode), el voltaje a través del primario
del transformador invierte su polaridad cuando Q, se apaga. El extremo del transformador
identificado con un punto trata de hacerse negativo, si esto fuese permitido, podria causar la
destruccion de @4, el diodo D; mantendré este punto al valor de la caida de voltaje de un
diodo por encima de tierra, limitando efectivamente el voltaje en el colector de Q; a cerca
de dos veces el valor de V.

Convertidores de multiples salidas son muy comunes, en este caso los inductores de salida
son normalmente bobinados en un solo nucleo, lo que tiene el efecto de mejorar la
regulacion dindmica de todas las salidas y si se disefia correctamente también reduce las
magnitudes del rizado de salida.

5 En este caso el Source del Mosfet no estd referenciado a tierra por lo tanto necesita una alimentacion
aislada para su correcto funcionamiento.
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3.2.3. Regulador en contra-fase (Push-Pull).

Uno de los convertidores simétricos mas conocidos es el Push-Pull® (Fig. 1IL3. 5), este
cuenta con un transformador de menor tamafo y proporciona mayores potencias de salida
de las que son posibles con los tipos de un solo interruptor. Los convertidores simétricos
siempre requieren un numero par de transistores interruptores que conmutan
alternadamente por lo cual se produce un restablecimiento natural del ntcleo y no se
requieren elementos adicionales (Pressman A. 1., 2009).

El emisor o fuente de los transistores de potencia estd al mismo potencial, y referenciado la
tierra, esto significa que la misma fuente puede alimentar ambos transistores (Pressman A.
1., 2009).

Uno de los principales inconvenientes del convertidor Push-Pull es el hecho de que cada
transistor debe bloquear el doble de la tension de entrada debido al efecto de duplicacion
del primario con toma central a pesar de que dos transistores se utilizan, esto ocurre cuando
un transistor estd apagado y el otro estd en conduccion, cuando ambos estan apagados cada
uno bloquea la tension de alimentacion, esta desventaja por lo general exige que el Push-
Pull funcione con tensiones de entrada bajas, tales como 12, 28 0 48V.

L Vout

D1
éém ﬂ
-l
L
é&sz
D2

Vin

Fig. I11.3. 5 Regulador Push Pull.

3.2.4. Regulador medio puente (Half-Bridge).

El regulador Half-Bridge (Fig. I11.3. 6) es una version del convertidor forward, derivado del
Buck. Los condensadores c¢; y ¢, estan conectados en serie, y un punto medio de tension
artificial es creado, los dos transistores interruptores son conmutados alternadamente, y
conectan cada condensador a través del primario cada medio ciclo (HARI, 2009).

¢ Por informacién mas detallada ver: 4Operacién del regulador Push-Pull. En la pagina 11
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Fig. I11.3. 6 Regulador Half Bridge.

Dado que ambos transistores estan en serie, nunca ven tension mas grande que la de
alimentacion Vjy, esto significa que el medio puente es particularmente adecuado para
entradas de tension alta. La necesidad de dos condensadores de entrada a 50/60 Hz es una
desventaja debido a su gran tamaio, el transistor superior también debe tener un control
aislado ya que la compuerta/base se encuentra en potencial flotante, el costo y la
complejidad del circuito son mayores y esto pesa contra las ventajas que se obtienen.

3.2.5. Puente completo (Full-Bridge).

Vin _
Cﬂrl-_'_—T JEQQ
tL L Vout
,_('WV‘\T
L S T
Np n _T_ P
) Ngs =

Fig. I11.3. 7 Regulador Full Bridge.

La ventaja del full-Bridge (Fig. I11.3. 7) es que requiere un solo condensador en comparacion
con los dos del medio puente. Cuando los conmutadores Q; y Q5 se encienden, la corriente
fluye desde V;y a través de Q5, el primario del transformador y Q; a tierra, al mismo tiempo
la corriente que fluye en el secundario es rectificada y filtrada por L y C,. Cuando se
encienden Q, y Q, la corriente fluye desde V;y a través de Q, el transformador y Q, y el
voltaje es reflejado al secundario proporcionalmente a la relacion de vueltas.

Cuatro transistores se necesitan en lugar de solo dos como es el caso de las otras topologias
simétricas ademas se requiere alimentacion aislada para dos transistores de lado alto. El

9
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puente completo tiene el disefio mas complejo y costoso de cualquiera de los reguladores
discutidos y solo deben utilizarse cuando los otros tipos no cumplen con los requisitos.

4. Operacion del regulador Push-Pull.

La topologia Push-Pull es un regulador en modo forward, el transformador utilizado tiene
un tap central en la bobina del primario (Fig. Ill.4. 1), la alimentacion se conecta al tap
central y hay un transistor de potencia a cada extremo del primario, los dos lados del
primario se bobinan en el mismo sentido (o direccion) pero la corriente fluye en direccion
opuesta.

Cada secundario entrega un par de pulsos de potencia desfasados 180° entre si, cuya
amplitud se fija por el voltaje de entrada y la relacion de vueltas entre el primario y el
secundario (HARI, 2009).

Cuando se aplica un voltaje al primario, el flujo dentro del nicleo comienza a cambiar, el
secundario exhibird un voltaje en repuesta a la variacion del nivel de flujo dentro del ntcleo
conduciendo corriente y generando un flujo opuesto que casi anula el nivel de flujo causado
por el primario. Cualquier diferencia en los niveles de induccion de flujo absoluto se
atribuye al trabajo necesitado para magnetizar el nucleo y por las inductancias parasitas en
el bobinado (Brown M. C., 1990).

Cuando se enciende el transistor de conmutacion @4, el voltaje de entrada V,;. menos la

caida de voltaje debido a la R;,s(ON)7 de Q; y a la resistencia de DC del bobinado se aplica
al transformador durante el tiempo de encendido Ty y.

El producto de los voltios-segundos aplicados al transformador es proporcional a la
variacion de la densidad de flujo B® en la curva B-H (ABaV X Tyy). Al encender Q, el
flujo varia desde A hasta A’ (Fig. IL4. 2). Si los voltios-segundos aplicados al
transformador en una fase son iguales a los voltios-segundos aplicados en la fase
subsiguiente, entonces el transformador regresard su estado inicial (la densidad de flujo
regresara a su posicion original) (HARI, 2009), cuando esto ocurre la corriente de
magnetizacion’ no presenta ningin desbalance de DC y las corrientes del primario en
ambas fases tienen el mismo pico.

En la préctica, es casi imposible que coincidan ya sea la resistencia en “on” de los Mosfets
o la resistencia de DC del bobinado, lo cual resulta en diferentes voltajes aplicados al
transformador desde una fase y la otra, de igual manera, hay siempre un pequeio
desbalance en el tiempo de conduccion de cada fase por diferencias en los tiempos de
restablecimiento de los Mosfets o inestabilidad en la modulacion debido al control.

Esto resulta en un desbalance en la variacioén de la densidad de flujo que, si no se recupera,
incrementara en cada ciclo subsiguiente y el nucleo del transformador serd llevado
lentamente hacia la region de saturacion de la curva B-H'®. Esto resulta en un rapido

7 Resistencia de encendido de los Mosfet.

8 Ver:5.1Magnetismo. En la pagina 15

° Ver:5.4.5.1Corrientes rms y pico en el primario. En la pdgina 25
19 Ver:5.2Lazo de histéresis. En la pagina 16
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incremento en la corriente del primario a medida que la inductancia magnetizante se hace
casi cero, llevando a una falla catastréfica en el convertidor (HARI, 2009).
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Fig. I11.4. 1 Regulador Push-Pull y sus formas de onda del primario.

Como se muestra en (Fig. I1L.4. 1), la corriente del primario consiste de dos componentes: la
corriente magnetizante y la corriente de carga reflejada en el primario, la corriente en el
primario es directamente proporcional a la corriente de magnetizacion, asi que existe la
posibilidad de un pequeio desbalance, tipicamente este desbalance es inofensivo ya que la
densidad de flujo pico de operacion se fija con un valor mucho menor al de la densidad de
flujo de saturacion del transformador Bgg;.

El método de control utilizado en los convertidores Push-Pull es el control de modo-voltaje,
donde la sefial de error se compara con una sefial en forma de rampa para controlar el ciclo
de trabajo, la informacion de la corriente magnetizante no se usa, entonces el control de
modo-voltaje no puede inherentemente restaurar cualquier desbalance de voltios-segundos,

11
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para evitar la saturacion del transformador se necesita de retroalimentacion negativa que
pueda compensar cualquier desbalance (HARI, 2009).

El filtro de salida ve el doble de la frecuencia de conmutacion de Q4 y @3, su funcion es la
de proveer una salida de DC que es el promedio del voltaje de onda cuadrada a la entrada
del filtro.

| Saturation I
I region I

Ba@

U 7
/ /' Hal
ABBa(VxTg)
A /L

S

Fig. I11.4. 2 Curva de histéresis del regulador Push-Pull.

Cuando ninguno de los conmutadores del primario est4 activo, la corriente del inductor de
salida tiene una pendiente negativa y la mitad de esta fluye en cada una de los diodos del
rectificador, en teoria, esta corriente se deberia dividir igualmente entre los bobinados del
secundario y por lo tanto el campo magnético resultante se deberia cancelar, en la practica,
debido a ligeras diferencias en la caida en directo de los diodos, la resistencia del bobinado
y otros efectos parasitos, es posible encontrar pequefios desbalances (HARI, 2009).

4.1.Duracion maxima del tiempo de encendido en el regulador Push-Pull.

El ciclo de trabajo (duty cycle), es la relacion entre el tiempo de encendido Ty vy €l periodo
de conmutacion T, el convertidor Push-Pull mantiene el voltaje de salida V, constante,
incrementando T,,, a medida que V,;. disminuye, por lo tanto el maximo T,,, ocurre con el
minimo voltaje de DC de entrada V. especificado.

El tiempo méaximo de encendido, no debe exceder la mitad del periodo de conmutacion T,
si esto sucediera, después de unos pocos ciclos, el nucleo se saturaria y se destruiria al
transistor (Pressman, 2009).

Ademés de esto, debido al inevitable tiempo de recuperacion de los Mosfets, su tiempo de
encendido no puede tener la misma duracién que la mitad de un periodo, ya que el tiempo
de almacenamiento causaria una superposicion entre ambos transistores, produciendo una
falla inmediata.

Para asegurarse de que el nucleo siempre se restablezca en cada periodo y eliminar
cualquier posibilidad de conducciéon simultanea cuando el voltaje de entrada de DC esta en
su minimo V. y el lazo de compensacion este tratando de incrementar T,,, para mantener
V, constante, el tiempo méaximo de encendido de los transistores de cada fase debe estar
limitado para que nunca sea mayor que el 80% de la mitad de un periodo, o sea, un ciclo de
trabajo igual a 0.4 (Pressman, 2009).

12
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0.8T
Ton = ( )/2
Ecu. 1T 4. 1

5. Etapa de potencia de un convertidor conmutado.
5.1.Magnetismo.

Siempre que una corriente fluye a través de un alambre, hay un campo eléctrico que se
emite radialmente normal al flujo de corriente y un campo magnético que fluye en un plano
perpendicular al flujo de corriente alrededor del alambre (Fig. I1L5. 1), las direcciones de los
campos eléctricos y magnéticos estdn dadas por la "regla de la mano derecha."

\
N

AN

~

Fig. IT11.5. 1 Campos eléctrico y magnético en un conductor.

Cuando un alambre se bobina en forma de espiral, donde cada seccion adyacente del
alambre transporta corriente en la misma direccion, los campos magnéticos se suman
alrededor de la bobina y forman un campo magnético combinado que fluye alrededor de
esta (Fig. I1L.5. 2).

R 9

Fig. I1L.5. 2 Lineas de flujo.

Las lineas dibujadas para representar el campo magnético en la figura se denominan lineas
de flujo, que es un método conveniente para mostrar la direccion del flujo y la densidad del
campo magnético alrededor de un camino magnético, dado que el flujo magnético debe
aparecer alrededor de los cables que llevan la corriente, las lineas de flujo se ven
concentradas dentro de la bobina, donde hay menos superficie disponible.

El concepto del grado de concentracion de lineas de flujo, denominado densidad de flujo,
representado por el simbolo B, se expresa en unidades de weber por metro cuadrado o
"Gauss", este puede ser mas o menos visto como el equivalente magnético a la densidad de
corriente!! en el dominio eléctrico.

" Ver:5.4.5Calibre del alambre conductor para los bobinados. En la pagina 25
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La fuerza que crea al fluyjo magnético, llamada fuerza del campo magnético representada
por el simbolo H, se expresa en unidades de oerstedios; H es un gradiente de la intensidad
de campo magnético (o cambio en la intensidad de campo) a lo largo de un camino
magnético aproximadamente equivalente a la caida de tensiéon en un circuito eléctrico
(Brown M. C., 1990).

5.2.Lazo de histéresis.

Los materiales ferromagnéticos presentan imanaciones grandes aliin en presencia de campos
magnéticos muy débiles y son los mas usuales en las aplicaciones tecnologicas. En estos
materiales, las intensas interacciones entre los momentos magnéticos atomicos los llevan a
alinearse paralelamente unos a otros en regiones denominadas dominios magnéticos,
incluso en ausencia de un campo externo (Brown M. C., 1990).

B

Zona de saturacion

Zona irreversible

Zona reversible

H

Fig. I11.5. 3 Curva de magnetizacion.

Si se aplica una intensidad de campo magnético o excitacion magnética H creciente a una
muestra de material ferromagnético haciendo pasar corriente a través de la bobina y se
representa la induccion B en funcion de H, algunos de los dominios magnéticos alineados
en la misma direccion, realinearan su orientacion magnética dominante en la direccion del
campo magnético, asi se obtiene la llamada curva de magnetizacion (o de histéresis) del
material (Fig. IIL5. 3) (Brown M. C., 1990).

Se pueden distinguir tres partes claramente diferenciadas en la curva de imanacidn: una
primera zona reversible, en la cual si se elimina el campo H exterior, la densidad de flujo
también desaparece; una segunda zona irreversible y una ultima parte, que representa la
zona de saturacion en la cual la permeabilidad relativa es unitaria, cuando el campo
magnético aplicado al material es lo suficientemente alto, se ha alcanzado un punto en el
que todos los dominios magnéticos se alinean con el campo magnético y se dice que el
material se ha "saturado" (Brown M. C., 1990).

Al introducir una muestra de material ferromagnético en el interior de una bobina y hacer
variar H modificando la corriente que circula por la bobina, (Fig. IIL5. 4) cuando el campo
se retira H = 0 en el punto 3, algunos dominios magnéticos retienen su orientaciéon de
cuando el campo se aplicd, atn existe una cierta magnetizacion B = B, que recibe el
nombre de induccidon remanente o residual, esta propiedad se utiliza para crear imanes
permanentes.

Cuando B =0, en el punto 4, H presenta un valor de H. que se denomina campo
coercitivo, que es el campo opuesto que es necesario aplicar para desmagnetizar la muestra,
si se continua disminuyendo H hasta alcanzar H = —H,,,4,, en el punto 5, y después se
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invierte el sentido de cambio de H, se llega a formar una curva cerrada que recibe el
nombre de ciclo de histéresis (Billings, 2010).

Material magnetizado hasta la
saturacion por la alineaciéon de sus

Magnetizacién del B dominios.
material 2 = =
3 e = -
Cuando el campo magnético varinbl?\ i S -
llega a cero, el material fer ético, = | 7

retiene un grado considerable de-
magnetizacién.

El material sigue una curva no lineal de
magnetizacion cuando es magnetizado

desde un campo de valor cero.

/2
£
L4 e Intensidad del campo
~ 7 H Magnético aplicado.
sinGap | A", (permeabilidad)
/ } El ciclo de histéresis muestra la historia

de magnetizacién de un material

El campo magnético variable debe ser
redirigido y aumentado para llevar la | con Gap /
magnetizacion nuevamente a cero. B/,

%n‘_—_—' ﬂI:!:( ferromagnético. Una vez que el material
::;;g“ v fue llevado a la zona de saturacion el
=8 A 5 campo de magnetizacién puede
Hacia la saturacién en entonces ser llevado a cero y el material

la direccién opuesta retendra la mayor parte de su

magnetizacion.

Fig. I11.5. 4 Curva de Histéresis.

Puesto que los dominios magnéticos dentro del material estdn orientados al azar
inicialmente, los dominios orientados mas cercanos a la direccién del campo magnético
realizan relativamente muy poco trabajo para reorientarse. Los dominios con mayores
grados de orientacion requieren mas trabajo en términos de una fuerza de campo magnético
mayor para reorientarlos, este grado de trabajo requerido para reorientar los dominios
magnéticos llamado la permeabilidad del material es diferente para cada material y sus
aleaciones (Brown M. C., 1990).

Los materiales ferromagnéticos se utilizan extensamente en electroimanes, nucleos de
transformadores, motores y generadores, en los cuales es deseable tener un campo
magnético tan grande como sea posible dada una corriente determinada. Ya que la
histéresis disipa energia, los materiales que se utilizan en estas aplicaciones deben tener un
ciclo de histéresis tan estrecho como sea posible.

La densidad de flujo de saturacion By, es el valor de B en la parte superior e inferior de la
curva cuando el ntcleo es conducido lo suficientemente como para aplanar la curva B-H.
La pendiente de los lados de la curva B-H es la permeabilidad p del material, si un
entrehierro (gap) se introdujera dentro del circuito magnético, las propiedades magnéticas
del aire comenzarian a influir en la caracteristica B-H del material.

La permeabilidad del material se reduce significativamente en proporcion a la longitud del
entrehierro los valores cuantitativos de los parametros magnéticos se pueden determinar
mediante el uso de las ecuaciones asociadas. La intensidad del campo magnético H se da
por:

4nNI
H =

L
Ecu. III 5. 1
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Donde N es el nimero de vueltas en el bobinado, I es la corriente instantanea que fluye a
través del alambre, y L la longitud media de la trayectoria magnética del ntcleo.

El valor de H es directamente proporcional a la corriente en el devanado y el numero de
vueltas de este y es inversamente proporcional a la longitud de la trayectoria magnética
sobre la cual el flujo debe recorrer. Esto también indica que el valor de H es independiente
del material utilizado dentro del nucleo, la relacion entre B y H es:

B =uH
Ecu. III 5. 2

5.3.Aplicaciones de los elementos magnéticos en las fuentes conmutadas en
relacion a la curva B-H.

Los transformadores utilizados en convertidores, tales como el Push-Pull y reguladores de
medio y puente completo, conducen el flujo de un modo bipolar, son simétricos, es decir, el
flujo es conducido tanto en las direcciones positiva y negativa como se muestra para la
curva A (Fig. IIL5. 5) la curva serd simétrica respecto al origen si el bobinado es impulsado
idénticamente en ambas polaridades (Brown M. C., 1990).

——
- e

Fig. I11.5. 5 Operacion de los componentes magnéticos en reguladores conmutados.

La curva puede ser asimétrica sobre el origen si el bobinado es impulsado mas tiempo a un
voltaje superior en una direccion, esto puede ser causado por cualquier diferencia en el
tiempo de encendido y apagado o en las caracteristicas del voltaje de encendido de los
interruptores de potencia.

En los convertidores simétricos que siempre requieren un numero par de interruptores, se
utiliza todo el flujo disponible oscilando en ambos cuadrantes del lazo de histéresis, por lo
tanto la utilizacion del ntcleo es mucho mas eficaz por lo que los convertidores simétricos
pueden producir més energia que sus primos asimétricos.

En convertidores asimétricos el punto de operacion del transformador esta siempre en el
primer cuadrante del lazo de histéresis, el flujo y el campo magnético no cambian de signo,
el nucleo tiene que ser restablecido durante cada ciclo para evitar la saturacion lo que
significa que s6lo la mitad del flujo disponible es utilizado.
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En el punto de saturacion de un transformador, toda capacidad de este de acoplar energia
hacia el secundario desaparece y la energia sale del transformador a través de los
interruptores de potencia, lo que resulta en su destruccion. Los convertidores Flyback y
forward son de tipo asimétrico, el punto de operacion del transformador esta siempre en el
primer cuadrante, el flujo y el campo magnético no cambian de signo.

El lazo B representa un transformador Flyback en modo discontinuo donde el secundario
vacia toda la energia disponible en el flujo y s6lo queda el magnetismo residual, este punto
residual se convierte en el flujo inicial en el ntcleo en el inicio del siguiente ciclo.

El inductor en un filtro LC y el transformador flyback en modo continuo operan en un lazo
menor similar a la curva C, estos operan idénticamente desde un punto de vista magnético,
excepto que el transformador Flyback es un choke con un secundario, en este caso, el
exceso de flujo no es nunca vaciado del nucleo asi en el inicio del proximo tiempo de
encendido del interruptor de potencia, el nivel de flujo en el nticleo es el flujo residual mas
el exceso de flujo restante desde el ultimo ciclo.

5.4.Transformador de alta frecuencia.
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Fig. IIL.5. 6 Varias geometrias de nucleos de ferrita.

El transformador provee aislamiento entre la entrada y la salida de la fuente, también
realiza la tarea de aumentar o disminuir el voltaje a la salida con su relacion de vueltas. Los
transformadores de conmutaciéon (o de alta frecuencia) son llamados asi debido a su
necesidad de una accion de conmutacion a una frecuencia especifica que es la frecuencia de
conmutacion de la fuente, la cantidad de energia suministrada al circuito de la carga se
puede controlar variando la cantidad de tiempo de encendido y apagado de los
conmutadores.
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El disefio de un transformador de conmutacion puede diferir basado en el tipo de topologia
usada, la mayoria de los transformadores de fuentes de alimentacion conmutadas se hacen
con nucleos de ferrita, las ferritas son materiales ceramicos ferromagnéticos que tienen una
estructura cristalina, compuesta de mezclas de 6xido de hierro ya sea con manganeso u
oxido de zinc. Sus pérdidas por corrientes de Foucault (corrientes Eddy) son
insignificantes, ya que sus resistividades eléctricas son muy altas (Pressman A. 1., 2009).

Las pérdidas en el nucleo son en su mayoria por histéresis y son lo suficientemente bajas
para permitir el uso de algunos materiales a hasta una frecuencia de 1 Mhz. Algunos
fabricantes son Magnetics Inc., Ceramic Magnetics Inc., Ferrite International, Fair-rite,
TDK, Siemens, Thomson-CSF, Tokin entre otros, estos transformadores estan disponibles
en una amplia variedad de formas y medidas (Fig. I1L5. 5).

Los nucleos mas usados son de tipo EE porque poseen amplio espacio para las terminales
de la bobina y el flujo de aire no es obstruido, por lo cual hay menor calentamiento, estan
disponibles con la pata central de forma circular o de forma cuadrada, los primeros tienen la
pequefia ventaja que la longitud de una vuelta es cerca del 11% menor que en el caso de un
transformador con la pata central de forma cuadrada con la misma area por lo que la
resistencia de la bobina es cerca de 11% menor para igual numero de vueltas y las perdidas
por el cobre y el aumento de temperatura son algo menores (Pressman A. 1., 2009).

5.4.1. Pérdidas en el nicleo.

Un factor importante que a menudo se ignora es la cantidad de pérdidas que la fuente
exhibe dentro de los nicleos magnéticos, una de las mayores pérdidas se llama pérdidas por
histéresis que es la energia perdida por el trabajo necesario para reorientar los dominios
magnéticos en el material del niicleo (Brown M. C., 1990).

Las pérdidas por histéresis tienen una muy alta dependencia en cuan alto se selecciona el
valor de la densidad de flujo maxima, cuanto mas se reduce el tamafio del nucleo
operandolo en niveles més altos de densidad de flujo, mas dramatico es el aumento de las
pérdidas por histéresis, ademas, las pérdidas por histéresis aumentan en proporcion directa
a la frecuencia.

La segunda mayor causa de perdidas dentro del nucleo son las perdidas por corrientes de
Foucault, estas son altamente dependientes del material utilizado en el nucleo del
transformador.

Las corrientes de Foucault, corrientes parasitas también conocidas como corrientes de Eddy
se producen cuando un conductor atraviesa un campo magnético variable o viceversa, estas
corrientes de Foucault crean electroimanes con campos magnéticos que se oponen al efecto
del campo magnético aplicado, cuanto mas fuerte sea el campo magnético aplicado o mayor
la conductividad del conductor, mayores seran las corrientes de Foucault las cuales
representan una inttil disipacion de energia en forma de calor (es.wikipedia.org).

No hay un unico material para ntcleos que satisfaga todas las exigencias para fines de
conversion de energia a altas frecuencias, se desea que la curva B-H sea tan estrecha como
sea posible para reducir las pérdidas por histéresis, materiales como el Manganeso-zinc
poseen una curva B-H estrecha pero tienen una baja resistividad por volumen que por el
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contrario debe ser razonablemente alta para disminuir las corrientes de Foucault en las
frecuencias altas, ferritas de Zinc- niquel ofrecen esto, pero tienen una mayor curva B-H.

Las pérdidas por histéresis son proporcionales a la excursion maxima del flujo durante la
operacion normal, esto obliga a disefiar el transformador con un B,,,;, menor, se deben
afladir mas vueltas al transformador para reducir By, l0 que aumenta el tamafio del
nucleo debido tanto al bobinado como a la utilizacion menos eficaz del material del nucleo.

En resumen, la seleccion del nucleo y el limite de la densidad de flujo escogido juegan un
papel importante en el control de las pérdidas en el nucleo.

Para un mismo nucleo la topologia Push-Pull, a menores frecuencias puede entregar el
doble de potencia que un convertidor forward, el tinico inconveniente es que las pérdidas en
el nucleo se duplican, las pérdidas del bobinado se mantienen iguales.

5.4.2. Seleccion de la variacion de flujo maximo.

El nimero de vueltas en el primario es inversamente proporcional a dB, la variacion del
flujo magnético, parece deseable maximizar dB para minimizar Np, ya que menos vueltas
significarian que se puede utilizar alambre de mayor calibre lo que permitiria mayores
corrientes para un nucleo dado, también resultaria en un transformador més barato y menos
capacitancias parasitas (Pressman A. 1., 2009).

Es posible que el transformador se sature bajo condiciones de transitorios, a menos que el
circuito de control se disefie para prevenirlo. Por ejemplo, considere la condicién cuando el
voltaje de entrada es alto y la corriente de carga es muy pequefia, un repentino incremento
en la corriente de carga podria normalmente resultar en un maximo ancho de pulso, esta
condicion existiria por un nlimero de ciclos hasta que la corriente del inductor de salida ha
aumentado al valor requerido.

Bajo estas condiciones, a los niveles de densidad de flujo escogidos, el transformador se
puede saturar. Para prevenir esto, un nivel de flujo menor se puede usar que también resulta
en un incremento de las vueltas del primario y la reduccion de la eficiencia del
transformador.

En ntcleos de ferrita, el lazo de histéresis entra en saturacion por encima de + 2000 G y se
desea estar por debajo de este punto, donde la corriente de magnetizaciéon comienza a
incrementar rapidamente, inicialmente, una buena opcidn seria £1600 G (0.16 tesla), pero
también se debe considerar las pérdidas en el nucleo.

Hasta 50 Khz, las pérdidas en el ntcleo no prohiben operar con 1600 G y parece deseable
operar con ese nivel de flujo (Pressman, 2009).

5.4.3. Calculo del tamaiio del niicleo en términos del area producto.

El 4rea producto AP es el producto del area de ventana'? del bobinado y el 4rea de la
seccion transversal del ntcleo, el tamafio del nucleo inicialmente puede ser calculado en
términos de su area producto que esté relacionada con su capacidad de manejo de potencia
(Brown M. C., 1990).

12 Ver: Datasheet del Nucleo ER39
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Dado que la mayoria de los fabricantes en la actualidad dan los valores del area producto de
sus nucleos, un tamafo de nicleo se puede seleccionar rapidamente una vez que el area
producto requerido se ha calculado, si este no es dado, puede ser establecida a partir de las
dimensiones basicas del nucleo:

(AP = Ay * A,)
Ecu. III 5. 3

La siguiente ecuacion muestra el area producto requerida en términos de potencia de salida,
la variacion de la densidad de flujo, la frecuencia de operacion y factor del utilizacion
global del cobre K que se calcula de la (Tabla 1).

B (11-1Pin>1'143 \
“\xnaf) ™

Ecu. Il 5. 4

Con:

AP =Area producto,cm*

P;,, =Potencia de entrada,w

K'= Factor de utilizacion global del cobre
AB =Variacion de la densidad del flujo T
f=frecuencia, Hz

5.4.4. Calculo del numero de vueltas en los bobinados del transformador.
-Numero de vueltas del primario.

El nimero de vueltas en el primario lo determina la ley de Faraday, de esta, Np se fija por
el voltaje minimo a través del primario.

V= (Vdc - 1)
Ecu. Il 5. 5

Y el tiempo maximo de encendido, que no debe ser mayor que 0.8T /2. Ya que A,
depende del nucleo seleccionado, V;. y T son especificados, el nimero de vueltas estard
fijado una vez que se decida dB (la variacion de flujo deseado en 0.8T / 2).

VT
N — on
A,AB

Ecu. Ill 5.6

Donde:

N= numero de vueltas

V=voltaje en el bobinado (V. — 1)

T,n=tiempo de encendido maximo, microsegundos

AB= variacion de la densidad de flujo, teslas (1 teslas=10,000 gauss)
A, =Area efectiva del nucleo, mm?
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-Numero de vueltas del secundario.

Se puede utilizar la relacion de vueltas del transformador.
N, 2 Vout

N=—=———
Nl 2Vchmax
Ecu. III 5.7
donde
NZ == N - N1
Ecu. III 5. 8
K, K, K'
Tipo de|Forma |Forma del|(4,/4,,)| Ku |(a/1,)| (K, K, K)
convertidor del secundario
primario
Forward S 11e 0.32 0.4 0.71 0.091
S S 0.4 0.4 0.71 0114
Half y Full|S TC 0.41 0.4 1.0 0.164
Bridge S S 0.5 0.4 1.0 0.2
Push Pull ne ne 0.25 0.4 1.41 0.141
e S 0.295 0.4 1.41 0.208

Tabla 1 Valor del factor del utilizacion global del cobre K°, segtin la topologia de fuente implementada.

5.4.5. Calibre del alambre conductor para los bobinados.

La seleccion del calibre del alambre se puede hacer en base a la densidad de corriente, la
densidad de corriente se da en términos de la corriente rms en amperios por circular mil del
area de la seccion transversal del alambre, por lo tanto para seleccionar el calibre del
alambre de los bobinados se debe conocer la corriente rms en cada uno de ellos (Pressman
A. 1, 2009).

5.4.5.1.Corrientes rms y pico en el primario.

La corriente obtenida desde la entrada de alimentacion de DC, V. se puede monitorear en
el tap del transformador y tiene la forma de onda caracteristica mostrada en b y d (Fig. I1L5.
7) con una rampa en el extremo superior del pulso (ramp-on-a-step), esto debido a los
filtros de salida LC en el secundario. La corriente en el primario es la suma de todas las
corrientes en el secundario reflejadas en el primario por su relacion de vueltas, mas la
corriente de magnetizacion.

La corriente de magnetizacion es la corriente establecida por la inductancia de
magnetizacion, esta inductancia estd siempre presente y en paralelo con el primario, la
corriente de magnetizacion se aflade a la corriente del secundario reflejada en el primario
como en (e).

Hay una pequeiia inductancia de fuga en serie con cada mitad del primario en el instante del
tiempo “off” del transistor, la corriente en esta cae rapidamente a una velocidad dl / dT>
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causando un pico positivo continuo de amplitud e = L; dl / 4T en el extremo inferior de la

inductancia de fuga. Una practica conservadora de disefio asume que el pico causado por la
inductancia de fuga puede aumentar la tension hasta un 30% mas del doble de la entrada de
tension de DC maxima (Pressman A. 1., 2009).

La inductancia de dispersion aparece debido a que algunas de las lineas de flujo magnético
del primario no regresan a través del nucleo sin acoplarse con el secundario, en su lugar,
regresan alrededor del primario a través de una ruta de acceso local de aire.

La inductancia de fuga en el secundario surge del hecho de que algunas de las lineas de
flujo magnético del secundario tampoco se acoplan con el primario, sino que se enlazan con
los devanados secundarios a través de una trayectoria de aire local.

Con el voltaje de entrada minimo Vel tiempo de encendido del transistor serd el 80 % de

un medio periodo ya que hay un pulso por cada medio periodo, el ciclo de trabajo en la
figura es 0.8 a V...

Para simplificar los calculos, se asume que los pulsos tienen una forma de onda rectangular
(flat-topped) equivalente cuya amplitud I,.es el valor de la corriente en el centro de la
rampa.

Entonces la potencia de entrada a V. es ese voltaje por la corriente promedio, la cual es
0.8, ¢, y 80% de eficiencia, F, = 0.8P,.

Pin = 1.25P, = V4.0.81,,

Ecu. lII 5.9
donde
Py =Vylp
Ecu. III 5. 10
entonces
P
pf @
Ecu. III 5. 11

Esta util relacion, da la amplitud del pulso rectangular (flat-topped) equivalente de corriente
en el primario en términos de lo que es conocido, la potencia de salida y el voltaje de
entrada de DC minimo especificado y permite seleccionar el calibre del alambre en el
primario dada la corriente rms calculada.

Cada mitad del primario lleva solo uno de los pulsos I,; por periodo y por lo tanto su ciclo

087
de trabajo es ( /2)/T

un ciclo de trabajo D es:

0 0.4. El valor rms de un pulso rectangular de amplitud I,.con

Irms = pft\/5= pft\/Z
Ecu. III 5. 12
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Irms = 0.6311,,
Ecu. 111 5. 13
y de Ecu. 111 5. 6

1.56P, _0.986P,
Vac Vac

Lms = 0.632
Ecu. III 5. 14

A 500 circular mils por amperio rms, el numero requerido de circular mils por cada
primario es:
0.986F, P,

=493 —

Circular mils = 500 —————
Vae Yac

Ecu. I 5. 15

5.4.5.2. Corrientes rms en el secundario.

Las corrientes en cada mitad del secundario se muestran (Fig. IIL.5. 7), hay una saliente
(ledge) al final de tiempo de encendido del transistor "on time”, este saliente en la corriente
existe porque no hay diodo de libre circulacion en la entrada del inductor del filtro como en
el regulador Buck o en el Forward, que era esencial como una via de retorno para la
corriente del inductor cuando el transistor se apagaba.

En el regulador Push-Pull (Fig. I1L5. 7), la funcién del diodo de libre circulacion se realiza
por los diodos rectificadores de salida D; y D,, cuando cualquiera de los transistores se
pone en "off", el extremo de entrada de la bobina trata de hacerse negativo tan pronto como
alcanza una caida de un diodo por debajo de tierra, los rectificadores conducen, cada uno
llevando mas o menos la mitad del total de la corriente que el inductor habia estado
conduciendo justo antes del apagado "off time").

Puesto que la impedancia de cada mitad del secundario es pequefia, hay una caida
insignificante a través de ellos, los catodos de los diodos rectificadores son enclavados a
aproximadamente 1 V por debajo de tierra (Brown M. C., 1990).

Puede considerarse que cada mitad del secundario tiene la forma de onda caracteristica
(ramp-on-a-step), que al minimo voltaje de DC de entrada tiene un ciclo de trabajo de
(8T /2) /T o 0.4, la magnitud de la corriente en el centro de la rampa es la corriente de
salida de DC I,

Para simplificar los célculos de la corriente rms en el primario, los pulsos (ramp-on-a-step)
seran aproximados por su equivalente (flat-topped pulse) L7, cuya amplitud es la del
centro de la rampa o la corriente de DC de salida I;. con un ciclo de trabajo de 0.4.

Asi la corriente rms en cada mitad del secundario es

Is(rms) = Idc\/ﬁ =1;,Vv0.4 =0.6321,, §
Ecu. III 5.
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A 500 circular mil por amperio rms, el nimero requerido de circular mil para cada
secundario es:

'

Frecuencia de
conmutacion

Q1 on
.
Q.81/2
Q2 on
-
0.8T/2
202772

Q1 on

Anodo M

Q2 on

Anodo D2

D1

0.21/2

ﬂonieme en lis1

Corriente en ls2

Secundario del
tranformador, rectificador
v filtro de salida

Fig. III. 5. 1 Formas de onda del lado del secundario.

5.4.5.3.Profundidad de penetracion.

(a)

(b)

(c)

(d)

(e}

(f)

(g)

Is(rms) = Idc\/ﬁ =1;,v0.4 =0.6321,,

Ecu. I 5. 17

A altas frecuencias, los efectos combinados del campo interno dentro del alambre y la
proximidad de los campos de vueltas adyacentes fuerzan a la corriente a fluir en una
delgada capa en la superficie del conductor y en las orillas de este mas alejadas de vueltas

adyacentes (Billings, 2010).

La profundidad de penetracion que es dependiente de la frecuencia se define como la
distancia por debajo de la superficie donde la densidad de corriente ha caido a 1/e
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(Pressman A. 1., 2009), o 37% de su valor en la superficie, en un solo alambre ésta delgada
superficie de conduccion es anular.

Por lo tanto, en el caso de un solo alambre, si el radio de este excede la profundidad de
penetracion, el factor de utilizacion del cobre serd pobre, provocando pérdidas excesivas.
La relacion entre profundidad de penetracion y frecuencia se ha derivado de muchas
fuentes y para el alambre de cobre a 70°C es:

_ 2837

Jf

Ecu. IIT 5. 18

Donde S es la profundidad de penetracion en mils y f es la frecuencia en hertz, de esta
ecuacion el cociente R,./Ry. 0 F.que es la resistencia AC a DC del alambre, se puede
calcular para cualquier calibre de alambre a cualquier frecuencia.

En la practica, el minimo F,. se debe aproximar a 1.5, para lograr esto, el didmetro del
alambre o el grosor de la cinta se deben optimizar para la frecuencia de operacion y el
numero de capas.

Rac _ (d/ 25)2

Rac (d/zs)2 ~(Yas - 1)2

Debido al efecto pelicular, la relacion de la resistencia de AC a DC de un alambre depende
en la relacion didmetro del alambre/profundidad de penetracion, la profundidad de
penetracion es inversamente proporcional a la raiz cuadrada de la frecuencia, alambres de
diferentes calibres tienen diferentes relaciones de resistencia de AC a DC y esto incrementa
con la frecuencia, alambres de mayor calibre tienen una mayor relacion de resistencia
AC/DC.

Ecu. III 5. 19

La relacion d / S (diametro del alambre/profundidad de penetracion) se calcula

para el maximo didmetro del alambre pelado (sin esmaltar) como se da en las tablas AWG
y la profundidad de penetracion que se calcula de Ecu. 111 5. 19.

5.4.5.4. Efecto pelicular.

El efecto pelicular es causado por la conduccion de grandes corrientes a altas frecuencias,
un gran campo magnético se produce dentro el alambre que es normal a su superficie, esto
"empuja" la corriente desde el centro del alambre a su superficie reduciendo el area efectiva
del alambre que esta disponible para transportar la corriente lo que aumenta la resistencia
de este, como resultado las pérdidas son mayores que las predichas utilizando un modelo de
DC (Brown M. C., 1990).

Existen varias soluciones para reducir este efecto, primero esta el uso del hilo de Litz (Fig.
III 5. 8), el hilo de Litz es una trenza formada por hilos esmaltados aislados entre si que
homogeniza la densidad de corriente y optimiza la "superficie util" del cable, la suma de la
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seccion transversal de cada alambre es igual al area en seccidn transversal necesaria del
cable conductor sélido equivalente necesario (Billings, 2010).

Alambre solido

Alambre de Litz TE TE T TE S S0 T S Sl G S S B

Lamina de cobre

Fig. I11.5. 7 Tipos de conductores.

El beneficio del hilo de Litz puede desaparecer si hay demasiados cables contenidos dentro
del paquete, el nimero 6ptimo es de aproximadamente 5, el término “alambre de Litz”
deriva de la palabra Alemana litzendraht, que significa “alambre tejido”, estd disponible en
la mayoria de los calibres con los filamentos individuales desde 24 AWG hasta 50 AWG.

Otro método es utilizar un conductor de ldmina de cobre para los bobinados de baja tension
y alta corriente dentro del transformador, entre sus ventajas se cuentan la reduccion del
tamafio, una mejor disipacion de calor y reduccion de las tensiones de voltaje entre las
vueltas del bobinado, ademas un bobinado con ldmina tiene mayor resistencia mecanica
que uno de alambre enrollado, lo que hace que este sea mucho més robusto.

El espesor de la lamina no debe ser méas que dos veces el valor de la profundidad de
penetracion, esto asegura que toda el area de la seccion transversal del alambre se utilice
para el flujo de corriente, usando una o ambas de estas técnicas en el disefio puede reducir
significativamente las pérdidas debido al efecto pelicular.

Fig. I11.5. 8 Efecto pelicular.

La manera en la que las corrientes de Foucault inducidas provocan que la corriente se
concentre en una delgada capa exterior del conductor se puede ver en (Fig. III 5. 9), que
muestra la seccién de un conductor circular, este conduce su corriente principal en la
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direccion OA, si no fuese por el efecto pelicular, la corriente estaria distribuida
uniformemente por todo el volumen del alambre.

Otro fenomeno que se produce dentro de los devanados es la existencia de corrientes de
Foucault causadas por las zonas con un fuerte campo magnético, dichas corrientes son
tipicamente causadas por cualquier gap contenido en el nucleo, debido a que algunas de las
lineas de flujo en el gap quedan fuera de este en lo que se llama efecto marginal, estas
pasan a través de los bobinados e inducen corrientes pardsitas dentro de ellos lo que
provoca pérdidas de tipo resistivo dentro de los bobinados, que se traduce en el atin mayor
calentamiento de este.

5.4.5.5. Efecto proximidad.

El efecto proximidad (Fig. IIL5. 10) es causado por campos magnéticos surgidos de
corrientes en bobinas adyacentes, vueltas adyacentes de una misma bobina, y mas
seriamente de capas adyacentes en una bobina de varias capas (Pressman A. 1., 2009).

Es mas serio que el efecto pelicular porque el ultimo solo incrementa las perdidas en el
cobre al restringir el 4rea conductora del alambre a una delgada capa en su superficie, pero
no cambia la magnitud de la corriente, solo la densidad de corriente en la superficie del
alambre, con el efecto proximidad las corrientes de Foucault causadas por los campos
magnéticos de corrientes en capas adyacentes incrementan exponencialmente en amplitud a
medida que el numero de capas aumenta.

Corriente de AC

, CAMPO
| MAGNETICO
DE VUELTAS
ADYACENTES

Las corrientes de Foulcalt se suman a
la corriente principal 'I' en el
extremo superior del alambre y se
restan del flujo en el extremo inferior
para esta direccion de flujo

Seccion a Traves
del Alambre

Fig. I11.5. 9 Efecto proximidad.

Como se muestra (Fig. I11.5. 11), cuando un numero de vueltas son arrolladas para formar
una o mas capas, una fuerza magnetomotriz (mmf) se desarrolla en linea con el plano del
bobinado. El efecto de esta mmf, son corrientes de Foucault cuya direccion es tal que el
flujo de corriente se suma hacia los bobinados en la interfaz entre el primario y el
secundario; y la corriente se reduce en el lado del bobinado lejos de la interfaz.
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| Secunda rio-capaz

m Fuerza magnetomotriz producida sin

intercalar el primario/secundario, el nimero
de capas entre 0 y una mmf pico es 2.

| tucieo
{a)

Fuerza magnetomotriz producida

conlas capas del umm y

Secundario-capa 1 secundariointercaladas

Hucleo

b}

Fig. IT1.5. 10 Fuerza magnetomotriz desarrollada entre los bobinados de un transformador.

El efecto proximidad es mas pronunciado donde la mmf es maxima, que es, en el interfaz
primario-secundario, la (Fig. IIL5. 11) muestra la distribucion de mmf en una configuracion
de bobinado simple y la de una intercalada. En la forma intercalada, la maxima mmf es la
mitad, y el medio del bobinado central tiene un mmf de cero, como resultado, el efecto
proximidad en el centro del bobinado es también cero.

5.5.Filtro de salida.

El inductor y el capacitor de salida se pueden considerar un filtro pasa bajos, y
normalmente se toman de esta manera para los célculos de la funcion de transferencia y el
lazo de compensacion.

El inductor se puede ver como un dispositivo que tiende a mantener la corriente
razonablemente constante, su proposito es almacenar energia para la carga durante los
tiempos cuando los transistores de potencia no estan conduciendo, el tiempo en “on” de los
transistores de potencia sirve para reponer la energia perdida por el inductor durante su
tiempo en “off” (Pressman A. 1., 2009).

Tipicamente, un aproximado del 50 por ciento mas de la energia necesaria por la carga en
un periodo completo puede ser almacenada en el inductor y el capacitor, para ser
aprovechada cuando hay un repentino incremento en la demanda de corriente en la salida,
hasta que el lazo de control pueda proveer mas energia incrementando el tiempo de
encendido de los transistores de potencia (Brown, Practical Switching, 1990).

La topologia Push-Pull es un regulador en modo forward, por lo tanto tiene a su salida una
red de filtro LC tipo Buck, que provee una salida de DC que es el promedio del voltaje de
onda cuadrada a la entrada del filtro.

28



| i

5.5.1. Funcionamiento de un inductor (choke).

En algunas literaturas se prefiere el término choke para el inductor de potencia en este tipo
de aplicaciones porque este debe soportar un elemento de corriente de DC al igual que la
tencion de voltaje de AC aplicado, el disefio de inductores puros (con cero componentes de
corriente de DC) es muy diferente al disefio de chokes, con sus componentes de DC
relativamente grande (Pressman A. 1., 2009).

La bobina es polarizada con corriente de DC junto con un mas pequefio porcentaje de
corriente de AC que resulta de la accion de conmutacion de los transistores de potencia, la
corriente de DC genera una densidad de flujo de DC y el voltaje de onda cuadrada produce
una densidad de flujo alterna (AC), la corriente promedio en el inductor es la corriente de
carga.

B
1 - .
0 e ’
\B Bu /’i Area de perdidas en
“r el nucleo
t A
/ A
o /s I'{
p : ‘n. |
P /s - —_— AH.—
»
P

Fig. IIL.5. 11 Curva de histéresis de un choke.

En general la inductancia L, en el filtro de salida de un regulador buck debe ser lo mas
pequefia posible para dar la mejor respuesta a los transitorios, si se usa una inductancia
grande, entonces la fuente no puede responder rapidamente a los cambios en la corriente de
carga, en el otro extremo, una muy baja resultara en altos rizados de corriente en la salida,
lo que degrada la eficiencia.

Al polarizar un material magnético con corriente de DC, se desplazara el lazo B-H de
alterna pero no tendra un efecto perceptible en las perdidas en el ntcleo, es solo la densidad
de flujo de alterna AB que generara perdidas en el nucleo (Fig. I1L5. 12).

Se requiere operar en modo continuo, para esto, la corriente minima no debe pasar de
menos del 10% de lon, si esto sucede la regulacion de carga se verd levemente deteriorada.

5.5.2. Seleccion del nucleo del choke.
Los chokes usan tipicamente nucleos de ferrita con gap o nticleos compuestos de varias

aleaciones ferromagnéticas en polvo, incluyendo hierro pulverizado o Permalloy, una
aleacion magnética de nickel y hierro (Pressman A. 1., 2009).

Con un material particular para el nacleo, tamafio definido, y vueltas, entre més grande la
corriente de polarizacion de DC, menor debera ser la pendiente del lazo B/H para prevenir
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saturacion, para esto se debe seleccionar un material con una permeabilidad menor o
incrementar la longitud del gap, lo que también disminuye la permeabilidad efectiva y la
inductancia por vuelta serd menor, entonces debe haber un equilibrio entre la habilidad para
soportar corriente de polarizacion de DC y la magnitud de la inductancia que se puede
lograr, incrementando una se reduce la otra.

Los nucleos pulverizados se construyen de polvo ferromagnético finamente dividido
comprimido bajo alta presion para obtener diversas formas y tamafios, el material
magnético se une entre si por un portador no magnético de tal manera que cada particula
esta separada de sus vecinos por un material no magnético eléctricamente aislante, como
resultado el gap efectivo se distribuye por todo el cuerpo del material, esto reduce
significativamente la permeabilidad intrinseca, rediciendo los efectos de corrientes parasitas
(Micrometals, 2007).

Fig. I11.5. 122 Nucleos de hierro pulverizado.

Un nucleo de hierro pulverizado puede soportar un mayor rango de AB (variacion de la
densidad de flujo) sin saturarse, asi que el nicleo pulverizado tiene la habilidad de soportar
mas voltios-segundos de AC aplicados, almacena mas energia y puede acomodar un mayor
rango de rizado de voltaje y de corriente.

Los nucleos pulverizados presentan una caida mucho mas progresiva en su permeabilidad a
medida que la corriente incrementa, asi que la inductancia “oscila”, pero una inductancia
minima se sigue manteniendo incluso bajo condiciones de largos transitorios de sobre-
corriente, asi que los nucleos en polvo proveen un margen de seguridad mucho mejor
contra sobre corriente (Pressman A. 1., 2009).

Historicamente el material mas caro ha sido MPP, porque los costos de la materia prima
son muy altos, el MPP es 79% nickel, este es seguido por los varios materiales de ferrita,
los més baratos son los de hierro pulverizado, el material Kool M no contiene nickel. Los
materiales de hierro pulverizado son conocidos por deteriorarse mas rapidamente que los
otros materiales pulverizados a temperaturas por encima de 90°C (Micrometals, 2007).

Entre los nucleos de hierro pulverizado el material -26 es el mas popular, es un material de
propodsitos generales de bajo costo y efectivo en una gran variedad de aplicaciones de
conversion de potencia y filtros.
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5.5.3. Calculos del valor de la inductancia del choke del filtro de salida.

En aplicaciones tipicas la energia promedio almacenada dentro del inductor y el
condensador son casi iguales, esto puede no ser conveniente para ciertas aplicaciones
debido a la naturaleza de la carga.

La energia dentro del inductor no puede ser instantaneamente retirada por la carga, asi que
para cargas que exhiben cambios repentinos en su demanda de corriente, la salida de la
fuente podria exhibir una respuesta larga y pronunciada, aqui es donde el circuito del filtro
de salida no puede proveer la demanda de corriente inmediata de la carga hasta que el lazo
de control pueda compensar por el incremento en la demanda de corriente.

El condensador puede proveer esta corriente instantinea a la carga, asi que el disefiador
debe ya sea incrementar el valor del capacitor por encima del indicado por las ecuaciones
de disefio y/o disminuir ligeramente el valor del inductor por debajo de lo que fue
calculado, esto permitird al lazo de control responder a los transitorios en la carga mas
rapidamente.

La situacion de modo discontinuo comienza a la corriente critica donde la rampa de
corriente del inductor cae a cero, esto ocurre cuando la corriente de DC ha caido a la mitad
de la amplitud de la rampa dI (Fig. I1I 5. 7).

d1=21d_c=VLoL_=(V1_Vo)

(o]

Ton Ton
L,
Ecu. III 5. 20

Cuando V. esta al minimo, N sera escogido de manera que cuando V; esta a su minimo
T, no debera ser mayor que 0.8T/2 para obtener el valor especifico de V.

T,
Vo=V, (27
Ecu. 111 5. 21

Entonces
V,T
T,, =—
on 2V1
Ecu. III 5. 22

Pero Ng se escogerd para que T,, sea 0.8T2 cuando V,;. y consecuentemente, V;, esten en
su minimo, asi que:

__ 08T V,
TO”ZTZZ_Vl (0] £=125VO
Ecu. III 5. 23
y
2sy, - v)(08T/,)

dl = - Zldc

L, —
Ecu. III 5. 24
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_ 0.05V,T
T
Ecu. III 5. 25

Si la minima corriente ;. se especifica a un décimo de la corriente nominal /,,, (1o usual),
0.5V,T

o
IOTl

Ecu. III 5. 26

Donde

L, Esta en henrios

Vo En voltios

T en segundos

I4. Corriente de salida minima en amperios
I, Corriente de salida nominal en amperios

5.5.3.1.Calculos del numero de vueltas del choke.

La cantidad de energia que un inductor almacena (en microjoules) se calcula multiplicando
un medio de la inductancia en microhenrios por el cuadrado de la corriente en amperios.

1/2 LI?
Ecu. III 5. 27

Esta energia es proporcional al cuadrado de la densidad de flujo entre la permeabilidad
efectiva B/ iz .

5.5.4. Capacitor del filtro de salida.

El capacitor de salida C, se escoge para satisfacer varios requerimientos, C, no sera un
capacitor ideal (Fig. IIL.5. 13) este tiene una resistencia y una inductancia parasitas en serie
con su capacitancia ideal pura, estas son llamadas resistencia equivalente serie ESR e
inductancia equivalente serie ESL.

En general, el rizado del voltaje de salida estd determinado por el valor del capacitor de
salida Co, su resistencia equivalente serie y su Inductancia equivalente serie, para corrientes
con rizado de baja frecuencia, L, se puede ignorar y el rizado de salida es principalmente
determinado por R, y Cp.

La verdadera frecuencia de transicion depende del disefio del capacitor, y los fabricantes
estan constantemente mejorando, tipicamente estara por encima de 50Khz, asi que por
debajo de 500Khz Lo se puede omitir.
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Fig. IT1.5. 13 Resistencia e inductancia equivalente del inductor del filtro.

Para obtener los componentes de rizado de voltaje y permitir la seleccion del capacitor, es
necesario saber los valores de la ERS, los cuales a menudo estan dados por los fabricantes.
Una examinacion de un nimero de catalogos de fabricantes muestra que para capacitores
electroliticos comunes de un gran rango de voltajes y valores de capacitancia el producto
RoCo tiende a ser constante. Varian entre 50 y 80x107¢ F.

5.5.4.1.Calculos del capacitor del filtro.

El condensador de salida c, se selecciona para satisfacer la especificacion del rizado
maximo del voltage de salida, el rizado de salida se determina casi completamente por la
magnitud de la ESR (resistencia equivalente serie Ro) en el capacitor del filtro y no por la
magnitud del propio capacitor, el rizado de voltaje pico a pico Vr es muy cercanamente
igual a
V. = R,dI
Ecu. III 5. 28

Donde dI es la amplitud pico a pico seleccionada de la rampa del inductor, para
condensadores electroliticos de aluminio el producto RoCo varia entre 50 y 50 y 80 X
107°. Entonces Co se selecciona como:

80x10™% 80x107° 80x10°®
0 R, Vr/dl vy,

Ecu. III 5. 29

Donde Co esta en faradios para dI en amperios y Vr esta en voltios.
6. Compensacion y lazo de control.
6.1.El diagrama de Bode.

El diagrama de Bode es un método simple y conveniente para representar la respuesta de un
circuito sobre un rango de frecuencias, consiste de dos parametros, ganancia y fase, que son
trazados contra la frecuencia.
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Ya que el rango de valores para la ganancia puede ser muy grande y su funcién no es lineal,
es conveniente representarla como un logaritmo, el nivel de amplitud de una senal se
representa como decibelios sobre un voltio (dBV) o solo dB y se calcula por

vV

dBV = 201 (—)
0810 1

Ecu. III 6. 1

El decibelio es la relacion de dos valores, en el caso del voltaje, el valor absoluto de
ganancia esta referenciado a 1 V, asi que 1.0V es 0dBV, 2.0 es +6.02dBV (+6dB), y asi
sucesivamente.

La ganancia es el incremento relativo o atenuacion de la amplitud y se calcula como en
(Ecu. 11T 6. 1), reemplazando el valor de 1.0 V en el denominador por el nivel de voltaje
inicial de la sefial de referencia. Si el valor de voltaje es el doble, este ha incrementado por
+6dB, o si disminuye a la mitad, este ha disminuido por 6dB, sus unidades son
simplemente dB (no “V”) y la frecuencia se representa en escala logaritmica.

La funcién de transferencia se puede determinar usando la ley de Kirchhoff y definiendo
los componentes en términos de sus impedancias de AC; los resistores son definidos por
sus valores resistivos, los capacitores por 1/jwC , y los inductores por jwL.

La j en este caso es la representacion compleja de un cambio de fase de 90° entre el voltaje
y la corriente, si la j aparece en el numerador, representa un adelanto de +90°, o que el
voltaje adelanta a la corriente como en un inductor, cuando la j aparece en el denominador,
este representa un desfase de -90°, el voltaje se retrasa en relacion a la corriente como en un
capacitor, la omega (w) representa la dependencia del componente a la frecuencia.
6.2.Circuitos elementales que son usualmente encontrados en fuentes de
alimentacion.

Primero esta el filtro RC, que se puede considerar como un divisor de voltaje dependiente
de la frecuencia, su funcion de transferencia se determina por la ley de Kirchhoff como

1/jwC

0= R T Jjw0)

Ecu. IlII 6. 2
Reduciendo esto a una forma mas conveniente al multiplicar el numerador y el
denominador por 1/jwC, se obtiene
1

H = T T Rjw0)

Ecu. Il 6. 3

Para determinar la magnitud de la ganancia sobre el rango de frecuencias, se omite la j y se
reemplaza a “w” con 6.28f multiplicando el valor resultante por el valor de la funcion del
voltaje de entrada, el cual es una onda sinodal de 1.0V a una frecuencia f.
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Para graficar la curva de magnitud sobre la frecuencia simplemente se varia la frecuencia
desde cero (o muy cerca a cero) hasta la maxima frecuencia de interés y se calcula el
voltaje de salida resultante con

Vour = H(w)Vin
Ecu. Il 6. 4

El diagrama de la fase deriva de

fase(f) = tan™?! (%)

Ecu. Il 6. 5

Cuando la frecuencia es cero, el cambio de fase resultante es cero, cuando la frecuencia es
muy alta (acercandose al infinito) el desfase es de -90°, variando la frecuencia sobre el
mismo rango que se hizo con el diagrama de la magnitud, se puede graficar la respuesta de
la fase del circuito.

Resistor, R
o ANN—1—
V; . ==
in Capacitor, C —— Vour
o O
R‘l R1 Ri
—*V-.A,—T—o \-’\;—T—o r’\N\:——o
v A v
@ G o Vou Vour Vour
Xe X{=U:‘1 | X. -0
—0 O O
Frecuencias bajas Frecuencia cero Frecuencias altas

Frecuenciade
VO ut

Ganancia= 20 loga corte f.
10°
3dB «— -3dB (45°)
) Pendiente=
= Respuesta en frecuencia -20dB/Decada
% >
“ Ancho de Banda
- -
Fase f.(LP) Frecuencia (I:Iz]
0° (Escala logaritmica)
-45°
Desfase
90°

Frecuencia (Hz)

Fig. I11.6. 1 Filtro RC (integrador).
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Para hacer el graficado del diagrama de Bode mas conveniente, se utilizan algunos
métodos. Primero, la frecuencia a la cual la magnitud de las dos impedancias son iguales se
llamada frecuencia de corte, en este punto también, se presentara la mitad del maximo
cambio de fase del circuito (Brown M. C., 1990).

Las curvas de la ganancia y fase pueden ser razonablemente aproximadas reemplazandolas
con lineas rectas llamadas asintotas, como en (Fig. IIL6. 1), en este caso el extremo
izquierdo, que esta por debajo de la frecuencia de corte, se extiende horizontalmente desde
el valor de la funcion de transferencia a OHz hasta la frecuencia de corte, desde ese punto se
tiene una pendiente negativa de -20dB por década, la aproximacion produce un error de
solo +3.02dB en magnitud.

El diagrama de fase inicia su pendiente negativa una década por debajo de la frecuencia de
corte y termina una década después de esta, el punto de mayor error entre el valor real y el
aproximado ocurre en la frecuencia de corte.

Capacitor, C

=0

||
o
[}

L Resistor, R Vour

QO -
1
(o]

Ganancia= 20 logt:’—“‘
in

0dB
-3dB (45°) :
Respuesta en frecuencia
3 '\ Pendiente=
'_u'; +20dB/Decada
Ancho de Banda
-

-dB

Fase f(HP) Frecuencia (Hz)

+90° (Escala logaritmica)

Desfase

0°

Frecuencia (Hz)

Fig. I11.6. 2 Filtro CR (diferenciador).

El circuito en (Fig. IIL6. 1) se llama filtro de un solo polo, el termino polo se refiere a
cualquier circuito que causa una disminucion en el voltaje de salida (20db/década) con el
incremento de la frecuencia, estos son términos dependientes de la frecuencia en el
denominador de la funcioén de transferencia.
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Los ceros son términos que se encuentran en el denominador de la funcion de transferencia
y causan un incremento en el voltaje de salida (+20 dB/década) al incrementar la frecuencia
(Fig. I1L6. 2) cada uno de estos polos contribuye un desfase de -90°, y cada cero contribuye
un adelanto de fase de 90°.

Cuando mas de un polo o cero se incluye en el circuito, o los circuitos estan en cascada, que
normalmente ocurre en los lazos de retroalimentacion, la magnitud y pendiente de cada uno
se suma. (Pressman, 2009).

Siempre se empieza a OHz, ya que la respuesta de la magnitud en este punto provee la
amplitud de DC inicial para el resto del diagrama, ganancias con pendientes negativas
contrarrestaran aquellas pendientes que son positivas, y viceversa, por ejemplo, cuando una
pendiente de +20dB/década se suma a una pendiente de -20dB/década resultara en una
pendiente de cero dB/década. Las fases se suman en cada frecuencia, asi se puede
determinar la respuesta total el sistema.

6.3.Realimentacion y lazo de control de la fuente.

La conversion de potencia de la fuente estd regulada por el lazo de control, este permite
mantener la tension de salida de la fuente en su valor deseado, rechazando perturbaciones
por ruido y variaciones de la carga, este modo de operacion es tipico en las fuentes de
alimentacion (conmutadas o lineales) que emplean control con realimentacion negativa.

Para mantener la tension de salida en el valor deseado, se utiliza un amplificador diferencial
que censa la diferencia de tension de salida V, con respecto a la tension de referencia (la
tension deseada), esta sefial de error dindmica trata de minimizarse en todo momento,
variando el flujo de energia hacia la carga, para lograr asi la regulacion de V,, si el consumo
en la salida no varia, la ganancia del amplificador de error es equivalente a la ganancia de
continua, esto rara vez se da, pues normalmente hay perturbaciones que deben rechazarse.

6.4.Modelo De Lazo Cerrado.

Las demandas de corriente de la carga provocan que el voltaje de salida aumente o
disminuya, si la carga y el voltaje de alimentacion nunca cambiaran, la ganancia del
amplificador de error se podria considerar solo en DC (0Hz), pero esa condiciéon nunca
existe, la carga disminuye o aumenta al igual que el voltaje de alimentacion, asi que el
amplificador de error debe responder a estos efectos.

Cualquier fuente de alimentacion se puede representar por el modelo de la figura. (Fig. I1L6.
3) En este se pueden apreciar sus bloques principales, con transferencias dadas en el
dominio de la frecuencia compleja s, a cada una de estas frecuencias le estdn asociadas
ganancias, atenuaciones y desfases que son funcion de la frecuencia.

El bloque parcial L(s) compuesto por el modulador de ancho de pulso (PWM), el
transformador y el filtro de salida, representan a la planta (de lazo abierto) que debe
compensarse, por ello, es primordial tener un buen modelo para disefiar al compensador
G(s).
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Planta L(s) Vyes

E Modulador PWM Rectificador
+ +
Transformador Filtro de salida

Viy .
=) : ¥(s)

I(s) .

Compensador

+
Amplificador de error

Fig. I11.6. 3 Diagrama de bloques en lazo cerrado.

Para tener nocion de la respuesta total desde la entrada (s) hasta la salida Y(s), es necesaria
la transferencia total:

Y(s)  Hi(s)H(s)
I(s) 1+ G(s)H,(s)H,(s)

Ecu. Il 6. 6

Esta funcion de transferencia caracteriza completamente la respuesta dinamica de la fuente
en funcidon de sus polos y ceros, trabajar directamente a este nivel matematico, no es
necesario ya que los bloques y su comportamiento han sido determinados previamente por
estudiosos del tema (Brown M. C., 1990).

Si “se corta” al lazo en el amplificador de error y se analiza el aporte de fase y ganancia de
cada uno de los bloques, puede verse al bloque G(s), como el que compensa las debilidades
del resto de los bloques del lazo.

Disponiéndose ya de un modelo, queda por disenar el compensador G(s) para lograr la
respuesta dinamica necesaria y cumplir con las especificaciones, la metodologia habitual de
proyecto consiste en trabajar con la ganancia de lazo G(s)L(s) aplicando sobre la misma los
criterios de estabilidad.

6.5.Criterios de estabilidad.

Si bien la etapa de potencia de la fuente opera a altas frecuencias, la planta solo responde a
baja frecuencia (el filtro deja pasar el valor medio), es por esto, que puede proyectarse el
compensador suponiendo que la planta es excitada por una tension continua (funciéon del
ciclo de trabajo) y utilizarse herramientas para proyecto en tiempo continuo.

El margen de ganancia (MG) representa la ganancia que habria que adicionar para llevar al
sistema a la inestabilidad cuando la fase de la transferencia es de 180° el margen de fase
(MF) indica cuanto desfase se puede agregar a la transferencia sin llevarla a la
inestabilidad, cuando la ganancia es unitaria.

Los margenes de fase y ganancia se pueden visualizar facilmente en un diagrama de Bode,
respecto a la frecuencia de cruce fxo (donde el lazo tiene ganancia unitaria), estos margenes
de fase y ganancia no solo indican los limites de estabilidad, también dan una idea de si el
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sistema va a ser lento, rapido o muy oscilante, para fuentes conmutadas son tipicos valores
de MF~45° y MG~10dB (como compromiso entre la velocidad de respuesta y la estabilidad
inherente).

Fase [grados)

Ganancia (dB)

w

Exceso de Fase
de fase

-360

Fig. I11.6. 4 Criterios de estabilidad.

6.6. Transferencia de la planta (control-to-output).

Es la transferencia parcial a lazo abierto desde la sefial de control hasta la salida, que
incluye el modulador PWM, el transformador de potencia y el filtro de salida, estos bloques
mas los efectos perturbantes (cambios de carga y de operacidon) representan la planta que
luego va a compensarse, para lograr la estabilidad, regulacién y respuesta transitoria de
acuerdo con las especificaciones.

6.7.Ganancia de continua.

Es la ganancia de tension de corriente continua (f=0) que tiene en cuenta la sensibilidad del
modulador de ancho de pulso PWM, en funcién de su tension de control y de la relacion de
vueltas del transformador de potencia.

Para la regulacion de la fuente, el valor de la tension de salida Va se controla en funcion del
ciclo de trabajo D, el cual a su vez es funcion de una sefial de control V. En la gran mayoria
de los moduladores PWM, la senal de control Vdc se compara con una sefial en diente de
sierra de frecuencia generalmente fija (a la frecuencia de conmutacion).

6.8.Filtro de salida.

La menor frecuencia de corte encontrada es contribuida por el filtro de salida, compuesto
por el inductor Lo y el capacitor Co, que filtran la tension proveniente del rectificador
después del transformador dejando solamente el valor medio Va (mas rizado), su frecuencia
de resonancia se puede calcular por.

1

fic = 2nJL,C,

Ecu. II1 6. 7
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Esta representa un doble polo y exhibe una atenuacion de -40dB/década y un desfase de
180° después de su frecuencia de corte, ya que en este punto la impedancia de C, comienza
a disminuir y la de L,incrementa con una pendiente de 20 dB/década.

La segunda frecuencia de corte es el cero contribuido por la resistencia ESR del capacitor
del filtro de salida y por el valor de su capacitancia, el capacitor Co no se puede idealizar,
debiéndose tener en cuenta su resistencia equivalente serie (ESR), que es en parte
responsable del rizado a lazo abierto y de la aparicion en el modelo de un cero en la
frecuencia Fes, que si se desprecia, puede ser riesgoso para la estabilidad, su frecuencia de
corte se calcula por

_ 1
" 2mRgsrC,

fz

Ecu. Il 6. 8

Inmediatamente después def; ., la impedancia de C,es mucho mayor que Rggr , y viendo a
tierra desde V,, la tinica impedancia efectiva es la de C,, en ese rango de frecuencias, la
ganancia todavia cae con una pendiente de -40dB/década.

A mayores frecuencias donde la impedancia de C, es menor que Rgsg la impedancia
efectiva vista desde 1, a tierra es la de Rgsg este cambio ocurre a la frecuencia f,.

Para calcular la ganancia de la funcidon de transferencia (control-ti-output) a 0 Hz (o DC)
de un convertidor tipo forward, simplemente se suman las ganancias del transformador de
potencia y la ganancia presentada en el filtro LC. Esta se puede obtener por

Vout Nsec D= Vin Nsec

A - — = -
PCT Vi T Nppi AV, Ny

Ecu. III 6. 9

Donde VA, Es el cambio maximo en el voltaje del amplificador de error al ir de 0 al 100
por ciento del ciclo de trabajo, este calculo se debe hace al mayor voltaje de entrada
especificado porque el sistema exhibe se mayor ganancia de DC en este punto.

(dB) 4

Apc | -40dB/dec

e

-20dB/dec

forc fzEsr

Fig. I11.6. 5 Respuesta en frecuencia del filtro de salida con ESR.

La respuesta en frecuencia genérica de la planta se ilustra en (Fig. IIL.6. 5) con base en un
diagrama de Bode asintdtico.
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6.9.Referencias de tension.

Las tensiones de salida del convertidor estan aisladas de las de entrada, dicho aislamiento
es galvanico, en la conversion de energia hacia la parte secundaria (mediante el
transformador de potencia) y es Optica (mediante un opto acoplador) en la realimentacion
del lazo hacia la parte primaria.

6.10. Técnicas de compensacion.

El proposito de afiadir compensacion al amplificador de error es contrarrestar desfasajes y
corregir ganancias incluidas en la funcion de transferencia de la planta que podrian poner
en riesgo la estabilidad de la fuente, lograr que la funcidon de transferencia en lazo cerrado
(control-to-output en cascada con el amplificador de error) satisfaga los criterios de
estabilidad.

Evitar cualquier cambio de fase en lazo cerrado que sea cercano a 360° por menos que el
margen de fase deseado cuando la ganancia sea mayor que 1 (0db), también se pretende que
la pendiente en la curva de ganancia en el lugar de la frecuencia de cruce tenga un valor de
-20dB/década, un margen de fase de 45° a 60° (360° menos el desfase total de lazo cerrado)
son considerados valores seguros que proporcionan buena respuesta ante transitorios.

Otras consideraciones que afectan el rendimiento del convertidor son:

1-La frecuencia de cruce fxo del sistema a lazo cerrado debe de ser tan alta como sea
posible para minimizar el tiempo de respuesta ante los transitorios de una carga dindmica

2-La ganancia de DC del amplificador de error, debe ser lo mas alta posible, para
asegurarse que la fuente exhibe buena regulacion de Vo con carga estatica.

3- Una buena practica es hacer que la pendiente de la ganancia en la frecuencia de cruce a
lazo cerrado, luego de la compensacion sea cercana a -20 dB/década.

En la practica algunas de estas consideraciones se contraponen entre si por lo que se deben
tomar decisiones de compromiso, las técnicas de compensacion se clasifican en funcion de
las singularidades (polos y ceros) que introduce el compensador.

Los amplificadores operacionales exhiben una ganancia de DC de entre 80 y 100 dB,
también tienen un Unico polo con una frecuencia de corte de entre 10 a 100 Hz y una
atenuacion en la ganancia de -20db/década por encima de la frecuencia de corte, estas
caracteristicas de frecuencia usualmente exceden los requerimientos normales de
compensacion.

A continuacion se presentan los esquemas de compensacion habituales y sus aplicaciones
en las distintas topologias.

6.10.1. Polo unico.

Se lo utiliza en convertidores que exhiben un minimo de corrimiento de fase antes del
punto de cruce de ganancia (Buck, Push-Pull, medio puente, puente completo), la
regulacion de carga es muy buena, ya que su ganancia de DC es bastante alta, tiene mala
respuesta dindmica por lo tanto este compensador (Fig. I1L.6. 6) se usa solo si la respuesta
puede ser lenta.
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Fig. I11.6. 6 Compensacion Tipo 1.

6.10.2. Dos polos y un cero.

Este compensador (Fig. III 6.7) se usa para topologias con polo simple (Boost, Buck-Boost,
Flyback y forward con control en modo de corriente). El cero que se agrega elimina la

restriccion que se tenia en el compensador anterior (fxo~fp planta) con lo cual, se mejora la
respuesta dindmica.

Aol - =20dB/decada

I
°
=

.~ =20dB/decada

---------------- Limite superior

-270—4/_¥

| '
Ty fo I: [

Frecuencia

Fase(grados)
|
=
S

GanancialdB)

Fig. I11.6. 7 Compensacion tipo II.

6.10.3. Dos Polos- Dos Ceros.

Este método de compensacion (Fig. II.6. 8) estda destinado principalmente para
convertidores con -40dB/década de atenuacion después de los dos polos del filtro de salida
y con un desfase de -180°. Como en el caso de los convertidores en modo Forward tales
como el Buck, Push-Pull, Half bridge and full bridge, que usan control de modo de voltaje.

El método de dos polos dos ceros introduce en el amplificador de error dos ceros para

reducir la pendiente que aparece después del doble polo causado por el filtro LC y sus -180°
de desfase asociados.

El amplificador tiene una pendiente de +20 dB/década entre el cero y el par de polos.
También tiene un adelanto de fase, que alcanza su méaximo a la frecuencia de la media
geométrica entre las frecuencia del polo mayor y el cero menor, este maximo posible
adelanto de fase de +180° (o un desfase neto del amplificador de -90°).

Este valor estd determinado por la separacion entre las frecuencias de los polos y ceros,
entre mayor la diferencia mayor el adelanto de fase, el proposito de esto es contrarrestar los
-180° de desfase del filtro LC, la pendiente de +20db/década sobre este rango también lleva
la ganancia total del lazo a una pendiente de -20db/década.
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El menor de los polos de alta frecuencia dentro del amplificador contrarresta el cero
causado por la resistencia ESR del capacitor del filtro, el ultimo polo se ubica a una
frecuencia mayor que la frecuencia de corte para aumentar la ganancia a lazo cerrado.

Los puntos de interés con este método de compensacion son:

R,
A, =—
l Rl
Ecu. III 6. 10
4 _Re(Ri+Rs) R
? RR; R;
Ecu. 111 6. 11
_ 1
fZl - 27TR2€2
Ecu. 11T 6. 12
_ 1 1
Jz2 = 2m(Ry + R3)C;  2mR,Cs
Ecu. lll 6. 13
_ 1
fPl B 27TR3C3
Ecu. 111 6. 14
_ C;+C, 1
P2 = 2mnR,C,C, ~ 2mR,C,
Ecu. 111 6. 15
-1 V fPl o
Boost = 4tan —— | —180¢
V/fp2
Ecu. 11 6. 16

Una vez que las frecuencias de corte de la funcidon de transferencia de la planta han sido
determinadas, la ganancia y la ubicacion de los ceros y polos de la compensacion se pueden
determinar facilmente como sigue:
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1-Determina la frecuencia de cruce a lazo cerrado (fxo) que no puede estar proxima a la
frecuencia de conmutacion fs para no amplificar demasiado al rizado. Como criterio
practico se opta como cota superior:

Ecu. III 6. 17

2-Determina la ganancia que se necesita para llevar la funcion de transferencia del control a
la salida hasta 0 dB en la fxo deseada.

3-Si los dos ceros se ubican la misma frecuencia, entonces se deben ubicar en

frwo
le = sz = pz

Ecu. III 6. 18

Se ubica uno de los polos del compensador en la proximidad del cero que aporta el
capacitor del filtro LC para aumentar el MF a lazo cerrado, al otro polo, se lo sitiia por
encima de la frecuencia de cruce.

El margen de fase resultante es de 45°. Si se desea un valor mayor, mueve el par de ceros a
una menor frecuencia. Para quitarle importancia al Q del filtro LC en el lazo, los ceros
pueden ir separados en este caso

El segundo cero se ubica justo sobre los polos del filtro LC, tal que

foawe) < fzz < L2fpwo
Ecu. Il 6. 19

Esto reduce la amplitud del pico causado por el Q del filtro de salida sin proveer ganancia
adicional sobre esta region.
4-Ubica el primer polo del compensador f; a la frecuencia mas baja a la que puede estar el

cero causado por el ESR del capacitor, esto serd causado por el mayor valor de ESR
esperado (caso mas desfavorable pues reduce el margen de fase).

fpl = fz(ESR)[peor caso|
Ecu. IIT 6. 20

5- Sitta {2 sobre la frecuencia de cruce aproximadamente en

fpz > 1-5](:x0
Ecu. 11T 6. 21

Para limitar el ancho de banda fuera de la zona de operacion del convertidor y asi rechazar
el ruido de alta frecuencia que pudiera perturbar

La ganancia en el primer cero se puede calcular por

Ay = Ay, +201l0g (%) [en dB]
pl

Ecu. 1T 6. 22
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Ahora los valores de los componentes de la red de compensacion se pueden determinar. La
resistencia R1 se conoce ya que es el resistor superior en el divisor de la red del censo de
voltaje de salida

c 1
1~ 57 1 b
21 fyoA1Ry
Ecu. III 6. 23
R,=A4,"Ry
Ecu. III 6. 24
1
3 =
21 f,,Rq
Ecu. III 6. 25
R, = X2
3=
A,
Ecu. III 6. 26
1
2 =
2nf 1R,
Ecu. IIT 6. 27

El peor caso de exceso de fase ocurre justo por encima del doble polo del filtro LC que sera
mayor que 45° el margen de fase a la frecuencia de corte sera de 90°. Si ocurre un problema
de oscilacion, este seria en la resonancia del filtro LC, pero 45° y la ganancia reducida en
esta region son suficientes para asegurar que esto no ocurrira.

7. Mosfets.

Los Mosfets son dispositivos de efecto de campo que utilizan un campo eléctrico para crear
un canal de conduccion, existen dos tipos de transistores Mosfets, los de canal N o NMOS
y los de canal P o PMOS, a su vez, estos transistores pueden ser de acumulacion
(enhancement) o deplexion (deplexion).

La estructura fisica de un MOSFET de acumulacion de canal n puede verse en (Fig. I1L.7. 1),
sus terminales son el drenador D, la puerta G, la fuente Sy el sustrato B, en funcionamiento
normal por el terminal del sustrato pasa una corriente despreciable y se puede considerar
como conectado a la fuente, por lo que se tiene un dispositivo de tres terminales (Hambley,
1999).

La puerta se halla aislada del sustrato por una fina capa de didxido de silicio y por el
terminal de la puerta fluye una corriente despreciable, cuando se aplica a la puerta una
tension positiva en relacion a la fuente, los electrones se ven atraidos a la region situada
bajo la puerta, induciéndose un canal de material de tipo » entre el drenador y la fuente, si
se aplica una tension entre drenador y fuente, fluird una corriente que sale de la fuente, y va
a través del canal, hacia el drenador.
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Puerta Oxado Drenador
de metal

Fuente

Sustrato

Fig. I11.7. 1 Mosfet de acumulacion de canal n.

A continuacion se describe el funcionamiento basico de este dispositivo.

B Fo G |_ A1 "
5 =
[,

Fig. I11.7. 2 Paravgg < V4, la unién pn entre drenador y sustrato esta polarizada en inversa, ip = 0.

Funcionamiento en la region de corte: Si se aplica al drenador una tensidon positiva con
relacion a la fuente, empezando con Vs = 0, en las interfaces drenador-sustrato y fuente-
sustrato apareceran uniones pn, no fluye virtualmente ninguna corriente hacia el drenador
ya que la unidon drenador-sustrato esta polarizada en inversa, a esto se le llama region de
corte, a medida que aumenta Vg, el dispositivo permanece en corte hasta que Vs alcanza
un valor suficiente llamado tension umbral V.

La tension umbral normal va de uno a unos pocos voltios, para la region de corte: ip = 0
para Vgs < Vi

Funcionamiento en la region o6hmica: En (Fig. IIL.7. 3), v;s €s mayor que la tension de
umbral, el campo eléctrico que resulta de la tension aplicada a la puerta ha repelido a los
huecos de la region situada bajo la puerta, y ha atraido a electrones que pueden fluir con
facilidad en la direccion de polarizacion directa a través de la union fuente-sustrato, esta
repulsion y atraccion simultdneas producen un canal de tipo 7 entre el drenador y la fuente,
al aumentar v, la corriente fluye hacia el drenador a través del canal y de la fuente.

Para valores pequefios de vpg, la corriente de drenador es proporcional a vy, para cada
valor dado (pequefio) de vy, la corriente de drenador es también proporcional al exceso de
tension de la puerta, vgs — Vi,
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Fig. 1I1.7. 3 Para vgg > V,se induce un canal de tipo n en la regién que esta bajo la puerta, para valores
pequeiios de vgg, ip es proporcional a vyg.

En la region 6hmica, el NMOS se comporta como una resistencia conectada entre el
drenador y la fuente, pero la resistencia disminuye a medida que aumenta v .

A causa del flujo de corriente, la tension entre los puntos del canal y la fuente se hace
mayor mas cerca del drenador, la tension entre la puerta y el canal disminuye, con lo que
resulta un afilamiento de la anchura del canal (Fig. I1L.7. 4), a causa de ese afilamiento del
canal, su resistencia se hace mayor al aumentar vjg, dando como resultado una menor tasa
de crecimiento de ip.

Para vps < vgs — Vip vy V65 = Vs, se dice que el dispositivo trabaja en la region dhmica.
Funcionamiento en la region de saturacion:

A medida que aumenta vpg, la tensidn entre la puerta y el extremo del canal
correspondiente al drenador disminuye, cuando la tension puerta-drenador Vi iguala a la
tension umbral V;,, la anchura del canal en el extremo del drenador se hace cero.

Para ulteriores incrementos de vpg, ip es constante, tal y como se muestra en (Fig. I11.7. 4).
A esto se le llama region de saturacion, en la que vgs = Vi, v Vps = Vs — Vio-

o
-

T
i

¢ Saturacién —m

tps2 tgs= Ty

YDs

Fig. IT11.7. 4 A medida que aumenta vps , el canal se estrecha en el extremo del drenador e ip se incrementa
con mas lentitud, por ultimo para vpg > vgg — V4,ip permanece constante.

El comportamiento del Mosfet durante su conmutacion se ve afectado por las capacitancias
parasitas entre las tres terminales del dispositivo (Fig. IIL7. 5), que son las capacitancias de
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puerta a fuente (Cys), de puerta a drenador (C;p) y de drenador a fuente (Cgy), los valores
de estas son no lineales y dependen de la estructura, geometria y voltaje de polarizacion del
dispositivo

Source

! -.E'j ,—” |
L Cey t1n | P-body

= Cds

T Cgd
N-Em

N* Substrate

_ Dram
Fig. IT1.7. 5 Tlustracion de las capacitancias parasitas del Mosfet.

Durante el encendido, las capacitancias C;py Cgg se cargan a través de la puerta, asi que el
disefio del circuito de disparo debe considerar la variacion en estas, las capacitancias
parasitas del Mosfet son provistas en las hojas de datos como C;ss, Cpss V Crss -

7.1.Circuitos de disparo.

Minimizar las pérdidas en los transistores de conmutacién es un importante objetivo a la
hora de disenar circuitos electronicos de potencia, las pérdidas en conduccion se producen a
causa de que la tension en bornes de un interruptor en conduccidon no es cero, las pérdidas
de conmutacion ocurren porque un dispositivo no hace la transicion de un estado a otro
instantaneamente, estas suelen ser mayores que las de conduccion (Hart, 2010).

El circuito de disparo es una parte integral de un convertidor de potencia, y consiste en
dispositivos semiconductores de potencia, la salida de un convertidor es una funcion directa
de la conmutaciéon y depende de la forma en que el circuito de disparo excita los
dispositivos de conmutacion, por consiguiente, las caracteristicas del circuito de disparo
son elementos clave para obtener la salida deseada, y los requisitos de control de cualquier
regulador conmutado.

Para el disefio del circuito de disparo se requiere conocer las caracteristicas de compuerta y
las necesidades de dispositivos como transistores de efecto de campo metal Oxido
semiconductor (Mosfets).

El Mosfet es un dispositivo controlado por tension y que resulta relativamente simple de
activar y desactivar, lo cual es una ventaja respecto al transistor bipolar de unidn, el estado
de conduccion se consigue cuando la tension compuerta-fuente sobrepasa de forma
suficiente la tension de umbral, lo que fuerza al Mosfet a entrar en la region de trabajo
Ohmica, normalmente, la tension compuerta-fuente del Mosfet para el estado activado en
circuitos conmutados estd entre 10V y 20V, el estado desactivado se consigue con una
tension menor que la tensién de umbral.

Las corrientes de compuerta para los estados de encendido y apagado son esencialmente
cero, sin embargo, es necesario cargar la capacidad de entrada parasita para poner al Mosfet
en conduccion, y descargarla para apagarlo, las velocidades de conmutacion vienen
determinadas basicamente por la rapidez con que la carga se puede transferir hacia y desde
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la puerta, un circuito de excitaciéon para MOSFET debe ser capaz de absorber y generar
corrientes rapidamente, para conseguir una conmutacion de alta velocidad (Hart, 2010).

7.1.1. Doble seguidor de emisor (Tdotem Pole).

El doble seguidor de emisor o totem-pole consiste en un par de transistores bipolares npn y
pnp acoplados (Fig. I1L.7. 1), cuando la tension de excitacion de entrada esta a nivel alto, Q1
conduce y Q2 estd apagado, haciendo conducir al Mosfet, cuando la sefal de excitacion de
entrada esta a nivel bajo, Q1 esté al corte y Q2 conduce, eliminando la carga de la puerta y
apagando el Mosfet.

Algunos circuitos integrados tienen salidas con circuitos preparados para absorber y
generar corriente, capaces de excitar directamente a los transistores en aplicaciones de baja
potencia.

Ve Vs
Carga
Q,
R
Vi I b_,
nro
Q;

Fig. I11.7. 6 Excitador de compuerta con Tétem Pole.

8. Circuito amortiguador (Snubber).

Los circuitos de proteccion reducen las pérdidas en un transistor durante la conmutacioén
(aunque no necesariamente las pérdidas totales) y protegen al dispositivo de los estreses a
los que se ve sometido durante la conmutacion debido a las altas tensiones y corrientes
(Hart, 2010).

Los semiconductores presentan unos limites muy estrictos en cuanto a valores maximos de
tension, corriente y potencia soportados que si son superados podrian provocar la
destruccion del dispositivo, cuando se disefia un circuito se ha de poner especial cuidado en
que sus componentes puedan resistir las condiciones de trabajo mas desfavorables que
tengan lugar.

Los circuitos de ayuda a la conmutacion conocidos comiinmente como snubber son una
parte esencial en muchos de los circuitos electronicos de potencia, basicamente pueden
considerarse como un conjunto de componentes (pasivos y/o activos) que se incorporan al
circuito de potencia para reducir en el transistor de conmutacion el estrés eléctrico durante
las conmutaciones y asegurar un régimen de trabajo seguro.
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La funcion principal que desarrollan los circuitos de ayuda a la conmutacion es absorber la
energia procedente de los elementos reactivos del circuito durante el proceso de
conmutacion controlando pardmetros tales como la evolucion de la tension o corriente en el
interruptor, o bien limitando los valores maximos de tensién que ha de soportar.

Se incrementa de esta forma la fiabilidad de los semiconductores al reducirse la
degradacion que sufren debido a los aumentos de potencia disipada y de la temperatura, en
un Mosfet la resistencia en on puede llegar a crecer un 50%, aumentando
considerablemente las pérdidas en conduccion con el consiguiente deterioro del dispositivo.

La tasa de averias puede aumentar en mas de 100 veces a causa del incremento en la
temperatura de la union pn del Mosfet, cuando se disefia una red de proteccion
adecuadamente el interruptor soportara picos menores de potencia, tension y corriente, todo
ello a costa de incrementar la circuiteria y la complejidad del circuito (pernia, 1999).

En (Fig.IIL8. 1) se observa la evolucion de las tensiones considerando la presencia de
capacitancias parasitas en el Mosfet, asi como inductancias parasitas (inductancia de
dispersion).
OSCILACIONES CUADO EL MOSFET,
; SE APAGA
Nos —1— - =

\
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Fig.II1.8. 1 Oscilaciones de voltaje en el drenador.

Los snubbers consiguen reducir de varias formas el estrés eléctrico en los semiconductores
durante el proceso de conmutacion cuando trabajan en un regulador conmutado (Mohan,
2009):

-Limitar el pico maximo de tension aplicado al interruptor durante el transitorio que
aparece en el proceso de apagado.

-Limitar el pico maximo de corriente a través del interruptor durante Proceso de encendido.

-Limitar la pendiente de la corriente (di/dt) que circula por el interruptor en el proceso de
encendido.

-Limitar la pendiente de la tension (dv/dt) en el interruptor durante el proceso de apagado.

50



| i

8.1.Amortiguador DRC.

% LPﬂmano del transformador push pull

Fig.II1.8. 2 Circulacion de la corriente en on y off de Snubber DRC.

En (Fig.IIL.8. 2) se muestra un tipico circuito de proteccion DRC, este circuito de proteccion
proporciona otro camino para la corriente de carga durante el apagado.

Cuando el transistor se esta desactivando y la tension en el aumenta, el diodo de proteccion
D se polariza en directa y el condensador comienza a cargarse, el condensador reduce el
tiempo de cambio de la tension en el transistor, retrasando la transicion de la tension de
nivel bajo a nivel alto.

El condensador se carga hasta la tension final de desactivacion del transistor y continua
cargado mientras el transistor estd apagado, cuando el transistor entra en conduccion, el
condensador se descarga a través del transistor y la resistencia de proteccion.

El tamafio del condensador de proteccion determina la velocidad de subida de la tension en
bornes del interruptor durante la puesta al corte, el transistor deja pasar la corriente de la
carga antes del apagado y durante éste la corriente del transistor disminuye
aproximadamente de forma lineal hasta que llega a cero. El diodo de la carga permanece
apagado hasta que la tension del condensador llega a Vs, por el condensador de proteccion
pasa el resto de la corriente de carga hasta que el diodo de carga comienza a conducir. Las
corrientes del transistor y del condensador de proteccion (Fig.IIL8. 3) durante la puesta al
corte se expresan como

IL{1 ‘ 0<
iq(t) ( —F> para0 <t <tf

0 t>tf
Ecu. III 8. 1
o ILt
il —iq(t) =—F para0 <t <tf
ic(t) tf
IL tf <t<tx
0 t=tx
Ecu. III 8. 2

Donde t, es el instante en el que la tension del condensador llega a su valor final,
determinado por la tensioén de alimentacion del circuito.
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Un condensador de protecciéon pequeiio hace que la tension llegue a Vs antes de que la
corriente del transistor sea cero, mientras que las capacidades grandes hacen que la tension
tarde mas en alcanzar Vs, la energia absorbida por el transistor durante la conmutacion
disminuye a medida que aumenta el condensador de proteccion. El condensador se elige
basandose en la tension deseada para el instante en el que la corriente del transistor llegue a
cero, la tension del condensador en (d) se expresa como:

( 1ft1Lt t_ILtZ 0<f<
| c), e T 2cep PHET S </
Vc(t)={ 1 (¢ IL ILtf
| ILdt+Ve(tf) ==t —tf)+—tf <t <t
| Cftf +Ve(tf) = £ (E—t) + = tf St<tx
kVS t=>tx

Ecu. III 8. 3

‘;.‘ Vi
F 3
1
Iy Gb Dy s
E f ipg
-— ¥
} {l(;u | o
D, =R Pgt)
L =
q-‘ 5 ;
C Ve 0 =1, !

(a)

Fig.II1.8. 3 Convertidor con circuito de proteccion de transistor (b) hasta (d) forma de onda durante la puesta
en corte para circuitos con valores de capacidad sucesivamente mas grandes.

Si la corriente del interruptor llega a cero antes de que el condensador se cargue por
completo, la tension del condensador se calcula a partir de la primera parte de la Ecu. 111 8. 3,
haciendo Vc(tf) = vf. Despejando C,

_Ltf

- 2vf
Ecu. III 8. 4

vf es la tension deseada del condensador cuando la corriente del transistor llega cero (vf<
vs). El condensador se elige a veces de forma que la tension del interruptor alcance su valor
final al mismo tiempo que la corriente toma el valor cero, en cuyo caso
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ILt
o _lLef

T 2vs
Ecu. I11 8. 5

Donde vs es la tension final en bornes del interruptor mientras este esta abierto, obsérvese
que la tension final en bornes del transistor puede ser diferente de la tension de continua del
generador en algunas topologias, los convertidores forward y flyback, por ejemplo, tienen
tensiones en el interruptor para el estado de apagado iguales al doble de la entrada de
continua.

El circuito de proteccion reduce la potencia absorbida por el transistor, la potencia
absorbida antes de afiadir el circuito de proteccion se calcula a partir de la forma de onda de
la figura. Las pérdidas de potencia para el apagado se calculan a partir de

1 T
Pq = —j PQ(t)dt
T J
Ecu. II1 8. 6
La integral anterior se evalia determinando el area situada bajo el tridngulo para el

apagado, lo que da la siguiente expresion para la pérdida de potencia durante el apagado sin
circuito de proteccion:

1
PA = EILvs(ts +tf)f
Ecu. III 8.7
donde (ts + tf) es el tiempo de conmutacion para el apagado y f = 1/T es la frecuencia de

conmutacion, La potencia absorbida por el transistor durante el apagado tras afiadir el
circuito de proteccion aparece en la version original se calcula a partir de las ecuaciones
Y ILt?

po == [ vorgar = (1 L)ae = BT
Q_Tfo QQt_fo e ( _E> "= Tac

Ecu. III 8. 8

La ecuacion anterior es valida para el caso de que tf < tx, se elige una resistencia tal que el
condensador se descargue antes de que el transistor vuelva a apagarse. Es necesario un
intervalo de tiempo igual a entre tres y cinco constantes de tiempo para que se descargue el
condensador. Suponiendo que Ia descarga completa sean cinco constantes de tiempo, el
tiempo de conduccion para el transistor es de ton > 5RC
< ton
5C
Ecu. III 8.9

El condensador se descarga a través de la resistencia y el transistor cuando el transistor
entra en conduccion, la energia almacenada en el condensador es:

1
w = E C(VS)Z
Ecu. III 8. 10
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Esta energia se transfiere mayoritariamente a la resistencia durante el tiempo de conducciéon
del transistor, la potencia absorbida por la resistencia es la energia dividida entre el tiempo,
siendo este igual al periodo de conmutacion:

1 ys2
SCVS

PR =
T

1
= EC(VS)ZF
Ecu. III 8. 11

Donde f es la frecuencia de conmutacion.

La Ecu. III 8. 11 indica que la disipacion de potencia en la resistencia de proteccion es
proporcional al tamafio del condensador de proteccion, un condensador grande reduce la
pérdida de potencia en el transistor, pero a expensas de una pérdida de potencia en la
resistencia de proteccion.

La potencia disipada en la resistencia de proteccion es independiente del tamafio de ésta, el
tamafio de la resistencia determina la velocidad de descarga del condensador cuando el
transistor entra en conduccion. La potencia absorbida por el transistor es mas baja para una
capacidad grande, pero la potencia absorbida por la resistencia de proteccion es mayor en
este caso.

El uso del circuito de proteccion puede reducir el total de pérdidas de conmutacion, pero
quizas lo mas importante es que el circuito de proteccion reduce las pérdidas en el transistor
y, por tanto, las necesidades de refrigeracion del dispositivo.

9. Enfriamiento y disipadores de calor.

Debido a las pérdidas en estado activo y por conmutacioén, dentro del dispositivo de
potencia se genera calor, este calor se debe transferir del dispositivo a un medio de
enfriamiento, para mantener la temperatura de operacion en la uniéon dentro del intervalo
especificado.

Aunque esta transferencia de calor se puede efectuar por conduccidn, conveccion o
radiacién, lo que mas se usa en aplicaciones industriales es la conveccidon natural
(enfriamiento natural) o forzada, enfriamiento forzado con aire.

Fig. I11.9. 1 Modelo de pérdidas por calentamiento.

El calor debe pasar del dispositivo a su encapsulado y después al disipador o radiador de
calor en el medio de enfriamiento, si P4 es la pérdida promedio de potencia en el
dispositivo, la analogia eléctrica cuando el dispositivo estda montado en un disipador de
calor, se ve en (Ecu. 111 9. 1).La temperatura de unién de un dispositivo es T;y se determina
con:
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T] = PA(RJC + RCS + RSA)
Ecu. 11 9. 1
donde:
Rjc =resistencia térmica de union a caja, C/W
Rcs = resistencia térmica del encapsulado al disipador, C/W
Rsa = resistencia térmica de disipador a ambiente, C/M
Ta = temperatura ambiente, C

En el caso normal, las resistencias Rjc y Res las especifican los fabricantes del dispositivo
de potencia, una vez conocida la pérdida de potencia P4 se puede calcular la resistencia
térmica requerida del disipador de calor, para una determinada temperatura ambiente 7.

El siguiente paso es elegir un disipador que con los requisitos de resistencia térmica, hay
disponible una amplia variedad de disipadores de calor de aluminio en el comercio que
usan aletas de enfriamiento para aumentar la capacidad de transferencia de calor.

"Hr

Fig. I11.9. 2 Disipadores de calor.

En el enfriamiento forzado, la resistencia térmica disminuye al aumentar la velocidad del
aire. Sin embargo, mas alla de cierta velocidad, la reduccion de resistencia térmica no es
importante, en la (Fig. I1L.9. 2) se ven disipadores de calor de diversos tipos.

Tiene importancia extrema el area de contacto entre el dispositivo y el radiador de calor,
para minimizar la resistencia térmica entre el encapsulado y el disipador, las superficies
deben ser planas, lisas y sin polvo, corrosion ni 6xidos superficiales, en el caso normal se
aplican grasas de silicona para mejorar la capacidad de transferencia térmica y para
minimizar la formacién de 6xidos y corrosiones.

El dispositivo se debe montar en forma correcta sobre el disipador de calor, para obtener la
presion correcta de montaje entre las superficies correspondientes.

10. Protecciones contra sobre corriente.

En los convertidores de potencia se pueden presentar cortocircuitos o fallas, y las corrientes
de falla que resulten deben eliminarse con rapidez, para proteger los dispositivos
semiconductores se suelen usar fusibles de accion rapida, al aumentar la corriente de falla,
el fusible se abre y suprime la corriente de falla en pocos milisegundos.
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Los dispositivos semiconductores se pueden proteger escogiendo con cuidado los lugares
de los fusibles, como se ve en (Fig. III 10. 1), sin embargo, los fabricantes de dispositivos de
potencia recomiendan instalar un fusible en serie con cada dispositivo.

La proteccién individual que proporciona una mejor coordinacion entre un dispositivo y su
fusible permite una mejor utilizaciéon de las posibilidades del dispositivo, y lo protege
contra fallas por corto circuito.

Cuando aumenta la corriente de falla aumenta también la temperatura del fusible hasta el
punto en que este se funde y se producen arcos a través del mismo debido al arco aumenta
la impedancia del fusible y con ello se reduce la corriente en un tiempo muy corto.

Para seleccionar un fusible es necesario estimar la corriente de falla, para entonces
satisfacer los siguientes requisitos:

1. El fusible debe conducir la corriente nominal del dispositivo en forma continua.

2. El valor admitido de I? x T del fusible antes de que desaparezca la corriente de falla
debe ser menor que el valor nominal de I? X T del dispositivo que se va a proteger.

El fusible debe ser capaz de resistir el voltaje después de la extincion del arco.

4. El voltaje pico de arco debe ser menor que el voltaje pico nominal del dispositivo.

F, L
Alimentaci6n L .
de ca [ — Y
F
Fusible T, T; R N
. o >
(a) Rectificador controlado (b) Circuito amortiguador de GTO

Fig. 11 10. 1 Accion del fusible.

IV.  Materiales y Método.
1. Requerimientos de inversor.

El inversor disefiado en la fase B de este proyecto consta de cuatro etapas o puentes “H”
conectados en serie, con una fuente de DC independiente para cada etapa. La salida de cada
puente “H” genera tres voltajes diferentes, que combinados con el resto de los puentes H,
genera una onda de salida sinusoidal escalonada.

Los valores de cada una de estas fuentes podrian ser iguales, pero si se utilizan valores
diferentes, se maximiza la cantidad de niveles de salida del inversor y se minimizan las
fuentes DC necesarias, sin embargo los valores elegidos para las fuentes no es al azar y
requiere de un estudio previo que serd presentado en la fase B de este proyecto.

Se disenaron cuatro fuentes para suministrar la potencia necesaria a cada uno de los puentes
H del inversor y una fuente auxiliar para alimentar los circuitos de control. La fuente de
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mayor tension 68Vdc es para alimentar al puente denominado “Master” (por poseer la mas
alta tension de alimentacion) y las tres restantes para los denominados “esclavos” (51Vdc
esclavo 1, 34Vdc esclavo 2 y 17Vdc esclavo 3).

Estos voltajes deben permanecer estables durante el funcionamiento del inversor a
diferentes niveles de potencia manteniendo el voltaje a la salida del inversor a 110v AC, y
una forma de onda sin distorsion.

Las fuentes deben tener una respuesta rapida ante las variaciones de la carga (carga
dindmica), esto debido a que el puente H a la salida de cada fuente estara conmutando a una
determinada frecuencia establecida por el circuito de control del inversor.

Las fuentes en cada uno de los cuatro puentes “H” deben ser flotantes, es decir, sin
referencia comun, pues lo que se estd haciendo con el inversor es sumar voltajes para ir
generando una onda alterna escalonada.

La fuente auxiliar para el control también alimenta los circuitos de disparo (drivers)
utilizados para controlar los MOSFETS de los puentes H, estos drivers necesitan dos
alimentaciones de 15 voltios y 5 voltios para su operacion, para cada puente H, estos
voltajes deben de estar aislados entre si.

2. Seleccion de la topologia a implementar.

Para seleccionar una topologia apropiada para una aplicacion especifica, es necesario
entender las sutiles diferencias entre las topologias'® y que factores las hacen mas deseables
para ciertas aplicaciones.

Ya que las fuentes de alimentacion para el inversor deben estar galvanicamente aisladas, se
utilizo una de las topologias derivadas de la configuracién Forward'?, todas estas cuentan
con un transformador de potencia con nucleo de ferrita para el aislamiento y también para
obtener la relacion de voltaje a la salida, ademas que de esta manera es posible obtener mas
de una salida utilizando un transformador de varios secundarios.

Para minimizar el tamafio de los componentes magnéticos de la fuente y alcanzar la
potencia deseada se selecciona una de las configuraciones que trabajan en el primer y tercer
cuadrante del lazo de histéresis.

De entre estas, la topologia Push-Pull nos ofrece mas simplicidad en cuanto a circuiteria
por lo cual se reducen los costos, los transistores de conmutacion del primario estan en
tierra comuin, también la topologia Push Pull se puede alimentar con voltajes bajos' (12 o
24 voltios), mientras que las deméas deben operar con voltajes altos de entrada.

En conclusion esta topologia es ideal para el inversor en términos de disefio y costo, en
comparacion con las otras topologias utilizadas en este tipo de aplicaciones, menos
circuiteria y mayor eficiencia.

3 Ver:3 Topologias de reguladores conmutados. En la pdgina 5
4 Ver:3.2 Topologias aisladas. En la pdgina 7
3 Ver:3.2.3 Regulador en contra-fase (Push-Pull).En la pagina 9
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3. Diseno de la fuentes de alimentacion.

Las fuentes de alimentacién conmutadas se prestan muy bien a una aproximacion
organizada en su disefio, son mas complicadas que las fuentes lineales y por lo tanto se
pueden dividir en mas bloques funcionales de caracter elemental.

INTERRUPTORES
BATERIA DEALTA

» SALIDA DE VOLTAJE DE DC

FILTRO DE SALIDA

TRANSFORMADOR
DE POTENCIA

AISLAMIENTO
CIRCUITO DE CONTROL OPTICO

Fig. IV.3. 1 Diagrama de bloques de una fuente conmutada.

El disenador de fuentes de alimentacion conmutadas, a sabiendas o no, hace su diseflo con
un enfoque de bloques funcionales; ejecutar el disefio en un orden y manera especificos
hace el desarrollo de este mucho mas fécil predeterminando la informacion necesaria para
las porciones posteriores.

En general, los disefios de fuentes de conmutacion se comienzan con las consideraciones
generales, a continuacion el disefio de las secciones de potencia, entonces el disefio
continua con el control y las funciones auxiliares, y finalmente la etapa de prueba y
perfeccionamiento, todo comienza con una bien definida especificacion de disefio.

4. Especificaciones de disefio.

a- Voltaje de alimentacion.

El voltaje nominal de entrada V,;.de las fuentes es de 12 voltios, suministrado por una
bateria de ciclo profundo. Los voltajes minimos V. y maximo Vycmaxyde alimentacion

respectivamente son 11Vdc y 14Vdc.

b- Potencia de entrada y de salida de las fuentes.

La potencia de salida P,establecida difiere en cada fuente seglin el voltaje de salida siendo
la corriente igual para todas, esta potencia estd limitada por la capacidad del nucleo del
transformador.
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En el caso de las fuentes de 68 y 51 voltios, luego de varias pruebas con el objetivo de
homogenizar el calentamiento en los Mosfets del primario de todas las fuentes y tener el
mismo numero de Mosfets en cada fase del primario de los transformadores de todas las
fuentes de potencia, se decidi6 utilizar dos transformadores en paralelo en lugar de uno para
estas fuentes, tales transformadores solo tienen que manejar la mitad de la potencia total.

Asumiendo 80% de eficiencia, de la Ecu. Il 5. 7 y la Ecu. III 5. 8 la potencia de entrada es:
Master (68 Vdc 5A)

Dos trasformadores de 68 Vdc 2.5 A
Po(totary = (68V X 5A) = 340W
Pin(totary = 1.25(340W) = 425W
Po(trafo) = (68V X 2.5A) = 163W
Pin(trafo) = 1.25(340W) = 244W
1" Esclavo (51Vdc 5A)

Dos trasformadores de 51 Vdc 2.5 A
Po(totary = (51V X 5A) = 255W
Pin(totany = 1.25(255W) = 319W
Po(trafoy = (51V X 2.5A) = 128W
Pin(trafo) = 1.25(340W) = 160W
299 Esclavo (34Vdc 5A)

P, = (34V x 5A) = 170W

P, = 1.25(170W) = 255W

3¢" Esclavo (17Vdc 5A)

P, = (17V x 5A) = 85W

P, = 1.25(255W) = 128W

Fuente auxiliar (cinco salidas de 15V 3A)

Las salidas deben entregar un maximo de 1 A cada una dando una potencia total de salida
P, =5(15VX1A)=75 watts.
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La potencia de entrada P;,, = 1.25(75W) = 93.75W

c- Frecuencia de conmutacion.

La frecuencia de operacion se selecciona de manera que se minimicen las dimensiones de
los componentes magnéticos de la fuente, pero se debe de tomar en cuenta que al aumentar
dicha frecuencia aumentan las perdidas por conmutacion y el calentamiento, también es
necesario seleccionar los dispositivos de conmutacion (transistores del primario y diodos
rectificadores.) de manera que tengan la capacidad de conmutar a la frecuencia establecida.

En este caso las fuentes se diseflaron a una frecuencia de 45khz.
f = 45Khz

De la Ecu. 111 2. 1 el periodo de conmutacion es

T= ! = - = 22.2uS
~f " 45Khz o
5. Disefio de la etapa de potencia de las fuentes.
5.1. Diseno de los transformadores de alta frecuencia.

5.1.1. Seleccion del nucleo.

El tamafio inicial del niicleo puede ser calculado en términos de su area producto'®. Para la

fuente master de 68 voltios, utilizando un solo transformador segun la Ecu. 111 5. 4

~ (11_1Pm>1.143 \

kaBf)
P, = 425W
AB =0.16T
f =45Khz

El valor de K’ se extrae de la Tabla 1.

p 11.1[425] e (4717.5>1-143 e
~ \[0.208][0.16][45K] ~\12976) T

El nucleo disponible es el tipo ETD39/20/13 de material N27.
Segun su hoja de datos:

ETD39/20/13

21/4=0.737 mm™1!
[,=92.2 mm

A, =125 mm?
Apin= 123 mm?

6 Ver: 5.4.3Cdlculo del tamario del niicleo en términos del drea producto. En la pdgina 22
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V, = 11 500 mm?
A, = 177mm?
AP = A, A,

AP = 177mm? = 125mm? = 22125mm*
Convirtiendo a cm*, AP = 2.2cm*, como se puede observar este valor es mucho menor,

por lo tanto un solo nucleo ETD39 no se pueden manejar los niveles de potencia necesarios
para la fuente master de 68 voltios.

P, = 244W
ap 11.1[244] e 2708.4)1-143 1 96t
~ \[0.208][0.16][45K] ~\12976) T 70"
| i I
142708 : | : 19T.8
) | | || +02
| !
B — 40_1_8 —_—
.._29.3“5'5
0
- 12.8_ —-—
i | i °9
- FEEpE
] ! MGC262

Dimensions in mm.

ETD39/20/13 core half.

Fig.IV.5. 1 Dimensiones del nicleo ETD39

Utilizando dos transformadores.

Este resultado indica que el niicleo ETD39'7 si puede manejar la mitad de la potencia de la
fuente master de 68 voltios, por razones de simetria y de disponibilidad, se utiliz6 el mismo
tipo de nucleo para los dos transformadores de la fuente ler esclavo de 51 voltios y para las
dos fuentes de menor potencia.

Para la auxiliar se dispone del niicleo de ferrita EE30'® de material PC40
Caracteristicas magnéticas EE30 seglin hoja de datos.

A, = 109mm?

V, = 6290mm?3

A, =T758AP = A, * A,

AP = 75.8mm? * 109mm? = 8262.2mm*

17 Ver:Datasheet ETD39
18 Ver:Datasheet EEE30
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Convirtiendo a cm*, AP = 0.82cm*
Célculo del area producto para la fuente auxiliar.

P, = 93.75W

= 0.6596cm*

P 11.1[93.75] 1'143_(1040.625)1'143
~ \[0.208][0.16][45K] ~\ 1497.6

De este resultado se observa que el nicleo EE30 es perfectamente capaz de manejar la
potencia de la fuente auxiliar.

e
|_V7

5.0

7
19.7min.
30.0+0.5

- J
13.15£0.15 b.15‘-:0.15 10.7£0.3 o

26.3£0.3 ©

Dimensions in mm

Fig. IV 5. 1 Dimensiones del nucleo EE30
5.1.2. Calculo de numero de vueltas en los bobinados del transformador.

Establecidos todos los parametros necesarios se calcula el nimero de vueltas de los
bobinados'?.

Fuente de 68 voltios (master)

De Ecu. III 5. 6 fue calculado el nimero de vueltas en el primario.

VT,

~ A,AB

Con

f = 45KhzT=22.22 uS

Ny

A, = 125mm?
dB = 3200G (0.327T)

Vdc=11V Dpgy = 0.4

PVer: 5.4.4 Cdlculo del nimero de vueltas en los bobinados del transformador. En la pagina 23
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Dela Ecu. III 5.5,V = (Vdc—

08T __ 0.8(22.22u8)

De la Ecu. 1 2. 1, Top, = =

Entonces
VT,,

=10V

= 8.88uS

_(10)(8.88) 8838

N, =
1™ A,AB

- = =222 =
(125)(0.32) 40 3 vueltas

El resultado del nimero de vueltas en el primario utilizando esta ecuacion para las fuentes
esclavas es el mismo que para la fuente master debido a que todas las variables tienen los

mismos valores.

Numero de vueltas en el secundario

Utilizando Ecu. 111 5. 7 para encontrar la relacion de vueltas del transformador con

VOUT = 68 |74
f=45KHz
Ve = 12VVdc=11V

Dyax = 0.8N; =3

N = 8 _ 7.7 ~ 8
T 2(11(0.4) T T

NZ == N " Nl

Ast

N, = (8)(3) = 24 vueltas

Fuente de 51 voltios (primer esclavo)

Numero de vueltas en el secundario

VOUT = 51 %
f=45 KHz
V. = 12VVdc=11V

Dmax = 0.8N1 = 5
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N=zanosn = >7~°

N2:N'N1

N, = (6)(3) = 18 vueltas

Fuente de 34 voltios (Segundo esclavo)

Numero de vueltas en el secundario
Vour =34V

f=45 KHz

Vae =12V Vdc=11V

Dpax =0.4N; =5

Ny Vow

N = -7
Nl 2@Drnax

N 34
~2(11)(0.4)

=38=4

N, =N-N;

N, = (4)3 = 12 vueltas

Fuente de 17 voltios (tercer esclavo)
Numero de vueltas en el primario
Vour =17V

f=45 Khz

Vie =12V

Vdc=11V

N, =2

17

N=2anos -1~

N, =N-N,
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N = (2)(3) = 6 vueltas
Fuente Auxiliar

Numero de vueltas en el primario
Vour =15
f=45 KHz

T,, = 8.88usS

Vae =12V

Vdc=10V

T=22.22 uS

A, = 109mm?

dB = 3200 G (0.32T)Vdc=11V Dpyer = 0.4
V=Wdc-1)=9V

(9)(8.88)  79.92

- = = 2.29 ~ 3 vuelt
17(109)(0.32) ~ 17.44 vueltas

Numero de vueltas en el secundario con Ny = 3

N = L 2
- 2(9)(0.4)
NZ == N " Nl

N, = (2)(3) = 6 vueltas
5.1.3. Seleccion de los conductores para los bobinados.

Antes de poder seleccionar los calibres de alambre para cualquier bobinado, se debe
conocer la corriente rms.

-En el primario de las fuentes
Master (68 Vdc 5A)

De la Ecu. III 5. 14. Para cada transformador se obtiene
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_ 0.986P, 0.986(163W) _

Lops = 14A
rms Ve 12V
y con Ecu. III 5. 15

] ] (68 x 2.5)
Circular milsgg = 493T = 7619
1¢" Esclavo (51Vdc 5A4)
Para cada transformador
L 0.986F, 0.986(128W) — 10,54
™S T Ve o 12V e

) ) (51 % 2.5)
Circular milss; = 493T = 5714
2% Esclavo (34Vdc 54)

0.986P, 0.986(170W)
= = = 144

I
™Sy 12V

) ) 34 %5
Circularmils;, = 493 T 7619

3¢" Esclavo (17Vdc 5A)

0.986P, 0.986(85W)
= = =74

I
rms Vae 12V

) ) 17 5
Circular mils;, = 493 T 3809

Fuente auxiliar (cinco salidas de 15V 3A)

Las salidas deberan entregar un maximo de 1.5 A cada una dando una potencia total de

salida P, =5(15VX1.5A)=112.5 watts.

La potencia de salida P;,, = 1.25(112.5W) = 140W.

Circular mils,;; = 493

-Secundario de las fuentes

Para las fuentes de 68 y 51 voltios
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Cada transformador en paralelo proporcionara solo 2.5 amperios por lo tanto

Circular mils secundario = 3161;, = 316(2.5) = 790

Para las fuentes de 34 y 17 voltios con un solo transformador

3161,;. = 316(.5) = 1580
En el caso de la auxiliar 3161,;. = 316(1.5) = 474
-Seleccion del calibre del alambre conductor

De Ecu. III 5. 18 la profundidad de penetracion para el alambre de cobre a 70°C y 45Khz de

frecuencia es:

S 2837 13.37 mil
=———=13.37mi
V45Khz

Utilizando Ecu. III 5. 21 para diferentes calibres de alambres se obtiene la Tabla 2. Para el
secundario se decidid de las fuentes de potencia se decide utilizar alambre calibre AWG
‘#25 cuyo Rye/Rgc es 1,y d/S esigual a 1.35, de Tabla 2 sus circular mils son solo 320.4
por lo tanto se utilizaron 5 alambres en paralelo para lograr los 1580 circular mils
necesarios de las fuentes de 17 y 34 voltios, para las de 51 y 68 5 alambres en paralelo, por
razones de simetria.

45 Khz
Profundidad Circular
AWG Diametro | de d/s R,./Rg. |mils
d, mils penetracion nominales
S, mils
18 40.7 13.37 3.04 1.13 1624
19 36.3 13.37 2.71 1.07 1289
20 32.3 13.37 2.41 1.03 1024
21 28.8 13.37 2.15 1.01 812.3
22 25.6 13.37 1.91 1.00 640.1
23 22.8 13.37 1.70 1.00 510.8
24 20.3 13.37 1.51 1.00 404.0
25 18.1 13.37 1.35 1.00 320.4
26 16.1 13.37 1.2 1.00 2528
27 14.3 13.37 1.06 1.00 201.6
28 12.7 13.37 0.95 1.00 158.8

Tabla 2 Profundidad de penetracion, relacion R,./R4. y d/S para alambres conductors de diferentes calibres
a45 KHz

Para el primario que cuenta con pocas vueltas, pero necesita manejar altas corrientes, se
utilizé lamina de cobre en lugar de alambre de cobre esmaltado. Un circular mils es igual a
0.7854 mils cuadradas, entonces 500 circular mils es 500x0.7854=392.7 mils cuadradas.
Asi que para 14A se necesitd 14x392.7 =5497 mils cuadradas. Pero el espesor de la [amina
es 10 mils, por lo cual la 1amina debe ser de 5497/10=549.78 mils de ancho.

Antes de seleccionar el calibre del alambre conductor para los bobinados, se deben
considerar los efectos: pelicular y proximidad.
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La cinta disponible mide 1000 mil de ancho, el bobin del nticleo ER42/22/15 tiene 27.6 mm
de espacio para acomodar el grueso de la cinta, que son 1086.6 mil, la cinta de 1000 mils
encaja perfectamente, por razones de simetria se utiliz6 cinta de 10 mils de grosor y 1000
mils de ancho en los primarios de todos los transformadores, la auxiliar solo necesita un
alambre calibre 23 AWG por salida y tres alambres en paralelo para el primario.

Laminas de cobre

W_—-.:

B66348
BOBINN
27.6 mm

4 mm = 1 pulgada = 1000 mils
.6 mm = 1086.6 mils

Fig.IV.5. 2 Dimensiones del bobin B66348

Habiendo determinado el numero de vueltas necesarias en cada salida para producir las
tensiones de salida deseados, se debe tener en cuenta la disposicion fisica de los
secundarios que permitan cumplir con determinados requerimientos.

5.1.4. Construccion del transformador.

Topologia del embobinado: La topologia del embobinado tiene una considerable influencia
en el rendimiento y confiabilidad del transformador.

Para reducir la inductancia de dispersion, y los efectos piel y proximidad a limites
aceptables, es casi inevitable construir los bobinados del transformador de manera
intercalada (interleaved). En esta aplicacion en particular se divide el secundario de los
transformadores en dos mitades e intercalaremos el primario, constituido por una ldmina de
cobre, entre estas.

Fig.IV.5. 3 Cinta de cobre.

Los factores que mejoran el rendimiento eléctrico son buen acoplamiento magnético de las
bobinas con el nucleo, lo que reduce la inductancia de dispersion; acoplamiento magnético
fuerte entre todos los bobinados, y una diferencia de baja tension entre espiras adyacentes,
lo que minimiza los efectos de capacitancia mutua entre devanados.

Los devanados deben estar muy cerca el uno al otro y al nucleo, por desgracia, las normas
de seguridad exigen que el primario y los secundarios estén separados por aislamiento. Esto
en gran medida degrada el acoplamiento entre espiras y la inductancia de fuga, asi que el
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disefio fisico de un transformador siempre se debe mantener un equilibrio entre las normas
de seguridad y rendimiento eléctrico (Billings, 2010).

Mylar Cobre

| |
'

N E [

Extremo Tap Central Extremo

Fig.IV.5. 4 Arreglo del primario con tap central y aislamiento de la cinta de cobre

Para aislar el primario del secundario se utilizé dos capas de cinta Mylar de 1 mil de grosor.
La lamina de cobre también debe estar aislada con 1 mil cinta Mylar, si no las vueltas se
cortocircuitarian, alambres conductores soldados a esta, son soldados para formar los
extremos y el tap central del primario.

* a Primer mitad del secundario
= b Las dos mitades del primario

» ¢ Segunda mitad del secundario

a b C

Fig.IV.5. 5 Disposicion de las bobinas del transformador

5.1.5. Acabado del transformador.
Los transformadores son impregnados con barniz por tres razones principales:

1. Para excluir la humedad de los arrollamientos y prevenir la degradacion del aislamiento
por ataque fungicida.
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2. Para estabilizar la posicion de los bobinados y evitar frotamiento mecanico y ruido.
3. Para excluir huecos de aire y proporcionar una masa homogénea para mejores
propiedades térmicas.

5.2. Diseno del Filtro de salida.

Los diagramas de los filtros de salida de las fuentes disefiadas se muestran en la seccion
anexos, Diagramas de los circuitos de potencia.

5.2.1. Inductor Choke.
Construccion paso a paso.
5.2.1.1.  Calculo de la inductancia.
Se utilizd la Ecu. 111 5. 26 para calcular la inductancia del choke del filtro de salida.

Fuente de 68 voltios (master)
_0.5(68V)(22.2uS)

= 151uH
o 5 A l’t
Fuente de 51 voltios (primer esclavo)
0.5(51V)(22.2uS)
= = 113uH
o 5A ‘Ll
Fuente de 34 voltios (segundo esclavo)
0.5(34V)(22.2uS)
= = 75uH
o 5 A ‘Ll
Fuente de 17 voltios (tercer esclavo)
0.5(17V)(22.2uS
_05(A7V)(22.2p5) _ 37uH

° 5A
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COLOR CODE

22 RedClexr

. Yellow Red
<14 BlackRed
18  GreenRed
<19  RedCreen
226 YellowWhite
=30 Creen/'Cray
-34  Gray/Blue
35 Yellow/Cray
<40 CreenYellow
-45  BlackBlack
52 GreenBlue

Refer 1o page 4 for tolerances.

MICROMETALS As oD 1D Ht
Part No. nH/N? in/mm in/mm in/mm
T106 13.5 1.060/26.9 5707145 A37M1.1
190 30.0 900/22.9 .550/14.0 .375/9.53

Fig.IV.5. 6 Dimensiones de los nticleos de hierro pulverizado T106 y T90

Fuente auxiliar

La fuente auxiliar cuenta con cinco salidas aisladas de 15 voltios y 3 amperios cada una, de
estas salidas solo una sera controlada mediante el lazo de retroalimentacion, para mejorar la

regulacion del resto, todos los chokes seran bobinados en un mismo nucleo.

_0.5(15V)(22.2u8)
° 154

= 125uH

5.2.1.2. Calculos del numero de vueltas del choke.

La cantidad de energia que un inductor almacena (en microjoules)?’ se calcula con la
ecuacion Ecu. 11 5.27 1/2 LI?.

Fuente de 68 voltios (master) Requerimientos: 151 uH a S amperios DC
(10% rizado de corriente)

Seleccion del material a utilizar?!
El material utilizado sera -26 0-28
Calcular el almacenamiento de energia requerido (energy storage number).

1/, 112 = (1/,)(160)(5)* = 18874

Seleccion del tamafio y forma del ntcleo.

De material -26 se dispone de nucleos T 106-222,

20 Ver: 5.5.4.1Cdlculos del capacitor del filtro. En la pdgina 37
2 Ver: ref. (Micrometals, 2007)
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Determinar nimero de vueltas.

En la Fig.IV.5. 7 se indica que el nucleo T106 requiere 230 amperios-vueltas para producir
2000 p.

Entonces

NI = 230/5 = 46 vueltas

Fuente de 51 voltios

Requerimientos: 113 uH a 5 amperios DC (< 10% rizado de corriente)
Seleccion del material a utilizar

El material utilizado sera -26 0-28.

22 Ver: FigIV.5. 6 Dimensiones de los niicleos de hierro pulverizado T106 y T90.
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BARE COPPER
SEE *
(AWE) DIAMETER RESISTANCE™ FEET POUNDS | CIRCULAR | (awe)
(INCHES) (OHMS PER 1000 FT. AT 20°C) PER PER MILS
MIN, NOM. MAX. MIN. NOM. MAX. Pomo 1000FT. | NOMNAL

6 1604 1620 -1636 3875 3952 4031 1259 | 7944 26240 6
7| 1420 1443 1457 4885 4981 5079 1587 | 6303 20820 7
8 272 1285 -1298 6156 6281 6410 2001 | 4998 16510 8
0| n3 1144 1155 bl 7924 8079 2524 | 9962 13090 3
10 1009 1019 1029 9795 -9988 1.019 3182 | 3143 10380 10
1 .0898 0907 0918 1.236 1.261 1.286 402 249 8226 1
12 | 0800 0808 0816 1558 1589 1620 506 | 198 6529 12
13 o3 0720 0727 1.962 2001 2,040 637 157 5184 13
14 0635 0641 0647 2477 2524 2572 804 124 4109 14
15 0565 0571 0577 3.115 3.181 3.249 101 9.87 3260 15
16 0503 0508 0513 3941 4.019 4,099 128 781 2581 16
17| 0448 0453 0458 4542 5,054 5.167 161 621 2052 17
18 0399 0403 0407 6.261 6.386 6.514 203 492 1624 18
19 10355 0359 0363 7871 8.047 8229 256 390 1289 19
20 | 0317 0320 0323 9941 10.13 10.32 323 310 1024 20
21 0282 0285 .0288 1250 1277 13.04 407 246 8123 21
2 | 0250 0253 0256 1582 1620 1659 516 194 6401 | 2
3 0224 0226 0228 19.95 2031 2067 647 1.55 5108 23
24 0199 0201 0203 2517 2567 26.19 818 122 404.0 24
% | o7 0179 0181 3166 3237 33.10 1030 970 3204 | 25
26 0157 0159 0161 40.01 41.02 4207 1310 765 2528 26
27 0141 0142 0143 50.72 51.43 52.17 1640 610 2016 27
28 0125 0126 027 64.30 65.33 66.37 2080 481 158.8 28
29 onz2 ons 20114 79.80 81.22 8268 2500 3687 127.7 29
30 | 0089 0100 0101 101.7 1037 1058 3300 303 1000 | 30
31 0088 0089 0090 128.0 1309 1339 4170 240 79.21 3
32 0079 0080 0081 158.1 162.0 166.2 5160 194 64.00 32
B 0070 0071 0072 200.1 208.7 211.7 6550 153 50.41 B
M 0062 0063 0064 2532 261.3 2698 8320 120 39.69 34
3 | 0056 0056 0057 3192 3307 3428 10500 0049 313 | 35
36 0049 0050 0051 396.7 4148 431.9 13200 0757 25.00 36
37 0044 0045 0046 490.1 5121 535.7 16300 0613 2025 37
38 | 0039 0040 0041 617.0 6462 6819 20600 0484 1600 | 38
39 0034 0035 -0036 8002 846.6 897.1 27000 03t 1225 39
40 0030 0031 0032 1013 1079 1152 34400 0291 961 40
41 0027 0028 0029 1233 1323 1423 42100 0237 784 41
42 0024 0025 .0026 1534 1659 1801 52900 0189 6.25 42
43| o021 0022 0023 1960 2143 2352 68300 0147 464 | 43
4 0019 0020 -0021 2352 2593 2873 82600 0121 4.00 44
45 00169 00176 00183 3080 3348 3616 106,500 00939 3.10 45
46 00151 00157 00164 3870 4207 4544 134,400 00744 247 46
47 00135 00140 00146 4868 5291 5714 169,200 00591 1.96 47
48 | 00119 00124 0129 6205 6745 7285 213,400 00469 154 | 48
49 00107 oorn 00116 7744 8417 9090 269,700 00371 1.23 49
50 00095 00099 001038 9734 10580 11430 339,700 00294 98 50
51 | 00085 00088 00092 12320 13390 12460 428,400 00233 775 | 51
52 00075 00078 .00081 15690 17050 18410 540,000 00185 608 | 52
53 | 00067 00070 00073 19480 21170 22860 681,200 00147 490 | 53
54 .00060 00062 00065 24820 26980 29140 859,100 00116 384 | 54
55 .00053 00055 .00057 31540 34280 37020 1,083,000 .000923 303 | 55

“Minimum and maximum dimensions are based on tolerances specified by ASTM Standard B3 for sizes 6 - 44 AWG. 45 AWG and finer, dmension calculated from DC resistance.

**Values are based on a resistivity of 10.371 ohms per crcular mil'ft az 20°C. (100% IACS conductvity). Minimum resistance values are based on maximum bare diameser. Maximum resistance values are based on mini
mum bare diameter

6 - 44 AWG magner wire will be fumnizhed 1o dimensional standard with resistance vaiues as a guidaiing.

45 - 55 AWG magnet wire will be fumizhed fo resistance with the dimensions as a guideling.

Tabla 3 Tabla AWG

Calcular el almacenamiento de energia requerido (energy storage number).

I, L2 = (1/,)(113)(5)% = 1412
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La Fig.Iv.5. 6 indica que el nicleo T106 requiere 180 amperios-vueltas para producir 2000

w.

Entonces

NI = 180/5 = 36 vueltas

Fuente de 34 voltios

Requerimientos: 75uH a 5 amperios DC (< 10% rizado de corriente)
Seleccion del material a utilizar
El material utilizado sera -26 0-28

Calcular el almacenamiento de energia requerido (energy storage number).
1oLz = (1/5)(75)(5)% = 938

Seleccion del tamaifio y forma del ntcleo

De material -26 disponemos de nucleos T 106-2

Determinar nimero de vueltas
La Fig.Iv.5. 7indica que el nucleo T106 requiere 160 amperios-vueltas para producir 2000

W
Entonces
NI = 160/5 = 32 vueltas
Diameter, Area, Diameter, Area, A for
copper, copper, insulation, insulation,  (Ycm Q /ecm 450
AWG cm cm? cm cm? 20°C 100°C Alem?
10 259 052620 273 .058572 000033 000044 23.679
11 231 041729 244 046738 000041 000055 18.778
12 205 033092 218 037309 000052 000070 14.892
13 183 026243 195 029793 000066 000088 11.809
14 163 020811 174 023800 000083 000111 0.365
15 145 016504 156 019021 000104 000140 7427
16 129 013088 139 015207 000132 000176 5.890
17 115 010379 124 012164 000166 000222 4,671
18 102 008231 11 009735 000200 000280 3.704
19 091 006527 100 007794 000264 000353 2937
20 081 005176 089 006244 000333 000445 2.329
21 072 004105 080 005004 000420 000561 1.847
22 064 003255 071 004013 000530 000708 1.465
23 057 002582 064 003221 000668 000892 1.162
24 051 002047 057 002586 000842 001125 9021
b i 045 001624 051 002078 001062 001419 131
26 040 001287 046 001671 001339 001789 579
Tabla 4 Tabla AWG

Fuente de 17 voltios

Requerimientos: 37 uH a 5 amperios DC (< 10% rizado de corriente)
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Seleccion del material a utilizar
El material utilizado sera -26 0-28
Calcular el almacenamiento de energia requerido (energy storage number).

1,117 = (1/,)(15)(5)? = 462

Seleccion del tamafio y forma del ntcleo

De material -26 se dispone de ntcleos T 106-2

Determinar nimero de vueltas

La Fig.Iv.5. 7indica que el ntcleo T106 requiere 120 amperios-vueltas para producir 2000

w.

Entonces
NI = 120/5 = 24 vueltas

Fuente Auxiliar

Requerimientos: 125 uH a 1.5 amperios DC (< 10% rizado de corriente)
Seleccion del material a utilizar

El material utilizado sera -26 0-28

Calcular el almacenamiento de energia requerido (energy storage number).

1/, 1% = (1/,)(125)(1.5)% = 140

Seleccion del tamafio y forma del nticleo

De material -26 se dispone de nucleos T90

Determinar nimero de vueltas

La Fig.Iv.5. 7 indica que el nucleo T90 requiere 90 amperios-vueltas para producir 140 pJ.
Entonces

NI = 90/1_5 = 60 vueltas

Determinar el calibre del alambre
De la Tabla 4 se escogieron 2 alambres calibre 23 AWG para cada salida

5.2.2. Calculos del capacitor de salida.
Se beben establecer los rizados de corriente y voltaje®®
Fuente de 68 voltios (master)
dl = 2I4clqc = 10%1, = 10%(5 A) = 0.54
DelaEcu.1115.24dl = 2(0.54) = 1A

utilizando un3% de voltage de rizado V, = 3%V, V, = 3%(68V) = 2V

23 Ver:5.5.4.1Cdlculos del capacitor del filtro. En la pagina 37
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Fuente de 51 voltios

dl = 2lglac = 10%1, = 10%(5 4) = 0.54
dl =2(054) =14

V. = 3%V, V. = 3%(51V) = 1.53V

_80x107° 80x107° 80x10°

0= = = = 52uF
R, Vr/dl 1.53
Fuente de 34 voltios
dl = 2lgclqc = 10%I, = 10%(5 A) = 0.54
dl =2(054) =14
V. =3%V,V, =3%(34V) =1V
= 80 x 10°° _ 80 x 10°° _ 80 x 10°° — 80uF
R, Vr/dl 1
Fuente de 17 voltios
dl = 2laclgc = 10%1, = 10%(5 A) = 0.54
dl =2(054) =14
V. = 3%V, V, = 3%(17V) = 0.5V
. 80 x 107° _80x 10-¢ _80x 107 _ 156uF
R, Vr/dl 0.5
Fuente Auxiliar

dl = 21415, = 10%I, = 10%(1.5 A) = 0.154
dI = 2(0.154) = 0.34
V, = 3%V,V, = 3%(15V) = 0.45V

80x10® 80x10° 80x10°°
0 = = =
V.
Ro r/dl 3

= 26pF
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Estos son los valores minimos del capacitor de salida a utilizacion de mayores
capacitancias y de varios condensadores de salida en paralelo en lugar de solo uno, mejora
la respuesta y el rizado de voltaje de las fuentes. La capacidad de voltaje del condensador
del filtro debe de ser de al menos el 60% mayor del voltaje de salida de la fuente para evitar
su destruccion.

5.3.  Seleccion de los transistores de potencia.
5.3.1. Mosfets de potencia.

Comunmente se utilizan Mosfets de canal N como conmutadores en las fuentes
conmutadas, debido a que son madas faciles de controlar, una vez determinadas las
condiciones de operacion (corriente de carga, frecuencia,V,, la seleccion de los Mosfet de
potencia debe tomar en cuenta lo siguiente:

a- La maxima corriente del drenador que el Mosfet debe soportar y el voltaje de ruptura
inversa.

Los drenadores de los Mosfets de la fuente de 34V (tercer esclavo) seran los que conduzcan
mayor corriente, en el caso de la fuente de 68V (madster) sera solo la mitad del total, debido
a los dos transformadores.

Los valores se calculan de Ecu. III 5. 14,
_ 0.986P, 0.986(34 x 5) B

I = 14A
rms Vdc 12

En el caso del voltaje de ruptura inversa del Mosfet, el cual es especificado en la hoja de
datos, para la utilizacién en un convertidor Push-Pull debe ser mayor que el doble del
voltaje de alimentacion mas el 30% de este valor, para las fuentes disenadas
(12x2)+30%=32V

b- El valor de Rpg(on)0 resistencia de encendido. Este valor debe ser lo menor posible
para obtener la menor disipacion de potencia y que el sistema trabaje mejor. Una
menor resistencia Rpg(on) implica que el costo del dispositivo es mayor.

c- Disipador de calor. Si se dispone de suficiente espacio con un disipado calor puede
obtenerse los mismos resultados que con una Rpg (o) de valor bajo.

El utilizar multiples Mosfets en paralelo, disminuye el valor de la Rpg(opn), ademas que
cada Mosfet tienen que soportar una corriente RMS menor.

d- Se deben tomar en cuenta los tiempos de recuperacion (fall time y rise time),
dependiendo de la frecuencia de conmutacion.

La inductancia de dispersion en el transformador de potencia permite que el tiempo de
caida de voltaje del drenador sea rapido debido a que durante un corto tiempo cuando el
transistor se enciende, la inductancia de dispersion tiene una impedancia muy alta.

Ya que a través de un inductor la corriente no puede cambiar instantdneamente, la corriente
de drenador aumenta lentamente durante la transicidon al estado de encendido. Por lo tanto
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solo existe un muy pequefio traslapo entre el voltaje que disminuye y la corriente que
aumenta en el momento del encendido y las perdidas por conmutacion son despreciables.

Pero en el periodo de transicion al estado de apagado, la inductancia tiende a mantener
constante la corriente previamente establecida. Por lo tanto existe una superposicion
significativa y se presenta el peor caso de pérdidas por conmutacion.

e- El valor del voltaje de compuerta con que trabaja el Mosfet.

Una manera de seleccionar un Mosfet para una fuente conmutada de una determinada
potencia, una vez calculada la corriente rms, se escoge un Mosfet con una R g(on) tal que el
voltaje de encendido en el drenador de la fuente IpfRgson) S€a un pequefio porcentaje

(usualmente no mas del 2%) del voltaje de alimentaciéon minimo para no extraer mas del
2% del voltaje minimo del primario del transformador.

El voltaje minimo de entradaes 11V, I,.,,,c = 144

Entonces para que el voltaje de encendido del Mosfet sea el 2% del voltaje de alimentacion
minimo.Vy,, = 0.02 X 11 = 0.22 = I, R gson)=14Rgson) © Rasion) = 0.0157

La resistencia R gg(on)de los Mosfet debera ser al menos menor de 15m{Q para minimizar las
pérdidas por conduccion del transistor que son simplemente el voltaje de encendido del
transistor multiplicado por la corriente de encendido, como se calcul6 previamente.

El tipo de Mosfet seleccionado para las fuentes es el IRF3205%, este cumple con todas las
especificaciones necesarias. Soporta una corriente de drenador de hasta 110 A, voltaje de
ruptura inversa es de 55V y la resistencia de encendido es de 8m€Q. La maxima temperatura
de operacion es de hasta 175°C.

5.3.2. Diodos del Rectificador.

Los rectificadores representan cerca del 60 por ciento de las perdidas en las fuentes de
alimentacion, su seleccion afecta grandemente en la eficiencia de estas. Los parametros del
rectificador que afectan significativamente la operacion de las fuentes conmutadas son:

La caida de voltaje en polarizacion directa (forward voltaje drop V) que es el voltaje entre
las terminales del diodo cuando este estd conduciendo corriente.

Tiempo de recuperacion inverso (reverse recovery time t,,.) es el tiempo que le toma al
diodo en apagarse, cuando se polariza en inversa.

Tiempo de recuperacion en directa (forward recovery time tz,.,.) es el tiempo que le toma al
diodo en comenzar a conducir corriente al polarizarlo en directa.

Hay cuatro tipos de tecnologias para rectificadores:
Los diodos estandar, diodos rapidos y ultrarrdpidos, y diodos Schottky.

Un diodo estandar (standard recovery diode) es adecuado solo para la rectificacion en 50-
60 Hz, debido a sus largos tiempos de encendido y apagado. Esto incluye a la serie
IN4000. Los diodos rapidos (Fast-recovery diodes) fueron los primeros usados en

24 Ver: Hoja de datos IRF 3205 en anexos.
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reguladores conmutados, pero su tiempo de apagado se considera demasiado largo para la
mayoria de aplicaciones modernas.

Los diodos ultra rapidos (Ultra-fast recovery diodes) se apagan rapidamente y tienen una
caida de voltaje en directa de 0.8 a 1.3 voltios, junto con una capacidad de hasta 1000V en
polarizacion inversa.

Un rectificador Schottky se apaga bastante rdpido y tiene una caida de voltaje en directa
promedio de entre 0.35 y 0.8 V, pero tiene un voltaje de ruptura inverso bajo y corrientes de
fuga altas. Para aplicaciones de fuentes conmutadas tipicas, la mejor opcion es usualmente
un rectificador Schottky para voltajes de salida menores a 12 V, y diodos ultra rapidos para
otros valores de voltaje de salida.

Las pérdidas en los rectificadores de salida son las perdidas por conduccion y las perdidas
por conmutacion. Las pérdidas por conduccion son la caida de voltaje multiplicado por la
corriente conducida durante el periodo de conduccién. Esto puede ser significativo si
dichos voltaje y corriente son altos. Las pérdidas por conmutaciéon son determinadas por
cuan rapido un diodo se apaga, y el voltaje de polarizacion inversa del rectificador. Esto
puede ser significativo para voltajes y corrientes de salida altos (Pressman A. 1., 2009).

5.4. Protecciones.
5.4.1. Proteccion con fusible.

En las fuentes disefiadas se agregd un fusible en el primario del transformador ya que es el
lugar mas adecuado para protegerla, esto debido a que cualquier demanda de corriente en el
secundario se refleja en el primario, cortando antes que los Mosfets se dafien, hay que tener
en cuenta que los Mosfets que se seleccionen tiene que soportar mucha mas corriente que la
del fusible como un margen de seguridad.

5.4.2. Proteccion de los semiconductores (snubbers).

En la configuracion push-pull los Mosfets soportan mas del doble de voltaje de
alimentacion en el momento en que su respectiva fase estd abierta y la otra estd en
conduccion.

Cuando una fase se abre luego de haber estado encendido, su bobina experimenta una
interrupcion de la corriente provocando que la polaridad de la bobina cambie y se sume al
de la fuente pero la corriente sigue en el mismo sentido o sea no cambia de direccion, esto
nos indica que la bobina esta liberado su energia, esta liberacion provoca oscilaciones de
alta frecuencia que se emiten fuera del transformador y que pueden alcanzar al control y
contaminarlo, por eso la ganancia del control no se puede dejar muy grande, para esta
oscilaciones se tiene que discriminar y solo dejar pasar el dc.

En la Fig. Il.7. 5 se puede notar las oscilaciones que tienen los drenadores de los Mosfets,
aqui es donde se irradian ondas que pueden salir y contaminar el resto de circuito, lo que se
pretende con la red snubber es reducir esas oscilaciones lo mas que se pueda. Generalmente
no existe calculo unificado que de buen resultado para el disefio de esa snubber debido a
varios factores.
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Fig.IV.5. 8 Circuito snubber implementado.

Principalmente debido a que los transformadores son hechos artesanalmente esto hace que
el error humano interfiera no es como una maquina que da fuerza constante a la hora del
armado, también el desajuste de los bobinado por una mala forma de arrollar el alambre en
el carrete del transformador etc.

Todo esto hace que las inductancias de dispersion y las capacitancias parasitas debidas al
efecto proximidad sean un inconveniente, provocando que los trasformadores sean mas
ruidoso también que hay que agregar la falta de medidores especializado por eso se recurrio
a la prueba y error hasta alcanzar el menor ruido posible en el drenador de los Mosfets.

En FigIv.5. 8 se muestra la reducciéon de las oscilaciones y es donde la snubber esta
haciendo su trabajo.

6. Etapa de control.
6.1. Control PWM.

Para la operacion optima de la fuente, esta requiere de un sistema de control que regule la
entrada y salida en forma dindmica, administre los sistemas que ayudan al control a la
proteccion de la fuente, asi como el apagado y encendido para garantizar su
funcionamiento.

Para ello se eligio el circuito integrado PWM, sg3524, este incorpora todas las funciones
basicas necesarias que un controlador PWM debe tener dentro de su circuiteria interna,
contiene un amplificador de error, un oscilador local, voltaje de referencia, dos salidas
desfasadas entre si 180° moduladas en ancho de pulso y simétricas, lo que es fundamental
para convertidores push-pull, cumpliendo con la mayoria de los requerimientos de las
fuentes.
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Fig. IV.6. 1 Circuiteria interna del sg3524

Para realizar dichas tareas es necesario programar el integrado por lo cual se procedio a
definir parametros y desarrollar los calculos necesarios para su operacion.

6.1.1. Calculo de la frecuencia del oscilador.

La frecuencia de conmutacion del circuito PWM, se define en base al disefio de los
componentes magnéticos de la fuente, se configura el control para que trabaje a la
frecuencia de operacion de estos.

La frecuencia del oscilador del SG3524 es el doble de la frecuencia de conmutacion debido
a la compuerta NOR y al Flip-Flop internos del PWM que actian como divisores de
frecuencia, se fij6 la frecuencia del oscilador en 90khz por tanto la frecuencia de
conmutacion es de 45khz a la salida de cada canal.

(.?.
i % i

S = |

g 51 el VEQL
0 G —1.

T e _r & VE(R

- doo e | e———
in ﬁ] T » sl Ill  Sefales Desfasadas |

L

Fig. IV.6. 2 Circuiteria basica del control de la fuente

Debido a que los transistores internos del IC, estan abiertos en emisor y colector se colocan
resistencias en las terminales de emisor, cuidando de no sobrepasar la corriente, se toma la
sefal de salida por el emisor, porque la topologia push-pull necesita de 0 al 50 por ciento
del ciclo de trabajo para evitar la saturacion del transformador, el emisor proporciona este
rango que esta referenciado en la hoja de datos.
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Fig. IV.6. 3 Ilustracion para la seleccion de los componentes del oscilador.

El esquema del circuito basico para probar el pwm se muestra en la Fig. IV.6. 2
Hay dos formas de encontrar la frecuencia del oscilador:

La primera es con la Fig. IV.6. 3 sacada de la hoja de datos del IC%, se elige el valor del
capacitor CT, se selecciona la frecuencia Fosc y encuentra la resistencia RT.

Para este caso se selecciond el capacitor de Inf y la frecuencia Fosc de 90khz. La
resistencia que pega la raya roja es de 15k€ este valor es aproximado.

La segunda forma de encontrar la frecuencia de oscilacion es con la formula siguiente:
1.3

RTCT
Ecu.IV 6.1

Se debe respetar los limites de resistencia y capacitancia del fabricante a la hora de fijar la
frecuencia. La hoja de datos recomienda una resistencia RT entre 1.8k a 100k 2 y el
rango del capacitor CT esta en Infa 100nf.

Se selecciond CT=Infy encontr6 a RT

Fig. IV.6. 4 Salida A del sg3524

1.3

RT = SokHZ < INF

= 14444.44Q

2 Ver Hoja de datos SG3504 en anexos.
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Este valor es aproximado, debido a la tolerancia de la resistencia y del integrado, varia
dependiendo del fabricante del IC. Al variar el fabricante del integrado cambia la
frecuencia de oscilacion y se tiene que reajustar de nuevo los valores encontrados de
resistencia y condensador.

La Fig. IV.6. 4 muestra la sefial obtenida con la frecuencia fijada a 45khz medida en una
salida del pwm.

6.1.2. Eleccion de tiempo muerto.

Para configurar el tiempo muerto se debe tener en cuenta el tiempo de recuperacion,
durante los cambios de estado, (apagado y encendido) de los semiconductores (Mosfets,
diodos etc.), ademas se debe respetar el tiempo maximo de encendido para que el
transformador entregue la potencia maxima.

Hay que tomar en cuenta que cuando el voltaje se cae al minimo, el ciclo de trabajo (Duty
Cycle) aumenta hasta el maximo permitido. En este punto la corriente del primario tiende a
aumentar lo que puede ser perjudicial para los Mosfets de potencia.

En el IC sg3524 el tiempo muerto estd limitado por el valor del capacitor del circuito RC
que fija la frecuencia oscilacion del integrado.

OUTPUT DEAD TIME
vs
TIMING CAPACITANCE
10

Output Dead Time - us

0.001 0.004 0.01 0.04 0.1
CT — Timing Capacitance — uF

Fig. IV.6. 5 Grafica del tiempo muerto

De la Fig. 1V.6. 5 sacada de la hoja de datos del IC SG3524 con un capacitor de 1nf se puede
lograr la frecuencia de conmutacion de 45khz, pero el tiempo muerto es de 0.5us este
tiempo es muy pequefio para el tiempo de restablecimiento de los Mosfets existiendo el
riesgo de que conduzcan corriente al mismo tiempo provocando un corto circuito.

De la Fig. 1V.6. 6 se puede notar que el tiempo maximo de encendido es de 11us en cada
canal, para dar mas tiempo muerto al control, el capacitor debe ser mayor, pero esto afecta
la frecuencia de oscilacion, por lo que no es recomendable.
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Fig. IV.6. 6 Salidas A y B del sg3524

Para lograr este aumento se debi6 recurrir al circuito externo?® que se muestra en Fig. IV.6. 7
encerrada en un circulo rojo.

Antes de modificar el circuito y utilizando unicamente el condensador CT, en las salidas
hay méximo tiempo de encendido con el tiempo muerto de 0.5us. En el pin 9 de
compensacion hay 4.3 voltios en DC este voltaje es superior al voltaje de la rampa que es
de 3.4voltios por eso se logra el méximo ancho de pulso.

Con el divisor de voltaje y el diodo mostrados se puede hacer mas pequefio el voltaje del
pin 9 de compensacion hasta que sea menor que el voltaje de rampa, al comparase los dos
voltaje se logra un ancho de pulso menor y el tiempo muerto aumenta.

s

Fig. IV.6. 7 Circuiteria externa para ajustar el tiempo muerto

Disminuyendo el valor de la resistencia R2, el voltaje en el pin 9 se reduce hasta el valor
deseado, como el diodo est4 entre el pin 9 de compensacion y el divisor, se evitar que fluya
corriente inversa desde el divisor hasta el pin 9.

26 Este circuito aparece en la hoja de datos del IC.
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Para evitar que los transistores de cada fase conduzcan al mismo tiempo, se tomo regla de
disefio un tiempo muerto igual al 20% de la frecuencia de oscilacion?’.

Umuerto = m X %
Ecu. IV 6.2

tuerto = 90kha X 20% = 2.22ps

Este tiempo muerto se puede ajustar de dos formas, la primera consiste en aplicar un voltaje
de DC de control al pin 9 de compensacion, desde cero voltios hasta alcanzar el tiempo
muerto de 2us, anotar el valor de voltaje encontrado y luego hacer el célculo del divisor
sabiendo que el voltaje en el pin 9 es igual voltaje en el divisor mas los 0.7 voltios del
diodo. En la practica los voltajes del pin9 para ICs de diferentes fabricantes no son iguales
por eso se tiene que hacer la prueba a cada uno de los controles, debido a la tolerancia pero
el valor encontrado es aproximadamente 3.18 voltios con esto se encontr6 el arreglo de las
resistencias.

Como ejemplo, para la fuente de 17v.

Vg2 = volar medido — 0.7v = volar que dabe de caer R2

Ecu. 1V 6.3
Valor medido =3.18
Vgr =3.18—-0.7 = 2.48V
Fig. IV.6. 8 Salidas A y B del sg3524 con el tiempo muerto ajustado.
Con este voltaje, se seleccion6 el valor de R1=3030Q y calcul6 el valor de R2.
Con la siguiente formula (IRWIN, 1997).
_ (VR2)R1
~ Vee - (VR2)
Ecu. IV 6.4

27Ver:4.1Duracion méaxima del tiempo de encendido en el regulador Push-Pull. En la pagina 14
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248V x 30300

= 2981.90 = 3KQ
S5V —2.48V 8190 =3

La segunda forma de encontrar el tiempo muerto es a prueba y error hasta encontrar el valor
de resistencia que garantice el tiempo muerto requerido, en la Fig. IV.6. 8 el ancho de pulso
se redujo a 9 ps y la separacion es mucho mas amplia, anteriormente sin los circuitos
externos el ancho de pulso era de 11 ps, la Fig. IV.6. 9 muestra la escala del tiempo en el
osciloscopio ampliada a 1 ps, se ve claramente el espacio de 2 ps de separacion.

Fig. IV.6. 9 Vista ampliada salidas sg3524.

6.2.3. Arranque suave (soft-start).

Las fuentes de alimentacién cuentan con protecciones contra su consumo de corriente
inicial que es grande debido a los elementos reactivos dentro de esta como el transformador
y el inductor y capacitor del filtro de salida, asi como puede ser la carga conectada a la
fuente, por ello se acondicioné al IC SG3524 con un arranque suave, este estd compuesto
por la circuiteria externa mostrada en la jError! No se encuentra el origen de la referencia.
Brown M. , 2007).

] 4
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. — ]

1

s

1

Salida

Fig. IV.6. 10 Arranque suave.
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El transistor pnp Q2 inicialmente tiene cero voltios en la base, porque el condensador C1 se
comporta como un corto circuito en t=0, eso hace que el pin 9 de compensacion se aterrice
por medio del transistor provocando cero voltios en el pin 9 y por tanto no hay salida.
Luego de un tiempo el condensador se comenzara a cargar y en la base del transistor habra
voltaje, esto provoca que el transistor se corte y empiece a liberar el pin 9 hasta
comportarse como un circuito abierto. Como puede verse el ancho de pulso inicialmente es
cero luego de un tiempo el ancho va creciendo conforme el condensador se carga.

Llega un tiempo en que el ancho de pulso dejara de crecer ya que el control estd viendo la
salida y lo mantendra a raya. Cuando la fuente se apaga el condensador queda cargado
entonces hay mayor potencial en dnodo del diodo D1 y descarga al condensador por medio
de este.

En este disefio se escogid un tiempo de 2.28 segundos®® para el primer T que representa el
63% de carga del capacitor suficiente para que el transistor este abierto completamente esto
lo medimos en el osciloscopio. Con la siguiente formula se encuentra el valor det.

T=In2XRXC
Ecu.IV 6.5

Con

T =2.28 segundos

R=33kQ

Entonces C se pude calcular

2.28s

=2 x33kq _ Hoouf

La seleccion de este tiempo es cuestion de disefio, algunos lo dejan en microsegundos, otros
lo ajustan en funcion en el niumero de ciclos de oscilacion del PWM (HERNADEZ).

6.2.4. Toétem pole.

El IC sg3524 no estd equipado con un controlador de Mosfets de alta velocidad, en su
salida hay transistores BJT que no pueden apagar por completo a los Mosfets de potencia
en alta frecuencia (=1khz).

Al incrementar la frecuencia de operacién se puede provocar un corto circuito si no se
colocan circuitos controladores de compuerta como el Tétem pole, ya que posiblemente se
encuentren encendidas las dos fases de la configuracién push-pull, no por culpa de los
tiempos de restablecimiento de los Mosfets si no porque la salida de un solo transistor no se
apago bien o en el tiempo exacto que el control mando la sefial de apagado.

En la Fig. Iv.6. 11 se muestra el esquema utilizado con sus respectivas resistencias de
compuertas y fuente, la corriente méaxima del transistor interno del sg3524 es de 100mA y

28 Este tiempo fue escogido después de varias pruebas.
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su voltaje de saturacion es 1 voltio segun la hoja de datos. El mayor potencial debe caer en
la resistencia de emisor por eso se escogié mayor que la resistencia de colector, ya que el
totem pole hace una réplica exacta tanto de la amplitud como del ancho. De la siguiente
ecuacion se calcula la corriente que circula en los transistores internos.

;

Fig. IV.6. 11 Tétem Pole.

vee
RC +RE

Isat =
Ecu.IV 6.6

Los valores seleccionados para las resistencias son RC=100 y RE=1500

Isat = 13.1V ,
100+1K5
Isat = 8.18mA

Calculo del voltaje de la resistencia RE de emisor de los transistores internos del IC
sg3524

VRE =1 XR
Ecu. IV 6.7

VRE = 8.18mA x 12 = 12.27v
Como hay cuatro Mosfets en cada fase del transformador se debié tomar en cuenta las

resistencias de compuerta de 10kQ y de 10€2 que van de la compuerta a los emisores del
totem.
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1
Req=— 111
rRia TR2a TR3a T R4n »
Ecu. IV 6.
Req = 1 = 2502.5Q
€1=""1 1 1 1 '

700100 T 100100 T 100100 * T00100

Los transistores pnp y npn utilizados deben ser complementarios, para que no se apague o
encienda uno mas rapido que el otro (David J. Bates, 2007).
Se utilizaron los transistores 2n3904 y el 2n3904.

La corriente de saturacion que circula entre emisor y colector del totem pole es:

Isat = —
sa Req

Ecu.IV 6.9

26025 5.03mA

Isat =

Como trabaja en saturacion la corriente es aproximadamente la misma se puede calcular el
voltaje que cae en la resistencia de compuerta del Mosfet (David J. Bates, 2007).

IE = 4.62mA

V=IXR
Ecu. IV 6. 10

V =4.62mA X 10k
VReg = 11.56v

La tarea mas dificil en este tipo de configuracion es optimizar el diseno de circuitos del
PCB, como se indica en la Fig. IV.6. 11 puede existir una considerable distancia entre el
control y el Mosfet, esta distancia introduce una inductancia parasita debido al circuito
cerrado formado de la salida del control al Mosfet y del Mosfet a tierra y de nuevo de
retorno al control, esto puede ralentizar el cambio de velocidad y pude causar ruido en la
forma de onda de la compuerta.

Esta inductancia no se puede eliminar por completo pero se puede reducir un poco
ensanchando la pista del PCB y reduciendo la distancia entre el control y el Mosfet lo mas
que se pueda, cuando el control contiene un circuito totem pole integrado y los Mosfet
quedan ubicados a cierta distancia por algin motivo se puede usar uno externo como
repetidor esto ayuda a proteger también al control (Balogh).
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6.2.5. Retroalimentacion de voltaje.

Este es la circuiteria que muestrea y aisla la salida del primario del transformador, con el
arreglo de resistores se puede encontrar el voltaje necesario.

y

- .-'
¥
.

Fig. IV.6. 12

Paso 1

Se selecciona el voltaje del zener en 3.3v y 12v y se busca la corriente minima 2°de trabajo
del zener la cual es de ImA y la maxima es de 76mA y se le da valores a la resistencia RS
para que cumpla con esta condicion.

vcec — vz

1z =
d RS

Ecu. IV 6. 11

Para la fuente de 18.1 (17V) se selecciono el diodo In4728a y la resistencia RS=2KC)

[z = 18.1v — 3.3v
2= T2k
Iz = 7.4mA

Para la fuente de 35.6 (34V) el diodo I1n4718a y la resistencia RS=4K7€)

¥ Ver: Hoja de datos IN4728A4-1N4761A.
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[z =6.87mA

Para la fuente de 53.8 (51V) el diodo In4742a 12vol y la resistencia RS=5K6€2
[z =7.46mA

Para la fuente de 73v (68V) el diodo 1n4742a 12vol y la resistencia RS=10KC
[z =6.1mA

Paso 2

Para calcular el voltaje de salida se selecciond R1 y calculo el valor de R2 con la siguiente
ecuacion.

(vz + 0.7v)R1

R2 =
VCeC — (vz + 0.7v)

Ecu. IV 6. 12

Para la fuente de 18.1 voltios R1=10K

_ (33v+0.7v)10kQ
"~ 18.1v— (3.3v +0.7v)

R2

R2 = 2.836.87Q
Para la fuente de 35.6 voltios RI1=10kC2

R2 = 1265.820Q

Para la fuente de 53.8 voltios R1=82kQ
R2 = 25338.19Q

Para la fuente de 73 voltios R1=82kQ
R2 =17270.31Q

Paso 3

Calcular el voltaje en la base con su equivalente Thevenin:

R2 xVCC

VBth = ————
R2 +R1

Ecu. IV 6. 13

Para la fuente de 18.1v
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2.836.87Q1 x 18.1v

VBth = 5 836870 + 10kQ
VBth = 4.19v

Para la fuente de 35.6v
VBth = 4.09v

Para la fuente de 53.8v
VBth = 13.32v

Para la fuente de 73v
VBth = 13.73v
Paso 4

Encontrar la resistencia Thevenin:

Para la fuente de 18.1v

3k3Q x 10k
= 2481.2Q

RBth = S0 v 10k

Para la fuente de 35.6v
RBth = 1150.44Q
Para la fuente de 53.8v
RBth = 20311.92Q
Para la fuente de 73v
RBth = 15425.74Q

Paso 5

Calculo de la corriente de base para cada fuente con la siguiente ecuacion:

RBth =

R1 X R2

R1 + R2

_VBth—VBE -VZ

RBTH

Ecu. IV 6. 14

Ecu. IV 6. 15
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Para la fuente de 18.1v
_ 419v - 0.7v — 3.3v _ 13044
2481.20

IB = 130pA

Para la fuente de 35.6v

IB = 78.23pA

Para la fuente de 53.8v

IB =30.52pA

Para la fuente de 73v
IB = 66.77pA

Después se calculd la corriente que circula por el colector del transistor y el diodo led. Para
la fuente de 18.1v se selecciond el transistor 2sc2482 que tiene una f = 30 minima y el
voltaje vce = 300v con esto datos se calcula la corriente de colector con la siguiente
ecuacion (David J. Bates, 2007).

IC=IBxB+1
Ecu. IV 6. 16

IC =130pA X 30+ 1=4mA

IC =4mA

Para la fuente de 35.6v se selecciono el transistor 2¢2482
IC =7823uA x 30+ 1= 2.43mA

IC = 2.43mA

Para la fuente de 53.8v el transistor 2c2482

IC =30.52uA x 30+ 1 =0.95mA

IC = 0.95mA

Para la fuente de 73v el transistor c2330

IC =66.77uA X 170+ 1 = 11.41mA

IC =11.41mA
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Para calcular el voltaje colector emisor, se utiliz6 la siguiente formula.

VCE =VCC —-VDZ —VDled — VRC
Ecu. IV 6. 17

Para la fuente de 18.1v

VCE = 18.1v — 3.3v — 1.4v — 390 X 4mA = 11.82v
VCE = 11.82v

Para la fuente de 35.6v

VCE = 35.6v — 3.3v — 1.4v — 10kQ X 2.43mA = 6.6v
VCE = 6.6v

Para la fuente de 53.8v

VCE = 53.8v — 12v — 1.4v — 15kQ X 0.95mA = 27v
VCE =27v

Para la fuente de 73v

VCE =73v —12v — 1.4v — 10kl X 11.41mA = 11.82v
VCE = 11.82v

Con el voltaje de salida establecido por el arreglo de resistencias y conociendo la corriente
que circula por el diodo del optoacoplador se puede encontrar la corriente que circula en el
transistor del opto acoplador para garantizar un voltaje en el emisor igual al de la referencia
de 2.5 voltios (Pressman A. 1., 2009).

Relative Current Transfer Ratio vs.
Ambient Temperature
15C

IF = SmA
Vep =5V

10C

Relative cumrent transfer ratio (% )

Fig. IV.6. 13 CTR del opto pc817 en funcién de la temperatura
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Se seleccion6 el opto acoplador pc817n el cual tiene una corriente maxima de 50mA. Se
debe tener en cuenta la relacion de transferencia de corriente CTR, este factor se ve
afectado por la corriente que circula por el opto acoplador, la temperatura ambiente y el
voltaje que hay entre colector emisor en el transistor de opto acoplador.

Para la fuente de 18.1v IF = 4mA de la Fig. IV.6. 14 se encuentra que CTR coincide con
dicha corriente.

Y se puede calcular la corriente que circula en el transistor del opto acoplador para genera
un voltaje que se aproxime al de referencia.

Current Transfer Ratio vs.

Forward Current
200

Vg =5V

180
T.=25'C

Current transfer ratio CTR (%)
b

20
0

2 5 10 20 30

Forward cumrent [ ¢ (mA)

Fig. IV.6. 14 CTR del opto pc87 en funcion de la corriente del diodo.

Ganancia en DC

+5V CTR RE?2
vee RE1
Ecu. IV 6. 18
Ic
CTR(100%) = F x 100
Ecu. IV 6. 19
Para la fuente de 18.1v
120% 4mA = IC
— X —
100%
IC = 4.8mA
Para la fuente de 35.6v
Ic =2.79
Para la fuente de 53.8v
IC =0.712mA
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Para la fuente de 73v

IC = 14.8mA

Luego se encontro la resistencia que va en el emisor del opto acoplador

Para la fuente de 18.1v
_ 2.5vol _ 5200
4.8mA
Para la fuente de 35.6v
RE = 896Q
Para la fuente de 53.8v
RE = 3508.77Q

Para la fuente de 73v

RE = 219.10Q

6.2.6. Lazo de sobre voltaje.

%

*,

Fig. IV.6. 15 Control de sobre voltaje

_vc
T IC

Ecu. IV 6. 20

Tomando en cuenta la caida en los puentes H del inversor, tenemos los voltajes de las
fuentes en Vcc=18.1, 35.6, 53.8, 72.9 a estos se les aplica el 10%, con lo que queda
Vee=20.5, 38.5, 60.75, estos voltajes seran los limites del alto voltaje de para que no

estallen los capacitores o la carga se daie.
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Para que este circuito no afecte en condiciones normales se buscard que el transistor quede
mal polarizado en los voltajes aceptables pero cuando estos suban por cualquier razoén, el
transistor se polarizara correctamente.

Con la siguiente ecuacion se encontré el valor de R1:

,_vee - vBIR2

VB
Ecu. IV 6. 21

Para la fuente de 20.5 se selecciono la resistencia R2=3k3y VB = 1.85v

_ (20.5—1.85v)3k3

B 1.85v
R1=33k

lc n _}4" ﬂ
= 4 By
: | ! e
Fig. IV.6. 16
Para la fuente de 35.6 la resistencia R2=3k3 y VB = 9.55v
R1=10k
Para la fuente de 54 la resistencia R2=1k8 y VB = 1.54v
R1=68k
Para la fuente de 73 la resistencia R2=2ky VB = 1.7380
R1=82k
RBTH — R1 X R2
" R1+R2
Ecu. IV 6. 22
Para la fuente de 18.1
RBTH = 33k x 3k3 _ 3KQ
- 33k+3k3
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Para la fuente de 35.6
RBTH = 2481.2
Para la fuente de 54
RBTH = 1753.58(
Para la fuente de 73
RBTH = 1952.38()

Se calculd la corriente de emisor en el transistor, tomando en cuenta la § de los transistores
segun la hoja de datos (David J. Bates, 2007).

IE = VB — 0.7
o RBTH
RE + ﬂ

Ecu. IV 6. 23
Para la fuente de 18.1 con el transistor c2482 y una ganancia f = 150

1.85v — 0.7
IE = = 4.79mA

3K0
220+ 15511

Para la fuente de 35.6 con el transistor c2482 y una ganancia f = 150

IE = 1.57mA

Para la fuente de 54 con el transistor c2482 y una ganancia igual § = 150
IE = 3.62mA

Para la fuente de 73 con el transistor c2228 y una ganancia igual f = 150
IE = 1.25mA

Ya teniendo la corriente que circula por emisor se calculd el voltaje que hay en la
resistencia de emisor

VRE = IE X RE
Ecu. IV 6. 24

Para la fuente de 18.1
VRE = 22002 X 4.79mA = 1.05v

Para la fuente de 35.6
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VRE =X 5k6£2 X 1.57mA = 8.79v
Para la fuente de 54

VRE = 22002 X 3.62mA = 0.79v
Para la fuente de 73

VRE = 8202 x 1.25mA = 1.025

Calcular el voltaje que hay en el transistor con el voltaje en directa del opto acoplador de
1.4v

VCC =VDled + VCE + VRE
Ecu. IV 6. 25

Para la fuente de 18.1

VCE = 20.5—-1.4v — 1.05v = 18.5v
Para la fuente de 35.6

VCE = 38.5v — 1.4v — 8.79v = 28.31v
Para la fuente de 54

VCE = 60v — 1.4v — 1.05v = 57.55v
Para la fuente de 73

VCE = 73v — 1.4v — 1.05v = 70.55v

Contando con todas las corrientes y voltajes se procedio a buscar el CTR en funcién de la
corriente del diodo led del opto acoplador y con esto buscar el valor del resistor que va en
el emisor del optoacoplador para que garantice un voltaje menor al que necesita el pin 10
(shutdown) cuando las fuente tiene un voltaje normal, mientras este en tal condicion el
voltaje en dicha resistencia es muy pequefio para poder activar el shutdown.

Para este paso se uso6 el opto acoplador pc817.

Para la fuente de 18.1 la corriente es de 4.79mA, de Fig. 1v.6. 14 el CTR correspondiente es
120 con esto se calculd la corriente de colector del opto acoplador

Ic
CTR(100%) = F x 100

Ecu. IV 6. 26

120%

100% X 4mA = IC
0
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IC = 4.8mA
El valor del resistor es

18mA 145.831

REopto =

Para la fuente de 35.6 la corriente es de 1.57mA
IC = 1.49mA

REopto = 469.32Q

Para la fuente de 54 la corriente es de 3.62mA
IC = 4.16mA

REopto = 168.14Q

Para la fuente de 73 la corriente es de 1.25mA
IC =1mA

REopto = 7000

Fuente auxiliar

Para el sensor de voltaje de la fuente auxiliar se utilizé el circuito mostrado en la Fig. IV.6.
17.

Un TLA431 funciona como comparador de voltaje, su referencia de voltaje de 2.5 voltios se
compara un divisor de voltaje con resistencias que entrega un valor mayor de 2.5 voltios
cuando la salida de la fuente auxiliar es mayor a 20 voltios, este es el mayor valor de
voltaje que los Mosfets de los puentes H del inversor pueden soportar en la compuerta antes
de su destruccion.

Si el valor de la salida del divisor de voltaje sobrepasa los 2.5 voltios el TL431 se activara
lo que genera una corriente de diodo de SmA para encender el transistor del optoacoplador
(este valor se escoge para extender la vida util del optoacoplador)

La salida del optoacoplador activa el Flip Flop transistorizado, el cual activa al shutdown
del PWM apagando la salida de la fuente.

Este circuito mantiene apagada la salida de la fuente aunque desaparezca la condicion de
sobre voltaje, la fuente queda en falla hasta que el usuario accione el pulsador de reset. En
ausencia del sensor de sobre voltaje, si falla el lazo de retroalimentacion de la fuente o el
ancho del pulso se va al maximo el voltaje de salida podria llegar hasta 25 voltios.
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Fig. IV.6. 17 Circuito sensor de voltaje de la fuente auxiliar

6.2.7. Etapa de encendido de la fuente de poder.

Para describir el funcionamiento de esta etapa se comienza sabiendo que cuando el pin 10
(shutdown) tiene un nivel entre 0.2 voltios y 0.7 voltios empieza a trabajar o afecta la salida
del amplificador de error, que es el que proporciona el DC que se compara con la rampa del
oscilador del sg3524. Al seguir aumentado el voltaje en el shutdown hasta el maximo
permitido por la base del transistor interno, la salida tiende a disminuir el ancho de pulso
hasta llegar a un punto que no hay pulso en la salida del PWM por tanto no hay voltaje de
salida ya que los Mosfets no esté trabajando.

Sabiendo cémo se comporta el shutdown se acondiciono al PWM con los circuitos externos
para hacer la funcion de encendido y el control de sobre voltaje como una sobre proteccion
ya que el microcontrolador descrito en la fase B también monitoreara las salidas de todas
las fuentes de alimentacion.

Todo lo que estd encerrado en el circulo azul en la Fig. IV.6. 18 es la parte del encendido,
inicialmente cuando la bornera de la bateria se conecta con el inversor, el control queda
energizado y empieza a trabajar buscando la manera de entregar un ancho de pulso en la
salida, pero ¢l no hara eso ya que como se puede ver hay un transistor pnp que tiene cero
voltio en la base debido a que el microcontrolador ain no ha mandado el pulso de
encendido y por tanto en el emisor del optoacoplador hay cero voltios y en el divisor no hay
voltaje.

Esto hace que el transistor pnp esté cerrado y los 5 voltios que vienen del regulador tiendan
a aparecer en el colector y por tanto llegan al pin 10 shutdown y al transistor auxiliar a la
vez este transistor auxiliar no deja crecer el voltaje que hay el capacitor del arranque suave
y el transistor de arranque suave nuca se abre. Tanto el transistor del shutdown como el
arranque suave estan cerrados por eso en la salida no hay ancho de pulso
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Tanto la fuente auxiliar como las de potencia tienen la misma alimentacion en comun que
es la bateria, la fuente auxiliar tiene que ser mas rapida que la fuente de poder en
restablecer y estabilizar sus voltajes para que el microcontrolador y la circuiteria de
adquisicion de datos estén polarizados correctamente y el microcontrolador pueda saber
que lo que pasa con los voltaje de las fuente de poder.

Momento de encendido

Cuando el microcontrolador mande el pulso en alto habréd tension en el emisor y en el
divisor de voltaje, estd tencion se aplica a la base del transistor pnp, este se abrird y ya no
abra voltaje que afecte al shutdown ni al transistor auxiliar el capacitor de arranque suave
se empezara a cargar y liberara al transistor pnp de arranque suave lentamente y en la
fuente abra salida de voltaje normalmente.

Momento de apagado o de falla

En el momento de apagado se vuelve activar el shutdown y el transistor auxiliar descargara
el capacitor de arranque suave por tanto el transistor de arranque suave esta cerrado a la
espera que vuelva el pulso en alto para encender la fuente siempre suavemente.

En el caso de que en alguna de las fuentes empiece a aumentar el voltaje, el sensor de
voltaje con el optoacoplador quedara bien polarizado y empezara a haber tension en la
resistencia de emisor del optoacoplador esta tencion se aplica al shutdown y empezara a
limitar la salida, el transistor auxiliar no debe ser afectado por esa tension por eso se busca
una resistencia con un valor que no lo permita. También el microcontrolador mira ese
aumento de tension y mandara a apagar las fuentes por seguridad de la carga.

Sefial de encendido del
pic ennived alio —————

? Esie opin acoplador es general para ioda la fuente

Fig. IV.6. 18 Seccién de encendido de las fuentes
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6.3. Calculos de la compensacion.

Tabla 5 Valores del inductor choke, capacitor y resistencia equivalente serie del filtro de salida de las fuentes.

Contando con los valores de los componentes utilizados en el filtro de salida se procede a
realizar los calculos de la compensacion®.

Fuente Master (68Vidc)

C, = 2500uF

Rgsg = 0.049

Lo = 160uH

dela Ecu.Il 6.7 Fy o) = —r— = - = 251Hz
PLC) ™ on/LoCo  2m/(25001F)(160pH)

de Ecu. 16.8  Fygsgpy = anEISR o= (0_049)1(250()”F) = 1299Hz

Utilizando la Ecu. I1I 6. 17 para la frecuencia de corte

Fxo = (0.2)(45Khz) = 9Khz > 6Khz

La ganacia de DC conla Ecu. 1116.9  Gpc = 201log [(V:;ﬁ) (x—i)]

Gpc = 20log|(14/, <)(16/,)| = 33aB

F
Gyo = 401log (FL") — Gpe
FP

30 Ver:6Compensacion y lazo de control.en la pdgina 38
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6Khz
Gyo = 40 log( ) — 33dB = 55.14dB — 33dB = 22.1dB

251Hz

Los dos ceros de alta frecuencia estaran a la mitad de la frecuencia del polo del filtro de
salida

Ecu.1l16.12 Fyy =F,, = Frp /o

Eeu lll6. 13 Fpp = 251HZ/, = 125517

Ecu. 111 6. 14 Fp; = F;(ESR) = 1299Hz
Fpy = 1.5Fyo

Fp, = (1.5)(6Khz) = 9Khz ~ 10Khz
Gy =G, +20log("2/y )
1 2 FP1
G, = 22.1dB + 20 10g(125'5HZ/1299HZ) = 22.1dB — 20.3 = 1.8dB

ConlaEcu.1l16.22 A; = 1.23

1

Ecu. III 6. 25 Cl = P AR
X041

1

= K (1.23)(1sK) -

Gy

Ecu. 116.24 R, = A;R, = (1.23)(15K) = 184500

1

Ecu. I116.25 C3 = >——
z11%1

1
~ 2m(125.5H2)(15K)

Cs = 84.5nF

Ecu. 111 6. 26  Error! No se encuentra el origen de la referencia. R; = RZ/A2

18450

= = 1448.7Q
37 127 8.7

1

C, = — 10.9nF
2= 27(10K)(1448.7) n
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Compensacion

Total

PO S N R0 RN -

Fxo
1... . .I” . . 10” .“..m - 10;.0“ o

Fig. IV.6. 19 Diagrama de Bode de la compensacion de la fuente de 68V

Calculos de la fuente de 51 voltios

C, = 2659uF
RESR = 0-056
Lo = 120uH
1 1
2m/LoCo  2my/(2659uF)(120uH)
F = ! = ! = 1068.8H
2ESR) = D RperCo  21(0.056)(2659pF) - ooont

Fyo = (1/10 ~ 1/5)FS

Frecuencia de corte

Fyo = (0.2)(45Khz) = 9Khz > 6Khz

ooc = 2010 (2 (5] Goe = 20108 (4/5)(14)] = 3055

VRAMP

F
Gyo = 401log (%

)= Goc
FP

6Khz
Gyo = 40 log( ) —30.5dB = 53.13dB — 30.5dB = 22.6dB

281.7Hz
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Los dos ceros de alta frecuencia estaran a la mitad de la frecuencia del polo del filtro de
salida

F
Fz1 = Fpp = FP/Z
Fp, = 28L7Hz/, = 140.85Hz

FPl = Fz(ESR) == 1068.8HZ
Fpy, = 1.5Fy,

Fp, = (1.5)(6Khz) = 9Khz ~ 10Khz
F
G, =G, + 2010g( ZZ/Fpl)
G, = 22.6dB + 20 log(1#0-85Hz/, 0 01 ) = 22.6dB — 17.6 = 4.99dB

A, =178

1
" 2mFypA;R;

Gy

Planta

1 -(:.:C-DII'I"I-[:'!CI'IS;'ICi.OI"I- M1l
_ Total

A A A

Fxo
80 i RN

L LU
Fig. IV.6. 20 Diagrama de Bode de la compensacion de la fuente de 51V

1

= K78 asK) -

Gy

R, = AR, = (1.78)(15K) = 266650
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1
C3=——
7 2mF, R,
Cy = ! = 75.3nF
3= 21(140.85Hz)(15K) >
R
R3 == 2/ )
Ry = 26665 _ 19780
71348
o 1
2 2mFp,R,
1
= 0.59nF

€2 = 21(10K)(26665)

Fuente de 34 voltios (Segundo esclavo)

C, = 2600uF
RESR = 0052
L, = 84uH
1 1
21m/LoCo  2my/(2600uF)(84uH)
F -t ! =1177.2H
2(ESR) = D RperCo  21(0.052)(2600pF) /e

F = (1/10 ~ 1/5)Fs

Frecuencia de corte

Fyo = (0.2)(45Khz) = 9Khz > 6Khz

Goc = 2010 (2 ()] Goe = 20108 (4/5)(¥)] = 27a

VRAMP

F
GXO =40 log (%) - GDC
FP

6Khz

340.5Hz> — 27dB = 49.8dB — 27dB = 22.8dB

GXO =40 log(
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Los dos ceros de alta frecuencia estaran a la mitad de la frecuencia del polo del filtro de
salida

F
Fz1 = Fpp = FP/Z
Fy, = 340502/, = 170.25Hz
FPl = Fz(ESR) = 1177HZ

Fpy = 1.5Fx,

Fp, = (1.5)(6Khz) = 9Khz ~ 10Khz
G, =G, +20log (FZZ/FM)

Gy = 22.6dB + 20log(170-25H7/, |, ) = 22.6dB — 16.8 = 5.8dB

A, = 1.94
C=— 2t ¢ = ! = 1nF
LT mFeoAR, T 2m(6K)(1.94)(15K) "
R, = AR, = (1.94)(15K) = 291000
Ce——t (= ! = 62.3nF
3T 2nF, R, ® ~ 2m(170.25Hz)(15K) _ -
R 29100
R.=Re/ R _ —2108.7Q
3 /Az 37 138 08.7
1 1
= 0.6nF

C, = C, =
27 2mFp,R, 2 2m(10K)(29100)
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Planta

Compensacion

-60

Fxp
80 - LI IL

10 100 1.000 10,000 100,000

Fig. IV.6. 21 Diagrama de Bode de la compensacion de la fuente de 34V

Fuente de 17 voltios (tercer esclavo)

C, = 3595uF
RESR = 005
Lo = 45uH
1 1
21m/LoCo  2my/(3595uF)(45uH)
1 1
= 885Hz

FyEsr) = =
2(ESR) ~ 2nRpsrCo  21(0.05)(3595pF)

Fyo = (1/10 ~ 1/5)FS

Frecuencia de corte

6oc = 2010 (72 5] e = 20108 (14/25)(*2)] = 20503

VRAMP

F
Gyo = 401log (%

)= Goc
FP

6Khz
Gyo = 40 log( ) — 27dB = 49.8dB — 27dB = 22.8dB

340.5Hz
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Los dos ceros de alta frecuencia estaran a la mitad de la frecuencia del polo del filtro de
salida

Fz1 = Fpp = FFP/Z

Fy, = 340502/, = 170.25Hz
Fpy = F,(ESR) = 1177Hz
Fpy > 1.5Fy,

Fp, = (1.5)(6Khz) = 9Khz ~ 10Khz
G, =G, +20log (FZZ/FM)
G, = 22.6dB + 20log(170-25H7/, 1, ) = 22.6dB — 16.8 = 5.8dB

Ay =1.94

1
Ci=——
L 2mFy AR,

1
= 21(6K)(1.94)(15K) _

¢y InF

R, = AR, = (1.94)(15K) = 291000

1
C3=——

7 2mF, R,
Cy = ! = 62.3nF

3= 21(170.25H2)(15K) _ ="

R

R; = 2/,42
R, = 2190 _ 2108.70Q

7 138 '
o 1

27 2mFpyR,

1
= 0.6nF

C, =
27 2m(10K)(29100)
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1
C, = = 0.6nF
2 = 27(10K)(29100) "
Planta
20 SRR R | 111
Compensacion
. sesas . . . . TM.‘I
[ ] \
] \
9% S N ST — L — . I N
40
-60
PO S B R A1 - 11—  Fxa |
w ! “o |- ...1....”. L ”iﬁ'.bu ! ”1'.'6'.000' L1

Fig. IV.6. 22 Diagrama de Bode de la compensacion de la fuente de 17V

En el caso de la fuente auxiliar por ser de baja potencia, para estabilizar su salida, solo se
colocd un condensador ceramico entre el pin 9 de compensacion y tierra, como lo aconseja
la hoja de datos del integrado.

Los circuitos finales de la compensacion se encuentran en la seccidon anexos-diagramas de
los controles de las fuentes.

7. Disefio de PCB y ensamblaje.

Debido a que esta monografia esta dividida en dos partes, la fase A que son las fuentes de
poder y la fase B que es la circuiteria del inversor con su sistema de adquisicion de datos, el
equipo estard dividido en dos partes, una tarjeta de potencia para las fuentes de
alimentacion y una tarjeta de control.

Las dimensiones de la tarjeta de potencia son de 9°° x 117, siendo este un espacio
suficiente para ubicar las cuatro fuentes de potencia, respetando los margenes de seguridad
para evitar arcos eléctricos.

Para mantener uniforme la distribucion de potencia en la tarjeta, las fuentes fueron ubicadas
de la siguiente manera: segun la vista superior, al lado derecho se ubicaron las fuentes de
17 y 68 voltios, y en el extremo opuesto se ubicaron las fuentes de 34 y 51 voltios.

Al grosor de las pistas en el lado del primario de las fuentes donde la densidad de corriente
es mayor se le dio una media de 1.5 cm, y a las pastas del lado del primario se les dio un
grosor de 0.8 cm.
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Las tarjetas de control individuales para cada fuente fueron ensambladas aparte para ahorrar
espacio, siendo sus dimensiones de 2.5"'x 3", se ubicaron de manera vertical y su conexion
es por medio de pines soldados.

En el caso de la tarjeta de control (inversor y circuiteria de adquisicion de datos) cuyas
dimensiones son las mismas que las de la tarjeta de potencia (9" x 11°") a las pistas por ser
solo de pequefia sefial se les dio un grosor de 0.1 cm.

Esta tarjeta también contiene los puentes H, una fuente auxiliar que se ensambl6 por aparte,
también para ahorrar espacio, y se ubicoé horizontalmente sobre la tarjeta principal,
conectandose por pines.

El grosor de las pistas de los puentes H son de 0.8 cm porque estas deben conducir la
corriente maxima suministrada por las fuentes potencia.

Este PCB se disen¢ para tener conexion entre las dos tarjetas principales por medio de
cables conductores, los que van de la salida de cada una de las fuentes hacia los PUENTES
H del inversor son conductores calibre 14 AWG, y también para la conexioén de la
alimentacion (bateria 12v) en el primario con alambre de calibre AWG 8 con terminales o
bornes de plomo unidas a la carcasa de las fuentes.

El disefio del esquema del circuito impreso se realizo con el software Eagle, este cuenta con
librerias comunes para la mayoria de los componentes como condensadores, diodos,
transistores, etc. Pero en el caso especifico de los transformadores e inductores, estas
librerias debieron ser creadas.

Es de mucha importancia al momento de crear el PCB, el orden o lugar que ocupa cada
componente, cuando es necesario el reemplazo de algin componente debe estar ubicado en
forma ordenada para agilizar el mantenimiento del mismo, asi también para evitar
transferencia de calor o ruido a otros circuitos que pueden ocasionar un mal funcionamiento
de todo el equipo.

Se definio la ubicacion de los componentes para reducir espacio por lo cual la mayoria de
ellos tiene ubicacion vertical, resistencias, condensadores, transformadores, disipadores y
los circuitos de control de las fuentes que también se encuentran incrustados en la tarjeta
de forma vertical y estratégicamente ubicados de manera que pueden tener mejor
ventilacion para disminuir la temperatura, auxiliados por los disipadores y abanicos que
garantizan la reduccion de temperatura.

Ya con la disposicion final de los componentes decidida, continua la etapa de serigrafia de
la tarjeta virgen, al no contar con equipo especializado para este tipo de tareas, y por no ser
satisfactorio el proceso tradicional de planchado de la tarjeta que es demasiado grande, se
dio solucion a esto, utilizando una impresora laser utilizada normalmente para grabar
vidrios, plésticos, madera, etc.

Luego de este proceso se sumerge la tarjeta serigrafia un una solucion de acido nitrico con
una relacion de tres partes de agua por una de acido, durante el tiempo requerido.

Luego de esto se realizan las perforaciones y se ubican y sueldan los componentes.

Para los disipadores de calor de los Mosfets tanto de las fuentes como los de los puentes H
se utilizaron dos laminas de aluminio del tamafio necesitado, estas laminas también sirven
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de soporte para los Mosfets. Para evacuar el calor se utilizaron fanes, ubicados
estratégicamente para que el aire recorriera y enfriara todos los Mosfets.

8. Presentacion de resultados.

Para realizar pruebas del funcionamiento de las fuentes el primer paso es verificar el bloque
de control: la frecuencia de operacion, tiempo muerto, soft start y las salidas del PWM. La
siguiente tabla resume los valores obtenidos de las mediciones finales de las salidas de las
fuentes con el inversor operando con carga minima y maxima. Se puede observar que los
valores de los voltajes de salida son estables ante variaciones en la carga, asimismo que los
valores de la corriente de entrada son bastante similares a los esperados segln la teoria.

Tabla 6

V. Conclusiones.
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Después de la realizacion de este proyecto monografico podemos afirmar que se pueden
implementar exitosamente cuatro fuentes conmutadas de potencia utilizando la topologia
Push-Pull para suministrar potencia a inversores multinivel.

Esto lo demuestra el analisis de los resultados obtenidos durante las pruebas finales de la
operacion de las fuentes implementadas para suministrar la potencia al inversor de la fase B
que se ven reflejados en la tabla 6 y en las formas de onda obtenidas con el osciloscopio, se
lograron los requerimientos de potencia, estabilidad y respuesta dindmica

Para lograr la estabilidad deseada inicialmente se considerd utilizar un unico control para
todas las fuentes pero durante la fase de pruebas de las fuentes alimentando al inversor se
observo que la sefial de salida multinivel del inversor era distorsionada y no se mantenia la
estabilidad por lo tanto se optd por controles individuales con su respectiva compensacion
para cada una de las fuentes. Se utilizo6 la técnica PWM.

Los requerimientos de eficiencia deseados se lograron cumplir, se implemento la topologia
Push- Pull para las fuentes, esta topologia segin teoria trabaja con un 85 porciento de
eficiencia, en la tabla 6 se ven reflejados los resultados obtenidos de las mediciones de la
corriente del primario.

En cuanto al filtro de salida de las fuentes de DC se deben seleccionar los valores con sumo
cuidado, para lograr la respuesta adecuada a los transitorios y al mismo tiempo mantener el
rizado de voltaje al minimo, por eso se utiliz6 un filtro tipo LC.

Se encontraron problemas en cuanto a la compensacion ya que la bibliografia encontrada
solo hace referencia a disefios de fuentes con el control en trayectoria directa (sin
aislamiento entre la salida y la entrada) o la informacion es demasiado teorica.

Los valores de los voltajes de salida de las fuentes de potencia se debieron aumentar en dos
voltios ya que los valores iniciales de 17, 34,51 y 68 voltios no tomaban en cuenta la caida
de voltaje en conduccion de los Mosfets de los puentes H del inversor multinivel.

Se construyeron dos transformadores para las fuentes de 68 y 51 para reducir la corriente de
trabajo de los Mosfet con la intencion de reducir el calentamiento pero se concluyd que este
calentamiento es normal para este tipo de dispositivos de potencia.

VI. Recomendaciones.
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Utilizar baterias de ciclo profundo, que como su nombre lo dice se pueden descargar
completamente sin deterioro de su vida 1til.

Se puede utilizar baterias con formato de 24 voltios en lugar de 12 voltios. Esto permite
reducir la corriente demandada en el primario y las perdidas por conmutacion.

No demandar al inversor mayor potencia de la que las fuentes disefiadas pueden
suministrar, en todo caso leer los mensajes de falla de las fuentes que muestra el display del
inversor.
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VIII. Anexos.

1. Hojas de datos.
Diodos
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1n4148

1http://www.nxp.com/documents/data_sheet/1N4148 1N4448.pdf
1n4248

2http://www.semtech.com/images/datasheet/1n42xx.pdf

1n4728a 3.3v 1n4742a 12v

3http://www.redrok.com/Zener 1N4728A-1N4761A 1W DO-41.pdf
HER203

4http://www.datasheetcatalog.org/datasheet/wte/HER203-T3.pdf
MUR1520PBF
Shttp://datasheet.octopart.com/MUR1520PBF-Vishay-datasheet-92104.pdf

Transistores

A733

6http://www.voti.nl/docs/A733.pdf

Cc1815

7http://www.datasheetcatalog.org/datasheet/hsmc/C1815.pdf

C945

8http://www.weitron.com.tw/PDF/C945.pdf

A1015
9http://www.snailnsnake.co.kr/Open%20Proj/OPJ4/data/A1015.pdf
Bf423

10http://www.micropik.com/PDF/BF423.pdf

2n3904
11http://www.oup.com/us/pdf/microcircuits/students/bjt/2n3904-st.pdf
2n3906
12http://www.oup.com/us/pdf/microcircuits/students/bjt/2n3906-st.pdf
C2482

13http://www.ic72.com/pdf file/c/c2482.pdf

C2228
14http://pdfil.alldatasheet.com/datasheet-pdf/view/65186/HSMC/HSC2228Y.html

C2330

15http://www.futurlec.com/Transistors/C2330.shtml

IRF3205
16http://www.irf.com/product-info/datasheets/data/irf3205.pdf

ICs

Pc817

17http://www.datasheetcatalog.org/datasheet/Sharp/mXruvuu.pdf

Sg3524

18http://www.ti.com/lit/ds/symlink/sg2524.pdf

Sg3525
19http://www.datasheetcatalog.org/datasheet/stmicroelectronics/4286.pdf

Nucleos
ETD39
20http://www.ferroxcube.com/prod/assets/etd39.pdf
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EE30
21http://www.tdk-components.de/pdfs/ferrite/ferrites-products/ee cores.pdf

2. Fotos.
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Vista inferior.
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3. Diagramas de las tarjetas de control.
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4. Diagrama de la fuente auxiliar.
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5. Diagrama de la tarjeta de potencia.
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6. Lista De Componentes De Las Tarjetas De Control De Las Fuentes.

FUENTE DE FUERZA

# de Fuente de 17 Fuente de 34 Fuente de 51 Fuente de 68
componente |

R1 10k |68k 82k

R2 3k3 3k3 1k8 2k

R3 220 5k6 220 820
R4 100 56 56 56

R5 10k 10k 82k 82k
R6 3k3 1k3 27k 19k
R7 2k 4k7 5k6 10k
R8 390 10k 15k 10k

RS 220 220 220 220
R10 1k+330 820 680 330+39
R11 15k 10K 15k 15k
R12 5k6 5K6 5K6 5K6
R13 5k6 5K6 5K6 5K6
R14 33k 33K 33k 33k
R15 200 3k3 3k3 3k3
F16 1k 10k 15k 2k7
R17 56k 56K 27k 10k
R18 3k 3K 3k 3k

R19 2k7 2K7 2k7 2k7
R20 RT 12K 820 12k 12k
R21RT 820 12K 470 470
R22 1k 1500 15k 2500
R23 100 100 100 100
R24 1k5 1K5 1K5 1K5
R25 1k5 1K5 1K5 1K5
R26 100 100 100 100
R27 100 100 100 100
R28 330 1K 180 330
R29 10 10 10 10

R30 100 100 100 diodo 1k+1k5
VR1 200 500 500 200
cicTt 102) 102) 102) 102J
Cc2 222 k 2A104) 822j
C3 473k 22103) 23473j+223j 333k
c4 222j 22472) 153j
c5 100uf 25v 100uf 25v 100uf 100uf
C6 - - -

c7 220uf 25v 220UF 25V 220UF 25V 200uf 25v
C8 100uf 25v 100UF 25V 200uf 25v 100u 35v
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(o] 100uf 25v 100UF 100UF 100UF
C10 10uf 16v 10uf 16v 0.1uf 50v 10uf 16v
Q1 C1815 C945 C1815 C1815
Q2 A733 A733 A1015 A733

Q3 A733 A733 A733 Bf423
Q5 2n3604 2n3604 2n3604 2n3604
Q7 2n3606 2n3606 2n3606 2n3606
T1 C2482 C2482 C2482 C2228
T2 C2482 C2482 C2482 C2330
TOTE3 2n3604 2n3604 2n3604 2n3604
TO TE4 2n3604 2n3604 2n3604 2n3604
D1 1n4148 1n4148

D2 1n4248 1N4248

D302 3.3v 3.3v 1n4742a 1n4742a
IC Sg3524 Sg3524 Sg3524 Sg3524
OPTO1 Pc817 Pc817

OPTO2 Pc817

D10 1n4248




