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OBJETIVOS Y RESUMEN DE LA TESIS DOCTORAL

Desde hace ya mucho tiempo se ha venido acudiendo a la Electrénica para resolver los
problemas que plantea la alimentacion de equipos eléctricos tanto en la industria como en otros
sectores. En el sector industrial del calentamiento por induccién se ha pasado en pocos afios de
los primitivos sistemas electromecanicos y osciladores con tubo electrénico a sofisticados

circuitos electrénicos con el objeto la mejorar las prestaciones de la instalacién.

La aparicién de nuevos dispositivos semiconductores de conmutacién cada vez mas
rapidos y capaces junto con el uso de modernas técnicas de control ha permitido la mejora de
parametros basicos de los equipos industriales como son la fiabilidad, la seguridad y el
rendimiento. En calentamiento por induccién, el uso de estos nuevos dispositivos ha permitido
ademas el aumento de la potencia y frecuencia de funcionamiento con lo que se han evidenciado
los efectos perjudiciales que provocan las diversas magnitudes parasitas que aparecen en los

componentes y conexiones de estos equipos.

El presente trabajo se basa en el estudio de estos efectos y en el analisis y disefio de
circuitos capaces de resolver los problemas que estos plantean en inversores resonantes paralelo
para aplicaciones de calentamiento por induccién con el objeto de aumentar su rendimiento y

fiabilidad trabajando a altas frecuencias.

En la actualidad la gama de frecuencias en las aplicaciones de calentamiento por
induccién est4 cubierta mediante convertidores cuyas tecnologias han sido elegidas optimizando
criterios de coste, fiabilidad y rendimiento. En la siguiente figura se muestran dos graficos en los
que el eje horizontal representa la frecuencia de trabajo requerida por la aplicacién y el eje

vertical muestra el coste por unidad de potencia.

El primero de estos graficos muestra los rangos de frecuencia cubiertos por cada
tecnologia sin tener en cuenta las mejoras en el control de los procesos de conmutacién que se
indican en este trabajo. El coste de los convertidores con tiristores crece con la frecuencia debido
fundamentalmente al aumento de precio de estos semiconductores cuando sus prestaciones
mejoran. Se puede apreciar que los convertidores con transistores IGBT vienen a sustituir a los

convertidores con tiristores en la frecuencia en la que sus costes son comparables.
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A partir de algunas decenas de kilohercios y con las técnicas tradicionales de control, el
rendimiento y la fiabilidad de los convertidores con transistores IGBT baja haciendo aconsejable
cubrir las aplicaciones en estas frecuencias con convertidores con transistores MOS cuya gama
de frecuencia se extiende hasta alrededor de 200 kHz a partir de donde, por razones anélogas,

deben de ser sustituidos por convertidores con tubo electrénico cuyo coste es superior.

En el segundo grafico se muestra la situacion que se puede alcanzar incorporando las
técnicas que aqui se presentan. La gama de frecuencias de los convertidores con transistores
IGBT se extiende hasta alcanzar los 100 kHz con lo que pueden sustituir en este segmento de
frecuencias a los transistores MOS reduciendo consecuentemente el coste del equipo. De un
modo anélogo se incrementara la frecuencia de trabajo de los convertidores con transistor MOS
que podran sustituir en la practica totalidad de aplicaciones a los generadores con tubo

electrénico.

coste/kW _—

1 10 100 1000 f(kHz)

coste/kKW @

1 10 100 1000  f(kHz)

Evolucion del coste por kilovatio de los generadores del calentamiento por induccion.
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A continuacién se hace un breve resumen de los contenidos de cada unos de los capitulos

de esta memoria.

El primer capitulo muestra una introducci6n al calentamiento por induccién dando una
relacion de las necesidades de este sector industrial y las soluciones aportadas por la Electrénica

Industrial en el transcurso de los dltimos afios.

Los equipos generadores utilizados en caldeo por induccién tienen como punto comun
que la carga es un circuito resonante. En el segundo capitulo se aborda el analisis y condiciones
de carga de las distintas configuraciones resonantes paralelo asi como la caracterizacion de los
componentes basicos de los convertidores y el estudio de sus estructuras topoldgicas dando una

especial atencion a los circuitos inversores con carga resonante paralelo.

Una vez caracterizados los circuitos de salida y definidas las topologias del convertidor,
en el tercer capitulo se estudian los procesos de conmutacion de los dispositivos conmutadores
en inversores con carga resonante paralelo para diferentes condiciones de funcionamiento. Estos
procesos se pueden mejorar con el uso de redes de ayuda a la conmutacién cuyo funcionamiento
también serd analizado. En este capitulo se introducen las técnicas del disparo de los
conmutadores del inversor para conseguir conmutaciones suaves que reduzcan las pérdidas de
conmutacion permitiendo asi la posibilidad de aumentar tanto la potencia como la frecuencia del
convertidor. El estudio de este sistema de control se hara en el cuarto capitulo y se completara

mediante su modelizacién y estudio dindmico.

En el capitulo quinto se estudiar el funcionamiento del inversor resonante paralelo en
condiciones de cortocircuito exponiéndose los problemas que implica esta circunstancia y la

efectividad de las soluciones propuestas.

Finalmente, en los dos tltimos capitulos se mostrardn los resultados experimentales
obtenidos sobre generadores con inversor resonante paralelo de alta frecuencia con transistores

IGBT y MOS para calentamiento por induccién y la relacion de aportaciones de este trabajo.
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GLOSARIO

GLOSARIO

Seguidamente se presentan las abreviaturas utilizadas a lo largo de esta memoria al
tiempo que se realiza una breve descripcién de las mismas. Estas nomenclaturas se han
agrupado por capitulos, encontrandose cada abreviatura en el apartado correspondiente al

capitulo donde fue introducida por primera vez.

Capitulo 1. INTRODUCCION AL CALENTAMIENTO POR

INDUCCION
Z—IS) Densidad de potencia por unidad de superficie.
dP . : .
7 Densidad de potencia por unidad de volumen.
o Conductividad del material conductor.
£ Constante dieléctrica del medio.
& fem o fuerza electromotriz.
¢ Flujo del campo magnético.
@ Frecuencia en radianes segundo de variacion de campos y corrientes.
o Resistividad eléctrica.
£c Densidad de carga.
Profundidad de penetracion.
i Permeabilidad magnética del material conductor.
Ho Permeabilidad magnética del vacio 4107
ya Permeabilidad magnética relativa del material.
B Induccion magnética,
E Campo eléctrico.
S/ Frecuencia de trabajo.
fem Fuerza electromotriz
H Campo magnético.
Hy Campo magnético en la superficie.
il Corriente por el inductor.
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iF Corrientes inducidas en la pieza

J Densidad de corriente.

Jo Densidad de corriente en la superficie.

Kz Factor de correccién de la resistencia equivalente.

/ Longitud del circuito magnético o inductor

N Numero de espiras del inductor.

P Potencia disipada en la resistencia equivalente de la pieza a calentar.

Py Potencia disipada en la superficie.

r Radio del cilindro.

R, Resistencia equivalente por la que circula la corriente inducida.

Rs Resistencia superficial.

S Superficie total calentada de la pieza.

x Coordenada radial del cilindro.

Zs Impedancia superficial de la pieza.

Capitulo 2. CONCEPTOS BASICOS EN CONVERTIDORES

RESONANTES PARALELO

V4 Parte imaginaria del polo de la funcién de transferencia.

a Parte real del polo de la funcién de transferencia.

@y Frecuencia de resonancia dada en radianes segundo.

Wop Frecuencia de resonancia paralelo del circuito LLC.

s Frecuencia de resonancia serie del circuito CLC.

@y, Frecuencias que definen el ancho de banda del circuito

N Frecuencia en radianes por segundo normalizada a la frecuencia de
resonancia.

BW Ancho de banda del circuito.

C Capacidad del condensador.

Cey Condensador equivalente en el circuito CLC.
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D Factor de disipacion.

H(s) Funcidn de transferencia.
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Capitulo 1 INTRODUCCION AL CALENTAMIENTO POR INDUCCION

1. INTRODUCCION AL CALENTAMIENTO POR
INDUCCION

1.1. PRINCIPIO DEL CALENTAMIENTO POR INDUCCION.

El calentamiento por induccién es una aplicacién muy directa de la conjuncién de las
leyes de la induccién (ley de Faraday y Ampere) y del efecto Joule. Si en un dispositivo
apropiado llamado inductor, que normalmente es el arrollamiento bobinado de un conductor,
se hace pasar una determinada corriente eléctrica, se generara un campo magnético cuya

amplitud y distribucién viene dado por la ley de Ampere.
Ni={ Hdl =HI (1.1)

Donde N es el nimero de espiras del inductor, i la corriente que lo atraviesa, H el

campo magnético y / la longitud del circuito.

Si la corriente introducida en el inductor es alterna se conseguira crear un campo
magnético variable en el tiempo que en la seccién especificada generard un flujo magnético
también alterno. Segun la ley de Faraday en toda sustancia conductora que se encuentra en el

interior de un campo magnético variable se genera una fuerza electromotriz cuyo valor es:

dg
E=— 1.2
dt (1.2
Donde £ la fem inducida, N el nimero de espiras del inductor y ¢ el flujo del campo

magnético.

A las corrientes provocadas por esta fem en el interior de la sustancia conductora les
llamaremos corrientes inducidas o corrientes de Foucault i y son las responsables tltimas del

calentamiento por efecto Joule cuya ley es:

P=i’R (1.3)
F

eq
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Donde P es la potencia disipada en la resistencia equivalente de la pieza a calentar R,

por la que circula la corriente inducida ir.

La figura 1.1 muestra una imagen grafica del fenémeno.

Figura 1.1. Principio del calentamiento por induccion.

El proceso de transferencia de energia entre el inductor y el material a calentar es
similar por su principio al de un transformador en el que el primario esta constituido por el
arrollamiento del inductor y la superficie de la pieza representa un secundario de una sola

espira.

La resistencia equivalente de la pieza es de valor muy pequefio por lo que para generar

pérdidas apreciables por efecto Joule (°R) son necesarias grandes corrientes inducidas.
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La disipacién de calor por efecto Joule se realiza en el interior mismo de la sustancia
donde han sido creadas las corrientes inducidas con lo que el calentamiento por induccidn se
convierte en un método de calentamiento de materiales conductores en el que no hay
transferencia de calor desde una fuente externa de modo que no hay pérdidas de energia por
este proceso de transmision. Es decir, desde el inductor se transfiere energia
"electromagnética" que se convierte en energia "calorifica" directamente en el material a

calentar.

N:1 ip

Re,

Figura 1.2. Circuito equivalente del inductor-carga

Por lo tanto, en el calentamiento del material no hay piezas de la fuente de energia en
contacto con la pieza a tratar térmicamente, ni gases en combustién, ni cualquier otro
elemento que limite la posicién o forma del material a calentar que puede estar en un entorno
aislado de la fuente, sumergido en un liquido, cubierto por sustancias aislantes, en atmdsferas

gaseosas o incluso en el vacio.

1.2. PROPIEDADES DEL CALENTAMIENTO POR INDUCCION.

El calentamiento es controlado pues, por un "generador electrénico" de corrientes
alternas con lo que es facil conseguir un 6ptimo control de la cantidad de calor que se entrega
a la pieza y por lo tanto se puede fijar con precision la temperatura final o incluso la curva de

evolucidn de la temperatura del material a calentar en funcién del tiempo.
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En el caso del calentamiento por induccién el cuerpo a calentar se puede llevar a una
temperatura mucho més elevada que el de la "fuente" cosa que no se puede conseguir por
métodos de calentamiento clasicos. De este modo se pueden conseguir, practicamente sin

limitaciones, grandes densidades de potencia en el material a calentar.

La bobina inductora no tiene porque tener forma de solenoide ya que cualquier
conductor atravesado por corrientes alternas crea un campo magnético también alterno que
genera corrientes inducidas en un cuerpo conductor situado en su proximidad. Por lo tanto, se
puede decir que no hay ninguna limitacion en las dimensiones y forma de material a calentar.
Esto supone una nueva ventaja ya que no solo es posible calentar materiales conductores de
cualquier dimensién o forma, sino que ademas, se puede calentar solo la porcién del material
que se desea. Es incluso posible calentar diferentes zonas de la pieza con la misma o
diferentes temperaturas mediante un correcto disefio de la geometria del inductor o la

asociacioén de varios de ellos.

Ademas, y gracias al efecto piel que mas tarde analizaremos, se puede utilizar la
energia transmitida en calentar s6lo la superficie del material, lo que supone, frente a otros

procesos de calentamiento, un gran ahorro de energia.

Por lo tanto, el calentamiento por induccién representa para la industria y demas
campos de aplicacién un método de calentamiento de materiales conductores de alta
fiabilidad, versatilidad, eficacia y seguridad. Fiabilidad porque supone un proceso facilmente
controlable. Versatilidad porque siempre es posible realizar el calentamiento especificado sin
practicamente limitaciones. Eficacia porque el rendimiento del proceso es muy elevado.
Seguridad porque el calentamiento se realiza sin emisién de gases u otros residuos,
radiaciones electromagnéticas peligrosas ni cualquier otro elemento que ponga en peligro la

seguridad de las personas.

1.3. APLICACIONES DEL CALENTAMIENTO POR INDUCCION.

Las aplicaciones tipicas del calentamiento estin localizadas fundamentalmente en la
industria de transformaciones metalicas. A continuacién se da una relacion de las mas

importantes.
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Fusién.
Los materiales son llevados a su temperatura de fusion en el interior de un crisol.
Forja.

Se consigue un calentamiento homogéneo del material para un posterior proceso

de conformado mecénico.
Tratamientos térmicos.
Los més comunes son los temples, revenidos y normalizados de piezas de acero.

En el temple la superficie de la pieza es sometida a un calentamiento rapido y a
un posterior enfriamiento con lo que se consigue una transformacion de la

estructura y composicion del acero con objeto de aumentar su dureza.

En los revenidos y normalizados un calentamiento controlado de la pieza reduce

tensiones mecanicas o defectos de estructura del acero.
Soldadura.

Mediante un calentamiento a alta temperatura de partes de una misma pieza o

piezas distintas se consiguen soldaduras de alta calidad.

Una aplicacion especial de soldadura, en la que es practicamente imprescindible
el uso del calentamiento por induccién, es la soldadura de tubo en la que los
bordes de una banda de acero previamente conformado se sueldan

longitudinalmente para producir de modo continuo tubo de alta calidad.
Existen ademas otras posibles aplicaciones como son:
Sellado de envases.

La embocadura de algunos envases de material plastico se consiguen sellar
afiadiendo una fina cubierta metalica que se caliente por induccion
consiguiéndose un posterior pegado debido a la fusion del plastico del envase

que esta en contacto con la lamina metalica.
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Curado de adhesivos v pastas sellantes (bonding).

En el sector del automdvil se suelen usar pastas especiales para asegurar el
perfecto sellado y unién de diversas piezas sobretodo de la carroceria de los
vehiculos. Mediante calentamiento por induccién de las superficies metélicas
donde han sido depositadas estas pastas se obtiene una gran mejora del curado

de estas, optimizando su distribucién y acelerando su fraguado.

Cocinas de induccién

Mediante la induccién es posible construir cocinas con las que se consigue
calentar ciertos utensilios metalicos de cocina con gran rapidez, seguridad y

rendimiento.

Sobrecalentamiento de gases ionizados.

En la generacién de plasmas gaseosos de alta temperatura es posible, mediante la
induccién, aumentar aun més la temperatura del gas ya que este, en forma de

plasma, es conductor.
Fabricacion de semiconductores.

El calentamiento por induccién se utiliza también en procesos de crecimiento

de cristales de germanio y silicio, dopaje y deposicion epitaxial.

1.4. CARACTERISTICAS DEL CALENTAMIENTO POR
INDUCCION.

Para las aplicaciones del calentamiento por induccidn, son dos las caracteristicas mas

importantes que definen la eficacia térmica y energética del proceso:

e El efecto piel que caracteriza la distribucion de las corrientes inducidas en la pieza. La
intensidad del campo magnético alterno que penetra en el material decrece rapidamente

al aumentar su penetracion y por lo tanto también las corrientes inducidas.

e Lapotencia disipada en la pieza que caracteriza el rendimiento del fenémeno eléctrico.
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Los parametros mas importantes que intervienen en el proceso del calentamiento por

induccioén son:
e La frecuencia de la corriente
e La naturaleza del material a calentar y su estado.
e La intensidad de campo magnético inductor.
¢ El acoplamiento entre el inductor y la pieza a calentar.
¢ El tipo de inductor y sus caracteristicas geométricas.

e La naturaleza del material conductor del inductor.

La distribucion de la corrientes y la energia disipada en la pieza pueden ser

determinadas rigurosamente utilizando las leyes de Maxwell que resumen las leyes

fundamentales del Electromagnetismo.

VE=Lc (1.4)
&
VH =0 (1.5)
Vx5=-28 (1.6)
ot
Ixd=j+sBo7-E (17)
t p

Donde E es el campo eléctrico, B la induccidon magnética, H el campo magnético, J la

densidad de corriente, pc la densidad de carga, € la constante dieléctrica del medio y p la

resistividad eléctrica. La aproximacion realizada en la ecuaciéon 1.7 se debe a que en

calentamiento por induccion los materiales son buenos conductores y presentan un valor €

despreciable.

Con algunas aproximaciones, es posible encontrar soluciones analiticas aunque en la

mayoria de las ocasiones es mejor obtener soluciones numéricas.
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1.5. EFECTO PIEL. PROFUNDIDAD DE PENETRACION.

La profundidad de penetracién determina el anteriormente citado efecto piel cuyo

enunciado se puede resumir de esta manera:

"Contra mas grande sea la frecuencia de las corrientes en un conductor mas se

concentraran estas en su superficie."

Esto es consecuencia del efecto de difusion del campo magnético y se puede decir que
es la nocién fundamental que rige el calentamiento por induccién. En una primera

aproximacién, para un cilindro la distribucién del campo magnético se puede dar como:

- —- (1+)x
H(x)=H, e 5 (1.8)
donde x representa la coordenada radial del cilindro, Hy es la intensidad del campo magnético

en la superficie y des la profundidad de penetracion definida como:

o= |— (1.9)

Siendo @ la frecuencia de variacién del campo magnético y oy # la conductividad y

permeabilidad magnética respectivamente del material conductor.

El valor medio temporal de la potencia disipada por unidad de volumen en el

conductor vendra dada por la siguiente expresion:

dP_E

-2x
=2 ale? (1.10)

-2 o 2
E| =—\|Z
i -z,
donde E es la intensidad del campo eléctrico y Zs es la impedancia superficial definida como:

Z,=—2 (1.11)
La potencia disipada por unidad de superficie sera:

2

(1.12)

27 | -2x -2r
%=012s|2H0| J‘:e_(i_dx=RTS[1_e%J'f]o



Capitulo 1 INTRODUCCION AL CALENTAMIENTO POR INDUCCION

donde 7 es el radio del cilindro y Rgsu resistencia superficial dada por:

1

R, =Re(Z;)= -

=P
=5 (1.13)

con p la resistividad del material.
La distribucién de potencia en la pieza cilindrica vendra dada por:
P(x)=P, e 5 (1.14)
donde P, es la potencia disipada en la superficie.
Ademas la densidad de corriente en el cilindro se expresa con:
J(x)=J, 75 (1.15)

donde J, es la densidad de corriente en la superficie.

Para un cilindro de radio suficientemente grande, se puede calcular P la potencia total

disipada y J la densidad de corriente total que atraviesa la pieza mediante la siguiente

aproximacion:
p={ Poe'%fdx=1>o§ (1.16)
J=[" Joesde=J,5 (1.17)
Y para x = J'se tiene que:
P(&):P(,izo.wp0 (1.18)
2e
J(6)=J, éz 0.37P, (1.15)

Por lo tanto, en la capa de espesor J se tiene un 87% de la potencia total disipada
debida a un 63% de la densidad total de corriente. En consecuencia, se puede decir que el

efecto calorifico se concentra en esta zona.
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En la figura 1.3 se muestra graficamente la distribucién de la corriente en funcién de la

distancia desde la superficie al centro del material.

J,P
Jo, Po
J(x)
P(x)
0.37]
0.13P,
S

Figura 1.3. Distribucion de la corriente en funcion de la profundidad.
La expresiones anteriores conducen a la siguiente definicién de 8.

"Todo ocurre como si reemplaziramos la distribucién decreciente real de la corriente
por otra corriente uniforme i, (corriente en la superficie) en el espesor ¢ (profundidad de

penetracion)."

Recordando que el valor la profundidad de penetracién es:

P
5= f—— 1.20
Tf o, H, (120

donde se tiene :
Yo resistividad del material.

Ho permeabilidad magnética del vacio 41107

10
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Hr permeabilidad magnética relativa del material.
f frecuencia de trabajo.

La profundidad de penetracion disminuye cuando la frecuencia aumenta o cuando la
permeabilidad magnética del material es mayor, mientras que aumenta cuando lo hace la

resistividad de cuerpo conductor a calentar.

En la figura 1.4 se encuentran las curvas de evoluciéon de la profundidad de

penetracién en funcion de la frecuencia para algunos materiales.

0 (mm)
100 |~ Grafito 20-1300°C
N — a Acero 800°C
10 _ i TN T~ AT Cobre 800°C
=2 == =2 : i Aluminio 500°C
~CTHA \:; S — S il Aluminio 20°C
1 *E —==: = =Smee 55— Cobre 20°C
s - " ;, ~L HA i Acero 20°C p,=40
0.1 PN ORI LT~ Acero 20°C =100
0.01 I
0.1 1 10 100 1000 10000 f(kHz)

Figura 1.4. Curva de la profundidad de penetracion en funcion de la frecuencia

para diversos materiales.

Por lo tanto la eleccion de la frecuencia de funcionamiento es uno de los parametros
mas importantes que se ha de tener en cuenta en el disefio de una aplicacién de calentamiento

por induccion.

Asi, por ejemplo, para la forja de metales con simetria cilindrica donde se pretende un
calentamiento homogéneo de la pieza en todo su diametro, se ha de utilizar una frecuencia tal

que se asegure que la profundidad de penetracion sea mayor que el radio de la pieza.

11
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Sin embargo para temples donde se especifique una profundidad reducida, la
frecuencia de trabajo debe ser alta. También lo ha de ser, como veremos en €l préximo
apartado, para los calentamientos de materiales de poca permeabilidad magnética como el

aluminio, cobre o determinados aceros.

De ahi que en muchas aplicaciones sea necesario generar corrientes alternas por el
inductor de frecuencia altas por lo que es importante el analisis de los circuitos electronicos

capaces de ello.

1.6. RESISTENCIA EQUIVALENTE

Si en la ecuacién 1.12 incluimos el valor de la amplitud del campo magnético en la
superficie de la pieza Hy=NI/l e integramos para toda la superficic se puede obtener la

potencia total disipada dada por:

2
P=%RSKRS];,—212 (1.21)

donde N es el nimero de espiras de inductor de calentamiento, / su longitud, 7 la corriente que

lo atraviesa y S la superficie total calentada de la pieza. El valor de K viene dado por:

2r

Ky=1-¢ 7% (1.22)

De la ecuacién 1.21 se deduce que, a efectos disipativos, la pieza a calentar por

induccidn se comporta como una resistencia de valor:

2
R, = RSKRS];/—Z (1.23)

que estara en serie con el inductor de calentamiento y en la que se disipa toda la potencia
correspondiente a la energia transmitida a la pieza.
Para piezas con geometria cilindrica la expresion anterior puede escribirse como:

_ , 27r
R, =KyN '0_3'_1— (1.24)
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siendo r el radio de la pieza cilindrica.

Teniendo en cuenta que la potencia disipada, para un valor de corriente del inductor /

determinada, va a ser directamente proporcional a la R,,;, de esta ultima ecuaci6n se pueden

extraer las siguientes consecuencias:

Los inductores con mayor nimero de espiras obtendran una disipacién mayor de

energia.

La potencia disipada aumentara cuando mayor sea la resistividad del material. Asi se
explica que en materiales como el acero se disipe mayor energia a medida que
aumenta su temperatura (dentro de un rango limitado por la temperatura de Curie)

puesto que también aumenta su resistividad.

Se disipa mayor energia cuando disminuye la profundidad de penetracion de las
corrientes inducidas. Ello explica que para aumentar la eficacia del calentamiento por
induccién de algunos materiales como cobre o aluminio de bajo valor de resistividad y
permeabilidad magnética, haya que aumentar la frecuencia de la corriente con el
objeto de disminuir J'y con ello aumentar la potencia disipada. También se puede
explicar que en el acero caiga bruscamente la potencia cuando se alcanza la
temperatura de Curie puesto que es esas condiciones la permeabilidad magnética

desciende y por lo tanto la profundidad de penetraciéon aumenta.

1.7. EQUIPOS PARA CALENTAMIENTO POR INDUCCION.
Un equipo de calentamiento por induccién se compone esencialmente de los siguientes
componentes:

Uno o varios inductores de calentamiento. Como se dijo anteriormente, el inductor es el
responsable directo de la generacion de los campos magnéticos en las proximidades del

material a calentar.

Sistema de alimentacion eléctrica. Es necesario un generador eléctrico para la

alimentacion del inductor con la frecuencia y potencia que requiere la aplicacion.
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e Bateria de condensadores de compensacion. Se requiere para conseguir que €l factor de
potencia de la carga del sistema de alimentacién eléctrica sea proximo a la unidad a la

frecuencia de funcionamiento.

e Equipo de refrigeracién. El inductor y demas componentes (condensadores, elementos de
potencia, etc.) necesitan disipar grandes potencias. El elemento refrigerante usado suele

ser agua en la mayoria de los casos.

¢ Sistema de control de la aplicacién. Comprende un manipulador de las piezas a calentar y

un control de los parametros del calentamiento (potencia, tiempo de calentamiento, etc.).

Inductor-pieza

Refrigeracion

Fig. 1.5. Esquema de una aplicacion de calentamiento por induccion.

Los inductores se construyen generalmente con cobre electrolitico para reducir al
maximo las pérdidas por efecto Joule. Aun asi, estas pérdidas son grandes y es necesario
utilizar perfiles de cobre que permitan el paso de agua de refrigeracion ya que en la mayoria

de los casos la refrigeracion por aire es insuficiente.
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La concepcién geométrica del inductor estd en funcidn de la aplicacion del

calentamiento y su disefio es, en ciertos casos, de gran dificultad.

El sistema de alimentacion eléctrica esta constituido por un convertidor que a partir de
corrientes a la frecuencia de red obtiene otra corriente de la frecuencia deseada destinada a la

alimentacion del inductor de calentamiento.

A continuaciéon se da una relacion de los diferentes tipos de convertidores segun

fueron apareciendo en el transcurso de los ultimos afios:

1.7.1. Convertidores rotativos.

Su utilizacién corresponde a las aplicaciones de media frecuencia (250 Hz a 10 kHz).
Se compone esencialmente de un motor asincrono trifasico alimentado por la red de 50Hz
acoplado mecéanicamente a un alternador monofisico de la frecuencia requerida. Este
alternador alimenta la carga formada por el inductor y los condensadores de compensacion.
La frecuencia de funcionamiento es, por lo tanto, fija ya que el acoplo entre el motor y el

alternador asi lo es.

TN
A

Motor

,,,.;_.E %‘.. - E
‘;;QI ) ‘_}\. )

Alternador Q

Fig. 1.6. Esquema de un generador rotativo.

La unica misién de la bateria de condensadores es conseguir factores de potencia en la
carga cercano a la unidad. En muchas aplicaciones la impedancia de la carga varia durante el
calentamiento y es necesario un sistema electromecanico capaz de quitar o afiadir capacidad

en la bateria para mantener la compensacién durante el proceso.
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Dispositivos de excitacién variable permiten variar progresivamente la tension de

salida del alternador con lo que se puede regular la potencia en la carga.

Los convertidores rotativos tienen rendimientos a potencia nominal del orden del 85%
en la gama de frecuencia de 1 a 3 kHz y del 75% al 80% en la gama de 3 a 10 kHz. Sin
embargo, cuando se utilizan con potencias por debajo de su valor nominal los rendimientos

bajan mucho.

En la actualidad los convertidores rotativos han quedado practicamente en desuso ya
que han sido ampliamente superados por otros tipos de generadores estdticos en calidad y

rendimiento.

1.7.2. Generadores con tubo electronico.

Hasta la aparicién de los generadores a transistores las aplicaciones de frecuencias por
encima de 10 kHz se han resuelto mediante el uso de generadores con tubo electrénico que

pueden funcionar desde 4 kHz hasta 2 MHz con potencias entre 1 kW y mas de 1 MW
Se componen esencialmente de las siguientes partes:

e Una fuente de tensién continua de 5 kV a 15 kV compuesta por un transformador
trifasico elevador y un rectificador de alta tension. Normalmente la regulacién de la

tension de salida se realiza mediante un control de fase en el primario del transformador.

o Una etapa osciladora compuesta por un circuito oscilante con uno o varios triodos (tubo

electronico) para su excitacion.
e Un transformador de adaptacion del circuito de carga.

Dentro de este esquema general existen dos variantes dependiendo de cual es la
conexién de los condensadores de compensacién. Los generadores "clasicos" tienen estos
condensadores en el circuito de alta tensién mientras que en los generadores "aperiddicos”
van conectados en el secundario del transformador de adaptacion, en el circuito de baja

tension.
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Una de las mayores ventajas de estos generadores es que son circuitos autooscilantes y

por lo tanto, su funcionamiento es, en principio, independiente de la frecuencia de resonancia

de la carga
Regulador Transformador AT Rectificador AT
- | E A
A T
Generador clasico
A -

s

Generador aperiodico

Figura 1.7. Diagrama de bloques de los generadores con vilvula.

El rendimiento de estos generadores es del orden del 70% con frecuencias de
funcionamiento de hasta 100 kHz. Para frecuencias mayores el rendimiento baja al 55%. Con

el uso de los transformadores aperiddicos los condensadores estan en el secundario y s6lo se
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transporta potencia activa desde el generador al circuito de carga. En este caso el rendimiento

mejora de 5 a 10 puntos.

Una desventaja de estos generadores es la limitada duracion del triodo cuya vida esta

comprendida generalmente entre 7000 y 10000 horas.

Otro problema de estos equipos esta relacionada con la seguridad de las personas
debido a la presencia de alta tensién. En algunas aplicaciones con generadores de tubo
electrénico clasicos los condensadores de la etapa oscilante estan en la estacién de
calentamiento con lo que aparece alta tension en los cables de transporte y los condensadores.

En cualquier caso, el triodo siempre se alimenta con alta tension.

1.7.3. Generadores estiticos con tiristores.

Este tipo de generadores trabaja en media frecuencia de 100 Hz a 10 kHz. Existen en
la actualidad varias estructuras distintas de generadores con tiristores de las que se pueden

destacar dos grandes familias:
Generadores con carga paralelo.

Generadores con carga serie.

1.7.3.1. Generadores con carga paralelo.

Se componen fundamentalmente de lo siguiente:
¢ Un transformador de entrada destinado a adaptar la tension de la red a la de salida.

e Un rectificador trifasico completo controlado con una inductancia de alisamiento con lo

que este conjunto se convierte en una fuente de corriente continua regulada.

e Un puente inversor monofasico destinado a transformar la corriente continua del

rectificador en corriente de media frecuencia.

e El circuito de carga formado por el paralelo del inductor y los condensadores de

compensacion.
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Ante un pulso de corriente, este circuito de carga tiende a oscilar a su frecuencia de
resonancia. De esta manera con un adecuado circuito de control de la secuencia de
conduccién de los tiristores, el inversor puede funcionar automaticamente a la frecuencia de
resonancia de la carga. La frecuencia de funcionamiento es por lo tanto variable y
autoajustable dentro de un rango aproximado del 25% alrededor de la frecuencia nominal de

funcionamiento.

La tension de salida del inversor es directamente proporcional a la del rectificador para
un factor de potencia en la carga dado, con lo que se puede regular facilmente la potencia

entregada a la carga mediante el control del rectificador.

Transformador Rectificador Inversor Carga paralelo

\V4

— IR —

— R —

Figura 1.8. Diagrama de bloques de los generadores paralelo.

La posibilidad de disponer de tiristores de gran capacidad de corriente permite que la
gama de potencia de este tipo de generadores vaya desde algunas decenas de kilovatios a2 o 3

megavatios.

Los rendimientos son buenos incluso a bajas cargas muy por debajo de la potencia
nominal. Desde 100 Hz hasta 4 kHz los rendimientos son superiores al 95% y de 4 kHz a

10 kHz al 90%.

Al ser un circuito atacado por corriente, los inversores con carga paralelo tienen una
gran fiabilidad en caso de cortocircuito en la salida, cosa muy corriente en ciertas aplicaciones

de calentamiento por induccion.

Se puede establecer la siguiente lista de ventajas de estos equipos frente a los

convertidores rotativos:
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e No hay ninguna pieza en movimiento con lo que el mantenimiento programado de sus

partes se reduce.
e Por la misma razén el ruido acustico producido es pequefio.
¢ El rendimiento es mejor incluso en vacio.

e La adaptacién de la frecuencia es automatica con lo que se consigue en todo momento
una buena adaptacion del generador a la carga sin necesidad de cambiar la capacidad de

compensacion.
e Laregulacién de potencia es precisa con lo que se mejora la calidad del calentamiento.

Tal vez el inconveniente de estos generadores radica en la necesidad de un circuito o
secuencia especial de arranque para llevar la frecuencia de disparo de los tiristores del
inversor cerca de la de resonancia de la carga. Sin embargo, con buenas técnicas de control se
puede lograr que el proceso de arranque sea seguro y practicamente instantaneo con lo que no

supone una limitacion importante.

1.7.3.2. Generadores con carga serie.

Estos generadores estticos con tiristores se componen de:
¢ Un conjunto de bobinas que aseguren el correcto filtraje de la red.

e Un rectificador trifasico completo no controlado con un condensador de filtrado. De esta

manera el conjunto rectificador y condensador constituye una fuente de tension.
¢ Un puente inversor monofésico con tiristores.

e El circuito de carga formado por la serie del inductor y los condensadores de

compensacion.

Mediante el correcto disparo de los tiristores se obtiene una corriente sinusoidal a
través de la carga. La frecuencia de la oscilacién estd, por lo tanto, fijada por el control del
inversor y se puede regular la potencia de salida acercando mas o menos esta frecuencia a la

de resonancia serie de la carga.

20



Capitulo 1 INTRODUCCION AL CALENTAMIENTO POR INDUCCION

Bobinas de entrada  Rectificador Inversor Carga serie

__I

L
i
N
N

Figura 1.9. Diagrama de bloques de los generadores serie.

La ventaja de este tipo de generadores estriba esencialmente en que no es necesario
ningln circuito auxiliar de arranque. Esta cualidad es particularmente interesante para las
aplicaciones de calentamientos de alta cadencia, ya que se puede entregar la potencia maxima
casi instantineamente. Ademas, la fuente de tension esta formada por un rectificador no
controlado y un condensador de filtro cuyo coste y complejidad es mucho menor que la del
rectificador controlado y la voluminosa inductancia de alisamiento que constituye la fuente de

corriente en un generador paralelo.

Sin embargo, existen algunos inconvenientes frente al generador paralelo como son:
e La regulacion de la potencia de salida es menos precisa sobre todo a bajas cargas.
e La proteccién ante cortocircuitos en la carga es mas complicada.

e El rendimiento es algo menor (del orden del 90% a 10kHz) debido a que la corriente

reactiva atraviesa los tiristores.

1.7.4. Generadores con transistores.

El uso de transistores permite un mayor control y rapidez de los procesos de
conmutacién de tal modo que estos generadores pueden trabajar a mayores frecuencias que

los generadores con tiristores.

En la actualidad existen diferentes tipos de transistores utiles para las aplicaciones de

calentamiento por induccidon y que cubren las diferentes gamas de potencia y frecuencia.
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Estos son el transistor bipolar, usualmente con estructura Darlington, el transistor IGBT y el

transistor MOS.

En el cuadro siguiente se muestra la capacidad actual de los generadores

transistorizados frente a los que usan tiristores para el caso de carga paralelo.

1 Tiristores

2 Transistores BJT
P(MW)
3 Transistores IGBT

4 Transistores MOS

I | |
1 10 100  f(kHz)

Figura 1.10. Capacidad actual de generadores con tiristores y transistores

Se observa que en bajas frecuencias el uso de transistores no estd recomendado
tinicamente por razones de costo econdémico del equipo, ya que para este margen de
frecuencias, los tiristores son mas baratos y permiten manejar grandes corrientes y tensiones.
Ademais es en este segmento de frecuencias donde las aplicaciones industriales demandan

mayores potencias (fusion, grandes forjas, etc.)

En el segmento comprendido entre 1 kHz y 10 kHz tanto el precio como las
prestaciones técnicas de tiristores y transistores IGBT son comparables. Sin embargo, a partir
de 10 kHz los tiristores no pueden usarse y los transistores IGBT cubren las necesidades hasta

los 100 kHz.
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Los transistores MOSFET, de velocidades de conmutacién mayores que los IGBT, se
usan para gamas de frecuencia superiores a 100 kHz, mientras que en frecuencias inferiores
no son recomendables puesto que, para tensiones altas, tienen mayores pérdidas de

conduccion que los IGBT y por lo tanto el rendimiento es inferior.

En general los rendimientos de estos equipos con transistores son superiores al 80%
teniendo en cuenta que este dato depende de la frecuencia de funcionamiento y del tipo de

transistor elegido.

Las topologias usadas para generadores con transistores no difieren esencialmente de
las utilizadas en los generadores estaticos con tiristores. Existen, por lo tanto, generadores con

carga paralelo y carga serie con las mismas ventajas e inconvenientes.

Tan solo hay que resefiar que la posibilidad de controlar tanto la conduccién como el
corte de los conmutadores con transistores frente a los tiristores, permite el funcionamiento de

los generadores con carga paralelo sin necesidad de circuitos adicionales de arranque.

Para los generadores con carga serie el uso de transistores permiten otros modos de
funcionamiento y regulacién de potencia ademas de la variacién de frecuencia. Mediante los
modos de desplazamiento de fase (phase shifting) o modulacién de anchura de pulso (PWM)
es posible regular la potencia de salida sin variar la frecuencia permaneciendo todo el tiempo
cerca de frecuencia de resonancia con lo que se mejora la precisiéon de la regulacion de

potencia en cualquier condicidn.

1.7.5. Tipos de generadores en relacion con la aplicacion.

Como ya se citd en el apartado 1.3, las diferentes aplicaciones del calentamiento por
induccién caracterizan por si mismas la potencia y frecuencia del generador que ha de
instalarse en cada caso. En la siguiente tabla se muestran las gamas de potencia y frecuencia

que requieren las distintas aplicaciones asi como el tipo de generador usado.

La utilizacién de generadores con valvula o tubo electrénico aparece indicada para
ciertas aplicaciones aunque hoy en dia sean sustituidos en la practicamente mayoria de los

casos por generadores transistorizados.
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P (kW) F (kHz) Aplicacion Tipo de generador
Tiristores,
1+200 2+20 Fusion en laboratorio. .
Transistores,
.| Valvulas
Tiristores,
25+10000 0.1+10 Fusién en la industria. .
Transistores
Tiristores,
5+5000 0.25+10 Forja. .
Transistores
Tiristores,
5+1000 3+10 Temple con penetracion >2mm. .
Transistores,
Valvulas
Transistores,
5+500 2+250 | Temple con penetracion <2mm. |,
Valvulas
Transistores,
50+1000 50+500 Soldadura de tubo. )
Valvulas
Transistores,
1+400 200+1000 Aplicaciones especiales. ,
Valvulas

Figura 1.11. Tipos de generadores y gamas de potencia y frecuencia en funcion de la

aplicacion.
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2. CONCEPTOS BASICOS EN INVERSORES
RESONANTES PARALELO

2.1. INTRODUCCION

En el presente capitulo se introducen conceptos basicos referentes al funcionamiento y
estructura de los inversores resonantes paralelo estudiando de modo separado el
comportamiento estatico de sus cargas resonantes y analizando de un modo general la

estructura de los convertidores y en especial la de los inversores resonantes paralelo

Como ya se vio en el capitulo anterior, la mayoria de los sistemas de calentamiento
por induccién usan un circuito eléctrico de salida llamado habitualmente “circuito tanque”.
Este circuito incluye al menos un condensador y una bobina que constituyen un circuito
resonante. Generalmente esta bobina es el inductor de calentamiento aunque en ocasiones se
incluyen transformadores de adaptacion o de aislamiento. En los circuitos de tres elementos
reactivos se afiaden bobinas o condensadores auxiliares. El término “tanque” proviene del
hecho de que sus componentes, condensadores y bobinas trabajan como almacén de energia

reactiva, eléctrica en el caso del condensador y magnética en el caso de la bobina.

Este circuito de carga debe ser adecuadamente alimentado y aunque en muchas
ocasiones la energia eléctrica se utiliza en su aplicacién especifica directamente tal como se
encuentra en las redes de distribucién comercial eléctrica, (redes monofésicas o trifasicas de
50 o 60 Hz) en otros casos es necesario realizar un proceso de conversion de la energia
eléctrica para adaptar sus caracteristicas (forma de onda, amplitud, frecuencia, etc.) a las
requeridas por la aplicacion. En el caso del caldeo por induccién se necesitan convertidores

AC/AC de frecuencia y amplitudes de salida variables.

A continuacién trataremos de caracterizar los circuitos resonantes paralelo y los
equipos electronicos que lo alimentan haciendo una detallada descripcion de sus elementos
componentes y estructuras topoldgicas, y dando una especial atencién a los procesos de

conmutacion suaves con pérdidas de energia minima.
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2.2. CIRCUITOS RESONANTES Y RESISTENCIA EQUIVALENTE.

Para las aplicaciones de caldeo por induccidn, la potencia activa se disipa

principalmente en la resistencia que presenta la zona superficial de la pieza a calentar.

MODELO PARALELO

MODELO SERIE

Figura 2.1. Circuito equivalente al inductor con la pieza a calentar.

El valor equivalente de esta resistencia se puede incluir en el circuito resonante para su
estudio conectandose en serie o en paralelo con la inductancia del circuito resonante ya sea

este serie o paralelo.

Existen, por lo tanto, dos modelos validos que a continuacién estudiamos

separadamente.

2.2.1. MODELO SERIE

El parametro que mejor caracteriza el circuito RL que constituye el modelo serie es el
factor de calidad Q que da la relacién entre la potencia reactiva (correspondiente a la energia
almacenada en la inductancia) y la potencia activa (energia disipada en la resistencia). En un
circuito de alta Q la energia disipada es mucho menor que la almacenada. Por el contrario en
un circuito baja Q la potencia reactiva es pequefia respecto a la activa. El factor de disipacion,

definido como D=0, es por tanto grande.
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La definicién genérica del factor de calidad para cualquier impedancia se expresa

como:

_ react

@2.1)

act

Para el modelo serie la potencia es:

2.2)

act react

P=%|I|2(Req +jLw)=P,, + jP,

donde I es la corriente que atraviesa el circuito, R, €l valor de la resistencia equivalente
conectada en serie, L el valor del inductancia de la bobina y @ es 2zf donde fes la frecuencia

de trabajo.

Por lo tanto el factor de calidad para el modelo serie sera:

Q=—— 2.3)

2.2.2. MODELO PARALELO

Anélogamente, para el modelo paralelo se tiene que la potencia se expresa como:

P

1
P=—|p|’ 2o ep, 4P (2.4)
2 R, jlo

donde ¥ es la tensién aplicada al circuito y R, es el valor de la resistencia equivalente

conectada en paralelo.

El valor del factor de calidad para el modelo serie sera:
Q=-—" 2.5)

Independientemente del modelo elegido, el comportamiento energético del circuito
debe ser siempre €l mismo, por lo tanto, los factores de calidad de ambos modelos deben ser

iguales.
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Q=—-=— (2.6)

Y de esta igualdad se puede deducir facilmente la siguiente expresion que relaciona las
resistencias de ambos modelos:

R =0? R, 2.7

p

2.3. CIRCUITO RESONANTE PARALELO

A continuacidn vamos a caracterizar el circuito resonante en el que la compensacion
de la potencia reactiva debida a la inductancia de la bobina se compensa mediante la conexién
de un condensador en paralelo. Estudiaremos por separado los circuitos resonantes paralelo en

los que se utiliza el modelo de resistencia de pérdidas paralelo y serie.

2.3.1. CIRCUITO RESONANTE PARALELO CON MODELO PARALELO

Debido a la condicién de fuente de tensién que representa el condensador, los circuitos

resonantes paralelo deben de ser alimentados por una fuente de corriente.

v(t)

i(t) —

Figura 2.2. Circuito resonante paralelo

En la figura 2.2 puede verse que inicialmente se ha elegido la conexion paralela para la
resistencia de pérdidas R,. L y C son los valores del condensador y la bobina del resonante,
i(t) la corriente de la fuente de alimentacion y v(z) la tension de salida. La funcidon de

transferencia, en este caso la impedancia, viene dada por:
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1 1
S— S—
Z(s)= C = ¢ (2.8)
S2+ s +L (S-p,)(S-pz)
R,C LC
Donde:
1 1 Y 1
P2= * -— (2.9)
2R,C \|2R,C) LC

Los polos p; y p; pueden ser reales o complejos conjugados, por lo tanto hay que

considerar estos dos casos separadamente.

Para el caso en que (1/2R,,C)2 > 1/LC, p; y p; aparecen sobre €l eje real negativo segin

muestra el diagrama de polos y ceros de la figura siguiente.

jo

\/ N at
VAN 7< |
pi D2

Figura 2.3. Diagrama de polos y ceros de la funcion Z(s) con (]/ZR,,C)Z 21/LC.

Este caso corresponde a valores de R, pequefios para los cuales se hace despreciable las

impedancias de L y C dentro de la banda comprendida entre [p;| y |pJ|. A la izquierda de p; la

impedancia del circuito tiende a cero debido a que asi lo hace la de la bobina, mientras que a

la derecha de p; también cae a cero de modo analogo debido, esta vez, a la impedancia del

condensador. Entre p; y p; la impedancia es R,. En la figura se muestra el diagrama de Bode

de la impedancia para su amplitud y fase.
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| Z(o) | R,

DPi D2

Figura 2.4. Diagrama de Bode del médulo de Z(j @) con (]/2R,,C)2 21/LC.

Pero estas no son las condiciones habituales de un circuito resonante para caldeo por
induccién. Hasta ahora hemos visto que nuestro circuito se comporta como un filtro pasa banda
de banda pasante ancha determinada por |p|-{p,|. En caldeo por induccién se hace necesario que
la banda de paso del resonante sea mas estrecha y que su factor de calidad sea alto. Por lo tanto
debemos de estudiar mas a fondo el caso en que (1/2R,,C)2 < 1/LC, para el cual la expresion de

los polos toma la siguiente forma:
P, =-a%jol -’ =-a+jp (2.10)
donde
w, =1/ JLC

a=1/2R,C (2.11)

f =t -a’

El correspondiente diagrama de polos y ceros es el de la figura siguiente donde la
distancia de los polos a origen viene dado por ay. Los polos conjugados circulan por la

semicircunferencia de radio @y en el semiplano izquierdo hasta que encuentran el semieje real

negativo cuando a= ay.
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jo
a |q
Y
y 2
(122}
/)
N Y
\
z
P2

Figura 2.5. Diagrama de polos y ceros de la funcion Z(s) con (1/2R,,C)2 <I/LC.

La frecuencia de resonancia ay, corresponde a la frecuencia, dada en radianes, donde la
impedancia del condensador y la inductancia tiene una misma magnitud y oposicién de fase y
esto produce una apertura del circuito para estos componentes si estan conectados en paralelo.
Por lo tanto para w, la impedancia del circuito resonante es R, (puramente resistiva) y cae a cero

a derecha e izquierda.

En la figura siguiente se muestra los diagramas de amplitud y fase de la impedancia del
circuito. Hay que tener en cuenta que la representacién del médulo de la impedancia esta

normalizada al valor de Rp.

Para frecuencias por debajo de la resonancia, 1a fase es positiva y eso significa que el
circuito trabaja en modo inductivo y que la tension estara adelantada respecto de la corriente.
Contrariamente, cuando la frecuencia de trabajo estd por encima de la resonancia, la fase es
negativa y eso significa que el circuito trabaja en modo capacitivo y que la tensién estara

retrasada respecto de la corriente.
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IZJ/R

0 , X

f/fo

90 -
arg(Z) o ,
o1 1 10
-90
fifo

Figura 2.6. Respuesta en frecuencia de un circuito resonante paralelo con modelo

paralelo.

Las frecuencias @; y @, son aquellas en las que la impedancia se reduce a R, / \2

(caida de 3dB) o donde la fase pasa por n/4. Su diferencia define el ancho de banda del circuito:
BW =w, -w, =2a (2.12)

La ecuacion 2.8 se puede escribir del siguiente modo:

ja)

C R

Z(jo)=— ZC, = " (2.13)
W, —w° +2joa @ —w,

1+ /0O,

0

Donde Qp es el factor de calidad del circuito resonante paralelo dado por:
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R
sz—aiza)ORPC= L (214)
2a @, L
Combinando ecuaciones anteriores se tiene que:

A la vista de las anteriores expresiones podemos dar el significado del parametro Qp. De
la ecuacién anterior vemos que al aumentar Qp disminuimos la anchura de la banda pasante lo
cual significa que el circuito aumenta su selectividad en frecuencia. Ademas, cuando aumente
Op més cercanos estaran los polos del eje imaginario con lo que mayor serd la oscilacion del

circuito.

Pero lo mas importante, desde el punto de vista del calentamiento por induccion, es que
cuando mayor sea el parametro Op del circuito resonante mayor sera la energia almacenada en €,
o lo que es lo mismo, la relacion entre la potencia reactiva y la activa serd mayor cuanto mayor
sea Qp. La siguiente ecuacién muestra la expresion de Qp en funcién de las potencias reactiva y

activa para la frecuencia de resonancia.

: : 2
Potencia reactiva _ &,CV"~ _ ©,CR, =0, (2.16)

Potencia activa  V?
RP

Esto es especialmente importante ya que en caldeo por induccién se persigue
conseguir grandes campos electromagnéticos en el entorno de la pieza a calentar lo cual
supone tener elevadas corrientes reactivas en el inductor, es decir, circuitos resonantes de alta

Op con altas potencias reactivas para una potencia activa determinada.

2.3.2. CIRCUITO RESONANTE PARALELO CON MODELO SERIE

En esta seccion consideraremos la resistencia de pérdidas del circuito resonante

conectada en serie con €l inductor o con el condensador como muestra la figura 2.7.
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v(t)

i(t)

_C

Req

Figura 2.7. Circuito resonante paralelo con modelo serie.

La siguiente ecuacion presenta la funcién impedancia que es la misma con independencia

de la conexidn de R, (serie con inductor, con condensador o con ambos)

1 R,

—(s+—=)
Z(s)=—C L 2.17)

(s—p,)s—p,)

donde:

R R Y 1
=44 | - 2.18
Y’ [21,} LC 219

Como puede verse, los polos de la ecuacion pueden ser reales o complejos dependiendo
de la relacion entre los pardmetros. De nuevo nos interesa, para caldeo por induccion, el caso en

que Q sea altao sea 1/LC > (Req/ZL)2 para el cual los polos se pueden escribir como

prs=—at j|@? - =-atjf (2.19)

donde:
Wy = 1/4LC (2.20)
a=Req /2L (2.21)
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p=+w} -a’ (2.22)

El correspondiente diagrama de polos y ceros muestra que los polos se sitilan, al igual

que en el caso de resistencia paralelo, en una semicircunferencia de radio ay en el semiplano

izquierdo.

jo

D1

<]
V4
—

2a

p2

Figura 2.8. Diagrama de polos y ceros de la funcion Z(s) con Rey<2 ayL

Para este circuito debemos definir un factor de calidad distinto al Q del circuito con
resistencia paralelo como:

_o ol 1 2.23
% =2 R, @,R,C 229

0" eq

La ecuacion 2.17 se puede escribir del siguiente modo:

. 1+ jO.w
Z(jwy)=R, R ’ (2.24)
-} +j22
S

36



Capitulo 2 CONCEPTOS BASICOS EN INVERSORES RESONANTES PARALELO

con:

wy=w/w, (2.25)

En la siguiente figura se muestran los diagramas para el modulo y la fase de la
impedancia donde debemos destacar que, al contrario del caso de resistencia paralelo, no existe
un maximo del médulo y una fase cero exactamente en la frecuencia wo. Por esta razon se tienen
dos frecuencias de resonancia distintas, una cuando el médulo alcanza el méximo y otra cuando

la fase se hace cero.

1|
0.01 OI.1 1 1'0 1(;0
fifo
90 -
arg(Z)° - - -
0. P1 0.1 10 100
-90
f/fo

Figura 2.9. Respuesta en frecuencia de un circuito resonante paralelo con modelo serie.

Ademas se puede apreciar que el diagrama del médulo no tiende a cero para bajas
frecuencias ya que en este modelo siempre queda en serie con la inductancia la resistencia Req a
cuyo valor tiende el diagrama. Igualmente para la fase, se ve que no se tiende a fase 90° sino a

fase 0° debido, de modo analogo, a la conexion serie de Req.
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Afortunadamente las frecuencias del méaximo de la impedancia y del cero de la fase
convergen rapidamente a @y cuando los polos se acercan al eje imaginario, es decir, cuando
tenemos altos valores de Os. Ademas, para valores proximos a la resonancia tanto el médulo de

la impedancia como su fase se comporta de un modo muy parecido al modelo paralelo.

En estas condiciones (Qs>10 para cometer errores suficientemente pequefios) es posible
encontrar una resistencia R relacionada con los parametros del circuito, que nos permita pasar
facilmente del circuito resonante paralelo con resistencia serie al que tiene la resistencia en

paralelo y viceversa. Se puede demostrar que:

R=R, = Q§Req (2.26)
R w,L

0=0, =—r-=-"2=0Q, 2.27)
o,L R,

Estas ecuaciones son idénticas a las demostradas en el segundo apartado de este capitulo
para la frecuencia de resonancia y con ellas se puede establecen una equivalencia entre los dos
circuitos resonante paralelo. Para este valor de R seran validas todas las expresiones enunciadas

para el circuito resonante con resistencia paralelo.

2.3.3. RESPUESTA EN FRECUENCIA DEL CIRCUITO RESONANTE
PARALELO

Las figura 2.10 - 2.15 son graficos tridimensionales de diferentes magnitudes (eje Z) en
funcién de la frecuencia (eje X) y del parametro Q (eje Y) para un circuito resonante paralelo. El
primer grafico muestra el médulo de la impedancia normalizado al valor de R;,. Cuando el valor
de Q aumenta las pendientes se hacen mayores con lo que resulta un circuito mas selectivo

reduciéndose rdpidamente la impedancia al alejarse de la frecuencia de resonancia.

En el segundo grafico se muestra la fase del circuito apreciandose un gran aumento de la

pendiente de transito desde fase inductiva a capacitiva al incrementarse el valor de Q.
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[ZJ/Rp

fifo

Figura 2.10. Respuesta en frecuencia del modulo de la impedancia en un circuito resonante

paralelo.

o
Z
7

90

T,

NS

arg(Z)

7
A
/ /// //// iz

//// 2 //"’ Y 272
s A,
% A
G

22, /'/'.//

-904

f'fo

Figura 2.11. Respuesta en frecuencia del argumento de la impedancia en un circuito resonante

paralelo.

En la figura 2.12 se muestra la amplitud de la tensién en bomes del circuito resonante para
una corriente de entrada dada. Para un circuito resonante paralelo con Q alta, la impedancia de

entrada es pequefia a cualquier frecuencia salvo en las proximidades de la resonancia. Esto es, la
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fuente de alimentacién (fuente de corriente) sélo entregard potencia al resonante cerca de la

resonancia y esta serd mayor cuanto mayor sea la Q del circuito. (QT =Rt = P=IR1).

500+

fifo

Figura 2.12. Respuesta en frecuencia de la potencia de salida en circuitos resonantes.

La figura 2.13 representa la potencia activa que se puede entregar al resonante (la

disipada por su resistencia equivalente)

2 7
77, A7 ,
7

fifo

Figura 2.13. Respuesta en frecuencia de la tension de salida en circuitos resonantes paralelo.

paralelo.
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CONCEPTOS BASICOS EN INVERSORES RESONANTES PARALELO

Capitulo 2

En los préximos capitulos veremos que los conmutadores del circuito inversor al cual

estara conectado el circuito resonante paralelo deben soportar la tension de resonante.

Figura 2.14. Respuesta en frecuencia de la tension de salida con limitaciones en circuitos

resonantes paralelo.

Figura 2.15. Respuesta en frecuencia de la tension de salida con limitaciones en circuitos

resonantes paralelo.
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Debe existir en el circuito de control del inversor una limitacién de dicha tension para
evitar la rotura de los semiconductores de potencia. Esta limitacion actuara reduciendo la
corriente inyectada al resonante para asi limitar la amplitud de la tensién cuando haya un
aumento de la Q. En las figuras 2.14 y 2.15 se aprecia el efecto de esta limitacién de tensién.
En el grafico de la potencia se observa que el maximo puede alcanzarse sélo para un
determinado valor de Q. Para valores mayores, el efecto de que se alcance la limitacién de

tensién mediante la reduccién de corriente hace que también se reduzca la potencia.

2.3.4. GANANCIA DE CORRIENTE DEL CIRCUITO RESONANTE
PARALELO

Como ya hemos visto, €l hecho de introducir una corriente i en el circuito resonante
paralelo hace que aparezca una tension v, en bornes del condensador y también del circuito
LR elegido para caracterizar el proceso de calentamiento. A continuacién vamos a ver cual es
la corriente de cada uno de estos dos circuitos en funcién de la corriente introducida, es decir,
la funcion de transferencia H(s) que nos dé la ganancia en corriente para cada uno. Para hacer

este analisis elegimos el modelo serie.

ve(t)

iL

| {
| I

it) ic

Figura 2.16. Circuito resonante paralelo con modelo serie.

La ganancia de corriente del inductor vendra dada por la siguiente expresion:

H (s)='t=__Ye __ Z(s) (2.28)
B i (Ls+R,)i Ls+R,
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Por lo tanto:
1
H, (s,)= (2.29)
’ 2, Sw
sy +—+1
donde: sy =8/, (2.30)

En la siguiente figura se muestra el diagrama de Bode del médulo de la funcién de
transferencia H; para varios valores de Q. Lo mas interesante que se puede concluir a la vista
de esta grafica es que para frecuencias tendiendo a cero la ganancia tiende a la unidad
mientras que para frecuencias tendiendo a infinito la ganancia cae a cero y para la frecuencia

de resonancia la ganancia de corriente coincide con el valor de Q. Esto es:

IHiL(jw01=i7f=Q 2.31)

15+

IHi
2 5
27, 7 44
W 7% 44
. 777 7 )
a2 7 7 ¢
- 7 24,
y = Q
47777 7
o

ffo

Figura 2.17. Ganancia en corriente del inductor en un circuito resonante paralelo.

Por otro lado, la ganancia de corriente del condensador vendrd dada por la siguiente
expresion:

_ Csv,

=CsZ(s) (2.32)

i
Hic(s)='§_
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Por lo tanto:
H, (SN)= 2 (2.33)

En la siguiente figura se muestra el diagrama de Bode del médulo de la funcién de
transferencia Hjc para varios valores de Q. Para frecuencias tendiendo a cero la ganancia
tiende a cero mientras que para frecuencias tendiendo a infinito la ganancia es la unidad y
para la frecuencia de resonancia la ganancia de corriente coincide nuevamente con el valor de

Q. Esto es:

|H, (jo,) =i7?= 0 (2.34)

15

g
W7

Figura 2.18. Ganancia en corriente del condensador en un circuito resonante

paralelo.
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2.4. TRANSFORMADORES EN CIRCUITOS RESONANTES
PARALELO.

En muchas ocasiones se deben conectar transformadores en los circuitos resonantes
para aplicaciones de caldeo por induccién. Existen dos razones fundamentales que obligan a
la inclusion de transformadores por las que se pueden diferenciar dos tipos de

transformadores.

2.4.1. TRANSFORMADORES DE AISLAMIENTO

Estos tipos de transformadores estan conectados a la entrada del circuito resonante
manejando unicamente potencia activa. Por esa razén se llaman también transformadores de
activa. Su misién es doble: por un lado proveen al circuito de carga de aislamiento galvanico
respecto del circuito inversor algo fundamental para proteger a los usuarios ante un posible

contacto con el inductor de calentamiento.

Por otro lado, estos transformadores se disefian con una relacién de transformacion
que ayude a la correcta adaptacion de tensiones y corrientes entre el circuito inversor y el

resonante.

Los transformadores de aislamiento deben de tener unas caracteristicas definidas por
el tipo de circuito resonante al que se conectan sobre todo cuando la frecuencia de
funcionamiento es alta, caso en el que las magnitudes parasitas del transformador adquieren

una gran importancia.

Para circuitos resonantes paralelo el transformador debe de disefiarse con reducida
inductancia de dispersion con el objeto de minimizar la inductancia serie. Hay que recordar
que este tipo de resonantes se alimenta con una fuente de corriente y, como veremos en el
apartados posteriores, no deben de enfrentarse circuitos con €l mismos tipo de
comportamiento, en este caso fuente de corriente, como son la propia fuente y la inductancia

de dispersion del transformador.
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En la siguiente figura se muestra la conexion de los transformadores de activa en

circuitos resonantes paralelo.

ve(t)

N:1
L
I
- C
i(t) S
) Req

Figura 2.19. Circuito resonante paralelo con transformador de aislamiento.

Para el caso del circuito resonante paralelo con transformador de aislamiento se tiene

que:

i, = NQi (2.35)

2.4.2. TRANSFORMADORES DE ADAPTACION.

Este tipo de transformadores se conecta entre el condensador y el inductor en circuitos
resonantes. Su misién es transformar la impedancia del conjunto inductor pieza para la
correcta adaptacién de impedancias dentro del circuito resonante. Este transformador maneja

corriente reactiva y por esa razoén se llama también transformador de reactiva

Para ilustrar de un mejor modo este caso supdngase, como gjemplo, que un circuito
resonante con gran Q debe de trahajar con un inductor que, debido a las exigencias de la
aplicacién, debe de ser de reducidas dimensiones y, por lo tanto, de pequefio valor de
inductancia. Mediante la conexién de un transformador de adaptacién de relacién N, con el
primario conectado al condensador resonante y con el inductor conectado en su secundario, se
puede conseguir que el valor de la inductancia y de la resistencia equivalente se vea
multiplicado por el cuadrado de la relacion de transformacion para asi conseguir una adecuada

adaptacion de la carga.
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N:1

i (P " !_

Figura 2.20. Circuito resonante paralelo con transformador de adaptacion.

Para el disefio de este tipo de transformadores se debe de tener en cuenta el elevado
valor de las corrientes reactivas. Para circuitos resonantes paralelo el valor de la corriente de
primario es Q veces la corriente que ataca al resonante por lo que debe de disefiarse con

secciones de cobre adecuadas para elevadas corrientes.

Los valores de corriente y de tensién correspondientes al circuito resonante paralelo

con transformador de adaptacién son:

. . v
i, = NQi v, = v (2.36)
Los valores de L y R, reflejados en el primario del transformador son:
_ N2 N2
L =N°L R =N°R, 2.37)

En la figuras 2.10 se muestra la conexion de los transformadores de reactiva en

circuitos resonantes paralelo.
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2.5. CIRCUITOS RESONANTES CON TRES ELEMENTOS
REACTIVOS.

Hasta ahora hemos estudiado los circuitos resonantes fruto de conectar un
condensador en paralelo con el inductor de calentamiento. De este modo se consigue
compensar la potencia reactiva del inductor obteniéndose la estructura del circuito resonante
paralelo. En el presente apartado vamos a estudiar el circuito que resulta de afiadir un nuevo
componente reactivo. De las diferentes posibilidades de conexién vamos a analizar la mas
utilizada en caldeo por induccién como carga de circuitos inversores alimentados por
corriente que es el circuito CLC basado en un circuito resonante serie al que se afiade un

condensador.

2.5.1. CIRCUITO RESONANTE CLC.

En la siguiente figura se muestra el esquema de la estructura resonante que resulta de

afiadir el condensador Cp a la estructura del circuito resonante serie.

V(t) I I Yo
11
Cs L |
1L
] CP
i(t) S

Req

Figura 2.21. Circuito resonante de tres componentes reactivos CLC.

Como el componente C,, al que se conecta directamente la fuente de alimentacién, es
un condensador que se comporta, por lo tanto, como una fuente de tension, hemos de elegir
una fuente de corriente como fuente de alimentacion. Esto hace que este circuito de tres
elementos se pueda conectar ficilmente como carga en un inversor alimentado con corriente

al igual que el circuito resonante paralelo de dos elementos reactivos.

48



Capitulo 2 CONCEPTOS BASICOS EN INVERSORES RESONANTES PARALELO

La funcién de transferencia impedancia de este circuito viene dada por la siguiente

expresion:
2
K 1 K
H *Q—(w )”
1 Wy s os
Z(s)=( ] (2.38)
Cr (2 ()
— | +—=—[+1
@, O\ @,
donde:
Ceq= CsCr (2.39)
C,+C,
1 1
°JLC, - JLC, (2:40)
La, L,
- =708 2.41
Q R, Oy R, (2.41)

En los siguientes graficos se muestra las diferentes respuestas en frecuencias para varios

valores de Q del médulo y la fase de la impedancia de este circuito.

50 T {

arg(Z)

~50,

~100

o(i)

Figura 2.22. Respuesta en frecuencia del modulo de la impedanacia de un circuito

resonante CLC.
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0.1

0.1 1 10
(i)

Figura 2.23. Respuesta en frecuencia del modulo de la impedanacia de un circuito

resonante CLC.

La ganancia de tensién y corriente del circuito CLC viene determinada por las funciones

de transferencia H,y H;. La ganancia de corriente viene dada por:

C, J 1
SO
wo Q a’o

En la siguiente figura se nuestra la respuesta en frecuencia del médulo de la ganancia

(2.42)

H..(s>="—f=[

i

de corriente de un circuito CLC para distintos valores de Q.

10 :
|H1| _'._":_I_'l'_ . -__ R T : )
1 S
Q= e
Q=5 L
=3 O‘ Z:_‘_: ‘:.‘__": L .:_.:_'.'_.il_' -9 '.'._._"2 ‘I :
. e _._.:.f..__ -t
sl ESEFOR -~'.“-.:.- =
b
0.001 l
0.1

Figura 2.24. Ganancia en corriente del circuito resonante CLC.
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Para la frecuencia de resonancia se tiene:

H,(jo,) = —-—QC (2.43)

1+ £

Cs

Por otro lado, la ganancia de tensién se expresa como:

&) 2l)
H, (s) _ Vo _ @ys Qs Wys (2.44)

En la siguiente figura se nuestra la respuesta en frecuencia del médulo de la ganancia

de tensién de un circuito CLC para distintos valores de Q.

e i SN S S ol e I

IH,| I REREE
Q= 1 b
=5 = .
Q=3

0.1

0.01
0.1 1 10

(i)

Figura 2.25. Ganancia en tension del circuito resonante CLC.
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Para la frecuencia de resonancia se tiene:

|H,(j@,) =1 +g—" (2.45)

N

Por lo tanto, €l comportamiento del circuito resonante se asimila al de un circuito

resonante paralelo de dos elementos reactivos con un transformador de adaptacién de

relacion:

N=1+S2 (2.46)

En la siguiente figura se muestra el modelo de transformador equivalente a un circuito

resonante CLC.

I:N

iy

Figura 2.26. Modelo del transformador en un circuito CLC.

Mediante este circuito se puede disefiar los valores de corriente y tension en el inductor
de calentamiento como si con un transformador de adaptacion se tratase, teniendo en cuenta que
la relacion N siempre es mayor o igual que la unidad. Por esa razon este circuito CLC es llamado

en ocasiones circuito resonante multiplicador.

52



Capitulo 2 CONCEPTOS BASICOS EN INVERSORES RESONANTES PARALELO

2.,6. COMPONENTES DE UN CIRCUITO CONVERTIDOR

Los equipos de conversién que estdn compuestos por circuitos eléctricos sin partes
moviles (motores, alternadores, etc.) son los genéricamente llamados convertidores estaticos.

Basicamente estan compuestos por dos tipos de componentes:

e Componentes reactivos lineales como condensadores, inductores y transformadores

que almacenan y transforman la energia eléctrica.

e Componentes no lineales que son en la mayoria de los casos conmutadores

semiconductores electrénicos.

En una primera aproximaciéon hemos de suponer que nuestro convertidor tiene un
comportamiento ideal, es decir, su rendimiento es del 100% y por lo tanto no contiene

componentes disipativos.

Los componentes reactivos condensadores e inductores cuya misién fundamental es
almacenar energia, pueden comportarse como generadores o como cargas dependiendo de su
posicion topoldgica dentro del circuito y de la fase de trabajo del convertidor. Unas veces se
comportaran como elementos que entregan energia (generadores) y otras como elementos que
la absorben (cargas). Por este motivo parece interesante encontrar un concepto unico

generador/carga a la hora de caracterizar a estos componentes.

2.6.1. CARACTERIZACION DE LAS FUENTES.

En principio, podemos definir a los generadores como dispositivos o redes capaces de
suministrar energia de modo instantineo o permanente y a las cargas como dispositivos o
redes que absorben energia de modo instantineo o permanente. Por lo tanto podemos
introducir el concepto de fuente como tinico para caracterizar al mismo tiempo a las cargas y a
los generadores tan sélo intercambiando la idea de suministro (generadores) por la de

absorcion (cargas). Existen dos tipos fundamentales de fuentes:

e Fuentes de tension. Dispositivos o redes en los que la diferencia de potencial

permanece constante ante cambios en el circuito externo. El mejor ejemplo

53



Capitulo 2 CONCEPTOS BASICOS EN INVERSORES RESONANTES PARALELO

representativo lo constituye un condensador ideal que necesitaria un aporte de
corriente infinito para poder realizar un cambio instantaneo de su tension de carga. La

impedancia instantinea de una fuente de tensién es por lo tanto cero.

o Fuentes de corriente. Dispositivos o redes en los que la intensidad permanece
constante ante cambios en el circuito externo. Como ejemplo podemos citar un
inductor ideal que requiere un aporte de tension infinita para que su corriente de carga
cambie instantaneamente. Esto significa que la impedancia instantinea de una fuente

de corriente es infinita.

La impedancia a la que nos referimos seré de salida para generadores y de entrada para
cargas. Ademas hay que tener en cuenta que las anteriores definiciones corresponden
tnicamente al comportamiento de componentes ideales ya que no es posible encontrar
circuitos cuyas impedancias sean cero o infinito debido a la presencia de elementos parésitos

(resistencia serie y paralelo).

Este concepto Uinico nos permite caracterizar, por ejemplo, el comportamiento
transitorio de circuitos resonantes paralelo como fuentes de tensién y de circuitos resonantes

serie como fuentes de corriente.

Cuando se utilizan generadores y cargas caracterizados como fuentes hay que tener en

cuenta las siguientes reglas para su conexion:

e Una fuente de tensién nunca puede ser cortocircuitada pero puede trabajar en circuito
abierto. En consecuencia, la conexién de una fuente de tension con otra de corriente es

siempre posible.

e Una fuente de corriente nunca puede trabajar en circuito abierto pero puede ser
cortocircuitada. Por lo tanto, se puede conectar una fuente de corriente con otra de

tension.

o Solo es posible conectar dos fuentes de tension de diferentes valores mediante una
impedancia que disefie el valor de corriente por ellas. Si dicha impedancia es nula la
tension de las fuentes debe ser exactamente la misma. Esto implica que cuando

conectamos un conmutador entre dos fuentes de tension (generador y carga), su
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conmutacion a conduccién (impedancia nula) debe hacerse obligatoriamente cuando

las tensiones de las fuentes son idénticas.

e Solo es posible conectar dos fuentes de corriente de diferentes valores mediante una
impedancia que fije la tensién. Si dicha impedancia es infinita la corriente de las
fuentes debe ser la misma. Es decir, cuando existe un conmutador conectado a dos
fuentes de corriente este debe de pasar a estado de corte (impedancia infinita) cuando

las corrientes son iguales.

Estas cuatro reglas basicas nos permitirin realizar el disefio de' los circuitos

convertidores, sus procesos de conmutacion y sus redes de ayuda.

Uno de los factores mas importantes que hay que tener en cuenta para la correcta
aplicacién de las reglas anteriores es su direccionabilidad. Dependiendo de la topologia

elegida para su construccion y conexion, las fuentes pueden clasificarse como:

1. Fuentes de tensién unipolares en tensién y corriente en la que la tensién y la
corriente no pueden cambiar de signo. Trabajan sélo en el primer cuadrante del plano
VI o en el tercero si se conectan de modo invertido. Si pueden trabajar en los dos
tenemos fuentes de tensién bipolares en las que la tension o la corriente pueden ser

positivas o negativas pero siempre con el mismo signo.

2. Fuentes de tension unipolares en tension y reversibles en corriente en las que la
tension no puede cambiar de signo pero si la corriente. Trabajan en los cuadrantes

primero y segundo o en los tercero y cuarto si se conectan de modo invertido.

3. Fuentes de tension bipolares en tensién y unipolares en corrientes en las que es
posible tensiones positivas y negativas con corrientes sin cambio de signo. Trabajan en
los cuadrantes primero y cuarto. Si se conectan de modo invertido pueden trabajar en

los cuadrantes segundo y tercero.

4. Fuentes de tensién completamente reversibles en las que son posibles tensiones'y

corrientes positivas y negativas. Trabajan en los cuatro cuadrantes.

5. Fuentes de corriente unipolares en tension y corriente en la que la corriente y la
tensién no pueden cambiar de signo. Trabajan s6lo en el primer cuadrante del plano VI

o en el tercero si se conectan de modo invertido. Cuando trabajen en los dos
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cuadrantes tendremos fuentes de corriente bipolares en las que la corriente o la tensién

pueden ser positivas o negativas pero siempre con €l mismo signo.

6. Fuentes de corriente unipolares en corriente y reversibles en tensién en las que la
corriente no puede cambiar de signo pero si la tensién. Trabajan en los cuadrantes
primero y cuarto. Si se conectan de modo invertido pueden trabajar en los cuadrantes

segundo y tercero.

7. Fuentes de corriente bipolares en corriente y unipolares en tension en las que es
posible corrientes positivas y negativas con tensiones sin cambio de signo. Trabajan en
los cuadrantes primero y segundo Si se conectan de modo invertido pueden trabajar en

los cuadrantes tercero y cuarto.

8. Fuentes de corriente completamente reversibles tanto en corriente como en tension.

Trabajan en los cuatro cuadrantes.

Hay que resefiar que el funcionamiento de las fuentes en cuadrantes reales (primero y
tercero) puede ser permanente mientras que el funcionamiento en los cuadrantes imaginarios
(segundo y cuarto) sélo puede ser transitorio. En la siguiente figura se muestran los simbolos

elegidos para cada una de las fuentes numeradas atendiendo a la relacién anterior.

Figura 2.27. Diferentes tipos de fuéntes.

Ademas, y con independencia de su reversibilidad, se pueden encontrar fuentes de

tensién o corriente DC o AC. En las primeras el valor de la corriente o tensién se puede
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considerar constante mientras que las segundas se caracterizan por tener valores de amplitud

periddicos y valor medio cero.

2.6.2. CARACTERIZACION DE LOS CONMUTADORES.

Como ya se comenté anteriormente, los conmutadores son componentes basicos de un
convertidor estatico. Los conmutadores son dispositivos semiconductores que operan en modo
de conmutacién, es decir, tienen Unicamente dos estados estiticos de funcionamiento:
conduccidn y corte, y se pasa de uno a otro mediante el llamado proceso de conmutacion.
Cuando se pasa del estado de conduccién al de corte se produce el proceso de conmutacién a
corte y cuando se pasa del estado de corte al de conduccién se produce la conmutacién a

conduccion.

Con una apropiada secuencia de operacion entre los estados estéticos, un conmutador

permite la transferencia de energia entre el generador y la carga de un convertidor.

Otra caracteristica fundamental de un conmutador real es su comportamiento con
pérdidas que son las responsables de la mayor parte de la reduccién del rendimiento de un
convertidor. Asi pues, un conmutador tiene pérdidas de conduccién cuando se produce
disipacién de energia debido a la caida de tension entre sus bornes cuando circula una
determinada corriente de conduccion. Estas son las pérdidas mas importantes para
convertidores de baja frecuencia de funcionamiento o en aquellos en los que se ha elegido un

dispositivo conmutador de alta caida de tension en conduccion.

Las pérdidas de corte son debidas a las corrientes de fuga que atraviesan un
conmutador cuando este bloquea la tensién aplicada entre sus bornes durante el estado de
corte. En la mayoria de los casos estas pérdidas son despreciables salvo en los convertidores

de muy alta tension.

Las pérdidas de conmutacion a conduccién se producen cuando en el conmutador la
corriente a su través crece y la tensidn en sus bornes decrece de modo transitorio, es decir,
cuando se pasa del estado de corte al de conduccién. Analogamente las pérdidas de
conmutacion a corte se ocasionan cuando en el conmutador la corriente decrece y la tension

aumenta de modo transitorio, es decir, cuando se pasa del estado de conduccion al de corte.
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Este tipo de pérdidas suelen ser las mas importantes en convertidores de alta
frecuencia ya que la potencia disipada es directamente proporcional a la frecuencia de

repeticion del proceso de conmutacion.

La mayor o menor relevancia de las pérdidas de conmutacion a corte o conduccién
depende del dispositivo conmutador elegido, de la frecuencia de trabajo, de la topologia del

convertidor y de la seleccién de las redes de ayuda a la conmutacién.

Parece claro que en el disefio de un convertidor uno de los condicionamientos
- principales es minimizar las pérdidas en los conmutadores para aumentar en lo posible el

rendimiento.

2.6.2.1.  Caracteristica estética.

Graficamente se puede describir al conmutador mediante su “caracteristica estatica”
que representa sus puntos de operacion y que consiste en segmentos casi paralelos a los ejes
del plano VI localizados siempre en los cuadrantes reales (cuadrante 1 con Vel positivos y
cuadrante 3 con V e I negativos) donde Vi *Ix > 0. Estos segmentos representan los estados
estaticos del conmutador, es decir, el de conduccién cuando el segmento esta cercano al eje I
y el de corte cuando el segmento esta préximo al eje V. La inclinacién de los segmentos de la
caracteristica por la que estos tienden a divergir de los ejes explica las pérdidas estatica de
conduccién y de corte. Las pérdidas de conmutacién se explicarian cuando, de modo
transitorio, el punto de operacién viaja del segmento de corte al de conduccién o viceversa
cruzando el plano. Cuanto méas proximos a los ejes estén los segmentos de la caracteristica
estatica y los trayectos de transito durante la conmutacién menor seran las pérdidas del

conmutador.

Ik

/llk SV,

A\

Figura 2.28. Caracteristicq estdtica de un conmutador

Vi
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La caracteristica estatica es una cualidad intrinseca del conmutador que, como ya se ha
dicho, se reduce a un cierto numero de segmentos en el plano VI. La siguiente clasificacion
por numero y posiciéon de dichos segmentos nos permite definir los distintos tipos de

conmutador.

Conmutador de dos segmentos. Los hay de dos tipos: unidireccionales en corriente o
en tension. El primer caso corresponde a los conmutadores de tipo T en los que la corriente Ix
y la tension Vg tienen siempre el mismo signo. En un caso practico, este tipo de
conmutadores unicamente bloquean o conducen tensiones y corrientes positivas. En el
segundo caso, la corriente Ix y la tension Vi tienen siempre distinto signo. En el caso practico
la corriente es positiva y la tensidn negativa y corresponde a los conmutadores tipo D. Los
conmutadores de dos segmentos con comportamiento dual, es decir, los que trabajan en los
cuadrantes reales opuestos son los mismos simplemente conectados de modo inverso. Son los

denominados conmutadores -T y -D.

Figura 2.29. Caracteristica estdtica de los conmutadores de dos segmentos
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Conmutador de tres segmentos. En ellos la corriente o la tension son bidireccionales
‘mientras que la otra magnitud es unidireccional, por lo tanto, hay dos tipos practicos de
conmutadores de tres segmentos que se representan y construyen mediante combinacion de
dos conmutadores de dos segmentos. Mediante la conexidn invertida de estos conmutadores

se obtienen las dos caracteristicas restantes.

C:D ~ . \\ :;@ 7
. N N
TN k - M
"M . D O

Figura 2.30. Caracteristica estdtica de los conmutadores de tres segmentos

Conmutador de cuatro segmentos. Hay dos formas de construir y representar este tipo
de conmutador mediante la combinacién de dos conmutadores de tres segmentos aunque sélo
existe un Unico tipo de estos conmutadores ya que ambos tiene el mismo comportamiento

estatico con corriente y tension bidireccional.
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Figura 2.31. Caracteristica estatica de los conmutadores de cuatro segmentos

2.6.2.2.  Caracteristica dinamica.

Esta caracteristica es la que describe las propiedades dinamicas del conmutador, es
decir, los procesos de conmutacion. En ella se representan las trayectorias seguidas por el
punto de operacion desde cada uno de los segmentos de la caracteristica estatica durante los
procesos de conmutacidon de corte y conducciéon. En primera aproximacion y dado que la
conmutacion es un fendmeno disipativo, se pude ver que la caracteristica dinimica se localiza
unicamente en cuadrantes donde Vg °Ix > 0. Ademds, hay que tener en cuenta que, al
contrario que la caracteristica estatica, la caracteristica dindmica no es una propiedad
intrinseca del conmutador puesto que depende de las condiciones impuestas por la circuiteria

exterior.

De cualquier modo se deben distinguir dos tipos bien diferenciados de conmutacion en

lo que a la caracteristica dinamica se refiere:

Conmutacion inherente. El paso del estado de corte al de conduccién y viceversa se
hace necesariamente a través de los propios segmentos de la caracteristica estatica. Este es el
caso de conmutador tipo D ya que sus segmentos estan en cuadrantes distintos y hay una
unica trayectoria en la caracteristica dinamica que cumpla la condicién Vg *Ix > 0: la que une
los segmentos por el origen del plano. La conmutacion se realiza por lo tanto, en el caso ideal,
con pérdidas nulas pero para conmutadores tipo D reales puede aparecer procesos de corte
forzado con recuperacién inversa que provocan pérdidas de conmutacién a corte. Sin

embargo, en determinadas condiciones una de las dos conmutaciones inherentes puede tener
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pérdidas nulas o despreciables. Es el caso de la conmutacién suave que para el conmutador
tipo D se da a corte cuando el circuito externo se comporta de modo capacitivo. En el caso

dual, en modo inductivo, la conmutacién suave se da a conduccidn.

Conmutacion controlada. El cambio de segmento de la caracteristica estatica no es,
en este caso, inherente. Por ejemplo, para el conmutador tipo T en el que los dos segmentos
estan en el mismo cuadrante, no existe un tnico camino desde el de corte al de conduccion.
Ademas, se necesita un terminal de control sobre el que sea posible actuar para provocar el
cambio de la impedancia del conmutador necesario para pasar de un estado estatico a otro.
Esta conmutacién controlada se realizara cruzando en parte el cuadrante positivo y por lo
tanto aparecen pérdidas de conmutacion. Estas pérdidas se pueden minimizar si se consideran
conmutaciones suaves. Para un conmutador tipo T existen conmutaciones suaves a
conduccién cuando las condiciones impuestas por el circuito extemo permiten una
conmutacién controlada con tensién cero (ZVS). Andlogamente la conmutacién suave a corte

se produce en condiciones de corriente cero (ZCS)

2.6.2.3. Clasificacion de los conmutadores.

Vamos a dar como resumen de todo lo dicho una clasificacién de los conmutadores
existentes basada en el niimero de segmentos de su caracteristica estatica y de sus posibles

procesos de conmutaciones.

2.6.2.3.1. Conmutadores de dos segmentos

Conmutador tipo D con conmutaciones inherentes de corte y conduccion. Este tipo de

conmutadores son los diodos y se simbolizan como tales.

Conmutador tipo T con conmutaciones controladas de corte y conduccion. Es el caso
de los transistores bipolares BJT, Darlington y MOSFET, de los tiristores GTO y los maés
modernos semiconductores de potencia como los IGBT o los SIT. En la figura 2.32 aparece ia
simbologia general de este tipo de conmutadores. El terminal de control a comanda la

conmutacion a conduccion y el terminal b la de corte.
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L

Figura 2.32. Conmutador de dos segmentos.

Si las condiciones de trabajo del circuito son las adecuadas es posible considerar

conmutaciones suaves en la caracteristica dinamica del conmutador T.

Asi, por ejemplo, la conmutacién a corte seria suave si se realiza en condiciones ZCS.

Esta conmutacion se podria considerar espontanea si conectaramos internamente el terminal b

”ﬁ@

-»}Z

Figura 2.33. Conmutador tipo T con solo terminal de control para conmutaciones suaves
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que comanda dicha conmutacién de modo que se realizara autométicamente cuando la
corriente se extingue. Analogamente la conmutacién a conduccién seria suave si hay
condiciones ZVS y es posible conectar internamente el terminal a que comanda la
conmutacién a conduccién convirtiéndola en espontanea. Esta situacion queda ilustrada en la
figura anterior donde se muestran estos conmutadores y sus procesos de conmutacion. La
representacién simbélica de los conmutadores con terminales internamente conectados se

simplifica eliminando dicho terminal.

2.6.2.3.2. Conmutadores de tres segmentos

Estos conmutadores se construyen mediante la combinacién serie o paralelo de
conmutadores tipo D y T y se dividen en dos grupos dependiendo de la posicion de los

segmentos de su caracteristica estatica:
Dos segmentos en el eje corriente y uno en el de tension:

Estos conmutadores son bidireccionales en corriente y unidireccionales en tension y se
construyen mediante la conexién en paralelo de un conmutador tipo T y otro tipo D. las

conmutaciones se pueden hacer cruzando el cuadrante positivo (conmutacion controlada) y

Figura 2.34. Conmutador de tres segmentos bidireccional en corriente.
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cruzando el origen (conmutacion inherente).

En principio se podrian considerar cuatro tipos de conmutacion: dos inherentes del
conmutador D (corte y conduccidn) y otras dos controladas de conmutadores tipo T, pero
parece mas interesante realizar una descripcion de estos conmutadores s6lo en el caso de
conmutaciones suaves. Atendiendo a las reglas citadas anteriormente, que rigen el
funcionamiento con conmutacion suave, vemos que un conmutador de tres segmentos debera
tener una conmutacion controlada, otra conmutacién espontanea y otra inherente. Para
conmutadores bidireccionales en corriente y unidireccionales en tension hemos de distinguir

dos casos:

e Si el circuito externo se comporta de modo capacitivo la conmutacién suave del diodo
serd la de corte luego la conmutacién controlada del conmutador tipo T serad

necesariamente a conduccién y la de corte sera espontanea en modo ZCS.

e Si el circuito externo se comporta de modo inductivo la conmutacién suave del diodo
sera la de conduccion y por lo tanto la controlada del conmutador tipo T debera ser a

corte y la espontanea a conduccion en modo ZVS.

La representacion grafica de los dos conmutadores con conmutaciones suaves

bidireccionales en corriente y unidireccionales en tension se muestra en la figura 2.34.
Dos segmentos en el eje tension y uno en el de corriente:

Estos conmutadores son bidireccionales en tension y unidireccionales en corriente y se
construyen mediante la conexion en serie de un conmutador tipo T y otro tipo D. las
conmutaciones se pueden hacer cruzando el cuadrante positivo (conmutacion controlada) y
cruzando el origen (conmutacién inherente). Teniendo en consideracion unicamente las
conmutaciones suaves existe dos tipos de estos conmutadores. En el primero de ellos el diodo
tendra la conmutacién inherente de corte cuando el modo de trabajo sea capacitivo y por lo
tanto la conmutacion controlada sera la de conduccion con conmutacion espontanea a corte en
modo ZCS. El otro trabaja en modo inductivo con conmutacién inherente del diodo a
conduccion y conmutacion controlada a corte con conmutacion espontanea a conduccion en
modo ZVS. La representacion grafica de estos conmutadores se muestra en la siguiente

figura.
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Figura 2.35. Conmutadores de 3 segmentos bidireccional en tension

De lo anteriormente expuesto se puede concluir que un conmutador de tres segmentos
debe de tener forzosamente sélo una conmutacién controlada y otra inherente. En el caso de
convertidores con conmutaciones duras como las PWM se necesitan las dos conmutaciones
controladas, a corte y conduccién, pero cuando esto ocurre el segmento de la caracteristica
estatica correspondiente al conmutador tipo D no se usa y debemos considerar al conmutador
de tres segmentos durante determinadas fases de trabajo en estas céndiciones, como si se

tratara realmente de uno de tan solo dos segmentos

2.6.2.3.3. Conmutadores de cuatro segmentos

Estos conmutadores tienen dos segmentos de su caracteristica estatica sobre el eje de
tensiones y otros dos sobre el eje de corrientes. Se caracterizan por ser bidireccionales tanto
en corriente como en tensién y se construyen con asociaciones serie y paralelo de dos
conmutadores tipo T y dos tipo D, o lo que es lo mismo, mediante la conexién serie o paralelo
de dos conmutadores de tres segmentos. Como ya dijimos anteriormente la caracteristica

estatica de estas posibles configuraciones es la misma.
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2.7. ESTRUCTURA DE LOS CONVERTIDORES ESTATICOS

La estructura de los convertidores estaticos depende entre otras cosas de la naturaleza
de las fuentes (generadores y cargas) que tiene conectadas que pueden comportarse como
fuentes de tensibn o de corriente con determinadas caracteristicas de polaridad o

reversibilidad que definiran la topologia y tipo de conmutador adecuado en cada caso.

En algunas ocasiones se utilizaran convertidores directos cuando la energia fluye
desde el generador a la carga atravesando unicamente los conmutadores sin elementos
intermedios de almacenamiento temporal de energia. Esta es la llamada conversioén directa
mientras que cuando existan una o varias etapas intermedian de almacenamiento temporal de

energia se hablara de la conversion indirecta.

Los convertidores directos son por lo tanto redes eléctricas compuestas inicamente
por conmutadores sin capacidad de almacenamiento de energia. En estas circunstancias se
tiene que la fuente de energia estara conectada o desconectada a la carga en funcion del estado
de los conmutadores. Estos procesos deben de cumplir las reglas basicas de conexién de

fuentes que dimos en el apartado anterior y que ahora conviene recordar:
e Se permite s6lo la conexion directa de fuentes de diferente tipo.
e Una fuente de tension puede quedar en circuito abierto pero no en cortocircuito.
¢ Una fuente de corriente puede quedar en cortocircuito pero no en circuito abierto.

Por lo tanto, atendiendo a la primera regla, un convertidor directo alimentado con una
fuente de tension debe tener como carga obligatoriamente una fuente de corriente. La
condicion dual, también permitida, sera la de un convertidor cuya fuente generadora es de

corriente y cuya carga es una fuente de tension.

En ambos casos se pude considerar al convertidor directo como un cuadripolo
conectado a una fuente generadora en su entrada y a una fuente carga en su salida. La segunda
y tercera regla determinan las unicas tres diferentes posibles conexiones de los dipolos fuente

generador y fuente carga a la entrada y la salida del cuadripolo convertidor directo.
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Estas conexiones determinan, por lo tanto, las topologias, tipos de conmutadores y
secuencia de estados validos en el convertidor. En la siguiente figura se muestran estas

conexiones para los convertidores alimentados por tension y por corriente.

Estas posibles conexiones se corresponden a las que podrian existir en un convertidor

directo con topologia de puente completo con cuatro conmutadores.

ol [Bel__[8e>X<]8
8] logl [0 8>

Figura 2.36. Conexiones entre fuentes en convertidores estdticos directos.

O Q- O

Figura 2.37. Convertidores directos duales con topologia puente completo

Los convertidores indirectos normalmente estarin constituidos por una asociacion de
dos o mas convertidores directos y por componentes reactivos que apareceran distribuidos en
etapas intermedias y cuya misién es almacenar la energia entregada temporalmente a la salida
de un convertidor directo hasta que sea recogida en la entrada del siguiente. Este tipo de
convertidores se usa cuando las fuentes generador y carga son del mismo tipo, fuentes de
tensién o de corriente, o cuando son de naturaleza, polaridad o reversibilidad incompatibles
como ocurre en los convertidores DC/DC o AC/AC donde es necesario una etapa intermedia

para conseguir la conversion.
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El disefio de estos convertidores, una vez elegido el tipo de componente reactivo de
almacenamiento, se resuelve con la sintesis individual de los convertidores directos que lo

componen.

2.8. CELDAS ELEMENTALES DE CONMUTACION.

El funcionamiento de un convertidor estatico viene dado por una secuencia de modos
elementales, que se caracterizan por tener una red eléctrica determinada por la interconexion
de sus ramas activas, de manera que el circuito obtenido es diferente del modo anterior y del

que le sigue. Se tiene de este modo, un proceso secuencial de modificacion de la red eléctrica

del convertidor.

Estas ramas activas, compuestas unicamente por conmutadores conectados en forma
de estrella con un nodo comin, se denominan celdas elementales de conmutacién y un
convertidor estard compuesto por una o varias de estas celdas. La conexion de las celdas

elementales a las fuentes del convertidor debera obedecer a las siguientes reglas
¢ El nodo comin de la celda debera estar conectada a una fuente de corriente.

e Los restantes terminales de los conmutadores estaran conectados a fuentes de tension.
De este modo se cumple la regla basica que permite sélo la conexion de fuentes de

diferente tipo.

e En un momento dado, sélo uno de los conmutadores de la celda debe estar en estado
de conduccidn. Asi nunca serd posible interconectar fuentes de tensidon o

cortocircuitarlas ni dejar a la fuente de corriente en circuito abierto.

Con independencia del mimero de fuentes y conmutadores, la tltima regla determina
que en cada mecanismo de conmutacién sélo se ven implicados dos conmutadores, el que se
corta y el que pasa a conduccion. En la siguiente figura se muestra la celda basica elemental
que esta constituida por tanto sélo dos conmutadores conectados a una fuente de corriente y a

una fuente de tensién.
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Figura 2.38. Celda elemental de dos conmutadores.

Por lo tanto, en la celda elemental sélo son posibles los siguientes estados

estacionarios de los conmutadores:
ESTADO 1

CONMUTADOR | ESTADO | TENSION vk | CORRIENTE ik
K1 ON 0 I
K2 OFF \% 0

ESTADO 2

CONMUTADOR | ESTADO | TENSION vk | CORRIENTE ig
K1 OFF \% 0
K2 ON 0 -1

Estos estados definen la caracteristica estatica de los conmutadores. Se observa que K;
debe tener una conmutacién controlada mientras que K, tendra una conmutacion inherente.
De esto se puede deducir que la conmutacion de una celda elemental esta caracterizada por la
conmutacién controlada de uno de los conmutadores que induce la conmutacién inherente del

otro.

Existen dos posibles procesos de conmutacion al pasar del estado uno al dos o

viceversa que definiran la caracteristica dindmica de los conmutadores. Puesto que uno de los
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conmutadores tiene su conmutacion inherente sélo sera necesario diferenciar las dos posibles

conmutaciones controladas del otro que son:
e Conmutacién a corte (al pasar del estado uno al dos).
e Conmutacién a conduccion (al pasar del estado dos al uno).

Atendiendo a las consideraciones anteriores se puede enunciar una regla simple que
especifica el proceso de conmutacién del conmutador con independencia de su posicion en la
celda y del sentido de la corriente o de la tension: Si el signo de la corriente atravesando el
conmutador que estaba en conduccion antes de la conmutacion y el signo de su tension
después de ella son iguales, la conmutacion controlada debe ser la de corte. En caso
contrario la conmutacion debe ser inherente. Si el signo de la corriente atravesando el
conmutador que estaba en corte antes de la conmutacion y el signo de su tension después de
ella son distintos, la conmutacion controlada debe ser la de conduccion. En caso contrario la

conmutacion debe ser inherente.

En la siguiente figura se muestran dos casos practicos de convertidores compuestos
por una sola celda elemental con la representacion grafica de los conmutadores adecuados
segun los criterios anteriormente expuestos. La caracteristica unidireccional de las fuentes del

circuito imponen que los conmutadores deban ser tinicamente de dos segmentos.

N . N4
<>§z<zz> T O
/N

Figura 2.39.Convertidores con una celda elemental.
En la parte izquierda de la figura aparece la celda elemental que constituye €l circuito

chopper alimentado con fuente de tensidn y con carga fuente de corriente A la derecha se ha

considerado la celda en conexién dual, es decir, alimentada con una fuente de corriente y con
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carga fuente de tensién. Podria corresponder a la celda de conmutacion de un convertidor tipo

Boost.

En la siguiente figura se muestran, como ejemplo, la conexién de celdas elementales
(enmarcadas con lineas discontinuas) en puentes completos con fuente de tension y de

corriente.

Figura 2.40. Diversas conexiones de celdas elemental en puentes completos.

La reversibilidad de las fuentes determina la caracteristica estatica de los
conmutadores de la celda. Para las topologias habituales de puente completo, cuando la carga
es una fuente de corriente totalmente reversible, la alimentacién debe ser una fuente unipolar
de tensién reversible en corriente y los conmutadores de la celda han de ser unidireccionales
en tension y bidireccionales en corriente. De modo dual, cuando la carga es una fuente de
tensién totalmente reversible, se ha de alimentar con una fuente unipolar de corriente
reversible en tensién y los conmutadores deben ser unidireccionales en corriente y

bidireccionales en tension.

Por lo tanto, estos conmutadores deben ser de tres segmentos con una caracteristica
estatica que permita la bidireccionabilidad adecuada y una caracteristica dinamica acorde con

la regla de la conmutaci6n de la celda antes mencionada.

Existen cuatro posibles configuraciones para las celdas elementales en puentes
completos: dos de ellas para los alimentados con fuente de tension y otras dos para los

alimentados con fuente de corriente. En la siguiente figura se muestran estas celdas.
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Figura 2.41.Celdas elementales para puentes con fuente de tension.
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Figura 2.42.Celdas elementales para puentes con fuente de corriente.

2.9. INVERSORES RESONANTES.

Se pueden definir a los inversores como aquellos convertidores cuya salida es una
magnitud alterna obtenida a partir de otra continua. Estamos hablando de convertidores
DC/AC con salida monofasica no modulada cuya estructura depende de la naturaleza de la
fuente DC. La topologia mas frecuente, que no la unica, es la del puente completo que como
ya hemos mencionado en el apartado anterior, pueden ser alimentados con fuente DC de
tension o de corriente (ambas unidireccionales). A partir de este momento, cuando se hable de
inversores en términos generales, se asumira que se trata de inversores con esta determinada

topologia.

De un simple estudio de esta estructura se puede deducir que la salida de tensién de un
inversor alimentado con tensi6n, trabajando con ciclo del 50%, tendrd necesariamente una
forma de onda cuadrada ya que en una fase de funcionamiento los conmutadores de una

diagonal del puente estaran en conduccion y los de la otra en corte conectando directamente la
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fuente DC a la carga (+Vpc). En la otra fase los estados de los conmutadores se invierten y
conectan a la carga la fuente invertida (-Vpc). De modo andlogo, cuando la fuente es de

corriente continua la salida de corriente es cuadrada.

Si la carga es resistiva pura, en ambos casos, tanto la tensién como la corriente son
cuadradas y el factor de potencia a la salida (el coseno del 4ngulo de desfasaje entre tensién y
corriente) es la unidad. En el caso que la carga tenga componente inductiva, como es el caso
de una carga serie RL, el factor de potencia sera distinto de la unidad y para poder
compensarlo, es decir aumentarlo lo mas posible, serd necesario conectar a la carga un
componente reactivo adecuado. Este componente es el condensador que se puede éonectar en
serie formando un circuito RLC denominado circuito resonante serie. También se puede

conectar en paralelo para formar un circuito resonante paralelo.

El circuito resonante serie se considera como una fuente de corriente y por lo tanto un
inversor con este tipo de carga, denominado inversor resonante serie, debe necesariamente
ser alimentado por una fuente de tension. Analogamente, el circuito resonante paralelo se
considera como una fuente de tensidn y el inversor resonante paralelo correspondiente debe

tener conectado a su entrada una fuente de corriente.

Ambos circuitos resonantes se caracterizan por su factor de calidad Q y su frecuencia
de resonancia a@y. Si el factof de calidad es suficientemente alto, cuando el inversor funcione a
una frecuencia muy préxima a la de resonancia, el factor de potencia serd préximo a la unidad
y la forma de onda de la magnitud de salida distinta de la que caracteriza la fuente (corriente
para los inversores alimentados por tensi6n y tensién para los alimentados por corriente) sera

practicamente sinusoidal.

Tanto la caracteristica estatica como la dinamica de los conmutadores elegidos para la
construccion del puente inversor vendra determinada por la naturaleza de la carga durante el
proceso de conmutaciéon atendiendo a la regla de conmutacién de celdas elementales
enunciada en el apartado anterior, para lo cual habra que tener en cuenta la fase entre las
tensiones y las corrientes en el circuito resonante. Si la frecuencia de conmutacion coincide
exactamente con la de resonancia la fase es cero pero en caso contrario aparece una diferencia
de fase cuyo signo esta determinado por la relacion entre las frecuencias. Vamos a realizar a
continuacién un estudio detallado en estos términos de los inversores alimentados por tensién

y por corriente.
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2.9.1. INVERSORES RESONANTES ALIMENTADOS POR TENSION.

El hecho de que estos inversores tengan como fuente de alimentacion una fuente de
tension hace necesario que la fuente carga sea de corriente. El circuito de carga
correspondiente debe ser un circuito resonante serie puesto que se comporta de modo

transitorio como una fuente de corriente ya que su impedancia instantanea es infinita.

El médulo de la impedancia de un circuito resonante serie se hace minimo a la
frecuencia de resonancia al tiempo que la fase se hace cero. Con frecuencias mayores que la
resonancia la impedancia tiende a subir al igual que la fase que lo hace de modo asintético
hasta los 90°. Para frecuencias menores que la resonancia, la impedancia también sube pero Ia
fase baja tendiendo asintoticamente a -90°. Esto significa que para la frecuencia de resonancia
el circuito resonante se comporta de modo resistivo puro mientras que fuera de la resonancia
se comporta de modo inductivo si la frecuencia de conmutacién es mayor que la de resonancia

o de modo capacitivo si es menor.

Esto es facil de recordar mediante la siguiente interpretacién simple considerando la
impedancia de los componentes reactivos del circuito llevando la frecuencia a los extremos.
Si la frecuencia tiende cero la impedancia de la inductancia se hace despreciable
(cortocircuito) y queda la correspondiente al condensador (compoﬂamiento capacitivo). Si la
frecuencia tiende al infinito la impedancia del condensador tiende a cero y queda la de la

inductancia (comportamiento inductivo).

Lo més importante de todo lo anterior es que para el comportamiento capacitivo la

corriente esta adelantada respecto de la tensidon (fase negativa) mientras que para
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Figura 2.43. Comportamiento del circuito resonante serie.
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comportamiento inductivo ocurre todo lo contrario.

CONMUTACION
CAPACITIVA

CONMUTACION
INDUCTIVA

Figura 2.44. Formas de onda asociadas para los distintos modos de conmutacion.

La topologia adecuada para trabajar en condiciones de conmutacion suave en el caso
capacitivo es aquella cuyos conmutadores de tres segmentos son bidireccionales en corriente
con conmutacién controlada a conduccién. Para el caso inductivo los conmutadores

bidireccionales en corriente tiene que tener controlada sélo la conmutacion de corte.
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Figura 2.45. Topologia de los inversores resonantes serie en conmutacion suave.
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La representacion grafica de los inversores resonantes correspondientes se muestra en

la figura 2.45.

2.9.2. INVERSORES RESONANTES ALIMENTADOS POR CORRIENTE.

Este tipo de inversores tienen como fuente de alimentacién una fuente de corriente por
lo que se hace necesario que la fuente carga sea de tensién. El circuito de carga
correspondiente debe ser un circuito resonante paralelo puesto que se comporta de modo

transitorio como una fuente de tension ya que su impedancia instantanea es cero.

El médulo de la impedancia de un circuito resonante paralelo se hace maximo a la
frecuencia de resonancia al tiempo que la fase se hace cero. Con frecuencias mayores que la
resonancia la impedancia tiende a bajar al igual que la fase que lo hace de modo asintdtico
hasta los -90°. Para frecuencias menores que la resonancia, la impedancia también baja pero
la fase sube tendiendo asintoticamente a 90°. Esto significa que para la frecuencia de
resonancia el circuito resonante se comporta de modo resistivo puro mientras que fuera de la
resonancia se comporta de modo inductivo si la frecuencia de conmutacién es menor que la de

resonancia o de modo capacitivo si es mayor.

Aqui también se puede dar una interpretacién simple considerando la impedancia de
los componentes reactivos del circuito llevando la frecuencia a los extremos. Si la frecuencia
tiende cero la impedancia del condensador se hace infinita (circuito abierto) y queda la

correspondiente a la inductancia (comportamiento inductivo). Si la frecuencia tiende al
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Figura 2.46. Comportamiento del circuito resonante paralelo.
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infinito la impedancia de la inductancia tiende a infinito y queda la del condensador.

CONMUTACION CONMUTACION
INDUCTIVA CAPACITIVA

Figura 2.47. Formas de onda asociadas para los distintos modos de-conmutacion.

La topologia adecuada para trabajar en condiciones de conmutacion suave en el caso
capacitivo es aquella cuyos conmutadores de tres segmentos son bidireccionales en tension
con conmutacién controlada a conduccién. Para el caso inductivo los conmutadores

bidireccionales en tensi6n tienen que tener controlada sélo la conmutacién de corte.

La representacién gréfica de los inversores resonantes correspondientes se muestra en

la figura 2.48.
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Figura 2.48. Topologia de los inversores resonantes paralelo en conmutacién suave.

78



Capitulo 2 CONCEPTOS BASICOS EN INVERSORES RESONANTES PARALELO

2.9.3. PROPIEDADES DE LOS INVERSORES RESONANTES.

De todo lo anteriormente tratado se puede resumir que en los procesos de conmutacion
de los inversores resonantes cada conmutador tiene una conmutacién controla y otra inherente

y las consecuencias de este tipo de operacion son muy ventajosas.

Las conmutaciones inherentes se realizan a conduccion en condiciones ZVS y a corte
en ZCS con lo que tedricamente se realizan con pérdidas nulas. Sélo habria, en un principio,
pérdidas en las conmutaciones controladas que pueden ser minimizadas con la ayuda de redes
de ayuda a la conmutacion (snubbers). Si tomamos conmutadores con conduccién controlada
la red snubber seria una inductancia en serie. Como en estos conmutadores el proceso de corte
es inherente con corriente nula, al final ya no quedaria energia almacenada en la inductancia
que poderse disipar. En el caso de conmutadores con conmutacién controlada de corte la red
sunbber seria un condensador conectado en los bornes del conmutador que tendria carga cero
al llegar al momento de la conmutacién inherente de conduccion ya que esta se produce con
tensién cero y no habria disipaciéon de energia. Por lo tanto, en inversores resonantes se
pueden utilizar redes de ayuda no disipativas (en caso ideal) con lo que es posible su

dimensionamiento generoso sin pérdida de rendimiento.

En estas condiciones las pérdidas de conmutacién en inversores resonantes son muy
reducidas con lo que es posible alcanzar grandes frecuencias de funcionamiento sin que ello
afecte considerablemente al rendimiento. Eligiendo los dispositivos conmutadores adecuados
(por ejemplo transistores MOS) se pueden alcanzar frecuencias cercanas a 1 MHz manejando

altos niveles de potencia y rendimientos muy aceptables.-

El hecho de que las condiciones de conmutacién presentes en inversores resonantes
sean tan favorables nos hace deducir que el estrés de los conmutadores serd minimo con lo

‘que se puede optimizar un factor tan importante como es la fiabilidad.

Por otro lado, el hecho de que algunas magnitudes eléctricas envueltas en el
funcionamiento de este tipo de convertidores sean sinusoidales y que las que no lo son pueden
tener sus transiciones suavizadas en virtud del uso de las redes de snubber, hace que los
niveles de emisién de interferencias electromagnéticas baje notablemente en los inversores
resonantes en comparacion con otros tipos de convertidores, con lo que se mejora la
compatibilidad electromagnética de estos equipos, siendo este un factor muy importante

habida cuenta de la rigurosa normativa impuesta actualmente en este campo.
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2.10. GENERADORES CON CIRCUITO RESONANTE PARALELO

Basicamente, un generador para caldeo por induccion es un convertidor AC/AC cuya
salida monofasica debe de tener amplitud variable a una frecuencia relacionada con la de
resonancia del circuito resonante de carga. Este convertidor indirecto se compone de dos
convertidores directos, el primero de ellos es un rectificador (convertidor AC/DC) y el
segundo un inversor monofasico (convertidor (DC/AC). A continuacién vamos a hacer una
breve descripcién del convertidor de entrada y de su circuito de control dejando el estudio

profundo del circuito inversor y sus estrategias de control para los préximos capitulos.

2.10.1. CONVERTIDOR DE ENTRADA

Los generadores con circuito resonante paralelo necesitan una fuente de corriente
continua para la alimentacién del inversor. Puesto que la red de alimentacién comercial
eléctrica disponible es fuente de tensidn alterna, la fuente de corriente continua se puede
construir mediante un rectificador con su entrada en la red y a cuya salida se conecta una gran
inductancia. El resultado es una fuente de continua cuya impedancia instantinea de salida es
infinita (impedancia alta para alterna) que es la caracteristica basica de una fuente de

corriente.

Ademis, debido a que la impedancia del circuito resonante paralelo es nula lejos de la
resonancia, debemos de dotar al circuito fuente de corriente continua de un sistema de
regulacién que permita controlar su corriente de salida de modo estacionario incluso cuando
se conmuta al inversor lejos de resonancia. Por lo tanto, la fuente de corriente tiene que ser

regulable con lo que el rectificador tiene que tener una amplitud de salida variable.

Aprovechando esta circunstancia, la regulacién de potencia de salida del generador se
hara mediante el control de la corriente de la fuente entrada manteniendo todo el tiempo al
circuito inversor trabajando cerca de la frecuencia propia del circuito resonante paralelo. Esto
se puede conseguir mediante un rectificador totalmente controlador o afiadiendo un circuito

chopper a la salida de un rectificador no controlado.

La fuente de alimentacién de red para las potencia usuales en caldeo por induccion
debe ser trifasica y, por lo tanto, en ambas soluciones el rectificador debe ser trifasico. En las

dos siguientes figuras se muestran los diagramas correspondientes a los dos posibles circuitos
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para el convertidor de entrada AC/DC de un generador de caldeo por induccién con carga

circuito resonante paralelo.

El circuito chopper es una celda de conmutacion basica constituida por un conmutador
y un diodo volante que se conectan a la salida de un rectificador trifasico no controlado que
provee al chopper de tensién continua de valor medio constante. Mediante la regulacion del
ciclo de conduccién del conmutador se puede regular la tension de salida aplicada a la

inductancia de salida cuyo valor viene dado por la funcién de transferencia del circuito

chopper:

v, =DV, (2.45)

o

Donde D es el ciclo de conduccion, ¥, es valor medio de la tensién de salida del
chopper y V4 su tension de entrada que se corresponde con valor mgdio de la tension de
salida del rectificador trifasico completo no controlado que viene dado por la siguiente

expresion.

32 (2.46)

donde V3, es el valor eficaz de la tensidn entre fases de la red trifasica de alimentacion del

rectificador.

Vi Vo
AKE T __
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CIRCUITO DE K
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Figura 2.49. Convertidor de entrada chopper de un generador resonante

paralelo.

En modo estacionario la inductancia de salida trabaja con un valor medio nulo de

tension entre sus bornes por lo que su corriente viene dada por cociente entre la tension ¥,y la
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resistencia de entrada equivalente del circuito inversor. Mediante un adecuado circuito de

realimentacion se puede conseguir que el conjunto actie como fuente de corriente regulable.

En aplicaciones de caldeo por induccién el circuito chopper trabaja con frecuencias de
conmutacién de algunos kiloherzios y el conmutador elegido es del tipo transistor bipolar
Darlington o transistor IGBT. Atendiendo a la ecuacién 2.4.5, tedricamente la tension de
salida del chopper puede ser nula y por consiguiente el circuito puede actuar como fuente de
corriente incluso cuando la resistencia de entrada equivalente del inversor es cero, es decir,
cuando este trabaja muy lejos de la frecuencia de resonancia o en condiciones de
cortocircuito. Sin embargo, en la practica no es pdsible hacer trabajar al chopper con ciclos de
conduccién muy reducidos por lo que a este circuito se ha de afiadir algin otro que permita

limitar la corriente es los casos anteriormente mencionados.

El otro circuito adecuado para implementar el convertidor de entrada es el rectificador
controlado. En este caso se suele conectar a la red un circuito rectificador de tiristores
totalmente controlado con una gran inductancia a su salida. Mediante un correcto control de la
secuencia y fase de los disparos de los tiristores se puede obtener a la salida del rectificador
una tensién regulable y, al igual que en circuito anterior, mediante un adecuado circuito de

realimentacién se consigue que €l conjunto actie como una fuente de corriente regulable.

| AL —

Vao o CIRCUITO DE
| CONTROL

—

Figura 2.50. Convertidor de entrada rectificador totalmente controlado de un

generador resonante paralelo.

Fl valor medio de la tensién de salida del rectificador totalmente controlado viene

dado por:
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V, = -3—;? Vy cosa (2.47)

Donde se define como 4ngulo de control « a la fase correspondiente al retraso entre el
instante de disparo de los tiristores y el correspondiente de conduccién completa, en ¢l que el
rectificador controlado se comportaria como no controlado. En este caso no hay limitaciones
practicas que nos impidan conseguir tensiones nulas en la salida por lo que este circuito es
muy apropiado para la alimentacién de inversores resonantes paralelo incluso cuando trabajan
fuera de la resonancia o en condiciones de cortocircuito sin necesidad de afiadir circuitos

auxiliares de limitacion.

Puesto que la carga del circuito rectificador es una gran inductancia, con lo que se
puede asumir que su corriente de salida en régimen transitorio es constante, se puede ver que
para 4ngulos de disparo « superiores a 90° la tensién aplicada es negativa y en este caso el
rectificador actia como inversor "devolviendo" de modo transitorio energia a la red con lo

que se consigue un proceso de parada del generador mucho maés rapido y seguro.

El circuito chopper tiene en principio unicamente un componente controlado por lo
que la complejidad del sistema de control es baja comparada conla del circuito rectificador
trif4sico totalmente controlado en el que hay que gobernar el disparo de sus seis tiristores. Sin
embargo la complejidad del montaje. de los componentes de potencia de un circuito chopper
es mayor que las del rectificador controlado sobretodo si tenemos en cuenta la inclusién del-
circuito auxiliar de limitacién de corriente necesario para trabajar lejos de la frecuencia de
resonancia o en cortocircuito. Un adecuado estudio de costes no llevaria a concluir que para
generadores de potencia inferior a 25 kW la solucién del circuito chopper es viable mientras

que el rectificador totalmente controlado es mas adecuado para potencias mayores de 25 kW.

2.10.2. SISTEMAS DE REGULACION Y CONTROL

En generadores para caldeo por induccion la regulacion de las magnitudes de salida
estd en funcidn, en muchos casos, de la aplicacion. Asi por ejemplo, para forjas o revenidos es
interesante mantener fija la tension de salida durante el proceso de calentamiento, mientras
que para aplicaciones de temple o soldadura es mas interesante mantener el valor de la

potencia.
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Por lo tanto, los lazos de regulacién y control en este tipo de generadores deben de ser
configurables para dotarles de la mayor flexibilidad de control posible. Deberén de existir
sensores para poder hacer las correspondientes mediciones de tensién o de potencia de salida
que seran los valor a regular en un primer lazo de realimentaciéon. Ademas habra que disefiar
sistemas realimentados de limitacién que actiien sobre el lazo anterior en el caso de que se
alcancen los valor maximos admisibles de corriente de entrada al inversor o tension de salida

que estan determinados por el dimensionamiento de los circuitos rectificador e inversor.

Con independencia de todo lo anteriormente expuesto, lo que es mas interesante
resefiar es que, como se vera en las ecuaciones de apartado siguiente, todas las magnitudes de
salida estdn en funcién de la corriente de salida del rectificador 14 y esta a su vez estara ligada
con el 4ngulo o de control de rectificador. Por lo tanto, el lazo ultimo de regulacion debe ser
el de corriente de I4 sobre el que inciden los lazos anteriores. En la siguiente figura se muestra
un diagrama simplificado del sistema de regulacion anteriormente expuesto. Los bloques Ly y
L; corresponden respectivamente a los circuitos de limitacién de tensién y de corriente
méaximas mientras que G; y G, son los compensadores que corresponden al lazo de regulacion

de tensi6n o potencia de salida y al de corriente del rectificador.

VMF Id

P —o

ref +( }— G = G, a
Vmax -

- o
Imax -
Figura 2.51. Sistema de regulacién para generadores paralelo para caldeo por induccion.

La tensién de control o aqui obtenida sera la entrada para un modulador de fase

trifasico cuyos pulsos de salida atacaran a las puertas de los tiristores del circuito rectificador.
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3. ESTUDIO DE LOS PROCESOS DE CONMUTACION DEL
INVERSOR RESONANTE PARALELO

3.1. INTRODUCCION

Como ya hemos citado anteriormente, en la actualidad los generadorés usados en
caldeo por induccidn son, en la mayoria de los casos, convertidores estaticos cuyas cargas son
de tipo resonante paralelo o serie. Para aplicaciones de muy alta frecuencia los mas frecuentes
son los de topologia paralelo con inversores cuyos conmutadores tienen transistores MOS.
Este tipo de inversores, al estar alimentados por corriente, esta especialmente indicado para
alimentar a cargas de bajo valor 6hmico que son las que nos encontramos generalmente en

aplicaciones de alta frecuencia que tienen inductores de baja inductancia.

En el presente capitulo vamos a estudiar de un modo profundo este tipo de inversores
y especialmente sus procesos de conmutacién en diferentes modos de trabajo y bajo las
condiciones de funcionamiento que imponen los componentes reales y parasitos,
especialmente las inductancias que corresponden a las conexiones de potencia que se realizan
entre los semiconductores del inversor, dentro de los propios semiconductores y entre el

inversor y la carga resonante.

Ademés, se hara un estudio de las estrategias de disparo adecuadas para asegurar el
correcto funcionamiento del inversor minimizando pérdidas en modo estacionario y ante
cambios de carga y frecuencia, fendmenos éstos bastante frecuentes en algunas aplicaciones

de calentamiento por induccidn de alta frecuencia como la soldadura de tubo entre otras.

Este analisis se completard con un estudio de perdidas del transistor con €l que se
pretende demostrar que mediante la estrategia de disparo expuesta finalmente se consigue
trabajar a altas frecuencias, mayores que las que se conseguirian con otras soluciones, sin

perder fiabilidad.
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3.2. CIRCUITO INVERSOR

El circuito inversor utilizado para cargas resonantes paralelo es el puente monofisico
completo alimentado por corriente, ya que para este tipo de fuentes, independientemente de la
potencia de trabajo, la solucién del semipuente inversor no es facilmente aplicable al contrario
de lo que ocurre para inversores con carga resonante serie. El hecho de que la fuente de
corriente sea unipolar en corriente y que la carga sea reversible hace que el inversor estar
constituido por dos celdas bésicas con conmutadores bidireccionales en tensién y
unidireccionales en corriente. Atendiendo a los criterios expuestos en el capitulo anterior, los
conmutadores tendran sus conmutaciones inherentes o controladas en funcién del modo de

trabajo del inversor. En los proximos apartados estudiaremos con detalle este asunto.

En el caso ideal la corriente que atraviesa la carga es cuadrada y, para factores Q
suficientemente altos, la tensién es sinusoidal. La fase entre estas sefiales es cero si la
frecuencia de conmutacién del inversor es exactamente la de resonancia del circuito de carga.
Si no es asi se dan los dos casos que a continuacién se describen. Cuando la fase de la
impedancia del circuito resonante paralelo es positiva, el comportamiento del circuito es
inductivo y la tension esta adelantada respecto' de la corriente. Esto ocurre cuando la
frecuencia de conmutacién es menor que la de resonancia. Se dice en estas condiciones que
las conmutaciones son en modo inductivo. En el caso contrario, la fase es negativa y la
tensioén esta retrasada respecto de la corriente y por lo tanto, el comportamiento del circuito es
capacitivo. Ahora la frecuencia es superior a la de resonancia y se dice que las conmutaciones

son en modo capacitivo.

Para el modo de conmutacién inductivo los conmutadores del inversor deben de tener
su conmutacién de corte controlada y su conmutacién de conduccién inherente. Para el modo
de conmutacién capacitivo la conmutacién a conduccién debe de ser controlada y la de corte

inherente.

3.2.1. FORMAS DE ONDA Y ECUACIONES BASICAS DE DISENO

Asumiendo que como circuito basico para la fuente de corriente se elige el constituido
por un rectificador totalmente controlado con una gran inductancia a su salida y que el

conmutador idéneo para el inversor trabajando a alta frecuencia es el transistor MOS,
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podemos representar en la siguiente figura el diagrama completo de un generador resonante

paralelo.

K1t T ;ELQ'
i

Vi R
D- B o

Figura 3.1. Generador resonante paralelo.

Las formas de onda mas relevantes del generador resonante paralelo que corresponden a
cada uno de los modos de conmutacién son, para el caso ideal, las que se muestran en la

siguiente figura.

SN

aYaVaRNatata
/y  V VN N\

CONMUTACION MODO CAPACITIVO CONMUTACION MODO INDUCTIVO

Figura 3.2. Principales formas de onda en generadores paralelos.
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En las siguientes ecuaciones se da la relacién entre los valores eficaces de la tensién
de salida Vypr, la corriente de salida Iy y el valor medio de la corriente de la fuente /I,
teniendo en cuenta que el rendimiento del inversor es 7, que la fase entre tensién y corriente
de salida en @'y que Ry es la resistencia equivalente paralelo del circuito resonante. La tension
V4 corresponde al valor medio de la tensi6n de entrada al inversor que en régimen transitorio

coincide con la tension de salida del rectificador.

7V,

Vyr = §——— 3.1)
MF ”2x/5cos¢ (

Puesto que el circuito resonante es un filtro pasabanda de alta Q consideraremos

tinicamente el valor eficaz del primer arménico de la corriente de salida del inversor cuyo

valor es:
471 7V,
I,=—%= d (3.2)
o 2\2 242R,cos? o
De la ecuacién anterior se deduce que:
2
14
=t Td ‘ (3.3)
8R,cos” ¢
Por lo tanto, la potencia de salida del inversor viene dada por:
812 R, cos’ ¢
P=Vy el \pcosp=———>"—"— (3.4)

y/4

La relacion entre la corriente por el condensador del circuito resonante y la corriente

de salida es:

1
¢ 202 cosp (3.5)

1 e @,

Mientras que la relacién entre la corriente por el inductor del circuito resonante y la

corriente de salida es:
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L 9P s (.6)
(7))

IMF

Ambas coincidiran con Q cuando se trabaje justamente a la frecuencia de resonancia.

3.2.2. CIRCUITO DE CONTROL

Inicialmente, 1a misién fundamental del circuito de control del inversor es generar las
sefiales de disparo de los transistores de pbtencia de modo que se mantenga al inversor
trabajando siempre cerca de la frecuencia de resonancia del circuito de salida para lo cual es
necesario disefiar un circuito oscilador realimentado mediante la tensién de salida Vyr con el

objeto de conseguir trabajar a la frecuencia requerida.

En los proximos apartados vamos a ver la gran importancia que tiene el correcto
disefio de este circuito para conseguir el proceso de conmutacion adecuado del inversor y
poder asi trabajar a altas frecuencias en cualquier condicién. En el siguiente capitulo
estudiaremos detalladamente el disefio de este circuito en cuya realimentacion intervendran
otras sefiales ademas de la tension V. Inicialmente daremos el diagrama del circuito
simplificado en el que la realimentacion actia sobre un circuito oscilador controlado por
tensién (VCO) mediante un circuito que mide la fase entra la sefial Viyr y la propia salida del

VCO. El objetivo del circuito realimentado es mantener la fase préxima al valor ¢ deseado.

VuME Qi3
DF vCO

Q24

Figura 3.3. Sistema de control del disparo del inversor en generadores paralelo.

En la figura anterior el bloque DF es el detector de fase, VCO es el oscilador
controlado por tension y Qi3 y Q4 son los disparos de cada los conmutadores que componen

cada una de las dos diagonales del puente inversor.
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3.3. PROCESOS DE CONMUTACION EN CASO IDEAL

En este apartado vamos a estudiar el comportamiento del inversor con carga resonante
paralelo en el caso de que todos sus componentes sean ideales. Ademas se consideran
despreciables las inductancias y capacidades parasitas de las conexiones del circuito y se

supone que no existen pérdidas.

Vamos a estudiar separadamente los casos con modo de conmutacion capacitivo y con

modo de conmutacidn inductivo.

3.3.1. CONMUTACION EN MODO CAPACITIVO

En la parte izquierda del siguiente grafico se muestran las formas de onda de tensién y
corriente en la carga resonante y las formas de onda de la tension resultante en la entrada del
inversor correspondientes al modo de conmutacién capacitivo donde la frecuencia de
conmutacién es superior a la de resonancia. Las dos ultimas formas de onda corresponden a
las sefiales de disparo de los transistores de cada diagonal, correspondiendo Vg 3' con la sefial
de disparo de Q; y Qs, ¥ V24 con el disparo de los transistores Q; y Qa. Se han identificado
las diferentes fases de estas formas de onda que se corresponde con los distintos estados de
conduccién de los componentes del circuito los cuales aparecen representados en los
diagramas del lado derecho de la siguiente figura y que a continuacién describimos
detalladamente. Si se conviene que las corrientes son positivas cuando entran por la izquierda
de la carga y que las tensiones son positivas cuando el potencial del extremo izquierdo de la

carga es mayor que el del derecho, se pueden hacer las siguientes consideraciones.

33.1.1. ESTADOS DE CONDUCCION Y CORTE

Desde el instante t; al t,, que corresponde con el diagrama q, la corriente en la carga es
positiva y la tensién negativa. La corriente atraviesa los transistores Qi y Qs que estan
disparados. La tensién la bloquean los diodos D; y D4 puesto que la tensién que soportan los
transistores de esta rama es negativa y, por lo tanto, los diodos antiparalelo de los transistores

MOS, no representados en el diagrama por simplicidad, estan directamente polarizados.
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Figura 3.4. Modo de conmutacion capacitivo con componentes ideales.
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Entre los instantes t, y t; tanto la corriente como la tensién son positivas. La corriente

atraviesa los transistores Q; y Q; y la tensién la bloquean Q; y Q4. El diagrama

correspondiente es el b.
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En el diagrama c, para el intervalo definido por los instantes t3 y ts, la corriente ha
cambiado de sentido pero la tensién sigue siendo positiva por lo que la corriente atraviesa los
transistores Q; y Q4 que han sido disparados y la tensién la bloquean los diodos D, y D3

puesto que los transistores Q; y Q; tiene sus diodos antiparalelo directamente polarizados.

Finalmente, entre los instantes t, y ts la corriente y la tensién son negativas y conducen

los transistores Q; y Q4 y bloquean Q; y Qs. Corresponde el diagrama d.

3.3.1.2. PROCESOS DE CONMUTACION

Asumiendo que los componentes del circuito son ideales se puede hacer la siguiente

descripcion de las conmutaciones.

En el instante t; la tensién es negativa y los transistores Q; y Qs se disparan a
conduccién con lo que la tensién negativa de la carga se transmite a los diodos D, y D4 que se
cortan al quedar polarizados inversamente, por lo tanto, la corriente cambia de sentido aunque

los transistores Q; y Qg sigan disparados a conduccion.

En cualquier momento del intervalo definido por t; y t; los transistores Q; y Qq se
disparan a corte y cuando en el instante t, la tensién del circuito resonante cambia de signo,
los diodos D; y D4 quedan directamente polarizados y la tensién permanece bloqueada en esta

rama por los transistores Q; y Q.

En el instante t; la tensién es positiva y los transistores Q; y Qs se disparan a
conduccién con lo que la tension de la carga se transmite a los diodos D y D3 que se cortan al
quedar polarizados inversamente, por lo tanto, la corriente cambia de sentido aun cuando los

transistores Q; y Qq sigan disparados a conduccion.

Los transistores Q2 y Qs ya no estan disparados a conduccién y estin listos para
bloquear en el instante t4 cuando la tensién del circuito resonante cambie nuevamente de

sentido.

Es importante resaltar que la conmutacién controlada de los conmutadores es la de
conducciéon mientras que la de corte, que realizan los diodos, es por tanto inherente. Esto

concuerda con lo expuesto en el capitulo anterior en el que se dijo de los conmutadores
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idoneos para este modo de conmutacién eran los de tres segmentos con conmutacién
controlada de conduccidn. Por esta razén, la posicién de los flancos de las sefiales de puerta
que controlan el corte no es importante siempre que se sea posterior a la orden de conduccién
de los transistores de la otra rama y anteriores al cruce por cero de la tension. Contrariamente

los flancos que controlan la conduccién si que son importantes y fijan el valor de la fase .

El hecho de que haya un cierto tiempo en el que todos disparos estan solapados es
importante para asegurar que exista en todo momento, al haber siempre transistores en
conduccién, un camino para la corriente de la fuente. De no ser asi aparecerian muy

importantes sobretensiones en el circuito.

3.3.2. CONMUTACION EN MODO INDUCTIVO

En el siguiente grafico se muestran las formas de onda correspondientes al modo de
conmutacién inductivo donde la frecuencia de conmutacion es inferior a la de resonancia. Al
igual que en el apartado anterior, se han identificado las diferentes fases de estas formas de
onda que se corresponde con los distintos estados de conduccién de los componentes del
circuito los cuales aparecen representados en los diagramas del lado derecho de la siguiente

figura. Con todo ello se puede realizar el siguiente estudio de estados y conmutaciones.

332.1. ESTADOS DE CONDUCCION Y CORTE

Entre los instantes t; y t; tanto la corriente como la tensién son positivas. La corriente
atraviesa los transistores Q; y Qs; y la tension la bloquean Q, y Q. El diagrama

correspondiente es el a.

Desde el instante t; al t;, que corresponde con el diagrama b, la corriente en la carga es
positiva y la tension es negativa. La corriente atraviesa los transistores Q; y Q; y la tension

queda bloqueada por los diodos D, y D4

El diagrama ¢ muestra la situacion que se tiene entre los instantes t3 y t; donde la

corriente y la tension son negativas y conducen los transistores Q, y Q4 y bloquean Q; y Qs.
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Figura 3.5. Modo de conmutacion inductivo con componentes ideales.

Para el intervalo definido por los instantes t; y ts, que corresponde al diagrama 4, la
tension ha cambiado de sentido pero la corriente sigue siendo negativa por lo que conducen

los transistores Q; y Q4 y la tensién la bloquean los diodos D; y Ds.
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3.3.2.2. PROCESOS DE CONMUTACION

Asumiendo que los componentes del circuito son ideales se puede hacer la siguiente

descripcién de las conmutaciones.

Justo antes del instante t; la tensién era positiva y la corriente negativa circulando por
los transistores Q, y Q4. La tension la bloqueaban los diodos D, y D3 y los transistores Q; y
Qs ya han sido disparados a conduccion. En el instante t; los transistores Q, y Q4 se disparan a
corte y consiguientemente la corriente cambia de sentido pasando los diodos y los transistores
de larama 1 y 3 a conduccién. Los transistores Q; y Q4 son los que ahora bloquean la tension

de la carga.

En el instante t; la tension cambia de signo y, por lo tanto, los diodos D; y Dy se
polarizan inversamente pasando a bloquear la tension de la carga. La corriente continua

siendo positiva.

En el instante t3 los transistores Q; y Q; se disparan a corte. En este punto la corriente
cambia de sentido pasando a través de los transistores Q, y Q4 que ya habian sido disparados
en cualquier momento entre los instantes t; y t;. Ahora la tensién negativa de la carga la

bloquéan los transistores Q; y Qs.

El nuevo cambio de signo de la tension define el instante t4 donde los transistores Q, y
Qs siguen conduciendo la corriente negativa y los diodos D; y D3 quedan polarizados

inversamente bloqueando la tension de la carga.

Para el modo inductivo la conmutacion controlada de los conmutadores es la de corte
mientras que en la de conduccién los transistores se disparan cuando los diodos estan
bloqueando. Esto concuerda con lo expuesto en el capitulo anterior en el que se dijo de los
conmutadores idéneos para este modo de conmutacién eran los de tres segmentos con
conmutacion controlada de corte. Por esta razén, la posicion de los flancos de las sefiales de
puerta que controlan la conduccién no es importante siempre que se sean posteriores al cruce
por cero de la tensién y anteriores a la orden de corte de los transistores de la otra rama.

Contrariamente los flancos que controlan el corte si que son importantes y fijan el valor de la

fase .
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3.3.3. CONMUTACION EN FASE

En este modo de conmutacion la fase ¢ es nula y, por lo tanto, la corriente y la tensién
estan justamente en fase. La tension es bloqueada por los transistores que estin disparados a
corte y los diodos nunca se polarizan inversamente. Se puede considerar que este modo de
conmutacién puede ser tanto el inductivo como el capacitivo llevados al extremo en el cual se

realicen las conmutaciones de corte y conduccién simultaneamente.

Las correspondientes formas de onda formas y diagramas aparecen en la siguiente

figura, y a continuacion se describen sus estados y conmutaciones.

=0
Vmr ®

D| g D4

Q e _IE _Q
Ivr B C/]D D, ei@ﬁ D,

Vq

Ve o JE Q%

tl tz t3

Figura 3.6. Modo de conmutacion en fase con componentes ideales.
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3.3.3.1. ESTADOS DE CONDUCCION Y CORTE

Entre los instantes t; y t, tanto la corriente como la tension son positivas. La corriente
atraviesa los transistores Q; y Q; y la tensiéon la bloquean Q, y Q4. El diagrama

correspondiente es el a.

El diagrama b muestra la situacién que se tiene entre los instantes t; y t3 donde la

corriente y la tensién son negativas y conducen los transistores Q, y Q4 y bloquean Q; y Qs.

3.3.3.2. PROCESOS DE CONMUTACION

En el instante t; se produce, de un modo simultineo, el disparo a corte de los
transistores Q; y Qa, que pasan a bloquear la tension, y el de conduccién de los transistores Q,
y Qs que pasan a conducir la corriente de la fuente. En t; cambian a la vez los signos de la
corriente y la tensién. Analogamente, en el instante t, la corriente y la tensién vuelven a

cambiar de signo y los transistores Q; y Q; bloquean y Q, y Q4 conducen.

Todas las conmutaciones debe realizarse en los cruces por cero de la tensién y la
corriente, cuidando ademds, que en ningun caso haya solape entre los disparos de las ramas
diagonales, para evitar la polarizacion inversa de los diodos, ni tampoco la situacion contraria
que, como ya dijimos, provocaria serias sobretensiones en el circuito al no haber camino de
modo instantdneo para la corriente de la fuente. En este modo de trabajo los procesos de
conmutacion vienen fijados tanto por la conduccién como por el corte de los transistores y no

hay conmutaciones inherentes.

Este modo de conmutacién es ideal y no es realizable pricticamente cuando se

considera el comportamiento real de los componentes, y los circuitos de control.

3.3.4. SIMULACIONES

En las siguientes figuras se muestran los resultados de las simulaciones
correspondientes a los modos de conmutacién anteriormente mencionados en los que se

considera un comportamiento de los componentes muy préximo al caso ideal.
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Las formas de onda mostradas corresponden a la corriente y tensién de uno de los
conmutadores de un inversor capaz de entregar a la carga resonante paralelo una potencia
nominal de 12.5 kW. La amplitud de la tensién de salida es de 425 Vg que corresponde
aproximadamente con una tensién de pico de 600 V, y la corriente de continua de

alimentacién es de 37.5 A.

El circuito resonante esta disefiado para una frecuencia de resonancia de 500 kHz y un
factor Q de 20, con lo que el valor correspondiente del inductor es de 230 nH, el del

condensador resonante 440 nF y el de la resistencia equivalente en serie con el inductor 35

me

La forma de onda superior, que corresponde al eje vertical O, es la tensién del

conmutador. La tensién negativa es la que bloquea el diodo y la positiva la que bloquea el

transistor. El semiciclo de tensién cero corresponde a la conduccion del conmutador. La

corriente que lo atraviesa se representa en la forma de onda inferior y su €je vertical es el @.

A continuacién se muestran los resultados de las simulaciones correspondientes a los

modos capacitivo, inductivo, y en fase.
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Figura 3.7. Tension y corriente de un conmutador ideal trabajando en modo capacitivo.
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Figura 3.8. Tension y corriente de un conmutador ideal trabajando en modo inductivo.
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Figura 3.9. Tension y corriente de un conmutador ideal trabajando en fase.

Estos mismos valores de amplitud de corriente de alimentacion y tension de salida, y
este mismo circuito de carga, asi como la distribucién de ejes verticales y posicién de las
formas de onda, seran los que se utilicen a partir de ahora para las simulaciones con las que se

pretende ilustrar cada uno de los apartados del presente capitulo.
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La eleccién de las corrientes y tensiones no es casual puesto que se corresponde con
las que se obtendrian en un caso real con un puente inversor construido con los

semiconductores de potencia seleccionados en la practica.

Para la obtencién de potencia mayores se disponen asociaciones en paralelo de estos
mismos componentes. De este modo, un puente inversor de 25 kW se compone de cuatro
conmutadores cada uno de los cuales esta constituido por dos transistores en paralelo. La
tensién de salida se mantiene y la corriente se duplica. Este inversor de 25 kW se utiliza
como moédulo base para la construccién de los generadores de alta frecuencia. La conexi6n de

estos médulos en paralelo permite alcanzar potencias en la carga de hasta 600 kW.

3.4. PROCESO DE CONMUTACION CON COMPONENTES REALES

En este apartado vamos a revisar lo anteriormente descrito teniendo en cuenta el
comportamiento real de los componentes de potencia: transistores y diodos, y considerando
las pérdidas de conmutacién y la inclusién, cuando sean necesarias, de redes de ayuda a la
conmutacién. Continuaremos considerando despreciable las inductancias de conexion del

inversor entre sus propios componentes y con la carga.

3.4.1. CONMUTACION EN MODO CAPACITIVO

34.1.1. MECANISMOS DE CONMUTACION

Puesto que el inversor estd compuesto de dos celdas basicas, y en ellas el
funcionamiento es equivalente, vamos a estudiar unicamente la celda basica superior. Lo que

ocurra para esta celda sera igualmente valido para la otra.

Existen dos tipos de conmutacién en la celda basica. Haciendo referencia nuevamente
a la figura 3.4, en los instantes t; y t; hay cambio instantaneo de corriente y tensién con lo que
apareceran conmutaciones duras, y en t, y t; no hay cambios en la corriente y la tensién cruza
cero con lo que habrid conmutaciones suaves de tipo ZCS y ZVS. Seguidamente vamos a

analizar estos puntos con mas detalle teniendo en cuenta que las conmutaciones en t; y t3 son
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equivalentes aunque sobre diferentes componentes de la celda. Lo mismo ocurre para los

instantes t; y ts.

En t; acontece la conduccién de Q; que previamente estaba bloqueando la tension de
valor V,sing, donde ¥, es el valor de pico de la tensidén Vyr y @ es la fase entre tension y
corriente en la salida del inversor. Hay, por lo tanto, pérdidas de conmutacién a conduccion.
Ademas, en t, ocurre el corte de D4 con polarizacion inversa que previamente estaba

conduciendo la corriente I. Existen pérdidas debidas a la corriente de recuperacion inversa.

Momentos antes del instante t3, Q4 se dispara a acorte cuando, desde el instante t;, ya
no conducia. La conmutacién a corte es, por lo tanto, suave sin pérdidas en condiciones de
ZCS. En t; D, pasa a conduccién de un modo natural en el cruce por cero de tensién. La

conmutacién a conduccion es suave sin pérdidas en condiciones ZVS.

Como conclusion se pude resumir que para los transistores hay pérdidas a conduccion
y para los diodos hay proceso de corte con corriente recuperacion inversa. Las conmutaciones

de corte de los transistores y la de conduccion de los diodos se realizan sin pérdidas.

El siguiente cuadro ilustra graficamente esta situacién donde se indican mediante las

flechas diagonales cada una de las conmutaciones.

CONDUCCION CORTE
D
Q URA | o ZCS
D ZVS DURA

Figura 3.10. Conmutaciones en modo capacitivo.

3.4.1.2. SIMULACIONES

En las siguientes figuras se recogen las simulaciones correspondientes al modo de

conmutacién capacitivo utilizando los modelos de los diodos y transistores que se utilizaran
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en la realizacién practica del circuito real. Se puede apreciar que existen importantes pérdidas

de conmutacién a conduccién y elevadas corrientes de recuperacion inversa de los diodos.

0.5k

»

-saw
2. 0w 2.5us 1.0us 3.5us 4.0us

1.5us . s
@ = u(e1:1) @ = 1O1)

Figura 3.11. Tension y corriente de un conmutador real trabajando en modo capacitivo.

34.1.3. RECUPERACION INVERSA DE LOS DIODOS

En la simulacién anterior se observa que existe un importante pico de corriente
negativa coincidente con el corte de la corriente por el conmutador y esto es debido a la
corriente de recuperacion inversa del diodo serie de este mismo conmutador al pasar a corte
de un modo forzado. El pico positivo que se produce durante la conmutacién a conduccién
también es debido al fenémeno de recuperacion inversa, esta vez en el diodo correspondiente

a otro conmutador de la celda bésica de conmutacion del inversor.

La amplitud y duracién de esta corriente depende, como ya es conocido, de diversos
factores. Crece mas cuanto mayor sea la corriente de conduccién previa al proceso de corte
forzado y cuanto mayor sea su pendiente de caida. Sin embargo, uno de los factores mas
importantes a la hora de evaluar esta corriente es la velocidad de conmutacién a corte del
diodo que viene caracterizada por el tiempo de recuperacion inversa t;. Por lo tanto, para
minimizar este fenémeno se han de elegir diodos muy rapidos (Ultrafast Recovery Rectifiers)

como los seleccionados para la simulacién previa con tiempos t, de 50 ns. Para ilustrar la
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importancia de la eleccién del diodo en este modo de conmutacién se ha realizado la siguiente
simulacién donde se han utilizado diodos de buenas prestaciones (Fast Recovery Rectifiers)
per menos rapidos que los anteriores con tiempos de recuperacion inversa t, de 200 ns. Se
puede observar que tanto la amplitud como la duracién del pico de corriente han crecido

considerablemente.

9.5K0

U N ]

»
1.9 ~a00R

1.5¢s 2.0us 2.5us 2.0us 2.5u8 ».0us
@ o veor:1) B = 1(01)

Figura 3.12. Tension y corriente de un conmutador real trabajando en modo capacitivo con

diodos serie de inferior tiempo de recuperacion inversa.

Por otro lado, hay que consideran también la posible recuperacién inversa de otro
diodo presente en el circuito y cuya conmutacion hasta ahora hemos obviado. Estamos
hablando del diodo antiparalelo o inverso del transistor MOSFET que por ser intrinseco a la
estructura monolitica del propio del transistor no siempre se puede optimizar y suele tener

caracteristicas poco atractivas.

El fenémeno de recuperacion inversa de este diodo se hara visible cuando la corriente
que circule por él se corte de modo forzado y esto solo ocurre durante los procesos de
recuperacion inversa de los diodos serie del conmutador. Inicialmente la corriente inversa del
diodo serie circula por el diodo antiparalelo. Posteriormente, al extinguirse la corriente
inversa del diodo serie, se produce un corte forzado de la corriente del diodo inverso con el
consiguiente proceso de recuperacién. Con el diodo serie cortado, no hay camino para la
corriente de recuperacion, pero cuando cruza por cero la tension del circuito resonante el

diodo serie se polariza directamente y conduce la corriente inversa del diodo antiparalelo
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hasta el fin su proceso de recuperacién. Si la fase ¢ de conmutacion es grande, el proceso de
recuperacién termina antes de polarizarse positivamente el diodo serie. Sin embargo, y tal
como se muestra en la siguiente simulacién, cuando la fase es pequefia el proceso se hace

facilmente visible.

O

-hooy

»

1.5us 2.8us
@ s vipt:1) @) o 1(DY)

Figura 3.13. Tension y corriente de un conmutador real trabajando en modo capacitivo con

recuperacioén inversa del diodo serie y del diodo inverso del transistor.

3.4.1.4. EVALUACION DE PERDIDAS

La evaluacién de las pérdidas en un circuito de potencia, ya sea mediante célculos o
simulaciones, es un proceso imprescindible que hay que llevar a cabo de modo previo para
validar el circuito y asi poder dimensionar adecuadamente sus componentes, dando valores
limite a sus magnitudes de tensién, corriente, potencia y frecuencia teniendo en cuenta para el

disefio factores suficientes de seguridad y considerando los peores casos de funcionamiento.

Por lo tanto, deberemos mantener nuestras pérdidas siempre por debajo de la potencia
méaxima que seamos capaces de extraer de nuestros médulos de potencia y especialmente del
transistor, donde se concentra la mayor parte de las pérdidas. Veamos a realizar un estudio,

basado en simulaciones de la potencia de pérdidas del transistor teniendo en cuanta que la de
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los diodos es muy inferior y aunque no sean del todo despreciables, si se pueden obviar si las

comparamos con la de los transistores.

En el transistor tenderemos pérdidas de conduccion Peong y de conmutacion Peonm. Las
primeras vienen determinadas por el valor eficaz la corriente Ip y la resistencia del canal en

conduccién Rpsen del siguiente modo:

P = Ilz)RDSon (3.7

[+

La corriente eficaz del transistor se expresa en funcién de la corriente de la fuente I4
mediante la siguiente expresion:
I
J. =4 . (3.8)
D —\/_2'
Para el transistor MOS elegido la corriente correspondiente de la fuente I; es de 37.5 A
y el valor maximo (peor condicién) de la Rpson de 250 mQ. En consecuencia, se tienen unas

pérdidas de conduccién de aproximadamente 175 W con independencia de la frecuencia, de la

fase y del modo de conmutacion.

En la siguiente simulacién se muestran las pérdidas totales del transistor MOS para el
caso de conmutacién capacitiva con diodos finalmente seleccionados a una frecuencia de 500

kHz y una fase de 26°.

1 1.8 2

A\

9.5k 4 - (17 886u,865 091)
[

XKW
-4.5k¥

- J . .J 3

»
=1.5KW
18.8us 19.2us 19.6us

11.rlus 18, 0us 18.4us
(D o AUS(UEQ1:d)=1d(Q1)) [ = V(Q1:4)*14(Q1) T
ne

Figura 3.14. Potencia de pérdidas en modo capacitivo con ¢ =26°
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El trazo inferior corresponde a la forma de onda del producto de la tensién y la
corriente del transistor y el superior en su valor medio que indica la potencia total de pérdidas
a la frecuencia indicada. Se observa que las tnicas pérdidas considerables de conmutacion son
la de conduci6n que se pueden evaluar facilmente restanto al valor medido en la simulaci6n el
correspondiente de pérdidas de conducién previamente calculado. En consecuencia, las
pérdidas de conmutacion en estas condiciones resulta ser de 690 W. La energia de pérdidas de

conmutacién correpondiente se calculara dividiendo este valor por la frecuencia.
PCO’I"I
E,=—"%=135mJ (3.9)
A partir de este dato se puede confeccionar la curva de la figura siguiente que
relaciona las potencia de pérdidas en funcién de la frecuencia para una fase dada. Se puede

ver que las de conduccién son constantes mientras que las de conmutacién aumentan

linealmente con la frecuencia.

P (W) 1000 -
Piotar
Pconm
500 -
300W
Pcond
0 T T T T 1
0 100 200 300 400 500 £ (kHZ)

Figura 3.15. Potencia de pérdidus en funcion de lu frecuencia ¢ =26°.

La recta cuya ordenada en el origen coincide con las pérdidas de conduccion
corresponde a la curva de las pérdidas totales del médulo. La linea horizontal con trazo
discontinuo indica la potencia limite que se puede disipar en el médulo del transistor

seleccionado. En el anexo Al.2 se justifica que, para el transistor MOS seleccionado, la
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potencia méaxima de pérdidas que se puede extraer del moédulo con el disipador utilizado, en
las peores condiciones y garantizando la fiabilidad del circuito es de 300 W. La interseccién
de esta recta con la de la potencia total de pérdidas nos indica que la frecuencia méaxima

alcanzable en estas condiciones es de 90 kHz.

En la siguiente figura se muestra la dependencia de la energia de pérdidas de
conmutacién con la fase. Esta curva ha sido extraida también a partir de los datos de las
simulaciones con diferentes fases y manteniendo constante la frecuencia y la amplitud de la
tensién Vyr y de la corriente I4. Se confirma que la energia de pérdidas es proporcional a la

tensién de conmutacion Vsing.

En(m)) 4.

0 15 30 45 60 75

o)

Figura 3.16. Energia de pérdidas en funcion de la fase .

La siguiente curva representa las frecuencias y fases en las que la potencia total de
pérdidas alcanza el valor limite de 300 W. Los puntos situados entre los ejes y la curva
representan condiciones seguras de funcionamiento en los cuales, las pérdidas estan por
debajo del limite. En los puntos mas alla de la curva, el funcionamiento del inversor no es
posible al superarse la potencia de pérdidas admisible. A 500 kHz s6lo seria posible conmutar

con una fase inferior a 5 grados.
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Figura 3.17. Frecuencia y fase para una potencia de pérdidas de 300 W

También se realizaron simulaciones para medir la energia de pérdidas en el caso de
instalar diodos de menor velocidad de conmutacién. Para las mismas condiciones de
funcionamiento, para las cuales con mas rapido la energia fue de 1.35 mJ, ahora la energia
pas6 a ser de 3 mJ que supone un notable empeoramiento y que confirma la necesidad de

instalar para este modo de conmutacién diodos de muy buenas prestaciones.
3.4.2. CONMUTACION EN MODO INDUCTIVO

3421. MECANISMOS DE CONMUTACION

Previamente al instante t; indicado en la figura 3.5, el transistor Q; se¢ dispara pero
todavia no conduce puesto que el diodo D; bloquea tensién negativa. Cuando en t; se dispara
a corte Q4 se produce la conduccién en condiciones ZVS de Q; pues es el diodo quien bloquea
tensién y, por lo tanto, no existen pérdidas de conmutacién a conduccion en el transistor pero

si en el diodo.

En el instante t; Q; se dispara a acorte y pasa a bloquear tensioén positiva con lo que
aparecen pérdidas en su conmutacién. Consecuentemente, al cortarse la corriente por esta
rama, el diodo D; se corta de modo natural en condiciones ZCS y se mantiene directamente

polarizado por lo que no hay fenémeno de recuperacion inversa.
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Como conclusion se pude resumir que para los transistores hay pérdidas a corte y para
los diodos hay pérdidas a conduccién. Las conmutaciones de conduccién de los transistores y
la de corte de los diodos se realizan sin pérdidas ni corrientes de recuperacién inversa con lo
que no se hace necesario instalar diodos especialmente répidos. En el cuadro siguiente, que

ilustra graficamente esta situacion, se indica mediante las flechas diagonales cada una de las

conmutaciones.
CONDUCCION CORTE
Q ZVS tte | tits DURA
D DURA ZCS

Figura 3.18. Conmutaciones en modo inductivo.

342.2. SIMULACIONES

En la siguiente figura se muestra la simulacién correspondiente al modo de
conmutacion inductivo usando los modelos de los diodos y transistores que se utilizaran en la
realizacién préctica del circuito real. Se puede apreciar que existen importantes pérdidas de

conmutacién a corte y que no hay recuperacion inversa de los diodos.

1208
o

£l ]
-ho

»
-som

1.5us 2.0us 2.5us 3.%us 3.5us ».0us
0 evuot:)y @ « 1001 i
Time

Figura 3.19. Tensién y corriente de un conmutador real trabajando en modo inductivo.
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3.423. EVALUACION DE PERDIDAS

En la siguiente simulacién se muestran las pérdidas totales del transistor MOS elegido
para el caso de conmutacién inductiva con los diodos finalmente seleccionados a una
frecuencia de 500 kHz y una fase de 36°. El trazo inferior corresponde a la forma de onda del
producto de la tensién y la corriente del transistor y el superior en su valor medio que indica

la potencia total de pérdidas a la frecuencia indicada.

1 1.9V 2

(8 9201y,300 063)
160V .
0.5kv

12k¥:

-1. 0¥
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»
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[ « avequiqi:d)=10(e1)) (2 = v(QI=d)=1d(QN) "
ne

Figura 3.20. Potencia de pérdidas en modo capacitivo con p =26°

Se observa que las tnicas pérdidas considerables de conmutacién son la de corte que
se pueden evaluar ficilmente restanto al valor medido en la simulacién el correspondiente de
pérdidas de conducién constantes de 175 W. En consecuencia, las pérdidas de conmutacion en
estas condiciones resulta ser de 125 W. La energia de pérdidas de conmutacion

correpondiente se calculara dividiendo este valor por la frecuencia.

P
E =—°}ﬂ=0.25nu (3.10)

on

A partir de este dato se puede confeccionar la curva de la siguiente figura que
relaciona las potencia de pérdidas en funcién de la frecuencia. Se puede ver que las de
conduccién son constantes mientras que las de conmutacién aumentan linealmente con la
frecuencia. La recta cuya ordenada en el origen coincide con las pérdidas de conduccion

corresponde a la curva de las pérdidas totales del médulo. La linea horizontal con trazo
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discontinuo indica la potencia limite de 300 W que se puede disipar en €l médulo del
transistor seleccionado y nos indica que la frecuencia maxima alcanzable en estas condiciones

es de 500 kHz.

P(W) 300 1oremmemmemeeicemmeneeieeiei e P
200 -
Pcond
Pconm
100 -
0 T T L} T 1
0 100 200 300 400 500 £ (kHZ)

Figura 3.21. Potencia de pérdidas en funcion de la frecuencia ¢ =36°.

En la figura siguiente se muestra la dependencia de la energia de pérdidas de
conmutacién con la fase ¢. Esta curva ha sido extraida también a partir de los datos de las
simulaciones con diferentes fases y manteniendo constante la frecuencia y la amplitud de la

tensién Vmr y de la corriente I;. Se confirma que energia de pérdidas es proporcional a la

tensién de conmutacién Vpsing.

Eer(m)) s -
06 -
04 |

0.2 A

0.0 T T r : ;
0 15 30 45 60 75 Q0 o
o)

Figura 3.22. Energia de pérdidas en funcién de la fase .
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La siguiente curva representa las frecuencias y fases en las que la potencia total de
pérdidas alcanza el valor limite de 300 W. Los puntos situados entre los ejes y la curva
representan condiciones seguras de funcionamiento en los que las pérdidas estan por debajo
del limite. En los puntos mas all4 de la curva, el funcionamiento del inversor no es posible al
superarse la potencia de pérdidas admisible. A 500 kHz seria posible conmutar con una fase

de hasta 36 grados.

90 -
75
60 -
45
30 -

15 1

0 T T L] T 1
0 100 200 300 400 500 f (KHz)

Figura 3.23. Frecuencia y fase para una potencia de pérdidas de 300 W.

3.4.3. CONMUTACION EN FASE

Como ya se mencioné en el apartado 3.3.3, el modo de conmutacién en fase es
equivalente a cualquiera de los modos inductivo o capacitivo haciendo practicamente
simulténeas las transiciones de corte y conduccién de los disparos con fase nula respecto al
cruce por cero de la tensién de salida. En realidad este modo de conmutacion no existe como
tal y, por lo tanto, el estudio de sus posibles procesos de conmutacion y la evaluacion de
pérdidas son, en principio, cualquiera de los ya estudiados en los apartados anteriores. Sin
embargo, debido al proceso de recuperacion inversa de los diodos presente en el modo de
conmutacién capacitivo para cualquier valor de la fase, sélo serd aceptado como valido el
modo de conmutacién inductivo con fase reducida como aproximacién al modo de

conmutacién en fase cuando se consideran semiconductores reales.
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3.4.4. ESTUDIO COMPARATIVO DE PERDIDAS

En la figura 3.24 se muestran las pérdidas totales del transistor trabajando en modo
capacitivo e inductivo con los valores nominales de tension Vyr y corriente I (425 V' y

37.5 A) para angulos de conmutacion ¢ reducidos (5°).

Se puede observar que cuando se reduce la fase en el modo de conmutacién inductivo
practicamente las tnicas pérdidas importantes son las de conduccién mientras que en modo
capacitivo la corriente de recuperacién inversa de los diodos hace que las pérdidas de

conmutacién a conduccion nunca se puedan despreciar.

Como conclusién se puede decir que el método idéneo para disparar un inversor con
carga resonante paralelo donde no se tienen en cuenta las inductancias del circuito es el
correspondiente al modo de conmutacién inductivo con la fase mas pequefia posible
aproximéandose por lo tanto al modo de funcionamiento en fase pero cuidando siempre evitar
la conmutacién forzada a corte de los diodos y el consiguiente proceso de recuperacién

inversa, presente en el modo capacitivo,

P (W) 400
300 - ' Modo capacitivo
200 - Modo inductivo
100 -
0 T T r . :

4 500
0 100 200 300 00 f (kHz)

Figura 3.24. Curva comparativa de potencia total de pérdidas del transistor.

El rendimiento del inversor sera, en consecuencia, mucho mas elevado para €l modo
inductivo siendo, para las condiciones consideradas anteriormente, aproximadamente del 93%

mientras que para el modo capacitivo es inferior al 90%.
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3.4.5. REDES DE AYUDA A LA CONMUTACION

En este apartado vamos a introducir el concepto de red de ayuda a la conmutacion que
utilizaremos para reducir pérdidas en los procesos de conmutacién de los conmutadores del
inversor. Para el modo de conmutacién inductivo en el cual s6lo hay pérdidas de conmutacién
a conduccién no es necesario implementar redes de ayuda siempre y cuando no se tengan en
cuenta las inductancias del circuito. Sin embrago, cuando estas inductancias existan
apareceran importantes sobretensiones y pérdidas debidas al corte forzado de la corriente del
conmutador. La red de ayuda de conmutacién a corte mas adecuada en este caso es el circuito
RC conectado en los extremos del conmutador optimizando la conexién de la red y de los
propios componentes del conmutador con el objeto de reducir la inductancia parasita. El
disefio de esta red esta en funcién de la inductancia del circuito de las velocidades de

conmutacién y de la amplitud de la corriente de conmutacién y de la sobretensién permitida.

En la siguiente figura se muestra el circuito conmutador con la red RC de ayuda a la
conmutacién de 30 Q y 3.4 nF para un inversor con un transistor por conmutador (12.5 kW).
y cuyo disefio se justifica en el apartado 3.5.2.1.2. Recordamos que el médulo basico utilizado
en la realizacién practica del inversor es de 25 kW con dos transistores en paralelo por
conmutador. En este caso, y puesto que la corriente es doble, la red RC conectada es de doble
valor de capacidad y mitad de resistencia. De este modo la funcién de lared es equivalente a

la anteriormente especificada. Esta red RC ser4 utilizada en las simulaciones del préximo

apartado.
Inductancia minima
L
R
D
C
o [
H
Red de ayuda ala Red de ayuda al
conduccién corte

Figura 3.25. Conmutador con red de ayuda de conmutacion a conducciony corte.
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En el modo de conmutacién capacitivo lo que hay que minimizar son las pérdidas de
conmutacioén a conduccidn, sobretodo las debidas al fendmeno de recuperacion inversa de los
diodos. Para ello la red de ayuda de conmutacion a conduccién adecuada es una inductancia
en serie con el conmutador que limite la pendiente de cambio de la corriente durante la
conmutacion y, consecuentemente, reduzca la corriente inversa y las pérdidas. En la practica
esta inductancia no se incluye en el circuito como un componente localizado sino que se

aprovecha la inductancia parasita del conexionado de los semiconductores del inversor.

¢
La caracteristica de conduccién inversa de los diodos incluye un efecto llamado "snap

off" por el que la corriente inversa cae a cero después de alcanzar su méaximo con una
pendiente que depende fundamentalmente de la propia caracteristica del diodo y que no es
controlable mediante circuitos externos. Este gran di/dt provocara, sobre las inductancias del
circuito, importantes sobretensiones con lo que se hace necesario la conexién de redes de
ayuda a corte en los extremos del diodo o en los del conmutador completo. Por lo tanto, en la
practica la red RC de ayuda a la conmutacion en modo capacitivo puede ser la misma que
para el modo inductivo y asi lo consideramos en las proximas simulaciones y en el montaje

experimental.

3.4.6. CONCLUSIONES

Como conclusién de esta seccion se puede decir que el modo de conmutacién 6ptimo
para inversores resonantes paralelo, enr los que no se consideran componentes parasitos, es el
inductivo donde la conmutacién del transistor a conduccion se hace en condiciones ZVS y la
de corte del diodo en condiciones ZCS. Por lo tanto, a pesar de que existen pérdidas a corte en
los transistores, en este modo de conmutacién no apareceran problemas de recuperacién
inversa con lo que el balance total de pérdidas es ventajoso frente al modo de conmutacién

capacitivo y no sera necesario elegir diodos especialmente rapidos.

En un caso prictico real para inversores de baja potencia es posible conseguir
componentes y conexiones de muy baja inductancia parasita con las queé seria posible
mantener como valido este modo de conmutacién si afiadimos redes de ayuda a la
conmutacién a corte para reducir la sobretension producida en el cambio brusco de la

corriente durante el corte de los transistores. Sin embargo, para inversores de alta potencia y
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alta frecuencia esto no es suficiente y se hace necesario introducir la estrategia de

conmutacién expuesta en la siguiente seccion.

3.5. PROCESOS DE CONMUTACION CON COMPONENTES
PARASITOS

3.5.1. COMPONENTES PARASITOS DEL INVERSOR

En este apartado vamos a estudiar el funcionamiento del inversor considerando las
impedancias de los componentes parasitos, especialmente las inductancias, que aparecen
debidas a los elementos de conexiones de los diferentes componentes del circuito. Estas
impedancias se pueden reducir Unicamente a resistencias e’ inductancias en serie y

condensadores en paralelo con los componentes del inversor y su carga.

La resistencia parasita es la de las propias conexiones: resistencia de los conductores,
contactos, soldaduras, etc., que actia aumentando las perdidas de conduccién sin influir en los

procesos de conmutacion.

La capacidad proveniente de las conexiones es, por lo general, despreciable frente a la
de los diodos y transistores cuyo efecto se limita al aumento de las perdidas de conmutacion a
conduccién y la generacién de oscilaciones. En la conmutacion a corte estas capacidades no
resultan probleméticas puesto que en este proceso se enfrentan a la fuente de corriente de
entrada. En las simulaciones de la anterior seccién ya se consideraron estas capacidades al
estar incluidas en los modelos propuestos para los diodos y transistores teniéndose en cuenta
el aumento de perdidas de conmutacién pero no las oscilaciones puesto que no existian las

inductancias parasitas del circuito.

Estas inductancias parasitas si que influyen de modo importante en el comportamiento
del inversor ya que modifican seriamente sus procesos de conmutacion, aumentando las
pérdidas, provocando oscilaciones y generando peligrosas sobretensiones. Antes de continuar
debemos cuantificar y localizar estas inductancias y dar un modelo simple que las contenga y

que permita realizar simulaciones no demasiado complejas.
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En el circuito real existen tres tipos de inductancia: la de los mddulos, la de las
conexiones entre modulos y la de las conexiones a la carga. La inductancia de los mddulos
transistor y diodo es debida a la conexion interna desde sus terminales a las obleas
semiconductoras. Para el transistor MOS elegido esta inductancia es del orden de 20 nH. El
diodo seleccionado esta montado en un moédulo con encapsulado tipo ISOTOP de reducida

inductancia del orden de 10 nH.

La inductancia de la conexidn entre los médulos semiconductores depende del area
que encierre el circuito de conmutacion, es decir de la celda basica. La inductancia de las
conexiones desde la fuente a la celda de conmutacion no se considera puesto que en ellas la
corriente es continua. Mediante un cuidado disefio se pueden conseguir inductancias del orden

de 50 nH.

Por ultimo hay que evaluar la inductancia de las conexiones entre el inversor y el
circuito resonante de carga. Esta inductancia es la mas dificil de optimizar puesto que en
muchas ocasiones la aplicacion requiere que el puesto de calentamiento deba estar lejos del
inversor. También debemos consideran la inductancia equivalente serie del condensador

resonante.

Para una aplicacion tipica de alta frecuencia, como puede ser la soldadura de tubo por
induccién, con el circuito de carga muy préximo al inversor y con condensadores de baja
inductancia serie equivalente la inductancia total correspondiente esta en el rango

comprendido entre 100 nH y 500 nH.

En la siguiente figura se muestra la localizacion grifica de estas inductancias en la
celda basica de conmutacién y su circuito equivalente donde se conecta una unica inductancia
L, suma de todas las anteriores. Las inductancias L; y L4 son iguales y equivalen a la serie de
las inductancias de los médulos transistor y diodo. Ly es la inductancia de las conexiones
entre los componentes y de la salida del inversor a la carga. La inductancia L, del circuito

equivalente se calcula como:

Ly=L +L,+L, (3.14)

El valor estimado de la inductancia L, para las simulaciones de este apartado es de

250 nH
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L L,
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Figura 3.29. a) Circuito inversor con inductancias pardsitas. b) Circuito

equivalente.

3.5.2. CONMUTACION CON COMPONENTES PARASITOS

Vamos a realizar el estudio de los procesos de conmutacién del inversor con
componentes parasitos para los diferentes modos de operacion estudiados hasta ahora, viendo
los distintos mecanismos de conmutacién que verificaremos mediante simulaciones a partir de

las cuales realizaremos un estudio de pérdidas.

352.1. CONMUTACION EN MODO INDUCTIVO

En la seccién anterior vimos que el mejor modo de disparar los transistores del
inversor corresponde al modo de conmutacién inductivo con la menor fase posible, es decir
con una frecuencia de conmutacién inferior pero muy préxima a la de resonancia. En estas
condiciones se tiene que los disparos a conduccién y corte de los transistores de la celda de
conmutacién son casi simultaneos de lo que se deduce que un instante antes de la

conmutacién a corte del conmutador se tiene la inductancia L, cargada a la corriente I4 de la
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fuente. Al pasar el conmutador al estado de corte se forzard un elevado di/dt en esta
inductancia que provocara un aumento de las pérdidas de conmutacién y una importante
sobretension con el consiguiente riesgo de sobrepasar la tension méaxima de los dispositivos

semiconductores.

3.5.2.1.1. MECANISMOS DE CONMUTACION

Vamos a comenzar el estudio de las conmutaciones con componentes parasitos
partiendo del modo de conmutacién inductivo sin incluir redes RC de ayuda a la conmutacion.
En la siguiente figura se muestran los graficos que representan los estados entre los diferentes
procesos de conmutacién en modo inductivo del circuito inversor. A continuacién
analizaremos estos procesos en la celda de conmutacién superior teniendo en cuenta que la

inferior se comporta de modo anélogo.

Figura 3.30. Estados y conmutaciones en modo inductivo con componentes

pardsitos.
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En el instante t; se produce la conmutacién a corte del transistor Q4 que implica la de
conduccién del diodo D,. La corriente de la inductancia parasita cambia bruscamente y, por lo
tanto, se produce una sobretensién que debe soportar Q4 y una posterior oscilacién poco
amortiguada debido a la resonancia de su capacidad de salida Co y la inductancia Lp.

Aparecen importantes pérdidas de conmutacion.

En t, el diodo D, se corta bloqueando la tensidn de salida y posteriormente, en {3 se
produce la conmutacién a conduccién de Q4 en condiciones ZVS sin pérdidas, exactamente
como ocurre en ¢l inversor sin inductancia parasita. En este caso la presencia de L, no tiéne

efecto en la conmutacion.

3.5.2.1.2. SIMULACIONES

En las siguientes simulaciones se muestra el efecto de la inductancia parasita sobre el
mismo circuito de las simulaciones previas al que se ha afiadido una inductancia en serie con
el circuito resonante de carga de valor 250 nH. Para poder realizar un estudio comparativo
completo de las conmutaciones parece recomendable mostrar previamente las formas de onda
de tensioén y corriente de un conmutador en el circuito inversor sin inductancias con una fase

reducida de aproximadamente 5° trabajando en modo inductivo.

1200
Noou

-haau

»

17.6us 19.0us 18.4us 18.8us 19.2us 19.6us
O =vo1:1) @ « 100D

Figura 3.31. Tension y corriente de un conmutador trabajando en modo inductivo

sin inductancias y prdcticamente en fase
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En la siguiente figura se muestra la simulacion del mismo circuito donde se ha

incluido la inductancia L, sin cambiar ninguna otra condicion.
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Figura 3.32. Tension y corriente de un conmutador trabajando en modo inductivo

con inductancias y prdcticamente en fase

La sobretensién producida por el corte brusco de la corriente de L, solamente esta
limitada por las capacidades parasitas del circuito, en especial la capacidad de salida Cos; del
transistor. La inductancia parasita y estas capacidades forman un circuito oscilante poco
amortiguado que provoca una fuerte oscilacién superpuesta a la porcion de la tension de

salida que bloquean los conmutadores.

En esta oscilacidn se observan dos diferentes frecuencias. La primera de ellas
corresponde al periodo comprendido entre el instante de la conmutacion y aproximadamente
el maximo de la tensién Vyr. En este intervalo el diodo serie sigue en conduccién y la
capacidad que resuena con Lp es la de salida del transistor Cos cuyo valor imicial va
decreciendo a medida que aumenta la tensién Vpg del transistor alcanzando un valor de
aproximadamente 1 nF para la maxima tension. En estas circunstancias, la frecuencia de
resonancia resultante es de 10 MHz que corresponde con suficiente exactitud con la observada

en la simulacién.

A partir del méaximo de la tensién el diodo serie se corta de modo que su capacidad

parasita queda en serie con la del transistor. Para el diodo elegido esta capacidad, cuyo valor
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también depende de la tension negativa bloqueada, tiene un valor final aproximado de 250 pF.
La nueva frecuencia de resonancia pasa a ser de unos 22 MHz que de nuevo coincide con la

medida en la simulacion.

A la vista de la simulacién anterior parece obvia la necesidad de conectar una red de
ayuda a la conmutacién a corte que limite la sobretensién inicial y amortigiie suficientemente
la posterior oscilacién. Para el disefio de la red RC se utilizan los criterios habituales

expuestos a continuacion.
¢>1 (3.15)
Zcs = 1/(Cs tosc) <Rs /5 (3.16)
donde ¢ es el coeficiente de amortiguacion del resonante dado por:

Re Cou R 1 _Rpr , (3.17)

= s
2 LP 2 LP a)o 2 o0ss T osc

sC

y ademas se tiene que:

Zcs Impedancia del condensador de 1a red RC.

a la frecuencia de oscilacion.

@osc =1/ \|LpC,,, con fo =10 MHz Frecuencia de la oscilacién inicial.

oss

Coss =1nF Capacidad parasita.
Lp=250nH Inductancia parésita.
Rs=30Q Resistencia de la red RC.
Cs=34nF Capacidad de lared RC.

En la siguiente figura se muestra la simulacién de mismo circuito con inductancia
parésita y con el circuito equivalente de las redes RC especificado conectado a la salida de la

celda basica.

Se han reducido las sobretensiones y se ha amortiguado la oscilacion pero estas
condiciones de trabajo son peligrosas y confieren una baja fiabilidad al inversor. Ademas,
como veremos en un siguiente apartado, las pérdidas son demasiado grande y nos impiden

trabajar a estas frecuencias.
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Figura 3.33. Tensidn y corriente de un conmutador trabajando en modo inductivo

prdcticamente en fase con inductancias y red RC.

En la siguiente figura se muestra la simulaciéon correspondiente al modo de
conmutacién inductivo con una fase mayor donde se puede observar como la sobretensién
generada en la conmutacién de corte ha crecido hasta la tensién méxima del transistor de

800V.
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Figura 3.34. Tension y corriente de un conmutador trabajando en modo inductivo

con gran fase considerando la inductancia pardsita y la red RC.
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35.2.2. CONMUTACION EN MODO CAPACITIVO

A continuacién vamos a analizar el comportamiento del inversor conmutando en modo
capacitivo con la estrategia de disparo "clasica" introducida en los apartados anteriores
incluyendo componentes parasitos y las mismas redes RC utilizadas hasta ahora. En estas
condiciones los disparos se realizan a una frecuencia superior a la de resonancia manteniendo

una determinada fase negativa entre la tension y la corriente de salida.

3.5.2.2.1. MECANISMOS DE CONMUTACION

En la siguiente figura se muestran los graficos que representan los estados entre los
diferentes procesos de conmutacién en modo capacitivo del circuito inversor. Seguidamente
analizaremos estos procesos en la celda de conmutacion superior teniendo en cuenta que la

inferior se comporta de modo anélogo.

Figura 3.35. Estados y conmutaciones en modo inductivo con componentes

parasitos.
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En el instante t; se produce la conmutacién a conduccion del transistor Q; que implica
la de corte del diodo D4 La corriente cambia con un di/dt limitado por la inductancia L;. Por
lo tanto, la conmutacién a conducciéon de Q; se realiza con pérdidas reducidas puesto que L,
actia como red de ayuda a la conducciéon mientras que el corte forzado de D, implica su
proceso de recuperacion inversa que puede producir importantes sobretensiones. La corriente
inversa del diodo serie hara conducir transitoriamente al diodo antiparalelo del transistor que
también sufrird un proceso de recuperacion inversa. Las sobretensiones producidas seran

mitigadas por las redes RC.

En t3, con el diodo D; bloqueando la tensién de salida, se produce la conmutacion a
corte de Q; exactamente como ocurre en el inversor sin inductancia parasita. En este caso la

presencia de L, no tiene efecto en la conmutacién.

3.5.2.2.2. SIMULACIONES

En la siguiente figura se muestra el resultado de la simulacion de la conmutacién en
modo capacitivo del inversor. Se ha incluido la misma inductancia parésita y los mismos
valores de la red RC que se consideraron en la dos simulaciones anteriores. Se puede observar
las sobretensiones y sobrecorrientes producidas en la recuperacién inversa de los diodos

durante la conmutacion a corte.

a0A
-8

»

-
S 18.%us 19.8s 18.8us 19.2us 19.6us

17.2u8 17 .6u
{11 e v(oi:1) (A e i(o1)
Tine

Figura 3.36. Tension y corriente de un conmutador trabajando en modo

capacitivo con gran fase considerando la inductancia pardsita y la red RC.
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3.5.2.3. ESTUDIO DE PERDIDAS

Para completar el estudio de viabilidad de funcionamiento del puente inversor con
disparo tradicional hemos de considerar las pérdidas en el transistor que se van a medir
partiendo de las siguientes simulaciones. Recordamos que las pérdidas de conduccion del
transistor siguen siendo aproximadamente de 175 W mientras no se varie la corriente 14 de la
fuente o 1a Rpson del transistor. El resto de la potencia medida en la simulacion seran, por lo

tanto, pérdidas de conmutacion.

En la siguiente figura se muestran las reducidas pérdidas que se producen conmutando
en modo inductivo con fase pequefia y sin inductancias parasitas. Las pérdidas totales del
médulo transistor son es este caso de aproximadamente 205 W muy lejos todavia de alcanzar

el maximo de 300 W.

1.0K¢

oy (19 090u, 205 759)
2.5KW

»

=1.500
160.0us 19.2us 19.8us

17.6us 18.0us 18.0us
11 = AuG(U{Q1:d)=1d(01)) [Z] = U(Q1:d)=id(q1) N
Time

Figura 3.37. Pérdidas en el transistor en modo inductivo prdcticamente en fase

sin inductancias pardsitas

En la préxima figura se muestran las pérdidas correspondientes al afiadir al circuito
tinicamente la inductancia L,. La potencia de pérdidas asciende drasticamente alcanzando los

530 W haciendo imposible el funcionamiento del inversor a estas frecuencias.
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10KV
3 oxi ? 15K

(18 957,530 378)

10KW

5x¥

>»

=-1.5K¢
18.8us 19.2u8 19,65

17.6us 18.0us 1908
D © aus(U(Q1:d)=1d{R1)) [T = v(q1:d)=10(Q1)
Time

Figura 3.38. Pérdidas en el transistor en modo inductivo prdcticamente en fase

con inductancias parasitas

La inclusién de la red RC va ha reducir, como se ve en la siguiente simulacién, las
pérdidas del transistor a un valor de aproximadamente 350 W que sigue siendo inviable.
Ademias las potencia disipada en las resistencias de las redes RC es considerablemente alta

(720 W en total) con lo que el rendimiento global del inversor bajaria hasta un valor del 86%.

1.0%% 15K

(18.830y, 350 034)

-5K¥
.mn] o AUE(U(G1:d)~1a(q1)) [ = ViQ1:d)=1d(qQ1}

{18 659u, 180 001}

SELY>

17.6us 19.0us 1988 18.8us 19.2us 19.8us
[ = AUG(u(r19:1,819:2)ei(r19))/% (] = 'J(r":l,lﬂ:z);l(r“)ll
Time

Figura 3.39. Pérdidas en el transistor y en las resistencias de la red RC para

modo inductivo prdcticamente en fase con inductancias pardsitas

En el grafico superior de la figura anterior se muestran las pérdidas del transistor y en

el inferior las pérdidas en la resistencia de la red RC.
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En la siguiente figura se muestra la potencia de pérdidas del transistor y la red RC
cuando se incrementa la fase en el modo de conmutacion inductivo. Las pérdidas durante el
proceso de corte aumentan considerablemente siendo la potencia total de pérdidas del
transistor de 650 W, valor muy superior al permitido. Como estaba previsto, no se observan

pérdidas importantes en la conmutacién a conduccion.

(17 052y,650 092)

[ = AUG(V(QIzd)=1a(q1)) (2 = V(Q1:d)*10(Q1)
2 5
(17 028u, 186 048)

1.0 o . N4 \ S \

SEL»>

15.7us 17.6us M. s

16.0us 16.4us 16.8us 17.2us
(3 a aUG(u{r19:1,A19:2)=i(r19))/4 ) = u(r19:1,R19:2)=1(r19)/74
Tine

Figura 3.40. Pérdidas en el transistor y en las resistencias de la red RC para

modo inductivo con fase alta y con inductancias pardsitas

En el siguiente grafico se muestran las pérdidas del transistor y las redes RC para el

caso de conmutacién en modo capacitivo.

(18 604u,297 734)

w
»
(1 o AUG(U(Q1:d)18(A1)) {Z) = V(Q1:0)1a(Q1)

(18 638y, 206 319)

SR I A J\_ A J\ N\~

SEL>>

17.2us 17.bus 18, Dus 1885 10.8us 19.2us 19.6us
(3] o AVG(u(r19:1,R19:2)ed(r19))/8 (2 o U(r19:1,R19:2)»i(r19)/72
Time

Figura 3.41. Pérdidas en el transistor y en las resistencias de la red RC para

modo capacitivo con fase alta y con inductancias pardsitas
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Las pérdidas de conmutacion a conduccion son reducidas debido a que la inductancia
parasita Lp actia como red "lossless” de ayuda a la conmutacién mientras que las de
conmutacion a corte son importantes a causa de la recuperacion inversa de los diodos. Las

pérdidas totales son aproximadamente de 300 W justo en el limite indicado.

En cualquier caso, incluso con fases reducidas, las pérdidas en el modo de
conmutacién inductivo no son aceptables y las del modo capacitivo no son suficientemente

bajas como para garantizar la fiabilidad del inversor.

Como conclusién se puede decir que, tras la inclusion en el circuito de la inductancia
parasita, las pérdidas ya son muy grandes a altas frecuencias haciendo inviable el
funcionamiento del inversor a no ser que se incremente la capacidad de disipacion de potencia
del transistor. Esto seria posible utilizando un médulo de menor resistencia térmica,
mejorando la conductividad térmica del disipador o reduciendo la corriente o tensién del

circuito.

Las dos primeras opciones son dificilmente alcanzables puesto que tanto el transistor
seleccionado como el disipador refrigerado con agua utilizado ya poseen prestaciones muy
altas en cuanto a su conductividad térmica. La tercera opc;ién si es posible y nos obligaria a
instalar mas dispositivos para la misma potencia de salida con lo que el coste del eqﬁipo
creceria sustancialmente al tiempo que bajaria su rendimiento. Todo ello nos lleva a decir que
la busqueda de un proceso optimizado de conmutacién de las inductancias parasitas esta

plenamente justificado.

3.5.3. CONMUTACION SUAVE DE LAS INDUCTANCIAS PARASITAS

Para evitar la conmutaciéon dura de la inductancia parasita hemos de encontrar un
meétodo por el cual su corriente haya cambiado completamente de polaridad en el instante de
la conmutacién a corte del transistor. De este modo conseguiremos que no haya cambios
bruscos en la corriente de la inductancia y que la corriente en el conmutador sea nula en el
momento del corte con lo trabajaremos en modo ZCS. Por otro lado, el propio hecho de la
existencia de la inductancia parésita, que actiia como red de ayuda a la conmutacion, hace que
la conmutacién a conducciéon se haga en condiciones ZVS en el conmutador al quedar

bloqueada la tension de la carga por la inductancia en el momento de la conduccion.
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Por lo tanto, en estas condiciones las pérdidas de conmutacion deben ser minimas
aunque por diversas razones, como pueden ser resonancias de inductancias y condensadores
parésitos secundarios, variaciones de los retrasos de los disparos, asimetrias topoldgicas del
circuito, dispersién de las caracteristicas de los componentes y otros, se deba mantener redes

de ayuda a la conmutacién tipo RC para prevenir posibles sobretensiones y oscilaciones.

En este apartado se van a estudiar las conmutaciones con este método haciendo un
estudio de viabilidad en funcién de las pérdidas existentes en el transistor y dando un sencillo
algoritmo que nos permita conocer las condiciones 6ptimas para el disparo de los transistores

considerando las posibles variaciones de la frecuencia, tensién de salida y corriente del

circuito.

3.5.3.1. ECUACIONES DE LA CONMUTACION

Supongamos la celda béasica de conmutacién del inversor de la figura siguiente en la
que inicialmente esta conduciendo el transistor Q; la corriente positiva 14 por la carga y un
tiempo anterior al cruce por cero de su tension positiva el transistor Q4 se dispara a
conduccién. Asumimos que el factor de calidad Q del circuito resonante de carga es

suficientemente elevado para suponer que su tension es sinusoidal de valor V, sinw 1.

I

9
D, \Li, i4\L Dy
N

—_—
i V,sinwt.

Figura 3.42. Celda basica de conmutacién con inductancia pardsita.

Durante la fase en la que ambos transistores estan conduciendo, la corriente de la

inductancia se descargara desde su valor inicial Iy ya que la tension positiva de la carga queda
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aplicada de modo inverso en la inductancia. La evolucién de la corriente en este proceso

atiende a la siguiente expresion:

V
i=1d—L° (cos wt — cos f3) (3.18)

@

Mientras que en el conmutador 1 la corriente decrece desde el valor inicial Iy, en el
conmutador 4 la corriente crece partiendo de valor cero. Este proceso queda descrito mediante

las siguientes ecuaciones:

v
i, =1, 2L°w(cosa)t—cosﬂ) (3.19)

P

V
i,=—=—(coswt —cos ) (3.20)
2L w

4

En estas tiltimas expresiones @ corresponde a la frecuencia de conmutacién y Fes la
fase correspondiente al tiempo de adelanto respecto al cruce por cero de la tension de salida
en el que el transistor Q4 conmuta a conduccién. A esta fase £ la denominaremos dngulo de

conduccion.

Por otro lado, el instante 6ptimo en el que Q, debe pasar a corte coincide con el cruce
por cero de la tension de salida. A la fase con que se realiza este proceso de corte del
conmutador respecto al cruce por cero de la tension le llamamos dngulo de corte y lo
identificamos con el simbolo » que como hemos dicho debe ser nulo. A partir de este
momento Q, conduce la corriente 4 en sentido negativo en la carga y Q; bloquea su tension.
Con la fase £ de adelanto se repite el proceso con la conduccién previa de Q, y el posterior

corte de Q4 con y cero. El proceso en la otra celda de conmutacion es analogo.

Para que se cumpla la condicién inicialmente expuesta de conmutacién suave de la
corriente de la inductancia parasita se deben imponer sobre la ecuaciones anteriores las

siguientes condicion de contorno:

i(0)=-1,
i,(0)=0 (3.21)
i,(0)=1,
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A partir de cualquiera de ellas se puede obtener la expresion que nos permite

determinar el 4ngulo de conduccién 6ptimo A

2L 1,0
Zola® y MiS (3.22)
v, v

o

cos fB, =1—

Donde f es la frecuencia de conmutacién y & es una constante que contiene el valor de
la inductancia parasita (k = 47L,). Si previamente conocemos el valor de Ly, que permanece
invariable, y durante el funcionamiento del inversor medimos las magnitudes /4, /'y €l valor de
pico ¥, de la tensién de salida Viyr, mediante la ecuacién anterior podremos obtener el angulo

de conduccién f para el disparo 6ptimo del inversor.

En la siguiente figura se exponen los diagramas simplificados que muestran el proceso
de descarga de la inductancia parasita para los diferentes posibles valores de los angulos de
conduccién y corte en las cuales no se ha tenido en cuenta los efectos de las capacidades del
circuito inversor y se han considerado sélo las corrientes inversas de los diodos serie. El trazo
grueso corresponde a la corriente de la inductancia durante el cambio de polaridad y el trazo
fino a la tensién de salida durante este proceso. En todos los casos salvo en correspondiente al
disparo éptimo existe un elevado di/dt sobre la inductancia que provocara sobretensiones y

pérdidas.

En los siguientes apartados analizaremos los mecanismos de conmutacién propuestos
y podremos observar las formas de onda obtenidas sobre simulaciones del circuito inversor
correspondientes al disparo 6ptimo con #= fy =0y a los casos en que no se cumplen de
modo independiente estas condiciones, es decir: ## fcon y=0y y# 0 con = /5. Los
componentes del circuito inversor incluidos los parasitos y los de la carga resonantes seran los

mismo que hemos utilizado en apartados anteriores.

El objeto de este estudio es demostrar que mediante esta estrategia de conmutacion, y
s6lo en condiciones préximas al disparo 6ptimo, no existen sobretensiones o sobrecorrientes
relevantes y las pérdidas totales de los transistores componentes del inversor son
suficientemente bajas de modo que se pueda garantizar la fiabilidad del circuito trabajando a

frecuencias altas incluso por encima de 500 kHz.
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B<Bo B=Bo B>Bo

LN

Y
/
-

Y:O ﬂ\r v g7 v
AN
U | Uk

Figura 3.43. Formas de onda ideales para diferentes valores de f y y.

En la descripcion tedrica de los procesos de conmutacién se utilizard como base la
celda basica de conmutacién de la figura 3.42 manteniendo su nomenclatura y denominacion

de componentes.
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3.5.3.2. CONMUTACION OPTIMA

Este caso corresponde a la condicién de f=y y=0.

3.5.3.2.1. MECANISMOS DE CONMUTACION

En este apartado y en los siguientes se va a suponer que inicialmente el transistor Qp y
su diodo serie estan conduciendo la corriente Iy de la fuente y que Qs estd cortado. En
conmutacion optima Q4 pasa a conduccién cuando la fase es Bo. Ql sigue en conduccién y su
corriente decrece al tiempo que crece la de Qq. Este proceso se va a repetir en todos los casos
que a continuacién expondremos diferenciandolos dnicamente la eleccion del valor de fase B
que define el instante en que Qq se dispara a conduccién y de la fase y que define el momento
del corte de Q;. En el caso actual, el corte se produce cony =0 cuando la tensidn de salida
cruza cero. En este momento la corriente por Q; se anula y la de Q4 alcanza el valor 1. Las
conmutaciones son suaves sin sobretensiones y con pérdidas minimas. Los diodos no

experimentan procesos de recuperacion inversa.

3.5.3.2.2. SIMULACIONES

L]
oW b

»
~0q%y

1.5us 2.0us
O e wo1:1) [A = 1(p1)

Figura 3.44. Tension y corriente de un conmutador trabajando en condiciones de

conmutacion dptima.

136



Capitulo 3 ESTUDIO DE LOS PROCESOS DE CONMUTACION
DEL INVERSOR RESONANTE PARALELO

En esta simulacién se han obtenido las formas de onda correspondientes al circuito
inversor con los mismos valores de tensién y corriente, condiciones de carga y valor de la
inductancia parasita utilizados hasta ahora. El valor de /) obtenido mediante la ecuacién 3.22
con estos datos es de aproximadamente 26° que se ajusta notablemente al medido sobre la

simulacién.

Como se puede apreciar, la corriente alcanza suavemente sus valores correspondientes
a los estados de corte y conduccién sin ningun cambio brusco con lo que no aparecen

oscilaciones en la forma de onda de la tension. Las pérdidas y el contenido arménico son

minimos. La fase  medida sobre la simulacién es de 27°.

3.5.3.3. CONMUTACION A CONDUCCION ADELANTADA

Es el caso correspondiente a un angulo de corte y= 0 y de conduccion es £> £

3.5.3.3.1. MECANISMOS DE CONMUTACION

Con un angulo de conduccién mayor que P la tensién aplicada a la inductancia
pardsita es excesiva y corriente por i; alcanza valores negativos antes del .cruce por cero de la
tensién. Esto implica la conduccién inversa del diodo serie D; y la conduccion directa del
diodo antiparalelo con el transistor. Cuando la corriente inversa se extingue ya hay tensién
positiva que provoca el corte forzado del diodo antiparalelo con su consiguiente proceso de
recuperacioén inversa. Las pérdidas de conmutacién a corte aumentan considerablemente y
apareceran sobretensiones y oscilaciones que afectan a la fiabilidad del circuito e incrementan

el contenido arménico provocando problemas de compatibilidad electromagnética.

3.5.3.3.2. SIMULACIONES

En la siguiente simulacién se muestran las formas de onda correspondientes al disparo
a conduccién adelantada con un angulo B de 31°. El angulo de corte y se mantiene

aproximadamente en 0°.
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1200
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~heou

»
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6.0us 6.s 4.0us 1.2us 7.6us 7.0us

5.3us 5.6us
[ = vo1:1) @ e 10D

Figura 3.45. Tensidn y corriente de un conmutador trabajando con conmutacion

a conduccion adelantada.

En la siguiente figura se muestra la simulacién correspondiente a un éangulo de
conduccién de 34° con lo que la corriente negativa alcanzada es todavia mayor y mas

duradera.

1600

NoR
~500V

»

5.3us 5.6us 4.0us 6.%us 48.8us 7.2us 7.8us 7.8us
@ avwiz) @ = 100

Figura 3.46. Tension y corriente de un conmutador trabajando con conmutacion
a conduccién adelantada y con proceso de corte brusco de la corriente de

recuperacion inversa.
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En este caso esta corriente cae bruscamente a cero debido al proceso de corte snap off
de la corriente inversa del diodo. En el modelo de diodo elegido en las simulaciones se ha
exagerado este proceso para comprobar su importancia y observar que se produce una
peligrosa sobretension negativa. Tras el corte del diodo serie sigue, como en la simulacién

anterior, el proceso de recuperacién inversa del diodo antiparalelo.

La proxima figura corresponde a una simulacién en las mismas condiciones que la
anterior donde se ha afiadido una red RC (100 Q y 2.2 nF) en bornes del diodo serie con la
intencién de suavizar su comportamiento en conmutacién. De este modo se consigue reducir

notablemente la sobretension negativa.

1208

L)
500

»

5.3us 5.6us 6.%s 6.8us 7.20s 7.6us 7.8us
1 o v(pi:1) (2 = 1001)

Figura 3.47. Tension y corriente de un conmutador trabajando con conmutacion

a conduccion adelantada y con red RC en el diodo serie.

3.5.3.4. CONMUTACION A CONDUCCION RETRASADA

En este caso el 4ngulo de corte es y= 0y el de conduccion es F< /.

3.5.3.4.1. MECANISMOS DE CONMUTACION

Conmutar a conduccién Q4 con un angulo menor que Py implica que la corriente

alcanzada en el instante del corte de transistor Q, sea positiva con lo que se producird una
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variacién brusca de su valor sélo limitada por las capacidades parasitas del circuito y por la
red RC. Aun asi se producird una fuerte sobretension con el consiguiente aumento de las

pérdidas y del contenido arménico.

3.5.3.4.2. SIMULACIONES

En la siguiente figura se muestra una simulacién donde el 4ngulo de conduccién es de
23°, menor que Py, manteniéndose el 4ngulo de corte y = 0. Se observa la sobretension que se

produce en la conmutacién a corte debida a la variacién abrupta de la corriente.

q 90OUq o 16

1200
L1

L]
»

~800V T
6.0us 6.hus 6.8us 7.2us T.6us 7.0us

5.3us 5.6us
O o uiz1) Z « 1(09)
Tine

Figura 3.48. Tension y corriente de un conmutador trabajando con conmutacion

a conduccion retrasada.

3.5.3.5. CONMUTACION A CORTE ADELANTADA

En los préximos apartados vamos a estudiar el proceso de conmutacion para angulos
de corte distintos de cero manteniendo el de conduccion en su valor éptimo Po. En el caso
actual el corte se produce antes del cruce por cero de la tension, es decir, con angulo de corte

7<O0.
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3.5.3.5.1. MECANISMOQS DE CONMUTACION

Al pasar Q; a corte de modo prematuro, la corriente i; no alcanza el valor adecuado
quedando en el momento del corte del transistor, como en el caso anterior, con valor todavia
positivo. Inicialmente se produce una sobretension positiva debido al incremento de la
pendiente de la corriente en el instante del corte que alcanza su valor maximo en el momento
en que la corriente para por cero. Después, el diodo D; conduce inversamente y se inicia un
proceso de conduccién y recuperacién de corriente inversa de los diodos serie y antiparalelo

similar a la descrita en el apartado 3.1.1.2.

3.5.3.5.2. SIMULACIONES

En la simulacién que corresponde a la siguiente figura el angulo de corte es de -17°

manteniéndose el de conduccién aproximadamente igual a Bo.

4 BeWq , 608

»

6.0us 6.4us 6.8us 7.2us 7.8us 7.Bus

$.3us 5.6us
[@ awo:1) D = 1(01)
Figura 3.49. Tensidn y corriente de un conmutador trabajando con conmutacion

a corte adelantada.

3.5.3.6. CONMUTACION A CORTE RETRASADA

En este caso el angulo de conduccion es #= f y el corte se produce después del cruce

por cero de la tension, es decir, con angulo de corte y > 0.
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3.5.3.6.1. MECANISMOS DE CONMUTACION

La corriente i; alcanza un valor correcto en el instante del cruce por cero pero a partir
de ese momento se aplica a la inductancia parasita la tension de signo opuesto de la carga con
lo que la corriente continua evolucionando con cambio en el signo de su pendiente hasta que
se produce el corte del transistor Q;. En este momento se produce un cambio brusco de la
corriente generandose una sobretensién con el consiguiente aumento de pérdidas y contenido

armonico.

3.5.3.6.2. SIMULACIONES

Esta figura corresponde a la simulacion en la cual el proceso de corte del transistor se

inicia con un angulo de 10°.

5 oW , 160R

1208
Noow
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»

-asey
6.0us 6.0us 6.8us 7.2us 7.6us 7.8us

5.3us 5.8us
[ o uwoi:1) @ = 1(01)

Figura 3.50. Tension y corriente de un conmutador trabajando con conmutacion

a corte retrasada.

3.5.4. ESTUDIO COMPARATIVO DE PERDIDAS

Fn la siguiente figura se muestra la medida de las potencias de pérdidas en el transistor
y en la resistencia de la red RC para el caso de conmutacién optima de la figura 3.44. La

potencia total de pérdidas del transistor es de 207 W que nos permitira trabajar con suficiente
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holgura en estas mismas condiciones haciendo totalmente viable el uso de este método de

disparo.

'{18.881u,207.056)

N N S S S

SEL>>

@ o avc(u(Q1:d)ota(i1)) = 9(Q1:d)=14(Q1)
1 1.9%0 2 oxi

(18 786u,146 809)

-1y - ________,/\_,v : AN . ) N

17 .4us 18.0us. Il.rlﬂs 18.8us 19.2us 19.6us
D o AUG(w{r19:1,R19:2)mi(r19))78 [ « U(r‘l:‘l.l‘l’:!);l(lﬂ’)ll
Time

Figura 3.51. Pérdidas en el transistor y en las resistencias de la red RC para el

modo Jptimo de disparo.

En el grafico superior de la figura anterior se muestran las pérdidas del transistor y en

el inferior las pérdidas en la resistencia de la red RC.

P (W) 400 -
350 - ,
LIMITE DE
300 A PERDIDAS
250 -
PERDIDAS EN
200 1 FASE SIN Lp
150
100 -
50 A
0
MODO IND. EN MODO  CONMUTACION

FASE CAPACITIVO OPTIMA
MODO DE CONMUTACION CON Lp

Figura 3.52. Grdfico comparativo de pérdidas en el transistor.
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Para completar el estudio de viabilidad de la solucién aportada para la mejora de
proceso de conmutacién con inductancias parasitas podemos comparar sus pérdidas con las
del modo de conmutacién en fase. En la figura anterior se muestra un grafico comparativo de
las pérdidas en el transistor de los modos de conmutacién con inductancia parasita estudiados.
La linea horizontal continua corresponde al limite méaximo de pérdidas permitido y la

discontinua a las pérdidas existentes en el circuito sin inductancia parésita trabajando en fase.

También resulta interesante realizar un estudio comparativo de los rendimientos del
inversor para los diferentes modos de conmutacién estudiados. En la figura siguiente se
muestra el grafico comparativo estos rendimientos La linea discontinua correspondiente al

caso de conmutacion en modo inductivo en fase sin inductancia parasita.

n (%) 440 -
90 -
80 A
70 A
60 -
50
40 4
30 -
20 -

RENDIMIENTO
ENFASESINLp

MODO IND. EN MODO CONMUTACION
FASE CAPACITIVO OPTIMA

MODO DE CONMUTACION CON Lp

Figura 3.53. Grdfico comparativo de rendimientos del inversor.

Para realizar el calculo correcto del rendimiento se midi6, en las simulaciones
anteriores, la potencia de entrada al inversor y las potencias de pérdidas de los diferentes
componentes. La potencia total de pérdida correspondientes a los diodos es aproximadamente,

para todos los casos, de 75 W. El calculo se realizé atendiendo a la siguiente expresion:

u) 3.23)

E

7;(%):100£1-

Donde las distintas potencias son las que se enumeran a continuacion:

144



Capitulo 3 ESTUDIO DE LOS PROCESOS DE CONMUTACION
DEL INVERSOR RESONANTE PARALELO
Pr  Potencia total de pérdidas en los transistores.
Pp  Potencia total de pérdidas en los diodos.
Pr  Potencia total de pérdidas en las resistencias de la red RC.
Pz Potencia activa de entrada del inversor.

En las siguientes figuras se muestran la evolucion de las pérdidas del transistor para

diferentes valores de los angulos de conduccién y corte.

P (W) 360 ;

340 -

320

300 -

280 -

260 A

240 A

220 A

200

0 10 20 30 40 50 60 70 B

Figura 3.54. Curva de la potencia de pérdidas del transistor en funcion de f

P (W) 700 ;

650
600 -
550 -
500 -
450 -
400 -
350 -
300 |
250 -
200

-30 -20 -10 0 10 20 30 Y (0)

Figura 3.55. Curva de la potencia de pérdidas del transistor en funcion de y .
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En la figura 3.54 se observa una maximo alrededor de los 33° que corresponde a la
fase a partir de la cual la corriente de recuperacién inversa del diodo se corta abruptamente.
De este modo, como puede verse en la figura 3.55, las pérdidas se reducen ya que se reduce la
duracién y amplitud de la corriente inversa del diodo antiparalelo pero el fenémeno de snap-
off. En este caso la corriente inversa del diodo serie tiende a cero bruscamente y trae como

consecuencia importantes sobretensiones que hace prohibitivo el trabajo en estas condiciones.

A la vista de estas tltimas curvas se puede concluir que el método de disparo
planteado sigue siendo eficaz incluso con grandes tolerancias de ajuste de los angulos de
conmutacién ya que una desviacion de 5° no hace que las pérdidas se acerquen

peligrosamente al limite de 300 W.

3.5.5. FACTOR DE POTENCIA EN LA SALIDA DEL INVERSOR

Consideramos como factor de potencia en la salida (mejor denominado factor de
desplazamiento) al coseno de la fase existente entre los cruces por cero de la tension y de la
corriente de salida del inversor. En la siguiente figura se ilustra graficamente la definicion de

esta fase.

Figura 3.56. Definicion de las fases de las formas de onda del circuito respecto

del cruce por cero de la tension.

Imponiendo sobre la ecuacion 3.18 las siguientes condiciones:

i=0 L= /L, wt =g (3.24)
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podemos calcular el factor de potencia para las condiciones de disparo 6ptimo que vendra

dado por cualquiera de las siguientes expresiones:

L,wl, _L+cos g,

cosp=1- 7 > (3.25)
cos ff, =2cos p—1 (3.26)

Ademas si imponemos la siguiente condicion:
By 2Vl cos @ (3.27)

en la que Py representa la potencia nominal de salida del inversor, nos aseguramos que
siempre podremos entregar la potencia especificada sin superar los limites de corriente y de
tensién impuestos sobre el circuito. De esta ultima condicién se puede obtener el valor de la
inductancia paréasita maxima con la cual todavia es posible poder entregar la potencia

nominal.

4
L<——Vyelyr - P) (3.28)
7l 1y

donde se ha tenido en cuenta la validez aproximada de la relacion entre las corriente Iy € Iyr

de la ecuacién 3.2 y la expresion ¥, = 2 Vir

3.6. CONCLUSIONES

En este capitulo se ha realizado el estudio de los modos de conmutacion posibles en un
inversor con carga resonante paralelo. Considerando el comportamiento ideal o real de sus
componentes semiconductores, pero excluyendo los componentes parasitos en especial las
inductancias, se vio que el método idéneo de disparo corresponde al modo de conmutacion
inductivo. Las pérdidas de conmutacion se minimizan en este modo si se reduce la fase hasta
valores préximos a cero. Sin embargo, cuando el valor de las inductancias parasitas del
circuito no es despreciable, vimos que las pérdidas de conmutacién del modo inductivo
aumentan excesivamente, incluso para pequefios valor de fase. En estas condiciones las

pérdidas del modo capacitivo no crecen tanto pero aparecen conflictivos procesos de
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recuperacién inversa en los diodos. En cualquier caso, las estrategias de conmutacion
tradicionales, tanto en modo inductivo como capacitivo, hacen inviable el funcionamiento del
inversor con inductancias parasitas a altas frecuencias debido a la gran potencia de perdidas,
al alto contenido arménico de las sefiales y a la presencia de importantes sobretensiones

producidas en las conmutaciones criticas del transistor o de los diodos.

Estos problemas se resuelven haciendo trabajar al inversor en el modo de conmutacion
6ptimo con el que se consigue minimizar las pérdidas y el contenido arménico. Todo ello
permite poder garantizar la fiabilidad de inversor trabajando a altas frecuencias, incluso
superiores a 500 kHz, y ademas, poder cumplir con las directivas de compatibilidad
electromagnética con mayor facilidad. Se ha propuesto una estrategia con la que es posible
disparar a los transistores adecuadamente mediante un sencillo célculo en el que se implican
los pardmetros fundamentales del circuito. Esto nos permitird, como veremos en el siguiente
capitulo, disefiar un sencillo circuito de control que asegure el funcionamiento del circuito

inversor en modo de conmutacién 6ptima para cualquier condicién.
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4. ANALISIS Y DISENO DEL CIRCUITO DE CONTROL

4.1. INTRODUCCION

En el presente capitulo se van a estudiar las técnicas de control requeridas para
conseguir un disparo éptimo del circuito inversor con carga resonante paralelo. Se expondran
los diagramas de bloques de los distintos sistemas de control y se mostrar4 su funcionamiento
mediante simulaciones. Posteriormente se dard un modelo de gran sefial tanto del inversor
como de los circuitos realimentados de control con el objeto de realizar un estudio de su

comportamiento dinamico.

4.2. TECNICAS DE CONTROL DEL DISPARO

En el circuito de control que genera los disparos del puente inversor existen dos
circuitos realimentados que describiremos por separado. El primero de ellos es €l circuito de
control del 4ngulo de corte que se encarga de obtener una sefial cuadrada denominada S, en
fase con la tension de Vyr. Los flancos de esta sefial determinan la fase y que, por lo tanto,
debe ser nula. El segundo es el circuito de control del angulo de conduccién y tiene como
misién generar otra sefial cuadrada llamada Sg de la misma frecuencia que la anterior pero con
una fase de adelanto P = Bo. Sus flancos fijan el angulo de conduccién. Componiendo
adecuadamente estas sefiales se obtendréan los disparos para los transistores del inversor para

el funcionamiento en modo correspondiente al disparo 6ptimo.

4.2.1.CIRCUITO DE CONTROL DEL ANGULO DE CORTE

El circuito propuesto, cuyo diagrama de bloques aparece en la siguiente figura, basa su
funcionamiento en el de un circuito de enganche de fase (PLL). De esta manera es posible
fijar la fase existente entre la sefial salida del circuito S, y la tensién de salida del inversor

VMF.
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VMe Vo
DETECTOR Vvco Sy

—__}+1— Vo
DE FASE

Sp LINEA DE
RETARDO

Figura 4.1. Diagrama de bloques del circuito de control del angulo de corte.

Mediante un transformador de suficiente buena respuesta se envia la tensién de salida
del inversor a la entrada de un comparador rapido con histéresis capaz de obtener una sefial
cuadrada sincronizada con sus cruces por cero. La eleccién de este comparador y el disefio de
su histéresis debe de hacerse de modo que se asegure la inmunidad del circuito sin incluir

retrasos temporales relevantes.

Como circuito detector de fase se ha elegido el de la figura 4.2 que tiene una
caracteristica de transferencia no periddica y es sensible a variaciones de fase teniendo en
cuenta su signo con lo que se asegura, tras cerrar el lazo de realimentacidon, que las sefiales de

entrada estén en fase a la misma frecuencia.

Mientras la frecu_encia de la sefial V| sea mayor que la de V; la salida esta la mayor
' parte del tiempo en estado alto. Si la frecuencia de la sefial V, es menor Elﬁe la de V; la salida
esta la mayor parte del tiempo en estado bajo. Cuando las frecuencias son iguales y la sefial
V1 esta adelantada la duracion del estado alto de salida es proporcional a la diferencia de
fase. Si es V; la adelantada la salida cambia a estado bajo con duracion también proporcional
a la diferencia de fase. Cuando las dos sefiales alcanzan el mismo nivel 16gico la salida pasa a

estado de alta impedancia hasta el siguiente flanco de subida de cualquiera de las entradas.

Los tiempos de duracion de los estados alto o bajo alcanzan su valor maximo (ciclo de
conduccién del 100%) cuando la diferencia de fase es de 180° y su valor minimo (ciclo de
conduccion del 0%) cuando las sefiales de entrada estan justamente en fase. Por lo tanto, y
debido a que la salida del circuito es constante mientras que no hay diferencia entre las

sefiales de entrada, el disefio del filtro RC se puede minimizar.
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Figura 4.2. Circuito detector de fase no periédico con salida triestado.

El oscilador controlado por tensién seleccionado tiene una salida de ciclo de
conduccién del 50% constante, con frecuencia directamente proporcional a la tensién de
entrada y alta linealidad. La salida de VCO, denominada Sy, se utiliza directamente para

generar los disparos y determina el corte de los transistores del inversor en condicién y = 0.

La linea de retardo tiene como mision generar la sefial Sp retrasada respecto de Sy un
tiempo constante calibrado igual al retraso medido desde las transiciones de la salida del VCO
hasta que se inicia el corte de los transistores del inversor. Este retraso lo introducen los
tiempos de propagacién de todos los circuitos que se utilizan para la generacién de los
disparos mas el tiempo t.s del transistor. En consecuencia, este circuito consigue simular una
sefial que equivale a la que dispararia al transistor en el caso ideal en que sus tiempos de
respuesta y los del sistema de transmision y disparo fueran nulos, para compararse

posteriormente con la tensi6n de salida del inversor Viyr en el detector de fase.

Para conseguir el correcto funcionamiento del circuito debe ajustarse una frecuencia
inicial, correspondiente a la fase de reposo de inversor, mayor que la de resonancia del
circuito de carga. De este modo, cuando comience a conmutar el inversor lo hara de modo que
la frecuencia de la sefial Sp sea mayor de la de Viyr con lo que la salida del detector de fase
pasard a nivel bajo y la entrada del VCO disminuira hasta conseguir igualar ambas
frecuencias. A partir de este momento el lazo de realimentacién alcanzara la estabilidad y la

tensién de entrada del VCO permanecerd constante recibiendo pequefias aportaciones de
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carga cuando la tensién Vg este adelantada o de descarga cuando lo esté Sp. Esta es la

situacion que se muestra en el diagrama de tiempos de la figura 4.3.

e Vveo
vdf -

vq, Sd'

Sy ’

gs B.5us 1.0us 1.5us 2.%us 2.5us 3.0us 3.5us 4. us l.srus 5.0us
o U(URF)Z68 o U(SO)-B8 v U(SY)-60 & V(DF)-25 y
Time

Figura 4.3. Cronograma del circuito de control del angulo de corte.

4.2.2.CIRCUITO DE CONTROL DEL ANGULO DE CONDUCCION

El diagrama de bloques de la figura siguiente corresponde al circuito propuesto para la

generacion de la sefial Sp.

D
GENERADOR Vos Sy
Sy DIENTE DE - Tp
SIERRA CL
-+
B
k s——
R LA G©)
f 7,
Vo =— ? -
cos

Figura 4.4. Diagrama de bloques del circuito de control del dngulo de

conduccion.
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Partiendo de 1a sefial S, se genera una onda de diente de sierra sincronizada de doble
frecuencia cuya pendiente estd controlada por una tensién proporcional a la frecuencia de
modo que la amplitud méxima del diente de sierra sea constante con independencia de su
periodo con lo que se conseguird que la amplitud serd directamente proporcional a su fase
manteniéndose esta constante de proporcionalidad invariable para cualquier frecuencia. En

consecuencia, una lectura de la amplitud de esta sefial nos dara una medida de la fase de

adelanto (B) de ese instante respecto del cruce por cero de S, (y = 0).

El circuito de calculo analégico compuesto por circuitos de ganancia constante

calibrables, un multiplicador y un divisor analdgico, se muestra en el diagrama de la siguiente

figura.
4L, 1
Is \ —-
. X > : + | AL Lf
Vo Vi

Figura 4.5. Diagrama del circuito de cdlculo analogico.

[

Las medidas de las magnitudes del circuito de realizan mediante transductores con
aislamiento galvénico (transformador convencional para la tensién alterna de salida del
inversor y de efecto Hall para la corriente continua de entrada) y detectores de pico y valor
medio para conseguir sefiales de continua proporcionales a la aniplitud Vo de .la tension Vmr y
la corriente de la fuente I;. Mediante un circuito frecuencimetro se obtiene, ademas, otra
tensién continua proporcional a la frecuencia de trabajo. Las constantes y el valor de la

inductancia parasita se introducen mediante el ajuste de la ganancia del circuito intermedio.

Mediante un circuito analégico de calculo trigonométrico configurado para evaluar la
funcidén coseno se cierra el lazo de realimentacion del circuito cuya salida sera, una vez
alcanzada la estabilidad, un nivel de tensién cuyo valor equivale, con la misma

proporcionalidad que la sefial diente de sierra, a la fase .

Posteriormente, mediante un circuito comparador se obtiene una sefial rectangular

cuya anchura determina en angulo Bo y que entra como sefial de reloj a un flip-flop tipo D
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cuya entrada dato es la sefial S,. Su salida negada es la sefial Sp tal y como se puede ver en el
siguiente diagrama de tiempos que muestra las sefiales mas relevantes del circuito de control

del angulo de conduccién.

Sy

L

2.%u5 2.5us 3.0us .5us A.Gus
o U(Sy) o U(Vds)-15 v U(beta)-15 & U(Th)-25 o U(SD)-I5

&.5us 5.0us 5.5us 6.5 6.5us 7.0u8

Time

Figura 4.6. Cronograma del circuito de control del adngulo de conduccion.

4.2.3.GENERACION DE LOS DISPAROS

Mediante un sencillo circuito combinacional como el que se muestra en la siguiente

figura se obtienen las sefiales de disparo para cada rama diagonal del inversor a partir de las

sefiales S, y Sp.

T b QUQ

p——— Q2 Q4

Figura 4.7. Circuito de generacion de los disparos.

Su correspondiente diagrama de tiempos se da en la proxima figura. Se puede apreciar

que los flancos de bajada de las sefiales de disparo que corresponden al corte de los
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transistores estan definidos por la sefial S,, mientras que los flancos de subida

correspondientes a la conmutacion de conduccion vienen determinados por la sefial Sg,

Sy

_..,é ® l
—

0103 \ / ’

0204 - e TN

2.0us 2.5us 3.0us 3.5us N.Sus a.Sus 5.8us 5.Sus 6.0us 6.5us 7.0us
a Y(Sy) + U(Sh)-10 v U(Q1Q3)-20 a U(Q2QX)-38

Figura 4.8. Cronograma del circuito de generacion de los disparos.

Estas sefiales se transmiten hasta el inversor mediante fibra 6ptica con el objeto de
minimizar los tiempos de retraso y conseguir un buen aislamiento galvénico entre los
conmutadores del inversor y el circuito de control, al tiempo que se asegura una alta
inmunidad al ruido con un muy alto factor de rechazo en modo comun. En el inversor y muy
cerca de los transistores se instalan los circuitos de disparo con capacidad de corriente y
niveles de salida adecuados para cada tipo de transistor. Para transistores MOS se eligieron

sefiales de 0 V a +12 V mientras que para transistores IGBT de-15V a+15 V.

4.3. MODELIZACION

Para proceder a la modelizacién y posterior estudio dindmico del circuito se ha
seguido utilizado como herramienta fundamental el programa de simulacion PSPICE. En este
apartado se va a proceder a dar un modelo de gran sefial del circuito de potencia y control que

determine el comportamiento de la regulacién de los angulos de conmutacion y corte.
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4.3.1.MODELO DE GRAN SENAL DEL INVERSOR

En la modelizacion de este circuito se ha utilizado el método de las fuentes controladas
[Espi]. Para ello partimos del circuito resonante paralelo en el que hemos elegido la conexién
serie de la resistencia equivalente. El circuito resonante esta alimentado por una sefial de
corriente alterna sinusoidal a la frecuencia de conmutacioén y cuya amplitud corresponde a la

del primer armoénico de la onda cuadrada de amplitud 1,4

Ci iLl L

Ipcos(ax) C’I‘) Ve

I||+Q
|
)
Q
e
<
Q
5
PRI
t~

oL

La)iLc

Vs

I||+Q

Figura 4.9. Obtencion del circuito de gran sefial del inversor resonante paralelo.
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Este método consta de dos pasos. En el primero se ha de dibujar €l circuito dos veces;
una para obtener las ecuaciones de gran sefial en coseno y la otra para obtener las ecuaciones
en seno. El circuito coseno se alimenta con una fuente de corriente de valor igual a la
amplitud del primer arménico de la sefial de entrada del circuito resonante y en el circuito

seno se deja la entrada en circuito abierto.

En el segundo paso se inserta una fuente de tensién controlada por corriente en serie
con cada inductancia y una fuente de corriente controlada por tension en paralelo con cada
condensador. Las ganancias de estas fuentes deben coincidir con el producto de la frecuencia
® y de la inductancia L o capacidad C del elemento reactivo correspondiente. La sefial de
control de las fuentes sera la corriente o tensién del elemento reactivo homdlogo en el circuito
opuesto. Los signos se han de colocar de modo que se carguen los componentes reactivos del

circuito coseno y se descarguen en el circuito seno.

En la figura 4.9 se muestra este proceso. El primer diagrama corresponde al circuito
resonante paralelo de partida. La flecha separa el circuito original de los generados segiin el
método indicado. El diagrama central corresponde al circuito coseno y el tltimo al circuito

s€no.

La sefial del circuito cuya amplitud y fase nos interesa conocer es la tensién en el
condensador. Todas las demas estaran en funcién de ella y de los valores de los componentes
del circuito. Con el método de las fuentes controladas la amplitud y fase de la tensién del

condensador se obtienen a partir de las siguientes expresiones:

Ve =AVE, +VE 4.1

g= arctan[—:ﬁ’—J 4.2)
Ce

donde vcy ¢ son respectivamente la tensién del condensador y su fase en €l circuito original

mientras que v¢, es la tensién del condensador en el circuito coseno y vcy la del circuito seno. ‘

En la figura 4.10 se muestra la realizacién de este modelo mediante PSPICE. Las
entradas al circuito son la frecuencia de conmutacién F y la amplitud de la corriente de la
fuente de entrada del inversor 1. Las salidas son la amplitud de la tension del condensador Ac

y su fase Pc.
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Figura 4.10. Circuito PSPICE del modelo de gran sefial del inversor con circuito

resonante paralelo.

Para comprobar la validez el modelo se confeccioné el circuito simbdlico de gran
sefial de la siguiente figura. La fuente VI determina la corriente continua aplicada a la entrada
del inversor, la fuente VF especifica la frecuencia de conmutacién y la fuente alterna VFM
nos servird para introducir una perturbacién de pequefia sefial en el pardmetro de control

(frecuencia) para comprobar la respuesta en frecuencia del circuito.

Mediante un analisis DC de la fuente VF realizando un adecuado barrido de su valor
se puede obtener la respuesta estacionara de vc en amplitud y fase y conseguir los
correspondientes diagramas que se muestran en la siguiente figura y cuya similitud con los

obtenidos en el capitulo segundo nos informa de la validez del modelo.
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Figura 4.11. Circuito PSPICE del modelo de gran sefial del inversor con circuito

resonante paralelo.
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Figura 4.12. Simulacién de la respuesta estacionaria de la amplitud (diagrama

superior) y fase (diagrama inferior) de la tension del condensador resonante vc.

En la resonancia la frecuencia es de 500 kHz y la amplitud de la tension del

condensador es de aproximadamente 600 V como estaba previsto.
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4.4. RESPUESTA DINAMICA

4.4.1.RESPUESTA EN FRECUENCIA DE PEQUENA SENAL

Mediante el modelo de gran sefial obtenido se puede realizar un estudio de respuesta
en frecuencia de pequefia sefial del médulo y fase de la tension del condensador resonante
frente a una modulacién del pardmetro de control que en este caso es la frecuencia de
conmutacién haciendo la simulacién de un barrido AC mediante PSPICE de la fuente
perturbadora de pequefia sefial VFM de la figura 4.11. Esta perturbacién se debe hacer
alrededor de la frecuencia de resonancia manteniendo en este caso la fuente VF de control de
la frecuencia de conmutacién en 500 kV que equivale a una frecuencia de 500 kHz. La

perturbacién de pequeiia sefial introducida es de 1 V que equivale a 1 Hz.

En la siguiente figura se muestran los diagramas correspondientes a la respuesta en

frecuencia del médulo y fase de pequefia sefial de la amplitud de la tensién del condensador

resonante.

-12¢:

o DBU(ACI/IFY)

-108d

SEL>>

1084z 1.0MHz 10KHZ 100KH2
= P{ULAC)I/U(F))
Frequency

Figura 4.13. Simulacién de la respuesta en frecuencia de pequeria sefial en lazo
abierto de la amplitud de la tensién del condensador resonante vc. ( médulo en el

diagrama superior y argumento en el diagrama inferior).

Se puede comprobar que existe un polo simple dominante en una frecuencia de
aproximadamente 8.6 kHz a partir de la cual el médulo cae con una pendiente de 20 dB por

década como si de un sistema de primer orden se tratara. De modo anélogo se comporta la
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fase que es nula a frecuencias bajas y tiende a -90° tras la frecuencia de corte. Existe un pico
alrededor de 1 MHz que corresponde a un polo doble cuyo efecto se considera despreciable

frente al del polo dominante.

En la préxima figura se muestran los diagramas correspondientes a la respuesta en
frecuencia de pequefia sefial en médulo y argumento de la fase de la tensién del condensador

resonante.

-100

= DR(U(PC)/U(F))

137d

SELY)>

1004z 1. 0Kz 10KHZ 108KHZ 1,082 10M4z
a P(U(PC)/V(F))

Figura 4.14. Simulacién de la respuesta en frecuencia de pequeria serial en lazo

abierto de la fase de la tensién del condensador resonante vc. ( médulo en el

diagrama superior y argumento en el diagrama inferior).

En este caso se pueden realizar consideraciones andlogas al de la respuesta del
moédulo. El comportamiento también es el de un sistema de primer orden cuyo polo dominante

es el mismo que le presentado por la respuesta en frecuencia de la amplitud.

4.4.2. MODELIZACION DEL CIRCUITO DE CONTROL DEL ANGULO DE
CORTE

Una vez modelizado el comportamiento del inversor resonante paralelo debemos ahora
hacer lo mismo con el resto de los circuitos que componen el circuito de control del &ngulo de

corte. Las formas de onda de salida del detector de fase, cuyo principio de funcionamiento se
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dio en el apartado 4.2.1, y de salida de la red RC que coincide con la entrada del VCO son las
de la siguiente figura para el caso en que la fase entre las sefiales de entrada sea positiva

(tension Vyr adelantada).

Salida del detector de fase

Vce
............................................. J
0
J, Entrada del VCO Vvco
AV S - === 7
/]\__-__ o —> te h
T H

Figura 4.15. Formas de onda del circuito detector de fase.

El intervalo ¢, es el tiempo correspondiente a la fase de adelanto y AV es la tensién con
la que se incrementa la entrada del VCO al cargarse 1a red RC durante # con la salida de nivel

alto del detector de fase. Para este caso se deduce la siguiente expresion:

L.

Vico®.)=Vvcor =Vvcor =Vveode * 4.3)

donde Vycor es la tension final de carga del condensador de la red RC. Dado que para valores

de ¢, mucho menores que la constante de tiempo 7 de la red RC es valida la aproximacion

’E
e © =1—t,/r se obtiene la siguiente expresion para AV:

te
AV = (chor - VVCO ) 7 4.4)

Suponiendo que la tensién alcanzada por el condensador en cada ciclo de carga se

mantiene constante durante el estado de alta impedancia del detector, se deduce que el valor
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de la tensién Vyco promediada (linea de trazo discontinuo en la figura 4.15) viene dada por la

siguiente ecuacion:

11

VVCO =L (VVCO - VVCO )l¢e| (4-5)
s 2nr

donde ¢, es la fase correspondiente a t..

En el caso supuesto el valor Vycor coincide con la tensién del estado alto de salida del
detector de fase que suponemos igual a la tensién de alimentacion Ve Si tenemos el caso
contrario en el que la fase de las sefiales de entrada al detector es negativa, €l valor de la
salida del detector es cero (estado bajo). La ecuacién anterior serd valida para ambos casos

haciendo:

Vicor = [%] Vee (4.6)

donde la funcién sign(¢) toma el valor +1 cuando ¢, es positivo y -1 cuando es negativo.
Teniendo en cuenta que |¢. | sign(¢e) = ¢ se puede generalizar la ecuacion 4.5 tanto para fases

positivas como negativas expresandola del siguiente modo:

; 27T 2

Voo =+ [Vgc ¢e+(V"‘C—Vyco)l¢el] @)

Por otro lado, puesto que el circuito VCO es lineal y la frecuencia de su salida es
directamente proporcional a su entrada, lo podemos modelizar simplemente mediante una

ganancia que represente esta constante de proporcionalidad.

En la siguiente figura se muestra el esquematico PSPICE correspondiente al circuito
de control del 4ngulo de corte incluyendo los modelos del inversor resonante (HS1), del VCO
(ganancia 100 k) y del circuito detector de fase, donde el circuito HS2 es un integrador (1/s)
con salida limitada a los valores de la alimentacién, y la ganancia 500 corresponde al valor
1/2nt que supone una red con R = 6.8 kQ y C = 47 nF a la salida del detector de fase. La
mayor parte de las simulaciones se realizan sobre la sefial Vco que es la entrada del VCO y
que representa la frecuencia de conmutacién (salvo la constante 100 k) que es el parametro de

control del sistema.
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Figura 4.16. Circuito simbolico realimentado PSPICE del control del angulo de

corte.

4.4.3. RESPUESTA DINAMICA DEL CIRCUITO DE CONTROL DEL
ANGULO DE CORTE

Una vez completado el modelo del circuito de control del angulo de corte, se puede
realizar su estudio dindmico estudiando su comportamiento al incluir en el circuito
determinadas condiciones iniciales o fuentes de perturbacién. En el circuito de la’ figura
anterior se han incluido las fuentes perturbadoras V¢ y V. las cuales nos permitirdn conocer
la respuestas al escalon y las respuestas en frecuencia en lazo abierto y en lazo cerrado del

sistema.

Se puede fijar una condicién inicial en la salida del integrador en el subcircuito HS2
para estudiar el comportamiento del sistema durante el arranque en el que, como ya dijimos
en la seccién 4.2.1, se parte de una frecuencia mayor que la de resonancia en la que las
amplitudes de oscilacion son bajas y se deja libre al sistema para que encuentre el punto de
operacion que determine el angulo de corte y = 0. En la siguiente figura se muestra esta
situacién donde las fuentes perturbadoras tienen amplitud nula y se impone el valor
Vco = 6 V como condicién inicial en la simulacién que supone una frecuencia de
conmutaciéon de 600 kHz. Se observa que durante el proceso de arranque que dura

aproximadamente 400 ps la amplitud de tension en el condensador resonante sube hasta su
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valor nominal de 600 V al tiempo que la frecuencia desciende hasta los 500 kHz de un modo

asintético sin que aparezcan sobretensiones.

u U(HS1:AC)

5.
SELY>

Figura 4.17. Simulacion del transitorio de arranque del inversor. Evolucion
temporal de la amplitud de la tension v (diagrama superior) y la tension de

entrada del VCO (diagrama inferior)

En la siguiente figura se muestra el comportamiento dinamico del circuito, y en
particular de la tensién Vco ante una sefial escalén que se consigue especificando las
amplitudes, anchura de pulso y periodo de la fuente Vi, con la que se consigue modificar de
modo transitorio el valor del 4ngulo y que debe de fijar el sistema entre -10° y +10°. Para esta
simulacién la condicién inicial es Vco 5V y la amplitud de la fuente perturbadora Vi

continda siendo nula.

Se observa nuevamente que el comportamiento del circuito es asint6tico sin
oscilaciones como un sistema de primer orden, lo que nos da una clara idea de la absoluta

estabilidad del sistema.
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Figura 4.18. Simulacidn de la respuesta de la tension de entrada del VCO
(diagrama superior) ante un escalon provocado en la tension de referencia del

angulo y equivalente a una variacion de #10°

En la préxima figura se muestra la respuesta de pequefia sefial de la ganancia de lazo
que se obtiene como el cociente entre las tensiones presentes después (etiqueta Vo) y antes
(etiqueta out) de la fuente de perturbacién V,. con la que se realiza un barrido AC con

amplitud constante de 1 mV. Para esta simulacion la fuente V¢ tiene amplitud AC nula.

Se observa que el médulo cae con una pendiente de 20 dB por década debido a la
existencia del polo simple en el origen que asegura la inexistencia de error estético en el lazo,
y que proviene del detector de fase. Ademas, el médulo cruza con 0 dB a una frecuencia
aproximada de 3300 Hz que constituye el ancho de banda en lazo cerrado del sistema, que

para aplicaciones de caldeo por induccidn es un valor mucho mas que aceptable.

En la frecuencia de resonancia del circuito de carga aparece un polo doble que hace
que el médulo suba de nuevo y que podria originar inestabilidad si alcanzara 0 dB. Posteriores
simulaciones dieron como resultado que esta situacién critica se da con un valor de ganancia

del integrador 1/2nt de 3000 que significaria un ancho de banda de aproximadamente 20 kHz.

El diagrama del argumento tal y como se ha obtenido representa el margen de fase del
sistema que es de aproximadamente 90° con lo que se vuelve a demostrar la total estabilidad

del circuito.
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Figura 4.19. Simulacion de la respuesta en frecuencia de pequefia sefial en lazo
abierto del circuito de control del dngulo de corte. (Modulo en el diagrama

superior y margen de fase en el diagrama inferior).

En la ultima de las figuras de este capitulo se muestra la respuesta de pequefia sefial en
lazo cerrado del circuito, obtenida realizando la simulacion de un barrido AC en la fuente Vier
con amplitud constante de 1mV y mostrando el cociente entre la tension Vo y la amplitud de
la fuente de perturbacidn Vi de la fase de referencia para el control del angulo de corte y. La

fuente V, para este caso tiene amplitud AC nula.

a DB(Y{Uce)/V(Vref))

(3 2819K,-45 015)

-58

SELY>

1004z 1.04Hz 18KHZ 180KHz 1.8MHz 102
a P(U(Uco}/u(UreF))
Frequency

Figura 4.20. Simulacion de la respuesta en frecuencia de pequeria sefial en lazo
cerrado del circuito de control del angulo de corte. (Modulo en el diagrama

superior y argumento en el diagrama inferior).
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El circuito se comporta como un sistema de primer orden y se verifica que el ancho de
banda es de 3300 Hz con una caida del médulo con pendiente de 20 dB por década. El
argumento a frecuencias bajas es cero, pasa por -45° en la frecuencia de corte y

posteriormente tiende asintéticamente a -90°.
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5. COMPORTAMIENTO DEL INVERSOR ANTE
CORTOCIRCUITOS

5.1. INTRODUCCION

El calentamiento por induccién es una aplicacién industrial en la que es muy probable
la operacion de los generadores bajo condiciones de cortocircuito. Hay que tener en cuenta
que el inductor de calentamiento se encuentra muy préximo a la pieza a calentar y es posible
que esta choque accidentalmente con el inductor o que aparezcan residuos metalicos
conductores que se depositen entre las espiras del inductor provocando cortocircuitos. En un
principio, seria razonable pensar en la posibilidad de recubrir la bobina de calentamiento con
un material aislante para impedir estos fendmenos pero hay que pensar que la pieza alcanza

altas temperaturas que acaban, en poco tiempo, deteriorando estos materiales aislantes

Por lo tanto, hay que considerar detenidamente el comportamiento del inversor
trabajando en condiciones de cortocircuito y dotarle de protecciones suficientes para impedir

la averia de sus componentes en estas condiciones.

El cortocircuito afecta fundamentalmente a la frecuencia de resonancia y al factor Q
del circuito de carga. La frecuencia de resonancia del circuito resonante de carga sube
bruscamente ya que el cortocircuito hace que el valor de la inductancia de la bobina de
calentamiento baje notablemente. Dicho valor no se anula totalmente puesto que, aunque el
cortocircuito se produzca entre los extremos del inductor, siempre queda la inductancia
correspondiente a sus conexiones hasta el condensador resonante y la equivalente al propio

elemento que produce el cortocircuito.

En los inversores paralelo bajo estudio en este trabajo, la fuente de corriente de
alimentacién se considera de valor constante durante transitorios con lo cual no es posible que
aparezcan durante el cortocircuito sobrecorrientes provenientes de la fuente, pero si que se
esperan que los procesos de conmutacién se modifiquen tras el cortocircuito provocando

situaciones peligrosas.
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En los siguientes apartados se pretende estudiar el comportamiento del inversor bajo
condiciones de cortocircuito basandose en predicciones tedricas comprobadas mediante
simulaciones y considerando separadamente el caso ideal en el que la inductancia parasita se
desprecia y el caso real en el que hemos de considerar los efectos de esta inductancia en los

procesos de conmutacion.

Un punto importante que hay que determinar para hacer este estudio con suficiente
aproximacién al caso real es la determinacién del momento relativo en que se produce el
cortocircuito. En las experiencias realizadas se ha comprobado que este proceso se inicia
siempre en las proximidades del maximo de la amplitud de la tensién de salida puesto que se
supone que el elemento que provoca el cortocircuito se aproxima al inductor con una
velocidad moderada y la corriente de cortocircuito se inicia cuando la distancia al inductor es
suficientemente pequefia para que con la maxima tensién de salida se produzca el arco

eléctrico.

5.2. COMPORTAMIENTO EN CASO IDEAL

5.2.1. DESCRIPCION TEORICA

Como ya hemos comentado anteriormente, cuando se produce un cortocircuito en la
salida del inversor el efecto fundamental que se observa es el aumento instantineo de la
frecuencia de resonancia. En el caso ideal, con un circuito de control de muy elevado ancho
de banda, los disparos a los transistores se podrian seguir produciendo de tal modo que se

mantuviese el modo de conmutacién elegido incluso tras el aumento brusco de la frecuencia.

Pero esto no es asi ya que en el capitulo anterior vimos que el circuito de control del
angulo de corte, que es el responsable del seguimiento de la frecuencia de resonancia, tiene un
ancho de banda limitado a algunos kilohertzios. En este caso seria valido suponer que tras el
cortocircuito y durante algunos ciclos se mantiene la frecuencia y fase de los disparos
mientras la frecuencia de resonancia aumenta con lo que aparecerin conmutaciones distintas

de las previstas.

En la siguiente figura se muestran las formas de onda para casos con distintas

frecuencias de resonancia tras el cortocircuito. La curva en trazo discontinuo representa la
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forma de onda de la tension de salida si no existiera el cortocircuito que se produce en el
momento indicado mediante la linea vertical discontinua. Suponiendo que el funcionamiento
estacionario previo al cortocircuito corresponde al modo de conmutacién en fase y que la

frecuencia de los disparos no se modifica, las lineas verticales punteadas representan los

instantes de la conmutacién.

Cortocircuito

5
fo < fc <§fo

5 7
Efo < fc <§fo

o< fo <31,

e ———————————

11
3fo < fc <?fo

Figura 5.1. Tension de salida del inversor con diferentes frecuencias de cortocircuito.
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Las conmutaciones, después del cortocircuito, seran en modo capacitivo o inductivo
en funcién de la relacién entre la frecuencia de resonancia estacionaria f; y la nueva
frecuencia de resonancia en cortocircuito fc. Para las tres primeras formas de onda, antes que
la frecuencia f triplique a fp, la conmutacion es inductiva. Para frecuencias superiores a 3fp y
menores que 6fy, como es el caso de la cuarta forma de onda, la conmutacién pasa a ser
capacitiva. La caracterizacién de esta primera conmutacion tras el inicio del cortocircuito se
puede generalizar mediante la siguiente relacion teniendo en cuenta que para n impar la

conmutacién sera inductiva y para n par sera capacitiva.

@n-1)f, <f, <@n+1)f, 5.1)
n=1,3,5... modo inductivo.

n=2,4,6... modo capacitivo.

De un modo analogo se puede dar la siguiente relacién para determinar el modo
correspondiente a la segunda conmutacién después de cortocircuito. Para m impar la

conmutacion sera inductiva mientras de para m par seré capacitiva.

2m+1 2m+3
(2] cpof223) 52
3 3
m=1,3,5... modo inductivo.

m=2,4,6... modo capacitivo.

En estas circunstancias, al no considerar las inductancias parasitas, no se espera que
aparezcan sobretensiones en el circuito. Unicamente apareceran procesos-de conmutacion-
dura con aumento de las pérdidas que no afecta sustancialmente a la fiabilidad del equipo si
somos capaces de detectar la condicién de funcionamiento en cortocircuito mediante el
circuito de control y posteriormente, lo mas pronto posible, anular la corriente de la fuente de

alimentacion para asi para el generador.

Sin embargo, y en prevision de los problemas que nos van a surgir cuando
consideremos tanto las caracteristicas reales de los componentes como las inductancias
parasitas del circuito, es conveniente introducir en este momento un sistema, cuyo
funcionamiento sera discutido en proximos apartados, capaz de detectar rapidamente el
cortocircuito y disparar posteriormente de modo simultineo y continuo a todos los transistores

del inversor con el objeto de reducir al minimo el niimero de conmutaciones incontroladas. Se
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podra comprobar que con este sistema se realizan un maximo de dos conmutaciones de los
transistores tras el cortocircuito con lo que la caracterizacion realizada mediante las relaciones

5.1 y 5.2 es suficiente para predecir el funcionamiento del inversor.

Tras la actuaciéon de este sistema de proteccién ante cortocircuitos, el circuito
resonante continuara oscilando libremente hasta su total amortiguacién forzando al inversor a
actuar como rectificador debido al presencia de los diodos serie de cada conmutador. La
corriente de entrada del inversor atraviesa la carga circulando por los diodos directamente
polarizados hasta la parada total del rectificador de entrada. Esta situacion aparece ilustrada
en la siguiente figura donde hemos prescindido de la representacion de los transistores puesto

que en esta fase de funcionamiento permanecen disparados continuamente.

Vyq
'Id,]\ D, i i D,
Vwr
(A
@ o g e v D

Imr

Vyq

AT

Figura 5.2. Tensiones y corrientes del inversor con disparo simultdneo y continuo de los

transistores.
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5.2.2. SIMULACIONES

En todas las simulaciones de este capitulo se mostrard la tensiéon de entrada del
inversor y la corriente de salida en vez de, como hasta ahora, la tension y la corriente de un
conmutador. La condicién de cortocircuito es transitoria y por lo tanto seria necesario
verificar el comportamiento de todos los conmutadores simultineamente para no perder
informacién. La observacién de estas nuevas formas de onda es suficiente para estudiar el
proceso. Con el objeto de facilitar la interpretacion de estas graficas, en su parte inferior se

mostrardn las sefiales de disparo correspondientes a los transistores de la celda basica de

conmutacion.

En las siguientes figuras se muestran los resultados de la simulacién del inversor con
componentes ideales y sin inductancias parasitas trabajando muy cerca de la resonancia y
provocando un cortocircuito, considerado como tipico tras las experiencias, en el que se
reduce la inductancia de la bobina de calentamiento en un 80%. La primera de ellas, que se
muestra a continuacién, considera el caso ideal en el cual en control electrénico fija los
disparos de los transistores manteniendo la fase cercana a cero incluso después del
cortocircuito. En estas condiciones todas las conmutaciones corresponden al modo en fase con

pérdidas minimas.

95KV

CORTOCIRCUITO
1004

| ! f | | SR

0.5us 1.0us 1.5us 2. 2.5us 2.0us 3.5us Abus NSus  S.0us
[0 o u(Miazd) (23 o -1{R27) » U(H12:9)-75 v Y(M15:g)-80
Tine

Figura 5.3. Formas de onda del cortocircuito para el comportamiento ideal tanto

de los componentes del inversor como del control de los disparos.
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En la simulacién se puede apreciar que el cortocircuito se produce en el instante
t=1.67 us coincidiendo con el maximo de la tensién y la frecuencia de resonancia inicial de

500 kHz pasa a ser de 1.1 MHz.

En la proxima simulacién se tiene en cuenta una respuesta mas lenta del lazo de
realimentacién que fija la frecuencia y fase de los disparos del inversor. De este modo, se
puede considerar que tras el cortocircuito y durante algunos ciclos de trabajo la frecuencia de
disparo no se modifica sustancialmente mientras que si lo hace la de resonancia. Por esta
razén pueden aparecer conmutaciones duras. En la siguiente figura se muestra el resultado de
la simulacién que reproduce los mismos cambios en la carga debidos al cortocircuito que la

simulacién anterior pero manteniendo fija la frecuencia de los disparos.

CORTOCIRCUITO

»

-1y
0.5us 1.0us 1.50s 2.8us 2.5us s 2.5us s NSus S.0us
1 o viniaze) (2] « -1(R27) o« U(M17:9)-75 v U(M15:5)-60
Time

Figura 5.4. Formas de onda del cortocircuito para el comportamiento ideal de los

componentes del inversor con control real de los disparos.

Se comprueba en la simulacién que tras el cortocircuito la nueva frecuencia de
resonancia fc de 1.1 MHz esta comprendida entre 5/3 y 7/3 de f; con lo que de acuerdo con las
relaciones 5.1 y 5.2 la primera conmutacién incontrolada serd inductiva y la segunda
capacitiva. Estas conmutaciones se realizan tanto en modo inductivo como en modo
capacitivo con fases grandes y por consiguiente, con la aparicién de importantes pérdidas que
solo seran peligrosas si se mantiene esta condicidon de funcionamiento el tiempo suficiente

para llevar la temperatura de los semiconductores hasta su valor méximo.
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Como ya se dijo anteriormente esto es facilmente evitable si incorporamos un sistema
de control que vigile la evolucién de la fase entre tension y corriente de salida y que sea capaz
de detectar en poco tiempo un cambio importante consecuencia del cortocircuito. Una vez
detectado se puede dar la orden de disparo simultineo y continuo de todos los transistores
para evitar asi mas conmutaciones y al mismo tiempo parar el rectificador de entrada para

llevar a cero la corriente.

En la siguiente simulacién se muestra el comportamiento del circuito en estas
condiciones. El disparo de todos los transistores se realiza en el instante t=2 ps y a partir de
ese momento los tinicos componentes que conmutan son los diodos serie. El circuito se
comporta como rectificador de la tensién de la carga y su corriente se va amortiguando a
medida que la energia almacenada en el circuito resonante se disipa en la resistencia
equivalente. Cuando esta energia se anule los diodos dejardn de conmutar y la corriente de la
fuente de entrada circulara en cortocircuito por todos los conmutadores hasta la parada total

del rectificador.

DISPARD SIMULTANED

CORTOCIRCUITO

1900 \

1N

| I
»
2.5us 3.0us 3.5us N.Bus N.5us 5.0us

9.5us 1.0us 1.5us 2.0us
00 o utmazd) 2 a ~1(N27) « U(M17:g)-75 v U{MIS:g)-60
Time

Figura 5.5. Formas de onda del cortocircuito con comportamiento ideal y

proteccion de disparo simultdneo de todos los transistores.
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5.3. COMPORTAMIENTO EN CASO REAL

5.3.1. DESCRIPCION TEORICA

El hecho de considerar las caracteristicas reales de los componentes y las inductancias
parasitas del circuito en el analisis del comportamiento del inversor en condiciones de
cortocircuito, nos van a llevar a conclusiones similares a las obtenidas en el tercer capitulo

cuando consideramos los procesos de conmutaciones distintos del 6ptimo.

Suponemos que el inversor trabaja antes de producirse el cortocircuito en modo de
disparo éptimo con B=B¢ y y=0 y, por lo tanto, las conmutaciones a corte y conduccion de los
transistores se realizan con pérdidas minimas y, al no existir variaciones bruscas en la
corriente de la inductancia parasita, no existen sobretensiones importantes. Sin embargo, tras
el cortocircuito y puesto que la frecuencia de los disparos se mantiene y la de resonancia sube,
se van a producir conmutaciones incontroladas de los transistores hasta que el circuito de

proteccién de disparo simultaneo y continuo de los transistores actiie.

En esta fase de funcionamiento las conmutaciones a corte van a producir importantes
sobretensiones cuando el inversor trabaja en modo inductivo debido_ a la abrupta interrupcion
la corriente, mientras que las conmutaciones a conduccién en fase capacitiva no optima
provocaran posteriores procesos de recuperacion inversa en los diodos serie y antiparalelo
incrementando notablemente las pérdidas y, sobretodo, provocando severas sobretensiones
debidas a la brusca conmutacién de la corriente en las inductancias del circuito ocasionadas

por la caracteristica snap-off de los diodos.

En la segunda fase de funcionamiento tras el cortocircuito, cuando todos los
transistores quedan disparados, la energia almacenada en el circuito resonante fluye a través
de los diodos series causando nuevamente sobretensiones debido a la corriente de

recuperacioén inversa de los diodos.

En ambos casos, para conseguir minimizar los peligrosos efectos del cortocircuito,
hemos de emplear diodos rapidos con comportamiento soft recovery y reducir al minimo la
inductancia parasita del circuito. En el caso de inversores con transistor MOS existe un
problema afiadido ya que su diodo antiparalelo es intrinseco y, salvo los de tipo FREDFET,

son de deficientes caracteristicas dinamicas
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5.3.2. SIMULACIONES

En las préximas simulaciones se va a incluir la inductancia parasita de 250 nH
partiendo del circuito utilizado anteriormente y sustituyendo los componentes ideales por los
modelos reales utilizados ya en secciones anteriores. Inicialmente no incluiremos la

proteccién de disparo simultaneo

En la siguiente figura se observa que antes del cortocircuito se realizaban
conmutaciones correspondientes al disparo 6ptimo. Después del cortocircuito la frecuencia
varia bruscamente pero el sistema de control mantiene las condiciones anteriores, en
consecuencia, en la siguiente conmutacion el ajuste del angulo de conduccién es insuficiente
al no haberse tenido en cuenta el incremento de la frecuencia y, ademas, no se mantiene la
condicién de que el 4ngulo de corte sea cercano a cero. Tras el cortocircuito se realizan
conmutaciones en diversas condiciones que producen sobretensiones positivas debidas al
incremento brusco de la corriente por la inductancia parasita y sobretensiones negativas
ocasionadas por el corte abrupto de la corriente en el proceso de recuperacion inversa de los

diodos.

CORTOCIRCUITO
2 - -

-1.5x0

O = U e G
-2.8KV -288a

8.5us 1.0us 1.5us 2.0us 2,5us 3.0us 3.5us N.0us 4.5us 5.0us

D o v(wt2:d) [D = -1(LI1) » V(Q1:5)-195 v U(M11:9)-18D

Time

Figura 5.6. Formas de onda del cortocircuito con comportamiento real.

El fenémeno mas peligroso que aqui se produce es el de las sobretensiones, tanto
positivas como negativas que pueden ocasionar la destruccion inmediata de los
semiconductores, tanto transistor como diodo. En la siguiente figura se muestra la simulacién
en la que se han afiadido circuitos detectores de pico actuando como redes supresoras de

sobretensiones. Se observa que estas sobretensiones estin suficientemente limitadas dando
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mayor fiabilidad al circuito. La actuacién de estas redes justifica el incremento de las

sobrecorrientes especialmente las que se produce en la primera conmutacién no controlada.

CORTOCIRCUITO

ek \

-1.0K0

~1.5K

>»
-2.0KV 2000

9.5us 1,08 1.5us 2.0us 2.5us
[ o v(mz2:a) (2 » -1{L11) + V(Q1:9)-195 v U(K11:g)-180
Time

Figura 5.7. Formas de onda del cortocircuito con comportamiento real y redes

supresoras de sobretension.

En la siguiente figura se muestra el comportamiento del inversor incluyendo el circuito

de proteccién con disparo simultaneo y continuo de los transistores.

DISPARD SIFULTANED

CORTOCIRCUITO
2004 -

-1.58¢

~

|

I
.
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.5us 1.8us 1.5us 2.0us 2.5us
@ w v(m2:d) [Z = -5(L31) + B(Q1:g)-195 v G(M11:9)-180
Tine

Figura 5.8. Formas de onda del cortocircuito con comportamiento real,
proteccion de disparo simultineo de todos los transistores y redes supresoras de

sobretension.
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De este modo se consigue evitar la fuerte sobretension inicial positiva puesto que la
proteccién actiia a tiempo para evitar el corte indebido de los transistores. Posteriormente,
cuando se disparan continua y simultineamente a todos los transistores se inicia una secuencia
de conmutaciones duras que producen sobretensiones negativas debidas al corte abrupto de la
corriente de recuperacién inversas de los diodos ademds de sobrecorrientes ocasionadas

durante este proceso por la descarga transitoria de la tensién del condensador resonante.

5.4. CIRCUITOS DE PROTECCION

La condicién de funcionamiento en cortocircuito exige, como acabamos de ver, la
incorporacién de dos importantes protecciones que mejoran notablemente la fiabilidad del
inversor: el circuito de disparo simultaneo y continuo de los transistores y los detectores de

pico actuando como supresores de sobretension.

La primera de estas protecciones entra a formar parte del circuito de control del
inversor y no necesita de ningiin elemento afiadido en la seccién de potencia. Consiste en un
circuito capaz de detectar de forma rapida un cambio brusco de la frecuencia de resonancia
del circuito de carga y actuar posteriormente disparando de forma continua a todos los
transistores del inversor y parando el rectificador de entrada hasta que la condicién de

cortocircuito desaparezca. En la siguiente figura se muestra el diagrama de bloques

correspondiente.
' Detector é 1 Base de i 1 Circuito i
idefase i 1 tiempos | Reset fallos QQ >1 E : de E
: b : I disparo
Vo =1 [iaifl JL[iB L R | :
g, P , >1 —{ D : i
T N : l——o C S >1 | F! i
i : E : Q2 Q4 g !

Figura 5.9. Diagrama de bloques del circuito de disparo simultdneo y continuo.

Como vimos en el capitulo anterior, la sefial Sy es la salida del VCO que comanda el

circuito de seguimiento de frecuencia del circuito resonante. En funcionamiento estacionario
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es una sefial cuadrada a la frecuencia de trabajo con fase y=0 respecto de la sefial Vg que es
una sefial 16gica sincronizada con los cruces por cero de la tension de salida Viur. Por lo tanto,
cuando se produce un cambio brusco de la frecuencia de resonancia, y puesto que el circuito
de realimentacidon del VCO actia con una dinamica limitada, la salida del detector de fase
XOR aumenta la anchura de su estado alto. Los flancos ascendentes de esta Gltima sefial
sirven para sincronizar la salida de una base de tiempos calibrada (circuito monoestable) de
modo que en funcionamiento normal, la anchura del pulso de salida del detector de fase es

siempre inferior a la del monoestable.

En caso de cortocircuito o de cualquier otra situacion transitoria capaz de provocar un
cambio sustancial de la frecuencia de resonancia, la anchura de la salida del detector de fase
sera superior a la del monoestable y la puerta l6gica permitira el disparo del flip-flop que
activara el disparo simultaneo y continuo de todos los transistores y el paro del rectificador.
Una vez anulada la condicién de fallo se puede activar la sefial de reset para volver a las

condiciones iniciales que permitan un nuevo funcionamiento del inversor.

En la siguiente figura se muestra el cronograma de sefiales correspondiente a la
simulacién de funcionamiento de este circuito. Cada forma de onda aparece identificada con

la misma etiqueta que se utiliz6 en la figura 5.9 para referir los nodos relevantes del circuito.

bt CORTOCIRCUITO ~ | = ° - DISPARD SHULTANEO

-nw-—F———]

8.5us 1.0us 1.5us 2.us 2.5us 3.bus 3.5us 8. Bus N 5.0us
B U(URF)/48e15 o ULUQ)-15 v U(Sy)-35 a -U{A)-5B o U(C)2-1B0 » U(B)-86 x U(0)-120 2 U(L)-14B v U(F)-160
Tine

Figura 5.10. Cronograma del circuito de disparo simultdaneo y continuo.

El funcionamiento del segundo circuito de proteccion, los supresores de sobretension,

se basa en un circuito simple constituido por dos detectores de pico conectados en la entrada
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del inversor. Como se puede ver en la siguiente figura, el detector de sobretensiones positivas
tiene el diodo conectado de modo que el condensador absorba corrientes directas, mientras
que el otro detector de pico debe de conectarse de modo contrario para suprimir las
sobretensiones negativas. El disefio del valor del condensador debe de realizarse de modo que
sea capaz de almacenar la energia proveniente de las sobretensiones sin que el aumento de su
tension sea excesiva. En la fase experimental de este trabajo se demostré que la eleccion de un

valor de 500 nF para estos condensadores es suficiente.

La resistencia de descarga permite que la tensién del condensador baje en poco tiempo
hasta el valor de pico de la tensién de entrada del inversor en funcionamiento normal y quede,

de esta manera listo para suprimir nuevas sobretensiones.

Para asegurar la eficacia de estas redes supresoras se deben elegir componentes y
conexionados de muy baja inductancia y resistencia equivalente. En la practica se vio que
para obtener un funcionamiento éptimo con conexiones de baja inductancia es mejor conectar
cuatro redes supresoras en los bornes de cada uno de los conmutadores del inversor en vez de

una unica en la entrada del mismo.

DETECTORES DE PICO
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Figura 5.11. Supresores de sobretensiones positivas (a) y negativas (b).

_
]

Se pudo comprobar que la accién combinada de estos dos circuito de proteccién dan al

inversor con carga resonante paralelo una gran fiabilidad en condiciones de cortocircuito.
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5.5. CONCLUSIONES

Ante la probable posibilidad de que se produzcan cortocircuitos en la salida del
inversor hemos de tener en consideracion que los procesos de conmutacién incontrolados van
a producir importantes sobretensiones que pueden afectar irreparablemente a los componentes
del circuito. Para reducir el impacto de estos procesos y aumentar suficientemente la
fiabilidad del circuito ante cortocircuitos, hemos de elegir diodos suficientemente rapidos y de
recuperacion inversa suave a la vez que debemos minimizar las inductancias parasitas del

circuito.

Aun asi, se debe incorporar circuitos de proteccion eficaces en la seccion control del
inversor para reducir al minimo el nimero de conmutaciones incontroladas y en la de potencia
mediante detectores de pico actuando como supresores de sobretensiones tanto positivas como

negativas.
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6. RESULTADOS EXPERIMENTALES

6.1. INTRODUCCION

Para realizar la comprobacion experimental de todas las mejoras anteriormente
expuestas en los procesos de conmutacién y verificar el correcto funcionamiento del inversor
con carga resonante paralelo trabajando a altas frecuencias, se realizé el montaje de dos
generadores para aplicaciones de caldeo por induccién de 100 kW de potencia de salida con
inversores con transistores MOS e IGBT en los cuales se incluyeron todos los circuitos de
ayuda a la conmutacién y de proteccion contra cortocircuito asi como un prototipo de circuito
de control capaz de mantener trabajando al inversor en modo de disparo optimo en cualquier

condicion de carga.

A continuacion se hace una detallada descripcion de los circuitos componentes de cada
inversor y de sus circuitos resonantes disefiados para trabajar en las frecuencias maximas de
los rangos previstos, y se muestran los resultados de todas las pruebas experimentales de
verificacién realizadas y su comparacion con los resultados previstos mediante calculos o

simulaciones.

6.2. INVERSOR CON TRANSISTORES MOS

Se monté un generador de 100 kW compuesto por un rectificador totalmente
controlado trabajando como fuente de corriente capaz de entregar una corriente regulada de
hasta 300 A y un circuito inversor formado por cuatro puentes inversores de 25 kW
conectados en paralelo a la fuente en su entrada y al circuito resonante de carga en su salida.
La corriente maxima de entrada es de 300 A que corresponde a un valor eficaz de corriente de
salida de aproximadamente 270 A, y la tensién eficaz de salida es de 425 V con una
frecuencia de 470 kHz. Todos los componentes semiconductores de potencia estan montados
sobre un tinico radiador refrigerado por agua. Las caracteristicas térmicas del disefio vienen

dadas en el anexo Al.2.
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Las sefiales de disparo se trasmiten desde el circuito de control a través de fibra optica
y llegan a la puerta del transistor, amplificados por el circuito de disparo, con niveles de 0
para el corte y 12 V para la conduccion. La conexion de cada inversor a la fuente de corriente
se realiza con cable convencional flexible de seccién adecuada mientras que la conexion
desde la salida al circuito resonante se hace mediante cables especiales con 18 conductores
aislados de 1.5 mm? de secci6n para aumentar su capacidad de corriente a altas frecuencias y

debidamente trenzados para minimizar su inductancia.

En la siguiente figura se muestra el esquema eléctrico del inversor de 25 kW donde,
para simplificar el dibujo, se han omitido los circuitos de disparo y las redes supresoras de

sobretensiones.

R TIEEIE
o T O -

O o—7

D, SZ ﬂ Rp: Rp2 D,
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Q_IE ﬂ Rz R ﬂ L :
o T Caq2 Cqs -

Figura 6.1. Esquema eléctrico del inversor de 25 kW con transistores MOS.

Al tratarse de un inversor de 25 kW hay que tener en cuenta que se conectaron dos

transistores y dos diodos en paralelo para formar cada uno de los conmutadores.

El circuito resonante de carga esta constituido por la conexién en paralelo de un banco
de condensadores y el inductor de calentamiento. Los condensadores son especificos para
aplicaciones de caldeo por inducci6én con alta capacidad de corriente refrigerados por agua
con baja inductancia y resistencia equivalente serie. La capacidad total de este banco de
condensadores es de 3.57 uF obtenida mediante la asociacién en paralelo de 21

condensadores de 170 nF.
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El inductor de calentamiento especialmente disefiado para la prueba de este generador
esta formado por el paralelo de 8 inductores de una espira circular construida con plancha de
cobre refrigerado con agua de 200 mm de didmetro y 80 mm de altura con una inductancia de
260 nH. Todos los inductores se conectan de modo que quedan apilados coaxialmente

constituyendo un unico inductor cuya inductancia equivalente es de aproximadamente 32 nH.

En el interior de este inductor se introduce un tubo de acero que hace las veces de
carga y que al estar convenientemente refrigerado permite el funcionamiento continuo del
inversor. La regulacion en altura del este tubo respecto al inductor permite el ajuste de la
resistencia equivalente de pérdidas del circuito resonante para- coﬁsegﬁir extraer la potencia

nominal.

6.3. INVERSOR CON TRANSISTORES IGBT

Se construyé un generador también de 100 kW compuesto por un rectificador
totalmente controlado trabajando como fuente de corriente capaz de entregar una corriente
regulada de hasta 250 A y un circuito inversor formado por un tnico puente inversor. A la
corriente maxima de continua de 250 A corresponde un valor eficaz de corriente de salida de
aproximadamente 225 A. La tension eficaz de salida es de 500 V con una frecuencia de

106 kHz.

Al igual que en los inversores con transistor MOS, todos los componentes
semiconductores de potencia estan montados sobre un tnico radiador refrigerado por agua.
Las caracteristicas térmicas del disefio vienen dadas en el anexo Al.3. Las sefiales de disparo
se trasmiten desde el circuito de control a través de fibra Optica y llegan a la puerta del
transistor, amplificados por el circuito de disparo, con niveles de -15 V para el corte y +15 V
para la conduccién. Las conexiones del inversor a la fuente de corriente y al inversor se

realiza del mismo modo que en el inversor MOS.

En la siguiente figura se muestra el esquema eléctrico del inversor de 100 kW donde,
para simplificar el dibujo, se han omitido los circuitos de disparo y las redes supresoras de

sobretensiones.
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Figura 6.2. Esquema eléctrico del inversor de 100 kW con transistores IGBT.

Para formar cada uno de los conmutadores se dispuso la conexién en paralelo de dos
transistores con sus respectivos diodos antiparalelo y tres diodos en paralelo como los

utilizados en el inversor de transistores MOS para conseguir el diodo en serie.

El circuito resonante de carga esta constituido por la conexién en paralelo de un banco
de condensadores y el inductor de calentamiento. Los condensadores son también especificos
para calentamiento por induccién con alta capacidad de corriente refrigerados por agua con
baja inductancia y resistencia equivalente serie. La capacidad total de este banco de
condensadores es de 6 pF obtenida mediante la asociacion en paralelo de 9 condensadores de

660 nF.

El inductor de calentamiento especialmente disefiado para la prueba de este generador
tiene dos espiras circulares construidas con plancha de cobre refrigerado con agua de 140 mm
de anchura. Las dimensiones totales del inductor son de 200 mm de diémetro y 300 mm de

altura con una inductancia de 420 nH.

En el interior del inductor se introduce un tubo de acero que hace las veces de carga y
que al estar convenientemente refrigerado permite el funcionamiento continuo del inversor.
La regulacién en altura del este tubo respecto al inductor permite el ajuste de la resistencia

equivalente de pérdidas del circuito resonante para conseguir extraer la potencia nominal.
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6.4. VERIFICACION DE LAS FORMAS DE ONDA

A continuacién se van a mostrar las formas de onda capturadas mediante osciloscopio
digital que se observaron durante los ensayos de los generadores anteriormente descritos. Para
cada oscilograma se dan, ademas, las formas de onda equivalentes obtenidas mediante

simulacién y su comparacion nos servira para demostrar la validez de este trabajo.

6.4.1.INVERSOR CON TRANSISTORES MOS

Las formas de onda que se muestran en este apartado corresponden a la tensién de
entrada y la corriente de salida de uno de los cuatro inversores que componen el generador.
En las simulaciones del capitulo tercero siempre se dieron las corrientes y tensiones de uno de
los conmutadores, sin embargo, en la fase experimental, y debido a lo extraordinariamente
compacto que resultd el montaje de estos inversores con el objeto de reducir lo mas posible la
inductancia parasita del circuito, se hizo practicamente imposible medir la corriente en los
conmutadores, al no existir espacio suficiente para introducir la sonda de medida pero si que
fue posible medir la corriente de salida con la que se puede conseguir informacién suficiente

referente a los procesos de conmutacién del inversor.

La primera de las figuras muestra la forma de onda correspondiente a un ajuste de los
angulos de conduccion y corte con los que se consigue una situaciéon muy proxima al modo de
conmutacién Optima. Junto al margen izquierdo se reproduce la correspondiente imagen
adquirida con osciloscopio digital mientras que al margen derecho se muestra €l resultado de

la simulacién para las mismas condiciones de trabajo.

Se pudo comprobar que la inductancia parasita equivalente para el puente de 25 kW es
de aproximadamente 114 nH para la cual el angulo de conduccién By es de 24° que coincide

con suficiente aproximacién al medido experimentalmente.
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Figura 6.3. Oscilograma y simulacion de la tension de entrada y la corriente

salida del inversor para el caso de conmutacion optima.

En las proximas figuras se muestran dos casos distintos a la conmutacién éptima con
el objeto de verificar las formas de onda previstas en el capitulo tercero. La primera de ellas
corresponde al caso de 4ngulo de corte y = 0 con angulo de conduccién B < Bo. La segunda

figura nuestra el caso de 4ngulo de conduccién p = By con el dngulo de corte y <O0.
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Figura 6.4. Oscilograma y simulacién de la tension de entrada y la corriente de

salida del inversor para el caso de disparo a conduccion retrasado.
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Figura 6.5. Oscilograma y simulacion de la tension de entrada y la corriente de

salida del inversor para el caso de disparo a corte adelantado.

6.4.2.INVERSOR CON TRANSISTORES IGBT

El montaje del puente inversor con IGBT no requiere ser tan compacto como el MOS
debido fundamentalmente a que su frecuencia de trabajo es tan sélo de alrededor de 100 kHz.
Por esta razén si que fue posible tomar medidas de la corriente y tensiéon de uno de los
conmutadores. A continuacion se muestran estas medidas para diferentes ajustes del circuito
de control de disparo acompafiadas de sus correspondientes simulaciones en las cuales se

introdujeron los modelos PSPICE de los componentes del circuito.

La primera de la figuras corresponde al caso de conmutacioén éptima en la que se pudo
comprobar que la inductancia parasita equivalente es de aproximadamente 760 nH siendo el
angulo de conduccién By de 32° cuya medida experimental coincide con mucha aproximacidn

con el valor previsto.

Las formas de onda adquiridas mediante osciloscopio experimentalmente se ajustan
suficientemente a las obtenidas en las simulaciones lo que demuestra la validez de los

modelos introducidos.

193



Capitulo 6 RESULTADOS EXPERIMENTALES

H ‘
..1;., P e a aae ’ -t ”

s s
[0 = wot.1y (@ = tatenrez

Canal 1: 200 V/div. Base de Tiempos: 1us/div.
Canal 2: 50 A/div.

Figura 6.6. Oscilograma y simulacion de la tension y corriente de un conmutador

para el caso de conmutacion optima

En las préximas figuras se muestran dos casos distintos a la conmutacion 6ptima con
el objeto de verificar las formas de onda previstas. La primera de ellas corresponde al caso de

angulo de corte y = 0 con angulo de conduccién f < Bo. La segunda figura nuestra el caso de

angulo de conduccion B = By con el angulo de corte y > 0.
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Canal 1: 200 V/div. Base de Tiempos: 1us/div.
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Figura 6.7. Oscilograma y simulacion de la tension y corriente de un conmutador

para el caso de disparo a conduccion retrasado.
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Figura 6.8. Oscilograma y simulacion de la tension y corriente de un conmutador

para el caso de disparo a corte retrasado.

6.5. VERIFICACION DE LAS POTENCIAS DE PERDIDAS

6.5.1.METODO DE MEDIDA

Para medir experimentalmente la potencia de pérdidas en los transistores del inversor
se recurrié a técnicas de medida calorimétrica ya que las medidas mediante osciloscopio del
producto de tension y corriente dan una escasa fiabilidad. Este método consiste en calcular la
potencia que se extrae del disipador de los transistores con el agua de refrigeracién tomando
datos de su caudal y del incremento de temperatura que sufre al paso por el disipador.
Consideraremos despreciable el flujo de potencia disipada directamente desde el disipador y
los médulos al aire. El calculo de la potencia de pérdidas se realiza mediante la siguiente

ecuacion justificada en el anexo Al.4.
P,=6904T 6.1)

donde Pp es la potencia de pérdidas expresada en vatios, Q el caudal del agua de refrigeracion

dada en litros por minuto y AT el incremento de temperatura del agua en grados centigrados.
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Para que este método sea suficientemente valido hay mantener el inversor trabajando
en las condiciones del ensayo el tiempo suficiente para que se permita alcanzar la estabilidad
térmica de los componentes. Debido al tamafio y masa de los médulos de potencia y
sobretodo del disipador este régimen estable se alcanza aproximadamente 30 minutos después

de iniciar la prueba.

6.5.2.INVERSOR CON TRANSISTORES MOS

En el grifico de la siguiente figura se muestra las mediciones experimentales de
pérdidas de cada uno de los transistores MOS que componen el inversor de 100 kW. Se
realizaron medidas para dos frecuencias distintas de funcionamiento variando en cada caso la
potencia de salida mediante la regulacién a distintos niveles de la corriente I3 de entrada al
inversor. La curva uno muestra los resultados para una frecuencia de trabajo de 470 kHz y la

curva dos para 330 kHz.
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Figura 6.9. Potencia de pérdidas experimental en un médulo transistor MOS en

funcidn de la corriente para frecuencias de 470 kHz @ y 330 kHz @ .

Estos resultados, aunque son mayores que los previstos en el apartado 3.5.4., (207 W

con =500 kHz, [;=37.5 A y P¢=27°) concuerdan suficientemente si tenemos en cuenta que el
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ajuste automatico realizado por el circuito de control de los dngulos de conduccién y corte no
es perfecto y que existen errores introducidos por el propio método de medida utilizado. Lo
importante es destacar que, en el peor de los casos, no se alcanzaria la potencia de pérdidas

maximas de 300 W impuesta como limite del disefio.

6.5.3.INVERSOR CON TRANSISTORES IGBT

En el siguiente grafico se muestra las mediciones experimentales de pérdidas de cada
" uno de los transistores IGBT que componen el inversor de 100 kW. Se realizaron medidas
para dos frecuencias distintas de funcionamiento variando en cada caso la potencia de salida
mediante la regulacién a distintos niveles de la corriente 1 de entrada al inversor. La curva
uno muestra los resultados para una frecuencia de trabajo de 106 kHz y la curva dos para

75 kHz.
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Figura 6.10. Potencia de pérdidas experimental en un modulo transistor IGBT en

funcién de la corriente para frecuencias de 106 kHz D y 75 kHz @ .

Al igual que en punto anterior lo mas destacable es sefialar que, en ningun caso se
alcanzaria la potencia de pérdidas méximas impuestas como limite del disefio que para

inversores con transistores IGBT es de 588 W segun queda especificado en el anexo Al.3.
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6.6. FUNCIONAMIENTO EN CORTOCIRCUITO

Los ensayos de cortocircuito expuestos en este apartado se realizaron sobre el
generador de 100 kW de transistores IGBT. El cortocircuito se aplicaba mediante una barra de
cobre de seccién suficiente con la que se conectaban transitoriamente puntos cercanos del
inductor. En las siguientes figuras se muestran los resultados experimentales y su
correspondientes simulaciones para dos tipos de estos cortocircuito. En la primera figura el
cortocircuito se aplicé directamente en los bornes de conexioén del inductor al condensador
resonante. En este caso la inductancia que queda en el circuito después del cortocircuito es

muy reducida y, por lo tanto, la frecuencia de resonancia resultante muy alta.

O PR . et ' ! »

- Sus 1S 15a8 £
@ ewonz:a) @ »-1L11)2
Time

Canal 1: 200 V/div.  Base de Tiempos: 2ps/div.
Canal 2: 150 A/div.

Figura 6.11. Oscilograma y simulacion de la tension de entrada y la corriente de

salida del inversor ante un cortocircuito en los bornes del inductor.

Para la segunda figura el cortocircuito se realizé entre las espiras del inductor con lo
que la inductancia que queda es mayor que en el caso anterior y en consecuencia el aumento
de frecuencia no es tan considerable. Las formas de onda experimentales se adquirieron
mediante un osciloscopio digital trabajando en modo de disparo tnico utilizando como sefial
externa de disparo la sefial de salida del circuito de proteccién de disparo simultaneo y

continuo de los transistores expuesto en el apartado 5.4.
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Figura 6.12. Oscilograma y simulacion de la tension de entrada y la corriente de

salida del inversor ante un cortocircuito entre espiras del inductor.

6.7. RESPUESTA DINAMICA

En este apartado se muestran los resultados experimentales con los que se pretende
demostrar la validez del estudio dindmico del circuito de control del angulo de corte hecho en

el capitulo cuarto.

En la siguiente figura aparece la respuesta experimental de la sefial de entrada del
VCO capturada con osciloscopio ante una variacion escalén de la referencia del dngulo de
conmutacion a corte. El oscilograma muestra un claro comportamiento exponencial como el
de un sistema de primer orden cuyo ancho de banda se determiné mediante una medicion del
su constante de tiempo. Se puede demostrar facilmente que la frecuencia de corte de un
sistema de primer orden es @, = 1/7. Por otro lado, la ecuacién que determina la carga del

componente reactivo de un sistema de primer orden, por ejemplo la tensién v(#) de un circuito

t
RC,es v(t)=V.-(V,-V.)e © donde V;es la tensién inicial y V¢ es la tensién final de
establecimiento. Para t =t resulta v(7) =V, (1 - l) ~ 0.63 V- expresion con la que es posible
e

medir la constante de tiempo del sistema y consecuentemente su ancho de banda BW = 1/2 zz.
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Figura 6.13. Oscilograma correspondiente a la respuesta de la entrada del VCO

a un escalon provocado en la referencia del angulo y.

El ancho de banda correspondiente a la medicién de zde 48 us es de 3300 Hz, igual
que el previsto en el estudio tedrico.

6.8. CONCLUSION

Todas los ensayos realizados han permitido demostrar que los estudios tedricos,

célculos, modelos y simulaciones de los capitulos tercero, cuarto y quinto son validos, lo que

garantiza la viabilidad de los trabajos presentados en esta memoria.
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7. PRINCIPALES CONCLUSIONES Y APORTACIONES

7.1. CONCLUSIONES

En este trabajo se han utilizado dos inversores para caldeo por induccién con carga
resonante paralelo a los que se han afiadido todas las mejoras expuestas en esta memoria para
conseguir asi trabajar con fiabilidad demostrada a altas frecuencias de conmutacién. El
primero de los inversores utiliza como conmutador transistores tipo MOS trabajando a una
frecuencia de 500 kHz con 100 kW de potencia de salida. El segundo utiliza transistores
IGBT con frecuencia de conmutacién de 100 kHz y potencia de 100 kW. Todos los resultados
tedricos han quedado confirmados con los resultados experimentales extraidos de los ensayos

de los dos prototipos.

Las técnicas de conmutacioén introducidas dieron como ventajas de estos inversores
frente a los de conmutacion tradicional, la posibilidad de reducir la potencia de pérdidas de
los transistores, el aumento del rendimiento global del generador y la disminucién del
contenido armoénico de las corrientes y tensiones del inversor, lo cual permite el aumento de la
frecuencia de trabajo y la méas facil adecuacion del generador para asegurar el cumplimiento

de la normativa vigente de emision de interferencias electromagnéticas.

Por otro lado, las estrategias de control propuestas permiten que las condiciones de
conmutacién Optima se mantengan para cualquier condicion de carga y potencia de salida
permitiéndose variaciones tanto de corriente y tension de salida como de frecuencia sin que el
inversor pierda fiabilidad. El estudio dindmico tedrico realizado permiti6 disefiar y construir

los circuitos de control de modo que el sistema fuera estable en cualquier condicion.

El profundo estudio del comportamiento del inversor en condiciones de cortocircuito
ha permitido también dotar a los inversores de circuitos de proteccién en potencia y en control
que permiten un funcionamiento seguro en estas condiciones resolviéndose asi una cuestion
muy importante y problematica como es el caso del cortocircuito accidental en el inductor de

calentamiento.
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7.2. APORTACIONES DE ESTE TRABAJO

A continuacién se enumeran las principales aportaciones contenidas en el presente

trabajo.

En el capitulo tercero se muestra un completo estudio de los diferentes modos de
conmutacién de un inversor resonante paralelo trabajando en modo ideal, con
componentes reales y con inductancias parasitas. Para ello se han utilizados
modelos para los componentes del circuito real posteriormente construido cuya
validez demuestra la concordancia de las simulaciones con los resultados

experimentales.

También se realizé un estudio comparativo de pérdidas para todos los casos que
permitié demostrar la necesidad y viabilidad del modo de conmutacién dptima de
inversores resonantes paralelo con inductancias parasitas. Este estudio de pérdidas
se completd examinando los casos de ajuste de los angulos de conmutacion a
conduccién y corte distintos del 6ptimo para dar asi un criterio que permite
garantizar la fiabilidad del inversor es caso de existir desviaciones significativas de

la condicién de conmutacién 6ptima.

En el capitulo cuarto se dieron las estrategias de control y sus correspondientes
circuitos necesarios para conseguir que el inversor pueda trabajar en modo de
conmutacién éptima para cualquier condicién de funcionamiento. Se construy6 un
circuito de control capaz de generar los disparos para los transistores del puente
inversor manteniendo las condiciones del angulo de conmutacién a corte y =0y de
conduccién P = By para cualquier valor de corriente y tension de salida, frecuencia

de resonancia e inductancia parasita.

Se dio un modelo de gran sefial de circuito inversor con carga resonante paralelo
utilizando el método de las fuentes controladas que fue implementado mediante un

circuito simbolico utilizando PSPICE.

Mediante este modelo se obtuvieron las respuestas en frecuencia estatica y de

pequefia sefial del circuito inversor resonante paralelo.
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También se obtuvo la modelizacién del circuito detector de fase utilizado y
finalmente se dio un circuito simbélico PSPICE del sistema completo de control

del 4ngulo de conmutacidn a corte.

Se realizé el estudio de respuesta transitoria de gran sefial del circuito de control
del 4ngulo de conmutacién a corte dando su comportamiento ante el salto escalén
en la referencia del angulo de conmutacién a corte y durante el transitorio de
arranque partiendo de frecuencias de conmutacion sensiblemente superiores a la de

resonancia.

Se han obtenido las respuestas en frecuencia de pequefia sefial en lazo abierto y en
lazo cerrado del circuito con las que se realiz un disefio adecuado del circuito de
control que asegura la total estabilidad del sistema dotandole de un ancho de banda

superior a 3 kHz.

En el quinto capitulo también se abord6é el estudio del funcionamiento en
condiciones de cortocircuito encontrandose un modelo para simulaciones acorde

con los resultados experimentales.

Posteriormente se dieron soluciones a los problemas que planteaba el cortocircuito
mediante la inclusién de circuitos de proteccién contra sobretensiones y circuitos
de control especificos que minimizan los efectos perjudiciales de las
conmutaciones incontroladas que se presentan en el funcionamiento en

cortocircuito.

La validez de todos estos estudios tedricos, circuitos y modelos quedé constatada

mediante los resultados de los ensayos experimentales del circuito.

7.3. APLICACIONES

Todos los conceptos, estrategias y circuitos aportados en esta memoria son de

aplicacién inmediata en generadores de caldeo por induccién con circuito de carga resonante

paralelo para cualquier aplicacidon y en especial para las de alta frecuencia como son los

procesos de temples especiales y la soldadura de tubo en continuo.
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De este modo se consigue trabajar en inversores con transistor MOS con frecuencias
de conmutacién de hasta 600 kHz y con niveles de potencia superior a los 500 kW con lo que

se puede sustituir totalmente a los caros y poco rentables generadores con tubo electrénico.

En el caso de que los transistores empleados en el inversor sean del tipo IGBT es
posible obtener potencias de salida cercanas al megavatio con frecuencias de conmutacion de
hasta 100 kHz con lo que se puede sustituir en este segmento de aplicaciones a los
generadores con transistor MOS ‘o tubo electronico y asi reducir notablemente el coste de

estos equipos y aumentar su rendimiento energético.

7.4. SUGERENCIAS PARA ESTUDIOS FUTUROS

Se plantean como estudios complementarios a este trabajo varias tareas que por su
envergadura y complejidad no se han incluido en esta memoria y que a continuacién se

relacionan.

Se puede realizar un estudio similar de los procesos de conmutacién Optima en
inversores con circuitos resonantes paralelo de bajo factor de calidad en los cuales no es

posible aproximar la tensién de salida a una onda sinusoidal.

Del mismo modo se puede estudiar el comportamiento en modo de conmutacién
6ptima de los inversores cuya carga es un circuito resonante de tres elementos reactivos

alimentado por corriente, es decir, el circuito resonante CLC.

Otro estudio de futuro que aqui se sugiere consiste en la modelizacién conjunta del
inversor resonante paralelo y el convertidor fuente de corriente de entrada y asi obtener el
estudio dinamico global del control de potencia de salida y del circuito de control del angulo
de conmutacién a conduccién en cuyo estudio debe intervenir el comportamiento dindmico
del circuito rectificador de entrada puesto que variaciones del angulo § suponen cambios de la
fase ¢ entre tensién y corriente de salida y, por lo tanto, variaciones de carga del circuito

fuente de corriente.

Por ultimo citar que un trabajo interesante podria ser el estudio de una realizaciéon
mediante DSP del circuito de control propuesto con el objeto de reducir su tamafio y coste, y

aumentar la flexibilidad de su ajuste e instalacion en los equipos de caldeo por induccion.
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Al. ESPECIFICACIONES TERMICAS

Uno de los parimetros mas importantes que fijan el limite de la potencia y frecuencia
de trabajo de inversor es la potencia maxima de disipacién de los correspondientes médulos
semiconductores que lo componen. En este anexo se van a realizar los célculos de las
diferentes potencias maximas de estos dispositivos tanto para inversores con transistores MOS
como con transistores IGBT que se utilizan como datos limite en el estudio de pérdidas del
capitulo tercero. Para ello hemos de conocer inicialmente los valores de resistencia térmica de
nuestros componentes incluyendo sus disipadores, los valores maximos de la temperatura del
fluido de refrigeracién y de las obleas semiconductoras. Ademds, como en cualquier otro
disefio, es necesario fijar un factor de seguridad en temperatura suficiente que permita
mantener el circuito en una condicion de trabajo fiable incluso cuando, de un modo no

controlado, alguno de los parametros o sistemas de medida y proteccion fallan.

Para cualquiera de estos componentes, el comportamiento térmico se puede describir

mediante el siguiente circuito eléctrico equivalente:

Figura Al.1. Circuito eléctrico equivalente que describe el comportamiento

térmico de un dispositivo semiconductor.

En el dicho circuito se tienen los siguientes valores de temperatura, potencia-y

resistencia térmica:
P :Potencia disipada por el dispositivo.

Rujc  Resistencia térmica desde la unién semiconductora a la carcasa del médulo. Su

valor maximo viene dada en las hojas de caracteristicas del dispositivo.
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Rihen

Rita

3

T.
T;

T,

Resistencia térmica desde la carcasa del médulo al disipador. Corresponde a la
resistencia térmica de la pasta conductora que se utiliza para mejorar la
conductividad térmica entre la carcasa del médulo y la superficie del disipador.
También viene dada en las hojas de caracteristicas del dispositivo para un tipo

y espesor determinado de pasta.

Resistencia térmica del disipador. Corresponde al valor del salto térmico por
unidad de potencia existente entre la superficie del radiador en contacto con el
médulo y los fluidos de refrigeracién. Para nuestro caso se utilizaron
disipadores refrigerador por agua y se tubo en cuenta tan sélo el salto de
temperaturas respecto a la del agua haciendo despreciable, por lo tanto, el

posible flujo de potencia disipada al aire por conveccion.
Temperatura de la unién del semiconductor.

Temperatura de la carcasa del médulo.

Temperatura de la superficie del disipador en contacto con el médulo.

Temperatura de entrada del agua de refrigeracion del disipador.

La temperatura de la unién de pueden calcular sustituyendo valores en la siguiente

ecuacion:

Tj=Ta+P(R + Rypep + Ripa ) (AL1)

thic

El calculo de la potencia maxima disipable est4 determinada por:

Ta (max)
(A1.2)

max
Rthjc + Rthch + Rthhn

T,

Jj(max)

donde se define:

T, mayy Temperatura maxima de entrada especificada para el agua de refrigeracion.

T may Temperatura maxima permitida en el disefio en la unién semiconductora.
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El valor de T, may esta fijado usualmente en 35 °C mientras que para determinar la

temperatura 7 may Se ha de considerar el factor de seguridad k, en temperatura de modo que:

Tmay =k T (A13)

Jj t * jmax

El valor de &, usual es 1.2 y Tjmax €s la temperatura méxima absoluta permitida en la
unién del semiconductor y que viene dada en la hoja de caracteristicas del componente. Tanto
para diodos como para transistores el valor de Tjmax €s de 150 °C de donde resulta que nuestro

valor maximo de temperatura de unién 7, smay seré de 125 °C.

En consecuencia, para cada uno de los dispositivos utilizados en la fase experimental

de este trabajo se obtienen las siguientes potencias maximas de pérdidas.

Al.l. TRANSISTOR MOS
Para el transistor MOS elegido y su correspondiente radiador se tiene:
Rujc=0.18 °C/W.
Riner = 0.05 °C/W con pasta de alta conductividad térmica de espesor 10 pm.

Rthha =0.07 °C/W.

Con lo la potencia méxima de pérdidas permitida por médulo resulta ser P =300 W.

Al.2. TRANSISTOR IGBT
Para el transistor IGBT seleccionado y su correspondiente radiador se tiene:
R = 0.075 °C/W.
Rinch = 0.038 °C/W con grasa de alta conductividad térmica de espesor 10 pm.

Rthha =0.04 oC/VV .

Con lo la potencia maxima de pérdidas permitida por médulo resulta ser P = 588 W.
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Al.3. DIODO
Para el diodo ultra rapido elegido y su correspondiente radiador se tiene:
Rypjc = 0.4 °C/W.
Rich = 0.1 °C/W con grasa de alta conductividad térmica de espesor 10 pm.

Rthha =0.15 °C/W.

.Con lo la potencia maxima de pérdidas permitida en cada diodo resulta ser P = 138 W.

Al.4. METODO DE MEDIDA DE LA POTENCIA DE PERDIDAS

En calentamiento por induccién y en otros muchos casos en electrénica de potencia
donde existen elementos refrigerador por agua, se usa conductores tubulares para los cuales se

puede aplicar el siguiente método de medida de potencia de pérdidas.

En un analisis adimensional, el fluyjo de calor desde las paredes de un tubo que

transporta un fluido se pueden expresar en términos de las siguientes adimensionales

cantidades:
. pd
El nimero de Nusselt, Nu= 7 (Al1.4)
El niimero de Reynolds, Re= ﬂ (A1.5)
7
. cy
El numero de Prandtl, Pr= m (Al.6)

donde k, # c, y 77 son propiedades del fluido, v es su velocidad, d el didmetro interno del tubo,
¢ es el calor transferido por unidad de area y es la diferencia de temperatura entre la pared

del tubo y el fluido.

Para régimen turbulento (Re > 2100) y una relacién entre la longitud del tubo y su

diametro //d mayor que 10 existe una relacién experimental que relaciona estas cantidades:
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Nu =0.023 Re*® pr** (AL.7)

Cuando el fluido considerado es agua con temperaturas entre 10°C y 60°C se pueden
tomar como adecuados los valores de y = 995 kg m>yc= 4180 J kg™ K. Se puede
demostrar [Fishenden] que la potencia de pérdidas extraidas por el agua en un circuito de

refrigeracion se puede calcular mediante la siguiente ecuacion:
P.=cyQéb (A1.8)

donde Pp es la potencia de pérdidas en vatios, Q es el caudal de agua de refrigeracién en
metros ciibicos por segundo y & se considera ahora como el incremento de temperatura que
sufre el agua al cruzar el circuito. Como el caudal expresado en unidades del sistema
internacional resulta ser una cantidad muy pequefia se opta normalmente por dar esta
expresion considerando la potencia de pérdidas en kildvatios y el caudal en litros por minuto.

De este modo la expresion anterior queda como:
P,(kW )=0.069 Q(1/ min) AT (A1.9)

donde AT es el mencionado incremento de temperatura del agua de refrigeracion.
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A2. SIMULACIONES PSPICE

En este anexo se muestran algunos de los ficheros "netlist" utilizados en las
simulaciones de esta memoria realizadas sobre el programa de simulacién PSPICE versi6n 6.0
de la firma MicroSim Corporation asi como el listado de pardametros correspondientes a los

modelos confeccionados con ayuda de la aplicacion PARTS de la misma marca.

A2.1. FICHEROS "NETLIST"

A2.1.1. INVERSOR EN CASO IDEAL

L L10 V+$N_0001 230n IC=850

R_RI10 $N_0001 V-42m

C_C10 V+V-440n1C=10

1110 0$N_0002DC 37.5

S_S10 $N_0004 Q1 $N_0003 V- Sbreak-X
RS S10 $N_0003 V- 1G

S S11  $N_0004 QI $N_0005 V- Sbreak-X
RS S11 $N_0005 V- 1G

R_RIl QIS11

S_S12  $N_0006 Q3 $N_0003 V- Sbreak-X
RS_S12 $N_0003 V- 1G

S S13  $N_0006 Q3 $N_0005 V- Sbreak-X
RS_S13 $N_0005 V- 1G

V_V10 $N_0006 0 DC 12

R RI2 Q301

S S14 $N_0007 Q2 V- $N_0003 Sbreak-X
RS S14 V-$N_0003 1G

S S15 $N_0007 Q2 V- $N_0005 Sbreak-X
RS_S15 V-$N_0005 1G

V V1l $N_0007 0DC 12

R_RI3 Q201

S _S16 $N_0008 Q4 V- $N_0003 Sbreak-X
RS_S16 V-$N_0003 1G

S S17 $N_0008 Q4 V- $N_0005 Sbreak-X
RS_S17 V-$N_0005 1G

V_V12 $N_0008 S4 DC 12

R RI14 Q4S41

R_R15 $N_0009 V+1U

R_R16 $N_0003 V+ 1k
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R_R17 $N_0005 V+ 1k

C_CI1 $N_0005 V- .00001p

C_CI2 $N_0003 V- .00002p

V_V13 $N_0004 S1DC 12

C_C13 0 $N_0010 100n

D D10 $N_0002 $N_0011 Dbreak
R_RI8 $N_0010 $N_0011 1000K
M_M10 $N_0002 QI S1 S1 BSM181
M _MI11 $N_0012 Q2 0 0 BSM181
M_MI12 $N_0002 Q4 S4 S4 BSM181
M Q1 $N 0013 Q3 0 0 BSM181

D DI1 S1$N_0009 BYT261

D DI2 $N_0009 $N. 0012 BYT261
D D13 S4V-BYT26l

D DI V-$N_0013 BYT261

D D28 S1$N_0002 Dbreak

D D29 0 $N_0012 Dbreak

D D30 0 $N_0013 Dbreak

D D31 S4 $N_0002 Dbreak

A2.1.2. INVERSOR CON INDUCTANCIA PARASITA Y RED RC

L L10 V+ $N_0001 230n IC=850
R_R10 $N_0001 V- 40m

C_Cl0 V+ V- 440nIC=10

1110 0$N_0002 DC 37.5

S_S10 $N_0004 Q1 $N_0003 V- Sbreak-X
RS S10 $N_0003 V- 1G

S _S11 $N_0004 Q1 $N_0005 V- Sbreak-X
RS SI1 $N 0005 V- 1G

R RI1 QISI1

S S12  $N_0006 Q3 $N_0003 V- Sbreak-X
RS _S12 $N_0003 V- 1G

S S13  $N_0006 Q3 $N_0005 V- Sbreak-X
RS _S13 $N_0005 V- 1G

V_V10 $N_00060DC 12

RRI2 Q301

S S14 $N_0007 Q2 V- $N_0003 Sbreak-X
RS _S14 V- $N_0003 1G

S S15 $N_0007 Q2 V- $N_0005 Sbreak-X
RS _S15 V- $N_0005 1G

V_V11 $N_0007 0DC 12

R RI3 Q201

S S16 $N_0008 Q4 V- $N_0003 Sbreak-X
RS_S16 V- $N_0003 1G

S S17 $N_0008 Q4 V- $N_0005 Sbreak-X
RS_S17 V-$N_0005 1G

V_V12 $N_0008 S4 DC 12
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R R14 Q4541
R_RI6 $N_0003 V+ 1k

R_R17 $N_0005 V+ 1k

C_Cl1 $N_0005 V-.00001p

C_Ci2 $N_0003 V- .00002p

V_V13 $N_0004 S1DC 12

C_C13 0 $N_0009 100n

D_DIO $N_0002 $N_0010 Dbreak
R_RI8 $N_0009 $N_0010 1000K
M_MI10 $N_0002 Q1 S1S1 BSMI181
M_MI11 $N_0011 Q2 00 BSM181
M _Mi12 $N_0002 Q4 S4 S4 BSM18I
M_QI - $N- 0012 Q3 0 0 BSM181

D DIl S1$N_0013 BYT261

D DI2 $N_0013 $N_0011 BYT261
D DI3 S4V-BYT261

D DI V-$N_0012 BYT261

D D28 S1$N_0002 Dbreak

D D29 0 $N_0011 Dbreak

D D30 0 $N_0012 Dbreak

D D31 S4 $N_0002 Dbreak

L L11 $N_0013 V+250nH

R_R19 $N_0013 $N_0014 30
C_Cl4 $N 0014 V-3.4n

A2.1.3. INVERSOR CON CONMUTACION OPTIMA

L L10 V+S$N_0001 230n IC=850
R_R10 $N 0001 V-40m

C_Cl0 V+V-440nIC=10

1110 0$N_0002 DC 37.5

S S10 $N 0004 QI $N_0003 V- Sbreak-X
RS S10 $N_0003 V- 1G

S S11 $N 0004 Q1 $N_0005 V- Sbreak-X
RS SI1 $N_0005 V- 1G

R RIl QIS11

S S12  $N_0006 Q3 $N_0003 V- Sbreak-X
RS_SI2 $N_0003 V- 1G

S_S13  $N_0006 Q3 $N_0005 V- Sbreak-X
RS _SI3 $N 0005 V- 1G

V_V10 $N_0006 0 DC 12

R RI12 Q301

S S14 $N_0007 Q2 V- $N_0003 Sbreak-X
RS_S14 V-$N_0003 1G

S S15 $N_0007 Q2 V- $N_0005 Sbreak-X
RS_SI5 V-$N_0005 1G

V_VI1 $N_0007 0 DC 12

R RI13 Q201
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S _S16 $N_0008 Q4 V- $N_0003 Sbreak-X
RS S16 V- $N_0003 1G

S S17 $N_0008 Q4 V- $N_0005 Sbreak-X
RS _S17 V-$N_0005 1G

V_VI2 $N_0008 S4 DC 12

R R14 Q4S41

R R16 V-$N_0003 1k

R_R17 V-$N_0005 1k

C_CI2 $N_0005 V+ 540p

V_V13 $N_0004 S1 DC 12

M_M10 $N_0002 Q1 SI S1 BSM181
M _MI11 $N 0009 Q2 0 0 BSM181
M_M12 $N 0002 Q4 S4 S4 BSM181
M_Q1 $N_0010 Q3 0 0 BSMI81

D D11 S1$N 0011 BYT261

D DI2 $N_0011 $N_0009 BYT261
D DI3 S4V-BYT261

D DI V-$N_0010 BYT261

L L11 $N_0011 V+250nH IC=37.5
C_Cl4 $N_0011 $N_0012 3.4N

R R19 $N_0012 V-30

C_CI5 $N_0003 V+3N

A2.14. SIMULACION DE LOS CORTOCIRCITOS

L L10 V+$N_0001 270n IC=750
RS_S11 $N_0005 V- 1G

R RI1 QiSl1

S S12 $N_0006 Q3 $N_0003 V- Sbreak-X
RS_SI2 $N_0003 V- 1G

S S13  $N_0006 Q3 $N_0005 V- Sbreak-X
RS_S13 $N_0005 V- 1G

V_V10 $N_0006 0 DC 12

R RI2 Q301

S S14 $N_0007 Q2 V- $N_0003 Sbreak-X
RS_S14 V-$N_0003 1G

S S15 $N_0007 Q2 V- $N_0005 Sbreak-X
RS_S15 V- $N_0005 1G

V_V11 $N_00070DC 12

R RI3 Q201

S S16 $N_0008 Q4 V- $N_0003 Sbreak-X
RS _S16 V- $N_0003 1G

S S17 $N_0008 Q4 V- $N_0005 Sbreak-X
RS_S17 V-$N_0005 1G

V_V12 $N_0008 S4 DC 12

R R14 Q4S41

R_R16 V-$N_0003 1k

R_R17 V-$N_0005 1k
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C_C12 $N_0005 V+720p IC=-300
V_V13 $N_0004 S1DC 12

M _M10 S$N_0002 Q1 S1 S1 BSM181
M _Ml11 $N_0009 Q2 00 BSM181

M _MI12 $N_0002 Q4 S4 S4 BSM181
M Q1 $N_0010Q300BSMI81

D Di1 S1$N 0011 BYT261

D DI2 $N_0011 $N_0009 BYT261
D D13 S4V-BYT261

D DI V-$N_0010 BYT261

L L11 $N 0011 V+210nH IC=37.5
C _C15 $N_0003 V+ 8n IC=-50

L Li2 $N 0012 $N_0013 5nH

R R20 $N 0013 V- Imeg

S S18 V+$N_0012 $N_0014 0 Sbreak-X
RS S18 $N 001401G

V_V14 $N_0014 0 PULSE-1010 10u In 1n 5u Su
R_R21 $N_0011 $N_0015 30

C_C16 $N_0015 0 3.4N IC=407
R_R23 $N_0016 $N_0002 30

C C18 $N 0011 $N_0016 3.4N IC=0
C C20 $N 0017 03.4NIC=0

R _R25 V-$N_0017 30

C C21 V-$N_0018 3.4N IC=-407

R R26 $N_0018 $N_0002 30

A2.1.5. MODELO DE GRAN SENAL DEL INVERSOR CON CARGA
RESONANTE PARALELO

E_HSI_E1 $N_0002 0 VALUE {V(w,0)*V(Vcs,0)}

G_HSI_Gl Vcs 0 $N_0003 0 440N

G_HSI_G2 Vcc 0 $N_0002 0 -440N

C_HS1_C1 0 Vcc {440N}

C_HS1_C2 0 Vcs {440N}

E_HS1 E2 $N_0003 0 VALUE {V(Vcc,0)*V(w,0)}

E_HS1 GAINI w0 VALUE {2 * {pi} * V(F)}

L_HS1 L1 0$N_0004 {230N}

L_HS1 L2 0$N_0005 {230N}

E_HS1_E3 Vcc $N_0007 VALUE {V(w,0)*V($N_0006,0)}

E_HS1_E4 Vos $N_0009 VALUE {V(SN_0008,0)*V(w,0)}

HS1_H1 $N_0006 0 VH_HS1_H1 -230N

HS1_H1 $N_0009 $N_0010 0OV

HS1_H2 $N_0008 0 VH_HS1_H2 230N

H_HS1_H2 $N_0011 Vcc OV

_HS1_R1 $N_0004 $N_0007 {35M}

"HS1_G3 0$N_00111001

"HS1_GAIN2 100 VALUE {4/ {pi} * V(Id)}
HS1_R2 $N_0005 $N_0010 {35M}

o]
QW<E§IE

~

214



Anexo 2 SIMULACIONES PSPICE

E_HS1_PWRI1 $N_0012 0 VALUE {PWR(V(Vcc),2)}
E_HS1 _PWR2 $N_0013 0 VALUE {PWR(V(Vcs),2)}
E_HS1_SUMI1 $N_0014 0 VALUE {V(SN_0012)+V($N_0013)}
E_HS!_SQRT! Ac 0 VALUE {SQRT(V(SN_0014))}

E_HS1 PWRS1 $N_0015 0 VALUE {PWRS(V(Vcc),-1)}
E_HS1 MULT1 $N_0016 0 VALUE {V($N_0015)*V(Vcs)}
E_HS1_ATANI Pc 0 VALUE {ATAN(V(SN_0016))}

R Rl O0Pclk

0 Ac 1k

F $N_0001 DC 500K

Id 0 DC 37.5

$N 00010 AC1SIN00000O

)
S

<<I<
< <<
RN

A2.1.6. MODELO DE GRAN SENAL DEL CIRCUITO DE CONTROL
DEL ANGULO DE CORTE

E_HS1_E1 $N_0006 0 VALUE {V(w,0)*V(Vcs,0)}
G_HS1_G1 Vcs 0 $N_0007 0 440N

G_HS1_G2 Vce 0 $N_0006 0 -440N

C_HS1_Cl 0 Vec {440N}

C_HS1_C2 0 Vcs {440N}

E_HS1_E2 $N_0007 0 VALUE {V(Vcc,0*V(w,0)}
E_HS1_GAINI w0 VALUE {2*{pi} * V($N_0008)}

L _HSI L1 $N_0009 $N_0010 {230N}

L_HS1 L2 $N_0011 $N_0012 {230N}

E_HS1_E3 $N_0014 0 VALUE {V(w,0)*V($N_0013,0)}
E_HS1_E4 $N_0011 $N_0016 VALUE {V($N_0015,0*V(w,0)}
H_HS1_H1 $N_0013 0 VH_HS1_HI -230N

VH_HS1_H1 $N_0016 00V

H HS1 H2 $N 00150 VH_HS1_H2 230N

VH_HS1_H2 $N_0009 $N_0014 0V

R_HSI R1 $N_0010 Vcc {41M}

G_HS1_G3 0VccI001

E_HS1 _GAIN2 10 0 VALUE {4/ {pi} * V(SN_0017)}

E_HS1_PWR2 $N_0019 0 VALUE {PWR(V(Vcs),2)}
E_HS! _SUMI1 $N_0020 0 VALUE {V(SN_0018)+V($N_0019)}
E_HS1_SQRTI1 Ac 0 VALUE {SQRT(V(SN_0020))}
E_HS1_PWRSI $N_0021 0 VALUE {PWRS(V(Vcc),-1)}
E_HS1 MULT1 $N_0022 0 VALUE {V($N_0021)*V(Vcs)}
E_HS1_ATANI Pc 0 VALUE {ATAN(V(SN_0022))}

R R2  AcO1k

V_V2 $N_0017 0DC 37.5

E_ABSI $N 0002 0 VALUE {ABS(V(SN_0001))}
E_DIFF1 $N_0003 0 VALUE {V(SG,VCO)}

E_GAIN4 $N_0004 0 VALUE {1k * V($N_0002)}
E_MULT! $N_0025 0 VALUE {V(SN_0004)*V($N_0003)}
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A2.2.

E_E3 SGOTABLE { V(SN_0001, 0) } ((-10,0) (-10m,0) (10m,10) (10,10) )
V_V5 $N_0008 $N_0005 ACO

E_GAIN5 $N_0005 0 VALUE {100k * V(VCO)}
D_HS3 D1 VCO $N_0023 Dbreak

V_HS3_V1 $N_0023 0 DC 10v

C_HS3_C1 VCO01IC=5

V_HS3_V2 $N_0024 0DC 1v

D_HS3 D2 $N_0024 VCO Dbreak

G_HS3_Gl VCO 0 $N_0025 0 -1

V_Vref Vref 0 DC 0 AC 0 PULSE -0.174 0.174 0 1n 1n 250u 500u

E_DIFF3 $N_0001 0 VALUE {V(Pc,Vref)}

MODELOS DE DIODOS Y TRANSISTORES

A2.2.1. DIODO

BYT261 Dbreak

IS 546.800000E-12 10.000000E-15
ISR 902.800000E-09

IKF .02953

RS 4.299000E-03

TT 123.300000E-09

CJO 243.600000E-12

vl .75

M 1593

A2.2.2. TRANSISTOR MOS

BSM181

NMOS

LEVEL 3

L 2.000000E-06

W 19

VTO 3.248

KP 20.650000E-06
GAMMA 0

PHI .6

RD .2303

RS 2.041000E-03
RG 1.556

RDS 2.222000E+06
IS 96.300000E-12
PBSW .8

CBD 5.156000E-09
TT 670.000000E-09
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CGSO 1.947000E-09
CGDO 135.800000E-12
TOX 100.000000E-09

A2.2.3. CONMUTADOR IDEAL CONTROLADO POR TENSION

Sbreak-X

RON .01

ROFF 1.000000E+06
VON 5

VOFF 4
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